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RESUMEN 

En esta tesis se ha realizado un estudio pormenorizado de un receptor para redes 
inalámbricas según el estándar IEEE 802.11a. Para ello, primero se realizó un 
estudio del estándar, prestando especial atención a la capa física del mismo. Se 
siguió con el estudio de distintas arquitecturas para el diseño del receptor 
eligiendo la de baja frecuencia intermedia por su sencillez diseño y baja 
sensibilidad al ruido flicker. El problema del rechazo de la frecuencia imagen se 
optó por resolverlo utilizando un filtro polifásico.  

Para conseguir las especificaciones de los elementos a diseñar, se simuló el 
sistema con ADS, comprobando que el receptor cumplía todas las 
especificaciones del estándar. Una vez obtenidas las especificaciones de cada 
elemento se pasó a diseñar cada uno, comenzando con el LNA. Realizado el 
estudio teórico de los LNA, se pasó al diseño de a nivel de layout de dos de ellos. 
Uno con configuración cascodo y otro igual que el anterior, pero con 
configuración doblada, consiguiendo rechazo en modo común.  

Se continuó con el diseño del mezclador de frecuencias. Una vez hecho su 
correspondiente estudio teórico y clasificación de las diversas topologías, se pasó 
al diseño de dos tipos de mezcladores activo y otro pasivo. Este último se pudo 
fabricar y medir, comprobando la similitud entre la medida y la simulación. 

El siguiente paso fue el diseño, medida y fabricación del VCO totalmente 
integrado, que es la parte más delicada del sintetizador. Se diseñó, fabricó y se 
midió mostrando el proceso de diseño y medida. 

Con el VCO medido se diseñaron, a nivel de transistores, los componentes más 
importantes del sintetizador, verificando el funcionamiento del mismo 
simulándolo con ADS. 

Se finalizó con el diseño del amplificador de FI y el filtro polifásico. De este 
último se hizo un estudio teórico explicando detalladamente el proceso de diseño. 

Para comprobar si los componentes diseñados se pueden utilizar en el receptor se 
volvió a simular el sistema, pero esta vez con las prestaciones obtenidas tras los 
diseños. Se comprobó que la especificación sensibilidad y ACR se cumplían 
mientras que la de NACR y máxima señal a la entrada no, debido principalmente 
al ruido de fase del VCO, teniendo que rediseñarlo. 
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Capítulo 1 
Introducción 

En el presente capítulo se exponen las razones que han motivado la realización de esta tesis 

doctoral así como su estructura. 

1.1. Las redes inalámbricas de área local 
Desde hace relativamente poco tiempo, se está viviendo lo que puede significar una revolu-

ción en el uso de las tecnologías de la información tal y como las conocemos. Esta revolución 

puede llegar a tener una importancia similar a la que tuvo la adopción de Internet por el gran 

público. Las redes de área local inalámbricas o wireless LAN (WLAN), se están introducien-

do en el mercado de consumo gracias a unos precios populares y a un conjunto de entusiastas, 

que han visto las enormes posibilidades de esta tecnología. La disponibilidad de conexiones 

inalámbricas y WLANs puede ampliar la libertad de los usuarios de la red a la hora de resol-

ver varios problemas asociados a las redes cableadas y, en algunos casos, incluso reducir los 
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gastos de implementación de las redes. Existen numerosos escenarios en los que este hecho es 

de interés, entre ellos se pueden citar los siguientes:  

• Las conexiones inalámbricas pueden ampliar o sustituir una infraestructura con cables 

cuando es costoso o está prohibido tender cables. Las instalaciones temporales son un 

ejemplo de una situación en la que la red inalámbrica tiene sentido o incluso es necesaria. 

• Los usuarios móviles, cuyo número crece día a día, son indudables candidatos a usuarios 

de WLANs. El acceso portátil a las redes inalámbricas se realiza a través de equipos por-

tátiles y tarjetas de red inalámbricas. Esto permite al usuario viajar a distintos lugares (sa-

las de reunión, vestíbulos, salas de espera, cafeterías, aulas, etc.) sin perder el acceso a los 

datos de la red. 

• Más allá del campo empresarial, el acceso a Internet o a sitios corporativos podría estar 

disponible a través de zonas activas de redes inalámbricas públicas. Los aeropuertos, los 

restaurantes, las estaciones de tren y otras áreas comunes de las ciudades se pueden dotar 

del equipo necesario para ofrecer este servicio. 

Sin embargo, a pesar de esta libertad, las WLANs, traen consigo un nuevo conjunto de desa-

fíos. Las WLAN de alta velocidad ofrecen las ventajas de la conectividad de red sin las limi-

taciones que supone estar atado a una ubicación. El factor clave para el éxito definitivo de las 

WLANs es la elección de la tecnología adecuada que permita realizar terminales de comuni-

caciones de bajo coste, bajo consumo y tamaño reducido. Tradicionalmente, la demanda de 

equipos de comunicaciones a altas frecuencias se ha satisfecho mediante sistemas MICs, o 

MMICs, basados ambos en tecnologías III-V maduras. Pero éstas son de alto coste y de vo-

lumen de producción limitado pues son pocas las fundidoras que ofrecen esta tecnología. Sin 

embargo, se precisan componentes de radiofrecuencia (RF) pequeños, baratos, de bajo con-

sumo y producción masiva. Estas características sólo pueden conseguirse a partir del empleo 

de tecnologías estándar de fabricación de circuitos integrados asociadas al silicio, como pue-

den ser las tecnologías CMOS, BiCMOS (o en su caso, SOI). Estas tecnologías ya han demos-

trado su validez para aplicaciones en RF, aunque en frecuencias de trabajo sensiblemente in-

feriores (aplicaciones en estándares de comunicaciones como GSM, GPS o DECT). 

Existen diferentes versiones del estándar de IEEE para WLAN, todas ellas enmarcadas dentro 

del protocolo 802.11. En la Tabla 1.1 se muestran sus características más importantes. Mien-

tras que las versiones “b” y “g” del estándar trabajan en la banda de 2.4 GHz, la versión “a” lo 

hace en la de 5 GHz. 
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Tabla 1.1. Distintas especificaciones para WLANs 

 802.11 802.11a 802.11b 802.11g 

Año de aprobación 1997 1999 1999 2003 

Frecuencia de 
funcionamiento    

(sin licencia) 
2.4 a 2.4835 

GHz 
5.150 a 5.530 GHz 

5.725 a 5.825 GHz 
2.4 a 2.4835 

GHz 
2.4 a 2.4835 

GHz 

Número de canales 
sin solapamiento 

3 (interior o 
exterior) 

ISM 

4 interior UNII1 

4 interior/exterior UNII2

4 exterior UNII3 

3 (interior o 
exterior) 

3 (interior o 
exterior) 

ISM 

Tasa binaria por 
canal 2, 1 Mbps 54, 48, 36, 24, 18, 12, 

9, 6 Mbps 
11, 5.5, 2, 1 

Mbps 

54, 36, 33, 24, 
22, 12, 11, 9, 

6, 5.5, 2, 1 
Mbps 

La presente tesis se enmarca en el estándar IEEE 802.11a debido a sus ventajas, es decir, más 

canales de transmisión (12 frente a los 3 de los demás estándares) y a su elevada tasa binaria 

(54 Mbps). La mayor desventaja del mismo, que es la elevada frecuencia de funcionamiento, 

es lo que constituye el principal reto de la presente tesis doctoral. 

1.2. Transceptores WLAN 
Un módulo WLAN está dividido en tres bloques fundamentalmente, que no suelen estar en-

capsulados en un mismo chip debido a las interacciones indeseables entre de ellos. Estos blo-

ques son: 

• El bloque de procesado en banda base, que incluye los conversores ADC y DAC, la capa 

física (PHY) y el control de acceso al medio (MAC). 

• El transceptor de RF, encargado de trasladar las señales de RF a banda base y viceversa. 

• El bloque de potencia, encargado de proporcionar suficiente potencia de transmisión a la 

señal de salida. 
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Figura 1.1. Esquema bloques de un módulo WLAN para 2.4 GHz de MAXIM. 

 

Figura 1.2. Tarjeta para WLAN en la banda de 2.4 GHz de MAXIM. 

En las figuras 1.1 y 1.2 se puede observar el diagrama de bloques y la placa de un módulo 

comercial para WLAN en la banda de 2.4 GHz de la empresa MAXIM. Para la banda de 5 

GHz, objeto de investigación en esta tesis, no está disponible comercialmente en la actualidad 

un sistema que integre las tres partes indicadas.  

Uno de los subsistemas más importantes del transceptor de RF es el receptor. Dicho módulo 

es el encargado de tomar una señal de RF débil a la entrada de la antena (5 GHz) y convertirla 

a banda base para su procesado digital. La presente tesis se encuentra encuadrada en la reali-

zación de un receptor totalmente integrado para el IEEE 802.11a. 
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Tabla 1.2. Estado del arte de receptores integrados para el IEEE 802.11a 

Autor  Arquitectura Tecnología Comentarios 

[VAL05] Conversión directa CMOS 0.13 µm Sólo frontend 

[AHO04] Doble conversión CMOS 0.18 µm Doble banda (a/b/g) 

[BAN04] Doble conversión CMOS 0.18 µm Doble banda (a/b/g) 

[MAE04] Conversión directa CMOS 0.18 µm Filtro paso bajo hecho con 
transductores, NEC© 

[PER04] Conversión directa CMOS 0.18 µm Doble banda (a/b/g) 

[VAV04] [VAS03] Conversión directa CMOS 0.18 µm Doble banda (a/b/g) 

[ZAR04] Doble conversión CMOS 0.25 µm Doble banda (a/b/g) 

[KLE03] Baja frecuencia 
intermedia BICMOS 0.25 µm Doble banda (a/b/g), filtro 

polifásico, Infineon© 

[PIP03] Conversión directa SiGe BICMOS 0.5 µm Theta Microelectronics© 

[BEH03] Conversión directa CMOS 0.18 µm Encapsulado 

[ZHA03] Conversión directa CMOS 0.18 µm Banda UNII (5.15 a 5.35 GHz) 

[FAR02] Doble conversión CMOS 0.25 µm Doble banda (a/b/g), Atheros©, 
Chipset formado por 3 circuitos 

[LEE02] Weaver CMOS 0.25 µm Solo el receptor, utiliza 6 
mezcladores 

[ZHO02] Conversión directa - Doble banda (a/b/g), 
Broadcom© 

[COP00] Doble conversión SiGe HBT Sólo diseña la primera etapa 
de conversión 

[TIN00] Conversión directa CMOS 0.25 µm Circuitos diferentes para 
transmisión y recepción 

En la Tabla 1.2 se muestra un estado del arte de cabezales de RF integrados para este están-

dar. Como se muestra en dicha tabla, los diseños en tecnologías basadas en Si se van abriendo 

camino. Lo que antes sólo se podía realizar utilizando sistemas MICs, o MMICs, ahora se ha 

logrado en Silicio mediante la disminución del ancho de puerta y de las capacidades parásitas, 

pudiéndose alcanzar, incluso, frecuencias superiores.  

En cuanto a las arquitecturas, las más utilizadas son las de conversión directa y de doble con-

versión. La arquitectura de baja frecuencia intermedia no se suele utilizar debido al rechazo de 

la frecuencia imagen. Para esta última arquitectura existen diferentes posibilidades para llevar 

a cabo el rechazo de la frecuencia imagen dentro del propio chip. Así tenemos las arquitectu-

ras de Hartley y Weaver desarrolladas a mediados del siglo pasado y más recientemente el uso 

de filtros polifásicos. El principal problema de las primeras dos arquitecturas es que necesitan 

un desfasador de 90º de un ancho de banda relativamente elevado. Además la arquitectura 

Weaver requiere la incorporación de un par de mezcladores adicionales, dos sintetizadores en 
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lugar de uno y dos filtros paso-bajo de orden alto para eliminar la segunda frecuencia imagen. 

Esto implica un considerable aumento del consumo de potencia además de los efectos parási-

tos que toda esta circuitería introduce [LEE02]. Los filtros polifásicos (también llamados fil-

tros complejos) permiten el rechazo de la frecuencia imagen a frecuencias bajas y suponen 

sólo un pequeño aumento de la complejidad de los filtros paso-bajo que, de cualquier modo, 

hay que situar antes de los convertidores ADC.  

1.3. Objetivos y estructura 
El principal objetivo de la presente tesis es el estudio y desarrollo de las técnicas necesarias 

para el diseño de circuitos electrónicos integrado para comunicaciones de banda ancha en la 

banda de 5 GHz utilizando una tecnología de bajo coste, en particular la S35D4 de Austria 

Mikro Systeme (AMS), que se caracteriza por tener transistores HBT de SiGe y transistores 

MOS con longitud de puerta mínima de 0.35 µm. Dicho estudio incluye la elección y estudio 

de las arquitecturas del receptor, el diseño de circuitos y subsistemas en la banda RF, el dise-

ño de los circuitos de selección y de conversión en frecuencias intermedias y la medida de los 

mismos. 

Para ello se abordará el diseño del receptor desde cero, desde la elección de la arquitectura y 

el establecimiento de las especificaciones iniciales de cada elemento de forma razonada hasta 

el diseño y medida de los bloques que conforman el receptor. Se intentará minimizar el área, 

el consumo, el número de componentes pasivos y de componentes externos. 

En el desarrollo del presente trabajo de investigación se analizarán los siguientes puntos: 

• Diseño de sistemas de RF utilizando  ADS a partir de las especificaciones de un estándar. 

• Establecimiento de las especificaciones de cada elemento de un sistema de forma justifi-

cada a partir de las simulaciones de sistema. 

• Estudio teórico y diseño de amplificadores de bajo nivel de ruido (LNA), mezcladores, 

osciladores controlados por tensión (VCOs), sintetizadores, amplificadores de baja fre-

cuencia y filtros polifásicos utilizando ADS y CADENCE. 

• Trazado de layout de dichos elementos utilizando técnicas de RF. 

• Medida sobre oblea de circuitos de RF. 

La estructura de la presente memoria sigue el orden lógico del proceso de diseño de los circui-

tos integrados, y es la que se indica a continuación. 
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En el capítulo 2 se establece el flujo de diseño del receptor y se analiza el estándar IEEE 

802.11a así como las distintas arquitecturas del receptor. Además se elige una arquitectura 

justificadamente. En el mismo capítulo, mediante simulaciones del sistema, se fijan las espe-

cificaciones de los elementos que conforman el receptor. Una vez obtenidas las especificacio-

nes de cada elemento se está en disposición de de abordar las tareas de diseño que se relatan 

en los siguientes capítulos. 

Seguidamente, en el capítulo 3 se describe de la tecnología utilizada, la S35D4 de AMS, y se 

evalúa sus posibilidades para el diseño de los circuitos de RF. Se hace especial hincapié en los 

inductores integrados, las cuales se utilizan tanto en la adaptación de impedancias, como en la 

polarización de transistores o en la implementación de tanques LC para osciladores. Dado que 

el substrato en dicha tecnología es muy conductivo, el factor de calidad de los inductores in-

tegrados está limitado por las pérdidas en él. Por esa razón se analizarán técnicas para la me-

jora del factor de calidad. 

En el capítulo 4 se expone el diseño del LNA cuya función principal es proporcionar suficien-

te ganancia para minimizar el impacto final del ruido introducido por las etapas posteriores. 

Además, debe introducir el menor ruido posible y ser capaz de operar sin distorsionar las se-

ñales. Se describe, en primer lugar, las diferentes topologías utilizadas en la literatura, para 

después pasar a los dos diseños realizados, el asimétrico y el diferencial. Dado que con el di-

seño asimétrico no se logra satisfacer los requerimientos del bloque en cuanto a linealidad, se 

decide realizar el diseño del amplificador diferencial, con el que se mejora la linealidad a cos-

ta de un pequeño empeoramiento de la figura de ruido (NF) y de la ganancia. 

El capítulo 5 recoge todos los detalles del diseño del mezclador de frecuencias, incluyendo su 

correspondiente estudio teórico y una clasificación de las diversas topologías. Inicialmente se 

comienza con el diseño de un mezclador activo basado en la célula de Gilbert. Debido al prin-

cipal problema que presenta esta topología, que es la existencia de tres niveles de transistores 

entre los que hay que repartir los 3.3 V de alimentación, se opta por la realización de una va-

riación de la célula de Gilbert: un mezclador con configuración doblada. También se diseñará 

un mezclador pasivo, del que se describirá el proceso de diseño y medida. 

El siguiente capítulo, el número 6, describe el proceso de diseño, medida y fabricación del 

VCO, que es la parte más delicada del sintetizador y el principal responsable del ruido de fase 
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del mismo. Si el ruido de fase es muy grande, los canales adyacentes indeseados pueden tras-

ladarse a la frecuencia intermedia, enmascarando la señal. 

En el capítulo 7 se diseña el sintetizador a partir del VCO descrito en el capítulo anterior. 

Primero se diseñará cada uno de los componentes por separado para después unirlos y verifi-

car si el sintetizador resultante se engancha para la frecuencia máxima y mínima, comprobán-

dose que el sistema es estable. 

En el capítulo 8 se diseña el filtro polifásico y el amplificador de frecuencia intermedia. Con 

objeto de demostrar la viabilidad de la utilización de los filtros polifásicos para la arquitectura 

elegida, se aborda su implementación a nivel de transistores. Para finalizar el diseño de los 

bloques básicos, se realiza el amplificador de frecuencia intermedia, que es un operacional. 

Dependiendo de la ganancia de los mezcladores diseñados en el receptor se precisan más o 

menos etapas de amplificación de baja frecuencia. 

Finalmente, en el capítulo 9, se comprueba mediante simulación de sistema que los compo-

nentes diseñados se pueden utilizar en el receptor, evaluando el grado de consecución de los 

objetivos del presente trabajo de investigación. 

 



Capítulo 2 
Análisis del sistema 

Este capítulo tiene como objetivo la elección de la arquitectura del receptor para un terminal 

WLAN, según el estándar IEEE 802.11a, y el establecimiento de las especificaciones de los 

bloques que conforman dicha arquitectura. 

Para ello se describe en primer término el flujo de diseño del receptor, se sigue con una breve 

introducción al estándar, para finalizar con el análisis del sistema. Dicho análisis se ha dividi-

do en dos fases. En la primera se realiza un estudio de las distintas arquitecturas existentes 

para el receptor, exponiendo las ventajas y desventajas de cada una de ellas. Al final de esta 

fase se selecciona la arquitectura más adecuada, buscando minimizar el número de componen-

tes para reducir el área total y maximizar nivel de integración. 

En la segunda fase, se simula la arquitectura elegida utilizando el software Advanced Design 

System (ADS) de Agilent Technologies. En estas simulaciones, los distintos bloques de los 

que se compone el receptor se modelan mediante elementos que contienen las librerías de la 
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herramienta. El objetivo es obtener las especificaciones que debe tener cada elemento para 

que el receptor cumpla las restricciones del estándar. 

Siguiendo este esquema, la estructura de este capítulo queda de la siguiente forma. En el pri-

mer apartado se describe el flujo de diseño del receptor. En el siguiente apartado se realiza un 

estudio del estándar para redes inalámbricas IEEE 802.11a, prestando especial atención a la 

capa física. Después se estudia y evalúa las distintas arquitecturas utilizadas para el receptor, 

eligiendo una de ellas de forma razonada. En el último apartado se obtienen las especificacio-

nes de cada uno de los bloques que conforman el receptor y se simula el sistema completo. 

2.1. Flujo de diseño 
Para el diseño del terminal de recepción se ha seguido el flujo de diseño indicado en la Figura 

2.1, que está divido en 6 pasos. 

Inicialmente (paso 1) se deben recopilar las especificaciones del estándar, y en especial las 

relacionadas con la parte de RF, es decir, tipo de modulación, canalización, sensibilidad del 

receptor, figura de ruido, rechazo a canales adyacentes, etc. Esta tarea se desarrolla en el apar-

tado 2.2 del presente capítulo. Se sigue con la elección de la arquitectura a emplear (paso 2), 

este paso se describe en detalle en el apartado 2.3. 

Una vez elegida la arquitectura se utilizan las especificaciones del estándar para seleccionar 

las especificaciones individuales de cada uno de los bloques que componen el receptor (paso 

3), es decir: ganancia, figura de ruido, linealidad, etc. El paso siguiente consiste en la simula-

ción inicial del sistema con dichas especificaciones y la comprobación de que las especifica-

ciones generales del paso 1 se verifican (paso 4). Si este no fuera el caso, habría que volver a 

redefinir las especificaciones de cada bloque por separado y volver a realizar la simulación 

del sistema, hasta cumplir las especificaciones generales. Los pasos 3 y 4 se estudian en el 

apartado 2.4. 

Una vez que la simulación inicial del sistema dé resultados acordes con las especificaciones 

generales, se pasa al diseño de cada bloque por separado a nivel de layout y a su simulación 

(paso 5), intentando satisfacer las especificaciones definidas en el paso 3 para cada bloque. 

Este paso se distribuye en los capítulos 4 al 8 de la presente memoria. Se finaliza con la simu-

lación del sistema (paso 6) utilizando las especificaciones para cada bloque obtenidas en el 
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paso anterior. Si la simulación del sistema da resultados que cumplen las especificaciones 

generales el diseño estaría terminado. En caso contrario habría que volver al paso 5, a redise-

ñar los bloques que tengan peores prestaciones y volver a simular el sistema hasta conseguir 

cumplir las especificaciones definidas en el paso 1. La simulación final del sistema se lleva a 

cabo en el capítulo 9 de la presente tesis. 

DETERMINACIÓN DE
ESPECIFICACIONES GENERALES

ELECCIÓN DE LA ARQUITECTURA

ESTABLECIMIENTO DE LAS
ESPECIFICACIONES DE CADA

BLOQUE

SIMULACIÓN INICIAL DEL
SISTEMA

¿CUMPLE LAS
ESPECIFICACIONES

GENERALES?

SIMULACIÓN FINAL DEL SISTEMA

DISEÑO DE CADA BLOQUE
(LNA, Mezclador, Filtros...)

¿CUMPLEN LAS
ESPECIFICACIONES

GENERALES?

DISEÑO TERMINADO

SI

SI

NO

NO

1

2

3

4

5

6

 
Figura 2.1. Flujo de diseño del receptor de la cabecera del módulo WLAN. 
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2.2. El estándar IEEE 802.11a 
Las especificaciones del estándar que a continuación se muestran han sido extraídas de 

[IEE802]. Este apartado comienza con una breve introducción al estándar. Se continúa con la 

descripción de la canalización. Posteriormente se realiza una introducción a la técnica de ac-

ceso múltiple utilizada en el estándar, la multiplexación ortogonal en frecuencia u OFDM 

(Ortogonal Frequency Division Multiplexing) y a la capa física del IEEE 802.11a. Se finaliza 

el apartado mostrando las especificaciones relativas a la cabecera de RF. 

2.2.1. Introducción 

El estándar IEEE 802.11a se define para redes inalámbricas en la banda de 5 GHz. En la 

Tabla 2.1 se pueden ver las especificaciones para las distintas variaciones del IEEE 802.11. 

Hay que indicar que aunque con el IEEE 802.11g se consiga una velocidad de transmisión de 

datos máxima igual a la del IEEE 802.11a, este último posee 11 canales en vez de los tres del 

primero, teniendo el estándar que estudiamos la mayor capacidad en cuanto a número de 

usuarios posibles. 

Tabla 2.1. Distintas especificaciones de WLANs 

Estándar Velocidad (Mbps) Modulación Técnica de   Ac-
ceso Múltiple Banda 

IEEE 802.11a 6, 9, 12, 18, 24, 36, 
48, 54 

BPSK,QPSK,16
-QAM, 64 QAM OFDM 5.0 GHz (UNII)

IEEE 802.11b 1, 2, 5.5, 11 CCK1 DSSS 2.4 GHz (ISM) 

IEEE 802.11g 1, 2, 5.5, 6, 9, 11, 12, 
22, 24, 33, 36, 54 

BPSK,QPSK,16
-QAM, 64 QAM OFDM 2.4 GHz (ISM) 

El estándar establece que para reducir errores se reduce la velocidad de información de la ca-

pa física, siendo para el 802.11a los siguientes valores: 48, 36, 24, 18, 12, 9 y 6 Mbps. La 

velocidad máxima permisible de 54 Mbits/s sólo está disponible en un ambiente libre de inter-

ferencias y a muy corta distancia. 

                                                 

1 CCK son las siglas de Complementary Code Keying. 
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2.2.2. Canalización 

La frecuencia central de canal es múltiplo de 5 MHz. La relación entre la frecuencia central y 

el número del canal (nch) viene dada por la ecuación (2.1): 

(2.1)  

El espectro está dividido en doce canales, en comparación con los tres canales de los estánda-

res IEEE 802.11b/g. La frecuencia de cada canal se puede observar en la Tabla 2.2. 

Tabla 2.2. Tabla de frecuencias para IEEE 802.11a 

Banda (GHz) Número de canal 
operativo (nch) 

Frecuencia central del 
cada canal (MHz) 

U-NII Banda inferior 
(5.15-5.25) 

36 

40 

44 

48 

5180 

5200 

5220 

5240 

U-NII Banda media 
(5.25-5.35) 

52 

56 

60 

64 

5260 

5280 

5300 

5320 

U-NII Banda superior 
(5.725-5.825) 

149 

153 

157 

161 

5745 

5765 

5785 

5805 

El ancho de banda total es de 300 MHz divididos en tres bloques de 100 MHz (5.15 a 5.25 

GHz, 5.25 a 5.35 GHz y 5.725 a 5.825 GHz), tal como se puede observar en la Figura 2.2. 

 
Figura 2.2. Canalización para IEEE 802.11a. 

nch  · MHz 5  GHz 5  canal cada del central Frecuencia +=
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Cada canal tiene un ancho de 20 MHz, y éste a su vez está divido en 52 sub-canales, cada uno 

de 300 kHz. Cuarenta y ocho de esos canales son para datos y 4 son para frecuencias piloto. 

Esta subdivisión de canales es útil para adaptar diferentes tasas de bits tal como se verá en el 

siguiente apartado. 

20 MHz  
Figura 2.3. 52 sub-portadoras espaciadas 300 kHz del IEEE.802.11a. 

2.2.3. OFDM 

La versión de OFDM que utiliza 802.11a combina las modulaciones BPSK, QPSK y QAM en 

función de la tasa de bits elegida tal como se ve en la Tabla 2.3. 

OFDM es una FDM (división por multiplexado en frecuencia) en la que los canales contiguos 

se solapan pero no se interfieren los unos a los otros debido a la ortogonalidad de las portado-

ras [ARM02]. 

Tabla 2.3. Tipos de modulación 

Tasa de bits 
transmitida (Mbits/s) 

Tasa de bits transmitida por 
cada subcanal (kbits/s) Modulación 

6 125 BPSK 

9 188 BPSK 

12 250 QPSK 

18 375 QPSK 

24 500 16-QAM 

36 750 16-QAM 

48 1000 64-QAM 

54 1125 64-QAM 

OFDM divide una cadena de datos de alta velocidad en 48 sub-cadenas de baja velocidad que 

se transmiten en paralelo. Cada sub-cadena se modula (BPSK, QPSK, 16-QAM ó 64 QAM) 

con una sub-portadora con frecuencia diferente. Las frecuencias de las sub-portadoras son 

elegidas de manera que sean ortogonales, es decir, que en un periodo de símbolo quepan un 

número entero de ciclos. En la Figura 2.4 se puede observar este caso para tres sub-

portadoras. 
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Figura 2.4. Ejemplo de tres portadoras ortogonales. 

Las tres señales son ortogonales entre sí, cumplen la siguiente ecuación: 

(2.2)  

Los datos se modulan variando la fase o la amplitud de cada sub-portadora dependiendo del 

tipo de modulación (BPSK, QPSK, 4-QAM, 16-QAM o 64-QAM). Cada sub-portadora se 

puede modular con un tipo de modulación distinta. 

Parar entender un poco mejor como funciona OFDM, en la Figura 2.5 se puede observar un 

esquema de bloques genérico para el transmisor y para el receptor [IEE802]. 

 
Figura 2.5. Esquema de bloques del transmisor y receptor para la capa física de OFDM. 

El codificador FEC (Forward Error Correction) expande los bits sobre el ancho de banda del 

canal y aumenta la redundancia de la información a transmitir para poder corregir errores en 

el receptor. Para éste propósito se suele utilizar un codificador convolucional. 
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El módulo interleaving modifica la cadena de datos para evitar secuencias de “1” o “0” segui-

das (evita errores debidos al burst), para ello la cadena de datos se divide en grupos de NCBPS 

bits y dentro de cada grupo se produce un intercambio en los bits en dos permutaciones. 

En el mapeo (mapping) la cadena de datos se divide en grupos de NBPSC bits (1, 2, 4 o 6) y se 

convierten en números complejos dependiendo de la tasa de bits elegida. Cada grupo se con-

vierte en un número complejo acorde a la modulación (Tabla 2.3), por ejemplo, si se elige una 

tasa de bits de 24 Mbits/s se mapean los datos con una constelación 16-QAM. La cadena de 

números complejos se divide en grupos de 48 números complejos. Cada grupo se mapea a 

cada una de las subportadoras (48). 

A las 52 (48+4) sub-portadoras se le aplica la IFFT (transformada inversa de Fourier rápida). 

La IFFT suma todas las cadenas de datos y realiza la modulación y el multiplexado en un pa-

so. Este procesado de señal sustituye los bancos de moduladores I/Q que hubieran sido nece-

sarios de haberlas realizado de forma tradicional. Finalmente esta señal pasa por un converti-

dor paralelo-serie. 

 
Figura 2.6. Ejemplo de agregación de GI o cyclic Prefix en cada símbolo. 

A la señal resultante se le añade el intervalo de guarda (GI o guard interval), también llamado 

cyclic prefix (ver Figura 2.6). En este paso se añade una banda de guarda sobre cada símbolo 

para reducir la interferencia entre símbolos (ISI) y entre portadoras (ICI), reduciendo de esta 

forma la distorsión por multi-trayectoria. En la Figura 2.7 se ve un ejemplo gráfico de ICI. 
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Figura 2.7. Ejemplo de ICI. 

Cuando la misma señal llega al receptor por diferentes caminos y el retardo de la señal es me-

nor que el GI no se produce ISI ni ICI tal como se ve en la Figura 2.8. 

 
Figura 2.8. Efecto del GI o Cyclic Profix cuando la señal viene por varios caminos. 

Seguidamente hay que realizar el symbol wave shaping a la señal. Este paso se lleva a cabo 

para disminuir el ancho de banda de los pulsos, filtrando la señal con un filtro de coseno alza-

do. Este filtro permite reducir el nivel de los lóbulos laterales de la señal, reduciendo de esta 

manera la potencia transmitida. 

Esta señal (I/Q) se pasa por un convertidor digital analógico y un filtro para poder ser modu-

lada. El proceso de recepción es el inverso y los bloques realizan la operación inversa a la 

descrita en el proceso de transmisión. 

2.2.4. Especificaciones relativas a la cabecera de RF  

A continuación se van a enumerar las especificaciones relativas a la cabecera de RF para el 

estándar IEEE 802.11a. 
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2.2.4.1. Impedancia de la antena y rango de temperatura de emisión y re-
cepción 

La impedancia del puerto de la antena de emisión y de recepción es de 50 Ohmios. Por otro 

lado se han definido tres rangos de temperatura de funcionamiento que se pueden ver en la 

Tabla 2.4. 

Tabla 2.4. Rangos de temperatura de funcionamiento 

Tipo 1    0 ºC a 40 ºC Entorno doméstico 

Tipo 2 -20 ºC a 50 ºC Entorno industrial 

Tipo 3 -30 ºC a 70 ºC Entorno industrial 

 

2.2.4.2. Nivel de potencia en la transmisión 

La potencia máxima transmitida de la señal depende de la banda de frecuencias en la que nos 

encontramos. Ésto se puede ver en la Tabla 2.5. 

Tabla 2.5. Potencia de salida 

Banda de frecuencias 
(GHz) 

Potencia máxima de salida con an-
tena de 6 dBi de ganancia 

5.15 – 5.25 40 mW (2.5 mW/MHz) 

5.25 – 5.35 200 mW (12.5 mW/MHz) 

5.725 – 5.825 800 mW (50 mW/MHz) 

2.2.4.3. Máscara del espectro de salida 

El espectro de la señal emitida debe tener 0 dBr (dB relativos a la máxima densidad espectral 

de la señal) en un ancho de banda no superior a 18 MHz, -20 dBr en una desviación de fre-

cuencia de 20 MHz y -40 dBr en una desviación de frecuencia de 30 MHz. La máscara del 

espectro de salida se muestra en la Figura 2.9. 
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Densidad espectral de potencia (dB)

Máscara del espectro a transmitir

Espectro de señal típico
(ejemplo)

Frecuencia (MHz)

 
Figura 2.9. Máscara del espectro de salida. 

2.2.4.4. Variación de la frecuencia a la salida 

La variación máxima de la frecuencia de salida y de los símbolos transmitidos debe ser como 

máximo de ± 20 ppm. 

2.2.4.5. Sensibilidad a la entrada 

El PER (tasa de error de paquetes o packet error rate) debe ser menor que del 10% para una 

PSDU (sublayer service data units) de 1000 bytes para los valores de sensibilidad mínima 

según la tasa de bits transmitida. Se supone una NF de 10 dB con 5 dB de margen. En la 

Tabla 2.6 se observa la sensibilidad mínima a la entrada en función de la tasa de bits. Como 

veremos en el apartado 2.4, estos datos son fundamentales para el diseño del receptor. 

Tabla 2.6. Sensibilidad mínima a la entrada 

Tasa de bits 
(Mbits/s) 

Sensibilidad mínima 
(dBm) 

Rechazo a canales 
adyacentes (dB) 

Rechazo a canales no 
adyacentes (dB) 

6 -82 16 32 

9 -81 15 31 

12 -79 13 29 

18 -77 11 27 

24 -74 8 24 

36 -70 4 20 

48 -66 0 16 

54 -65 -1 15 
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2.2.4.6. Rechazo al canal adyacente y al no adyacente 

El rechazo al canal adyacente (ACR o adjacent channel rejection) se debe medir con el canal 

deseado y otro contiguo. El canal deseado debe tener una potencia de 3 dB superior al valor 

de la sensibilidad expresada en la Tabla 2.6. Para la medida se debe subir la potencia del canal 

contiguo hasta conseguir en la salida del receptor un PER del 10 % (para un PSDU de 1000 

bytes), la diferencia de potencia existente entre ambos canales es el ACR y su valor mínimo 

está especificado en la tercera columna de la Tabla 2.6. 

El caso de la medida del rechazo al canal no adyacente (NACR o non adjacent channel rejec-

tion) es similar a la medida del ACR, pero en vez elegir el canal contiguo se elige el canal 

situado a 2 canales del deseado. El valor mínimo está especificado en la última columna de la 

Tabla 2.6. 

2.2.4.7. Máximo nivel de la señal a la entrada del receptor y linealidad 

El receptor debe tener un PER máximo de un 10% para una PSDU de 1000 bytes para un ni-

vel máximo de señal a la entrada de la antena de -30dBm. 

El punto de compresión a 1 dB (P1dB) se puede estimar a partir de la máxima señal a la entra-

da del receptor como [RAZ98]: 

(2.3)  

El P1dB debe ser mayor que la máxima potencia de canal de entrada, que es -30 dBm. Se pue-

de estimar el IIP3 de la siguiente manera: 

(2.4)  

(2.5)  

obteniendo un IIP3>-20.4 dBm. Estas especificaciones de IIP3 son muy relajadas. 

dBm30P1dB −>

dB6.9P-IIP3 1dB =

dBm-20.4dB6.9dBm -30IIP3 =+>
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2.3. Elección de la arquitectura para la cadena de re-
cepción 
En el presente apartado se desarrolla el análisis de las posibles arquitecturas que se pueden 

adoptar para implementar la cadena de recepción. Se analizan las arquitecturas superheterodi-

na o de doble conversión, de conversión directa o ZERO IF, conversión a baja frecuencia in-

termedia o LOW IF y la arquitectura WEAVER. De cada una de ellas se estudia su estructura 

y las ventajas e inconvenientes que presentan. Una vez concluido dicho estudio se elige, justi-

ficadamente, una de ellas. 

2.3.1. Receptor superheterodino o de doble conversión 

En este tipo de receptor la conversión a banda base se realiza en 2 etapas. Primero se traslada 

el canal deseado a una frecuencia intermedia (FI) que, en nuestro caso, puede variar de 1180 

MHz a 1805 MHz según el canal. Mediante el sintetizador se realiza la selección de canal en 

la siguiente conversión. En la Figura 2.10 se puede observar el diagrama de bloques de un 

receptor basado en esta arquitectura y la traslación en frecuencia del canal de 5180 MHz a 

banda base. 

IF

~

LNA

Filtro
RF

~~~
Filtro

RI

~~~
Filtro

FI

~~~ ~
90º

~~~

~~~

Sintetizador
1150 a 1825 MHz

I

Q

OL1= 4000 MHz

MHz51802820

Frec.imagen

4000118020

RF
OL1

OL2

OL2Banda
 Base

Filtro RI

 
Figura 2.10. Diagrama del receptor superheterodino o de doble conversión. 
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Una vez que la señal de RF llega a la antena, es filtrada por el filtro de RF y amplificada por 

el amplificador de bajo nivel de ruido (LNA). En la mayoría de los casos el LNA actúa como 

filtro de RF, siendo estos dos bloques uno solo. Para evitar que la frecuencia imagen se mez-

cle con la señal deseada en la primera traslación de frecuencia, ésta se elimina mediante el 

filtro de rechazo de la frecuencia imagen (filtro RI). Con un oscilador fijo (OL1) y el primer 

mezclador la señal se traslada a una FI, que en el caso de la figura es de 1180 MHz. Después 

de la primera traslación la señal pasa por un filtro (filtro FI), que también suele ser externo, y 

por un amplificador de FI. Dicho amplificador es opcional ya que su ganancia depende de la 

ganancia del mezclador y de la del LNA. Si la ganancia de estos elementos es lo suficiente-

mente grande, dicho amplificador no es necesario. A continuación se realiza la traslación de la 

señal a banda base y la obtención de las señales en I y Q con ayuda del sintetizador, el desfa-

sador de 90º y los mezcladores. 

Las ventajas de esta arquitectura son las siguientes: 

• Al realizar la translación de la señal en varias etapas se puede asignar a cada bloque unas 

especificaciones más relajadas. 

• Presenta una elevada sensibilidad y selectividad en comparación con otras posibilidades lo 

que ha hecho de esta topología la predominante en aplicaciones de RF durante décadas. 

• El diseño del sintetizador no se realiza en la banda de 5 GHz sino en una banda más baja, 

con ello su diseño es más sencillo. 

Como contrapartida, dicha arquitectura presenta las siguientes desventajas: 

• Posee un elevado número de componentes a integrar por lo que el consumo y área del 

receptor es elevado en comparación con otras arquitecturas. 

• Es necesario un filtro de rechazo de la frecuencia imagen, que no es integrable. 

Esta arquitectura es utilizada por [COP00] y [ZAR02] para realizar un receptor para este es-

tándar. 

2.3.2. Receptor de conversión directa o ZERO IF 

El esquema de bloques de este conversor se puede observar en la Figura 2.11. La conversión a 

banda base se realiza con una etapa de conversión, solventando el problema de la frecuencia 

imagen. 
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Figura 2.11. Arquitectura de conversión directa o ZERO IF. 

Las ventajas de este esquema son las siguientes: 

• No hay problemas con la frecuencia imagen ya que la frecuencia del oscilador local es 

igual que la frecuencia de RF. Por tanto, no es necesario el filtro de rechazo de la frecuen-

cia imagen. 

• Debido al reducido número de componentes es más eficiente y por ello es apto para ser 

integrado totalmente en un chip. 

Por otro lado los inconvenientes de este esquema son: 

• Puede aparecer un desplazamiento del nivel de continua (offset en DC) a la salida del fil-

tro pasobajo que disminuye el rango dinámico de la señal. Este offset aparece porque parte 

de la señal proveniente del oscilador local se introduce al mezclador por la entrada de RF 

superponiéndose a la señal proveniente del LNA, este fenómeno se debe a que el aisla-

miento entre los puertos del mezclador es finito. Esta señal se vuelve a mezclar con la del 

oscilador local, apareciendo como una componente continua a la salida. A este efecto se le 

conoce como automezclado o self-mixing. 

• Es necesario desfasar 90º el oscilador local para poder realizar la demodulación I/Q, con 

ello se podría provocar un cambio en la amplitud del oscilador local. Esto se traduce en 

una variación de amplitud entre el oscilador local utilizado para la señal Q y el utilizado 

para la señal I apareciendo un error en la constelación en la señal demodulada (I/Q Mis-

match). Este efecto también se da en la segunda etapa de mezclado del receptor superhete-
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rodino, pero en ese caso las frecuencias implicadas son más bajas y los problemas asocia-

dos al desfasador son menos relevantes. 

• El sintetizador opera en la banda que va de 5 a 6 GHz. Realizar un sintetizador a esa fre-

cuencia es más dificultoso que hacerlo en la banda de 1 a 2 GHz, que es el caso del recep-

tor superheterodino. 

• El ruido flicker (1/f) a baja frecuencia es muy elevado. Dado que la señal de RF se trasla-

da directamente a frecuencia cero, el ruido flicker de baja frecuencia de cada uno de los 

distintos bloques que conforman la cadena de recepción en la banda base adquirirá impor-

tancia. Este ruido degrada considerablemente la relación señal a ruido y cobra especial 

importancia cuando el terminal de recepción está fabricado con tecnología CMOS 

[LEE98]. 

A pesar de sus desventajas, numerosos autores utilizan este tipo de receptor [CHI02] [TIN00] 

[VAS03]. 

2.3.3. Receptor de conversión a baja frecuencia intermedia o 
LOW IF 

La arquitectura de conversión a baja frecuencia intermedia conserva las características más 

favorables de las dos analizadas. La conversión se realiza en una única etapa a una FI baja (de 

varios MHz). En el caso de la Figura 2.12, la FI es de 20 MHz. 

Las ventajas de esta arquitectura son: 

• Posee un número reducido de componentes, que se traduce en una mayor eficiencia en 

consumo y abre la posibilidad a integrar todo el sistema en un único encapsulado. 

• Se evita el gran inconveniente de la arquitectura de conversión directa, que es la depen-

dencia con el ruido flicker. Al ser la FI de varios MHz, dicho ruido no afecta al receptor. 

Las desventajas de este esquema son: 

• Al ser la FI del orden de MHz es necesario utilizar conversores ADC más rápidos. 

• Es necesario la utilización del filtro de rechazo de la frecuencia imagen, tal como se ve en 

la Figura 2.12. El diseño de dicho filtro es muy dificultoso de diseñar, ya que es diferente 

para cada uno de los doce canales. Esta desventaja se puede corregir utilizando un filtro 

polifásico en banda base (ver Figura 2.13). Mediante el filtro polifásico, la frecuencia 

imagen la eliminamos después del mezclado, tal como se observa en la Figura 2.13, me-
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diante un filtro que elimina sólo la parte imaginaria de la señal. El funcionamiento de este 

filtro se detalla en el capítulo 8 de la presente memoria. 

• En cuanto al sintetizador presenta los mismos problemas que en la arquitectura de conver-

sión directa. La realización de un sintetizador en la banda de 5 a 6 GHz es más dificultoso 

que en la banda de 1 a 2 GHz, que es el caso del receptor superheterodino. 
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Figura 2.12. Receptor de baja frecuencia intermedia con filtro de rechazo de frecuencia imagen. 

 

2.3.4. Receptor basado en la arquitectura WEAVER 

En esta arquitectura se utilizan las bandas laterales y su traslación para obtener el espectro 

requerido anulándose la FI sin necesidad del filtro de rechazo de la frecuencia imagen. El es-

quema de bloques de este conversor se puede observar en la Figura 2.14. En la Figura 2.15 se 

presenta su homónimo para demodulación I/Q.  
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Figura 2.13. Receptor de baja frecuencia intermedia con filtro polifásico. 

Las principales ventajas de esta arquitectura son: 

• Gran selectividad. 

• No es necesario utilizar filtros de rechazo de la frecuencia imagen, ya que en esta arqui-

tectura se utilizan las bandas laterales y su traslación para obtener el espectro requerido 

anulándose dicha frecuencia imagen. 
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Figura 2.14. Esquema de bloques del receptor Weaver. 
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Sin embargo, sus principales desventajas son: 

• Elevado número de componentes. 

• Pueden aparecer desacuerdos entre las señales I/Q debido al desfase de 90º de los oscila-

dores. 

El grupo de la universidad de Stanford dirigido por Thomas H. Lee [LEE02] [SAM00] utiliza 

esta arquitectura para un receptor en la banda de 5 a 6 GHz es. Dicho grupo integra el receptor 

completo, es decir, los 6 mezcladores de frecuencias de los que se compone. Es relevante el 

que en sus publicaciones no se precisa el tamaño del CI. 
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Figura 2.15. Arquitectura del receptor WEAVER para demodulación I/Q. 

2.3.5. Elección de la arquitectura 

Se han descartado las arquitecturas superheterodina y WEAVER porque poseen un elevado 

número de componentes. Su integración en un solo encapsulado es más complicada que la 

arquitectura de conversión directa o de baja frecuencia intermedia y además, presenta un con-

sumo mayor. 

También se ha descartado la arquitectura de conversión directa por la degradación de la rela-

ción señal a ruido debido al ruido flicker y el efecto del automezclado. 
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La arquitectura elegida ha sido la de baja frecuencia intermedia debido a su reducido número 

de componentes, la excelente eficiencia en consumo y la independencia del ruido flicker. La 

FI elegida es de 20 MHz. Al ser el ancho de banda del canal de RF de 20 MHz, la señal en 

banda base estaría entre 10 y 30 MHz. 

2.4. Simulación del sistema 
En este apartado se va realizar la simulación inicial del sistema con ADS. En primer lugar se 

describe el proyecto de ADS utilizado, así como las diferentes simulaciones a realizar. Se 

continúa con la elección de las especificaciones de cada bloque por separado para finalizar 

con los resultados de la simulación conjunta. 

2.4.1. Descripción del proyecto de ADS  

El esquema básico para simular el sistema se puede observar en la Figura 2.16 y consta de los 

siguientes subsistemas: 

• WLAN_80211a_RF es un elemento de librería de ADS que genera una señal WLAN 

modulada [WLA04]. En nuestro caso la señal es modulada a una FI de 20 MHz. Entre 

otros parámetros se puede seleccionar la potencia de salida (Power)¸ el ancho de banda 

(Bandwidth) que en nuestro caso es el ancho de banda del canal que es de 20 MHz, y la 

tasa de bits (Rate). 

• RF_TX_IFIn traslada la señal de salida del módulo WLAN_80211a_RF a la frecuencia 

del canal [WLA04]. Por lo tanto debemos configurar la frecuencia de entrada (IF_Freq) 

que en nuestro caso es de 20 MHz, la frecuencia de salida (RF_Freq) que es la frecuencia 

del canal según la Tabla 2.2, el ancho de banda (RF_BW) y la ganancia del sistema 

(Tx_Gain). 

• GainRF es un amplificador cuya ganancia viene dada en el parámetro Gain. 

• RX_LOW no está en ninguna librería de ADS, por ello ha sido creado para la realización 

de esta investigación. En él se encuentra el receptor basado en la arquitectura de baja fre-

cuencia intermedia. Más adelante se describe con más detalle. 

• WLAN_80211a_RX realiza la acción inversa al módulo WLAN_80211a_RF. Está com-

puesto por el módulo WLAN_80211a_RF_RxFSync, el cuál posee los mismos paráme-

tros que el módulo WLAN_80211a_RF [WLA04], y de un sumador de señal. La función 
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de este subsistema es la de extraer los paquetes de la señal proveniente del módulo 

RX_LOW y entregar a la salida los datos demodulados (PSDU). 

• Delay simplemente retarda los paquetes que le llegan a su entrada en  N muestras. Es de 

gran ayuda para calcular la tasa de error de bit (BER) y de paquetes (PER) ya que com-

pensa el retardo de los módulos existentes entre WLAN_80211a_RF y 

WLAN_80211a_RX. 

• WLAN_80211aBERPER mide el BER y el PER [WLA04]. Tiene como entrada la carga 

útil (payload) de los paquetes generados por WLAN_80211a_RF y los obtenidos después 

del proceso de demodulación en WLAN_80211a_RX. 
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Figura 2.16. Esquema básico para la simulación del sistema IEEE 802.11a. 

El transmisor está formado por los subsistemas WLAN_80211a_RF, RF_TX_IFIn y 

GainRF, mientras que el receptor lo componen los componentes RX_LOW y 

WLAN_80211a_RX. A continuación se va a explicar con más detalle el módulo RX_LOW. 

2.4.1.1. Descripción del módulo RX_LOW y especificaciones iniciales 

El objetivo de este módulo es simular la manera en que afectan al sistema completo la ganan-

cia, figura de ruido, linealidad y respuesta en frecuencia de los componentes que forman el 

receptor. El esquema del módulo se puede ver en la Figura 2.17. 
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El primer elemento es la antena (RxAntTempK), el cual añade ruido a la señal de entrada 

debido a la temperatura de ruido de la antena [WLA04]. 

A la antena le sigue un LNA, modelado por un amplificador (LNAGain) y un filtro pasoban-

da (LNAFilter). En el amplificador introducimos la ganancia del LNA, la figura de ruido y el 

IP3 mientras que al filtro le damos la característica de filtrado que realiza el LNA en la banda 

de 5 a 6 a GHz. Al amplificador hay que sumarle las pérdidas ocasionadas por el filtro ya que 

en la práctica los dos elementos son uno solo. 
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Figura 2.17. Módulo RX_LOW que se corresponde con la parte de RF del receptor de baja frecuencia 

intermedia. 

Después del divisor de señal (SplitterRF) vienen los mezcladores que realizan la traslación a 

20 MHz, uno de ellos ofrece la señal en fase (I) y el otro la señal en cuadratura (Q). Ambos 

mezcladores están modelados por un mezclador (MixerRF) y un amplificador (GainRF). El 

primero realiza la conversión de frecuencia toda vez que se le proporcionen las especificacio-

nes del mezclador correspondientes a la figura de ruido, aislamiento entre puertos y tipo de 

conversión. En cambio, al amplificador le suministramos las especificaciones de linealidad 

(IP3) y de ganancia o pérdidas de conversión del mezclador. Las prestaciones de los compo-

nentes para el mezclador para la señal I y Q son las mismas. 

Le sigue una etapa de amplificación de baja frecuencia formado por los amplificadores 

IF_Amp_I e IF_Amp_Q. Su ganancia depende de la pérdida o ganancia de conversión de la 

etapa de mezclado. 

LNA 

Mezclador I 

Mezclador Q



Diseño de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnología de silicio de bajo coste 31

Después tenemos el filtrado de la señal FI formado por los filtros B1 y B2. Realmente, estos 

filtros son los correspondientes al filtro polifásico, que se encarga de suprimir la frecuencia 

imagen (ver Figura 2.13). Debido a que los componentes utilizados en la simulación (timed 

components) no utilizan la parte imaginaria de la señal (sólo utilizan la parte real [TIM04]) no 

se puede apreciar el filtrado de la componente a -20 MHz realizado por el filtro polifásico. 

Los filtros utilizados en la simulación tienen la misma característica que el filtro polifásico, 

pero en el rango de frecuencias positivas. 

El sintetizador esta modelado mediante el bloque N_Tones y las especificaciones que le fija-

mos son la frecuencia del sintetizador, el ruido de fase, la potencia de salida en dBm y los 

tonos adicionales. 

Para realizar el desplazamiento de 90º de la señal del oscilador local se utiliza el bloque Pha-

seShiftRF. 

A continuación se muestran  las especificaciones técnicas de cada elemento del receptor utili-

zadas en la simulación. 

2.4.1.2. Especificaciones del LNA 

Las especificaciones del LNA han sido extraídas de productos similares comercializados para 

el IEEE 802.11a por MAXIM y Hittite (ver Tabla 2.7). Dichos productos están fabricados 

utilizando tecnologías SiGe muy costosas y las redes de adaptación (bobinas y condensado-

res) son externas, recomendando el fabricante elementos pasivos de alto factor de calidad. 

Tabla 2.7. Especificaciones de LNA comerciales 

Fabricante Modelo Frecuencia 
(GHz) 

Ganancia 
(dB) 

IIP3/OIP3 
(dBm) 

NF Max 
(dB) 

P1dB 
(dBm) 

Hittite HMC318MS8G 5.0-6.0 9 -/13 4 2 

Hittite HMC320MS8G 5.0-6.0 12 -/8 3.8 2 

Maxim MAX2649 4.9-5.9 17 0/- 2.1 - 

Maxim MAX2648 5.15-5.85 17.4 0/- 1.8 - 

Dado que nuestro diseño va a integrar los pasivos, las especificaciones seleccionadas deberán 

ser más relajadas. Por esta razón nos hemos puesto en el peor caso de cada LNA de la Tabla 

2.7 y las especificaciones iniciales para el LNA del sistema (ver Figura 2.17) son las de la 

Tabla 2.8. A la ganancia del elemento LNAGain se le ha sumado las pérdidas introducidas 
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por el filtro que modela su respuesta en frecuencia. El valor de la atenuación para la banda 

eliminada se ha estimado a partir de la experiencia en el diseño de LNAs. 

Tabla 2.8. Especificaciones de los módulos LNAGain y LNAFilter 

Ganancia 9 dB + 3 dB 

Figura de ruido 4 dB LNAGain 

Linealidad (IIP3) - 2 dBm 

Frecuencia central de la banda de paso 5.5 GHz 

Ancho banda de paso 1 GHz 

Atenuación banda de paso 3 dB 

Ancho banda paso+banda de transición 2 GHz 

LNAFilter 

Atenuación para banda eliminada 23 dB 

2.4.1.3. Especificaciones de los mezcladores 

Las especificaciones de los mezcladores se han obtenido de diversos autores que han diseñado 

mezcladores basados en la célula de Gilbert (ver capítulo 4). No se han encontrado productos 

comerciales para este estándar que especifiquen la configuración utilizada al hacer el mezcla-

dor. El resumen de prestaciones se puede encontrar en la Tabla 2.9. 

Tabla 2.9. Especificaciones de mezcladores activos basados en la célula de Gilbert 

Aislamiento entre puertos 
Autor Rango de RF 

y OL (GHz) 
FI 

(GHz) 
NF 

(dB) 
Ganancia 

(dB) OL/FI (dB) OL/RF (dB) 
IIP3/IIP2 
(dBm) 

[CHA02] 5.0-6.0 DC 19.5 +9.23 - - 6/32 

[COP00] 5.0-6.0 1  - - >50 >70  -/- 

[KRI02] 5.15-5.825 0.9 - +7.83 >18.6 >101 6.6/- 

[TIN00] 5.15-5.825 DC 12 +13.7 - - 4.3/41 

[CHI02] 5.15-5.825 DC 15 0 - - 3/50 

 

Al igual que en el LNA, nos hemos situado en el peor caso, por lo que las especificaciones 

iniciales para los mezcladores del sistema (ver Figura 2.17), modelado mediante un mezclador 

y un amplificador, son las de la Tabla 2.10. 
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Tabla 2.10. Especificaciones de los módulos Mixer_Q/I y MixerLoss_I/Q 

Tipo de conversión FI = RF — OL 

Ganancia de conversión 9 dB 

Aislamiento OL/IF > 18.6  dB 
Mixer_I/Q 

Aislamiento OL/RF > 70 dB 

Ganancia 0 dB 

Figura de ruido 19.5 dB MixerLoss_I/Q 

Linealidad (IIP3) 3 dBm 

2.4.1.4. Especificaciones del sintetizador 

El sintetizador debe generar las frecuencias para llevar las bandas especificadas en la Tabla 

2.2 a la FI de 20 MHz. Dichas frecuencias se encuentran en la Tabla 2.11. 

Tabla 2.11. Frecuencias a generar por el sintetizador 

Banda (GHz) Frecuencia central del 
cada canal (MHz) 

Frecuencia del Sintetizador 
RF – FI (MHz) 

U-NII Banda inferior 
(5.15-5.25) 

5180 

5200 

5220 

5240 

5160 

5180 

5200 

5220 

U-NII Banda media 
(5.25-5.35) 

5260 

5280 

5300 

5320 

5240 

5260 

5280 

5300 

U-NII Banda superior 
(5.725-5.825) 

5745 

5765 

5785 

5805 

5725 

5745 

5765 

5785 

Para saber qué ruido de fase debe tener el sintetizador se han realizado unos cálculos teóricos 

a la vez que una búsqueda de VCOs comerciales en la banda de 5 a 6 GHz. En primer lugar 

veamos los cálculos teóricos. 

El ruido de fase del oscilador local limita la selectividad del receptor [DAB05]. El ruido de 

fase máximo se puede estimar a partir de la señal interferente máxima en el canal adyacente. 

En la Figura 2.18 se puede observar una representación gráfica con los correspondientes valo-

res de sensibilidad y nivel del canal deseado según los datos de la Tabla 2.6. 
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Figura 2.18. Representación gráfica del canal deseado y del no deseado (patrón S2) para el cálculo del 
ruido de fase. 

El valor de SIR (signal to interferer ratio) se suele elegir aproximadamente 5 dB superior al 

valor de C/N. Por ello se va a calcular el valor de la C/N mediante la siguiente relación 

[RAZ98]: 

(2.6)  

Donde: 

• -174 dBm: Potencia de ruido térmico para un ancho de banda de 1 Hz a 290º K 

• B: Ancho de banda de la señal, en nuestro caso es de 20 MHz. 

• NF es la figura de ruido del receptor, la cual la da el estándar y es de 10 dB con un margen 

de variación de 5 dB. Para obtener el peor caso de ruido de fase se ha supuesto un NF de 5 

dB. 

• noise floor es el umbral de ruido. 

De esta manera el  noise floor queda de la siguiente manera: 

(2.7)  

Con lo que la C/N es de 9 dB, y por ello se va a suponer una SIR de aproximadamente 15 dB. 

Según [DAB05] el ruido de fase máximo permitido es: 

(2.8)  

Para nuestro caso: 

C/NC/NNF10logB174dBmadSensibilid dBm +=+++−= floornoise

dBmdBMHzdBmNFBdBmfloornoise 915)20log(10174log10174 −=++−=++−=

10·log(B)-SIR-ntePinterfere-Pseñal=PN(10MHz)
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(2.9)  

Asumiendo que estamos en la parte 1/f2 de la curva del ruido de fase según Leesson, tenemos 

una pendiente de -20 dB/dec, lo cual indica que el ruido de fase máximo debe ser: 

PN(100 kHz)=-65 dBc/Hz 

PN(1 MHz)=-85 dBc/Hz 

PN(10 MHz)=-105 dBc/Hz 

En cuanto a la búsqueda de VCOs comerciales, las prestaciones obtenidas se encuentran re-

sumidas en la Tabla 2.12. Dichos VCOs están realizados utilizando transistores HBT de GaAs 

InP.  

Tabla 2.12. Prestaciones de VCOs comerciales en la banda de 5 a 6 GHz 

Fabricante Modelo Frecuencia 
(GHz) 

Ruido de fase 100 
kHz (dBc) 

Potencia salida 
(dBm) 

Hittite HMC430LP4 5.0-5.5 -103 2 

Hittite HMC431LP4 5.5-6.1 -102 2 

La tecnología usada por Hittite está bastante alejada en cuanto a precio y prestaciones de la 

utilizada para hacer nuestros bloques básicos, que es una tecnología de bajo coste y basada en 

silicio. Las tecnologías basadas en Si poseen un sustrato conductor y por consiguiente unos 

elementos pasivos con un factor de calidad muy inferior a los que proporciona una tecnología 

con sustrato aislante como el GaAs. El VCO que diseñaremos tendrá un ruido de fase peor. 

Para la determinar el ruido de fase del sintetizador se ha estimado su valor como el intermedio 

entre el calculado teóricamente y el encontrado en los productos comerciales. De esta manera 

se fija un valor aproximado de -80 dBc a una desviación de frecuencia de 100 kHz 

Como potencia de salida pondremos el valor de 2 dBm, que es el mismo valor que poseen los 

VCOs comerciales. En la Tabla 2.13 se muestra un resumen de las características del sinteti-

zador. 

 

 

-105dBcz)10log(20MH-15dB-16dB)(-82dBm-dBm -82=PN(10MHz) ≈+
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Tabla 2.13. Características del sintetizador (módulo de ADS denominado N_Tones) 

Frecuencias a generar 
(MHz) 

5160, 5180, 5200, 5220, 5240, 
5260, 5280, 5300, 5725, 5745, 

5765, 5785 

Potencia de salida (dBm) 2 

Ruido de fase -80 dBc para un offset de 100 Khz. 

2.4.1.5. Especificaciones del amplificador de FI y filtro de FI 

La ganancia de los amplificadores IF_Amp_I e IF_Amp_Q depende de la ganancia de los 

demás elementos que conforman el sistema, especialmente del conversor analógico-digital. Se 

ha estimado de forma conservadora una ganancia inicial de 40 dB teniendo en cuenta la bi-

bliografía [LEE98] [MEL01] y la experiencia del IUMA. Las características del filtro de FI 

son las mostradas en la Tabla 2.14. 

Tabla 2.14. Características del filtro FI 

Frecuencia central de la banda de paso 20 MHz 

Ancho banda de paso 20 MHz 

Atenuación banda de paso 3 dB 

Ancho banda paso+banda de transición 25 MHz 

Atenuación para banda eliminada 23 dB 

Como se comentó anteriormente, este filtro debe ser un filtro polifásico y se detallará en el 

capítulo 8. 

Una vez definidas las especificaciones de cada bloque podemos realizar la simulación inicial 

del sistema y comprobar si el sistema verifica las especificaciones del estándar. Si las especi-

ficaciones no se satisfacen habría que modificar las prestaciones de los bloques de forma ra-

zonada hasta conseguir cumplir las especificaciones del estándar. 

2.4.2. Simulaciones realizadas 

Para que el receptor funcione correctamente se deben verificar las especificaciones descritas 

en el apartado 2.2, es decir, impedancia de la antena, canalización, sensibilidad, máximo nivel 

de señal a la entrada del receptor, rechazo al canal adyacente y al no adyacente, rangos de 

temperatura de funcionamiento y figura de ruido. Las especificaciones de máscara del espec-

tro de salida y nivel de potencia en la transmisión corresponden al diseño del trasmisor. Se 

han realizado cuatro tipos de simulaciones. La primera es el cálculo del PER para una señal a 

la entrada de la antena igual a la sensibilidad mínima de entrada. Le sigue el cálculo del PER 
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para la señal máxima a la entrada del receptor. El tercer tipo de simulación es el rechazo al 

canal adyacente (ACR) y la última el rechazo a canal no adyacente (NACR). 

2.4.2.1. Simulación del PER para la sensibilidad mínima de entrada 

El esquema de simulación es el de la Figura 2.19, muy similar al de la Figura 2.16. Los pará-

metros introducidos en el módulo RX_LOW son los del apartado 2.4.1. 
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Figura 2.19. Esquema de simulación para el cálculo del PER. 

Se han simulado 100 paquetes con un PSDU de 1000 bytes. Se ha impuesto que el nivel de 

señal que le llega a la antena es de -82 dBm, correspondiente a una tasa de bits de 6 Mbps 

(ver Tabla 2.6). Los resultados de la simulación se pueden observar en la Figura 2.20. El PER 

obtenido es del 0 %, es decir, no se pierde ningún paquete. En la Figura 2.20(a) vemos la se-

ñal que le llega a la antena, que es de -82 dBm correspondiente al canal existente en 5180 

MHz. En la Figura 2.20(b) se observa la señal a la salida del LNA, que tiene 9 dB más, debi-

do a la ganancia del mismo. En la Figura 2.20(c) se observa la señal del sintetizador, la cual 

se encuentra a una frecuencia de 5160 MHz (ver Tabla 2.11). Finalmente, en la Figura 

2.20(d), se observa la señal en fase (I), lista para ser pasada a la parte digital del receptor. Esta 

señal posee una potencia aproximada de -27 dBm, amplificada 55 dB debido a la ganancia del 

LNA (9 dB), el mezclador (9 dB), el amplificador de FI (40 dB) y las pérdidas filtro de FI (3 

dB). 
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Figura 2.20. Resultados de la simulación para el cálculo de PER con el canal de 5180 MHz. 

Se ha realizado la misma simulación con el canal de mayor frecuencia, situado en 5805 MHz. 

Los resultados de la simulación son los mismos y se pueden observar en la Figura 2.21. En la 

Figura 2.21(a) podemos ver el espectro de la señal WLAN en el canal de 5805 MHz mientras 

que en la Figura 2.21(c) vemos la frecuencia del oscilador local, que ahora es de 5785 MHz. 
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Figura 2.21. Resultados de la simulación para el cálculo de PER con el canal de 5805 MHz. 

2.4.2.2. Simulación del máximo nivel de la señal a la entrada del receptor 

Para comprobar si el receptor cumple los requisitos del estándar respecto al máximo nivel de 

la señal a la entrada al mismo se ha realizado la simulación utilizando el mismo esquema de la 

Figura 2.19. En este caso, y para una PSDU de 1000 bytes, se excita la entrada de la antena 

con una señal de la antena de -30 dBm y se comprueba que el PER obtenido es menor al 10%. 

La Figura 2.22 muestra los resultados de la simulación, constatándose que el PER es del 0 %, 

es decir, no se pierde ningún paquete. 
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Figura 2.22. Resultados de la simulación para el cálculo de PER con el canal de 5805 MHz con una señal 

de -30 dBm a la entrada del receptor. 

 

2.4.2.3. Simulación del ACR 

Para ver si el sistema cumple los requisitos correspondientes al ACR se ha utilizado el es-

quema de la Figura 2.23. Dicho esquema es similar al de la Figura 2.19 salvo que hay un ge-

nerador de señal WLAN adicional para generar el canal adyacente el cual se superpone al 

deseado. Según el estándar, el canal adyacente debe tener más potencia que la del canal de-

seado, siendo dicho valor el especificado en la tercera columna de la Tabla 2.6. El valor de 

potencia del canal deseado debe ser 3 dB mayor que el valor de la sensibilidad especificado 

en la misma tabla. Con estos valores se calcula el PER a la salida (para una PSDU de 1000 

bytes) y se debe comprobar que es inferior al 10 %. 
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Figura 2.23. Esquema de simulación para el para el cálculo de ACR y NACR. 

Para la simulación se ha fijado el canal deseado de 5785 MHz con una potencia de -79 dBm, 

correspondiente a una tasa de bits de 6 Mbps. El canal contiguo es de 5805 MHz con una po-

tencia 16 dB mayor que la del deseado. El resultado de la simulación para 100 paquetes se 

puede observar en la Figura 2.24. 
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Figura 2.24. Resultados de la simulación para el cálculo de ACR para una tasa de bits de 6 Mbps, canal 

deseado de  5785 MHz y canal adyacente de 5805 MHz. 

En la Figura 2.24(a) se muestran los dos canales a la entrada de la antena. La Figura 2.24(b) 

muestra los 2 canales a la salida del LNA, la Figura 2.24(c) muestra la salida del sintetizador 

y la Figura 2.24(d) muestra el espectro de la señal I. El PER obtenido es del 0 %, cumpliendo 

las especificaciones del estándar. 
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Figura 2.25. Resultados de la simulación para el cálculo de ACR para una tasa de bits de 6 Mbps, canal 

deseado 5785 MHz y canal adyacente de 5745 MHz. 

Se ha realizado la misma simulación anterior pero utilizando como canal contiguo el situado 

en 5765 MHz en vez del de 5805 MHz. Los resultados son similares a los de la anterior simu-

lación y se pueden observar en la Figura 2.25. 

2.4.2.4. Simulación del NACR 

Para el caso del NACR se ha utilizado el mismo esquema de simulación que para el ACR, el 

de la Figura 2.23, por ser mismo proceso. En este caso el nivel del canal no adyacente debe de 

ser el especificado en la última columna de la Tabla 2.6.  

Para la simulación se ha seleccionado el canal deseado de 5785 MHz con una potencia de -79 

dBm, correspondiente a una tasa de bits de 6 Mbps y el canal no adyacente de 5745 MHz con 

una potencia 32 dB mayor que la del deseado. El resultado de la simulación para 100 paquetes 

se puede observar en la Figura 2.26, donde en la gráfica de la Figura 2.26(a) se observa los 

dos canales a la entrada de la antena. La Figura 2.26(b) muestra los 2 canales a la salida del 
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LNA, la Figura 2.26(c) muestra la salida del sintetizador y la Figura 2.26(d) muestra el espec-

tro de la señal I. El PER obtenido es del 0 %, cumpliendo las especificaciones del estándar. 
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Figura 2.26. Resultados de la simulación para el cálculo de NACR para una tasa de bits de 6 Mbps, canal 

deseado 5785 MHz y canal adyacente de 5745 MHz. 

2.5. Conclusiones 
En este capítulo se ha comprobado, mediante simulaciones ADS del sistema que es posible 

realizar un receptor que cumple las especificaciones del estándar utilizando los elementos 

descritos en el apartado 2.4, con las prestaciones para cada elemento definidas en el apartado 

2.4.  

En la Tabla 2.15 se muestra un resumen de las especificaciones del receptor. 
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Tabla 2.15.  Resumen de las especificaciones del receptor 

Banda de frecuencias 5170 MHz - 5815 MHz 

Frecuencia central de cada canal fc=5000 MHz+5MHz×nCH con 
nCH=36,40,44,48,52,56,60,64,149,153,157 y 161. 

Separación entre canales 20 MHz 

Ancho de Banda del Canal 20 MHz 

Ganancia  58 dB 

Sensibilidad -82 dBm 

Máxima señal -30 dBm 

NF 10 dB (típico) 

IIP3 >-20.4 dBm 

Ruido de Fase del Sintetizador -80 dBc/Hz para ∆100 kHz 

El esquema de bloques que se ha propuesto para el receptor se muestra en la Figura 2.27. En 

dicha  figura se observan las especificaciones de cada bloque, la cuales se han obtenido utili-

zando los datos de la Tabla 2.15, la experiencia en el diseño de RF ICs y la fórmula de Friis. 

El peso de las especificaciones se encuentra en los circuitos de banda base debido a que es 

más sencillo su diseño que la parte de RF (menor frecuencia y ancho de banda). 

Es sabido que las prestaciones de los elementos que conforman el receptor se pueden relajar a 

costa de las prestaciones de otros bloques básicos. 

LNA 90º

~SINTETIZADOR
OSCILADOR LOCAL

I

Q

AMP

AMP

ADC

~~~

~~~

CABECERA RF AMPLIFICACION Y FILTRADO
EN BANDA BASE

GLNA=9 dB
NFLNA=4 dB
IIP3ANTENA=-2 dBm
Banda= 5170 MHz a 5815 MHz

GMIXER=9 dB
NFMIXER=14.5 dB
IIP3MIXER=3 dBm

GI=40 dB
Frecuencia Central=20 MHz
Ancho banda de paso=20 MHz
Atenuación banda de paso=3 dB
Atenuación para banda eliminada=23 dB

fc=5000 MHz+5MHz nCH
con nCH=36,40,44,48,52,56,60,64,149,153,157 y 161.

GTOTAL=58 dB
NFTOTAL > dB
IIP3> -20.4 dBm

fS

 
Figura 2.27. Esquema de bloques propuesto. 



Capítulo 2. Análisis del sistema 46 

Toda vez que las especificaciones para cada elemento son válidas, los capítulos del 4 al 8 se 

dedican a dar cuenta de propuestas de diseño que deberán cumplir los requisitos de cada uno 

de ellos. 



Capítulo 3 
Estudio de la tecnología 

Antes de comenzar el diseño de los distintos bloques se debe analizar en detalle la tecnología 

que se va a utilizar. Por esta razón se ha redactado este capítulo, con el que se pretende dar 

una visión general de la tecnología S35D4 de la fundidora AMS. Esta tecnología posee cuatro 

niveles de metal, siendo el último nivel de mayor espesor con objeto de mejorar el factor de 

calidad de los inductores integrados. En cuanto a los dispositivos activos, se ofrecen transisto-

res bipolares y MOSFET, siendo la longitud de puerta mínima de 0,35 µm. Además, la tecno-

logía ofrece librerías de componentes pasivos. 

La estructura del presente capítulo es la siguiente: se describen, en primer lugar, las resisten-

cias proporcionadas por la tecnología, después se tratan los condensadores, los varactores, los 

transistores MOSFET, y en último lugar se describen los transistores bipolares de heterounión 

(HBT) de SiGe [AMS05]. 
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3.1. Resistencias 
Primero se realizará una presentación general de las resistencias integradas, para seguir con la 

descripción de las resistencias aportadas por la tecnología. 

 

3.1.1. Resistencias integradas 

El valor óhmico de una resistencia integrada depende, principalmente, del valor de la resisti-

vidad del material que la constituye y de las dimensiones del material [PRA99]. En la Figura 

3.1 se muestra una resistencia integrada y los parámetros de que depende su valor óhmico. 

L

L

W

W

t

 
Figura 3.1.  Parámetros de una resistencia. 

Partiendo de la Figura 3.1, el valor de la resistencia se obtiene a partir de la ecuación (3.1). 

(3.1)  

donde ρ es la resistividad del material, t su espesor, L la longitud de la estructura y W su an-

chura. 

 

En procesos de semiconductores, el espesor de las capas de material resistivo es aproximada-

mente constante, por lo que el valor de la resistencia suele determinarse a partir de la ecuación 

(3.2). 

(3.2)   

L
W

t
ρR ⋅=

L
WRR square ⋅=
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En la ecuación (3.2), Rsquare representa al cociente entre la resistividad y el espesor de la resis-

tencia y se denomina resistencia por cuadro. 

 

3.1.2. Resistencias en la tecnología S35D4 de AMS 

La tecnología S35D4 de AMS presenta dos tipos de resistencias, RPOLY2 y RPOLYH, que 

se utilizan dependiendo del valor resistivo que sea necesario integrar. En la Tabla 3.1 se 

muestra un cuadro resumen de los parámetros más importantes de las mismas. 

 

Tabla 3.1. Parámetros de RPOLY2 y RPOLYH 

 Parámetro Mínimo Típico Máximo Unidad 

Resistencia 40 50 60 Ω/� 

Coef. temperatura - 0.6 - 10-3/K 

Resist. Contacto - 20 40 Ω/cnt 
RPOLY2 

Dens. Corriente - - 0.3 mA/µm 

Resistencia 0.9 1.2 1.5 kΩ/� 

Coef. temperatura - -1.2 - 10-3/K 

Resist. Contacto - 60 200 Ω/cnt 
RPOLYH 

Den. Corriente - - 0.3 mA/µm 
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Figura 3.2. Parámetros en las resistencias. 

En la Figura 3.2 se muestra el cuadro de diálogo utilizado para ajustar los parámetros de las 

resistencias. Los distintos parámetros indicados en la misma tienen el siguiente significado: 

• (1) Valor de la resistencia: ajustando el valor en ohmios de la resistencia el software cal-

cula dimensiones de la estructura. 

• (2) Ancho de la resistencia: variando el ancho el software determina la longitud para man-

tener el valor de resistencia establecido. 

• (3) Longitud de la resistencia: funciona exactamente igual que el ancho de la resistencia. 

• (4) Angulo de giro.  

• (5) Número de codos: empleado para reducir el tamaño de la resistencia. 

• (6) Estructuras dummies: estas estructuras minimizan los efectos de dispersión y en conse-

cuencia la tolerancia en el valor de la resistencia. 

• (7) Tipo de anillo de guarda: se puede emplear como anillo de guarda una conexión al 

sustrato o bien una difusión. 
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• (8) Resistencia de precisión: mediante esta opción se seleccionan más resistencias prepa-

radas para realizar divisores de tensión precisos. 

En la Figura 3.3 se muestra un ejemplo de resistencia generada a partir del asistente que pre-

senta el kit de diseño de la tecnología. Esta resistencia posee 4 segmentos o dedos así como 

las estructuras dummies. 

 
Figura 3.3. Resistencia con estructura dummies. 

3.2. Condensadores 
Igual que en el caso anterior, se realizará un breve estudio de la estructura de los condensado-

res, para seguir con la descripción de los proporcionados por la tecnología. 
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3.2.1. Construcción 

En sistemas integrados la implementación de condensadores se reduce a la construcción de un 

condensador plano empleando 2 capas de metal separadas por una capa de material aislante 

[PRA99]. En la Figura 3.4 se muestra un esquema donde queda reflejado ésto. 

 

 

 

 

 

Figura 3.4. Corte de un condensador. 

La capacidad del condensador se puede calcular mediante la expresión de la estructura de 

placas plano-paralelas de la ecuación (3.3). 

(3.3)  

donde ε' es la permitividad relativa del material, oε  representa la constante dieléctrica del va-

cío, A es el área de las placas y d su separación 

3.2.2. Condensadores en la tecnología S35D4 de AMS 

La tecnología dispone de dos tipos de condensadores, el denominado CPOLY que está consti-

tuido por dos capas de polisilicio y concebido para capacidades de pequeño tamaño, y CMIN 

de dos capas de metal que se ofrece para la implementación de capacidades grandes. 

En la Figura 3.5 se muestra el cuadro de diálogo para la simulación de capacitares. En él se 

pueden ajustar los diversos parámetros de los condensadores. 

d
Aεε'C o ⋅⋅

=

Metal 1 

Metal 2 

Aislante 
d 

A 
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Figura 3.5. Parámetros ajustables en los condensadores. 

En la Figura 3.5 se destacan los siguientes campos: 

• (1) Valor de la capacidad. 

• (2) Ancho del condensador. 

• (3) Longitud del condensador. 

• (4) Área total del condensador. 

• (5) Perímetro del condensador. 

• (6) Conexión al sustrato o a un pozo tipo N. 

• (7) Colocación de anillos de guarda mediante contactos o difusiones. 

• (8) Colocación de los contactos de la capa superior e inferior. 

La Figura 3.6 muestra un ejemplo de un condensador creado mediante el asistente proporcio-

nado por la tecnología. Puede observarse como este condensador posee un anillo de guarda 

externo formado por contactos al sustrato. La conexión de la capa metálica inferior se encuen-

tra a la izquierda y la de la capa superior a la derecha. 
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Figura 3.6. Layout de un condensador. 

 

3.3. Varactores 
Se indican ahora algunas consideraciones de carácter fundamental sobre el funcionamiento de 

los varactores para después describir los varactores proporcionados por la tecnología. 

3.3.1. Fundamentos 

Los varactores son condensadores cuya capacidad se puede modificar mediante la aplicación 

de una tensión de polarización determinada. Sus parámetros de diseño son el factor de cali-

dad, el rango de sintonización, la capacidad máxima y el área efectiva de silicio en lo que si-

gue se describe cada uno de ellos [AGU99]. 

El factor de calidad (Q) mide el rendimiento del varactor. Se define como la relación entre la 

energía almacenada y la cedida. La expresión más usada para su estimación es el cociente 

entre el valor absoluto de la parte imaginaria y la parte real del parámetro de reflexión Y11, 

donde Y11 se obtiene a partir de los parámetros S del elemento pasivo, en este caso un varac-

tor. La parte imaginaria del parámetro de reflexión representa la energía almacenada en el 

elemento pasivo, mientras que la parte real es la energía disipada. 
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(3.4)  

El rango de sintonización (TR) se puede considerar el parámetro más importante en cuanto a 

la funcionalidad del varactor y representa la facilidad del varactor para variar su capacidad en 

el rango de tensiones considerado. Se puede obtener a partir de la ecuación (3.5). 

(3.5)  

siendo CMAX y CMIN las capacidades máxima y mínima alcanzadas por el varactor. 

El área efectiva de silicio es un parámetro que expresa la capacidad por área (fF/µm2) de dis-

positivo, e interesa que sea lo más elevado posible ya que supone una reducción de coste con-

siderable al conseguir la capacidad deseada en menos área de Si. 

Actualmente los varactores integrados se engloban en dos grandes grupos: los varactores de 

unión PN y los varactores MOS. LA tecnología ofrece en sus librerías varactores MOS, por 

esa razón los siguientes párrafos se dedican fundamentalmente a ellos. 

En comparación a los varactores de unión PN, los MOS presentan mayores valores de capaci-

dad por unidad de área y de rango de sintonización. Sin embargo, la sintonización es más 

abrupta, lo cual puede ser perjudicial para algunas aplicaciones como los osciladores contro-

lados por tensión (VCOs). Los dos tipos más importantes de varactores MOS son los NMOS 

y PMOS. 

Los varactores NMOS son dispositivos de tres terminales: puerta, fuente/drenador y bulk (ver 

Figura 3.7). Su funcionamiento está asociado en la variación de capacidad entre la puerta y el 

pozo N, al variar la tensión entre la puerta y el terminal de fuente/drenador (el bulk está co-

nectado a tierra). Realmente se considera un dispositivo de dos terminales. 
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Figura 3.7. Sección de un varactor NMOS. 

El layout es determinante para lograr mejoras del factor de calidad. Así es recomendable que 

se utilice la mínima longitud de canal permitida por la tecnología y que la anchura del canal 

sea acorde al área del varactor requerida (normalmente la menor posible). 

La disminución del tamaño proporciona un factor de calidad más elevado. Sin embargo, el 

rango de sintonización sufre un ligero descenso, aunque manteniéndose en buenos intervalos. 

Los varactores PMOS tienen una estructura similar a la de los NMOS. En este caso se corto-

circuitan los terminales la fuente, el drenador y el bulk. La puerta y los contactos fuen-

te/drenador/bulk son los dos electrodos del dispositivo, cuya capacidad variable es controlada 

por la tensión entre ellos. Generalmente estos varactores no se suelen utilizar en tecnologías 

SiGe y CMOS pues presentan bajos factores de calidad debido que los portadores mayorita-

rios son los huecos cuya movilidad es 2.8 veces menor que la de los electrones. Precisamente 

esta es la razón por la que sus homólogos NMOS ofrecen mejores prestaciones, con pérdidas 

menores y factores de calidad mayores. Respecto al factor de calidad, se comprueba que la 

menor resistencia del dispositivo se obtiene cuando éste trabaja en modo acumulación, siendo 

por tanto, la región más utilizada. 

3.3.2. Varactores proporcionados por la tecnología 

Los varactores proporcionados por la tecnología son NMOS. El nombre del componente en la 

librería es CVAR. 

En la Figura 3.8 se muestra el cuadro de diálogo utilizado para ajustar los diversos parámetros 

de los varactores, seguida de una breve descripción de algunos campos. 
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Figura 3.8. Parámetros ajustables en los varactores 

• (1) Valor de la capacidad máxima del varactor. 

• (2) L y W del transistor MOSFET tipo N utilizado para realizar el varactor. 

• (3) Anchura total del varactor. 

• (4) Número de columnas de transistores. 

• (5) Número de filas de transistores. 

• (6) Selector de conexión de salida en metal 2. 

• (7) Colocación de anillos de guarda mediante contactos o difusiones. 

En la Figura 3.9 se muestra un ejemplo de un varactor creado mediante la celda parametrizada 

proporcionada por la tecnología. Posee 4 columnas por 10 filas de transistores MOSFET tipo 

N, alcanzando una capacidad máxima de 812 fF. Puede observarse como este varactor posee 

anillos de guarda externos formados por contactos al sustrato y difusiones. La conexión de 

salida está realizada en metal 2. 
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Figura 3.9. Layout de un varactor. 

3.4. Bobinas 
En la línea de los apartados anteriores se expondrá, en primer lugar, un breve estudio sobre la 

construcción de las bobinas. Se seguirá con el análisis de su funcionamiento, mostrando los 

campos magnéticos y eléctricos involucrados. El siguiente se describe el modelo equivalente 

utilizado en las simulaciones. Finalmente, se presentan las bobinas desarrolladas para su utili-

zación en los diferentes circuitos de este trabajo. 

3.4.1. Construcción 

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

metal sobre un sustrato determinado [PIN02]. Debido a que uno de los extremos de la espiral 

queda en el interior de la misma, será necesario disponer de, al menos, dos niveles de metal 

para poder tener acceso a dicho terminal. Al trozo de pista que pasa por debajo de la espiral 

principal para acceder al terminal interior se la suele denominar underpass o cross-under. En 

la Figura 3.10 se muestra el layout de una bobina espiral cuadrada simple en donde se puede 

apreciar la disposición del underpass así como los parámetros más importantes de su geome-

tría (radio r, anchura w, separación de las pistas s y número de vueltas n). 
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Figura 3.10.  Layout de una bobina cuadrada simple 

 

3.4.2. Funcionamiento 

El inductor se caracteriza su factor de calidad, tal como se observa en la ecuación (3.6). 

(3.6)  

El valor de Q suele estar en el intervalo de 5 a 20 para subsistemas de banda ancha, siendo 

algo mayor para redes de banda estrecha (filtros). 

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

especificaciones indicadas debido a las pérdidas asociadas al dispositivo. La respuesta de los 

inductores integrados ha sido y sigue siendo objeto de investigación de modo que los fenóme-

nos físicos causantes de la degradación de la misma han sido ya identificados. Los más rele-

vantes se asocian a pérdidas en el sustrato poco resistivo, pérdidas en los metales por su alta 

resistividad junto a las causadas por el efecto pelicular (skin effect) y por las corrientes de 

torbellino (eddy currents) inducidas en ambos medios. Estas dos últimas fuentes de pérdidas, 

el efecto pelicular y las pérdidas por corrientes de torbellino, no son fáciles de modelar. 

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

magnéticos de la Figura 3.11. 
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El campo magnético B(t), está originado por la corriente alterna que circula por las espiras. Es 

el responsable del comportamiento inductivo del dispositivo, así como de las corrientes indu-

cidas en el sustrato y las pistas de la espira. Como B(t) atraviesa el sustrato y las pistas de la 

espira, se inducen corrientes de torbellino en ambos medios. 

E1(t) es el campo eléctrico en las pistas de la espira. Produce la corriente de conducción y 

asociada a ella aparecen pérdidas óhmicas en las pistas debido a la resistividad de los conduc-

tores. 

E2(t) es el campo eléctrico entre las pistas de la espira y está causado por la diferencia de ten-

sión entre los conductores. Ocasiona el acoplamiento capacitivo entre ellos actuando el óxido 

como dieléctrico. Algunos autores consideran que esta capacidad lateral entre las vueltas es 

despreciable, debido a que es la conexión en serie de esas capacidades la que finalmente apa-

rece entre los terminales de la bobina [LEE98].  

E3(t) es el campo eléctrico entre la espiral y el sustrato, el cual está causado por la diferencia 

de tensión existente entre ambos. Genera el acoplamiento capacitivo entre la espira y el sus-

trato además de pérdidas óhmicas en este último. 

E4(t) es el campo eléctrico entre la espira y el crossunder. Genera una capacidad parásita aso-

ciada en paralelo a la bobina. 

 
Figura 3.11. Campos eléctricos y magnéticos en un inductor integrado. 
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3.4.3. Modelo de la bobina 

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

tado anterior. La estructura de este modelo, considerando al inductor como un dispositivo de 

dos puertos, se muestra en la Figura 3.12. En serie con la inductancia deseada, Ls, aparece una 

resistencia, Rs, que modela las pérdidas óhmicas generadas por E1(t) (ver Figura 3.11). El 

condensador Cp da cuenta del acoplamiento capacitivo generado por E2(t) y E4(t). El resto de 

los elementos que aparecen en el circuito describen los efectos del sustrato. En particular, los 

condensadores COX1 y COX2 modelan las capacidades del óxido existente entre la espiral y el 

sustrato, mientras que CSUB1 y CSUB2 dan cuenta de la capacidad del sustrato. Por último RSUB1 

y RSUB2 modelan las pérdidas óhmicas del sustrato. 

El circuito equivalente de la Figura 3.12 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 COX1, CSUB1 y RSUB1 ligeramente diferentes a los de COX2, CSUB2 y RSUB2. 

La bondad de un circuito equivalente depende de la precisión que se obtenga en el modelado 

del dispositivo real. Los valores de los elementos que componen el circuito equivalente se 

extraen mediante procesos de ajuste que se basan en el análisis de las medidas experimentales. 

Cuanto más precisos sean estos ajustes, más correcto será el circuito equivalente. Los resulta-

dos que se encuentran en la literatura muestran que el modelo presentado se acomoda bastante 

bien a las medidas, especialmente a frecuencias bajas. Sin embargo, cuando se trata de mode-

lar el funcionamiento de la bobina a frecuencias elevadas el modelo clásico ya no es tan acer-

tado [PIN02]. 
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Figura 3.12. Modelo clásico de dos puertos de inductores espirales integrados. 

3.4.4. Bobinas en la tecnología S35D4 desarrolladas por el IUMA 

La tecnología de AMS ofrece bobinas, aunque en general, sus factores de calidad no son muy 

altos. Por eso se optó por usar las bobinas desarrolladas por el IUMA consiguiendo factores 

de hasta 13.5 a una frecuencia central de 5.5 GHz [RUN03]. 

Todas las bobinas están diseñadas con las pistas en el metal 4 que ofrece la tecnología, que es 

el metal situado en la parte superior de la estructura de capas. Este metal es más grueso y con-

ductivo que el resto y has sido concebido específicamente para fabricar inductores integrados. 

Para el underpass se ha empleado el metal 3. 

Las bobinas tienen ocho lados, que es el valor máximo que admite la tecnología, y una sepa-

ración entre pistas fija de 2 µm, esto hace que el factor de calidad sea máximo [PIN02]. 

El dibujo de las bobinas ha sido generado por una herramienta de generación automática de 

bobinas desarrollada por el IUMA [SEN02] en lenguaje SKILL. Se puede observar una captu-

ra del CDF en la Figura 3.13. Los parámetros de la bobina que se pueden seleccionar son: 

número de vueltas, radio externo, ancho de metal, separación entre pistas, número de metales 

de la bobina, número de lados (cuadrada, octagonal, etc.), longitud del metal y la posibilidad 

de crear espiras multinivel. 



Diseño de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnología de silicio de bajo coste 63

 
Figura 3.13. Generador automático de layout de bobinas. 

Las bobinas se han obtenido mediante simulaciones electromagnéticas en 2.5 dimensiones, 

utilizando el simulador Momentum, de Agilent© [GON05]. Una vez realizada las simulacio-

nes se fabricaron un conjunto de ellas, en concreto las utilizadas en los circuitos diseñados. 

Posteriormente se midieron y se comprobó que las simulaciones se asemejaban a la medida 

obteniendo, seguidamente, el circuito equivalente de cada una para ser utilizado en las simu-

laciones eléctricas. En la Tabla 3.2 se presenta un listado resumen de la bobinas diseñadas por 

el IUMA. 

En la Figura 3.14 se muestra un ejemplo de las bobinas creadas por el IUMA. En este caso se 

trata de la bobina L3, de 2 nH y con un factor de calidad de 10.5 a 5 GHz. 
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Tabla 3.2. Parámetros de la librería de bobinas (frecuencia = 5 GHz) 

 Número de 
vueltas 

Radio 
externo (µm)

Ancho de 
pista (µm) 

Inductacia 
(nH) 

Factor de 
calidad 

L1 1.5 100 20 0.6 12 

L2 1.5 130 18 1 12.5 

L3 2.5 130 18 2 10.5 

L4 3.5 90 6 3.5 9 

L5 4.5 90 6 4.9 8 

L6 3.5 130 10 5.3 6.7 

L7 4.5 100 6 6.2 6.9 

L8 5.5 100 6 7.6 5 

L9 6.5 100 6 9.8 5 

 

 
Figura 3.14.  Layout de la bobina L3. 
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3.5. Transistores MOSFET en la tecnología S35D4 
de AMS 
En la Tabla 3.3 aparecen los parámetros más importantes de los transistores MOSFET sumi-

nistrados por AMS dentro del kit de diseño. 

Tabla 3.3. Parámetros más importantes del MOSFET tipo N.y tipo P 

 Parámetro Mínimo Típico Máximo Unidad 

Tensión Umbral (VT) 0.36 0.46 0.56 V 

Factor de Ganancia (Kn) 155 175 195 µA/V2 MOSFET tipo N 

Den. Corriente Saturación 450 540 630 µA/µm 

Tensión Umbral (VT) -0.50 -0.60 -0.70 V 

Factor de Ganancia (Kp) 48 58 68 µA/V2 MOSFET tipo P 

Den. Corriente Saturación -180 -240 -300 µA/µm 

En la Figura 3.15 se muestra el cuadro de dialogo mediante el cual se ajustan los parámetros 

del transistor MOSFET. 

Los elementos representados en la Figura 3.15 tienen el siguiente significado: 

• (1) Ajuste del ancho del transistor. 

• (2) Ajuste de la longitud del canal del transistor. 

• (3) Número de puertas del transistor, al realizar un transistor con un mayor número de 

puertas el tamaño del transistor se ve reducido considerablemente. 

• (4) Selección de un transistor normal o un transistor tipo Snake [JAC98]. 

• (5) Selección del numero de dedos para los transistores tipo Snake. 

• (6) Colocación de contactos a ambos lados del transistor. 

• (7) Unión de las puertas, drenadores y surtidores. 

• (8) Creación de anillos de guarda alrededor del transistor. 

• (9) Colocación de contactos al sustrato para evitar el efecto latch–up en el transistor 

[JAC98]. 
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Figura 3.15. Parámetros en los MOSFET. 

En la Figura 3.16 se muestra un transistor MOSFET tipo n con  5 puertas generado a partir de 

las diferentes opciones que presenta el kit de la tecnología. En la Figura 3.16 se pueden dife-

renciar claramente todas las partes del transistor, en rojo se ven los dedos que forman parte de 

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

drenador y surtidor. 
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Figura 3.16. Ejemplo de transistor MOSFET. 

 

3.6. HBTs de SiGe 
En este apartado se realizará un breve estudio del funcionamiento de los transistores HBT de 

SiGe, para finalizar con la descripción de los transistores HBT proporcionados por la tecnolo-

gía. 

3.6.1. Estructura y principio de funcionamiento de los HBTs de 
SiGe 

Los HBTs de SiGe son transistores no bipolares en los que la base está formada por una capa 

muy estrecha (<50nm) de Si1-xGex crecida de forma seudomórfica. La concentración de Ge 

puede llegar a ser muy elevada (50%) variando desde el lado de emisor al de colector, y el 

espesor de la base se puede hacer muy pequeño, llegándose a valores de 5 a 10 nm [SZE81]. 

En la Figura 3.17 se muestra la estructura típica de un HBT de SiGe gradual. 
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Figura 3.17. Estructura típica de un HBT de SiGe gradual. 

Para ayudar a entender los beneficios de los HBT, comparamos en la Figura 3.18 los diagra-

mas de bandas de energía de un transistor bipolar de homounión npn con un transistor bipolar 

de heterounión npn operando en zona activa directa. La Figura 3.19 muestra los distintos 

componentes de la corriente de colector, distinguiendo un término de corriente de electrones 

inyectada desde el emisor a la base, In, y uno de recombinación en la base (pequeño). La co-

rriente de base consiste, principalmente, en la corriente de huecos, In, inyectados en el emisor 

desde la base, menos la recombinación en la base o en las zonas de deplexión de la unión emi-

sor-base (que deberían ser pequeñas). El funcionamiento de los HBTs depende de la manera 

en que esas corrientes están relacionadas con los potenciales de contacto y las concentraciones 

de átomos de impurezas en la base y el emisor. 
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Figura 3.18. Diagrama de bandas de energía de un transistor bipolar de homounión npn de Si y un tran-

sistor bipolar de heterounión npn de SiGe. 
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Figura 3.19. Esquema simplificado del flujo de corriente en un transistor de homounión npn de Si. 

Si se desprecian las corrientes de recombinación (que en esta discusión es una suposición 

aceptable) se puede aplicar los modelos de primer orden de los BJTs (homouniones) para 

comparar la magnitud de esas dos componentes principales de corriente. Ip e In son corrientes 

de difusión. Si el ancho de base entre las zonas de carga espacial de emisor y colector es Wb, 

el ancho de emisor We, y se asume que en ambas regiones las concentraciones de impurezas 

no producen degeneración del semiconductor; la estadística de Boltzmann nos da las concen-

traciones de portadores minoritarios: 

(3.7)  

(3.8)  

En estas ecuaciones, ni es la concentración intrínseca de las regiones de base y emisor; VBE es 

la tensión aplicada a la unión B-E. La concentración de impurezas en el emisor tipo n es Ne, y 

las de la base tipo p es Pb. Dn y Dp son los coeficientes de difusión (difusividades) de los elec-

trones y de los huecos. Tomando la relación entre las ecuaciones (3.7) y (3.8) resulta que la 

ganancia de corriente en emisor común es: 

(3.9)  

La ecuación (3.9) representa una cota superior del valor de β. Así por ejemplo, si las concen-

traciones de impurezas son las mismas tanto en el emisor como en la base, y las anchuras de 

base y emisor son iguales, entonces la ganancia máxima, βmax, vendrá dada por la relación 

entre la difusividad de electrones y la de huecos. Esta relación es aproximadamente 3 para el 

Si y está particularizado para homouniones npn. Por ello, para obtener una β adecuada en los 
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dispositivos de homounión el dopaje de emisor debe exceder el de la base por un factor signi-

ficativo. 

En la Figura 3.18 se muestra el diagrama de bandas correspondiente a un HBT de base gra-

dual. En estos dispositivos la anchura de la banda prohibida cambia de forma gradual desde 

EG0 cerca del emisor hasta EG0- ∆EG cerca del colector. Esta variación de la anchura de la 

banda prohibida establece un gradiente en la energía de la banda de conducción de valor 

∆EG/Wb, el cual está asociado a un campo eléctrico que produce el movimiento de los elec-

trones a través de la base [YUA99]. Como resultado de este campo eléctrico el tiempo de 

tránsito a través de la base (τBC) disminuye y aumenta la ganancia en corriente (β). Un análisis 

detallado de las corrientes conduce a que para los HBTs la ganancia en corriente posee un 

término adicional que expresa su dependencia con la variación de la anchura de la banda 

prohibida: 

 

(3.10)  

Debido a que son posibles valores de decenas de meV para ∆EG  variando la fracción molar 

de Ge, la ganancia en corriente máxima se puede incrementar hasta una cantidad muy eleva-

da, aunque en la mayoría de las aplicaciones prácticas estas ganancias elevadas (superiores a 

100) no se suelen utilizar. 

La reducción del tiempo de tránsito a través de la base se traduce en frecuencias de corte muy 

elevadas [PRE99] [SCH99]. El aumento de la ganancia en corriente permite que se pueda 

aumentar el dopaje de la región de base para reducir su resistencia serie manteniendo una β 

adecuada. 

Sin embargo, para conseguir valores de corriente elevados en los BJTs el dopaje de la base 

debe ser pequeño de forma que disminuya la recombinación de los portadores minoritarios en 

dicha región. Pero esto entra en conflicto con el hecho de tener valores de τBC bajos para po-

der operar a frecuencias elevadas. El uso de HBTs en vez de BJTs permite, al mismo tiempo, 

una ganancia de corriente elevada y un nivel de dopaje de la base por encima de 1020 cm-3. 

Desde el punto de vista circuital, la elevada ganancia que presentan los HBTs trae consigo 

una serie de ventajas. En primer lugar, la corriente de colector en los HBTs de SiGe es mayor 
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que la de los BJTs de Si, con lo que se pueden implementar etapas amplificadoras con resis-

tencia de salida más elevada y fuentes de corriente más estables. Además, la resistencia de 

entrada mejora, con lo que mejoran las propiedades de las etapas de entrada de LNAs respecto 

al ruido [GOT98]. Por último, debido a la elevada ganancia que presentan los HBTs de SiGe a 

frecuencias por encima de 2 GHz, es posible el uso de técnicas de linealización por realimen-

tación, lo cual trae aparejado una buena respuesta respecto a la intermodulación en amplifica-

dores de potencia y LNAs. 

La principal desventaja de la tecnología bipolar de silicio para su uso en sistemas de comuni-

caciones es la baja tensión de ruptura que presenta, lo cual hace que se complique, sobre todo, 

el diseño de amplificadores de potencia. Este problema no es específico del SiGe, sino de to-

dos los procesos bipolares basados en Si, donde el tiempo de tránsito no está determinado 

tanto por la anchura de la base como por la anchura del colector [GOT98]. La tensión de rup-

tura es también la razón de la limitación de la ganancia de corriente ya que un valor muy ele-

vado de la misma puede producir un aumento crítico de la multiplicación por avalancha en el 

colector. 

 

3.6.2. HBTs en la tecnología S35D4 de AMS 

Los HBTs de SiGe utilizados en este trabajo son los suministrados en el proceso S35D4 (0.35 

µm HBT BiCMOS) de la empresa AMS. Su producción se basa en un proceso de bajo coste 

de fabricación de BJTs. El material de partida es una oblea de silicio tipo p poco dopada cuya 

resistividad es de 19 Ωcm. El primer paso en el proceso de fabricación consiste en la forma-

ción de una capa enterrada y la implantación del channel-stop para el aislamiento lateral. Se-

guidamente se forman la capa del colector mediante deposición química (CVD), la cual se 

separa mediante un proceso de recesión LOCOS [STR95]. El siguiente paso es el crecimiento 

selectivo de la base de SiGe mediante CVD. La concentración de Germanio se gradúa de for-

ma lineal a través de la base, siendo su fracción molar máxima del 15%. Como último paso de 

la formación del transistor, se genera los contactos de base y emisor. Finalmente el proceso 

termina con las metalizaciones de los contactos de emisor, base y colector. 

En la Figura 3.20 se muestra el cuadro de dialogo relativo a estos transistores disponibles en 

el kit de la tecnología así como una pequeña explicación de cada uno de los parámetros que 

son ajustables por el usuario. 
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(1)

(2)

 
Figura 3.20.  Parámetros ajustables de los transistores. 

 

• (1) Selección del área del transistor. 

• (2) Selección de los ajustes para simulación. 

Por último, en la Figura 3.21 se muestra el layout de un transistor HBT. De izquierda a dere-

cha pueden observarse claramente las conexiones de emisor, base y colector. 
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Figura 3.21. Layout de un Transistor HBT 

 



Capítulo 4 
El amplificador de bajo nivel de ruido 

En este capítulo se va a estudiar el funcionamiento de la primera etapa del receptor, el ampli-

ficador de bajo nivel de ruido o LNA. Su función principal es proporcionar suficiente ganan-

cia para minimizar el impacto final del ruido introducido por las etapas posteriores. Además, 

debe introducir el menor ruido posible y ser capaz de operar sin distorsionar las señales. 

En este capítulo se comenzará describiendo las diferentes topologías de LNA más comúnmen-

te utilizadas, seguidamente se describirán los dos diseños realizados, el asimétrico y el dife-

rencial, finalizando con el diseño del layout y las simulaciones post-layout. Para el diseño de 

los circuitos se utilizarán los transistores HBT de SiGe que posee la tecnología en vez de los 

MOSFET debido a su superior frecuencia de corte. 
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4.1. Distintas configuraciones de LNA 
Normalmente la ganancia de un LNA la proporciona un único transistor. Dado que se trata de 

un dispositivo de tres terminales, uno estará conectado a la tierra de alterna (AC) y los otros 

dos serán la entrada y la salida del circuito. Tal y como se muestra en la Figura 4.1, existen 

tres posibilidades. Cada una de estas configuraciones tiene sus características propias y será 

más adecuada para una aplicación particular que las otras. La configuraron en emisor común 

es la más utilizada en el diseño de la etapa principal de un LNA (ver Figura 4.1(a)). Por el 

contrario, la configuración en colector común  (ver Figura 4.1(b)), se suele utilizar más para el 

desarrollo de buffers entre etapas dada su alta impedancia de entrada alta y su baja impedancia 

de salida. Por último, la configuración base común (ver Figura 4.1(c)), se suele utilizar en 

combinación con la emisor común conformando un amplificador cascodo. Este tipo de ampli-

ficadores se caracteriza por presentar una ganancia alta a frecuencias elevadas. Las cargas que 

se muestran en la Figura 4.1 pueden ser simples resistencias, con lo que tendríamos un ampli-

ficador de banda ancha, o resonadores sintonizados para funcionamiento en banda estrecha. 

En este apartado se presentarán las características más importantes de las configuraciones 

básicas así como de las configuraciones compuestas más utilizadas, es decir el LNA en emi-

sor común, en base común, en cascodo, el diferencial y el balanceado.  

Vsalida

Q1

Vcc

RC

VEE

Ventrada

 

Vsalida

Q1

Vcc

VEE

Ventrada

RE

 

Vsalida

Q1

Vcc

RC

VEE

Ventrada

RE

 
(a) (b) (c) 

Figura 4.1 Distintas configuraciones para el transistor que proporciona la amplificación en el LNA, 
emisor común (a), colector común (b) y base común (c). 
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4.1.1. LNA en emisor común 
La configuración más básica de LNA es la denominada como emisor-común, tal y como se ve 

en la Figura 4.2. 
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Figura 4.2  LNA en configuración emisor común 

En ella se puede apreciar que Q2 e I1 generan la corriente de alimentación del transistor Q1. La 

resistencia R1 aísla la señal entrante de RF del ruido generado por Q2. Por otro lado, la resis-

tencia R2 mantiene la misma caída de tensión que R1, dando por resultado una corriente de 

base fija y finita en Q1. 

Si R1 es suficientemente más grande que RG, el efecto del circuito de polarización puede des-

preciarse sobre el funcionamiento del LNA. De acuerdo con esta premisa, podemos hacer un 

estudio del ruido que afecta a nuestro amplificador. Para ello, nos basaremos en el esquema 

mostrado en las Figura 4.3(a) y (b). 

Se puede apreciar (véase Figura 4.3(b)) que el ruido existente a la entrada de nuestro amplifi-

cador lo hemos sustituido por una resistencia serie equivalente (Req), despreciando capacida-

des parásitas y otras resistencias. 

Con esto, podemos ver que la NF del LNA viene dada por la expresión (4.1). 

(4.1)  
G

eq

R
R

1NF +=
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Figura 4.3 Modelo exhaustivo del ruido a la entrada del circuito(a) y modelo equivalente (b). 

De la misma manera, podemos definir el nivel de ruido mediante una fuente de tensión conti-

nua ( 2
nV )  referida a la entrada como: 

(4.2)  

Donde  T es la temperatura, gm es la ganancia de transconductancia del transistor, VT es la 

tensión térmica (25 mV para T=25º C), rb es la resistencia de base del transistor e IC la co-

rriente de colector. Observando las ecuaciones (4.1) y (4.2) se comprueba que: 

(4.3)  

Se aprecia que para reducir la Req y por tanto el ruido, el transistor Q1 debe tener un tamaño 

grande (rb pequeña). Además, si la corriente de colector es elevada, reduciremos aún más la 

Req. 

Sin embargo, el aumentar el tamaño del transistor para reducir la rb, trae una serie de desven-

tajas. La primera viene dada por el aumento de la capacidad de entrada (tanto la Cje como la 

Cjc), lo que atenúa la señal entrante de RF. Además, dicha atenuación hace que el ruido intro-

ducido por Q1 y RC  se haga más patente.  

Otra desventaja añadida es debida a la existencia de grandes capacidades colector-base y co-

lector-sustrato. Con estos dos impedimentos obtenemos una reducida ganancia de tensión y 

un incremento de la corriente de polarización para compensar esta pérdida. De aquí se obtiene 

una alta capacidad de difusión base-emisor, así como un alto ruido metralla de base (base shot 

noise).  

Debido a estas dos características, la figura de ruido presenta un mínimo para un determinado 

tamaño de Q1 y una determinada corriente de polarización. 
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El siguiente paso que daremos será el añadir a nuestro modelo el ruido metralla de base, tal y 

como muestra la Figura 4.4.  
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Figura 4.4  Modelo incluyendo el ruido metrallla de la base. 

Con esto mejoraremos la precisión de la ecuación (4.2). De acuerdo con la mencionada figura, 

obtenemos la expresión (4.4). 

(4.4)  

Para una resistencia de fuente RG, el ruido total referido a la entrada incluyendo la contribu-

ción de dicha resistencia es el dado por la ecuación (4.5). 

(4.5)  

Donde la correlación entre el ruido de metralla del colector y el ruido de metralla de la base 

ha sido despreciada. La figura de ruido es por tanto igual a la expresión (4.6). 

(4.6)  

La figura de ruido alcanzará un mínimo para: 

(4.7)  

Siendo la RG óptima (RGopt): 

(4.8)  
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La ecuación (4.8) no tiene en cuenta el efecto de las capacidades parásitas. Sin embargo,  una  

aproximación  razonable a altas  frecuencias consiste en dar a β el valor dado por la frecuen-

cia de operación, es decir: 

(4.9)  

La relación obtenida para RGopt (4.8) sugiere que una red de adaptación de impedancias entre 

la antena y el LNA puede proporcionar una mínima figura de ruido. Esto se consigue por la 

transformación de la impedancia de salida de la antena (Zout) a RGopt. 

4.1.2. LNA en base común 
Esta topología la podemos ver en la Figura 4.5. Este circuito ofrece tres grandes ventajas con 

respecto a la configuración en emisor común: sencilla adaptación a la entrada, gran linealidad 

y elevado aislamiento inverso. Despreciando la resistencia de base y de emisor, podemos es-

cribir la impedancia de entrada como: 

(4.10)  

Podemos hacer que la Zin sea 50 Ω simplemente con una IC=0.5 mA. El efecto de Cπ lo po-

demos eliminar con un inductor externo. 

En esta topología, la resistencia de fuente RG, linealiza el funcionamiento del circuito. Esto lo 

logra reduciendo la excursión de  corriente en el emisor. Aquí podemos ver que pasa lo con-

trario a la configuración emisor común. Esto se debe a que en dicho circuito la resistencia RG 

sólo afecta a variaciones de la corriente de base. 
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Figura 4.5 Configuración en base común. 

Si logramos un nivel de corriente en la base adecuado, podemos obtener un gran aislamiento 

inverso. Esto se presenta como una opción interesante en sistemas que exijan esta característi-

ca, como los receptores homodinos. 

 

4.1.3. LNA cascodo 
Basándose en las configuraciones anteriores, existen otras topologías que añaden diversos 

componentes para mejorar el rendimiento de los amplificadores. Una de estas configuraciones 

es la denominada LNA cascodo, la cual se muestra la Figura 4.6. 

Esta arquitectura está caracterizada por utilizar una configuración cascodo. Esta consiste en 

añadir un transistor (Q2) que nos permitirá aislar la salida de la entrada del circuito. Esto evi-

tará posibles interacciones no deseadas. Otro de los beneficios que presenta es el de reducir la 

capacidad parásita del transistor Q1. 

El transistor Q3 forma una fuente de corriente con Q1 y tiene una dimensión mucho menor que 

este último. Con esto logramos reducir el consumo de potencia del circuito. La corriente a 

través de Q3 está fijada mediante la resistencia RREF. 
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Figura 4.6 LNA cascodo. 

La resistencia RBIAS debe ser lo suficientemente grande como para no afectar a la figura de 

ruido del amplificador. En sistemas donde se requiera una impedancia de entrada de 50 Ω, 

valores de cientos de Ohms a kOhms son los adecuados para RBIAS. 

La bobina LC y el condensador CL forman parte de la red de adaptación a la salida. 

Por último, la adaptación a la entrada lo logramos con las bobinas LB y LE. 

4.1.4. LNA diferencial 
Una topología basada en la anterior es la mostrada en la Figura 4.7. La principal característica 

de esta configuración es que trabaja de forma diferencial. Con esto logramos eliminar dos de 

los principales problemas de las arquitecturas asimétricas: la alta sensibilidad a las inductan-

cias parásitas y el ruido en modo común. 
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Figura 4.7 LNA diferencial. 

Esto lo logra con las inductancias LE1 y LE2, ya que ambas forman un punto de tierra virtual, 

para señales diferenciales. Cualquier reactancia parásita en serie con la fuente de corriente 

IBIAS es totalmente irrelevante. Esto se debe a que una fuente de corriente en serie con una 

impedancia es siempre una fuente de corriente. De aquí que la parte real de la impedancia de 

entrada (Zin) sea sólo debida a las inductancias LE1 y LE2. Igualmente, es totalmente indepen-

diente de los parásitos que se den en la fuente de corriente IBIAS. 

Un parámetro de especial importancia cuando el voltaje de alimentación y las tensiones de 

sustrato pueden ser ruidosos es el rechazo al ruido en modo común (common noise rejection 

ratio o CNRR). Para maximizar este parámetro en altas frecuencias, los layouts de los ampli-

ficadores deben ser totalmente simétricos. 

A pesar de las ventajas anteriores, los LNAs diferenciales presentan también una serie de in-

convenientes. Entre ellos cabe destacar que la figura de ruido tiende a ser  mayor que en una 

topología asimétrica. También el consumo de potencia se vuelve crítico, ya que pasa a valer el 

doble. Sin embargo, presenta una mejor linealidad, ya que la señal se divide entre dos disposi-

tivos. Por tanto, si deseamos que la NF no sobrepase un valor, podemos obtener mucha más 

excursión simétrica, sacrificando el consumo de potencia. 
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4.1.5. LNA balanceado 
Esta última configuración (véase la Figura 4.8) se presta como una de las topologías que me-

jor compromiso guarda entre consumo de potencia, CNRR y linealidad. 
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Figura 4.8 LNA balanceado. 

En el primer caso, el consumo de potencia es mucho menor que en la configuración diferen-

cial, ya que no posee fuente de corriente. 

En lo relativo al CNRR, presenta un valor moderado, similar al de la configuración anterior. 

Si hablamos de linealidad, vemos que presenta un valor elevado, ya que el rango dinámico de 

la señal debe repartirse sólo entre dos transistores. En el caso del LNA diferencial, el reparto 

se realizaba entre 3 transistores, ya que debíamos considerar la fuente de corriente. 

Finalmente, la adaptación de impedancias a la entrada la logramos con las bobinas degenera-

tivas LE1 y LE2, junto con las bobinas de las bases de los transistores Q1 y Q4, LB1 y LB2. 

4.2. Diseño del LNA a nivel de esquemático 
En el presente apartado nos centraremos en el diseño de un LNA a nivel de esquemático. Co-

menzaremos describiendo las especificaciones requeridas para este tipo de dispositivos. Esto 

lo obtendremos de las características del estándar IEEE802.11a, tal y como vimos en el capí-



Diseño de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnología de silicio de bajo coste 85

tulo 2. Luego, seguiremos una secuencia de diseño basada en el estudio de los componentes 

proporcionados por la tecnología. Esto nos llevará a elegir la topología de LNA óptima para 

nuestros intereses. Finalmente, una vez elegida la arquitectura, optimizaremos los componen-

tes de ésta para cumplir las especificaciones y, en la medida de lo posible, obtener mejores 

resultados. 

4.2.1. Especificaciones 
Las especificaciones requeridas para nuestro LNA según el estudio realizado en el capítulo 2 

son: 

• Alimentación= 3.3 Voltios. 

• Figura de ruido (NF) < 4 dB. 

• IIP3 > -2 dBm. 

• OIP3 > 7 dBm. 

• Ganancia > 9 dB. 

• Consumo de potencia  Menor posible. 

• Impedancia de entrada y salida: 50 Ω. 

4.2.2. Flujo de diseño 
Para un correcto diseño del LNA se ha seguido el flujo de diseño de la Figura 4.9. Primero 

hay que hacer un estudio de los niveles de polarización de transistor para conseguir un buen 

compromiso entre ganancia, figura de ruido y linealidad. Se continúa con la elección de la 

configuración y la etapa de polarización apropiada. Después llega el turno de la adaptación 

impedancias de la entrada y de la salida. Se finaliza con la verificación y optimización de los 

resultados obtenidos hasta conseguir alcanzar las prestaciones propuestas. 
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Figura 4.9 Flujo de diseño del LNA. 

A continuación pasaremos a desarrollar en los siguientes apartados cada uno de los bloques de 

los que se compone el flujo de diseño del LNA. 

4.2.3. Polarización óptima de los transistores 
Esta primera parte del diseño comienza con el estudio de las características de los transistores 

de la tecnología empleada. El análisis se centra, principalmente, en aquellos aspectos relativos 

a la polarización de los transistores. El objetivo es obtener la menor figura de ruido posible 

junto con una ganancia aceptable. Esto lo logramos con una serie de análisis y simulaciones 

con el software ADS. Para ello, comenzamos analizando una configuración muy sencilla, el 

circuito emisor de la Figura 4.10. Con ella obtenemos la corriente de colector (IC) y la tensión 

colector-emisor (VCE) que polariza al transistor de cara a obtener la menor figura de ruido 

posible.  
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Figura 4.10 Configuración para el estudio de la polarización óptima. 

En la Figura 4.11 se puede observar los resultados de las simulaciones de la corriente de co-

lector frente a la VCE para diferentes corrientes de base (IBB) mientras que en Figura 4.12 po-

demos observar el valor de la NF, en función de la VCE, para un valor de Ic dado. De las simu-

laciones se ha deducido que con una tensión VCE de 1.65 V (mitad de polarización total) y una 

corriente de colector  de 500 µA (veáse la Figura 4.11), obtenemos la menor figura de ruido 

posible con este tipo de tecnología (veáse la Figura 4.12). Además aseguramos  que con esta 

polarización el transistor estará siempre trabajando en zona activa. 
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Figura 4.11 Corriente de colector frente a VCE para diferentes corrientes de base. 
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Figura 4.12 NF frente a IC. 

Tomando como base la polarización óptima de los transistores para mínima figura de ruido, 

podemos dar paso al estudio de la configuración más adecuada para el LNA. 

4.2.4. Configuración apropiada del LNA 
De acuerdo con el análisis realizado en el apartado 4.1, pudimos observar que las configura-

ciones con menor consumo de potencia, mejor linealidad, aislamiento y ganancia son: LNA 

cascodo para el caso asimétrico, y LNA balanceado para el caso diferencial. Por tanto, nuestro 

diseño se fundamentará en estas dos topologías. 

4.2.5. LNA con configuración cascodo 
Comenzaremos analizando el circuito asimétrico ya que, como veremos posteriormente, es la 

base del circuito diferencial. 

4.2.5.1. Circuitos de polarización 

Este apartado está dedicado al estudio de los circuitos de polarización de nuestro LNA. Para 

ello, nos fundamentaremos en los niveles de tensión colector-emisor y de corriente de colector 

dados en el apartado 4.2.3. 

Los criterios de evaluación vienen determinados por estos dos parámetros básicos: 

• Menor consumo de potencia posible. 

• Menor figura de ruido posible. 

a) Circuito con doble fuente de corriente 
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Esta primera topología se muestra en la Figura 4.13. En ella se pueden observar  las dos fuen-

tes de corriente que polarizan los transistores Q1 y Q2. 

La resistencia R2 es de un valor elevador (50 KΩ), evitando de esta manera que la señal de 

entrada se degenere por el efecto del circuito de polarización. 

La corriente a través de los dos transistores Q1 y Q2 la regulamos con las resistencias R3 y R7. 

Sin embargo, también son utilizadas para fijar las tensiones VCE de estos transistores. Esto 

hace altamente difícil obtener el valor adecuado de IC y VCE, ya que dependen de dos varia-

bles. 

El condensador C1 es utilizado para eliminar el ruido aportado por la red formada por el tran-

sistor Q4 y las resistencias R5, R6, R7 y R8. 
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Figura 4.13 Polarización con doble fuente de corriente. 

Dado que esta topología esta formada por dos fuentes de corriente, el consumo de potencia 

total alcanza valores elevados. De la misma manera, el elevado número de componentes que 

presenta este tipo de polarización, hace que proliferen efectos parásitos. Esto se hace patente 

en el valor de la NF del circuito, que aumenta considerablemente. 



Capítulo 4. El amplificador de bajo nivel de ruido 90 

Con las características que presenta esta configuración, debemos plantearnos el estudiar otras 

alternativas que las mejoren. Una de ellas es la formada por una fuente de corriente y un divi-

sor resistivo. 

b) Polarización con fuente de corriente y divisor resistivo 

Esta configuración se puede observar en la Figura 4.14. En ella se aprecia que la fuente de 

corriente que polarizaba al transistor Q2, ha sido sustituida por un divisor resistivo. Esto nos 

será especialmente útil para suministrar la correcta VCE a los transistores. Así desaparece par-

cialmente el problema anterior en que la Ic y la VCE de los transistores dependían de 2 varia-

bles. 
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Figura 4.14 Configuración con fuente de corriente y divisor resistivo. 

En esta topología, la Ic de los transistores la fija la fuente de corriente formada por el transis-

tor Q3 y las resistencias que lo acompañan. Igualmente, como ya comentamos, la VCE de los 

transistores la fija el divisor resistivo formado por las resistencias R5 y R6. 

La corriente Ic la podemos variar modificando el valor de la resistencia R3. La resistencia R2 

posee un alto valor para evitar que la señal de RF entrante se vea degradada por el circuito de 
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polarización, al igual que en el caso anterior. Por otro lado, el condensador C1 elimina la in-

fluencia del divisor resistivo en el funcionamiento del amplificador. 

Cuando mencionamos que el problema de la polarización desaparecía parcialmente, se debía  

a que la fuente de corriente influye en la VCE de los transistores. Por tanto, el ajuste de la co-

rrecta VCE de Q1 y Q2 depende de dos variables, al igual que en la configuración anterior. Sin 

embargo, la influencia de dicha fuente de corriente es menor que en la topología de doble 

fuente. 

El consumo de potencia del circuito tiende a ser moderado-alto, debido a la existencia de una 

fuente de corriente. 

La NF del amplificador tiende a ser moderada-baja, la cual puede reducirse mediante un dise-

ño cuidadoso de los componentes.  

Sin embargo, de cara a la integración del amplificador, debemos centrar nuestros esfuerzos en 

reducir el consumo de potencia al mínimo posible. Para ello, estudiamos otra configuración 

con menor consumo, la topología de doble divisor resistivo. 

c) Polarización con doble divisor resistivo 

Esta última configuración se puede observar en la Figura 4.15. En ella se aprecia que no exis-

ten fuentes de corriente ya que han sido sustituidas por un doble divisor resistivo. 

Esta topología se presta como la de mayor sencillez en la fijación de los niveles de polariza-

ción. Podemos establecer las tensiones en las bases de los transistores Q1 y Q2, y consiguien-

temente sus VCE  respectivas aplicando la fórmula de un divisor resistivo. 

Por otro lado, podemos fijar la IC de los transistores modificando el módulo de las resistencias 

R1, R2 y R3. Por ejemplo, si con valores de resistencias del orden de cientos de Ohms obtene-

mos una IC de 10 mA, con valores de resistencias del orden de kOhms, podemos obtener una 

IC de 1 mA. 

Para conseguir esto y no variar el valor de las tensiones en las bases de los transistores, todos 

los módulos de las resistencias obtenidas mediante la fórmula del divisor resistivo deben ser  

multiplicados por el mismo factor. 
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El condensador C1 es utilizado para eliminar la contribución de ruido aportada por el divisor 

en la base de Q2, al igual que en la topología anterior. 
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R1

Q2

R2

 

Figura 4.15 Etapa de polarización con doble divisor resistivo. 

Igualmente, la resistencia R4 posee un valor elevado para eliminar la degradación de la señal 

de entrada por el circuito de polarización. 

En lo referente al consumo de potencia, este tipo de polarización se presenta como la más 

eficiente. Tal es el orden de eficiencia que el consumo total se acerca a los valores obtenidos 

con transistores pertenecientes a otro tipo de tecnologías, como por ejemplo la CMOS.  

Si nos referimos a la NF del amplificador, el valor tiende a ser muy bajo, dado que existen 

muy pocos componentes. También es debido a que sus valores se han optimizado para esto. 

Dadas las características que presenta este tipo de etapa de polarización, la emplearemos para 

el diseño de nuestro LNA. 

4.2.5.2. Adaptación de entrada y de salida 

El siguiente paso para minimizar la NF consiste en determinar la impedancia de la fuente de 

pequeña señal que debe ver el transistor a su entrada para que éste presente una NF mínima. 
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Por lo general la impedancia de fuente que realmente tiene nuestro circuito (RG = 50Ω) rara 

vez coincide con la impedancia de fuente para mínimo ruido (RGNFmin). Por tanto, debemos 

elegir entre adaptar para mínimo ruido (forzar a que la impedancia de fuente de fuente se pa-

rezca a RGNFmin mediante una red de adaptación al efecto) o adaptar para máxima transferen-

cia de potencia (forzar a que la impedancia de entrada del transistor se parezca a RG). Sin em-

bargo existen técnicas que permiten hacer que RGNFmin se parezca lo más posible a RG. Una de 

esas técnicas es la denominada degeneración inductiva, la cual consiste en introducir una in-

ductancia en serie con el emisor tal y como se muestra en la Figura 4.16.  

IC

Q1

R4

R3
C1

LB

LE

Ventrada

 

Figura 4.16 Adaptación de entrada. 

El valor de dicha inductancia viene dado por la siguiente expresión aproximada [GOT98]: 

(4.11)  

Como se puede observar, cuanto mayor sea la frecuencia de corte del transistor (fT), menor 

será el valor de la inductancia a utilizar y por tanto menor será la cantidad de ruido añadido al 

LNA por las pérdidas óhmicas asociadas a dicha inductancia. Al introducir esta inductancia 

hacemos que el coeficiente de reflexión para mínimo ruido sea Γmin=1+jX, es decir, su parte 

real vale 50 Ω. Seguidamente, mediante el uso de una inductancia colocada en serie con la 

entrada del circuito (LB) se eliminará la parte imaginaria de Γmin. De esta manera consegui-

mos adaptar tanto para mínimo ruido como para máxima transferencia de potencia. 

Para disminuir el ruido introducido por el transistor Q1, así como para facilitar la adaptación a 

la entrada, nos ayudamos del condensador C1. 

Tfπ2
50ΩLe

⋅⋅
≈
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Como se observa en la Figura 4.16, la adaptación se logra con un híbrido de red LC y degene-

ración inductiva. 

Una vez hecho todo esto, sólo faltaría adaptar la salida a 50 Ω. Esta adaptación la consegui-

mos mediante la estructura mostrada en la Figura 4.17 y en la que nos ayudamos de la bobina 

de choque L3 para ajustar la parte real de la impedancia de salida y del condensador C3 para 

eliminar la parte imaginaria. 

Nótese que cuando empleamos adaptación conjugada a la salida obtenemos la ganancia 

máxima del circuito pero, si la impedancia de salida la ajustamos para máxima transferencia 

de potencia, lo que obtenemos es máxima potencia a la salida, con lo que el punto de compre-

sión a 1dB y el IP3 aumenta. 

Cabe destacar que la adaptación de salida lograda con la red LC formada por L3 y C3, hizo 

innecesario el empleo de un buffer a la salida, evitándonos el añadir componentes que afectan 

directamente a la figura de ruido de nuestro circuito. 

VCC

IC

C1

R1

Q2

R2

L3
VsalidaC3

 

Figura 4.17 Adaptación de salida. 

4.2.5.3. Resultados 

El circuito final es el mostrado en la Figura 4.18. En él se pueden apreciar el circuito de pola-

rización empleado, las redes de adaptación y la configuración cascodo formada por Q1 y Q2. 
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Figura 4.18 Circuito asimétrico final. 

Los valores de componentes son los siguientes: 

• R1=9.2 KOhms. 

• R2=20.2 KOhms. 

• R3=20.2 KOhms. 

• R4=50 KOhms. 

• C1=227 fF. 

• C2=1 pF. 

• C3=160 fF. 

• LB  Inductancia = 3nH;  Factor de calidad (Q)=9.6 

• LE  Inductancia = 0.6nH;  Factor de calidad (Q)=13.6  

• L3  Inductancia = 5nH;  Factor de calidad (Q)=7.6 

• Q1  Área=2;     Multiplicidad=8. 

• Q2  Área=2;     Multiplicidad=3. 
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C

R

 

Figura 4.19 Circuito equivalente de un pad de conexión. 

Las bobinas utilizadas están descritas en el capítulo 3 de la presente tesis. Para que el resulta-

do de las simulaciones sea lo más real posible, se realizó con el modelo de los pads de co-

nexión. Los valores obtenidos para los  pads son de C=250 fF y R=31 Ω. 

 
(a) (b) 

(c) (d) 

Figura 4.20 Figura de ruido (a), ganancia (b), coeficiente de adaptación de la entrada (c) y de la salida (d) 
del LNA cascodo. 

Los resultados obtenidos son los mostrados en las figuras 4.20, 4.21 y 4.22. En la esquina 

superior izquierda de la Figura 4.20 podemos observar la NF del circuito. Como se puede 

apreciar, el valor de este parámetro está situado muy por debajo del límite establecido en el 

apartado 4.2.1. En la esquina superior derecha de la misma figura, se presenta la ganancia de 

potencia del amplificador. Su valor posee un nivel bastante alto, lo que disminuirá la figura de 

ruido del receptor completo en el que se integre. En las dos esquinas inferiores se observa el 
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nivel de adaptación a la entrada y a la salida. Tal y como se aprecia, poseen valores cercanos a 

los ideales. 

En la Figura 4.21 podemos observar los resultados de la simulación de la adaptación de la 

impedancia de entrada (input match) y de salida (output match), del aislamiento (isolation) y 

de la ganancia (gain). Las gráficas de las esquinas superiores se corresponden con los coefi-

cientes de onda estacionario (VSWR1 y VSWR2). En la esquina inferior izquierda se observa 

que el nivel de aislamiento logrado alcanza cotas muy altas gracias, sobre todo, a la configu-

ración cascodo. En la gráfica de la esquina inferior derecha, podemos ver el resultado del pa-

rámetro S21, que se corresponde con la ganancia del amplificador. 

 

  
(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figura 4.21 Simulación de los parámetros S del LNA cascodo, adaptación de la entrada (a), adaptación de 
la salida (b), aislamiento (c) y ganancia (d). 

 

En la Figura 4.22 podemos apreciar los resultados de la simulación en ADS de la linealidad 

de nuestro amplificador. Como se aprecia en el recuadro inferior derecho, en el que se mues-

tran los resultados del OIP3 (12.8 dBm) y del IIP3 (-3.8 dBm), los niveles de linealidad hacen 

que nuestro circuito cumpla holgadamente con las especificaciones. 
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Figura 4.22 Simulación de la linealidad en ADS del LNA cascodo. 

Finalmente, añadir que el consumo de potencia total del circuito es de 9.53 mW. 

4.2.6. LNA con configuración balanceada 
Esta segunda configuración se basa en la configuración cascodo, y trata de solventar el pro-

blema del ruido en modo común. Este ruido aparece en la entrada de cualquier circuito no 

ideal. Por tanto, en un circuito diferencial aparecerá este ruido en sus dos entradas. Sin em-

bargo, como un amplificador de este tipo amplifica la diferencia de potencial en sus entradas, 

la contribución de ruido común a éstas desaparece. Esto elimina en gran medida el acopla-

miento de ruido con el sustrato. También hará a nuestro circuito menos sensible a las varia-

bles externas como la temperatura, presión, etc. 

La contrapartida es que  esta configuración nos obligará a  transformar la señal que llega de la 

antena de RF de asimétrica a diferencial. Esto lo lograremos con el uso de un balun o trans-

formador, sabiendo que las pérdidas extra de señal son inevitables. Dicho balun se muestra en 

la Figura 4.23. 

Si se elige una relación de transformación T= 2  , una impedancia diferencial de 100 Ω en la 

salida entre Vsalida+ y Vsalida-, es vista desde la entrada como una impedancia de 50 Ω. Hay 

que tener en cuenta que esta transformación no afecta a la potencia, ya que en un transforma-

dor ideal la potencia a la entrada y a la salida es la misma. 
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Ventrada
~

RG=50Ω Vsalida+

Vsalida -  

Figura 4.23 Balun de entrada. 

Como ya comentamos anteriormente, esta configuración está basada totalmente en la topolo-

gía asimétrica. Por tanto, todos los estudios anteriores referentes a tipos de polarización, adap-

tación de impedancias, etc. son extrapolables a este caso. 

Consecuentemente, podemos centrarnos directamente en el circuito diseñado final y en sus 

resultados. Dicho circuito lo podemos observar en la Figura 4.24. En ella se observa que cada 

una de las ramas que posee es igual a una configuración asimétrica. Igualmente, se pueden 

apreciar el balun de entrada y el de salida. Este último es necesario para pasar la señal de dife-

rencial a asimétrica, ya que el simulador utilizado sólo permite la visualización de la figura de 

ruido para un puerto de entrada y otro de salida. Dicho balun posee exactamente la misma 

configuración que su homónimo a la entrada, al igual que su misma relación de transforma-

ción T= 2 . Con ella logramos que una impedancia diferencial de 100 Ω en la entrada del 

balun sea vista desde la salida como una impedancia de 50 Ω. 
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Figura 4.24 LNA balanceado. 

Volviendo al LNA en sí, y dados los buenos resultados obtenidos con la configuración asimé-

trica, hemos tomado los mismos valores de componentes para esta topología. En el siguiente 

apartado podremos observar los resultados logrados. 

4.2.6.1. Resultados 

Los resultados obtenidos de esta configuración se pueden apreciar en la Figura 4.25, Figura 

4.26 y Figura 4.27. En la Figura 4.25 se pueden ver las simulaciones referentes a la figura de 

ruido, ganancia y adaptación de impedancias. Las simulaciones de los parámetros S se obser-

van en Figura 4.26. Como se aprecia en ambas figuras, los resultados obtenidos coinciden 

totalmente con los obtenidos con la configuración asimétrica. Esto es debido a que ambas 

utilizan los mismos valores de componentes. Además los baluns utilizados en la simulación 

del circuito diferencial son ideales. 
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(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figura 4.25 Figura de ruido (a), ganancia (b), coeficiente de adaptación de la entrada (c) y de la salida (d) 
del LNA balanceado. 

 

  
(a) (b) 

  
(c) (d) 

Figura 4.26 Simulación de los parámetros S del LNA balanceado, adaptación de la entrada (a), adapta-
ción de la salida (b), aislamiento (c) y ganancia (d). 

En la Figura 4.27 se muestran las simulaciones del OIP3 y del IIP3. El valor de dichas simu-

laciones se muestra en el recuadro inferior derecho. Aquí es donde se aprecia más claramente 

la eficiencia de la topología diferencial sobre la asimétrica. Mientras que el caso asimétrico 
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los valores de OIP3 e IIP3 eran de 12.8 dBm y -3.5 dBm respectivamente, ahora los valores 

obtenido ascienden a 15.5 dBm y -0.8 dBm. 

 

Figura 4.27  Simulación de la linealidad en ADS del LNA balanceado. 

Sin embargo, la principal desventaja que presenta este circuito con respecto al asimétrico es el 

consumo de potencia, elevándose a 19 mW. 

En el siguiente apartado se detalla el diseño físico del LNA, es decir, la generación de los la-

youts necesarios para su fabricación. 

4.3. Layout y simulaciones post-layout de los LNAs 
En este apartado se describe el diseño de los layouts del LNA y sus simulaciones post-layout. 

4.3.1. Layout del LNA cascodo 
El layout del LNA cascodo se muestra en la Figura 4.28. En ella se pueden apreciar la dispo-

sición de los distintos componentes, destacando la colocación de las bobinas. Se ha persegui-

do el obtener la mayor simetría posible a pesar de disponer un número impar (3) de elementos 

inductivos. 
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Figura 4.28 Layout del LNA cascodo. 

Las estructuras cuadradas situadas alrededor de la bobina inferior son contactos a tierra. Con 

ellos evitamos que corrientes indeseadas interfieran en el funcionamiento del circuito, ya que 

son inmediatamente derivadas al sustrato del chip, cuyo potencial es cero. 

El tipo de terminales empleado es el denominado Ground-Signal-Ground (GSG). Con ellos 

alimentamos al circuito, le introducimos las señales de RF y obtenemos las señales que ataca-

rán al dispositivo que sigue al LNA (generalmente suele ser un mezclador). 

En la Figura 4.29 podemos ver una imagen detallada del núcleo del circuito. En la parte supe-

rior de la figura se aprecian los transistores que forman el esqueleto del circuito. A pesar de 

no ser diseñados mediante técnicas centroidales (estamos ante un circuito asimétrico), se ha 

procurado que presenten la mayor compacidad posible. Cabe destacar el uso de estructuras 

dummies en las resistencias. Esto se observa en la parte central e inferior de la imagen.  
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Figura 4.29 Detalle del núcleo del circuito para el LNA cascodo. 

Por último, también aparecen las conexiones al sustrato y los condensadores, destacando el 

mayor de todos (1 pF) con una estructura totalmente cuadrada. 

4.3.2. Simulaciones post-layout del LNA cascodo 
En la Figura 4.30 se observan las simulaciones para la cascodo de la ganancia (GP), figura de 

ruido (NFmin), adaptación a la entrada (VSWR 1) y la salida (VSWR 2). En la Figura 4.31 se 

aprecian las correspondientes simulaciones para los parámetros S. Los valores de ambas si-

mulaciones quedan recogidos en la Tabla 4.1. 
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Figura 4.30 Simulaciones post-layout  para el LNA cascodo de la ganancia (GP), figura de ruido (NFmin), 
adaptación a la entrada (VSWR 1) y la salida (VSWR 2). 

 



Capítulo 4. El amplificador de bajo nivel de ruido 106 

 

Figura 4.31 Simulaciones post-layout para el LNA cascodo de los parámetros S donde se puede observar 
la ganancia (S21), aislamiento (S12), adaptación a la entrada (S11) y la salida (S22). 

 

Comparando los resultados de dicha tabla con los obtenidos a nivel de esquemático vemos 

que no existen diferencias significativas. Sólo el apartado del VSWR 2, y por consiguiente el 

S22, ve su valor reducido en mayor medida. Sin embargo, en el apartado de la NF vemos que 

su valor mejora notablemente. Esto nos invita a pensar en un óptimo funcionamiento en una  

implementación física real.  
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Tabla 4.1. Resultados finales para el LNA cascodo 

Ganancia 16.230 dB 

NF 2.875 dB 

VSWR1 1.25 

VSWR2 2.53 

S11 -41 dB 

S12 -47 dB 

S21 16.230 dB 

S22 -9.3 dB 

IIP3 -4.373 dBm 

OIP3 11.857 dBm 

Consumo de potencia 9.82 mW 

Área del chip 645 µm ×  736 µm 

4.3.3. Layout del LNA balanceado 
El layout del circuito balanceado se muestra en la Figura 4.32. En ella, si trazamos una línea 

imaginaria que corte verticalmente por la mitad a la imagen, observaremos una gran simetría. 

El obtener esto se hace fundamental para lograr el máximo apareamiento entre los componen-

tes de las dos ramas que conforman el LNA. 

Al igual que en el layout anterior, se observan las conexiones con el sustrato, las cuales evita-

rán fluctuaciones que pudieran afectar al circuito. 

Para facilitar la conexión del LNA con el exterior, se ha hecho uso de dos tipos de terminales: 

el denominado GSG (Ground-Signal-Ground), que ya utilizamos en el layout anterior, y el 

terminal SGS (Signal-Ground-Signal). El primero ha sido utilizado para la alimentación del 

circuito, mientras que el segundo se ha utilizado para introducirle la señal de RF y para co-

municarlo con la etapa que sigue al LNA. 
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Figura 4.32 Layout del LNA balanceado. 

En la imagen de la Figura 4.33 se observa, de forma detallada, la estructura del núcleo interno 

del LNA. Al igual que en la figura anterior, existe una gran simetría alrededor de un eje verti-

cal central. Merece una mención especial la ordenación de los transistores, ejemplo de la apli-

cación de la técnica de centroide común [JAC98]. Esto se observa en el grupo de 6 transisto-

res situados en la parte superior de la imagen. Igualmente se observa en los otros dos grupos 

de 8 transistores cada uno situado en la parte inferior de la figura. 

En los tres casos, la disposición se corresponde con arrays bidimensionales, estando los dos 

últimos ordenados según el esquema de acoplamiento por par cruzado. En la imagen también 

se observan las estructuras dummies utilizadas en las resistencias, al igual que en el layout 

anterior, éstas se encuentran situadas en los laterales de la imagen. Finalmente, se observan 

los condensadores y los contactos al sustrato comentados anteriormente. 
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Figura 4.33 Detalle del núcleo del circuito del LNA balanceado. 

4.3.4. Simulaciones post-layout del LNA balanceado 
En la Figura 4.34 se observan las simulaciones para  la ganancia (GP), figura de ruido (NF), 

adaptación a la entrada (VSWR 1) y la salida (VSWR 2). En la Figura 4.35 se aprecian las 

correspondientes para los parámetros S. Los valores de ambas simulaciones quedan recogidos 

en la Tabla 4.2. 
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Figura 4.34 Simulaciones post-layout  para el LNA balanceado de la ganancia (GP), figura de ruido (NF), 
adaptación a la entrada (VSWR 1) y la salida (VSWR 2). 

Al igual que los resultados obtenidos con el circuito asimétrico, no se observan diferencias 

significativas entre estos valores y los obtenidos a nivel de esquemático. 
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Figura 4.35 Simulaciones post-layout para el LNA balanceado de los parámetros S donde se puede obser-
var la ganancia (S21), aislamiento (S12), adaptación a la entrada (S11) y la salida (S22). 

Un hecho a destacar es que debido a las altas capacidades parásitas generadas por el trazado 

de las pistas, fue necesario cambiar el valor de la bobina y del condensador de salida para 

mejorar el VSWR 2.  

Tabla 4.2. Resultados finales para el LNA balanceado 

Ganancia 15.910 dB 

NF 3.127 dB 

VSWR1 1.35 

VSWR2 1.93 

S11 -32.81 dB 

S12 -44 dB 

S21 15.910 dB 

S22 -14.43 dB 

IIP3 -1.32 dBm 

OIP3 14.59 dBm 

Consumo de potencia 19.64 mW 

Área del chip 767 µm ×  932 µm 
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4.4. Conclusiones 
En este capítulo, después de realizar un estudio de los diferentes tipos de LNA, se optó por el 

diseño de dos, uno asimétrico con configuración cascodo y otro balanceado. Se eligieron di-

chas configuraciones debido a que ambas poseen un menor consumo de potencia, mejor linea-

lidad, aislamiento y ganancia que las otras estudiadas. 

Siguiendo el flujo de diseño descrito, primero se realizó un estudio de los niveles de polariza-

ción de transistor para conseguir un buen compromiso entre ganancia, figura de ruido y linea-

lidad. Se continuó el diseño de la configuración cascodo y de la etapa de polarización. Des-

pués se adaptaron la entrada y salida del circuito. La entrada se adaptó para mínimo ruido y 

máxima transferencia de potencia utilizando un híbrido de red LC y degeneración inductiva. 

Se finalizó el diseño a nivel de esquemático con la verificación y optimización de los resulta-

dos. Se siguió con el diseño del mismo LNA pero en configuración balanceada y se realizaron 

los layouts de ambos. En la Tabla 4.3 se observa una comparativa de los LNAs diseñados. 

Los resultados expuestos son los obtenidos de las simulaciones postlayouts. 

Tabla 4.3. Comparativa de los LNA diseñados (simulaciones postlayout) 

 Especificaciones Cascodo Balanceado 

Ganancia > 9 dB 16.230 dB 15.910 dB 

VSWR1  Cercano a 1 1.25 1.35 

VSWR2 Cercano a 1 2.53 1.93 

IIP3 > -2 dBm -4.373 dBm -1.32 dBm 

NF < 4 dB 2.875 dB 3.127 dB 

Consumo Menor posible 9.82 mW 19.64 mW 

Area Menor posible 645 µm × 736 µm 767 µm × 932 µm 

El LNA cascodo cumple todas las especificaciones menos la de linealidad. Este fue uno de los 

motivos por lo que se diseñó el LNA balanceado, en el cual, a costa de un pequeño empeora-

miento de la ganancia y la NF se consigue la característica de IIP3 impuesta. Además, el uso 

de una configuración balanceada, hace que el área y el consumo sean superiores al cascodo. 

En cuanto a la adaptación, ambos tienen valores de VSWR cercanos a 1 para la entrada y algo 

mayor  para la salida. 

 



Capítulo 5 
El mezclador 

En este capítulo se va a profundizar en el funcionamiento y diseño del mezclador de frecuen-

cias, diseñando tres tipos de mezcladores indicados para el receptor de baja frecuencia inter-

media del estándar IEEE 802.11a. El capítulo comienza con un estudio de los conceptos bási-

cos relativos a los mezcladores. Se sigue con el diseño de un mezclador activo basado en la 

célula de Gilbert. Debido al principal problema que presenta esta topología, que es la existen-

cia de tres niveles de transistores entre los que hay que repartir los 3.3 V de alimentación, se 

opta por la realización de una variación de la célula de Gilbert, que es un mezclador con con-

figuración Doblada. También se diseñará un mezclador pasivo, del que se describirá el proce-

so de diseño y medida. El capítulo termina con las conclusiones donde se realizará una com-

parativa de los mezcladores diseñados. 
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5.1. Conceptos básicos de mezcladores 
Un mezclador de frecuencias tiene la función de convertir o trasladar la señal presente a su 

entrada a un rango de frecuencias diferente, sin modificar las características de frecuencia de 

la señal a trasladar (ancho de banda, relación de amplitudes, etc.). Antes de describir los tipos 

de mezcladores existentes se va a realizar una pequeña introducción sobre ellos. 

5.1.1. Introducción 

Un mezclador de frecuencias suma o resta a la banda de frecuencias de la señal de entrada 

(VRF), centrada en la frecuencia fRF, un valor de frecuencia constante de valor fOL denominado 

frecuencia del oscilador local, para obtener una señal centrada en la frecuencia fFI, o frecuen-

cia intermedia. Un diagrama básico sería el mostrado en la Figura 5.1. 

VRF

VOL

VFI

 

Figura 5.1. Diagrama básico de un mezclador. 

La señal de entrada puede estar localizada en cualquier rango de frecuencias, es decir, ser una 

señal en banda base o una señal pasobanda, y el mezclado puede realizarse tanto para subir en 

frecuencia la señal de entrada (up-conversion), como para bajarla (down-conversion). 

A continuación se va a describir los tipos de mezcladores más utilizados, el mezclador con 

elemento no lineal, el mezclador con multiplicador y el mezclador pasivo. 

5.1.2. Mezclador con elemento no lineal 

Primero se estudiará un sistema no-lineal de 2 puertos. En general, en este tipo de sistemas la 

relación entrada-salida en el dominio del tiempo se puede expresar por la serie de Taylor 

(5.1)  ....  (t)][vc  (t)][vb  (t)va   v (t)V 3
in

2
ininoutout +⋅+⋅+⋅+=
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donde vout es la tensión de salida en reposo y vin(t) representa la suma de los efectos de todas 

las señales de entrada. Si la entrada contiene sólo una frecuencia, la no-linealidad generará 

armónicos de esta frecuencia y alterará la componente continua. 

Si se tienen varias frecuencias de entrada, se generarán frecuencias suma y diferencia, así co-

mo armónicas. Las frecuencias de suma y diferencia generadas por el término cuadrático en la 

ecuación (5.1) se llaman productos de intermodulación de segundo orden; las originadas por 

el término cúbico, productos de tercer orden, etc. 

Debido a que los sistemas no-lineales de alto orden tienden a generar un mayor número de 

términos no-deseados, los mezcladores deberían aproximar un comportamiento de ley cuadrá-

tica (la no-linealidad de orden menor). El uso de una no-linealidad de orden 2 requiere que la 

señal vin sea la suma de las entradas de RF y la señal del oscilador local (ver Figura 5.2). 

vIN f(vIN) = a·vIN(t)+[b·vIN(t)]2 vOUT

 

Figura 5.2.  Sistema general de dos puertos no-lineal. 

Así, si vIN es la suma de las 2 sinusoides de la ecuación (5.2): 

(5.2)  

entonces la salida de este mezclador se puede expresar como la suma de 3 componentes: 

(5.3)  

donde: 

(5.4)  

(5.5)  

(5.6)  

t)cos(ωvt)cos(ωvv OLOLRFRFIN ⋅+⋅=

CRUZADOCUADRADOFUNDOUT vvvv ++=

( )t)cos(ωvt)cos(ωvav OLOLRFRFFUND ⋅⋅+⋅⋅⋅=

( )t)(ωcosvt)(ωcosvbv OL
2

OLRF
2

RFCUADRADO ⋅⋅+⋅⋅⋅=

( ))tcos(ωt)cos(ωvvb2v OLRFOLRFCRUZADO ⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅=



Capítulo 5. El mezclador. 116 

Los términos fundamentales (vFUND) son versiones escaladas de las entradas originales y no 

representan una salida útil para el mezclador. Estos términos pueden ser eliminados mediante 

filtrado. Los componentes vCUADRADO tampoco proporcionan información útil, como se obser-

va en el siguiente caso: 

(5.7)  

Obsérvese como los componentes vCUADRADO producen un offset DC, así como segundos ar-

mónicos de las señales de entrada. Esto también se puede eliminar mediante filtrado. 

La salida útil la forman los componentes vCRUZADO debido a que se observa una multiplicación 

en la ecuación (5.6). Haciendo uso de las igualdades trigonométricas básicas, esta ecuación se 

puede rescribir de forma que muestre la acción del mezclador más claramente: 

(5.8)  

Para una amplitud de OL fija, la salida FI es linealmente proporcional a la amplitud de la en-

trada RF. Esta no-linealidad implementa un mezclador lineal, debido a que la salida es pro-

porcional a la entrada (5.8). 

La ganancia de conversión (G) de este circuito se obtiene a partir de la ecuación: 

(5.9)  

Como cualquier otro parámetro de ganancia, la ganancia de conversión es adimensional. En 

diseños discretos se debe expresar como relación de potencia (o su equivalente en dB), pero 

los distintos niveles de impedancia en los mezcladores integrados hacen apropiado en uso de 

la ganancia de conversión de tensión o corriente. 

La ventaja del mezclador de ley cuadrática es que los componentes espectrales no deseados 

normalmente están en una frecuencia bastante separada de la FI, por lo que se pueden elimi-

nar fácilmente. 

En la Figura 5.3 se muestra un mezclador de ley cuadrática realizado con MOSFETs. En este 

esquemático simplificado, la tensión de polarización, RF y OL se representan en serie con la 

puerta del transistor. La suma de las señales RF y OL puede realizarse en circuitos prácticos 

( ) ( )( )tω2cos1
2
1tωcos 2 ⋅⋅+⋅=⋅

( ) ( )[ ]t)ω(ωcost)ω-(ωcosvvbv OLRFOLRFOLRFCRUZADO ⋅++⋅⋅⋅⋅=

OL
RF

OLRF vb
v

vvbG ⋅=
⋅⋅

=
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con sumadores resistivos o reactivos. Debido a que estas señales están en serie, existe poco 

aislamiento entre ellas. 

~ ~
VBIAS

VRF VOL VFI

C L

M1

 

Figura 5.3.  Mezclador MOSFET de ley cuadrática simplificado. 

En la Figura 5.4 se muestra una solución alternativa, pero funcionalmente equivalente, que 

reduce el efecto de la gran potencia de la señal OL en el puerto RF. 

VBIAS

VRF

VOL

VFI

C L

M1

RBIAS

IBIAS

CB

CB

 

Figura 5.4.  Mezclador MOSFET de ley cuadrática (configuración alternativa). 

La señal RF ataca a la puerta directamente (a través de un condensador para el bloqueo DC), 

mientras que la señal OL ataca al terminal fuente. De esta manera, la tensión puerta-fuente 

(VGS) es la suma de las señales OL y RF referenciadas a tierra. 
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Debido a que en un mezclador no es necesario un perfecto comportamiento de ley cuadrática, 

M1 puede ser un transistor bipolar. En este caso el efecto cuadrático en la representación en 

serie para la relación exponencial ic-VBE, domina en un rango limitado de amplitudes de en-

trada, ignorando los efectos dinámicos esta relación viene dada por: 

(5.10)  

expandiendo esta relación a un sistema de segundo orden: 

(5.11)  

haciendo que: 

(5.12)  

donde gm=IC/VT se obtiene que la ganancia de conversión viene dada por: 

(5.13)  

Se observa como la ganancia de conversión es proporcional a la transconductancia y a la rela-

ción entre la amplitud del oscilador local y la VT, en otras palabras, la ganancia de conversión 

en un transistor bipolar depende de la corriente de polarización, de la amplitud del oscilador 

local y de la temperatura. 

En este análisis se han ignorado las resistencias parásitas de base y emisor. Estas resistencias 

pueden linealizar el transistor y, por lo tanto, empeorar la acción del mezclador. 

5.1.3. El mezclador con multiplicador 

Los mezcladores basados en sistemas no-lineales generan un número elevado de componentes 

espectrales. Además, debido a que los mezcladores de dos puertos tienen una sola entrada, las 

señales de RF y OL nos suelen estar lo suficientemente aisladas entre ellas. Esta falta de ais-

lamiento puede provocar la aparición de offset de DC en la etapa de FI o la radiación de la 

señal de OL (o sus armónicos) a través de la antena. 

Los mezcladores basados directamente en multiplicadores presentan por lo general un rendi-

miento mayor debido a que (idealmente) sólo generan el producto de intermodulación desea-
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do. Además, debido a que las entradas del multiplicador se encuentran en puertos separados, 

puede haber un alto grado de aislamiento entre las tres señales (RF, OL, FI). 

Los mezcladores basados en multiplicadores se catalogan como, simple balanceado y doble 

balanceado. A continuación se presenta de forma resumida ambos tipos de mezcladores en sus 

versiones activa y pasiva. 

5.1.3.1. Mezclador simple balanceado 

Este tipo de multiplicadores primero convierte la tensión de entrada RF en una corriente y 

después realiza la multiplicación en el dominio de la corriente. La célula más sencilla de este 

tipo se representa en la Figura 5.5. 

M1 M2
VOL

IDC+IRF·cos(ωRF·t)

 

Figura 5.5. Mezclador simple balanceado. 

En este mezclador, vOL se elige lo suficientemente grande para que los transistores puedan 

conmutar alternativamente la corriente de polarización de un lado al otro a la frecuencia OL. 

De esta forma la corriente de polarización se multiplica por una onda cuadrada cuya frecuen-

cia es la del oscilador local. 

(5.14)  

Debido a que una onda cuadrada consiste en los armónicos impares del fundamental, la mul-

tiplicación de la corriente de polarización por una onda cuadrada produce un espectro de sali-

da como el mostrado en la Figura 5.6 (ωRF se ha tomado muy pequeño para una representa-

ción más clara). 

{ }t)cos(ωI(It)cos(ωsgn(t)i RFRFBIASOLout ⋅⋅+⋅⋅=
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ω3ωOL 5ωOL 7ωOLωOL

ωOL+ωRFωOL−ωRF  

Figura 5.6. Espectro de salida de un mezclador simple balanceado. 

La salida consiste en componentes suma y resta, cada uno resultado de un armónico impar del 

OL mezclado con la señal RF. Los armónicos impares de OL aparecen directamente a la sali-

da como consecuencia de la multiplicación de la señal de polarización (DC) con la señal OL. 

Debido a la presencia de OL en el espectro de salida, este tipo de mezcladores se denominan 

simple-balanceados. Los mezcladores doble-balanceados aprovechan la simetría para eliminar 

la salida no deseada, OL. 

A pesar de que la fuente de corriente de la Figura 5.5 incluye un componente que es perfec-

tamente proporcional a la señal de entrada RF, los convertidores V-I de los mezcladores reales 

son imperfectos. Un importante reto de diseño es maximizar la linealidad de la transconduc-

tancia RF. Ésta se puede mejorar mediante degeneración de la fuente, tanto para puerta como 

para fuente común (ver Figura 5.7). 

VBIAS

VRF
M1

RBIAS

LS

CBRS

 

IBIAS

VRF

M1
CBRS

VBIAS

 

(a) (b) 

Figura 5.7. Transconductores de RF para mezcladores, fuente común (a) y puerta común (b). 
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Ambos circuitos usan una resistencia RS para linealizar la característica de transferencia. Para 

el caso del circuito puerta común esta linealización es más efectiva si la admitancia desde el 

terminal de fuente del transistor es mucho mayor que la conductancia de RS. En este caso, la 

transconductancia de la etapa se aproxima a 1/RS. 

Normalmente se prefiere una degeneración inductiva a una resistiva debido a varios motivos. 

Una inductancia no introduce ruido térmico que degrade la figura de ruido ni caída de tensión 

que disminuya el nivel de alimentación. Esta última consideración es particularmente impor-

tante para aplicaciones de baja tensión y baja potencia. Finalmente, un aumento de la reactan-

cia ayuda a atenuar los armónicos de alta frecuencia y los componentes de intermodulación. 

En la Figura 5.8 se muestra un mezclador simple-balanceado de forma más completa, que 

incorpora una transconductancia linealizada. 

VBIAS

VRF
M1

RB

LS

CBRS

VOL

SALIDA FI

M2 M3

 

Figura 5.8. Mezclador simple-balanceado con transconductancia linealizada. 

El valor de VBIAS establece la corriente de polarización, RB se escoge lo suficientemente gran-

de para no despolarizar la puerta del circuito y reducir su contribución al ruido. La señal RF 

se aplica a la puerta a través de un condensador de bloqueo DC (CB). En la práctica se usa un 

filtro para eliminar los componentes espectrales de OL de la salida. 

La ganancia de conversión de un mezclador se puede calcular sabiendo que los transistores de 

OL se comportan como interruptores perfectos. Entonces, la corriente de salida diferencial 
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puede ser considerada como el resultado de multiplicar la corriente de drenador de M1 por una 

onda cuadrada de amplitud unitaria. Debido a que el componente fundamental de la onda cua-

drada es 4/π veces la amplitud de la onda cuadrada, se puede escribir: 

(5.15)  

(5.16)  

donde gm es la transconductancia del conversor V-I y GC es una transconductancia. El coefi-

ciente es 2/π en vez de 4/π debido a que la señal FI se divide entre los componentes suma y 

diferencia. 

5.1.3.2. Mezclador activo doble balanceado. Célula de Gilbert. 

Para evitar la llegada de productos de OL a la salida, se pueden combinar dos circuitos sim-

ple-balanceados para conseguir un mezclador doble balanceado, tal como se puede observar 

en la Figura 5.9. 
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Figura 5.9. Mezclador activo doble balanceado. 
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La célula de Gilbert está compuesta por dos etapas: la etapa de entrada o de radio frecuencia y 

la etapa de salida o de frecuencia intermedia. La etapa de entrada compuesta por un par dife-

rencial, es un amplificador de transconductancia. Su función es la de conversión con ganancia 

de tensión a corriente. La etapa de salida compuesta por dos pares diferenciales con salidas 

cruzadas, es el núcleo del mezclador ya que se encarga de la realización de la multiplicación. 

Para el análisis del circuito se supone que todos los transistores son idénticos y que la resis-

tencia de salida de los transistores y de la fuente de corriente de polarización, así como las 

corrientes de base se pueden despreciar. Además, se supondrá que los transistores están bien 

polarizados y se encuentran siempre en la región activa. 

Del modelo de Ebers-Moll y suponiendo Vbe1, Vbe2 >> VT se obtienen las siguientes relacio-

nes: 

(5.17)  
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Combinando las expresiones anteriores: 

 

(5.24)  
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(5.26)  

 

(5.27)  

 

La salida en tensión es: 

(5.28)  

 

(5.29)  

(5.30)  

Para ciertos valores de x (para -0.5 < x < 0.5), se puede hacer la aproximación tanh(x)=x. 

Es decir, si |VP|<2VT, la salida en tensión de la célula de Gilbert se puede expresar como se 

muestra en la siguiente expresión: 

(5.31)  

La característica de transferencia en continua, es el producto de la tangente hiperbólica de las 

dos tensiones de entrada. 

Esta célula multiplicadora se puede usar en diferentes aplicaciones dependiendo de la magni-

tud de Vm y Vp con respecto a VT: 

• Vm, Vp << VT.- En este caso, la tangente hiperbólica se puede considerar como una línea 

recta, con lo que se obtiene el producto lineal Vm·Vp. 

• Vm o Vp > VT.- Con estos niveles, el transistor al que se le aplica dicha señal se comporta 

como un conmutador antes que como un dispositivo lineal. Es como multiplicar una pequeña 

señal por un tren de pulsos. 
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• Vm y Vp > VT.- Este modo de operación es útil para la detección de diferencia de fases 

entre dos señales de amplitud limitada. Ambos transistores se comportan como conmutadores. 

Se asume que la amplitud de la señal OL es lo suficientemente grande para hacer actuar al par 

diferencial como interruptores controlados por tensión. Los dos mezcladores simple balan-

ceados están conectados en antiparalelo para la señal OL, pero en paralelo para la señal RF. 

Por lo tanto, los términos de OL se anulan a la salida y la señal de RF se dobla. 

Este mezclador tiene un alto grado de aislamiento OL-FI, si se tiene cuidado en el layout, se 

puede conseguir aislamientos entre 40 dB y 60 dB. 

Al igual que en el mezclador simple-balanceado, el rango dinámico está limitado en parte por 

la linealidad del conversor V-I en el puerto FI. Por lo tanto, parte del proceso de diseño será 

conseguir una mejor conversión V-I. Las técnicas básicas de linealización usadas en el mez-

clador simple-balanceado deben ser adaptadas al caso del mezclador doble-balanceado, como 

se muestra en la Figura 5.10. 

IBIAS

VRF

RS/2

RS/2

LS LS

 

Figura 5.10. Transconductor RF diferencial linealizado en mezclador doble balanceado. 

En aplicaciones de baja tensión, la fuente de corriente DC (IBIAS) se puede reemplazar por un 

tanque paralelo LC para crear una fuente de corriente que no consuma tensión DC. La fre-

cuencia de resonancia del tanque debe elegirse para proporcionar rechazo del componente en 

modo común. Si existen varios componentes en modo común, se deben usar varios tanques 

LC en serie. En la Figura 5.11 se muestra un circuito de un mezclador doble-balanceado en el 

que se utiliza un tanque LC. 
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C L
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Figura 5.11. Mezclador doble balanceado con mínimo consumo DC. 

5.1.4. El mezclador CMOS pasivo 

El multiplicador CMOS pasivo emplea un puente multiplicador (M1–4) tal como se muestra en 

la Figura 5.12, así como una etapa de amplificación compuesta por un amplificador operacio-

nal totalmente diferencial. El puente multiplicador opera en la región óhmica y en consecuen-

cia los MOSFET pueden ser considerados como resistencias. Inicialmente sin considerar la 

polarización del puente, la tensión en el terminal negativo de salida  viene dada como: 

(5.32)  

Mientras que la tensión positiva viene dada como: 

(5.33)  

En consecuencia la tensión de salida tiene la siguiente expresión: 

(5.34)  

( )D2D1-o IIRV +⋅−=

( )D4D3o IIRV +⋅−=+

( )D4D3D2D1-ooout IIIIRVVV −−+⋅=−= +
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En la Figura 5.12 se muestra un esquema simplificado del multiplicador con la polarización 

de las entradas. En la entrada X, se ha establecido un nivel de tensión para polarizar el siste-

ma, mientras que el nivel de polarización de la entrada Y, es establecido a un nivel suficiente 

para  mantener al puente en la región de óhmica.  

~

~

~ ~

VCM

VCM

VDCy VDCy

Vx/2

-Vx/2

Vy/2 -Vy/2

Vout

M1

M3

M4

M2

 

Figura 5.12. Polarización del multiplicador 

Usando la ecuación correspondiente a la región óhmica de los transistores: 

(5.35)  

y teniendo en cuenta que la tensión en DC puerta – surtidor para todos los MOSFET es la 

misma, las corrientes de drenador se pueden poner como: 

(5.36)  

 

(5.37)  
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(5.38)  

 

(5.39)  

Considerando que COX=COX1=COX2=COX3=COX4 y sustituyendo las ecuaciones (5.36) a (5.39) 

en la ecuación (5.34) se obtiene que la tensión de salida viene dada por la siguiente ecuación: 

(5.40)  

Puede observarse como si VT1= (VT2 o VT3) y VT4= (VT3 o VT2) esta ecuación puede rescribir-

se como: 

(5.41)  

De forma que la tensión de salida es proporcional al producto de las tensiones de entrada. La 

ganancia del amplificador es: 

(5.42)  

Por tanto la expresión de salida del multiplicador CMOS se puede poner como: 

(5.43)  

Con la explicación del mezclador pasivo, puede darse por finalizado el estudio teórico de los 

mezcladores. Una vez conocido por un lado los diversos parámetros que caracterizan los mez-

cladores y por otro lado las diferentes topologías empleadas en los mezcladores, en los si-

guientes apartados se diseñará un mezclador basado en la célula de Gilbert, un mezclador do-

blado, el cual es igual al anterior pero con menos niveles de transistores, y un mezclador pasi-

vo. 

5.2. Diseño de un mezclador basado en célula de Gil-
bert 
Este apartado se describe el diseño de un mezclador basado en la célula de Gilbert y está divi-

do de la siguiente manera. Primero se realizará una introducción donde se expondrán las espe-
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cificaciones del diseño y el proceso de diseño. En el siguiente apartado se realiza el diseño a 

nivel de esquemático para finalizar con el diseño a nivel de layout. 

5.2.1. Introducción 

La implementación elegida es la que se muestra en la Figura 5.13. Delimitada mediante el 

cuadro inferior se observa la etapa de entrada, compuesta por un par diferencial, que no es 

más que un amplificador de transconductancia. En el cuadro superior se encierra la etapa de 

conmutación, compuesta por dos pares diferenciales con salidas cruzadas, éste es el núcleo del 

mezclador ya que se encarga de la realización de la multiplicación. 

RC1 RC2

VCC

Q3 Q4 Q5 Q6

Q1
Q2

LE

IEE1 IEE2

C1

C2L2

L1

R3 R4 R5

R1
R2

RFREF

OLREF

PUERTO
DE RF

PUERTO
DE OL

ETAPA DE ENTRADA

ETAPA DE CONMUTACIÓN

 

Figura 5.13. Mezclador Gilbert. 

Un mezclador Gilbert doblemente balanceado consiste en un interruptor, formado por un 

cuarteto de transistores controlado por un oscilador local (OL), que invierte la polaridad de la 

entrada de radiofrecuencia (RF) a la frecuencia de este oscilador; y un amplificador de trans-

conductancia, formado por un par diferencial. 

A continuación, se van a extraer conclusiones útiles para el diseño de este tipo de circuitos a 

partir del estudio de las etapas básicas que componen la célula de Gilbert. 
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5.2.1.1. Etapa de entrada 

Esta etapa está compuesta por un par diferencial formado por los transistores Q1 y Q2. En ella 

interesa una ganancia lo más elevada posible para compensar la atenuación inherente de la 

etapa de conmutación (idealmente π/2) y el ruido introducido por ésta. 

Para mejorar la linealidad del par de transistores bipolares de entrada se puede utilizar una 

resistencia de degeneración de emisor. En el valor de esta resistencia hay que establecer un 

compromiso entre las siguientes prestaciones. Debe ser lo suficientemente grande para obte-

ner una linealidad adecuada, pero sin que aumente demasiado el ruido. También hay que tener 

en cuenta que la ganancia se ve afectada negativamente por esta resistencia, por lo que ésta no 

debe ser muy grande para que la ganancia no se vea demasiado mermada. Si esta etapa estu-

viese compuesta por transistores MOS, no sería necesaria, ya que con el dimensionado de 

estos transistores se puede modificar la tensión VGS, a diferencia de la VBE que es fija. 

5.2.1.2. Etapa de conmutación 

La conmutación de los pares Q3-Q4 y Q5-Q6 debe ser instantánea, es decir, no se deben sola-

par. Si se solapan, el ruido aumenta debido a que hay un instante en que todos los transistores 

conducen. Para evitarlo, se puede aumentar la amplitud del oscilador, pero teniendo como 

límite la degradación de las prestaciones de linealidad y consumo. Una amplitud del oscilador 

demasiado grande, introduce una corriente excesiva en los emisores comunes del cuarteto de 

transistores a través de la capacidad de unión base-emisor, generando intermodulación de ter-

cer orden adicional. También interesa que los transistores sean pequeños para que se compor-

ten como buenos conmutadores. 

La impedancia de carga (RC) debe ser grande para obtener la mayor ganancia de tensión posi-

ble, pero hay que tener en cuenta que se debe mantener una correcta polarización. Debido a 

que esta impedancia no contribuye demasiado al ruido total, ya que no se encuentra en el ca-

mino de la señal, se descarta el uso de una inductancia, ya que una bobina ocupa un área muy 

superior. El uso de una carga activa no es aconsejable ya que se suelen usar para valores 

grandes de resistencias, y aquí estará en torno a pocos kΩ y, además, la frecuencia de corte de 

los transistores tipo p (componentes de las cargas activas) es pequeña en comparación con la 

de los de tipo n. 
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5.2.1.3. Especificaciones 

Las especificaciones requeridas para el mezclador, según el estudio realizado en el capítulo 2, 

son: 

• Alimentación = 3.3 Voltios. 

• Figura de ruido (NF) < 19 dB. 

• IIP3 > 6 dBm. 

• Ganancia > 9 dB. 

• Consumo de potencia  Menor posible. 

• Impedancia de entrada y salida: 50 Ω. 

• Frecuencia de RF (fRF): 5 a 6 GHz. 

• Frecuencia de OL (fOL): 5 a 6 GHz. 

• Frecuencia FI (fFI=fRF-fOL): 20 MHz  

El procedimiento de diseño del mezclador comienza con la realización de unos cálculos teóri-

cos para hallar los valores iniciales de los distintos componentes integrantes del circuito. Una 

vez hecho esto, se refina el diseño mediante la ejecución de múltiples simulaciones, hasta 

alcanzar el rendimiento deseado. 

Existen muchos factores que afectan al rendimiento de un mezclador, como la polarización, 

ganancia, linealidad, aislamiento, potencia y figura de ruido. Ajustar un determinado paráme-

tro para obtener un mejor rendimiento puede, y normalmente lo hará, degradar el resto. Por 

esto, es importante tener en cuenta todos los parámetros durante el proceso de diseño, para así 

poder llegar a un compromiso entre ellos. 

El circuito se ha simulado utilizando ADS. Las frecuencias de las señales de entrada utiliza-

das son 5.5 GHz para la señal de radiofrecuencia (fRF) y 5.48 GHz como señal del oscilador 

local (fOL), obteniéndose una señal de FI a 20 MHz. La potencia de la señal RF es -70 dBm, 

mientras que la potencia de la señal del oscilador OL es -5 dBm. 

A partir de aquí se optimizará el mezclador atendiendo a los siguientes aspectos de forma 

consecutiva: 

• Polarización: establecimiento de las condiciones apropiadas de polarización para los dis-

positivos utilizados en el mezclador. 
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• Adaptación de impedancias: adaptación de las impedancias de los puertos de entrada y 

salida para evitar reflexiones en los puertos del circuito. 

• Ganancia de conversión: optimización de los distintos parámetros que influyen en la ga-

nancia de conversión, como la potencia de la señal del oscilador, la corriente de polarización, 

así como las resistencias de colector. 

• Linealidad: estudio de la linealidad y su dependencia con la resistencia de carga (RC) y 

optimización de ésta mediante la técnica de degeneración de emisor. Se debe estudiar también 

la dependencia de este parámetro con la potencia de la señal de entrada (PRF). 

• Figura de ruido. Dependencia de la figura de ruido con la corriente de polarización y con 

las resistencias RC y de degeneración de emisor (RE). El ruido añadido por el mezclador afec-

tará al nivel mínimo de señal y limitará el rango dinámico. Es necesario establecer un com-

promiso entre ruido, ganancia y linealidad. 

• Área y multiplicidad. Estudio del efecto del área y la multiplicidad de los transistores. 

5.2.2. Diseño a nivel de esquemático del mezclador basado en la 

célula de Gilbert 

En este apartado se describe el proceso de diseño del mezclador y se encuentra dividido en los 

siguientes apartados: estudio de la polarización del circuito, adaptación, ganancia de conver-

sión, linealidad y figura de ruido. 

5.2.2.1. Polarización del mezclador basado en la célula de Gilbert 

El primer paso en el diseño de un mezclador es el análisis DC. El propósito de este análisis es 

establecer las condiciones apropiadas de polarización de los dispositivos utilizados en el mez-

clador. 

5.2.2.1.1. Corriente de polarización del mezclador basado en la célula de Gilbert 

Para el diseño del mezclador se emplearán transistores bipolares HBT de 0.35 µm de doble 

base de la empresa fundidora AMS. Como paso previo a la elección de la corriente de polari-

zación, se ha realizado un estudio del transistor de manera aislada. 
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En la Figura 5.14(a) se muestran las curvas características del transistor empleado. En la 

Figura 5.14(b) se muestra la figura de ruido, en donde se aprecia como ésta mejora al aumen-

tar la corriente que atraviesa el transistor. 
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(a) (b) 

Figura 5.14. Curvas características del transistor utilizado para el diseño (a) y figura de ruido del 
transistor utilizado para el diseño (b) para diferentes corrientes de base (IB). 

Para polarizar el circuito se ha tenido en cuenta el funcionamiento que presenta este tipo de 

transistores para diferentes corrientes. Se ha comprobado que exhiben un mejor comporta-

miento en cuanto al ruido para corrientes pequeñas, del orden de 350 y 500 nA de corrientes 

de base. Esto provoca un menor consumo y repercute en la mejora de la figura de ruido, a 

costa de una pequeña pérdida en la ganancia. Las simulaciones efectuadas apuntan a que con 

corriente baja mejora la respuesta general del dispositivo, algo que es achacable a las propie-

dades de estos transistores. 

5.2.2.2. Polarización de las entradas  

La etapa de transconductancia RF, para conseguir una ganancia adecuada, debe trabajar en la 

zona activa. Fijando la tensión de polarización en la base de los transistores de esta etapa 

(RFBIAS) a 1.4 V se conseguirá una razonable variación de la señal de entrada RF, así como 

también que los transistores del par inferior permanezcan siempre en la zona activa. Además, 

es necesario polarizar los transistores de los pares superiores, teniendo en cuenta que van a 

operar en un estado de conmutación de corte a zona activa, ya que así el tiempo de conmuta-

ción es menor y se conseguirá que la atenuación inherente a esta etapa sea lo mas próxima 

posible a su valor ideal (π/2). Manteniendo la tensión VB(1-4) a 2.4 V se asegurará que los tran-

sistores Q(1-4), cuando conducen, estén en zona activa. Por último, VC(1-4) debe ser aproxima-

damente 2.5 V, lo que permite una caída de tensión en la resistencia RC de 0.8 V. 
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Se ha elegido una corriente de polarización IEE = 400 µA, de manera que por cada rama del 

par de interruptores de conmutación circule una corriente de 200 µA. 

En la ecuación (5.44) se muestra el valor de la resistencia de colector RC. 

(5.44)  

Esta corriente de polarización se generará a partir de un espejo de corriente, el cual se utiliza 

para hacer una “copia” de una corriente de referencia. 

5.2.2.3. Espejo de corriente 

Se ha optado por un espejo de corriente tipo MOS debido a que estos transistores introducen 

menos ruido al sistema que los bipolares. El esquema del espejo empleado es el de la Figura 

5.15. 
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Figura 5.15. Espejo de corriente con transistores MOSFET. 

El espejo está formado por un MOSFET Q1 conectado en estructura diodo que genera una 

tensión VGS1 impuesta por IREF. Como VGS2 = VGS1 y tanto Q1 como Q2 están en región de 

saturación, se obtiene la relación de corrientes: 

(5.45)  

Para obtener corrientes en las ramas paralelas diferentes a la de referencia, basta con modifi-

car las dimensiones de los transistores, ya que todos los transistores tienen la misma tensión 

VGS. 
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Generalmente la longitud de canal se mantiene igual en todos los transistores para obtener una 

mayor igualdad entre ellos. 

La corriente de trabajo para cada rama es de 400 µA, establecida como la más óptima en las 

simulaciones para obtener las especificaciones indicadas. Se ha fijado un valor de L = 0.4 µm, 

próximo al mínimo valor para esta tecnología, aunque se ha evitado llegar a éste para mante-

ner un pequeño margen de seguridad debido a posibles tolerancias en el proceso de fabrica-

ción. 

A la hora de establecer los valores de la resistencia de referencia y dimensiones de los transis-

tores se ha de recordar que existe un compromiso entre consumo y área. Si se quiere una co-

rriente de referencia pequeña, el área de la resistencia y de los transistores de las ramas de 

salida será elevada. Se optó por fijar la corriente a un valor pequeño con el objetivo de mini-

mizar el consumo, con lo que la resistencia escogida es de 20 kΩ . 

La implementación del espejo de corriente para polarizar cada etapa del mezclador se encuen-

tra representada en la Figura 5.16. 
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Figura 5.16. Implementación de las fuentes de corriente. 

 

En la Tabla 5.1 se observan las dimensiones de los distintos transistores que forman la fuente 

de corriente. 
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Tabla 5.1. Dimensiones de los transistores de las fuentes de corriente 

Transistor W L 

Q1 0.4 µm 0.4 µm 

Q2 4 µm 0.4 µm 

Q3 4 µm 0.4 µm 

Q4 3 µm 0.4 µm 

Q5 3 µm 0.4 µm 

5.2.2.4. Adaptación 

Debido a que tanto la entrada como la salida del mezclador se conectarán a un componente de 

medida externo con una impedancia característica de 50 Ω, el circuito debe estar adaptado 

para evitar reflexiones en ambos puertos. Por esta razón se insertará una red adaptadora a la 

entrada y a la salida del mezclador. 

5.2.2.4.1. Adaptación de los puertos de entrada 

Con la configuración de los puertos de entrada se busca una adaptación a 50 Ω que a la vez  

permita aplicar la tensión de polarización. En la Figura 5.17 se muestran en detalle las confi-

guraciones de los puertos de entrada OL y RF respectivamente. 

Q3 Q4 Q5 Q6
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R3 R4 R5

OLREF

PUERTO
DE OL

C

 
(a) 

Q1
Q2

CL1

R1
R2

RFREFPUERTO
DE RF

 
(b) 

Figura 5.17. Configuración inicial del puerto LO (a) y del puerto RF (b). 
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El condensador (C) tiene la función de disminuir las variaciones en la tensión de polarización 

y también de actuar como un camino a tierra de la señal alterna (condensador de desacoplo). 

En el puerto RF la señal ve una resistencia de 50 Ω (R1) en paralelo con la impedancia del 

transistor Q1, cuyo equivalente es 50 Ω. En el puerto OL, la señal de entrada ve el paralelo de 

las dos resistencias (R3 y R5) de 100 Ω, en paralelo con la resistencia de entrada del transistor 

(mayor), cuyo equivalente es una de 50 Ω aproximadamente. En la entrada de los puertos se 

tiene una señal alterna (OL o RF) con un nivel de continua (tensión de polarización). 

Se observa que ambos puertos tienen un comportamiento ligeramente capacitivo, mientras 

que la parte real queda fijada a 50 Ω por las resistencias R1-5. Para eliminar el efecto capaciti-

vo de la impedancia de entrada se colocarán unas bobinas en serie, con lo que se conseguirá 

una adaptación casi perfecta. Esto queda reflejado en la Figura 5.18 y en la Figura 5.19 , don-

de se puede ver el comportamiento del parámetro de dispersión de entrada de los puertos OL 

y RF en un rango de frecuencia de 1 a 10 GHz. 
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Figura 5.18. Variación del parámetro S11 (puerto del oscilador OL) de 1 a 10 GHz sin adaptar (a) y adap-
tado (b). 
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Figura 5.19. Variación del parámetro S11 (puerto de entrada RF) de 1 a 10 GHz sin adaptar (a) y adapta-
do (b). 

Para la adaptación de ambos puertos se precisó añadir una bobina de 0.6 nH, la cual es perfec-

tamente integrable en la tecnología usada. 

En la Figura 5.20 se muestra el coeficiente de onda estacionaria asociado a los puertos de en-

trada OL y RF. Se puede apreciar como todos están por debajo de 1.2 a la frecuencia de traba-

jo. 
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Figura 5.20. VSWR de los puertos LO (a) y RF (b) adaptados. 
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5.2.2.4.2. Adaptación del puerto de salida 

La salida, al trabajar con bajas frecuencias, no requiere adaptación. No obstante se ha puesto 

un buffer para bajar la elevada impedancia que presentaba a la salida y poder atacar así impe-

dancias pequeñas (50 Ω). 

5 V

Q10
C

 

Figura 5.21. Buffer de salida 

El buffer de salida (ver Figura 5.21) que se ha utilizado es una configuración en seguidor de 

emisor. Ésta se emplea por poseer unas características de impedancia de entrada y salida par-

ticulares. En cuanto a la entrada se refiere, el seguidor presenta una impedancia alta, lo que es 

interesante dada la alta impedancia vista a la salida del mezclador. Mientras que a la salida, el 

seguidor tiene una impedancia muy baja, permitiendo una fácil adaptación con impedancias 

de carga pequeñas. En este sentido lo que se busca es la máxima transferencia de energía 

puesto que se trata de un puerto que opera a una frecuencia de 20 MHz y por tanto no se en-

cuentra en la banda de las microondas. El ajuste de la impedancia de salida se consigue me-

diante la variación en la corriente que circula por la rama. 
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Figura 5.22. Variación del parámetro S33 (puerto de salida FI) de 1 MHz a 40 MHz adaptado. 

En la Figura 5.22 se observa el parámetro de dispersión del puerto de salida en un rango de 

frecuencia de uno a cuarenta MHz. 
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Figura 5.23. VSWR del puerto de salida FI adaptado. 

En la Figura 5.23 se muestra el coeficiente de onda estacionaria asociado al puerto de salida. 

Se puede apreciar como tiene un valor muy próximo a la unidad a la frecuencia de trabajo. 
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5.2.2.5. Ganancia de conversión 

Hay varios factores que afectan a la ganancia de un mezclador, como la conmutación de los 

transistores del par superior, la corriente de polarización (IEE), la resistencia de colector (RC), 

etc. En este apartado se estudiarán estos factores. 

5.2.2.5.1. Ganancia de conversión en función de la potencia del oscilador local 

El primer paso es determinar una potencia del oscilador local (POL) suficiente que produzca 

un valor razonable de ganancia de conversión. 

La potencia de la señal del oscilador local debe ser lo suficiente para que los transistores que 

forman el interruptor de conmutación (par superior) presenten una impedancia serie baja y 

conmuten a la mayor velocidad posible. 
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Figura 5.24. Ganancia de conversión en función de la potencia del oscilador local. 

En la Figura 5.24 se muestra la ganancia de conversión en función de la potencia del oscilador 

local. Se ve que a partir de una potencia de aproximadamente -5 dBm el valor de la ganancia 

de conversión se mantiene constante. Por ello se ha tomado este valor como potencia del osci-

lador local. 

5.2.2.5.2. Ganancia de conversión en función de la corriente de polarización. 

La Figura 5.25 pone en evidencia la relación existente entre la corriente de polarización (IEE) 

y la ganancia del sistema. La máxima ganancia se obtiene para una corriente IEE de 400 µA. 
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Por lo tanto, ésta será la corriente de polarización a emplear inicialmente en el diseño del 

mezclador. 
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Figura 5.25. Ganancia de conversión en función de la corriente de polarización (IEE). 

5.2.2.5.3. Ganancia de conversión en función de la resistencia de colector (RC) 

Debido a que la ganancia tiene una fuerte dependencia con RC, se puede considerar aumentar 

el valor de esta resistencia para mejorar el valor de la misma. 

Se ha realizado una simulación de la ganancia de conversión del sistema en función de la re-

sistencia de colector RC. Esta simulación se ha hecho sin degenerar los emisores de los tran-

sistores, con el fin de observar con mayor claridad el efecto de esta resistencia. En la Figura 

5.26 se muestra el resultado de esta simulación. Se observa un claro aumento de la ganancia 

del circuito con el incremento de la resistencia de colector, llegando a alcanzar un valor 

máximo de 30 dB para una RC = 3800 Ω. Este valor es considerablemente mayor que el teóri-

co calculado debido a que en él se fijó una tensión de colector de los transistores de conmuta-

ción de 2.5 V, para así dejar un margen de 0.1 V en la tensión de los colectores con respecto a 

la tensión de polarización aplicada a las bases de éstos y mantener los transistores conmutan-

do entre corte y zona activa. El valor de esta resistencia influye, además de en la ganancia, en 

la linealidad del mezclador, por lo que habrá que llegar a un compromiso entre ambos pará-

metros. Este comportamiento se estudiará con más detalle en el siguiente apartado. 
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Figura 5.26. Ganancia de conversión en función de la resistencia de colector (RC). 

5.2.2.6. Linealidad 

Un circuito tendrá características no lineales cuando exista una variación en la ganancia con 

respecto al nivel de la señal de entrada. En estas circunstancias, la señal de salida resultante 

estará distorsionada o comprimida. 

Existen dos fenómenos que afectan a la linealidad de un mezclador, uno de ellos se produce 

en la etapa de entrada, mientras que el segundo se origina en la etapa de conmutación. 

Si la señal aplicada a la etapa de entrada es mayor que la máxima entrada diferencial (sobre-

carga) aparecerá compresión de la señal. En este caso, la linealidad se puede mejorar aumen-

tando la corriente de polarización y la resistencia de degeneración de emisor (RE), lo que hará 

que aumente la disipación de potencia y disminuya la ganancia. 

Si la resistencia de carga (RC) es demasiado grande, la tensión VCE de los transistores de con-

mutación disminuye, forzando a los transistores de la etapa de conmutación a salir de la zona 

activa y pasar a la zona de saturación, con lo que aumentará el tiempo de conmutación. Como 

se vio anteriormente, al disminuir el valor de la resistencia RC disminuye la ganancia del sis-

tema. Reducir la corriente de polarización resolverá este problema sin afectar demasiado a la 

ganancia, ya que permitirá aumentar el valor de esta resistencia sin afectar a la polarización de 

los transistores de conmutación. 
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5.2.2.6.1. Linealidad en función de RC 

La Figura 5.27 muestra el IP3 de entrada en función de la resistencia de colector RC. Queda 

claro el efecto señalado en el apartado anterior. Al aumentar RC por encima de 3000 Ω, lo que 

equivale a una tensión de colector de los transistores de conmutación de 2.1 V, la linealidad se 

ve degradada fuertemente. Por lo tanto se usará una RC cuyo valor esté por debajo de 3 KΩ. 

Las resistencias que componen este mezclador tienen una alta tolerancia, que puede llegar al 

20 % o más. Para asegurar un correcto funcionamiento del circuito, se ha dejado un margen 

de seguridad en el valor de la resistencia de colector RC, con lo que se asegurará el correcto 

funcionamiento de los transistores de conmutación. Así que a pesar de que se podría aumentar 

el valor de RC hasta 3 kΩ, se ha fijado a 2.5 kΩ para mantener este margen de seguridad. 
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Figura 5.27. IIP3 en función de la resistencia de colector RC. 

5.2.2.6.2. Aumento de la linealidad mediante degeneración 

A pesar de que el IP3 de entrada se mantiene estable para valores de RC hasta 3 KΩ, el valor 

alcanzado es demasiado bajo y no alcanza las especificaciones necesarias del mezclador. De-

bido a esto se ha optado por la inclusión de una red de degeneración de emisor, con lo que la 

linealidad se verá incrementada a costa, eso sí, de una reducción de la ganancia de conversión. 

La degeneración mencionada se suele realizar mediante dos resistencias tal y como se muestra 

en la Figura 5.28. 
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Figura 5.28. Inclusión de resistencias de degeneración de emisor. 

El circuito de la Figura 5.28 tiene el problema del apareamiento de las dos resistencias de 

emisor, ya que una diferencia entre ellas debida a las tolerancias que presentan provocará un 

nivel de offset a la salida. Por lo tanto, se ha utilizado una configuración alternativa que elimi-

na este problema, consistente en la utilización de una sola resistencia de degeneración tal y 

como representa la Figura 5.29. 
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Figura 5.29. Modificación del circuito de degeneración de emisor. 

Ahora el circuito presentará un comportamiento lineal sin los problemas mencionados ante-

riormente. La máxima señal que puede tener a la entrada será: 

(5.46)  EEEm RIV ⋅±=
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Y la salida de este circuito será 

(5.47)  

donde: 

(5.48)  

(5.49)  

La Figura 5.30 muestra la ganancia del mezclador en función de la resistencia de degenera-

ción de emisor (RE). Como se deduce de la ecuación (5.47), un aumento de RE provoca una 

disminución de la ganancia. En este momento se ha de realizar un estudio del efecto de esta 

resistencia en cuanto a la linealidad del sistema, con el fin de llegar a un compromiso entre 

ganancia y linealidad. 
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Figura 5.30.  Ganancia de conversión en función de la resistencia de emisor. 

Este efecto sobre la linealidad del sistema está representado en la Figura 5.31, donde se ob-

serva que el IP3 de entrada mejora notablemente con el incremento de RE, hasta llegar a un 

máximo de 11 dBm para un valor de aproximadamente 250 Ω, a partir del que decae nueva-

mente. 
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Figura 5.31. IIP3 en función de la resistencia de emisor. 

Para un valor de RC de 2500 Ω y sin degeneración de emisor, la ganancia de conversión al-

canza un valor de 20 dB. El IIP3 en este caso es de -7.5 dBm, un valor demasiado bajo. Sin 

embargo, el valor de RE que produce un IIP3 máximo (250 Ω), recorta la ganancia hasta un 

valor de 12 dB. 

Considerando dicho compromiso entre ganancia y linealidad, como valor previo al análisis 

del ruido, se toma una resistencia de 200 Ω, con la que resultan unos valores de ganancia e 

IIP3 de 14 dB y 6 dBm respectivamente. 

 

5.2.2.7. Figura de ruido 

Los principales tipos de ruido que afectan a este mezclador son el ruido térmico y el ruido 

metralla (shot noise) [LEE98]. 

El ruido térmico es dependiente de la temperatura, aumentando la potencia del mismo con 

ella. Las fuentes más comunes de ruido térmico en los circuitos de RF son las resistencias y 

los transistores, siendo este ruido independiente de la corriente que circula por dichos compo-

nentes. 
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El ruido metralla está asociado al mecanismo físico de salto de una barrera potencial por un 

portador de carga. Como consecuencia, el ruido metralla dependerá de la carga del electrón, 

del valor medio de la corriente y, como en el caso del ruido térmico, del ancho de banda. 

Por lo tanto, se deduce que los únicos factores modificables para disminuir el ruido son los 

valores de las resistencias, el área de los transistores y la corriente de polarización, ya que el 

ancho de banda o la temperatura no se pueden ajustar por el diseñador. 

5.2.2.7.1. Reducción de la figura de ruido 

La figura de ruido tiene una clara dependencia con la corriente de polarización, así como con 

la resistencia de degeneración RE. Disminuir el valor de la resistencia de degeneración de 

emisor RE mejorará la figura de ruido, aunque empeorará la linealidad del sistema. El proce-

dimiento de ajuste de estos valores para la obtención de una figura de ruido mínima consistirá 

en la determinación de la corriente de polarización con la que se obtenga un mejor resultado y 

el cálculo del valor de RE en función de la corriente previamente calculada. 

En la Figura 5.32 se muestra la figura de ruido de banda lateral única (SSB NF) en función de 

la corriente de polarización que atraviesa la célula de Gilbert (el núcleo del mezclador). 

Se observa que la figura de ruido se reduce con el aumento de la corriente de polarización, 

pero se alcanza un punto en el que la pendiente de la curva empieza a disminuir y toma valo-

res muy pequeños, por lo que se debe llegar a un compromiso entre potencia y ruido. 

Para corrientes superiores a 400 µA, la pendiente de la curva toma ya un valor aceptable. Este 

resultado corrobora el obtenido en el apartado 5.2.1.1, en el que se estudió la corriente de tra-

bajo óptima de los transistores empleados en este diseño. 
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Figura 5.32. Figura de ruido en función de la corriente de polarización IEE. 

La resistencia RC no influye en gran medida en el ruido total del sistema, ya que no se en-

cuentra en el camino directo de la señal. 

En cambio, sí que existe una fuerte dependencia de la figura de ruido con la resistencia RE. 

Esto es debido a que el ruido térmico que introduce esta resistencia está en la entrada del par 

diferencial. 

La Figura 5.33 representa la SSB NF en función de la resistencia de degeneración de emisor 

(RE). Se observa como un mayor valor de RE implica un aumento de la figura de ruido. Para 

valores de RE inferiores a 200 Ω, la figura de ruido es menor de 20 dB, por lo tanto, se toma 

este valor para la RE, ya que produce la máxima degeneración sin elevar demasiado la figura 

de ruido. 
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Figura 5.33.  Figura de ruido SSB en función de la resistencia de emisor 
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5.2.2.7.2. Disminución de la figura de ruido mediante el uso de una red de degenera-

ción inductiva. 

Una técnica muy usada en el diseño RFIC es sustituir las resistencias por bobinas. Esto tiene 

la ventaja de que si la bobina es ideal no añade ruido al circuito y reduce su consumo. 

En las siguientes figuras se comparan los resultados con una degeneración resistiva (ver 

Figura 5.34) y con una inductiva (ver Figura 5.35). Se observa una mejora de los resultados al 

degenerar inductivamente el circuito. 
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Figura 5.34.  IP3 y ganancia de conversión (a) y figura de ruido  en función (b) de RE. 
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Figura 5.35.  IP3 y ganancia de conversión (a) y  figura de ruido  en función de LE (b). 

Para una resistencia RE igual a 200 Ω, se obtiene una ganancia de 13 dB, un IIP3 de 6 dBm y 

una figura de ruido igual a 21 dB. Con una bobina de 5 nH, los resultados son una ganancia 

de 16 dB, un IIP3 de 8 dBm y una figura de ruido igual a 17 dB. 
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Se aprecia una significativa mejora de las distintas figuras de mérito mencionadas, con res-

pecto al uso de una red resistiva. Esto compensa el área ocupada por la bobina y, por lo tanto, 

se opta por una red inductiva para mejorar la linealidad del circuito. 

5.2.2.8. Selección de los valores idóneos de funcionamiento del circuito 

Todos los parámetros de un mezclador están relacionados entre sí, por lo que una vez calcula-

dos los valores de los distintos parámetros para lograr las diferentes figuras de mérito ópti-

mas, se ha de llegar a un compromiso entre todos ellos con el fin de obtener unas especifica-

ciones adecuadas. 

Se ha visto que el circuito sin degeneración de emisor tiene una ganancia muy elevada, pero 

una linealidad que no alcanza las especificaciones requeridas. La inclusión de una red de de-

generación de emisor mejora notablemente la linealidad a costa de una considerable reducción 

de la ganancia. Además, debido a que la resistencia de emisor se encuentra en el camino di-

recto de la señal de entrada, se añadirá al ruido del circuito un importante nivel de ruido tér-

mico. Para solucionar esto se ha optado por una degeneración inductiva, ya que una bobina 

ideal no introduce ruido y, aunque las bobinas utilizadas en este trabajo tienen un factor de 

calidad Q alrededor de 10, su aportación al ruido total se ha comprobado que es significati-

vamente inferior al de la resistencia equivalente para conseguir una determinada linealidad. 

Este tipo de degeneración tiene un inconveniente que no se ha tenido en cuenta hasta este 

momento. Como se mencionó en la introducción de este capítulo, el mezclador basado en la 

célula de Gilbert se caracteriza por su compacto layout, sin embargo, la integración de una 

bobina del orden de 5 nH requiere un área muy elevada en comparación con el resto del cir-

cuito. 

Tabla 5.2. Especificaciones iniciales y obtenidas 

Parámetro Especificaciones requeridas Resultados obtenidos 

Ganancia de conversión 9 dB 16 dB 

IIP3 6 dBm 8 dBm 

Figura de ruido 19 dB 17 dB 

Potencia consumida 32 mW 7 mW 

Las especificaciones iniciales y las obtenidas para el mezclador se representan en la Tabla 5.2. 

Estos resultados todavía se pueden optimizar mediante un estudio sobre la influencia del di-
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mensionado de los distintos transistores que intervienen en el diseño. En el siguiente apartado 

se realiza dicho análisis. 

5.2.2.9. Estudio de la variación de las prestaciones con el área y la 

multiplicidad de los transistores 

Un aspecto importante es la optimización del diseño mediante la variación del factor de esca-

lado (área) de los transistores. Esta variable permite regular la mayor o menor cantidad de 

corriente que circula por las bases de los HBT. 

En la etapa de conmutación, para introducir las menores pérdidas y el mínimo nivel de ruido, 

se emplean corrientes pequeñas. Sin embargo, en la etapa de entrada de radiofrecuencia, in-

teresa que la corriente sea grande para así disminuir la resistencia del transistor y, por tanto, el 

ruido. En el buffer de salida ocurre algo parecido, como se comprobará más adelante. 

En un principio se realizó una variación de las áreas de los transistores para la corriente calcu-

lada de 400 µA. En la Figura 5.36 se representa la ganancia de conversión (eje vertical) en 

función del área de los transistores de conmutación (Q3-6) (eje horizontal) y del área de los 

transistores del par diferencial (Q1-2). 
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Figura 5.36. Ganancia de conversión en función de las áreas de Q1-2 (Área) y Q3-6 (eje horizontal). 
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Se observa que la ganancia aumenta con el incremento del área de los transistores de la etapa 

de transconductancia (Param), pero llega un momento en el que se llega a un tamaño para el 

que la ganancia se mantiene aproximadamente constante, por lo tanto, inicialmente se tomará 

el mínimo valor que mantenga la ganancia en este rango. 

En la Figura 5.37 se representa la figura de ruido (eje vertical) en función del área de los tran-

sistores de conmutación (Q3-6) (eje horizontal) y del área de los transistores del par diferencial 

(Q1-2). 
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Figura 5.37. Figura de ruido en función de las áreas de Q1-2  y Q3-6 (eje horizontal). 

La figura de ruido disminuye con el aumento del área de los transistores Q1-2. Los transistores 

Q3-6 afectan en menor medida, siempre y cuando su área se encuentre por encima de un de-

terminado valor. Por lo tanto, para optimizar la figura de ruido se debe escoger un área para 

Q1-2 elevada. 

En la Figura 5.38 se representa el IIP3 (eje vertical) en función del área de los transistores de 

conmutación (eje horizontal) y del área de los transistores del par diferencial. 
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Figura 5.38. IIP3 en función de las áreas de Q1-2 y Q3-6 (eje horizontal). 

Se observa que se consigue el mayor IIP3 para un área de Q3-6 igual a 4, y un área  Q1-2 igual 

a 7. 

A partir de estas simulaciones se debe establecer un compromiso entre ganancia, ruido y li-

nealidad. Al influir más drásticamente las dimensiones de Q1-6 sobre el IP3, se busca la com-

binación de áreas que ofrece un mejor comportamiento para este parámetro, teniendo en cuen-

ta que los valores de ganancia de conversión y figura de ruido sean aceptables. Las dimensio-

nes seleccionadas son las representadas en la  Tabla 5.3. 

Tabla 5.3. Áreas de los transistores Q1-6 

Dimensión 
Transistores 

Tipo Área 

Q3,4,5,6 npn121 4 

Q1,2 npn121 8 

Debido a las pequeñas áreas obtenidas para los transistores, la multiplicidad se ha mantenido 

en su valor mínimo. 

Después de haber realizado esta optimización de los transistores, se ha realizado un último 

ajuste del circuito en el que se ha comprobado que éste ofrece un mejor funcionamiento para 
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una corriente de polarización ligeramente mayor que la considerada hasta este momento. De-

bido a que este ajuste fino afecta a varios de los parámetros del circuito, se han simulado las 

diferentes figuras de mérito con el nuevo valor de corriente de polarización y de las áreas. 

Seguidamente se muestran los resultados obtenidos mediante este segundo ajuste del escalado 

de los transistores y la corriente de polarización, así como una comparativa con los valores 

previos. 

Los valores obtenidos para el mezclador tras la optimización de las áreas y el posterior ajuste 

de la corriente de polarización son los que se muestran el la Tabla 5.4. 

Tabla 5.4. Especificaciones finales obtenidas 

Parámetro Especificación 

Ganancia de Conversión 16 dB 

IIP3 15 dBm 

OIP3 30.3 dBm 

Figura de ruido 17.3 dB 

Corriente de polarización 430 µA 

Potencia consumida 7 mW 

Debido a los altos valores de IP3 y ganancia de conversión conseguidos, se puede considerar 

la disminución del valor de la inductancia LE, con lo que se mejorará la ganancia y la figura 

de ruido, a costa de una disminución del IP3. En la Figura 5.39 se muestra el efecto de la va-

riación de la inductancia de degeneración en el circuito final. 
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Figura 5.39. Efecto de la variación de la corriente de polarización e inductancia LE sobre el IIP3 y la ga-
nancia de conversión en el circuito final (a) y sobre la figura de ruido en el circuito final (b). 
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5.2.2.10. Listado de componentes 

En la Tabla 5.5 se muestra un listado de los valores escogidos para los componentes utilizados 

en este diseño después de la optimización. 

Tabla 5.5. Valores finales de los componentes del circuito 

Componente Valor 

Q1,Q2 Área=8 µm2 Transistores 
bipolares Q3,Q4,Q5,Q6 Área=4 µm2 

Q1 W/L=0.4 µm/0.4 µm 

Q2,Q3 W/L=4 µm/0.4 µm Transistores 
MOSFET 

Q4,Q5 W/L=3 µm/0.4 µm 

R1,R2 50 Ω 

R3,R5 100 Ω 

R4 50 Ω 

RC 2300 Ω 

Resistencias 

RF 20 kΩ 

LE 5 nH 

L1 0.6 nH Bobinas 

L2 0.6 nH 

 

5.2.3. Layout del mezclador basado en la célula de Gilbert 

Una vez finalizada la etapa de diseño y ajuste del mezclador activo basado en la célula de 

Gilbert, se ha implementado el layout del mismo, haciendo uso de la tecnología S35D4 de la 

fundidora AMS y se han realizado simulaciones post-layout. 

 

5.2.3.1. Layout del mezclador basado en la célula de Gilbert 

En la Figura 5.40 se muestra una vista general del layout completo del mezclador activo. 
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Figura 5.40. Layout del mezclador activo basado en la célula de Gilbert. 

Se ha perseguido el obtener la mayor simetría posible a pesar de disponer un número impar 

(3) de elementos inductivos. 

Las estructuras cuadrangulares situadas en los bordes inferiores del circuito son contactos a 

tierra. Con ellos se evita que corrientes indeseadas interfieran en el funcionamiento del circui-

to, ya que son inmediatamente derivadas al sustrato del chip, cuyo potencial es cero. 

El tipo de terminales empleado es el denominado GSG, exceptuando el de salida, que es SGS, 

debido a que el mezclador cuenta con una salida diferencial. Con ellos se alimenta el circuito, 

se le introduce las señales de RF y OL y se obtienen las señales que atacarán al dispositivo 

que sigue al mezclador. 

En la Figura 5.41 se observa una imagen más detallada del núcleo del mezclador. 
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Figura 5.41. Detalle del núcleo del mezclador activo basado en la célula de Gilbert. 

En el centro se encuentran las etapas de transconductancia y conmutación, en su parte supe-

rior se hayan las resistencias de carga, mientras que debajo están las fuentes de corriente que 

alimentan tanto al núcleo del mezclador como el buffer de salida, situado en los laterales de la 

etapa de conmutación. 

Las fuentes generadores de la tensión de referencia, utilizadas para polarizar las etapas de 

transconductancia y conmutación, así como sus condensadores, están a los lados del circuito. 

Se puede apreciar que las resistencias de carga se han rodeado de estructuras dummies para 

reducir su tolerancia. 

También en el interior del núcleo se han incorporado conexiones al sustrato, las cuales evita-

rán corrientes parásitas que pudieran afectar al circuito. 

El circuito mantiene una gran simetría. El obtener esto se hace fundamental para lograr el 

máximo apareamiento entre los componentes que conforman el mezclador. 

 



Diseño de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnología de silicio de bajo coste 159

5.2.3.2. Simulaciones post-layout del mezclador basado en la célula de 

Gilbert 

Una vez realizado el layout del mezclador debe comprobarse el correcto funcionamiento del 

mismo. Para esto se han realizado las simulaciones que se enumeran a continuación. 

5.2.3.2.1. Espectros de las señales de entrada y salida 

El espectro de las diferentes señales se ha obtenido mediante un análisis PSS (Periodic Steady 

State) en el simulador SpectreS integrado en el Cadence. Éste es un análisis en gran señal que 

calcula la respuesta estacionaria periódica de un circuito. Primero realiza un análisis transito-

rio hasta que el circuito se haya estabilizado, entonces calcula un análisis de Fourier en un 

periodo de la señal transitoria, generando el espectro de la señal. 

 

Figura 5.42. Espectro de las señales de entrada (RF) y salida (FI) del mezclador Gilbert. 

La Figura 5.42 muestra el espectro de la señales de entrada y salida del mezclador Gilbert. Se 

observa claramente la presencia de la señal de RF de 5.5 GHz, la señal del oscilador local a 

5.48 GHz y la señal de salida a 20 MHz. Esta señal tiene un nivel de -40 dBm, teniendo en 

cuenta que la entrada es una señal de -60 dBm, la ganancia del sistema es alrededor de 20 dB. 

5.2.3.2.2. Ganancia de conversión 

La ganancia mínima exigida es de 9 dB. En la Figura 5.43 se observa la curva resultante de la 

simulación post-layout. 
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Figura 5.43. Ganancia de conversión del mezclador Gilbert. 

La ganancia obtenida es superior a la requerida, en torno a los 19 dB. 

5.2.3.2.3. IIP3 

Para determinar el IP3 del sistema se realiza un análisis PSS, variando la potencia de la señal 

RF, junto con una simulación PAC (Periodic AC). 

 

Figura 5.44. IIP3 del mezclador Gilbert. 

En la Figura 5.44 se observa el IIP3 del mezclador diseñado. El IP3 de entrada obtenido es de 

17 dBm, muy por encima del requerido. 
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5.2.3.2.4. Figura de ruido 

La figura de ruido de banda lateral única se calcula mediante un análisis PSS seguido de un 

análisis Pnoise (Periodic Noise). El análisis Pnoise calcula la contribución al ruido de la señal 

de entrada por parte del circuito. 

 

Figura 5.45. Figura de ruido del mezclador Gilbert. 

Obsérvese como a baja frecuencia existe una gran aportación de ruido flicker. Como muestra 

la Figura 5.45, a la frecuencia de interés a la salida (20MHz) la figura de ruido alcanzada es 

ligeramente superior a la obtenida inicialmente en las simulaciones en ADS, 22 dB. 

Sin embargo, a pesar de los buenos resultados obtenidos, se observa que una de las grandes 

limitaciones que presenta este mezclador es la existencia de tres “niveles” de transistores, 

entre los que hay que repartir la tensión de alimentación, limitando los valores máximos al-

canzables de ganancia y linealidad. En el apartado siguiente se realiza otro diseño para reducir 

este problema y así intentar mejorar ambos factores. 

5.3. Diseño del mezclador doblado 
En este apartado se analiza la solución por la que se ha optado para solventar la limitación 

explicada anteriormente. Consiste en la separación de la etapa de transconductancia, dispo-

niéndose así de una tensión mayor para polarizar cada una de las etapas. El mezclador resul-

tante de esta modificación se denominará de aquí en adelante mezclador doblado [KAR03]. 
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5.3.1. Introducción 

Las diferencias físicas más notables en la topología del circuito se pueden apreciar en la 

Figura 5.46. En ella se observa que los transistores de la etapa de entrada (etapa de transcon-

ductancia) se separan de la etapa de conmutación. Ahora la estructura de la etapa de transcon-

ductancia se asemeja a la de un amplificador diferencial. La señal de la entrada de radiofre-

cuencia se amplifica y alimenta a la red del circuito de conmutación de la misma manera que 

en un mezclador Gilbert convencional. 
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Figura 5.46. Mezclador doblado. 

Para asegurar que solamente la corriente alterna pase al circuito de conmutación, se utilizan 

los condensadores de desacoplo CC(1-2), cuyo tamaño está limitado por las restricciones del 

proceso de fabricación. Las resistencias de colector RCC(1-2) de la etapa de entrada se utilizan 

para polarizar el par de transistores de esa etapa. La inductancia de degeneración  (LE) se uti-

liza para mejorar la linealidad del circuito. 

El circuito de conmutación se compone de dos pares de transistores (Q(3-6)), que conmutan 

según la frecuencia de la señal del oscilador local. Las resistencias RC(1-2) se utilizan para con-

vertir la corriente mezclada en la tensión de salida (VFI). El valor de estas resistencias afecta a 

la ganancia de conversión del sistema, y está limitado por la máxima tensión aplicable a los 

transistores. 
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La principal ventaja del diseño doblado consiste en una fuerte mejora en la ganancia de con-

versión y la linealidad del mezclador. Según lo discutido en el análisis de la célula Gilbert, los 

transistores de conmutación, el par de transconductancia y la fuente de corriente necesitan una 

cierta caída de tensión para funcionar correctamente. La tensión restante (tensión de la fuente 

menos la tensión de operación del mezclador) se puede aplicar a las resistencias RC. En el 

caso del diseño del mezclador doblado, este margen de tensión aumenta porque la etapa de 

entrada se encuentra separada de la etapa de conmutación. Esto sirve para disminuir las res-

tricciones en el margen libre de tensión, por lo que se puede aplicar una tensión mayor a las 

resistencias RC. A partir de la ley de Ohm (V=I·R) y teniendo en cuenta que la corriente está 

fijada, es evidente que el aumento de la caída de tensión a través de la resistencia RC, servirá 

para aumentar el valor de esta resistencia. Puesto que la ganancia de conversión está estre-

chamente relacionada con la resistencia RC, un aumento de esta resistencia implica un aumen-

to de la ganancia. 

5.3.2. Diseño del mezclador doblado 

El proceso de diseño es similar al realizado en el caso de la célula de Gilbert, por lo que se 

expondrán directamente los resultados obtenidos para cada una de las figuras de mérito consi-

deradas en función de los principales factores que les afectan. 

5.3.2.1. Tensiones de polarización 

La fuente de corriente necesita un mínimo de 0.4 V para un correcto funcionamiento. Se ha 

fijado tanto la tensión de polarización de los transistores de la etapa de transconductancia 

(RFBIAS) como la tensión de polarización de los transistores de la etapa de conmutación (OL-

BIAS) a 1.4 V para dejar el mayor margen de tensión posible para la conversión corriente-

tensión. 

5.3.2.2. Etapa de transconductancia 

En este apartado se realizará el ajuste de los distintos elementos que componen la etapa de 

transconductancia del mezclador tales como la corriente de polarización, la resistencia de car-

ga o la inductancia de degeneración de emisor. 
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5.3.2.2.1. Corriente de polarización 

En la Figura 5.47 se observa la ganancia de conversión (a) y el IIP3 (b) del circuito, en fun-

ción de la corriente de polarización de la etapa de transconductancia (IEE). 
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Figura 5.47.  Ganancia de conversión (a) e IIP3 (b) en función de la corriente de polarización IEE. 

La ganancia aumenta con el valor de esta corriente. Sin embargo, la linealidad disminuye a 

partir de un determinado nivel de la corriente de polarización. Debido a la elevada ganancia 

conseguida, se establece como corriente de polarización la que permita obtener un IP3 lo más 

elevado posible. En la Figura 5.47(a) se muestra que este valor está alrededor de 550 µA. 

5.3.2.2.2. Resistencia de colector 

La corriente de salida es función de la tensión de entrada y de la corriente de polarización. 

El valor de RCC no afecta a esta corriente y, en consecuencia, a la ganancia de conversión. 

Teniendo en cuenta esto, se podría optar por la utilización de un valor que permita el correcto 

funcionamiento del par diferencial, manteniendo los transistores en la zona activa. 

Si la tensión de polarización en la base de los transistores Q1-2 es 1.4 V, RCC se podría fijar a 2 

KΩ, de manera que para una corriente de 550 µA: 

(5.50)  

Pero es necesario tener también en cuenta el efecto de esta resistencia sobre la linealidad del 

sistema. 

En la Figura 5.48 se muestra la ganancia de conversión (a) y el IIP3 (b) en función de la resis-

tencia de colector RCC de la etapa de transconductancia. Aquí se aprecia claramente el efecto 

de la resistencia RCC sobre la linealidad, y la importancia de fijar el valor óptimo para obtener 

2.2VRIVccV CCCC ≈⋅−=
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el mejor resultado. La ganancia de conversión se mantiene estable hasta un valor de RCC de 

4.5 kΩ. Sin embargo, del análisis del efecto de esta resistencia sobre el IIP3, se observa que el 

punto máximo se produce para una resistencia RCC de 3.5 kΩ. 
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Figura 5.48. Ganancia de conversión (a) e IIP3 (b) en función de la resistencia de colector RCC. 

5.3.2.2.3. Inductancia de degeneración 

Para elevar la linealidad se utiliza el mismo método que en la célula de Gilbert, la degenera-

ción inductiva, ya que se demostró que ofrece unos mejores resultados que la degeneración 

resistiva en cuanto a la figura de ruido. 

En la Figura 5.49 se representa la ganancia de conversión (a), y el IIP3 (b), en función de la 

corriente de polarización, para distintos valores de la inductancia de degeneración LE. 
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Figura 5.49. Ganancia de conversión e IIP3 (a) e inductancia de degeneración LE (b) en función de la 
corriente de polarización IEE. 

Se aprecia un pico en el IIP3 para una corriente de 600 µA y una inductancia de 4nH. Por lo 

tanto, se ha seleccionado estos valores para el diseño. 
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5.3.3. Etapa de conmutación 

5.3.3.1.1. Corriente de polarización 

En la Figura 5.50 se muestra la ganancia de conversión (a) y el IIP3 (b) en función de la co-

rriente de polarización de la etapa de conmutación. 
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Figura 5.50. Ganancia de conversión (a) e IIP3 (b) en función de la corriente de polarización IE 

Se aprecia un máximo del IIP3 para una corriente de 300 µA. Además, se observa que, para 

este valor de corriente, la ganancia es aproximadamente 25 dB, un valor aceptable. Por lo 

tanto se escogerá este valor como corriente de polarización de esta etapa. 

5.3.3.1.2. Resistencia de colector 

En la Figura 5.51 se presenta la variación de la ganancia de conversión (a) y el IIP3 (b) en 

función de la resistencia de colector RC de la etapa de conmutación. Se observa un pico en el 

IIP3 para una resistencia de 6 kΩ. 
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Figura 5.51. Ganancia de conversión (a) e IIP3 (b) en función de la resistencia de colector RC. 
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5.3.3.2. Comparativa 

Una vez calculados los valores de los distintos componentes del circuito, se presentan una 

serie figuras con los resultados obtenidos para la ganancia de conversión, el IIP3 y la figura 

de ruido para las dos topologías empleadas. Estas figuras son el resultado de un barrido en la 

corriente de polarización de las etapas de transconductancia de los dos mezcladores (eje hori-

zontal), y de una variación de la inductancia de degeneración. 
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Figura 5.52. Efecto de la variación de la corriente de polarización e inductancia LE en los valores del IIP3 
y de ganancia conversión en el mezclador Gilbert (a) y en el mezclador doblado (b). 

Comparando la Figura 5.52 (a) con la Figura 5.52 (b) se observa el ya comentado aumento en 

la ganancia de conversión y de la linealidad del mezclador doblado. En el mezclador Gilbert, 

para la corriente de polarización seleccionada (430 µA), el IIP3 varía entre un mínimo de -6 

dBm (LE=1 nH) y un máximo de 12 dBm (LE=6 nH), mientras que la ganancia de conversión 

varía entre 14 dB y 19 dB. En el mezclador doblado, para una corriente de polarización en la 

etapa de transconductancia de 550 µA,  el IIP3 varía entre un mínimo de -6 dBm (LE=1 nH) y 

un máximo de 19 dBm (LE=4 nH), mientras que la ganancia de conversión varía entre 23 dB 

y 29 dB. 

 



Capítulo 5. El mezclador. 168 

     0.1                0.2                0.3                0.4                 0.5                0.6                 0.7
IEE (mA)

23

22

21

19

18

17

16

20

LE=2 nH

LE=3 nH

LE=4 nH

LE=5 nH N
F-

S
S

B 
(d

B
)

15

LE=6 nH

LE=1 nH

 
     0.1                0.2                0.3                0.4                 0.5                0.6                 0.7

IEE (mA)

  23

22

21

19

18

17

16

20

LE=2 nH
LE=3 nH
LE=4 nH
LE=5 nH

 N
F-

S
S

B 
(d

B
)

15

LE=6 nH

LE=1 nH

14

(a) (b) 

Figura 5.53. Efecto de la variación de la corriente de polarización e inductancia LE en la figura de ruido 
del mezclador Gilbert (a) y del doblado (b) 

En la Figura 5.53 se muestra la figura de ruido de ambos mezcladores. El mezclador doblado 

posee una figura de ruido mayor, pero ésta disminuye con el aumento de la corriente de pola-

rización hasta alcanzar niveles inferiores a los del mezclador Gilbert. Esto se debe al aumento 

de la ganancia, el cual produce una considerable reducción de la figura de ruido. 

Los valores obtenidos para las dos topologías empleadas del mezclador son los que se mues-

tran en la Tabla 5.6. 

Tabla 5.6. Resultados de las dos topologías empleadas 

Parámetro Mezclador Gilbert Mezclador doblado 

Ganancia de conversión 15.3 dB 26 dB 

IIP3 15 dBm 19 dBm 

OIP3 30.3 dBm 45 dBm 

Figura de ruido 17.3 dB 16.9 dB 

Corriente de polarización 430 µA 600 µA y 300 µA 

Potencia consumida 7 mW 10 mW 

En la Tabla 5.6 se aprecia el gran aumento en las prestaciones del mezclador doblado frente al 

basado en la célula de Gilbert. La ganancia se eleva casi al doble y el IIP3 es 7 dBm superior. 

El inconveniente del mezclador doblado es su mayor consumo, debido a la separación de las 

dos etapas. El ruido introducido por este mezclador también es mayor al generado por el Gil-

bert, pero las figuras de ruido de ambos son similares debido a la mayor ganancia del doblado. 
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5.3.3.3. Listado de componentes 

En la Tabla 5.7 se muestra un listado de los valores escogidos para los componentes utilizados 

en este diseño, después de la optimización. 

Tabla 5.7. Valores finales de los componentes del circuito 

Componente Valor 

Q1,Q2 Área=8 µm2 Transistores bipola-
res Q3,Q4,Q5,Q6 Área=4 µm2 

Q1 W/L=0.4 µm/0.4 µm 

Q2,Q3 W/L=4 µm/0.4 µm 

Q4,Q5 W/L=2.6 µm/0.4 µm 
Transistores MOS-

FET 

Q6,Q7 W/L=4 µm/0.4 µm 

R1,R2 50 Ω 

R3,R5 100 Ω 

R4 50 Ω 

RC 6500 Ω 

RCC 3300 Ω 

Resistencias 

RF 20 kΩ 

LE 4 nH 

L1 0.6 nH Bobinas 

L2 0.6 nH 

5.3.4. Layout del mezclador doblado 

Una vez finalizada la etapa de diseño y ajuste del mezclador doblado se ha implementado el 

layout del mismo y se han realizado simulaciones post-layout. 

5.3.4.1. Layout del mezclador doblado 

En la Figura 5.54 se muestra una vista general del layout completo del mezclador doblado. 
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Figura 5.54. Layout del mezclador doblado. 

Se han seguido las mismas reglas que para hacer el layout del mezclador basado en la célula 

de Gilbert. En la Figura 5.55 se observa una imagen más detallada del núcleo del mezclador. 
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Figura 5.55. Detalle del núcleo del mezclador activo basado en la célula de Gilbert. 

Al igual que el mezclador basado en la célula de Gilbert, el circuito mantiene una gran sime-

tría. 

 

5.3.4.2. Simulaciones post-layout del mezclador doblado 

Una vez realizado el layout del mezclador debe comprobarse el correcto funcionamiento del 

mismo. Para esto se han realizado las simulaciones que se enumeran a continuación. 

5.3.4.2.1. Espectros de las señales de entrada y salida 

La Figura 5.42 muestra el espectro de las señales de entrada y salida del mezclador doblado la 

cual es la misma que el caso del mezclador basado en la célula de Gilbert. Se observa clara-

mente la presencia de la señal de RF de 5.5 GHz, la señal del oscilador local a 5.48 GHz y la 

señal de salida a 20 MHz. Esta señal tiene un nivel de -40 dBm, teniendo en cuenta que la 

entrada es una señal de -60 dBm, la ganancia del sistema es alrededor de 20 dB. 
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5.3.4.2.2. Ganancia de conversión 

En la Figura 5.56 se observa la curva resultante de la simulación post-layout. La ganancia 

obtenida es superior a la requerida (9 dB), en torno a los 31 dB. 

 

Figura 5.56. Ganancia de conversión del mezclador doblado. 

5.3.4.2.3. IIP3 

Para determinar el IP3 del sistema se realiza un análisis PSS, variando la potencia de la señal 

RF, junto con una simulación PAC. 

 

Figura 5.57. IIP3 del mezclador doblado. 
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En la Figura 5.57 se observa el IIP3 del mezclador diseñado. El IP3 de entrada obtenido es de 

25 dBm, muy por encima del requerido. 

5.3.4.2.4. Figura de ruido 

Como muestra la Figura 5.58, a la frecuencia de interés a la salida (20MHz) la figura de ruido 

alcanzada es ligeramente superior a la obtenida inicialmente en las simulaciones en ADS, 21 

dB. Obsérvese como a baja frecuencia existe una gran aportación de ruido flicker. 

 

Figura 5.58. Figura de ruido del mezclador doblado. 

5.4. Diseño de un mezclador pasivo 
Una vez realizados dos mezcladores basados en la célula de Gilbert se va diseñar un mezcla-

dor pasivo. Dicho mezclador posee pérdidas por lo que será necesaria más ganancia en la eta-

pa de frecuencia intermedia. Este apartado está distribuido del siguiente modo. Primero, en la 

introducción, se mostrará la estructura utilizada. Se sigue con el diseño del mismo a nivel de 

esquemático y se continúa con el diseño a nivel de layout y las simulaciones post-layout. Se 

finaliza con la medida del mismo. 

5.4.1. Introducción 

La estructura elegida para la etapa de mezclado es la mostrada en la Figura 5.59. En los si-

guientes apartados se hará referencia a su nomenclatura. Debido a que los transistores presen-
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tan una alta impedancia de entrada en las puertas, la señal de RF se introduce por dicho termi-

nal, para facilitar posteriormente el ajuste de la adaptación de impedancia de entrada del cir-

cuito. 

VDRAIN

VGATE

Vout

M1

M3

M4

M2

R=20 KΩ

R=20 KΩ

R=20 KΩ R=20 KΩ

+

+

+-

-

-

VOL

VRF

 

Figura 5.59. Estructura del mezclador pasivo. 

Las resistencias se encargan de polarizar las entradas del oscilador local y de RF. El puente de 

mezclado está formado por los transistores M1, M2, M3 y M4. 

5.4.2. Diseño del mezclador pasivo 

A continuación se procederá al diseño del mezclador pasivo, es decir, se definirán la polariza-

ción, el dimensionado, la adaptación y las simulaciones a nivel esquemático. 

5.4.2.1. Polarización del circuito 

Para que el mezclador funcione correctamente, los transistores deben trabajar en zona óhmica. 

En consecuencia para polarizar el puente se debe ajustar las tensiones de puerta (VGATE) y 

drenador (VDRAIN) de los transistores M1-4. En las tablas 5.10, 5.11 y 5.12 se muestra  la varia-

ción los parámetros que caracterizan al mezclador (ganancia, figura de ruido y linealidad) en 

función de las tensiones de polarización. 
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Tabla 5.8. Influencia de la polarización en la ganancia del circuito 

Ganancia (dB) 

VGATE (V) 
 

0 0,2 0,8 1,4 2 2,6 3,2 

0 -127 -75,905 -24,8 -33,56 -40,16 -45,39 -49,9 

0,2 -150 -139,74 -28,12 -31,06 -38,11 -43,62 -48,28 

0,8 -150 -148,77 -54,2 -37 -31,49 -37,48 -42,75 

1,4 -150 -148,31 -56,88 -55,48 -42,42 -32,34 -37,36 

2 -150 -147,97 -57,56 -60,6 -56,81 -45,89 -33,91 

2,6 -150 -147 -56,35 -62,61 -62,62 -58,07 -48,5 

VDRAIN 
(V) 

3,2 -150 -144,35 -50,8 -61,68 -68,68 -64,53 -59,16 

         

Tabla 5.9. Influencia de la polarización en la figura de ruido del circuito 

NF DSB (dB) 

VGATE (V) 

 0 0,2 0,8 1,4 2 2,6 3,2 

0 60,1 39,27 19,64 28,83 35,32 40,44 44,88 

0,2 64,1 74,53 22,15 26,27 33,24 38,66 43,25 

0,8 51,97 75,69 39,16 34,45 28,12 33,45 38,2 

1,4 52,029 75,19 39,5 50,64 42,13 31,33 34,62 

2 52,3 74,56 39,8 51,56 55,43 47,11 34,77 

2,6 52,47 73,83 40 52,056 58,54 59,02 50,86 

VDRAIN 
(V) 

3,2 52,7 72,87 39,74 52,27 60,02 63,83 61,6 

 

NF SSB (dB) 

VGATE (V) 
 

0 0,2 0,8 1,4 2 2,6 3,2 

0 66,5 44,39 22,66 31,84 38,33 43,45 49,5 

0,2 70,61 81,79 25,17 29,24 36,25 41,67 46,26 

0,8 117,28 97,18 51,94 37,5 31,14 36,47 41,21 

1,4 132,144 96,99 54,72 56,49 45,15 34,36 37,63 

2 130,25 96,6 55,56 61,74 59,81 50,12 37,81 

2,6 128,32 95,35 54,51 64,18 66,76 62,53 53,87 

VDRAIN 
(V) 

3,2 124,75 92,12 49,27 63,05 71,92 69,13 64,75 
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En el cálculo del IP3 (ver Tabla 5.10), hubieron problemas de convergencia en las simulacio-

nes para varias combinaciones de VGATE y VDRAIN. Los valores de la tabla que no se pudieron 

obtener por dicha razón, están marcados con “error”. 

Tabla 5.10. Influencia de la polarización en la linealidad del circuito 

IP3 (dBm) 

VGATE (V) 
 

0 0,2 0,8 1,4 2 2,6 3,2 

0 9 17 26 22 21 23 20 

0,2 error 8 27 25 22 27 21 

0,8 error error 18 28 28 36 23 

1,4 error error error error 26 28 26 

2 error error error error error 33 27 

2,6 error error error error error error 25 

VDRAIN 
(V) 

3,2 error error error error error error error 

 

De la Tabla 5.8 a la Tabla 5.10 los valores sombreados muestran las mejores prestaciones de 

los diferentes parámetros que caracterizan al mezclador para distintas tensiones de puerta y 

drenador de los Transistores M1 – 4. Buscando un compromiso entre la ganancia, la linealidad 

y la figura de ruido se ha optado por establecer una tensión VGATE= 0.8V y una VDRAIN= 0.2V. 

En la Tabla 5.11 se muestra un cuadro resumen con los valores obtenidos una vez ajustada la 

polarización del mezclador. 

Tabla 5.11. Valores obtenidos ajustando la polarización para VGATE= 0.8V y una VDRAIN= 0.2V 

Parámetros Valor 

Ganancia (dB) -28,12 

Figura de Ruido DSB (dB) 22,15 

Figura de Ruido SSB (dB) 25,17 

IIP3 (dBm) 27 

5.4.2.2. Dimensionado del circuito 

Una vez se ha completado la polarización  del circuito se debe dimensionar los transistores 

que forman parte del puente de mezclado. El ancho de puerta de los transistores se establece 

en su valor mínimo, 0.35 µm, ya que se trabaja con señales de alta frecuencia y una reducción 

de la longitud del canal mejora notablemente las prestaciones del circuito. Para el caso del 
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ancho (W) del transistor, se ha hecho un barrido de distintos valores de la W del transistor. 

Las mejores prestaciones del circuito se obtuvieron para una anchura de canal de 30 µm. 

5.4.2.3. Adaptación de impedancia en las entradas 

El circuito va a ser medido sobre la oblea (on wafer) y, por tanto, debe tener las entradas 

adaptadas a 50 Ω. Además la salida del LNA está también adaptada a 50 Ω. Inicialmente, sin 

considerar ninguna red de adaptación de entrada, se obtienen las siguientes impedancias de 

entrada y coeficientes de onda estacionarios: 

(5.51)  

(5.52)  

Como muestran las ecuaciones (5.51) y (5.52) las impedancias de las entradas RF y OL están 

bastante lejos de los valores deseados. En consecuencia, es necesario el empleo de una red de 

adaptación de impedancias. En la Figura 5.60 se muestra la red de adaptación de entrada  

ideal para la realización del diseño junto al rango de trabajo de la misma dentro del diagrama 

de Smith. 

LS

CP

VIN VOUT

 

X=1 

0.5

-0.5

2 

-2 

0.5
1 

2 

 
(a) (b) 

Figura 5.60. Red de adaptación empleada (a) y rango de trabajo (b). 

Partiendo de la red de adaptación mostrada en la Figura 5.60 y ajustando los valores de la 

bobina y el condensador se obtuvieron los resultados mostrados en la Figura 5.61. 

2VSWRj21.6332.43Z RFRF =→−=

3.82VSWRj34.420Z LOLO =→−=
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Figura 5.61. Adaptación de las entrada OL (a) y RF (b) del mezclador. 

Como puede observarse en la Figura 5.61 en la entrada del oscilador local no se ha implemen-

tado totalmente la red de adaptación. Esto es debido a que para realizar el ajuste se precisaba 

de unos componentes con altas exigencias, por lo que se optó por ajustar únicamente median-

te una bobina. Una vez realizada la adaptación de entrada se obtuvieron las siguientes impe-

dancias de entrada:  

(5.53)  

(5.54)  

5.4.2.4. Diseño final 

Una vez completado el ajuste del mezclador pasivo se puede proceder a la simulación del 

mismo para comprobar su correcto funcionamiento. En la Figura 5.63 se muestra el esquemá-

tico del mezclador en ADS con las etapas de polarización, adaptación de impedancia en las 

entradas de OL y RF y el puente de mezclado. 

1,32VSWRj9,7341.63Z RFRF =→−=

1,82VSWRj2.1931.23Z OLOL =→−=
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Figura 5.62. Esquemático del mezclador. 

 

 

Figura 5.63. Esquemático final del mezclador pasivo en ADS. 

5.4.3. Layout del mezclador y simulaciones post-layout 

5.4.3.1. Layout del mezclador pasivo 

Una vez finalizada la etapa de diseño y ajuste del mezclador pasivo, se ha implementado el 

layout del mezclador, haciendo uso de la tecnología S35D4 de la fundidora AMS. En la 

Figura 5.64 se muestra una vista del layout completo del mezclador pasivo. 
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Figura 5.64. Layout del mezclador pasivo. 

El layout mostrado en la Figura 5.64 tiene unas dimensiones de de 781µm x 775µm. A pesar 

del gran tamaño del layout, el núcleo de mezclado tiene unas dimensiones de 100µm x 60µm. 

Este aumento del tamaño del circuito, como puede apreciarse en la Figura 5.64, se debe bási-

camente al uso de las bobinas para realizar la adaptación de impedancias y los pads de co-

nexión para posibilitar la medida del circuito sobre la oblea. 

En la Figura 5.65 se muestra un detalle del núcleo del mezclador. En el centro se observa el 

puente de mezclado formado por los cuatro transistores MOSFET y, a ambos lados del mis-

mo, se encuentran las referencias de tensión que ajustan la polarización en la entrada de OL. 

Finalmente en la parte superior e inferior, se sitúan las resistencias que ajustan la polarización 

de la entrada de RF y los condensadores que forman parte de la etapa de adaptación de la en-

trada de RF. 
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Figura 5.65. Detalle del núcleo del mezclador pasivo. 

 

5.4.3.2. Simulaciones post-layout 

Una vez realizado el layout del mezclador, se debe comprobar el correcto funcionamiento del 

mismo. Se ha realizado un barrido de la tensión de alimentación y se ha visto como han varia-

dos las especificaciones. En la Tabla 5.12 se encuentran los resultados de las simulaciones. 

Se ha variado la potencia del oscilador local, y se ha obtenido la ganancia y la figura de ruido 

del mezclador. Los resultados de la simulación se encuentran en la Tabla 5.13. Se observa que 

a medida que aumenta la potencia del oscilador local, mejoran las prestaciones del circuito. 
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Tabla 5.12. Resultados de la simulación para variaciones de la tensión de alimentación 

Tensión de alimentación 

(V) 

Ganancia 

 (dB) 

NF DSB 

(dB) 

NF SSB  

(dB) 

IP3  

(dBm) 

0,2 - 31,42 19,96 23,37 21 

0,4 - 29,24 19,4 22,5 23 

0,6 - 27,92 19,6 22,2 25 

0,8 - 27,11 19,13 22,14 25 

1 - 26,5 19,19 22,22 24 

1,2 - 25,21 19,06 22,04 22 

1,4 - 24,12 18,95 22 20 

1,6 - 24,187 19,4 22,4 20 

1,8 - 24,69 20,08 23,14 20 

2 - 25,33 20,826 23,85 21 

2,2 - 26,072 21,62 24,644 23 

2,4 - 26,89 22,48 25,51 26 

2,6 - 27,71 23,39 26,41 27 

2,8 - 28,64 24,33 27,37 28 

3 - 29,49 25,28 28,3 30 

3,3 - 30,67 26,63 29,65 30 

Tal y como puede observarse en la Tabla 5.13 existe una dependencia lineal entre la potencia 

del oscilador local y los parámetros del circuito. 

Tabla 5.13. Resultados de la simulación para variaciones de la potencia del oscilador local 

Potencia OL 

(dBm) 

Ganancia 

(dB) 

NF DSB 

(dB) 

NF SSB 

(dB) 

0 - 30,56 26,45 29,47 

1 - 29,58 25,5 28,51 

2 - 28,63 24,56 27,58 

3 - 27,71 23,72 26,74 

4 - 26,86 22,93 25,95 

5 - 26,071 22,23 25,25 

6 - 25,35 21,62 24,64 

7 - 24,7 21,107 24,12 

8 - 24,11 20,65 23,67 

9 - 23,58 20,26 23,29 

10 - 23,09 19,93 22,97 

En la Figura 5.66 se muestra la simulación de la figura de ruido. 
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Figura 5.66. Simulación post-layout de la figura de ruido del mezclador pasivo. 

Obsérvese como a baja frecuencia existe una gran aportación de ruido flicker, aunque en la 

frecuencia de interés a la salida (20MHz) la figura de ruido alcanzada es muy similar a la ob-

tenida inicialmente a nivel de esquemático, unos 24 dB. 

 

Figura 5.67.  Respuesta espectral del mezclador 
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Finalmente, para comprobar el correcto funcionamiento del circuito, en la Figura 5.67 aparece 

la respuesta en frecuencia del mezclador. En esta simulación a la entrada de RF se ha situado 

un tono a la frecuencia de 5.52 GHz y en la entrada de OL se situó un tono a la frecuencia de 

5.5 GHz. De esta forma a la salida del mezclador debe existir la resta de las frecuencias de RF 

y OL (20MHz). 

En la Figura 5.67 puede comprobarse como a la salida del mezclador está presente el tono a la 

frecuencia de 20MHz atenuado debido a las pérdidas  de conversión del mezclador. 

En la Figura 5.68 se muestra una fotografía del layout del mezclador pasivo. Una vez comple-

tado el diseño del mezclador pasivo en el siguiente apartado se verá como se ha realizado la 

medición del mismo. 

 

Figura 5.68. Fotografía del mezclador pasivo. 

5.4.4. Medida del mezclador pasivo 

En este apartado se va describir como se ha realizado la medida del mezclador pasivo. Para 

ello primero se comenzará con una breve introducción. Se seguirá con las medidas de las pér-
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didas de conversión, aislamiento entre puertos y adaptación. Se finalizará con las conclusio-

nes. 

5.4.4.1. Introducción 

Como resumen de las características del mezclador recordemos que las entradas de radio fre-

cuencia y del oscilador local  son diferenciales y están adaptadas a 50 Ω. La salida del mez-

clador es diferencial y no está adaptada ya que es a baja frecuencia, esto es debido a que el 

mezclador diseñado convierte a una frecuencia intermedia baja, es decir, a 20 MHz. 

En los siguientes apartados se muestran la medida de las pérdidas de conversión, aislamiento 

entre puertos, adaptación, linealidad y consumo así como de la metodología utilizada en cada 

medida. 

Para realizar la medida del mezclador hemos utilizado los siguientes elementos: 

• Estación de puntas Analitical Probe Station SUMMIT 9000 de Cascade Microtech con un 

microscopio óptico OLYMPUS SZ-CTV. 

• 1 Fuente de alimentación Hewlett Packard, Dual Output Power Supply, E3620A. 

• 1 Analizador de espectros Agilent, PSA Series Spectrum Analyzer, E4440A. 

• 1 medidor de parámetros S (VNA) de Agilent, S Parameter Network Analyzer, 8720E. 

• 1 Generador de señal Agilent, ESG Vector Signal Generator, E4438C. 

• 3 puntas de medida SGS de Cascade Microtech ACP40D-W SGS-150. 

• 1 punta de medida GSG de Cascade Microtech ACP40D-W GSG-150. 

• DC-blocks BLK-18. 

• Sustrato de calibración Cascade Microtech Impedance Standard Substrate P/N 101-190. 

• Cables para señales de RF tipo Sucoflex 104A 150cm. 

• Cables DC y adaptadores SMA-BNC. 

• Codos de conexión. 

• 2 acopladores Anaren Hybrid Coupler 3 dB, 180º, Model 3005 

5.4.4.2. Medida de las pérdidas de conversión del mezclador pasivo 

Se trata de observar la cantidad de potencia que se pierde cuando se realiza la transformación 

frecuencial desde RF a FI. Esta pérdida de potencia depende, principalmente, de la potencia 

del oscilador local y del valor de esa frecuencia intermedia. 
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5.4.4.2.1. Metodología para la medida las pérdidas de conversión del mezclador pasivo 

Para esta medida se va a utilizar el VNA, como oscilador local (en modo continous wave, 

CW) y el generador de señal, el cual se utilizará para la señal de radiofrecuencia. Con el ana-

lizador de espectros se analizará la salida FI del mezclador. La Figura 5.69 muestra el tipo de 

conexión que es necesario para realizar estas medidas. 
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Figura 5.69. Esquema de montaje requerido para medir las pérdidas de conversión del mezclador. 

La etapa de salida del mezclador es diferencial, por ello proporciona la mitad de la potencia 

por una rama y la mitad por la otra. Sin embargo para minimizar la introducción de elementos 

que suponen pérdidas no modeladas se utiliza únicamente una salida. De esta forma se evita 

introducir un acoplador y se deja la otra salida del mezclador al aire. Recordemos que esta 

salida es a baja frecuencia y no está adaptada a 50 Ω. En cuanto a las lecturas de potencia hay 
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que tener en cuenta que el analizador de espectros registra únicamente la mitad de la potencia. 

Por tanto, la potencia a la salida del mezclador es 3 dB superior a la medida. 

A la hora de generar la potencia de RF y OL se emplean elementos que introducen pérdidas 

no consideradas en las simulaciones. Estos elementos son los cables de RF, los codos de co-

nexión, los DC-blocks, acopladores, las puntas de medida y el contacto entre las puntas de 

medida y el pad para medidas on-wafer. Para hacer llegar a las entradas OL y RF del mezcla-

dor la cantidad de potencia requerida es necesario conocer las pérdidas producidas por dichos 

elementos. Para ello se realiza una calibración empleando el montaje ilustrado en la Figura 

5.70. 

A partir de un generador se suministra una potencia determinada. En el analizador de espec-

tros se mide la potencia que llega y se calcula la atenuación sufrida. La atenuación que se 

considera es la mitad de la calculada en esta calibración. Para una correcta calibración, debe 

de haber los mismos elementos entre el generador de señal y el substrato de calibración como 

entre el analizador de espectros y el substrato. 
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Figura 5.70. Esquema de montaje requerido para realizar la calibración de las pérdidas de potencia del 
generador y del VNA para poder medir el mezclador. 

 

Como resultado de la calibración se obtiene que el conjunto de los cables de RF, codos, DC-

blocks, contactos entre la punta de medida y la estructura de oro suponen una atenuación total 

de 1.5 dB. A la hora de generar las distintas potencias en el VNA y generador de señal hay 

que sumarle dicha cantidad. 
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También se calculó de la misma manera las pérdidas del cable que va de la salida de FI (ter-

minal OUT- de la Figura 5.69) al analizador de espectro, la cuál resultó ser de 0.15 dB. 

5.4.4.2.2. Resultados de la medida de las pérdidas de conversión del mezclador pasivo 

La potencia de OL utilizada es de 0 dBm mientras que la potencia de RF es de -20 dBm. Las 

frecuencias de RF y OL así como la potencia de la señal a la salida del mezclador (FI) se 

muestran en la Tabla 5.14. 

Tabla 5.14. Pérdidas de conversión para una FI = 20 MHz, POL = 0 dBm y  PRF = -20 dBm 

Frec OL (MHz) Frec RF (MHz) Potencia Salida (FI=20 MHz) 
(dBm) 

Pérdida de conversión 
(dB) 

5160 5180 -53,5 33.5 

5180 5200 -53,5 33.5 

5200 5220 -53,5 33.5 

5220 5240 -53,5 33.5 

5240 5260 -53,5 33.5 

5260 5280 -53,5 33.5 

5280 5300 -53,5 33.5 

5300 5320 -53,5 33.5 

5725 5745 -53,5 33.5 

5745 5765 -53,5 33.5 

5765 5785 -53,5 33.5 

5785 5805 -53,5 33.5 

 

De la Figura 5.71 a la Figura 5.73 se observan diversas capturas de pantalla del analizador de 

espectro correspondientes a la salida del mezclador. En la Figura 5.71 se observa que parte de 

la señal de RF y OL salen por la salida de FI. 
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Figura 5.71. Señal de RF (5805 MHz) y OL (5785 MHz) a la salida del mezclador. 

En la Figura 5.72 se puede observar la señal de FI a la salida del mezclador. 

 

Figura 5.72. Señal de FI (20 MHz) a la salida del mezclador. 

En la Figura 5.73 se puede observar la señal de FI (+20 MHz y -20 MHz) y en el centro de 

ambas la componente de continua (frecuencia cero) a la salida del mezclador. 
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Figura 5.73. Señal de FI (±20 MHz) y componente en continua (0 Hz) la salida del mezclador. 

5.4.4.3. Medida del aislamiento entre puertos del mezclador pasivo 

Con estas medidas se pretende ver cuanta señal indeseada nos llega de los demás puertos a 

nuestra salida FI. Las configuraciones utilizadas para realizar estas mediciones son dos: una 

de ellas para medir el aislamiento entre RF/FI y OL/FI, y la otra para medir el aislamiento 

OL/RF. 

5.4.4.3.1. Metodología para le medida del aislamiento entre puertos del mezclador pa-

sivo 

Para medir Los aislamientos RF/FI y OL/FI, no es necesario cambiar la configuración utiliza-

da en la Figura 5.69. La diferencia es que la medida no la tomamos a la frecuencia FI sino a la 

de RF y OL, según sea aislamiento para RF o para OL. 

 

5.4.4.3.2. Resultado de las medidas del aislamiento entre los puertos RF y FI  

Para realizar la medida del aislamiento RF/FI se ha introducido una potencia de OL de 0 dBm 

y una potencia de RF de -20 dBm y se ha visto la potencia de la señal de RF en la salida FI. 

Los resultados para una FI de 20 MHz se pueden observar en la Tabla 5.15. 
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Tabla 5.15. Aislamiento RF/FI para una FI = 20 MHz, POL = 0 dBm y  PRF = -20 dBm 

Frec OL (MHz) Frec RF (MHz) Potencia Salida RF 
(dBm) 

Aislamiento 
RF/FI (dB) 

5160 5180 -42,5 22,5 

5180 5200 -42 22 

5200 5220 -41 21 

5220 5240 -41,4 21,4 

5240 5260 -43 23 

5260 5280 -42,3 22,3 

5280 5300 -40,1 20,1 

5300 5320 -41 21 

5725 5745 -38,8 18,8 

5745 5765 -38,1 18,1 

5765 5785 -38,5 18,5 

5885 5805 -38 18 

Se observa que el aislamiento RF/FI se encuentra en el rango de 22.5 a 18 dB. 

5.4.4.3.3. Resultado de las medidas del aislamiento entre los puertos OL y FI 

Para realizar la medida del aislamiento OL/FI se ha introducido una potencia de OL de 0 dBm 

y una potencia de RF de -20 dBm y se ha visto la potencia de la señal de OL en la salida FI. 

Los resultados para una FI de 20 MHz se pueden observar en la Tabla 5.16. 

Tabla 5.16. Aislamiento OL/FI para una FI = 20 MHz, POL = 0 dBm y  PRF = -20 dBm 

Frec OL (MHz) Frec RF (MHz) Potencia Salida OL 
(dBm) 

Aislamiento 
RF/FI (dB) 

5160 5180 -20,9 20,9 

5180 5200 -21,2 21,2 

5200 5220 -21,7 21,7 

5220 5240 -21,5 21,5 

5240 5260 -21,5 21,5 

5260 5280 -21,5 21,5 

5280 5300 -21,2 21,2 

5300 5320 -21,3 21,3 

5725 5745 -21,3 21,3 

5745 5765 -21,6 21,6 

5765 5785 -20,8 20,8 

5885 5805 -21,2 21,2 
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Se observa que el aislamiento RF/FI se encuentra en el rango de 21.7 a 20.8 dB. 

5.4.4.3.4. Metodología para la medida del aislamiento OL/RF 

Para medir el aislamiento OL/RF es necesario dejar abierta la salida de FI del mezclador. Si la 

salida del mezclador estuviera adaptada a 50 Ω, ellas tendrían que estar con una carga del 

mismo valor. La salida que irá al analizador de espectros será la de RF, e introduciremos la 

señal por el puerto OL. Se trataría de medir cuánta potencia del oscilador local puede colarse 

por la entrada de RF hacia la antena que recibe la señal. El esquema para realizar dicha medi-

da se puede observar en la Figura 5.74. 
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Figura 5.74. Esquema para la medida del aislamiento OL/RF del mezclador pasivo. 

 

5.4.4.3.5. Resultado de las medidas del aislamiento entre los puertos OL y RF  

Para realizar la medida del aislamiento OL/RF se ha introducido una potencia de OL de 0 

dBm y se ha visto la potencia de la señal de OL en la salida RF. Los resultados se pueden ob-

servar en la Tabla 5.17. 
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Tabla 5.17. Aislamiento OL/FI para una FI = 20 MHz, POL = 0 dBm y  PRF = -20 dBm 

Frec OL (MHz) Potencia Salida OL (dBm) Aislamiento OL/RF (dB) 

5160 -22,5 22,5 

5180 -24 24 

5200 -26,3 26,3 

5220 -24,7 24,7 

5240 -22,5 22,5 

5260 -23 23 

5280 -25 25 

5300 -24,8 24,8 

5725 -20,4 20,4 

5745 -21,3 21,3 

5765 -19,3 19,3 

5885 -18,9 18,9 

Se observa que el aislamiento RF/OL se encuentra en el rango de 26.3 a 18.9 dB. 

5.4.4.4. Medida de la adaptación del mezclador pasivo 

Con esta medida se comprueba la adaptación de las entradas de RF y OL a 50 Ω. Para realizar 

dicha adaptación hacemos uso del VNA tal como se explica a continuación. 

5.4.4.4.1. Metodología en la medida de la adaptación del mezclador pasivo 

Para realizar la medida de la adaptación se hace uso del VNA conectando el puerto REFLEC-

TION con la entrada OL y TRANSMISSION en RF. De esta manera se medirán los paráme-

tros S11 y S22. El esquema para realizar dicha medida se puede observar en la Figura 5.75. 

Antes de realizar la medida hay que calibrar el VNA mediante la calibración FULL TWO 

PORT CALIBRATION [AGI02]. 



Capítulo 5. El mezclador. 194 

FUENTE DE ALIMENTACION

PUNTA GSG

PUNTA SGS

CABLE DC VCC (3.3 V)

GNDGND VCC

R
F+

R
F-

G
N

D
O

L-
O

L+
G

N
D

OUT+OUT- GND

MIXER

PU
N

TA
SG

S
PU

N
TA

SG
S

ANAREN
3 dB

COUPLER
180º

-3 dB

-3 dB

Σ

∆

ANAREN
3 dB

COUPLER
180º

-3 dB

-3 dB

Σ

∆

D
C-

BL
O

CK
D

C-BLO
CK

OPEN

CABLE RF
CABLE RF

CABLES RFCABLES RF

VNA

 

Figura 5.75. Esquema para la medida de la adaptación RF y OL. 

Si la salida del mezclador estuviera adaptada a 50 Ω se podría colocar el puerto REFLEC-

TION en la entrada RF y TRANSMISSION en la salida FI. Dispuesto de esta manera, el canal 

1, nos dará el parámetro S11 mientras que el canal 2 representará S21 en función de la fre-

cuencia, es decir nos dará una medida del aislamiento RF/FI. Si cambiamos ahora el mezcla-

dor de posición, y ponemos al revés las patas RF y FI, obtendremos el parámetro S22 del 

mezclador. Esta última medida no las podremos realizar ya que la salida del mezclador no 

está adaptada a 50 Ω. 
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5.4.4.4.2. Resultados de la medida de la adaptación para las entradas RF y OL del 

mezclador pasivo 

Siguiendo el esquema de la Figura 5.75 se ha conseguido los siguientes resultados para OL 

(S11) y RF (S22) en el rango de 5 a 6 GHz. Obsérvese como en ambos casos se ha consegui-

do una buena adaptación. 
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Figura 5.76. Adaptación de la entrada OL del mezclador pasivo VSWR (a) y  S11 (b). 
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Figura 5.77. Adaptación de la entrada RF del mezclador pasivo, VSWR (a) y S11 (b). 

5.4.4.5. Medida de la linealidad 

Para la obtención de la linealidad lo que se ha hecho es obtener el punto de compresión a 1 

dB. Para ello se ha ido variando la potencia en la entrada de RF hasta saturar la salida mezcla-

dor. Todo ello para una frecuencia de OL fija. La medida se ha hecho para un OL a 5500 
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MHz y 0 dBm de potencia y la señal de RF la hemos puesto a 5520 MHz. La curva potencia 

de salida (FI) en función de la potencia de entrada (RF), así como su extrapolación para la 

obtención del punto de compresión a 1 dB se puede observar en la Figura 5.78. 
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Figura 5.78. Curva potencia de salida (FI) en función de la potencia de entrada (RF) y extrapolación para 
la obtención del punto de compresión a 1 dB. 

El punto de compresión a 1 dB se ha obtenido gráficamente y es igual a 5.95 dBm, a partir de 

este valor hemos obtenido el IIP3 que no da 15.51 dBm. 

  

5.4.4.6. Conclusiones 

En la Tabla 5.18 se muestra una comparativa entre la simulación y la medida de las prestacio-

nes del mezclador. 

Tabla 5.18. Comparativa entre medida y simulación del mezclador 

 Medida Simulación 

Ganancia -31 a -33.5 dB -30.67 dB 

VSWR OL 1.11 a 1.16 1.22 

VSWR RF 1.15 a 1.4 1.32 

IIP3 15.51 dBm 30 dBm 

NF No medido 29.6 dB 

El valor de la ganancia es similar entre la simulación y la medida. 
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La adaptación es bastante buena y la simulación se asemeja mucho a la medida. La correcta 

adaptación se debe, en gran parte, al modelo de la bobina utilizado en las simulaciones, el cual 

ha sido obtenido mediante simulaciones electromagnéticas [GON05]. 

El IIP3 obtenido ha sido bastante bueno pero es inferior al simulado. 

La figura de ruido no se pudo medir debido a que la salida del mezclador no está adaptada a 

50 Ω. Para medir la NF hay que hacer uso de una fuente de ruido y del analizador de espec-

tros. La entrada del analizador de espectro está adaptada a 50 Ω y la salida del mezclador no, 

por lo que la NF medida no sería la correcta. 

Se ha medido el consumo de mezclador y es de 66 mW. 

 

5.5. Conclusiones 
Se ha realizado el diseño de tres mezcladores, un mezclador activo basado en la célula de Gil-

bert, un mezclador con configuración doblada y un mezclador pasivo. En la Tabla 5.19 se 

observa una comparativa de los mezcladores diseñados. Los resultados expuestos son los ob-

tenidos de las simulaciones post-layout. En la Tabla 5.19 se observa claramente que el mez-

clador que mejor se comporta respecto a los parámetros de ganancia, figura de ruido y lineali-

dad es el doblado, mientras que en consumo el que mejor se comporta es el pasivo. 

 

Tabla 5.19. Comparativa entre los mezcladores diseñados (simulaciones post-layout) 

 Especificaciones Gilbert Doblado Pasivo 

Ganancia > 9 dB 19 dB 31 dB -30.67 dB 

VSWR OL Cercano a 1 1.2 1.2 1.22 

VSWR RF Cercano a 1 1.2 1.2 1.32 

IIP3 > 6 dBm 17 dBm 25 dBm 30 dBm 

NF < 19 dB 22 dB 21 dB 29.6 dB 

Consumo Menor posible 7 mW 10.2 mW 6.3 mW 

La especificación de ganancia se cumple en la célula de Gilbert y el doblado. Para el caso del 

mezclador pasivo habría que aumentar la ganancia de la etapa de FI. 
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En cuanto a la adaptación, todos tienen valores de VSWR cercanos a 1, tanto en el caso de la 

entrada de RF como de la entrada de OL. 

La especificación de figura de ruido no es alcanzada por ninguno de los mezcladores. Dicha 

especificación fue extraída (ver capítulo 2) de otros trabajos similares realizados con tecnolo-

gías CMOS con menor ancho de puerta (CMOS 0.18 µm para [KRI02] y [CHI02] o CMOS 

0.25 µm para [TIN00]) o con una  tecnología SiGe mucho más cara que la de AMS, como es 

caso de la SiGe de IBM [CHA02]. Los componentes de dichas tecnologías poseen mejores 

características que los de la tecnología utilizada. 

La especificación de linealidad es alcanzada por todos los mezcladores con una gran diferen-

cia. 

En el capítulo 9 se realizará la simulación del sistema con las especificaciones de los elemen-

tos reales y se comprobará cuales de los diseñados son válidos para el receptor. Además se 

determinará el valor de la ganancia de los amplificadores de FI. 



Capítulo 6 
El oscilador controlado por tensión 

Este capítulo tiene como objetivo el diseño y medida del oscilador controlado por tensión. El 

VCO es la parte más importante del sintetizador y es el encargado de generar las frecuencias 

del oscilador local. 

El presente capítulo está dividido de la siguiente manera. En la introducción se describe en 

primer lugar el flujo de diseño que se debe seguir para obtener un VCO. Una vez establecido 

el método a seguir, se describirán las especificaciones y la arquitectura elegida para nuestro 

VCO. En el siguiente apartado se trata de forma específica del diseño del VCO. Le sigue un 

apartado dedicado a la medida del mismo, finalizando con la comparación entre las medidas y 

las simulaciones. Por último se expondrán las conclusiones obtenidas. 
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6.1. Introducción 
Este apartado comienza con la descripción del flujo de diseño del VCO. A continuación esta-

bleceremos las especificaciones de diseño y por último elegiremos la arquitectura más ade-

cuada para su implementación. 

6.1.1. Flujo de diseño del VCO 

El flujo de diseño del VCO es el mostrado en la Figura 6.1 y está divido en 5 pasos funda-

mentales.  

Primero se determinan las especificaciones del VCO (paso 1) que en nuestro caso, están basa-

das en las del sintetizador (definidas en el capítulo 2). En el apartado 6.1.2 se describen de 

forma detallada. 

El siguiente paso consiste en la elección de la arquitectura (paso 2). En alta frecuencia las 

arquitecturas más utilizadas están basadas en osciladores LC, razón por la cual será la elegida 

para nuestro diseño (apartado 6.1.3). 

Una vez tengamos las especificaciones y la arquitectura del VCO podemos pasar al diseño a 

nivel esquemático (paso3) y a nivel de layout (paso 4) con sus correspondientes simulaciones. 

Si las simulaciones no cumplen las especificaciones demandadas habría que realizar un redi-

seño. Una vez que las simulaciones post-layout den resultados acordes a las especificaciones, 

se puede pasar a la fabricación y medida del diseño, siendo necesario un rediseño si no se 

consiguieran las especificaciones requeridas en la medida. 
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Figura 6.1. Flujo de diseño del VCO. 

6.1.2. Especificaciones del VCO 

Las especificaciones del VCO se han obtenido a partir de las especificaciones del sintetizador 

(Tabla 2.13 del capítulo 2) y se encuentran en la Tabla 6.1. 
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Tabla 6.1. Especificaciones del VCO. 

Rango de frecuencias a generar 5 a 6 GHz 

Potencia de salida 2 dBm 

Ruido de fase -80 dBc para un offset de 100 KHz. 

6.1.3. Elección de la arquitectura 

La arquitectura elegida ha sido la del oscilador LC, el cual es el más utilizado para aplicacio-

nes de alta frecuencia. Su estructura permite la obtención de un oscilador con ruido de fase 

mínimo en comparación con otras estructuras que se pueden integrar, como es el caso de los 

osciladores en anillo, osciladores de relajación, multivibradores y otros osciladores gm-C 

[KRA98]. 

Los osciladores LC se basan en la resonancia paralela de una bobina y un condensador. Para 

contrarrestar las pérdidas ocasionadas en la red LC, debidas a la resistencia asociada a ambos 

componentes, se utiliza junto con la red una estructura de resistencia negativa. Esta resistencia 

negativa contrarresta la potencia perdida por las resistencias parásitas del tanque LC. 

En la Figura 6.2(a) se observa el esquema básico de un oscilador LC. Consta de un tanque LC 

con sus correspondientes pérdidas (Rp es la resistencia paralela asociada al tanque, Rc es la 

resistencia serie asociada al condensador y RL es la resistencia serie asociada a la bobina) y de 

un amplificador que actúa como resistencia negativa compensando las pérdidas del tanque. 

+


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Rc Rl

L

Vsalida

(a) (b)

+



A(s)

βA(s)
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Figura 6.2. Oscilador LC sintonizado visto como un circuito realimentado (a), estructura básica de 
realimentación (b). 

La oscilación se produce a la frecuencia para la que la función de transferencia β·A(s) se igua-

la a uno, cumpliéndose de esta manera el criterio de Barkhausen. La frecuencia de oscilación 
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se obtiene igualando la parte imaginaria de β·A(s) a cero. Para este valor de frecuencia la im-

pedancia del tanque LC se hace infinita. La función de transferencia β·A(s) del oscilador LC 

de la Figura 6.2 (a) es la siguiente: 

(6.1)  

Su parte imaginaria es: 

(6.2)  

y es cero para: 

(6.3)  

Obteniéndose de esta manera la frecuencia de oscilación ωo del circuito. La transconductancia 

necesaria para que la función de transferencia del bucle sea 1 viene dada por: 

(6.4)  

Este valor nos da idea de la potencia necesaria para mantener la oscilación en presencia de Rp 

De la misma manera, se puede calcular el efecto de las demás resistencias parásitas del tan-

que. La resistencia efectiva (Reff) y la potencia consumida se puede resumir en las siguientes 

ecuaciones: 

(6.5)  

(6.6)  

El amplificador de resistencia negativa se puede implementar utilizando transistores MOS o 

bipolares. Con la tecnología disponible, se han realizado simulaciones para ambos dispositi-

vos. La frecuencia de corte es mayor para los transistores SiGe (70 GHz) que para los MOS 

(24 GHz). La frecuencia de oscilación en nuestro VCO tiene que llegar a 6 GHz y utilizando 

los MOS, el VCO no podría llegar a oscilar de forma “relajada” a esa frecuencia. Por ello, se 

ha decidido implementar al amplificador de resistencia negativa con los transistores bipolares 

de SiGe de la tecnología de AMS de 0,35 µm.  
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En la Figura 6.3(a) se observa el esquema simplificado del VCO. Está compuesto por el am-

plificador de resistencia negativa, el cual está compuesto por 2 transistores bipolares en par 

cruzado, el tanque y un buffer para cada salida. En la Figura 6.3(a) se observa la configura-

ción utilizada para el cálculo de la resistencia negativa del amplificador. 

BUFFER

BUFFER

Vout+

Vout-

Vtune

Q2Q1

TANQUE LC

Zin

Q1 Q2

 

(a) (b) 

Figura 6.3. Esquema simplificado del VCO (a), y configuración para el cálculo de la resistencia negativa 
(b). 

6.2. Diseño del VCO 
Este apartado comienza con el estudio del amplificador de resistencia negativa. Se continúa 

con el diseño del tanque para posteriormente conjugarlos y configurar el VCO. Una vez opti-

mizado el diseño a nivel de esquemático se sigue con la realización del layout y su simula-

ción. 
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6.2.1. Diseño del amplificador de resistencia negativa 

Como se comentó anteriormente, el amplificador de resistencia negativa utilizado es un par 

diferencial en configuración cruzada. La resistencia negativa del amplificador ha sido calcu-

lada utilizando el modelo simplificado en π del transistor en pequeña señal (ver Figura 6.4), 

donde β es la ganancia de corriente del transistor y rπ = VT/IB (VT es la tensión térmica e IB es 

la corriente de base en continua). 

b

c

e

b c

e

rπ β·ib

ib

 

Figura 6.4. Modelo en π para el transistor. 

El circuito equivalente en alterna, obtenido a partir de la Figura 6.3(b), se muestra en la 

Figura 6.5. 

rπ 1 β·ib2
rπ 2β·ib1

Zin

ib2 ib1

 
Figura 6.5. Circuito en pequeña señal para el cálculo de la resistencia negativa del par cruzado. 

El valor de la Zin obtenido es: 

(6.7)  

Donde gm=β/rπ es la transconductancia del transistor. 
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Con la siguiente simulación se observa los rangos para el cual el amplificador tiene resistencia 

negativa. El esquema utilizado para simular la resistencia negativa es el de la Figura 6.3(b). 

En la Figura 6.6 se observa el valor de la impedancia del par cruzado, Zin. Se observa clara-

mente que es negativa en el rango de 5 a 6 GHz. 
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Figura 6.6. Resultados de la simulación de la resistencia negativa del amplificador. 

6.2.2. Diseño del tanque 

En el diseño del tanque se ha minimizado el número de bobinas a utilizar, ya que es el ele-

mento que posee mayores componentes parásitos. La configuración del tanque se puede ver 

en la Figura 6.7. Los varactores y condensadores los proporciona la tecnología mientras que la 

bobina ha sido obtenida mediante simulaciones electromagnéticas utilizando el simulador de 

2.5 dimensiones MOMENTUM de Agilent Technlogies© [GON05], tal y como se describió 

en el capítulo 3 de la presente tesis. El tanque está formado por dos varactores (V1 y V2), dos 

condensadores (C1 y C2) y una bobina (L). La elección de un número par de varactores y con-

densadores es debido a la búsqueda de la mayor simetría en el diseño del circuito, el cual es 

diferencial.  
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Vtune

V1 V1

C1 C2

L  
Figura 6.7. Configuración del tanque utilizada. 

Para el cálculo de los valores del tanque se tomó como elemento de partida los calculados a 

partir de la ecuaciones (6.3) a (6.7). Mediante simulaciones, junto con el amplificador de re-

sistencia negativa, se fueron ajustando los valores de sus componentes hasta conseguir una 

oscilación de 5 a 6 GHz con una variación de la tensión de control (Vtune) de 0 a 3.3 V. Los 

valores de los componentes del tanque se pueden ver en la Tabla 6.2.  

Tabla 6.2. Valores de los componentes del tanque 

V1 y V2 Cmax(capacidad máxima) = 1.27838 pF 

C1 y C2 149 fF 

L 1.419 nH con Q=11.9 a 5.5 GHz 

La bobina L posee un radio externo de 120 µm, 2 vueltas, el ancho de la pista es de 16 µm, el 

espaciado entre ellas es de 2 µm, es hexagonal y está hecha utilizando el metal más separado 

del sustrato (METAL 4). El circuito equivalente de la bobina utilizado en las simulaciones se 

encuentra en la Figura 6.8. Una descripción más detallada de la obtención de la bobina se en-

cuentra en el capítulo 3 de la presente tesis. 
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Figura 6.8. Circuito de ADS que modela la bobina utilizada en el diseño del VCO. 

La tecnología de fabricación ofrece una librería de bobinas cuyo factor de calidad es como 

máximo 7. El valor de la inductancia y el factor de calidad de la bobina empleada se pueden 

ver en la Figura 6.9. Se observa el elevado factor de calidad obtenido, de 11.905 para 5.5 

GHz, muy superior al de las bobinas ofrecidas por la tecnología. 
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Figura 6.9. Simulación de la inductancia (a) y factor de calidad (b) de la bobina utilizada en el diseño 

del VCO. 
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6.2.3. Diseño final del VCO 

El circuito final, optimizado para una carga de 50 Ω en cada salida, es el mostrado en la 

Figura 6.10. Mediante simulaciones, se varió el área, la multiplicidad y la polarización de los 

transistores, para mantener la oscilación y el máximo nivel posible de tensión a la salida para 

todos los valores de tensión de control. En la Figura 6.10 podemos observar el terminal de 

alimentación (Vcc) y las salidas (Vout+ y Vout-). El par cruzado lo forman Q1 y Q2. El tanque 

es el formado por L, C1, C2, V1 y V2, siendo C1 = C2 y V1 = V2. La etapa de salida del VCO 

está formada por dos transistores en colector común en cascada (Q3-6), para cada salida. El 

empleo de este buffer reduce la influencia de la carga en la frecuencia de oscilación. Para la 

salida positiva tenemos los transistores Q3 y Q4 mientras que para la salida negativa tenemos 

los transistores Q5 y Q6. Las fuentes de corriente están formadas por los transistores Q7 a Q12 

y las resistencias R4 a R9. Los valores de los componentes se puede observar en la Tabla 6.3. 
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Figura 6.10. Esquemático final del VCO. 
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Tabla 6.3. Valores de los componentes del VCO 

Q1 y Q2 multiplicidad=3 area=3 

Q3 y Q5 multiplicidad=1 area=10 

Q4 y Q6 multiplicidad=6 area=3 

Q7 multiplicidad=1 area=1 

Q8 y Q12 multiplicidad=2 area=3 

Q9 y Q11 multiplicidad=1 area=3 

Transistores 

Q10 multiplicidad=4 area=1 

R1 y R2 500 Ω 

R3 5 kΩ 

R4 5 kΩ 

R5 y R9 175 Ω 

R6 y R8 400 Ω 

Resistencias 

R7 40 Ω 

C1 y C2 149 fF 

L 1.419 nH con Q=11.9 a 5.5 GHz Tanque 

V1 y V2 Cmax = 1.27838 pF 

6.2.4. Layout del VCO 

El layout del VCO se ha diseñado procurando tener la mayor simetría posible entre las dos 

ramas, del circuito diferencial. Con el fin de reducir la influencia de los gradientes de disper-

sión en las prestaciones del VCO, se sitúan los elementos emparejados según la técnica de 

centroide común [JAC98]. El layout se ha dibujado intentado reducir el área del circuito lo 

máximo posible e introducir la menor degradación por las pistas de conexión. 

El layout y la fotografía del VCO se puede observar en la Figura 6.10. Junto con los pads de 

conexión, utilizados para la realización de la medida del circuito sobre la oblea, la bobina es 

el elemento que más área ocupa. La disposición y conexión de la bobina se ha realizado para 

que la inductancia y resistencia adicional que introduce debido al conexionado con el resto del 

tanque sea mínima. De esta manera se asegura que la inductancia y calidad finales no difieran 

del valor considerado inicialmente. Por otra parte, no se pueden situar las bobinas tan cerca 

entre si o junto a otros componentes como se desee. En torno a las espiras metálicas integra-

das se cierran campos electromagnéticos que pueden interactuar con pistas metálicas y otros 

elementos del layout. Esto degradaría las prestaciones de la bobina. 
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(a) (b) 

Figura 6.11. Layout (a) y fotografía (b) del VCO diseñado. 

 
Figura 6.12. Detalle del layout del VCO. 



Capítulo 6. El oscilador controlado por tensión 212 

En la Figura 6.12 se observa un detalle del núcleo del circuito, el cual está rodeado de contac-

tos a tierra, intentando reducir el ruido del sustrato. Se ven tres agrupaciones de seis transisto-

res cada una, dichos transistores se encuentran en el par cruzado. 

6.2.5. Simulaciones post-layout 
Se han realizado simulaciones post-layout con el simulador SpectreS. Mediante la simulación 

HB (Harmonic Balance) se ha obtenido el ruido de fase y la curva frecuencia de salida en 

función de la tensión de control. 
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Figura 6.13. Simulación post-layout del ruido de fase del VCO. 

La Figura 6.13 muestra el ruido de fase del VCO. Se observa que para un offset de 100 KHz 

el ruido de fase es de -79 dBc, muy cercano a los -80 dBc especificados. En la Tabla 6.4 se 

muestra un resumen del ruido de fase simulado. 

Tabla 6.4. Ruido de fase del VCO obtenido de las simulaciones post-layout 

Offset de 100 kHz -79 dBc/Hz 

Offset de 1 MHz -99 dBc/Hz 

Offset de 5 MHz -113 dBc/Hz 

Offset de 10 MHz -120 dBc/Hz 

La Figura 6.14 muestra la curva de frecuencia de salida en función de la tensión de control del 

VCO. Se observa que la frecuencia del VCO varía de 4295 MHz a 6280 MHz para una Vtune 
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de 3.3 V a 0 V respectivamente, barriendo el rango requerido en las especificaciones. Dicha 

curva es bastante lineal en el rango requerido, de 5 a 6 GHz. 
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Figura 6.14. Simulación post-layout de la curva de frecuencia de salida en función de la tensión de con-

trol. 

  

(a) (b) 

Figura 6.15. Simulación post-layout de la respuesta transitoria del VCO, salida diferencial (a) y  salida 
independiente para cada rama (b). 
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Para comprobar el rango dinámico de la señal a la salida se ha realizado, también con el simu-

lador SpectreS, simulaciones del transitorio. En la Figura 6.15(a) se observa la respuesta tran-

sitoria del VCO para la salida diferencial, conservando una tensión de 1.16 V de pico a pico. 

En la Figura 6.15 (b) se observa la tensión a la salida en cada rama (Vout+ y Vout-). 

Una vez realizado el diseño del VCO pasamos, en el siguiente apartado, a la medida del mis-

mo. 

6.3. Medida del VCO 
En este apartado se describirá primero la metodología empleada para medir el VCO para des-

pués seguir con la medida del mismo. 

6.3.1. Metodología de medida del VCO 

La medida del VCO se va a realizar sobre la oblea. Para realizar la medida del VCO hemos 

utilizado los siguientes elementos. 

• Estación de puntas Analitical Probe Station SUMMIT 9000 de Cascade Microtech con un 

microscopio óptico OLYMPUS SZ-CTV. 

• 1 Fuente de alimentación Hewlett Packard, Dual Output Power Supply, E3620A. 

• 1 Analizador de espectros Agilent, PSA Series Spectrum Analyzer, E4440A. 

• 1 Generador de señal Agilent, ESG Vector Signal Generator, E4438C. 

• 2 puntas de medida SGS de Cascade Microtech ACP40D-W SGS-150. 

• DC-blocks BLK-18. 

• Sustrato de calibración Cascade Microtech Impedance Standard Substrate P/N 101-190. 

• Cables para señales de RF tipo Sucoflex 104A 150cm. 

• Cargas de 50 Ohms. 

• Cables DC y adaptadores SMA-BNC. 

• Codos de conexión. 

Se han realizado mediciones de la curva frecuencia de salida en función de la tensión de con-

trol, armónicos y ruido de fase. Todas las medidas se han realizado con el analizador de es-

pectros. Para alimentar el circuito y variar la tensión de control se utiliza la fuente de alimen-

tación. La configuración utilizada se puede observar en la Figura 6.16. 
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Figura 6.16. Esquema de montaje requerido para medir el VCO. 

La etapa de salida del VCO es diferencial, por ello proporciona la mitad de la potencia por 

una rama y la mitad por la otra. Sin embargo para minimizar la introducción de elementos que 

suponen pérdidas no modeladas se utiliza únicamente una salida. De esta forma se evita intro-

ducir un acoplador y se conecta la otra salida del VCO a una carga de 50 Ω. Así, la impedan-

cia que ve el VCO a la salida es la misma que la simulada, es decir, 50 Ω. En cuanto a las 

lecturas de potencia hay que tener en cuenta que el analizador de espectros registra únicamen-

te la mitad de la potencia. Por tanto, la potencia proporcionada por el VCO es 3 dB superior a 

la medida. 

A la hora de medir potencia del VCO se emplean elementos que introducen pérdidas no con-

sideradas en las simulaciones. Estos elementos son los cables de RF, los codos de conexión, 

los DC-blocks, las puntas de medida y el contacto entre las puntas de medida y el pad para 

medidas on-wafer. Para conocer con precisión las prestaciones del VCO es necesario calibrar 

estas pérdidas. Para ello se realiza una calibración empleando el montaje ilustrado en la 

Figura 6.17. 
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ANALIZADOR DE ESPECTROS

GENERADOR DE SEÑAL

SUBSTRATO DE CALIBRACIÓN
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Figura 6.17. Esquema de montaje requerido para realizar la calibración de las pérdidas de potencia en la 

medida de los VCO. 

A partir de un generador se suministra una potencia determinada. Parte de ésta se pierde en 

los cables, codos, puntas, DC-blocks y en los contactos entre puntas de medida y el “THRU” 

del substrato de calibración. En el analizador de espectros se mide la potencia que llega y se 

calcula la atenuación sufrida. La atenuación que se considera en la medida del VCO es la mi-

tad de la calculada en esta calibración. Para una correcta calibración, debe de haber los mis-

mos elementos entre el generador de señal y el substrato de calibración como entre el analiza-

dor de espectros y el substrato. 

Es importante destacar dos aspectos que introducen cierta imprecisión en esta calibración. Por 

una parte, el “THRU” está constituido por una pista de oro de 100 µm de anchura por 300 µm 

de longitud. Además, esta pista se encuentra sobre un sustrato cerámico aislante. Por ello, esta 

estructura introduce una atenuación aunque se puede considerar despreciable. Por otra parte el 

oro es un material más maleable que la aleación de aluminio, de la que están constituidos los 

pads para medidas on-wafer. Así, el contacto entre las puntas de medida y la estructura 

“THRU” introduce menos atenuación que el contacto entre las pistas y los pads del VCO. Por 

tanto, le medida de la potencia del VCO lleva asociada cierta imprecisión. Dicha imprecisión 

está causada por la imposibilidad de calibrar correctamente la atenuación del contacto entre 

pad y punta de medida. 

Como resultado de la calibración se obtiene que el conjunto de los cables de RF, codos, DC-

blocks, contactos entre la punta de medida y la estructura de oro supongan una atenuación 

total de 1.5 dB. 
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6.3.2. Medida de la curva tensión-frecuencia, potencia y 
armónicos. 

Las medidas han sido realizadas utilizando el esquema de la Figura 6.16. A la potencia obte-

nida se le ha sumado 3 dB por haber sido obtenida en una rama de salida. Todas las medidas 

mostradas tienen hecha la corrección. 

Se ha hecho un barrido de la tensión de control de 0 a 3.3 V obteniendo la Tabla 6.5. En ella 

podemos ver la potencia y frecuencia de salida del VCO así como de sus armónicos de segun-

do y tercer orden. 

Tabla 6.5. Medida  de la potencia y frecuencia de salida de VCO y de sus armónicos de segundo y tercer orden 

 Frecuencia Fundamental Segundo Armónico Tercer Armónico 

Vtune (V) P (dBm) Frec (MHz) P (dBm) Frec (MHz) P (dBm) Frec (MHz) 

0 -9,8 6399 -20,61 12800 -39,49 19200 

0,5 -9,75 6396 -20,57 12790 -38,75 19190 

1 -9,67 6388 -21,93 12780 -39,67 19160 

1,2 -9,65 6379 -21,65 12760 -38,15 19140 

1,3 -9,65 6372 -22,35 12740 -37,83 19120 

1,4 -9,96 6359 -23,96 12720 -40,96 19080 

1,5 -10,2 6326 -23,2 12650 -42,2 18980 

1,6 -9,9 6298 -21,1 12600 -42 18890 

1,7 -10 6239 -21 12480 -46 18720 

1,8 -11,4 6139 -22,4 12280 -49,4 18420 

1,9 -12,4 5988 -28,2 11980 -48,4 17960 

2 -12,8 5806 -25,03 11610 -44,57 17420 

2,1 -10,5 5569 -20,17 11140 -41,84 16710 

2,2 -10,35 5304 -20,99 10610 -39,35 15900 

2,3 -10,52 5035 -19,36 10070 -51,52 15100 

2,4 -11,07 4896 -20,81 9793 -40,07 14700 

2,5 -10,42 4837 -19,87 9674 -40,42 14500 

2,6 -11,13 4791 -20,65 9583 -39,13 14400 

2,7 -10,81 4770 -20,17 9540 -41,81 14320 

2,8 -10,59 4753 -20,24 9506 -38,59 14270 

3 -11,05 4726 -22,2 9451 -37,05 14170 

3,2 -11,33 4709 -21,83 9417 -37,33 14120 

3,3 -11,34 4702 -21,47 9405 -37,12 14100 
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En la Tabla 6.5 se observa claramente que los armónicos de segundo a tercer orden están ate-

nuados aproximadamente 20 y 40 dB respectivamente. En la Figura 6.18 podemos ver la fre-

cuencia de salida en función de la tensión de control del VCO. 
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Figura 6.18. Curva medida tensión vs frecuencia del VCO. 

Se observa claramente en la Figura 6.18 que la curva tensión frecuencia presenta una caída 

brusca cuando la tensión de control llega a 1.5 V. Dicha caída es menos brusca en la curva 

obtenida de la simulación, siendo el rango de frecuencias similar. La brusquedad de la pen-

diente se debe al uso varactores NMOS, tal como se comentó en el capítulo 3. 

6.3.3. Medida del ruido de fase 

El ruido de fase consiste en el cálculo de la diferencia de potencia que existe entre la señal 

portadora y un offset de frecuencia respecto a esa señal. Al fin y al cabo lo que estamos 

haciendo es ver el ruido que nos está introduciendo nuestro oscilador en la señal que él mismo 

genera a una distancia frecuencial de la portadora. Dicho ruido de fase suele expresarse en 

dBc/Hz a un cierto offset de la portadora, por ejemplo, a 100 KHz. Es decir, la potencia, res-

pecto a la portadora, que se obtiene a 100 KHz para un ancho de banda de 1 Hz. Esto implica 

que luego será necesario usar un factor de corrección, ya que nuestras medidas las haremos 
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con un determinado ancho de banda de resolución (RBW), el cual nunca va a ser de 1 Hz, 

porque el analizador de espectros no tiene tanta resolución. 

El ruido de fase se ha medido para una tensión de control de 2 V. Hemos tenido que seleccio-

nar en el analizador la función promedio (AVERAGE = ON) para obtener medidas más cons-

tantes. Se ha bajado al mínimo posible el ancho de banda de resolución para poder realizar la 

medición más exacta. Al resultado obtenido se le ha restado la cantidad de 

10·log10(RBW/1Hz) para normalizar el resultado a 1 Hz. El ruido de fase, para los dos valores 

de la tensión de control, se encuentra en la Tabla 6.6. 

Tabla 6.6. Ruido de fase medido del VCO 

 Desviación Ruido de fase(dBc/Hz) 

1 MHz -87 dBc/Hz 

5 MHz -105 dBc/Hz 
Vtune = 2 V 

Frec = 5820 MHz 
10 MHz -117 dBc/Hz 

En la Figura 6.19 se observa una captura de pantalla realizada en el analizador de espectros de 

la salida del oscilador para una tensión de control de 2 V. 

 
Figura 6.19. Captura de pantalla realizada en el analizador de espectros de la salida del oscilador para 

una tensión de control de 2 V. 

A partir de 1 MHz de offset y con un RBW de 510 KHz se ha obtenido la siguiente gráfica 

para el ruido de fase. 
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Figura 6.20. Ruido de fase para una tensión de control de 2 V. 

6.3.4. Medida del pushing 
Con la medida del pushing se observa la sensibilidad de la frecuencia de oscilación del VCO a 

variaciones en la tensión de alimentación. Así, se toman como extremos 0.3 V por encima y 

0.3 V por debajo de la tensión de alimentación inicial, de modo que en el peor de los casos 

nos aseguramos estar dentro de ese rango de frecuencias que deseamos a la salida de nuestro 

oscilador local. Los resultados obtenidos del pushing así como de la potencia consumida se 

muestran en la Tabla 6.7. 
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Tabla 6.7. Pushing y potencia consumida por el VCO 

Vcontrol (V) f(VCC=3,3 V) MHz f(VCC=3,0 V) MHz f(VCC=3,6 V) MHz 

0 6396 6628 6108 

0,5 6396 6628 6108 

1 6387 6610 6099 

1,2 6377 6591 6090 

1,4 6359 6563 6071 

1,6 6294 6489 6043 

1,8 6127 6247 5978 

2 5820 5755 5783 

2,1 5560 5421 5579 

2,2 5309 5114 5328 

2,3 5040 4947 5077 

2,4 4892 4864 4873 

2,5 4837 4817 4771 

2,6 4789 4789 4715 

2,7 4771 4771 4687 

2,8 4752 4762 4659 

3 4724 4743 4631 

3,3 4706 4715 4604 

3,5 4696 4706 4591 

 

Consumo (A) 0,016 0,013 0,019 

Potencia (W) 0,0528 0,039 0,0361 

En la Figura 6.21 vemos representado el pushing del VCO. Se observa que a partir de una 

tensión de control de 1.8 V la frecuencia de salida es similar para las distintas tensiones de 

alimentación, estando la frecuencia de salida entre 5 y 6 GHz para todas las curvas. 
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Figura 6.21. Pushing para VCO2. 

6.4. Comparación entre las medidas y las simulacio-
nes y conclusiones 
En la siguiente tabla se muestra una comparativa entre la simulación y la medida de las pres-

taciones del VCO. 

Tabla 6.8. Comparativa entre medida y simulación de VCO 

 Simulación Medida 

Vcontrol = 0 V 6280 MHz 6399 MHz 
Frecuencia de oscilación 

Vcontrol = 3.3 V 4290 MHz 4693 MHz 

Offset de 1 MHz -99 dBc/Hz -87 dBc/Hz 

Offset de 5 MHz -113 dBc/Hz -105 dBc/Hz Ruido de fase 

Offset de 10 MHz -120 dBc/Hz -117 dBc/Hz 

En la Tabla 6.8 se observa que la frecuencia de oscilación tiene aproximadamente el mismo 

valor en ambos casos. De cualquier manera el rango de frecuencias que abarca las medidas 

coincide con el requerido por lo que el rango de la frecuencia de oscilación se ha conseguido 

de forma satisfactoria.  
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En cuanto al ruido de fase, como era de esperar la simulación es mucho mejor que la medida. 

Esto es debido a que en la simulación los modelos utilizados no tienen en cuenta todos los 

efectos parásitos asociados al sustrato. En la Tabla 6.9 se observa una comparativa entre las 

especificaciones requeridas y las obtenidas. 

Tabla 6.9. Comparativa entre medida y especificaciones requeridas 

 Especificaciones Medida 

Rango de frecuencia de oscilación De 5000 a 6000 MHz De 4693 a 6399 MHz 

Ruido de fase para un offset de 100 
KHz -80 dBc/Hz No llega a las especificaciones 

Potencia de salida 2 dBm -10 dBm 

El elemento principal responsable del ruido de fase de un oscilador es el factor de calidad del 

tanque y las pérdidas en el substrato, así que con las tecnologías basadas en silicio, no se pue-

den obtener bobinas con un factor de calidad muy grande. No obstante, en el diseño del VCO, 

se ha hecho un gran esfuerzo en conseguir una bobina con un factor de calidad elevado 

[GON05], consiguiéndose un valor muy superior al ofrecido por las bobinas proporcionadas 

por la tecnología. Aun así, no se ha llegado a la especificación del ruido de fase. En el capítu-

lo 9, se simulará el sistema con las especificaciones del VCO medido y se comprobará si pue-

de ser utilizado en el receptor. 

No se ha conseguido obtener los 2 dBm de potencia de salida especificado, aunque, los -10 

dBm obtenidos son suficientes para que el mezclador pueda pasar la señal de RF a FI.  

La confirmación o no de que este VCO pueda ser utilizado con el resto del sistema, se com-

probará en el capítulo 9. 



Capítulo 7 
El sintetizador de frecuencias 

Este capítulo tiene como objetivo el estudio y diseño del sintetizador de frecuencias. Este mo-

dulo es el encargado de generar las frecuencias del oscilador local. El capítulo está dividido 

de la siguiente manera. En el primer apartado se realiza un estudio teórico de los lazos o bu-

cles enganchados en fase y sintetizadores. Le sigue un apartado dedicado a las especificacio-

nes y diseño del sintetizador de frecuencias para nuestro estándar, continuando con una sec-

ción dedicada al diseño de cada bloque del sintetizador. Se finaliza el capítulo con la simula-

ción del sintetizador completo y las conclusiones. 

7.1. El lazo enganchado en fase o PLL 
Este apartado comienza con una introducción a los lazos enganchados en fase o PLL (phase 

locked loop), donde se describe el funcionamiento y los diferentes bloques que lo conforman. 

Se sigue con una explicación de la función de transferencia del PLL para poder estudiar, en el 
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siguiente apartado, los diferentes tipos de PLL y la influencia del filtro en su comportamiento. 

A partir de este estudio, más adelante, se justificará la elección del filtro de bucle. 

7.1.1. Introducción 
El lazo enganchado en fase o PLL  es un circuito realimentado de control con el que se intenta 

conseguir que la fase de un oscilador variable sea una réplica de la fase de la señal de entrada. 

En los lazos enganchados en fase la señal sinusoidal del oscilador de salida sigue en fase al 

oscilador de entrada [ENC93] 

El esquema de bloques general de un PLL se puede observar en la Figura 7.1. La fase de sali-

da, Ф0, se sincroniza con la de referencia, Фr, comparándolas en el detector de fase. La ten-

sión obtenida del detector de fase (Vd), una vez filtrada para eliminar las componentes de alta 

frecuencia (Vc), se aplica al VCO para corregir la posible diferencia de fases. Cuando el bucle 

está enganchado deben coincidir las fases de las señales de referencia y de salida. Dentro de 

ciertos límites los distintos bloques del PLL se comportan de forma lineal y se pueden descri-

bir como elementos ideales. 

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

Φ r

Φo

Φo

Kd F(s) KV

Vd Vc

 
Figura 7.1. Esquema de bloques de un PLL. 

A continuación se va a describir los bloques básicos de los que se compone un PLL, es decir, 

el detector de fase, el filtro y el VCO. 

7.1.1.1. Detector de fase ideal 
En un detector de fase ideal la tensión a la salida es proporcional a la diferencia de fases de las 

señales de entrada. 

(7.1)  

Фr(t) y Ф0(t) son, respectivamente, las fases de referencia y del VCO, y Ф e(t) es el error de 

fase, que se define como la diferencia de las dos anteriores. La constante de proporcionalidad 

[ ] (t)ΦK(t)Φ(t)ΦK(t)v ed0rdd ⋅=−⋅=
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Kd, se expresa en V/rad y se denomina constante del detector. El valor del error de fase está 

limitado por el margen dinámico del detector a unos pocos radianes, ya que la máxima excur-

sión de la señal de salida por unos pocos voltios. 

7.1.1.2. Filtro del bucle 
El filtro del bucle queda definido por su función de transferencia, que en el espacio de Lapla-

ce se puede poner como: 

(7.2)  

Es el único elemento del PLL para el que hay libertad de elección de sus características, ga-

nancia, polos y ceros, y así controlar el comportamiento del PLL. Se puede decir que es el 

corazón del PLL y el es principal responsable de su comportamiento. 

7.1.1.3. VCO  
Este elemento está estudiado con más profundidad en el capítulo 6 de la presente tesis. Ideal-

mente su frecuencia de oscilación varía linealmente con la tensión de entrada tal como se 

puede observar en la ecuación (7.3): 

(7.3)  

donde fc es la frecuencia a la que oscila el VCO para una tensión de control cero. El valor de 

Kv, que se expresa en Hz/V, está condicionado por la excursión de la tensión de control y por 

la banda de frecuencias que genera el VCO. 

7.1.2. Funciones de transferencia del lazo 
La función de transferencia del lazo, definida como la relación entre Фr(t) y Ф0(t), describe el 

comportamiento del PLL frente a variaciones de la fase de referencia. El primer paso para su 

obtención es referir las fases de referencia y del VCO a la frecuencia central de este último 

(fc): 

(7.4)  

(7.5)  

(t)V
(t)V

F(s)
d

c=

∫⋅⋅+⋅=⇔⋅+=
t

0
cvc0cvc0 (t)dtvK2πtω(t)Φ(t)vkf(t)f

(t)Φtω(t)Φ 0c0 +⋅⇒

(t)Φtω(t)Φ rcr +⋅⇒



Capítulo 7. El sintetizador de frecuencias 228 

Quedando la respuesta del detector de fase y su transformada de Laplace tal y como expresa 

la ecuación (7.1), es decir: 

(7.6)  

Comparando las ecuaciones (7.3) y (7.4) se obtiene la expresión de Ф0 y su transformada de 

Laplace: 

(7.7)  

Sustituyendo la tensión de control obtenida después del filtrado, la fase de salida queda como: 

(7.8)  

Despejando el cociente entre la fase de salida y la de entrada se obtiene la función de transfe-

rencia del lazo: 

(7.9)  

donde dv KK2πK ⋅⋅= . Se puede analizar esta función teniendo en cuenta que el filtro del 

lazo es siempre paso bajo, es decir, toma un valor distinto de cero en el origen de frecuencias. 

En estas condiciones la función H(s) es siempre una función paso bajo y toma el valor unidad 

en s = 0. Otro aspecto importante a destacar es que la función de transferencia no relaciona 

tensiones o corrientes de entrada y salida, relaciona fases. Esto significa que una señal de fase 

continua corresponde a una tensión de entrada de frecuencia fija e igual a la de referencia del 

lazo. 

En frecuencias altas la función de transferencia tiende a cero, ya que el filtro del lazo toma 

valores finitos o nulos y en cualquier caso la respuesta global tiende a anularse. Para interpre-

tar la respuesta de la función de transferencia se debe considerar una señal de entrada sinusoi-

dal a dicha frecuencia. Pero, como la señal que se considera es la fase, significa que la tensión 

de entrada es una portadora modulada en fase por un tono puro de modulación a la frecuencia 

fm. Así, se puede poner que la relación entre la fase de salida y la de entrada, con señales mo-

duladas en fase por sinusoides, es de la forma siguiente: 

(7.10)  
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(7.11)  

La función de transferencia está definida por: 

(7.12)  

El carácter paso bajo de la función de transferencia implica que las modulaciones lentas se 

transfieren a la salida, mientras que las modulaciones rápidas de fase se ven rechazadas en el 

proceso de filtrado. 

Además de la función de transferencia, también tienen interés otras funciones como la función 

de transferencia de error: 

(7.13)  

Si se analiza esta otra función con los mismos criterios que la anterior, se puede ver que es 

complementaria y, por tanto, tiende a anularse en el origen y a tomar el valor unidad para fre-

cuencias altas, en las que el filtro del lazo toma valor finito o nulo. La interpretación es igual a 

la anterior: si la frecuencia de modulación es baja, la modulación se transfiere de forma com-

pleta a la salida, y por tanto el error entre las fases de salida y entrada es muy pequeño. En 

caso contrario, cuando la frecuencia de modulación es alta, la fase de modulación no se trans-

fiere y el error tiende a tomar exactamente el mismo valor de la fase de entrada. 

Una última función utilizada en el análisis del PLL es la de transferencia en lazo abierto: 

(7.14)  

Esta función determina el comportamiento del lazo. Es interesante destacar el carácter inte-

grador de la función de transferencia en lazo abierto, con un polo en el origen, creado por el 

VCO, cuya tensión de control define la frecuencia de salida y, por tanto, la derivada de la fa-

se. La fase es entonces proporcional a la integral de la tensión de entrada. 

La función de transferencia dada por la ecuación (7.9) también se puede aplicar directamente 

a variaciones de frecuencia alrededor de la frecuencia central del VCO: 

 

(7.15)  
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Todas las conclusiones obtenidas para la respuesta del PLL a una señal modulada en fase, son 

también aplicables a la respuesta a una señal modulada en frecuencia, ya que, ambas modula-

ciones son equivalentes. 

7.1.3. Influencia del filtro 
Las características del detector de fase y del VCO están muy condicionadas por la tensión de 

alimentación y la banda de frecuencias que se desea cubrir, así pues, toda la posibilidad de 

diseño se concentra en el filtro. Con el fin de sistematizar las descripciones conviene hacer las 

siguientes definiciones: 

• Orden: es el número de polos de la función de transferencia H(s). Si ésta se expresa, como 

es habitual, como el cociente de dos polinomios, es el grado del denominador. 

• Tipo: es el número de polos de la función de transferencia en lazo abierto G(s) en s = 0. Se 

corresponde con el número de integradores en el lazo. 

De la ecuación (7.14) se deduce que el tipo es igual al número de polos de F(s) en s = 0 más 

uno. Este uno se debe al VCO que se comporta como un integrador. El orden y el tipo permi-

ten clasificar los PLL. Esta clasificación no es arbitraria pues está relacionada con la estabili-

dad del lazo y su respuesta a diferentes señales. A continuación se va a estudiar el PLL de 

orden 1, el de orden 2 tipo 1 y el de orden 2 tipo 2. 

7.1.3.1. PLL de orden 1 

Detector
de Fase ~

VCO

Φ r

Φo

Φo

Kd F(s)=g KV

Vd Vc

 
Figura 7.2. PLL de orden 1. 

Este PLL no tiene filtro propiamente dicho. En él se conecta la salida del detector de fase a la 

entrada del VCO incluyendo, si fuera necesario, un atenuador o un amplificador de ganancia 

constante con la frecuencia, como se presenta en la Figura 7.2. 

Las expresiones más importantes en la repuesta del lazo son: 
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(7.16)  

(7.17)  

(7.18)  

Las funciones de transferencia están representadas en la Figura 7.3. Es interesante observar 

que las funciones de transferencia son selectivas en frecuencia, aunque el filtro no lo sea. El 

elemento que introduce esta dependencia es el VCO. La función de transferencia es tipo paso 

bajo, con frecuencia de corte en ω n. 

|H(ω)|2 |He(ω)|2

1 1

6 dB/oct6 dB/oct

ωnωn ω ω
 

Figura 7.3. Función de transferencia para el PLL de orden 1. 

Las respuestas transitoria y permanente a escalones de fase y de frecuencia se encuentran en 

la Tabla 7.1. 

Tabla 7.1. Respuesta de un PLL de orden 1 

Excitación Error final de fase Transitorio 

Escalón de fase: ∆Φ  0 ( )[ ]tωne1∆ΦΦ(t) ⋅−−⋅=  

Escalón de frecuencia: ∆ω  
n

n

ω
∆ω

 ( )[ ]tω
0

ne1∆ω(t)∆ω ⋅−−⋅=

Si son escalones de fase, el error final es cero y el transitorio es exponencial, con constante de 

tiempo τ = 1/ ω n. Para un escalón de frecuencia, el error de fase final depende de la amplitud 

del escalón el cual es directamente proporcional a la separación entre la frecuencia de referen-

cia y la central del VCO (∆ωn). Este error de fase influye directamente en los márgenes en-

ganche y mantenimiento del PLL. 
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Desde el punto de vista del diseño, el inconveniente de estos PLL proviene de su sencillez ya 

que el único parámetro que se puede ajustar, la ganancia “g”, influye en la frecuencia del cor-

te, el ancho de banda de ruido, el tiempo de asentamiento, el error de fase y los márgenes de 

enganche y mantenimiento. Son demasiados condicionantes para un único parámetro. 

Este PLL es muy poco utilizado en la práctica ya que para conseguir un buen mantenimiento 

se hace necesaria una ganancia elevada, lo que lleva a un ancho de banda también elevado. 

Otro inconveniente de este PLL consiste en que en caso de desvanecimiento temporal de la 

señal de entrada, y si se supone que entonces el detector de fase entrega una tensión nula, el 

VCO pasa a oscilar a su frecuencia central y el reenganche cuando se restablezca la señal será 

lento. 

7.1.3.2. PLL de orden 2 tipo 1 
En la Figura 7.4 se presenta un PLL tipo 1 y orden 2 junto con una representación esquemáti-

ca de sus funciones de transferencia de fase y de error. Las expresiones correspondientes aso-

ciadas a este tipo de filtro son:  

(7.19)  

(7.20)  

(7.21)  

(7.22)  

(7.23)  
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Figura 7.4. PLL de tipo 1 y orden 2. 

En estas expresiones los parámetros normalizados del lazo son ω n y ξ resultantes de expresar 

la función de transferencia en la forma normalizada anterior. ω n es la pulsación natural del 

lazo, ξ es coeficiente de amortiguamiento y BL es el ancho de banda del bucle. Las respuestas 

permanentes a escalones de fase y de frecuencia son: 

Tabla 7.2. Respuesta de un PLL de orden 2 tipo 1 

Excitación Error final de fase 

Escalón de fase: ∆Φ  0 

Escalón de frecuencia: ∆ω  
K
∆ω

 

Con este PLL se dispone de varios elementos de ajuste, pero al necesitar error de fase para 

mantener el enganche a frecuencia diferente a la central del VCO, hace preferible el uso de 

PLL de orden 2 tipo 2. 

7.1.3.3. PLL de orden 2 tipo 2 
La Figura 7.5 muestra un PLL de orden 2 tipo 2. 
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Figura 7.5. PLL tipo 2 orden 2. 

Las expresiones correspondientes son: 

(7.24)  

(7.25)  

(7.26)  

Donde: 

(7.27)  

(7.28)  

(7.29)  

En las expresiones anteriores, ω n y ξ son los parámetros normalizados del lazo que resultan 

de expresar la función de transferencia en la forma normalizada anterior, ω n es la pulsación 
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natural del lazo y ξ es el coeficiente de amortiguamiento. Las respuestas permanentes a esca-

lones de fase y de frecuencia son: 

Tabla 7.3. Respuesta de un PLL de orden 2 tipo 2 

Excitación Error final de fase 

Escalón de fase: ∆Φ  0 

Escalón de frecuencia: ∆w  0 

Este PLL es el más utilizado porque es el más sencillo que consigue mantener el enganche a 

una frecuencia con un error de fase nulo, esto es debido a que el carácter integrador del filtro 

permite la entrega de una tensión no nula al VCO aunque la salida del detector de fase sea 

nula. Por esta razón, este PLL hace que el VCO siga oscilando a la misma frecuencia si se 

desvanece la señal de referencia, por lo que al restablecimiento de la señal la recuperación del 

enganche es prácticamente instantánea. También presenta la ventaja de que su comportamien-

to frente a transitorios no depende de la frecuencia de partida. 
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Figura 7.6. Función de transferencia del PLL tipo 2 orden 2 en función del coeficiente de amortigua-

miento. 

La dependencia de la función de transferencia con el factor de amortiguamiento puede verse 

en la Figura 7.6. Para valores pequeños de este factor, aparece claramente una respuesta ma-

yor que la unidad para frecuencias inferiores a ω n. A medida que aumenta ξ la respuesta se 

hace más plana a costa de un aumento del ancho de banda y de la velocidad con que se alcan-
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za la pendiente de 10 dB/octava. En la práctica, el valor ξ = l se considera un buen compromi-

so entre planicidad en la banda de paso y transición rápida a la banda eliminada. 

Para un ancho de banda a –3dB se obtiene la expresión: 

(7.30)  

La respuesta transitoria del lazo está controlada por ω n y ξ. Las expresiones matemáticas co-

rrespondientes para un salto de fase a la entrada ∆Фr son: 

 

(7.31)  

 

La fase tiende exponencialmente al valor final, el exponente es en todos los casos –ξ· ω n·t, y 

por ello se ha tomado como eje de abscisas para su representación en la Figura 7.7. El coefi-

ciente de amortiguamiento permite controlar la velocidad y la forma en que la fase se aproxi-

ma a su valor final. A igualdad del producto ξ· ω n, a medida que el coeficiente  amortigua-

miento disminuye aumenta la velocidad inicial de la fase de salida, pero si el coeficiente de 

amortiguamiento es inferior a la unidad aparecen oscilaciones amortiguadas alrededor de la 

fase final que retardan el asentamiento. Si el coeficiente de amortiguamiento es superior a la 

unidad se produce una única oscilación y a continuación la fase tiende a su valor final. En la 

práctica se acostumbra a considerar el valor 0.70721/ξ ≈=  como compromiso entre una 

velocidad de subida rápida y unas oscilaciones que se amortiguan rápidamente. 

La forma que toma la frecuencia de salida para un salto en frecuencia a la entrada ∆fr es la 

misma de la Figura 7.7 y viene dada por ecuaciones duales a las (7.31). Es importante hacer 

notar que aunque en principio en las ecuaciones (7.31) sólo se podría generalizar a escalones 

de frecuencia a partir de la frecuencia central del VCO, en este caso la presencia del integra-

dor desvirtúa la importancia de esta frecuencia central como frecuencia de reposo del lazo y 

permite que se pueda aplicar a cualquier salto de frecuencia con independencia de la frecuen-

cia de partida. En el caso de escalones de frecuencia tiene interés el estudio de la evolución 

del error de fase ya que puede llegar a superarse el límite del comportamiento lineal del detec-

tor de fase y producirse desenganches. 
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Figura 7.7. Respuesta a un escalón de fase o frecuencia en el PLL tipo 2 orden 2.  

 

7.2. Sintetizadores de frecuencia con PLL 
La síntesis de frecuencia es el proceso que permite generar una señal de frecuencia concreta, 

con un valor que puede escogerse de entre un conjunto de valores discretos con precisión y 

pureza espectral, partiendo de uno o varios osciladores patrones de alta calidad. 

La calidad de un sintetizador se mide a través de diversos factores, como son la precisión de 

la frecuencia sintetizada, que depende fundamentalmente de la precisión de los osciladores de 

referencia, el tiempo de conmutación entre frecuencias, el ruido de fase de la salida y la pre-

sencia de otras señales espurias. 

El método más utilizado de síntesis de frecuencia es el que trabaja con un PLL y divisores de 

frecuencia, pues es un sistema sencillo y permite obtener alta calidad en las frecuencias origi-

nadas. A continuación se va explicar el sintetizador básico basado en divisores de frecuencia, 

para seguir describiendo diferentes tipos de sintetizadores basados en el anterior. Se finaliza 

estudiando el problema del filtrado de la frecuencia de referencia. 
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7.2.1. Sintetizador básico 
El esquema más básico de sintetizador con PLL se observa en la Figura 7.8. La diferencia con 

un PLL simple es la presencia de un divisor de frecuencia que se puede ver como un contador 

digital entre el VCO y el detector de fase. El enganche se produce, como ya se sabe, cuando 

las frecuencias en el detector de fase son iguales, por lo tanto, en ese caso la frecuencia en el 

VCO debe ser f0=N·fr, y el conjunto actúa como un multiplicador de frecuencia. 

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

Φ r, fr

Φo/N, fo/N

Φo=N·Φ r
fo=N·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

÷N
 

Figura 7.8. Sintetizador básico basado en PLL.  

Ya que es fácil realizar divisores de frecuencia con factores muy elevados, conectando en 

cascada varios divisores de frecuencia. El valor de N puede ser tal grande como se quiera. 

Así, no son infrecuentes factores del orden de 1000 o superiores. Pueden utilizarse factores 

mucho más altos, pero el funcionamiento del sintetizador en cuanto al ruido se degrada mu-

cho. Si además el factor N puede cambiarse con unas entradas de control, se puede seleccio-

nar la frecuencia de salida de entre un conjunto de ellas cambiando el valor de N. 

Si se calcula la función de transferencia del bucle de la Figura 7.8, utilizando los mismos de-

sarrollos que se emplearon para calcular la función de transferencia del PLL simple se obtie-

ne: 

(7.32)  

Esta función es equivalente a la de un PLL simple modificando la constante K para incluir el 

factor N del divisor y multiplicando la función completa por N. Para un bucle de orden 2 tipo 

2, con F(s)= (1 + τ2)/τ1, se tendrá: 

(7.33)  
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El cálculo de ω n y ξ a partir de las constantes de tiempo del filtro se realiza de la misma ma-

nera que se explicó en el PLL básico sustituyendo la constante K del bucle por K/N. 

(7.34)  

(7.35)  

La función de transferencia de error definida como  la relación entre el error de fase y la fase 

de entrada se obtiene como: 

(7.36)  

Y en el caso de un PLL de tipo 2 orden 2 se obtiene: 

(7.37)  

La función de transferencia (ecuación (7.33)) es la de un PLL multiplicada por N. Las fluc-

tuaciones de fase (como el ruido de fase o modulación) que tenga la señal de referencia dentro 

del ancho de banda del lazo se transmiten al VCO multiplicadas por el factor N. Por lo demás, 

el comportamiento de un sintetizador es similar al de los PLL, donde los saltos de frecuencia 

o fase responden a un transitorio que viene definido por la función de transferencia, al igual 

que las modulaciones o ruido. La frecuencia y la fase vendrán multiplicadas por el factor N de 

entrada a salida, y se deberá tener en cuenta en los procesos de modulación o evaluación de 

transitorios. 

La elección de los detectores de fase está condicionada tanto por el ruido que acompaña a la 

señal de referencia como por el ciclo de trabajo de la señal de salida de los divisores.  

Los divisores son básicamente contadores digitales, y existen varios tipos. Los contadores 

programables más habituales trasladan a su salida uno de cada N pulsos de entrada, con lo que 

el ciclo de trabajo de su salida está muy alejado del 50% recomendable para los detectores 

formados por multiplicadores digitales. Los divisores del tipo ripple-carry permiten mantener 

y regenerar ciclos de trabajo del 50% a costa de permitir sólo factores potencia de 2. Luego 

para señales de referencia ruidosas habrá que escoger divisores de este tipo o incluir circuitos 

adicionales para mantener ciclos de trabajo adecuados. 
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7.2.2. Configuraciones de sintetizadores 
En este apartado se verán varias configuraciones de sintetizadores basadas en un PLL y divi-

sores de frecuencia. 

7.2.2.1. Sintetizador con divisor programable 
El esquema de este sintetizador se muestra en la Figura 7.9. El valor de Np se puede modificar 

mediante una entrada digital de control de unidad en unidad. Puesto que Np varía de unidad en 

unidad, el paso del sintetizador, es decir, la diferencia entre las frecuencias consecutivas que 

pueden generarse, es igual a la frecuencia de referencia: ∆f = fr. 

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

Φ r, fr

Φo/Np, fo/NP

Φo=Np·Φ r
fo=Np·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

÷Np

Líneas de control  
Figura 7.9. Sintetizador con divisor programable. 

7.2.2.2. Sintetizador con divisores fijo y programable 
Los divisores programables tienen frecuencias relativamente bajas de utilización. Cuando se 

desea sintetizar frecuencias más elevadas la alternativa más simple es colocar un predivisor 

(prescaler) de módulo fijo entre el VCO y el divisor programable, tal como se muestra en la 

Figura 7.10. 

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

fr
Φo=Np·Nf·Φ r
fo=Np·Nf·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

÷Np ÷Nf

 fo
 NP·Nf

 fo
 Nf

 
Figura 7.10. Sintetizador con divisores fijo y programable. 
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En esta estructura el valor de la frecuencia de salida es: f0 = Nf·Np·fr. Puesto que Np puede 

variar de uno en uno, el paso del sintetizador es ∆f = Nf·fr. 

El inconveniente de este esquema, en comparación con el anterior, es que para un determina-

do paso de sintetizador se reduce la frecuencia de referencia en el factor Nf. Si la frecuencia 

de referencia es muy baja, el ancho de banda del bucle también debe serlo para poder filtrarla 

correctamente. Se pierde entonces la libertad de ajustarlo en función del ruido de los oscilado-

res y además se ralentizan los transitorios, con lo que el tiempo de cambio de frecuencia de 

salida se alarga. Este parámetro es importante en determinadas aplicaciones. 

7.2.2.3. Sintetizador con divisor de doble módulo 
Una estructura que resuelve en parte el problema de la anterior es la basada en un divisor de 

doble módulo. Estos divisores son un intermedio entre los fijos y los programables. Tienen la 

posibilidad de dividir por dos factores diferentes (normalmente diferentes en una unidad), 

bajo el control de una entrada del módulo de división. En la Figura 7.11 se muestra la estruc-

tura en que suelen utilizarse, con dos divisores programables.  

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

fr
Φo=N·Φ r
fo=N·fr

Kd F(s) KV

Vd Vc

÷Np ÷P/P+1

 fo
 N

N=NP·P+A

÷A

P/P+1 RESET

RESET

 
Figura 7.11. Sintetizador con divisor de doble módulo. 

Con divisores de doble módulo se consigue construir divisores con factores de división que 

varían de unidad en unidad y que funcionan a frecuencias más elevadas que los divisores pro-

gramables, de esta forma se consigue mantener la frecuencia de referencia elevada. Los in-

convenientes son una mayor complejidad y no poder alcanzar las mismas frecuencias que los 

divisores fijos. 
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7.2.2.4. Sintetizador con mezclador 
En frecuencias muy elevadas es posible que ninguna de estas configuraciones sea útil, bien 

porque no existan divisores de frecuencia, o bien porque los factores de multiplicación nece-

sarios para realizar canalizaciones estrechas sean demasiado elevados, con lo que el ruido en 

la salida sería demasiado alto. En este caso se recurre a configuraciones más complejas con 

mezcladores de frecuencia. 

 

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

fr fo=Np·fr+f1

Kd F(s) KV

Vd Vc

÷Np
Filtro Paso

Bajo
NP·fr

f1  
Figura 7.12. Sintetizador con mezclador incluido en el lazo. 

En la Figura 7.12 se muestra esta configuración. La señal del VCO se lleva al mezclador don-

de se traslada con una frecuencia fija, f1, dada por un oscilador exterior. Esta frecuencia puede 

ser a su vez sintetizada en otro PLL y canalizada con un paso diferente. Son posibles diferen-

tes configuraciones con varios bucles, como por ejemplo la que se muestra en la Figura 7.13. 

El cálculo de estas configuraciones es complicado, dado que la selección de las frecuencias en 

cada punto debe tener en cuenta los productos no deseados que se generan en cada mezcla, y 

evitar que lleguen a la salida frecuencias cercanas a la deseada. En general las frecuencias 

alejadas no son un problema pues siempre pueden filtrarse. 
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Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

fr1 fo=N1·fr1+N2·fr2

÷N1
Filtro Paso

Bajo
N1·fr1

Detector
de Fase

Filtro Paso
Bajo ~

VCO

fr2

N2·fr2

÷N2
 

Figura 7.13. Sintetizador con dos lazos y un mezclador. 

 

7.2.3. Filtrado de la frecuencia de referencia 
Además del ruido de fase, otro indicador de la calidad de un sintetizador es la presencia de 

señales espurias en la salida. Se denominan señales espurias las componentes discretas que 

aparecen en la salida y que no están relacionadas armónicamente con la señal deseada. La 

ventaja de un sintetizador con PLL es que se comporta de forma casi ideal. Puesto que lo que 

se hace es sincronizar un oscilador en lugar de generar una frecuencia por combinación de 

otras señales, no existen prácticamente espurias en la salida a excepción de las siguientes: 

• La frecuencia de referencia y sus armónicos pueden llegar a la salida por mal aislamiento 

en el circuito. Normalmente no constituyen un problema, pues son frecuencias muy dife-

rentes de las deseadas y pueden eliminarse con un filtro sencillo. 

• Se puede producir modulación del VCO por la frecuencia de referencia y sus armónicos. 

Todos los detectores de fase tienen en su salida componentes relacionadas con la frecuen-

cia de referencia, como ya se ha visto en el capítulo anterior. Si estas señales llegan a la 

entrada de control del VCO provocan una modulación de frecuencia que se traduce en 

unas componentes discretas en el espectro. Si la frecuencia de referencia es baja estas 

componentes se sitúan muy cerca de la señal deseada. 
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Es fácil calcular, a partir de la amplitud de estas componentes en el detector de fase, cuál es la 

desviación de frecuencia que provocan en el VCO, y, por tanto, cuál es la amplitud de las 

componentes discretas en las bandas laterales de modulación generadas. 

Como norma general, es conveniente utilizar frecuencias de referencia lo más altas posible 

para facilitar el filtrado antes de que lleguen al VCO. Frecuentemente se añaden al filtro del 

bucle, otros filtros paso bajo RC sencillos, para mejorar el filtrado. En general, la frecuencia 

de corte de estos filtros debe mantenerse por encima de 5·ω n, pues si es más baja pone en 

peligro la estabilidad del bucle. 

En la Figura 7.14 se muestran dos posibles filtros para PLL de orden 2 tipo 2. El de la iz-

quierda está pensado para un detector de fase convencional con una única salida, y el de la 

derecha incorpora una bomba de carga y se usa con detectores digitales de fase frecuencia. En 

ambos casos la función de transferencia es de la forma: 

(7.38)  

 

R1

R2C2

C3

 

R2

C2

C3

gm

gm

 
(a) (b) 

Figura 7.14. Filtros para PLL de orden 2 con eliminación de referencia, filtro activo (a) y filtro pasivo 
(b). 

 

7.3. Diseño del sintetizador 
En este apartado se explica la elección del sintetizador, así como la estructura utilizada y el 

diseño de cada elemento que lo compone. El diseño de los bloques se ha realizado a nivel de 
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esquemático utilizando para las simulaciones los modelos de los transistores proporcionados 

por la tecnología. 

7.3.1. Estructura del sintetizador 
Las frecuencias a generar por el sintetizador se encuentran en la Tabla 7.4. 

Tabla 7.4. Frecuencias a generar por el sintetizador con una FI=20 MHz 

Banda (GHz) Frecuencia central del 
cada canal (MHz) 

Frecuencia del Sintetizador 
fout = RF – IF (MHz) 

U-NII Banda inferior 
(5.15-5.25) 

5180 

5200 

5220 

5240 

5160 

5180 

5200 

5220 

U-NII Banda media 
(5.25-5.35) 

5260 

5280 

5300 

5320 

5240 

5260 

5280 

5300 

U-NII Banda superior 
(5.725-5.825) 

5745 

5765 

5785 

5805 

5725 

5745 

5765 

5785 

La frecuencia de salida es demasiado elevada para ser dividida por un divisor programable, 

por lo que la estructura utilizada para el sintetizador combina un divisor fijo rápido y un divi-

sor de doble módulo, tal como se observa en la Figura 7.15. La frecuencia de referencia es de 

2.5 MHz, con lo que el valor del factor de división tiene que variar de 2314 (para una fre-

cuencia de 5785 MHz) a 2064 (para una frecuencia de 5160 MHz). Por sencillez se va a utili-

zar el detector de fase-frecuencia  digital, lo cual implica el uso de la bomba de carga. 
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Detector
Fase-Frecuencia

Bomba de
carga Filtro VCO

Divisor Rápido

÷2÷P/P+1÷NP

÷A
RESET

RESETP/P+1

N=NP·P+A

fr=2.5 MHz
fout

fout/2fr

 
Figura 7.15. Esquema básico del sintetizador. 

A continuación se describe el diseño de cada bloque. 

7.3.2. Detector de fase-frecuencia  
Como se comentó en el apartado 7.2, el detector de fase-frecuencia trabaja como un amplifi-

cador del error de lazo realizando la comparación entre dos señales (la de referencia y la de 

salida). Una vez esta comparación ha sido realizada, la salida del detector será proporcional al 

error de la fase entre las dos entradas comparadas. 

El detector de fase-frecuencia esta diseñado con puertas nand2, nand3, nand4 y básculas RS 

realizadas con nand2. Con esta estructura disponemos de dos salidas que no están activas si-

multáneamente. La estructura del comparador se puede observar en la Figura 7.16. 

Si la entrada es diferente o no a la referencia, actúa una salida u otra. Cuando alcanzamos el 

equilibrio y son iguales, las salidas estarán inactivas permaneciendo en estado alto. 

Al poseer básculas RS, la característica de transferencia de este comparador será independien-

te de las relaciones cíclicas de las señales de entrada, pues los estados de salida de la báscula 

cambian con las transiciones de entrada, esta es una característica que nos interesa. El detector 

se ha diseñado en ADS con transistores MOSFET de la tecnología de AMS. 

La función de transferencia de este comparador es lineal, entre -2π y +2π, debido a que entre 

–2π y 0 actúa la salida Down, y entre 0 y +2π la salida Up.  
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Figura 7.16. Detector de fase-frecuencia. 

El esquema final del detector, junto con su símbolo en ADS, se muestra la Figura 7.17. 
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Figura 7.17. Esquemático del detector de fase-frecuencia  (PFD_mossige2_device) (a) y  símbolo (b). 

Se ha comprobado el funcionamiento del detector variando la fase de las dos señales de entra-

da (VREF e Vin). El esquema de simulación se puede observar en la Figura 7.18. 
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Figura 7.18. Esquema de simulación en ADS para comprobar el funcionamiento del detector fase-
frecuencia. 

En la Figura 7.19 se muestra la simulación del esquemático de la Figura 7.18 donde tenemos 

dos señales rectangulares de frecuencias idénticas. Vemos que cuando la entrada proveniente 

del VCO (Vin), está adelantada frente a la señal de referencia (VREF), en la salida DOWN 

tenemos un pulso del tamaño de la diferencia de fase entre las señales. Si fuera al contrario, es 

decir, si estuviera retardada, el pulso lo tendríamos en la señal UP. Si no hubiese desfase no 

tendríamos pulso en ninguna de ellas estando las dos en estado alto. 
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Figura 7.19. Respuesta transitoria del detector fase-frecuencia. 
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En la Figura 7.20 se muestra la función de transferencia del detector (tensión media a la salida 

respecto al desfase entre ambas entradas). La constante del detector (Kpfd) obtenida fue de 

Kpfd=0.955 V/rad. 
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Figura 7.20. Kpfd del detector sin la bomba de carga. 

Los resultados que se muestran fueron obtenidos tras numerosas simulaciones realizadas va-

riando las dimensiones de los MOSFET utilizados en el diseño de las puertas lógicas. Se op-

timizó el diseño para que la función de transferencia fuera lo más lineal y las señales de salida 

cambiaran rápida y correctamente. Las dimensiones de los MOSFET utilizadas son las mos-

tradas en la Tabla 7.5. Si hubiéramos escogido relaciones menores, la respuesta del detector 

no sería tan lineal y por lo tanto las señales de salida tampoco serían las correctas. 

Tabla 7.5. Dimensiones de los transistores MOSFET utilizados en el diseño de la puertas lógicas que conforman 
el detector 

Ancho del MOSFET tipo N 4 µm 

Longitud puerta del MOSFET tipo N 0.5 µm 

Ancho del MOSFET tipo P 8 µm 

Longitud puerta del MOSFET tipo P 0.5 µm 

 

7.3.3. Bombeo de carga (Charge-Pump) 
Normalmente, cuando se habla de detectores de fase-frecuencia, se supone que la bomba de 

carga está incluida en el dispositivo. Este circuito consiste en una pareja de fuentes de corrien-

te con interruptores que actúan sobre un condensador. La Figura 7.21 explica el funciona-
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miento del bombeo de carga, el cual proporciona ganancia infinita cuando en la entrada del 

dispositivo hay una diferencia de fase. Si los pulsos se inyectan por UP, la fuente de corriente 

introducirá carga en el condensador, y la tensión de salida se incrementará. Si los pulsos apa-

recen en DOWN, la carga del condensador fluirá a tierra. La variación de voltaje a la salida es 

de 0 a Vcc voltios. 

La bomba de carga diseñada se puede observar en la Figura 7.22 y consiste en simples con-

mutadores realizados con transistores, los cuales inyectarán o extraerán corriente a su salida. 

En la misma figura se muestran también las dimensiones de los transistores utilizados, opti-

mizadas de la misma manera que el caso del detector. 
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Vcc

 
Figura 7.21. Esquema de la bomba de carga. 

Como ya se ha diseñado el detector fase-frecuencia y la bomba de carga, ya podemos unirlos, 

simularlos y obtener la constante del detector más la constante del bombeo de carga Kd 

(A/rad). La unión de ambos componentes, así como el símbolo creado en ADS se muestran en 

la Figura 7.23. El componente resultante tiene como entradas la tensión de referencia (Ref) y 

la señal de salida del divisor (Vco). Como salida tiene la corriente que irá al filtro de bucle 

(Icp). 
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Figura 7.22. Esquemático de la bomba de carga (a) y su símbolo en ADS (b). 
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Figura 7.23. Esquemático de la bomba de carga (CP) (a) y símbolo (b) en ADS. 

 

En Figura 7.24 se muestra el esquema de simulación del detector de fase junto a la bomba de 

carga. Las entradas son periódicas e iguales y se ha barrido el desfase entre las dos entradas, 

observando la corriente a la salida. 
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Figura 7.24. Esquema de simulación en ADS del detector fase- junto con el bombeo de carga. 

En las figuras 7.26, 7.27 y 7.28 se comprueba la respuesta transitoria a partir de dos señales 

rectangulares de frecuencias idénticas. 
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Figura 7.25. Respuesta transitoria del detector fase-frecuencia para corriente de salida negativa. 

En la Figura 7.25 se constata que cuando la entrada proveniente del divisor (Vin), está adelan-

tada frente a la señal de referencia (Vref), en la salida Pdown tenemos un pulso del tamaño de 

la diferencia de fase entre las señales. Este pulso entra en la bomba generando un pulso de la 

misma duración que inyecta una corriente negativa de I_CP (A). Si fuera al contrario, es de-

cir, si estuviera retardada, el pulso lo tendríamos en la señal Pup, y el pulso generado inyecta-

ría una corriente positiva (ver Figura 7.26). Si no estuvieran desfasadas no tendríamos pulso 
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en ninguna de las salidas estando las dos en estado alto. En este caso no suministraríamos 

corriente a la salida (ver Figura 7.27). 
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Figura 7.26. Respuesta transitoria del detector fase-frecuencia para corriente de salida positiva. 
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Figura 7.27. Respuesta transitoria del detector fase-frecuencia para corriente de salida nula. 
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En la Figura 7.28 se muestra la función de transferencia del detector fase-frecuencia con el 

bombeo de carga (corriente media a la salida respecto al desfase entre ambas entradas). Se ha 

realizado la simulación para un desfase de entre –360 grados (0.0) y 360 grados (2.0) pasando 

por 0 grados (1.0). Se comprueba que la respuesta es bastante lineal. La constante Kd, la cual 

es igual a la pendiente de la recta de la Figura 7.28, es de Kd=32.61 µA/rad. 
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Figura 7.28. Simulación de la función de transferencia del detector de fase junto a la bomba de carga. 

7.3.4. Divisor rápido por dos 
Para poder atacar al divisor programable es necesario reducir la frecuencia. Si se utilizaran 

flip-flops convencionales éstos serían el cuello de botella del funcionamiento del sistema. Por 

tanto se han de diseñar flip-flops más rápidos. El circuito diseñado y su símbolo en ADS se 

muestran en la Figura 7.29. 
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Figura 7.29. Esquemático del divisor rápido (a) y símbolo (b) en ADS. 

Este circuito consta de dos inversores CMOS, que operan como latches dinámicos controla-

dos por las señales de entrada clk y clkn provenientes del VCO, y de un inversor a la salida 

que actúa como buffer. El dimensionado de los transistores se ha realizado cuidadosamente 

para que el circuito funcione correctamente. 

Mediante el circuito de la Figura 7.30 se ha comprobado el funcionamiento del divisor intro-

duciéndole una señal periódica para la frecuencia máxima (5785 MHz) y mínima (5160 

MHz). 
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Figura 7.30. Esquema de simulación para comprobar el divisor rápido en ADS. 

En la Figura 7.31 se observa la simulación del esquemático anterior para una señal de entrada 

de 5160 MHz donde tenemos la señal de entrada (clk) y la salida del divisor (q). Se comprue-

ba que la frecuencia de entrada es el doble de la de salida por lo que el diseño es válido. 
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Figura 7.31. Simulación del divisor rápido para una señal de entrada de 5160 MHz. 

En la Figura 7.32 se observa la simulación del divisor para una señal de entradas de 5785 

MHz, donde también tenemos la señal de entrada (clk) y la salida del divisor (q). Se com-

prueba de nuevo que la frecuencia de entrada es el doble de la de salida. 
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Figura 7.32. Simulación del divisor rápido para una señal de entrada de 5785 MHz. 

7.3.5. Divisor programable 
El divisor programable es el de doble módulo (ver Figura 7.33). Consta de un predivisor 

(prescaler) rápido que puede dividir por P+1 y P y de dos contadores programables (presetta-

ble down counters), A y Np, de baja velocidad. En este caso Np es mayor que A. 

÷P/P+1÷ΝP

÷Α
RESET

RESETP/P+1

N=Np·P+A

fout/2fr= fin/(2·N)

 
Figura 7.33. Diagrama de bloques del divisor programable. 

Inicialmente el predivisor divide por P+1, y cada vez que entrega un impulso a su salida los 

contadores, inicializados a Np y A, se decrementan en una unidad. Cuando A llega a cero el 

predivisor pasa a dividir por P y así se mantiene hasta que Np llega a su vez a cero. A conti-

nuación se reinicializan P+1, Np y A y el proceso vuelve a empezar. El número total de im-

pulsos que entran en el predivisor por cada uno que se entrega a la salida de Np es: 

(7.39)  ( ) ( )
4342143421

ceroaNpllevarparaceroaAllevarpara

PANp1PA  N ⋅−++⋅=
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La frecuencia de salida es: 

(7.40)  

En el caso de nuestro sintetizador, la frecuencia de salida del divisor es de 2.5 MHz por lo que 

el factor de división, N, tiene que variar entre 1157 (para fo=5785 MHz) a 1032 (para 

fo=5160 MHz). Si partimos de un predivisor de 4/5 la ecuación (7.40) queda: 

(7.41)  

Hacemos que Np varíe de 257 a 288 y que A varíe de 4 a 5. Np actúa como ajuste grueso y A 

como ajuste fino. En la Tabla 7.6 se encuentran los valores que toman Np y A para conseguir 

las frecuencias requeridas por el sintetizador. 

Tabla 7.6. Valores que tiene que generar cada divisor para generar las frecuencias de cada banda 

Frecuencia de entrada al divisor 
programable (MHz) 

Valor del divisor pro-
gramable (Np⋅4+A) Valor de Np Valor de A 

5160/2=2580 1032 257 4 

5180/2=2590 1036 258 4 

5200/2=2600 1040 259 4 

5220/2=2610 1044 260 4 

5240/2=2620 1048 261 4 

5260/2=2630 1052 262 4 

5280/2=2640 1056 263 4 

5300/2=2650 1060 264 4 

5725/2=2862.5 1145 285 5 

5745/2=2872.5 1149 286 5 

5765/2=2882.5 1153 287 5 

5785/2=2892.5 1157 288 5 

Para implementar este divisor se necesita diseñar un prescaler de 4/5 (P/P+1), un contador 

programable de 257 a 288 (Np) y otro que divida entre 4 y 5 (A), pudiendo ser éste igual que 

el prescaler. El esquema final del divisor de doble módulo se puede observar en la Figura 

7.34. 

fout = fin / N = fin / (Np⋅P+A) 

fout = fin / (Np⋅4+A)
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÷4/5÷257 a 288
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RESET
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N=Np·P+A

fin/2fref=fin/(2·N)

 
Figura 7.34. Esquema de bloques del divisor programable con los valores de los divisores. 

No se va a describir el diseño a nivel de transistores del contador de doble módulo ya que es 

totalmente digital y su diseño e implementación no posee ningún tipo de problema. 

7.3.6. Filtro de bucle 
En este apartado primero se realiza una introducción al diseño de los filtros para después se-

guir con el diseño de los mismos. 

7.3.6.1. Introducción  
El filtro de bucle es elemento principal a considerar cuando se pretende analizar la estabilidad 

del lazo. Una vez diseñados los principales elementos del PLL, como el bombeo de carga o el 

oscilador principalmente, la estabilidad del PLL se puede asegurar sólo con los parámetros del 

filtro. 

El filtro que se va a implementar es para un PLL tipo 2 debido a que, como se vio en el apar-

tado 7.1.3.3, dichos PLL poseen un error de fase y de frecuencia igual a cero ante un escalón 

de fase y frecuencia respectivamente Tal como se explicó en el apartado 7.2.3, al utilizar un 

detector de fase-frecuencia digital con bombeo de carga el filtro debe ser pasivo. Además va a 

tener un polo adicional para el filtrado de espurios (PLL de orden 3, tipo 2). Para realizar el 

diseño se parte de las especificaciones de los demás elementos del sintetizador que son:  

• KV o constante del VCO expresada en MHz/V. 

• Kd o constante del detector de fase-frecuencia y bombeo de carga expresada en A/rad. 

• Fref o frecuencia de referencia. 

• N o factor de división. 
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El método para el diseño de filtros para PLL más generalizado es el método de la ganancia en 

lazo abierto y el margen de fase [KEE96]. 

El margen de fase (Φp) se define como la diferencia entre 180º y la fase del bucle en lazo 

abierto para ω = ωp, donde ωp es la frecuencia para ganancia 0 dB de la función de transfe-

rencia en lazo abierto. Normalmente el margen de fase suele elegirse entre 30º y 70º. Por esta 

razón el valor elegido para empezar los cálculos ha sido 45º. En la Figura 7.35 se puede ver la 

representación gráfica de Φp y ωp. 

Ganancia en lazo abierto
|G(s)·H(s)|

(dB)

0 dB

Fase en lazo abierto
Ψ(G(s)·H(s))

0º

-90º

-180º

ωp

Φp

Ψ(G(s)·H(s))

|G(s)·H(s)|

 

Figura 7.35. Diagrama de bode de la respuesta en lazo abierto del bucle. 

A continuación se va a describir, basándonos en el método del margen de fase, el diseño del 

filtro pasivo de orden 3 para el sintetizador. 

7.3.6.2. Diseño del filtro pasivo de orden 3 
El filtro pasivo de orden 3, que corresponde a un PLL tipo 2, es el de la Figura 7.36. Se com-

pone de un filtro de segundo orden (C1, R2 y C2) un polo extra (R3 y C3) para atenuar los 

espurios originados por el bombeo de carga. 
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Figura 7.36. Filtro pasivo de orden 3. 

La impedancia del filtro de segundo orden es: 

(7.42)  

Las constantes de tiempo T1 y T2 son: 

(7.43)  

(7.44)  

 
los cuales se pueden determinar a partir de KV, Kd y N: 

(7.45)  

(7.46)  

(7.47)  

(7.48)  

(7.49)  

El bombeo de carga genera ruido en forma de corriente debido a la conmutación que en él se 

produce a la frecuencia de referencia. Dicho ruido puede generar a la salida del VCO bandas 

laterales moduladas en frecuencia. Normalmente, la frecuencia de referencia es múltiplo del 

espaciado entre canales. Estas bandas laterales pueden causar ruido en canales adyacentes y 

por ello es necesario un filtrado adicional, que filtre los espurios ocasionados por la frecuen-

( ) ( )
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⋅=

C2R2T2 ⋅=

( ) ( )
wp

ΦptanΦp1/senT1 +
=

T1wp
1T2 2 ⋅

=

( )
( )2

2

2
Vd

T1ωp1
T2ωp1

Nwp
KK

T2
T1C1

⋅+
⋅+

⋅
⋅
⋅

⋅=







 −⋅= 1

T1
T2C1C2

C2
T2R2 =



Capítulo 7. El sintetizador de frecuencias 262 

cia de referencia. Este filtrado se hace mediante R3 y C3. El valor de la atenuación y la cons-

tante de tiempo del polo adicional son: 

(7.50)  

(7.51)  

(7.52)   

Para atenuar los espurios, el polo adicional debe estar por debajo de la frecuencia de referen-

cia. Además, para conseguir que el sistema se mantenga estable, dicho polo debe ser 5 veces 

mayor que el ancho de banda del bucle. Para compensar la pérdida de prestaciones ocasionada 

por el nuevo polo, los valores del filtro deben ser recalculados utilizando una nueva ωc (fre-

cuencia para ganancia 1), la cual es ligeramente inferior a ωp. El empeoramiento del margen 

de fase se puede corregir aumentando ligeramente C1 y C2 y disminuyendo R2. Resumiendo, 

los valores de T1 y T2 son de nuevo calculados utilizando el valor de ωc. 

(7.53)  

(7.54)  

(7.55)  

(7.56)  

(7.57)  

Se suele poner C3 < C1/10 y R3 > 2·R2 para que T3 no interfiera en los polo principales.  

Para el sintetizador a diseñar se han realizado los cálculos para las especificaciones siguientes: 

• ΦP (margen de fase)=45 º. 

• KV= MHz/V2884
V)25.22(
MHz)51655886(

∆v
∆f

−=
−
−

==  

• Kd=32.61 µA/rad 

• fref=2.5 MHz 
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• N = fout/fref= de 2314 (para fout=5785 MHz) a 2064 (para fout=5160 MHz) 

• Atenuación de espurios = 20 dB 

Utilizando las ecuaciones (7.45) y de la (7.52) a la (7.57) y haciendo C3 < C1/10 y R3 > 2·R2 

se obtienen los valores del filtro (ver Tabla 7.7). 

Tabla 7.7. Valores de los componentes del filtro pasivo de orden 3 

C1 4.076 nF 

C2 21.89 nF 

C3 23.87 nF 

R2 766 Ω 

R3 8 KΩ 

Una vez obtenido los valores del filtro, en el siguiente apartado, se comprobará si con este 

filtro el sintetizador es estable. 

7.4. Simulación del sintetizador 
En este apartado se muestran las simulaciones realizadas al sintetizador. La primera consiste 

en la simulación de la respuesta del bucle, en la cual se comprueba el margen de fase para ver 

si el sistema es estable. El VCO está modelado por el elemento de librería de ADS llamado 

LinearVCO_plllib y el divisor por el elemento LinearDivider. 

El segundo tipo de simulación realizada es la respuesta transitoria. Con este análisis se verifi-

ca si el sintetizador se engancha ante un salto de canal. El VCO y los divisores están modela-

dos mediante el elemento de librería que se encuentra en el ADS llamado VCO_DivideByN. 

En la simulación de la respuesta transitoria se ha tenido que modelar la función de transferen-

cia del VCO mediante la siguiente función exponencial: 

(7.58)  

El elemento utilizado para este fin es el VCO_DivideByN. En la Figura 7.37 se representa la 

ecuación de modelado comprobando se ajusta perfectamente a la medida del VCO obtenida 

en el apartado 6.3.2 del capítulo 6. 
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Figura 7.37. Función de transferencia del VCO modelada por una exponencial (en línea continua) y da-

tos medidos (♦). 

7.4.1. Simulación de la respuesta del bucle 
En la Figura 7.38 se muestra el esquema de simulación de la respuesta del sintetizador en bu-

cle abierto y en la Figura 7.39 el correspondiente al bucle cerrado. Los valores de los paráme-

tros empleados son los siguientes: 

• El valor de los componentes del filtro son los de la Tabla 7.7.  

• El valor de la Id del elemento LinearPFD_pllib, el cual modela el detector y el bombeo de 

carga, es de 207 µA, obtenido a partir de la Kd del apartado 7.3.3. 

• La Kv del VCO, modelado por el elemento  LinearVCO_plllib, es la calculada en el apar-

tado 7.3.6.2  (-2884 MHz/V). 

• El factor de división del divisor (No), el cual está modelado mediante el elemento Li-

nearDivider, es el máximo (2314). 

Con estos valores se ha obtenido la respuesta de la magnitud y fase en bucle abierto y cerrado 

del PLL (ver Figura 7.40). 
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Figura 7.38. Esquema de simulación de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de 

orden 3 para bucle abierto. 
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Figura 7.39. Esquema de simulación de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de 
orden 3 para bucle cerrado. 

En la Figura 7.40 (a) se observa que el valor de la frecuencia para ganancia 1 es de 25 KHz. 

Tal como se muestra en la Figura 7.40 (b) el margen de fase, el cual se calcula en bucle abier-

to, es de 45º, siendo el sistema estable. 
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Figura 7.40. Simulación de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, repre-
sentación de la magnitud en dB (a) y la fase en grados (b). En azul en bucle cerrado y en rojo en bucle 

abierto. 

Con esta simulación se ha comprobado que los parámetros calculados en el apartado 7.3.6.2 

son correctos. 
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7.4.2. Simulación del transitorio 
Con esta simulación se comprueba si el sintetizador es capaz de cambiar de una frecuencia de 

salida a otra. En la Figura 7.41 se muestra el esquema de simulación utilizado en ADS para 

realizar dicha  prueba. A continuación se muestra una breve descripción de cada bloque: 

• El bloque PFD_CP corresponde al detector de fase más el bombeo de carga diseñado en el 

apartado 7.3.3. Este elemento no es modelado, sino real, es decir su descripción está hecha 

a nivel de transistores. 

• El filtro pasivo de orden 3 es el calculado. 

• El bloque VCO_DivideByN es un VCO ideal al cual se le ha puesto como característica 

tensión de control-frecuencia de salida la del VCO de la gráfica de la Figura 7.37. La sali-

da del VCO elegida para la realimentación corresponde a la que se obtiene dividida de-

pendiendo de la tensión VtStep. De esta manera la salida primero es divida por 2064 y a 

los 530 µs pasa a ser dividida por 2314. Estos factores de división corresponden a la fre-

cuencia mínima y máxima que debe generar el sintetizador, es decir, 5160 MHz y 5785 

MHz respectivamente. Utilizando dicho bloque, en vez del VCO real, se ha reducido el 

tiempo de simulación del sintetizador de meses a días. Esto es debido a que al utilizar fre-

cuencias del orden de GHz (la del VCO) junto con frecuencias del orden de MHz (fre-

cuencia de referencia), el número de muestras necesarias para conseguir una apreciación 

digna del comportamiento del sintetizador es muy elevada, necesitando mucho tiempo de 

simulación si utilizaramos el VCO real. 
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Figura 7.41. Esquema de simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de 
orden 3. 
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• SDD2P1 es un elemento que adecua la señal de salida del VCO ideal, la cual es de diente 

de sierra, a una señal que se asemeja más a la del VCO real, y así poder atacar al detector 

con más fiabilidad. 

• Vref es la señal que actúa como frecuencia de referencia. 

Se ha simulado el peor caso, que es el salto máximo de frecuencia entre el canal de 5160 MHz 

a 5785 MHz. El resultado de la simulación se puede ver en la Figura 7.42, observándose co-

mo varía la frecuencia de salida del VCO. La frecuencia de salida se obtiene de la salida frq 

del bloque VCO_DivideByN. frq da una tensión proporcional a la frecuencia de salida del 

VCO pero en GHz (como ejemplo, 1.2 Voltios en frq significa que el VCO tiene una salida de 

1.2 GHz). Se observa claramente que el sintetizador se engancha a 5160 MHz en 0.1 ms. En 

el instante 0.53 ms se le aplica el cambio en el factor de división y el sintetizador cambia a la 

frecuencia de 5785 MHz en 0.59 ms. Se comprueba que el error de fase y frecuencia es cero. 

En la Figura 7.43(a) se observa como varía la tensión de salida del filtro. Para una tensión de 

salida del filtro de 2.2 V el VCO genera la frecuencia de 5160 MHz mientras que para una 

tensión de salida de 2.1 V el VCO genera la frecuencia de 5785 MHz. En la Figura 7.43 (b) se 

muestra la corriente de salida del bombeo de carga, observándose pulsos de corriente negati-

vos y positivos. 
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Figura 7.42. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3. 
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Figura 7.43. Simulación de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3. 

7.5. Conclusiones 
En este capítulo se ha diseñado a nivel de esquemático un sintetizador para el receptor de baja 

frecuencia intermedia según el estándar IEEE 802.11a. 

Primero se han estudiado los conceptos básicos de los PLL y de los sintetizadores de frecuen-

cia para seguidamente mostrar la estructura del sintetizador utilizada. A continuación se ha 

diseñado a nivel de transistores los componentes que lo conforman, excepto el divisor de do-

ble módulo, exponiendo las características de cada uno. El filtro de bucle elegido ha sido el 

pasivo de orden 3, correspondiente a un PLL de tipo 2, que proporciona un error de fase y 

frecuencia nulo. Además se ha utilizado un detector de fase-frecuencia digital. 

Después de simular cada componente por separado se ha hecho una simulación conjunta de 

todo el sintetizador. Para el VCO y los divisores se han utilizado modelos de comportamiento 

con objeto de reducir el tiempo de simulación del sintetizador. Se ha verificado como el sinte-

tizador se engancha para las frecuencias máxima y mínima en un tiempo no superior a 0.15 

ms, comprobándose que el sistema es estable y que el error de fase y frecuencia es cero. 

 



Capítulo 8 
El filtro polifásico y el amplificador de FI 

En el presente capítulo se realiza el estudio de los circuitos dedicados al tratamiento de la se-

ñal en la FI, es decir el filtro polifásico y el amplificador de FI. El primer apartado del capítu-

lo está dedicado al estudio e implementación del filtro polifásico, mientras que el segundo 

está dedicado al diseño del amplificador operacional. Las prestaciones obtenidas de cada ele-

mento se utilizarán en el capítulo siguiente, donde se simula el sistema. 

8.1. El filtro polifásico 

8.1.1. Introducción 
La arquitectura de receptor de RF más utilizada en los últimos años es la de conversión dire-

cta [EMI03]. La elección de la FI alta, baja o cero se hace atendiendo a los siguientes crite-

rios. Por ejemplo, una FI alta supone la utilización de filtros externos de alto factor de calidad. 

Esto implica una disminución de la integrabilidad del sistema y un aumento de la potencia 
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consumida por dichos filtros. Además, una FI alta dificulta el diseño de los circuitos de FI 

causando un aumento de la potencia consumida por los mismos. Por el contrario, si usamos 

una frecuencia intermedia igual a cero, el ruido flicker y los offsets de DC podrían degradar 

fuertemente la relación señal a ruido del sistema. Estos factores hacen que muchos de los di-

seños actuales se decanten por una arquitectura de FI baja. En este tipo de arquitecturas el 

principal problema es el rechazo de la frecuencia imagen que en estos casos es muy cercana a 

la frecuencia del canal deseado. 

Existen diferentes posibilidades para llevar a cabo el rechazo de la frecuencia imagen dentro 

del propio chip. En primer lugar tenemos las arquitecturas Hartley y Weaver  desarrolladas a 

mediados del siglo pasado [RAZ98] y más recientemente el uso de filtros polifásicos  

[AND00]. El principal problema de las primeras dos arquitecturas es que necesitan un desfa-

sador de 90º de un ancho de banda relativamente elevado. Además la arquitectura Weaver 

requiere el uso de un par de mezcladores extra, dos sintetizadores en lugar de uno y dos filtros 

paso-bajo de orden alto para eliminar la segunda frecuencia imagen. Esto implica un conside-

rable aumento del consumo de potencia además de los efectos parásitos que toda esta circuite-

ría extra introduce.  

Los filtros polifásicos (también llamados filtros complejos) permiten el rechazo de la frecuen-

cia imagen a frecuencias bajas y suponen sólo un pequeño aumento de la complejidad de los 

filtros paso-bajo que, de cualquier modo, hay que situar antes de los convertidores ADC. 

Este apartado comienza con un estudio de la teoría de los filtros integrados. Se sigue con el 

estudio de los filtros gm-C. La forma en como se realiza la selección de frecuencias será ex-

plicada en el siguiente apartado. Finalmente se explicará el diseño del filtro polifásico para el 

receptor de 802.11a. 

8.1.2. Teoría general sobre filtros integrados 

8.1.2.1. Introducción 
Un filtro es un dispositivo diseñado para dejar pasar todas las frecuencias dentro de un rango 

especificado (banda de paso) y para rechazar todas las frecuencias fuera de este rango (banda 

de rechazo). Idealmente, un filtro tiene pérdidas cero en la banda de paso y pérdidas infinitas 

en la banda de rechazo, y no causa ninguna distorsión a la señal que pasa a través de él.  
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De acuerdo a la función que realizan los filtros se clasifican como paso bajo (LPF), paso alto 

(HPF), paso banda (BPF) y de banda eliminada (SBF) (véase la Figura 8.1).  
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Figura 8.1. Respuesta en frecuencia de los cuatro tipos básicos de filtros Las líneas continuas son la fun-
ción ideal y las líneas discontinuas la función real. 

Puesto que es imposible realizar filtros con características ideales con cambios bruscos entre 

la banda de paso y la banda de rechazo, los filtros se hacen generalmente dentro de ciertas 

tolerancias en términos de la atenuación (α) en las bandas de paso y de rechazo (ver Figura 

8.2). 

Existen diferentes aproximaciones que nos permiten diseñar filtros con características pareci-

das a los filtros ideales, generalmente a expensas de otros parámetros. Las aproximaciones 

más importantes son: 

• Butterworth. 

• Chebyshev. 

• Bessel-Thomson. 

• Elíptico (igual rizado). 

• Elíptico (máximamente plano). 
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Figura 8.2. Especificaciones prácticas de la atenuación del filtro. 

Los filtros Butterworth (ver Figura 8.3(a)) tienen una respuesta plana en la banda de paso. 

Esto significa que el valor de las pérdidas de inserción de este tipo de filtros es igual a las 

pérdidas de inserción máximas en el centro de la banda de paso y aumenta hasta un valor de-

terminado en el borde de la banda de transición, a partir de este punto las pérdidas de inser-

ción aumentan mucho más rápidamente que en la banda de paso. Debido a que la respuesta es 

plana en la banda de paso, este tipo de filtros tiende a tener baja distorsión de amplitud y fase. 

Como contrapartida, los filtros Butterworth presentan un rechazo fuera de la banda de paso no 

tan bueno como el de otros tipos de filtro. 

La respuesta de los filtros Chebyshev (ver Figura 8.3(c)) presenta un rizado en la banda de 

paso. Esto significa que las pérdidas de inserción varían entre un mínimo y un máximo a lo 

largo de la banda de paso. Esto implica que la distorsión de amplitud y fase de estos filtros es 

mayor pero, como contrapartida, las características de rechazo de los filtros de Chebyshev son 

superiores a las de los filtros de Butterworth. De esta forma, con pocos componentes se pue-

den conseguir las pérdidas de inserción especificadas en la banda de rechazo, aunque con una 

distorsión en amplitud y fase más alta. 
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Figura 8.3. Funciones de transferencia típicas para filtros de cuatro polos. 

Los filtros de Bessel-Thomson (Figura 8.3(b)) son una aproximación lineal en fase. El recha-

zo en la banda de rechazo no es tan bueno como en los filtros de Butterworth o de Chebyshev, 

pero la pendiente es asintótica de valor 6·n dB/octava, donde n es el orden del polinomio de 

Bessel en la aproximación paso-bajo. 

Las respuestas elípticas (máximamente plana y de igual rizado, ver la Figura 8.3(d)) son idén-

ticas en la banda de paso a las de los filtros de Butterworth y de Chebyshev, respectivamente. 

Sin embargo, hay una diferencia muy importante en la banda de rechazo. Las pérdidas de in-

serción alcanzan un valor infinito en una o más frecuencias en la banda de rechazo. Esto pro-

porciona un rechazo de banda de igual rizado característico para ambos tipos de respuestas 

elípticas. La ventaja de los filtros elípticos es que la transición es mucho más rápida, aunque 

la estructura es un poco más compleja. 

De acuerdo con la naturaleza de los componentes usados para implementar el filtro podemos 

distinguir entre dos tipos principales de filtros: los filtros pasivos y los filtros activos. En el 

siguiente apartado veremos esto en más detalle. 
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8.1.2.2. Filtros Pasivos 
Un filtro pasivo es simplemente un filtro que no utiliza ningún elemento que amplifica (tran-

sistores, amplificadores operacionales, etc.). En términos del número de componentes necesa-

rios, los filtros pasivos son la implementación más simple de una función de transferencia 

dada. Estos filtros tienen también otras ventajas. Debido a que no tienen ningún componente 

activo, no requieren ninguna fuente de alimentación. Además su respuesta no está limitada 

por las limitaciones en ancho de banda de amplificadores operacionales o cualquier otro tipo 

de circuito activo y, por tanto, pueden trabajar bien en alta frecuencia. Así mismo, los filtros 

pasivos se pueden utilizar en aquellas aplicaciones que implican corrientes o tensiones eleva-

das. Por último, los filtros pasivos generan poco ruido en comparación con los circuitos que 

usan elementos activos. El ruido que producen es simplemente el ruido térmico de los com-

ponentes resistivos y, si el diseño es cuidadoso, la amplitud de este ruido puede ser muy baja. 

Sin embargo, los filtros pasivos tienen algunas desventajas importantes en ciertas aplicacio-

nes. Al no utilizar ningún elemento activo, no pueden proporcionar ganancia. Además, para la 

síntesis de la mayoría de filtros pasivos son necesarios varios inductores, y el coste que impli-

ca su uso en circuitos integrados en términos de área puede ser prohibitivo. 

8.1.2.3. Filtros activos 

Los filtros activos utilizan elementos que amplifican, especialmente amplificadores operacio-

nales (OA) y amplificadores operacionales transconductores (OTA), junto con resistencias y 

condensadores en sus lazos de realimentación. Los filtros activos pueden tener ganancia y 

además su impedancia de entrada y salida se puede ajustar a los valores deseados (en general 

esto no es siempre posible con los filtros pasivos). Este tipo de filtros son más fáciles de dise-

ñar que los filtros pasivos (sobretodo si los comparamos con los distribuidos). Su cualidad 

más importante es posiblemente que carecen de inductores, de tal modo que se eliminan los 

problemas asociados a estos componentes. El funcionamiento en alta frecuencia está limitado 

por el producto ganancia-ancho de banda de los elementos que amplifican. Además, los filtros 

activos generarán ruido debido a la circuitería de amplificación, aunque haciendo un diseño 

cuidadoso y usando amplificadores de bajo ruido esto se puede reducir al mínimo. En [KU-

GEL] se puede encontrar una descripción detallada de los filtros activos basados en OA. 

Otro tipo de filtros, llamados filtros de condensadores o capacidades conmutadas, supera al-

gunos de los problemas inherentes a los filtros activos normales, y añade algunas nuevas cua-
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lidades interesantes. Este tipo de filtros no necesita ningún condensador o inductor externo, y 

su frecuencia de corte se puede fijar con una exactitud muy alta (típicamente de 0.2%) me-

diante el uso de una frecuencia de reloj externa. Esto permite hacer diseños robustos y con 

alta repetibilidad con el coste reducido de osciladores baratos controlados por un cristal. 

Además la frecuencia de corte de este tipo de filtros se puede variar en un amplio rango sim-

plemente cambiando la frecuencia de reloj, y su sensibilidad con respecto a cambios de tem-

peratura es baja. 

La principal diferencia entre los filtros de capacidades conmutadas y los filtros activos con-

vencionales es que trabajan con datos muestreados, es decir, trabaja en tiempo discreto en 

lugar de en tiempo continuo. 

El funcionamiento de los filtros de capacidades conmutadas se basa en la posibilidad de simu-

lar el funcionamiento de resistencias mediante el uso de condensadores integrados y conmu-

tadores MOS. Si bien la tolerancia en el valor absoluto de las capacidades integradas es alta, 

su tolerancia con respecto a otros condensadores del chip se puede ajustar muy bien, dando 

por resultado filtros integrados cuyas frecuencias de corte son proporcionales y determinadas 

únicamente por la frecuencia del reloj externo. 

La principal desventaja de los filtros conmutados es que presentan mucho más ruido a su sali-

da (tanto ruido aleatorio como inyección del propio reloj) que los circuitos activos convencio-

nales, y que su frecuencia máxima de operación está limitada a una frecuencia por el ancho de 

banda de los dispositivos activos [SCH01]. 

Debido a esta limitación, la aproximación de capacidades conmutadas no se suele utilizar para 

el filtrado en alta frecuencia donde la solución más común es utilizar los filtros activos basa-

dos en OTA. La mayoría de los OA se basa en la conexión en cascada de dos o más etapas de 

amplificación. Esta configuración proporciona una ganancia elevada pero convierte al circuito 

en inestable. Para evitar esta inestabilidad, se suele usar por lo general una red de realimenta-

ción de compensación, la cual disminuye el producto ganancia-ancho de banda del OA 

(GBW). Un OTA no es más que un OA sin la segunda etapa. Esto significa que hay menos 

nodos internos en el circuito y, por tanto, hay un aumento en el ancho de banda del circuito. 

Por esta razón, los filtros activos basados en OTA están especialmente indicados a la realiza-

ción de filtros integrados de alta frecuencia. Este método de diseño utiliza solamente trans-

conductores y condensadores y se denomina generalmente como filtros gm-C. Aunque la 
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aplicación fundamental de este método de diseño son los filtros de alta frecuencia, los circui-

tos gm-C se pueden utilizar también para el diseño de filtros integrados en frecuencias bajas. 

La Figura 8.4 muestra una clasificación de filtros según el rango de frecuencias de funciona-

miento. Como se puede apreciar, la aproximación gm-C es el método más conveniente para 

diseño de filtros FI.  

10 101 102 103 104 105 106 107 108 109 1010

Filtros RC discretos analógicos

Filtros SC

Filtros gm-C

Filtros pasivos LC

Filtros distribuidos
(guia-ondas)

 
Figura 8.4. Clasificación de los filtros según el rango de frecuencias de funcionamiento. 

8.1.2.4. Efectos de segundo orden 
Además de inexactitudes de la aproximación teórica, los efectos de segundo orden más signi-

ficativos son los siguientes: 

• DC-offset: los offsets de continua pueden corromper la señal y, peor todavía, podrían satu-

rar las etapas siguientes. Este efecto es más importante en filtros paso-bajo puesto que los 

paso-banda no usan la frecuencia cero. En caso necesario será necesario compensar este 

efecto mediante sistemas más o menos sofisticados que permitan el calibrado. 

• Ruido: el ruido creado por los dispositivos semiconductores está presente en la salida de 

cualquier filtro construido con componentes activos. En la mayoría de los casos, las últi-

mas etapas del filtro quitan el ruido presente en la banda de rechazo generado por las eta-

pas precedentes, pero no hacen lo mismo con el ruido de la banda de paso. En la mayoría 

de los sistemas el ruido presenta pocos problemas ya que los filtros de FI están conectados 

generalmente a un convertidor ADC y la magnitud del ruido raramente excede del valor 

del bit menos significativo. Sin embargo, si queremos mejorar la exactitud de los datos 

deberemos reducir el ruido tanto como sea posible.  

• Distorsión: Si los circuitos activos con los que está hecho el filtro presentan no linealida-

des, a la salida aparecerán componentes armónicas de la frecuencia de la señal de entrada. 
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Estos armónicos se convierten en entradas al convertidor ADC, que los convierte a digital 

con el resto de la señal. Igual que sucedía con el ruido, cada etapa del filtro paso-bajo qui-

ta las componentes de la distorsión de la banda de rechazo que genera la etapa anterior.  

El nivel de distorsión varía con la frecuencia de la señal de entrada, la amplitud, la fun-

ción de transferencia, y la frecuencia de corte. La distorsión armónica total (THD) es una 

especificación usada a menudo como representación numérica de la distorsión presente en 

la salida de un circuito activo. Este número es la suma del valor eficaz de las distorsiones 

armónicas individuales (es decir 2º, 3º...etc.) creada por la no linealidad de los componen-

tes activos y pasivos en el circuito cuando es atacado por una entrada sinusoidal pura con 

una amplitud y una frecuencia dadas. Su medida requiere una entrada sinusoidal de muy 

baja distorsión, la eliminación de la componente correspondiente a la frecuencia funda-

mental de la salida y la medida de amplitud de los armónicos restantes que son típicamen-

te 60 dB a 140 dB menores que el fundamental. En los filtros activos, el THD se especifi-

ca generalmente en el dBc (dB relativos a la amplitud de la componente fundamental) en 

una frecuencia y amplitud específicas (por ejemplo 10Vp-p para una desviación de 1 

KHz). 

La figura de mérito que relaciona los dos parámetros últimos, es decir, el ruido y la distorsión, 

es el rango dinámico (DR). El DR se define generalmente como el nivel de entrada máximo 

que el circuito puede tolerar respecto al mínimo nivel de entrada para el cual el circuito pro-

porciona una calidad razonable de señal. En un filtro activo, las no linealidades definen el 

extremo superior (típicamente: la tensión de entrada máxima para tener un THD del 1%) y el 

ruido el extremo inferior. Las no linealidades en un filtro paso-bajo se pueden medir mediante 

el THD (veáse la Figura 8.5(a)). Sin embargo, en el caso de un circuito paso-banda, una me-

dida más adecuada es la intermodulación de tercer orden creada por dos tonos en la banda o 

combinaciones de dos tonos en la banda de rechazo que producen espurios en la banda de 

paso (Figura 8.5(b)). Esta no linealidad es caracterizada por el punto de intercepción de tercer 

orden. Cuando la definición del rango dinámico se basa en el comportamiento de la intermo-

dulación, el rango dinámico se llama “rango dinámico libre de espurios” (SFDR) [KUGEL]. 
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FILTRO ADC
 

(a) 

FILTRO ADC
 

(b) 

Figura 8.5. Distorsión producida por la no linealidad en un filtro (medida con el THD) (a). Distorsión 
producida por la intermodulación (medida con el IP3) (b) 

8.1.3. Filtros gm-C 
Como se comentó anteriormente, los filtros gm-C están compuestos por amplificadores de 

transconductancia y condensadores. En este apartado se presentan los conceptos básicos refe-

ridos a los filtros gm-C. El lector interesado puede encontrar una descripción más detallada en 

[SCH01] y [GEI85]. 
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Figura 8.6. Símbolos de los OTA asimétrico (a) y diferencial (b) con sus circuitos equivalentes en peque-
ña señal. 
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8.1.3.1. OTA básico 
Mientras que los amplificadores operacionales son fuentes de tensión controladas por tensión, 

los OTAs son fuentes de corriente controladas por tensión. De hecho un amplificador de 

transconductancia ideal no es más que una fuente de corriente controlada por tensión de ancho 

de banda infinita, con una impedancia de entrada y de salida infinitas. El símbolo usado para 

los OTA se muestra en la Figura 8.6 junto con el circuito equivalente en pequeña señal. 

 

8.1.3.2. Circuitos básicos con OTAs 
No es nuestra intención hacer una descripción detallada de todos los circuitos basados en 

OTA. Dejamos esta discusión a otras referencias [GEI85][SCH01]. Con el único ánimo de 

informar, en las figuras 8.7 a 8.9 se muestran algunos circuitos básicos: resistencias simula-

das, integradores y giradores. Las expresiones y esquemas que describen a estos circuitos se 

pueden ver a continuación: 

Para la resistencia: 

(8.1)  
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Figura 8.7. Resistencias simuladas con OTA, conectada a tierra (a), flotante (b) y negativa y diferencial 
(c). 

Para el integrador: 
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Figura 8.8. Integradores simulados con OTAs,  asimétrico(a), asimétrico con carga resistiva (filtro de 
primer orden) (b), diferencial con carga resistiva con dos condensadores puestos a tierra (c) y diferencial 

con carga resistiva con condensador flotante (d). 

Para el girador: 
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Figura 8.9. Giradores simulados con OTAs, implementación de una bobina conectada a tierra mediante 
OTAs asimétricos (a), implementación de una bobina conectada a tierra mediante OTAs diferenciales (b), 
implementación de un bobina flotante mediante OTAs asimétricos (c), implementación de un bobina flo-

tante mediante OTAs diferenciales (d). 
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Según se muestra en la Figura 8.8 y en la Figura 8.9, hay dos métodos para diseñar un inte-

grador, o un girador, completamente diferencial: con dos condensadores puestos a tierra de 

valor 2·C o con un condensador flotante de valor C. Esto significa que si conectamos  el con-

densador de forma diferencial nos ahorramos tres cuartos del área del condensador (necesita-

mos 1·C en lugar de 4·C). Sin embargo, la conexión diferencial tiene una desventaja. En la 

fabricación de condensadores integrados, la placa inferior, la que está situada al lado del subs-

trato, está conectada al substrato mediante un condensador parásito cuyo valor no es despre-

ciable (su valor es del orden del 10% del valor del condensador) (véase la Figura 8.10). Desde 

el punto de vista del integrador o del filtro completo, estos condensadores parásitos influyen 

en el comportamiento del circuito. Para eliminar este efecto, el condensador C debería tener 

su placa inferior conectada a la tierra (Figura 8.10(c)). Si conectamos el condensador de for-

ma diferencial para ahorrar área del silicio, el diseñador debería conectar dos condensadores 

del valor C/2 en paralelo con las placas inferiores invertidas tal y como se muestra en la 

Figura 8.10(d). De esta forma los condensadores Cg/2 todavía están presentes pero se mantie-

ne la simetría y el equilibrio del circuito. 

   

(a) (b) (c) (d) 

Figura 8.10. Conversión de dos condensadores en uno diferencial (a), representación del condensador 
parásito (b), forma correcta de conectar el condensador parásito en un condensador conectado a tierra (c) 

y  conexión recomendada de un condensador flotante de valor C (d). 

 

8.1.3.3. Filtros de primer y segundo orden 
El filtro gm-C de primer orden universal se muestra en la Figura 8.11. Este circuito queda 

descrito por la siguiente función de transferencia: 

(8.4)  

Las características fundamentales de este circuito son las siguientes: 
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• A partir de este circuito obtenemos un filtro paso alto de primer orden si hacemos gm1 

igual a cero quitando del circuito el transconductor correspondiente. 

• La transconductancia gm1 se puede hacer negativa si quitamos los cables cruzados y co-

nectamos la salida invertida de gm1 con los condensadores superiores y la salida no inver-

sora con los inferiores. 

• El valor de “a” puede variar entre 0 ≤ a ≤1, permitiendo que ajustemos el coeficiente de 

“s” en el numerador. Esto permite que los ceros de la función de transferencia puedan es-

tar dondequiera en el eje real. 

• Para hacer un integrador ideal basta con eliminar la transconductancia gm2. 

• Si hacemos gm1 = -gm2 y a = 1 obtendremos un filtro paso todo de primer orden que se 

pueda utilizar para hacer correcciones de fase. 

• Intercambiando las conexiones + y - de los condensadores 2·a·C de la entrada de gm1 po-

demos cambiar el signo de la función de transferencia con lo que el circuito se convierte 

en inversor. 
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Figura 8.11. Filtro gm-C de primer orden universal asimétrico (a) y diferencial (b). 

En la Figura 8.12 se muestra el filtro gm-C de segundo orden universal. Se observa que los 

dos condensadores 2·(1-a)·C y los dos condensadores 2·(1-b)·C en la implementación diferen-

cial se pueden sustituir por un condensador de valor (1-a)·C y (1-b)·3·C, respectivamente. La 

función de transferencia que describe el comportamiento de este circuito viene dada por:  

 

(8.5)  

 
2
00

2

2
z

2
21

2

1

2

21

2

i

11

i

3

2i

4

1i

42

i

o

ω/Qωss
ωsβsα

CC
gm

C
gmss

CC
gm

V
V

gm
gm

V
V

C
gma

V
V

C
gmbs

V
Vbs

V
VT(s)

+⋅+
+⋅+⋅

=

=

⋅
++

⋅
⋅







⋅+








⋅⋅−⋅⋅⋅+








⋅⋅

==



Diseño de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnología de silicio de bajo coste 283

donde 

(8.6)  

Esta función de transferencia describe una función bicuadrática la cual puede tener ceros en 

cualquier lugar dependiendo de los valores de tensión V1-4 que se elijan. En esta función de 

transferencia las transconductancias gm2, gm3 y gm4 son iguales (gm2 = gm3 = gm4 = gm). La 

transconductancia gm1 es ajustable por separado para permitir que ωz ≠ ω0. Nótese que la re-

lación entre los condensadores es Q2, lo cual puede dar lugar a algunas dificultades en la im-

plementación práctica si Q es grande. Las ecuaciones de diseño para los dos condensadores 

son las siguientes:  
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Figura 8.12. Filtro gm-C universal de segundo orden (biquadrático) asimétrico (a) y diferencial (b). 

La Tabla 8.1 nos ayuda a construir cualquier filtro bicuadrático. 
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Tabla 8.1. Guía para el diseño de un filtro bicuadrático 

FiltroTipo(a) V1 V3 V4 a b gm1 H(0) H(∞) 

LP Vi 0 0 0 0 H(0)·gm gm1/gm 0 

BP(b) 0 Vi 0 HM/Q2 0 0 0 0 

HP 0 Vi Vi a a·Q2 0 0 b=a·Q2 

BR(c) Vi Vi Vi a a·Q2 H(0)·gm gm1/gm b=a·Q2 

AP Vi Vi Vi 2Q2 1 Gm 1 b=1 
(a) V3 y/o V4 deben ser iguales a –Vi para una cierta libertad adicional en la selección de los 
signos de los coeficientes. 
(b) HM es la ganancia a mitad de banda. 
(c) Si gm1/gm=b se obtiene un filtro de rechazo de banda (notch), si gm1/gm>b uno paso-bajo, y 
si gm1/gm<b uno paso alto de rechazo de banda. 

8.1.3.4. Filtros de orden superior 
Hay dos métodos para diseñar los filtros gm-C de orden superior (ver Figura 8.13):  

• Conectar varias estructuras de primer y segundo orden en cascada. 

• Simulación de filtros pasivos en escalera. 

La segunda técnica consiste en diseñar primero el filtro pasivo que cumple con las especifica-

ciones requeridas y luego sustituir las bobinas por giradores. Este método suele ser el más 

sencillo dado que diseñar un filtro pasivo es relativamente fácil gracias a la disponibilidad 

existente de programas de ayuda al diseño de los mismos [LCPAS] [MAXFR] [FISHER] 

[CASAGE] [ADSAG]. Además, los filtros desarrollados siguiendo este método son más ro-

bustos frente a las tolerancias de los componentes con los que está diseñado [SCH01]. 

1er orden 2oorden 2oorden
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C1

L1girador

C2

L2girador
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(b) 

Figura 8.13. Diseño de un filtro de orden cinco conectando en cascada una etapa de primer orden y dos 
etapas de segundo orden (a), y simulando un circuito pasivo en escalera (b). 
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8.1.4. Teoría sobre filtros polifásicos 
Los filtros polifásicos no son algo nuevo aunque si su utilización para rechazar la señal ima-

gen en receptores de RF de FI baja. Para entender cómo son capaces de rechazar la señal ima-

gen, consideremos la representación compleja del esquema de bloques del receptor mostrado 

en la Figura 8.14. Con objeto de simplificar el análisis, supondremos que sólo están presentes 

en la entrada del mezclador la señal deseada y su imagen. De esta forma, las frecuencias de la 

señal y de la imagen serán respectivamente FIOL ωω +  y FIOL ωω − . Después de eliminar los 

términos en OLω2 ⋅  (el mezclador lleva implícita una característica paso-bajo), el resultado de 

mezclar las señales OL y RF en el dominio complejo es: 

(8.8)  

donde IB  y QBj ⋅  son las partes real e imaginaria de la salida del mezclador y se pueden ex-

presar como: 

(8.9)  

(8.10)  

 

Filtro complejo
H(s)=LP(s-jωFI)

A=Xseñal·cos((ωOL+ωFI)·t)+Xim·cos((ωOL-ωFI)·t)

ejωOLt=cos((ωOL)·t)+j·sin((ωOL)·t)

B=Gmezclador·(Xseñal·ej·ωF·It+Xim·ej·ωFI·t)=BI+j·BQ

C=Gmezclador·Xseñal·ej·ωFI·t

 
Figura 8.14. Representación en el dominio complejo de la arquitectura de rechazo de la frecuencia ima-

gen. 

En las ecuaciones (8.9) y (8.10) , tanto la señal deseada como la imagen en la rama I están 

desfasadas 90º con respecto a sus equivalentes en la rama Q. La Figura 8.15 muestra de forma 

gráfica el proceso de mezclado complejo de la señal deseada y su imagen. Después de la con-

versión se mantiene la separación entre la señal y la imagen ( FIω2 ⋅ ). El filtro de selección de 

canal complejo no es más que una versión desplazada en frecuencia de un filtro paso bajo. 

Esto significa que el filtro deja pasar la señal en FIωω = , mientras que atenúa la señal en 

FIωω −= . 

( ) QI
tωj

imagen
tωj

señalmezclador BjBeχeχGB FIFI ⋅+=+⋅= ⋅⋅−⋅⋅

( )t)cos(ωχt)cos(ωχGB FIimagenFIseñalmezcladorI ⋅⋅+⋅⋅⋅=

( )t)sin(ωχt)sin(ωχGB FIimagenFIseñalmezcladorQ ⋅⋅−⋅⋅⋅=
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Dado que el filtro tiene una respuesta asimétrica alrededor del eje jω, su respuesta en el domi-

nio del tiempo es compleja. Este comportamiento difiere del de los filtros reales en los que los 

polos complejos son siempre conjugados. En los filtros complejos es posible tener polos com-

plejos simples (de ahí su nombre) de forma que la respuesta en frecuencia de los filtros com-

plejos es simétrica alrededor de FIω  y no alrededor de 0. 

ωOL

señalimagen

ωOL+ωFIωOL−ωFI

2ωFI

0 ωFI−ωFI

2ωFI Filtro
complejo

Mezcla

ω

 

Figura 8.15. Traslación de frecuencia de una señal y su imagen con un mezclador en cuadratura y efecto 
del filtrado complejo. 

 

Filtro complejo
H(s)=LP(s-jωFI)

A=Xseñal·cos((ωOL+ωFI)·t)+Xim·cos((ωOL-ωFI)·t)
cos((ωOL)·t)

CI=Gmezclador·Xseñal·cos(ωFI·t)

sin((ωOL)·t)
BQ=Gmezclador·(Xseñal·sin(ωFI·t)-Xim·sin(ωFI·t))

BI=Gmezclador·(Xseñal·cos(ωFI·t)+Xim·cos(ωFI·t))

CQ=Gmezclador·Xseñal·sin(ωFI·t)

 

Figura 8.16. Implementación práctica del rechazo de la frecuencia imagen de la arquitectura de la Figura 
8.15. 

Estas operaciones complejas se realizan en la práctica de la siguiente forma. Mediante un 

mezclador en cuadratura, que consiste básicamente en dos mezcladores cuyas entradas OL 

están desfasadas 90º (ver la Figura 8.16), se lleva a cabo la multiplicación de la señal real de 

RF por tωj FI ⋅⋅e . En la representación compleja de la Figura 8.14, la señal deseada a la salida del 
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mezclador se localiza a una frecuencia FI positiva mientras que la señal imagen es localizada 

a una frecuencia FI negativa. En la implementación real en la Figura 8.16, la señal deseada (o 

la imagen) en la rama I está desfasada 90º de la de la rama Q. 

Tal y como se dijo anteriormente, un filtro polifásico es capaz de hacer la distinción entre la 

señal y la imagen basándose en la diferencia entre la fase de la rama I y la de la rama Q. En el 

dominio complejo, un filtro paso-banda polifásico es una versión desplazada de un filtro paso 

bajo. Para convertir un LPF en un BPF polifásico centrado en FIω , cada elemento dependiente 

de la frecuencia en el LPF se debe modificar para que sea una función de FIjω-s  en lugar de 

“s” [SED85]. El elemento dependiente de la frecuencia básico en un filtro es el integrador. Si 

consideramos el caso mas simple de convertir un LPF de primer orden con una frecuencia de 

corte LPω , a un filtro BPF polifásico centrado en FIω , para desplazar en frecuencia la respuesta 

del LPF se debe insertar un lazo de realimentación tal y como se muestra en la Figura 8.17(a). 

La relación compleja entre la entrada y la salida vendrá dada por 

(8.11)  

donde iQiIi χjχχ ⋅+=   y oQoIo χjχχ ⋅+= . Teniendo en cuenta estas definiciones, esta ecua-

ción se puede poner de la siguiente manera: 

(8.12)  

(8.13)  

 

Esta distinción entre la componente en fase y en cuadratura se hace en la práctica tal y como 

se muestra en la Figura 8.17 (b).  
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Figura 8.17. Conversión de un filtro paso bajo a uno polifásico centrado en ωFI. Representación compleja 
(a), implementación mediante diagrama de bloques (b). 

La traslación en frecuencias  

(8.14)  

o lo que es lo mismo: 

(8.15)  

Se puede usar de forma directa para generar la estructura de un filtro paso-banda polifásico 

basado en la técnica gm-C ya que dicha traslación se puede aplicar a cada elemento reactivo 

en el filtro pasivo paso-bajo prototipo. Así, si nos fijamos en un condensador C cualquiera, 

éste se convierte a: 

(8.16)  

)ωjH(sH(s) FI⋅−→

( ) ( ))ωjj(ωHωjH FI⋅−→⋅

CωjCωjC)ωj(ωCωj FIFI ⋅⋅−⋅⋅=⋅−→⋅⋅
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donde ωFI·C es una conductancia con un valor independiente de la frecuencia. Esta traslación 

se podrá hacer solamente si tenemos señales en cuadratura tal y como se ha comentado ante-

riormente. En la Figura 8.18 se muestra un ejemplo de la utilización de esta técnica. El filtro 

paso-bajo C-L-C de la Figura 8.18(a) se convierte en un filtro gm-C paso-bajo en la Figura 

8.18(b). La versión polifásica del filtro se muestra en la Figura 8.18(c) la cual está compuesta 

por dos filtros como el de la Figura 8.18(b) más los circuitos de traslación.  

ω

 
(a) 

ω

 
(b) 

I

Q

ω
ωFI

 
(c) 

Figura 8.18. Filtro C-L-C (a),  implementación gm-C (b) e implementación gm-C polifásica (c). 
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8.1.5. Implementación del filtro polifásico 
En este apartado explicaremos el proceso de diseño del filtro polifásico para el receptor de 

802.11a. Las especificaciones que debe tener nuestro filtro polifásico paso banda son las si-

guientes: 

• Ancho de banda de 20MHz  

• Frecuencia central a 20MHz 

• Rechazo de -30dB a 40 MHz (es decir, a 20MHz de la frecuencia central del filtro). 

El proceso de diseño comienza con la definición del filtro paso bajo pasivo prototipo. Una vez 

hecho esto pasamos a su transformación en un filtro activo tipo gm-C. Para ello, primero 

haremos la implementación usando transconductores ideales y seguidamente, tras estudiar el 

OTA real que vamos a utilizar, haremos la implementación real del filtro prototipo. Llegados 

a este punto, ya sólo nos faltaría convertir el filtro paso bajo de partida en un filtro polifásico 

paso banda mediante la transformación )ωjH(sH(s) FI⋅−→ . Para ello, en primer lugar utili-

zaremos transconductores ideales y posteriormente haremos la implementación real del filtro 

usando los transconductores reales.  

8.1.5.1. Diseño del filtro pasivo paso bajo prototipo  
Lo primero que debemos hacer es diseñar el filtro pasivo paso bajo prototipo. Las característi-

cas de este filtro son las siguientes: 

• Ancho de banda de 10MHz (recordemos que un filtro polifásico tiene el doble de banda 

de paso que un filtro paso bajo). 

• Rechazo de -30dB a 20MHz. 

Como se comentó en el apartado 8.1.3.4, a la hora de diseñar el filtro pasivo prototipo existe 

una amplia disponibilidad de programas de ayuda al diseño. Concretamente, nosotros hemos 

utilizado el programa de diseño de filtros que incorpora ADS denominado Filter Design Gui-

de. En la Figura 8.19 podemos ver la ventana principal donde se le indica las características 

que debe tener el filtro. En concreto debemos definir las frecuencias donde debe estar la ban-

da de paso y la banda de rechazo (Fp=10MHz y Fs=20MHz), las impedancias de entrada y 

salida (Rsource = Rload = 1KΩ), la amplitud en dB en las bandas de paso y rechazo (Ap = 

3dB y As = 30dB) y, por último, el tipo de respuesta del filtro (Butterworth o Maximally 

Flat).  
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Figura 8.19. Guía de diseños de filtros en ADS. 

Junto con el orden que debe tener el filtro (N=5) y la respuesta en frecuencia del mismo, la 

herramienta nos proporciona el circuito que lo implementa (ver Figura 8.20).  

Port
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L
L1
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L=23.399622 uH

C
C1
C=8.93786 pF

Port
P1
Num=1

 
Figura 8.20. Filtro proporcionado por el ADS a partir de la guía de diseño de filtros. 

8.1.5.2. Diseño del filtro activo paso bajo prototipo  
Una vez tenemos la estructura del filtro pasivo pasamos a su implementación con transcon-

ductores. En principio utilizaremos OTAs ideales para luego pasar a su implementación con 

OTAs reales.  

El circuito equivalente del OTA ideal que usaremos es el que se muestra en la Figura 8.21. 

Siguiendo el procedimiento de diseño descrito en el apartado 8.1.3, el filtro paso bajo activo 

queda tal y como se muestra en la Figura 8.22. Como podemos ver se ha tomado el filtro rea-

lizado con elementos pasivos del apartado anterior y se ha sustituido las bobinas por sus cir-

cuitos equivalentes con transconductores. 



Capítulo 8. El filtro polifásico y el amplificador operacional 292 

 
Figura 8.21. Circuito equivalente de OTA ideal utilizado inicialmente en las simulaciones. 
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Figura 8.22. Filtro paso bajo activo realizado con OTAs ideales. 

La respuesta del circuito, tanto en su versión pasiva como en su versión activa, se muestra en 

la Figura 8.23. Vemos que ambas respuestas se solapan perfectamente, manteniéndose los 

valores de ganancia y frecuencia de corte en los valores especificados. 
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Figura 8.23. Respuesta del filtro en su versión pasiva y activa. 

8.1.5.3. Transconductor de Nauta  
El transconductor es el bloque más importante en el diseño de los filtros gm-C. Por ello resul-

ta de crucial importancia el tener un OTA con las prestaciones adecuadas. Como vimos en el 
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apartado anterior, un transconductor es idealmente una fuente de corriente controlada por ten-

sión con un ancho de banda infinito y con unas impedancias de entrada y salida infinita. Sin 

embargo, este tipo de especificaciones son imposibles de tener en un circuito real y, por tanto, 

tendremos que trabajar con especificaciones más moderadas.  

Como norma general, la ganancia en DC (AVDC) debe ser de al menos 40 dB y el ancho de 

banda debe ser suficiente para cubrir el rango de trabajo del filtro final [AND01]. 

Con respecto al valor de la gm, su valor mínimo dependerá de la capacidad mínima disponible 

en la tecnología y de la inductancia mínima requerida. Por ejemplo, si la capacidad mínima de 

la tecnología es de 1 pF, para una inductancia de 15 µH necesitaríamos una gm mínima de 

250 µS.  

(8.17)  

Una vez conocemos los valores de AVDC y gm, la ro la podemos calcular usando la siguiente 

expresión: 

(8.18)  

En los últimos años se han desarrollado un elevado número de transconductores y tanto su 

diseño como sus circuitos se pueden encontrar en la literatura. En [SAN00] se hace un amplio 

repaso de las arquitecturas de transconductores basadas en tecnologías CMOS más utilizadas. 

El transconductor que hemos elegido para implementar nuestro filtro es el denominado de 

Nauta [NAU92]. Se trata de un circuito diferencial basado en el uso de inversores CMOS, por 

lo que este circuito es especialmente apropiado para aplicaciones de baja tensión de alimenta-

ción. Además el área necesaria es también bastante reducida.  

Las características más importantes de este transconductor son las siguientes:  

• El esquema del transconductor de Nauta se muestra en la Figura 8.24. Está formado por 

seis inversores. Los inversores I1 e I2 son los responsables de generar la transconductan-

cia, mientras que el resto se encarga de garantizar estabilidad en modo común y propor-

cionar una resistencia de salida en modo diferencial alta.  

• Este transconductor posee una arquitectura diferencial y, por tanto, es simétrico con res-

pecto a los inversores que lo forman. 

L
Cgm ≥

gm
AVr DC

o ≥
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• El transconductor carece de nodos internos, excepto “gnd” y “Vdd”, lo cual abre la posibi-

lidad de combinar las capacidades del transconductor con las propias del filtro. Esto per-

mite la implementación de filtros a frecuencias altas, o bien, filtros de orden alto para ope-

rar a frecuencias bajas. 

• Si definimos las transconductancias de los inversores como gmi y las conductancias pará-

sitas de salida como gdi, las resistencias de salida en modo común (Rcm) y en modo dife-

rencial (Rdm) serán respectivamente: 

(8.19)  

(8.20)  

Si por simplicidad suponemos que tanto las transconductancias gmi como gdi son iguales 

a gm y a gd, respectivamente, las ganancias en modo común y en modo diferencial serán: 

(8.21)  

(8.22)  

Este resultado implica que el circuito es estable respecto al modo común (Acm es menor 

que uno) y que el valor numérico de Ao dependerá de los valores de gm y gd. Para aplica-

ciones a frecuencias altas, los transistores deberán tener longitudes de canal pequeñas lo 

cual implica una Ao pequeña. En esos casos habría que aumentar la gm mediante el au-

mento de la tensión de polarización del inversor correspondiente (I5 e I4). 

• Dado que todos los transistores trabajan en la región de saturación, la transconductancia 

resultante es una función lineal de la tensión de entrada. Es fácil demostrar que el circuito 

será lineal si se satisfacen las siguientes desigualdades: 

(8.23)  

(8.24)  

donde ∆V es la excursión de la señal a la entrada/salida del transconductor y thV  es la 

tensión umbral de los transistores. Estas restricciones implican que el valor mínimo de 

Vdd es 3· thV  y, por tanto, el circuito puede funcionar con una tensión de alimentación 

mucho menor que la del chip.  
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• Por lo general los inversores de salida suelen tener el mismo tamaño que los de entrada. 

Sin embargo, esto es innecesario ya que la finalidad de los inversores de salida es, como 

acabamos de decir, la de proporcionar una resistencia de salida en modo diferencial alta y 

la de garantizar la estabilidad respecto al modo común mediante la minimización de la re-

sistencia de salida en modo común. Para conseguir la estabilidad respecto al modo común 

basta con que la transconductancia de los inversores de entrada sea al menos el doble de 

los de la salida [AND01]. La relación entre la transconductancia de los inversores de sali-

da y la de los de entrada suele ser de 0.6 en lugar de 0.5 para evitar que no se cumpla la 

condición de estabilidad respecto al modo común debido a las tolerancias en el proceso de 

fabricación. Entre las ventajas de reducir la transconductancia de salida se encuentra en 

primer lugar la reducción del consumo de potencia, que para el factor de 0.6 es de un 

27%. Así mismo el área también será menor. La relación señal a ruido a la salida también 

se ve mejorada ya que al disminuir la corriente de los inversores de salida se producirá 

menos ruido. Por último, la linealidad del transconductor mejora ligeramente puesto que 

los transistores que dejarían primero la región de saturación son los de los inversores de 

salida y si reducimos su corriente aumentamos su linealidad. 
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Figura 8.24. Transconductor de Nauta en ADS. 
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Para trabajar más cómodamente, en lugar de utilizar el circuito completo del transconductor 

de Nauta utilizaremos sólo su diagrama de bloques (ver Figura 8.25). En la Tabla 8.2 se 

muestran los parámetros característicos de este transconductor. La respuesta en frecuencia 

tanto en magnitud como en fase del circuito real y de su modelo usando los parámetros de la 

Tabla 8.2 se muestra en las figuras 8.26 y 8.27. Obsérvese la coincidencia de ambas respues-

tas. 

OUT-

OUT+IN+

IN-

 
Figura 8.25. Símbolo del transcoductor de Nauta. 

 

Tabla 8.2. Parámetros del transconductor de Nauta diseñado 

AVDC  f3dB Margen de Fase gm ro Co Ci 

31.14 dB 6.31MHz 89º 449µS 69.35kΩ 0.36pF 0.32pF 
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Figura 8.26. Respuesta en magnitud del transconductor de Nauta modelado mediante sus parámetros y el 

diseñado. 



Diseño de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnología de silicio de bajo coste 297

m2
freq=
phase(salida)=-89.76 deg

316.2MHz

1E1 1E2 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E91 1E10

-100

-80

-60

-40

-20

-120

0

freq, Hz

ph
a
se

(s
al

id
a)

, d
eg

m2
ph

a
se

(s
al

id
a_

m
od

el
o)

-1
80

 
Figura 8.27. Respuesta en fase del transconductor de Nauta modelado mediante sus parámetros y el dise-

ñado. 

8.1.5.4. Realización del filtro activo paso bajo con el transconductor de 
Nauta 
En este apartado lo único que tenemos que hacer es transformar el circuito ideal de la Figura 

8.22 al circuito real de la Figura 8.28. A la hora de hacer esta transformación se deberá tener 

en cuenta las siguientes consideraciones: 

• El valor de los condensadores que simulan las inductancias vienen dados por: 2gmLC ⋅= . 

• Dado que los condensadores que nos salen son pequeños tenemos que tener en cuenta las 

capacidades parásitas del transconductor: 

 

 

 

• Las resistencias de adaptación de 1 KΩ las hemos generado de forma interna, 

• Hemos añadido dos transconductores en paralelo a la entrada con objeto de aumentar la 

ganancia en la banda de paso y no tener las pérdidas típicas de los filtros pasivos.  
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Figura 8.28. Filtro paso bajo activo realizado con OTAs reales. 
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Los resultados obtenidos se muestran en la Figura 8.29. Vemos que ambos filtros presentan 

una respuesta similar. La única diferencia estriba en la ganancia que en la versión activa es 

5dB mayor  gracias a la inclusión de los dos transconductores en paralelo a la entrada.  
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Figura 8.29. Simulaciones obtenidas del filtro paso bajo activo realizado con OTAs reales. 

8.1.5.5. Realización del filtro polifásico activo  
Llegados a este punto, ya sólo nos faltaría convertir el filtro paso bajo de partida en un filtro 

polifásico paso banda mediante la transformación )jωH(sH(s) FI−→ . Para ello, en primer 

lugar utilizaremos transconductores ideales y posteriormente haremos la implementación real 

del filtro usando los transconductores reales.  

En la Figura 8.30 se muestra el filtro polifásico implementado mediante transconductores 

ideales. Como se comentó anteriormente, este circuito está compuesto por dos filtros paso 

bajo más los circuitos encargados de hacer la transformación )jωH(sH(s) FI−→ . 
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Figura 8.30. Filtro polifásico implementado mediante transconductores ideales. 
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En la Figura 8.31 se muestran los resultados que se obtienen con el circuito anterior para la 

salida en fase y en cuadratura. Vemos que idealmente este circuito tiene una ganancia máxima 

de -6.021 dB y que la frecuencia central del mismo es 20 MHz. También se observa que el 

ancho de banda de paso del filtro es 20 MHz y que en 40 MHz la ganancia está por debajo de 

-30 dB. 
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Figura 8.31. Resultados de la simulación del filtro polifásico implementado mediante transconductores 
ideales para la salida en fase (a) y en cuadratura (b). 

La versión del filtro polifásico implementado mediante transconductores reales se muestra en 

la Figura 8.32. En este caso se han rediseñado los transconductores encargados de hacer la 

transformación )jωH(sH(s) FI−→  para que tengan la trasnconductancia adecuada. 

En la Figura 8.33 se observan las salidas en fase y en cuadratura que en este caso están lige-

ramente deformadas debido al uso de transconductores reales. En este caso el filtro está cen-

trado a 21.78 MHz y el ancho de banda es de 18.23 MHz. La atenuación en 40 MHz es de 

42.708 dB, (mayor que en el caso ideal). Obsérvese que las diferencias son mínimas y, por 

tanto, podemos decir que se siguen cumpliendo las especificaciones impuestas.  
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Figura 8.32. Filtro polifásico implementado mediante transconductores reales. 
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Figura 8.33. Resultados de la simulación del filtro polifásico implementado mediante transconductores 
reales para la salida en fase (a) y en cuadratura (b). 

 

8.1.6. Conclusiones del diseño del filtro polifásico 
En este apartado hemos visto como los filtros polifásicos (también llamados filtros complejos) 

permiten el rechazo de la frecuencia imagen a frecuencias bajas. Esto permite el uso de recep-

tores de conversión directa con un aumento de la complejidad  mínima si los comparamos con 

las arquitecturas Hartley y Weaver. 

Con objeto de demostrar la viabilidad de la utilización de los filtros polifásicos para este fin, 

en este capítulo hemos implementado a nivel de esquemático un filtro para el receptor de 

IEEE 802.11a. Para ello primero se ha hecho el estudio teórico sobre los filtros, prestando 

especial atención a los filtros gm-C, los cuales están compuestos por amplificadores de trans-

conductancia y condensadores. Tras haber realizado un estudio teórico de los filtros polifási-

cos se pasó a la implementación del mismo utilizando OTAs, describiendo detalladamente el 

proceso para  transformar un filtro pasivo en un activo polifásico. 
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8.2. El amplificador de FI 
En este apartado se desarrollará una etapa de amplificación basada en un amplificador opera-

cional totalmente diferencial. Mediante la introducción del amplificador en la cadena de re-

cepción no sólo se pretende eliminar las pérdidas en la conversión del sistema sino que inclu-

so se proporcione ganancia al sistema total. Se comienza con el diseño de la etapa de entrada. 

Se sigue con el diseño de la etapa de CMFB (Common Mode Feeback) para terminar el diseño 

con la etapa de salida. Para finalizar se realiza el dibujo del layout y las correspondientes si-

mulaciones post-layout. 

8.2.1. Etapa de entrada del amplificador 
La topología elegida para la realización del amplificador operacional es la mostrada en la 

Figura 8.34. Inicialmente se han evaluado las diversas topologías existentes en amplificadores 

operacionales [PIN03] pero se ha optado por esta estructura por presentar un bajo consumo, 

una ganancia aceptable y, lo más importante en este diseño, un buen ancho de banda. Como 

puede observarse en la Figura 8.34 la etapa de entrada no es más que un amplificador diferen-

cial con cargas activas. El empleo de las cargas activas hace que se mejore notablemente las 

prestaciones del amplificador en cuanto a ganancia y linealidad frente a circuitos con cargas 

resistivas simples. 

Vdd Vdd Vdd

M1 M2

M3 M4

M5 M6

R1

VBIAS

VBIAS2

 
Figura 8.34. Etapa de entrada del amplificador. 

Para la realización del diseño se debe tener en cuenta la polarización de cada uno de los tran-

sistores para garantizar que estos permanezcan siempre dentro de la región de saturación. La 
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máxima excursión de salida diferencial que se puede obtener con el circuito es de 3.3 V. En 

consecuencia, estableciendo una excursión máxima de salida en cada rama de 1.45 V quedan 

1.85 V para polarizar los transistores. Teniendo en cuenta los requerimientos en cuanto a ex-

cursión y estableciendo una corriente de polarización 100 µA se obtiene que los componentes 

del circuito queden dimensionados y con las polarizaciones mostradas en la Tabla 8.3. 

Tabla 8.3.  Dimensionado y polarización de los transistores de la etapa de entrada 

Transistor Tensión VDSAT (V) W (µm) L (µm) 

M1 0.2  2 0.6  

M2 0.2  90 0.6  

M3 – M4 0.65 14.8 2 

M5 – M6 1 4.55  1  

Los transistores deben de estar en saturación, por lo que la tensión de saturación mínima de 

los MOSFET viene dada a partir de la ecuación (8.25). 

(8.25)  

Sabiendo que se dispone de 1.85 V para la polarización del circuito, en la Figura 8.35 se 

muestra como se reparte la tensión entre los transistores. 

Vdd

M2

M3

M5

VBIAS

VBIAS2

1.85 V

VDSAT=0.2 V

VDSAT=0.65 V

VDSAT=1 V

 
Figura 8.35. Polarización de los MOSFET. 

Una vez distribuida la tensión para polarizar el circuito, a partir de la ecuación (8.25) se ob-

tiene la tensión VGS de cada uno de los transistores y teniendo en cuenta la ecuación de los 

TGSDSAT V-VV =
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transistores MOSFET en la región de saturación (ecuación (8.26)) se puede dimensionar el 

transistor y obtener la relación de aspecto de los mismos. 

(8.26)  

Una vez dimensionados los transistores para la corriente especificada, para completar el ajuste 

de la etapa de entrada sólo resta dimensionar correctamente la fuente de corriente del circuito. 

Este ajuste se consigue modificando la resistencia limitadora de corriente de la fuente. Para 

ello hay que tener en cuenta que la caída de tensión en la resistencia es de 2.4 V y que la co-

rriente que la atraviesa es de 100 µA. Se obtiene directamente que la resistencia deba tener un 

valor de 24 KΩ. 

8.2.2. Diseño del CMFB 
La etapa de CMFB es imprescindible en el diseño de un amplificador totalmente diferencial. 

En el caso de un amplificador asimétrico el nivel de polarización a la salida esta fijado por el 

espejo de corriente. Pero en el caso del amplificador totalmente diferencial, como el mostrado 

en la Figura 8.34, esta tensión de polarización en la salida depende únicamente de la tensión y 

la corriente de polarización del circuito. Esta dependencia de la polarización del circuito im-

plica que una pequeña variación de la polarización debido a los procesos de fabricación hace 

que se produzca un desajuste del modo común en la salida del circuito. 

En la Figura 8.36 se muestra esquemáticamente el funcionamiento del CMFB. Como puede 

observarse el sistema presenta una red de realimentación que muestrea en todo momento la 

tensión de salida en modo común del amplificador y la compara con una tensión de referencia 

(Vref) y en función de esa comparación se actúa sobre la fuente de corriente que polariza el 

circuito para conseguir mantener constante la tensión en modo común en la salida. 

( )2TGS
OXn

D VV
L
W

2
CµI −⋅⋅
⋅

=
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Figura 8.36. Esquema de funcionamiento del CMFB. 

De la Figura 8.36 se desprende que el circuito de CMFB tiene que presentar una alta impe-

dancia de entrada para que su influencia en la señal de salida sea despreciable en comparación 

con la impedancia de salida del amplificador. En la Figura 8.37 se muestra el esquema de la 

etapa implementada en el diseño. 
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Figura 8.37. Esquemático del CMFB. 

Buscando correspondencia entre el esquemático de la Figura 8.37 y el diagrama de la Figura 

8.36, la red de muestreo de los niveles del modo común lo constituyen los transistores M8 y 
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M9 y el comparador de las señales esta constituido directamente por el amplificador diferen-

cial. En este circuito, cuando se produce un aumento en el nivel del modo común en la salida 

del amplificador, aumenta la corriente por la rama de M12 y, en consecuencia, se produce una 

disminución de la corriente por la rama de M13. Teniendo en cuenta que la tensión en M10 y 

M11 esta fijada por VREF, para compensar la disminución de la corriente debe producirse una 

bajada de la tensión VBIAS, que es la encargada de polarizar a los transistores M5 y M6 del 

amplificador, compensándose de esta forma el aumento del modo común. 

Para el dimensionado de los transistores que forman parte del CMFB se procede de igual for-

ma que en el caso de la etapa de entrada del amplificador. En la Tabla 8.4 se muestra tanto el 

dimensionado como el nivel de polarización de cada uno de los transistores. 

Tabla 8.4. Dimensionado del CMFB 

Transistor Tensión VDSAT (V)  W (um) L (um) 

M7 0.2 8,55 0.6 

M8-M9 0.3 1.15 1 

M10 – M11 0.3 1.15 1 

M12 – M13 0.7 0.85 1 

8.2.3. Diseño de la etapa de salida 
Diseñadas ya la etapa de entrada del amplificador operacional y el circuito de realimentación 

del modo común, para completar el diseño del amplificador sólo resta diseñar la etapa de sali-

da. Esta etapa debe presentar un buen rango dinámico así como un ancho de banda suficiente 

para no interferir en la señal de salida. Teniendo en cuenta las condiciones impuestas, la etapa 

de salida elegida para la realización del diseño es la mostrada en la Figura 8.38. 

VIN

VOUT

Vdd

VBIAS3 = 1.8 V M14

M15

 
Figura 8.38. Etapa de salida del amplificador. 
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Al igual que en el caso del amplificador y el CMFB el dimensionado de los transistores que 

forman parte de la estructura se realiza atendiendo a la excursión de salida del circuito. De 

esta forma, en la Tabla 8.5 se muestra la polarización de cada uno de los transistores teniendo 

en cuenta que la corriente que atraviesa la etapa es de 200 µA. 

Tabla 8.5. Dimensionado de la etapa de salida 

Transistor Tensión VDSAT (V) W (um) L (um) 

M14 1 5 0.35 

M15 1 20 0.35 

 

8.2.4. Simulaciones a nivel de esquemático del amplificador 
Una vez completado el proceso de diseño del amplificador debe comprobarse el correcto fun-

cionamiento del mismo. De esta forma en la Figura 8.39 se muestra una simulación en AC del 

amplificador en lazo abierto. 
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Figura 8.39. Simulación del amplificador completo en lazo abierto, ganancia en dB (a) y fase (b). 

Como puede observarse en la Figura 8.39, el amplificador presenta una ganancia en lazo 

abierto de unos 24 dB y un margen de fase de 45º, lo que significa que no va a ser necesaria la 

compensación de posibles inestabilidades del amplificador. En la Figura 8.40 se muestra la 

respuesta del amplificador en lazo cerrado (el amplificador se ha realimentado con unas resis-

tencias de 3 KΩ.) 
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Figura 8.40. Respuesta del amplificador en lazo cerrado, ganancia en dB (a) y fase (b). 

Como se desprende de la Figura 8.40, en lazo cerrado el amplificador presenta una ganancia 

de unos 14.8 dB y un margen de fase de unos 40º aproximadamente.  

Una vez comprobada la respuesta en frecuencia del amplificador operacional tanto en lazo 

abierto como en lazo cerrado, en la Figura 8.41 se muestra la respuesta transitoria del amplifi-

cador. Para la realización de la simulación se ha introducido una señal senoidal con una fre-

cuencia de 20 MHz y una amplitud de 1 mVp. A pesar de que la señal de entrada es muy pe-

queña se observa como a la salida del amplificador se obtiene una buena respuesta, conse-

cuencia de la ganancia que presenta el circuito. Por otro, lado una señal de entrada de 1 mVp 

es una señal de entrada grande para las potencias de entrada que se le van a introducir al am-

plificador, ya que la señal de entrada procede de la etapa de mezclador y tendrá una amplitud 

de unos pocos cientos de micro voltios. 
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Figura 8.41. Respuesta transitoria del amplificador 
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8.2.5. Layout del amplificador 
Una vez realizado el diseño y comprobado mediante simulaciones que es válido para la im-

plementación, pasamos a la realización del layout del mismo. Este circuito presenta estructura 

diferencial y por tanto debemos tener especial cuidado en la realización del layout intentando 

que los componentes queden lo más próximos posible entre ellos para evitar diferencias gran-

des entre los diversos componentes. Este aspecto es, si cabe, más crucial en el diseño del la-

yout del CMFB ya que es la parte encargada de la corrección de este tipo de fenómenos en el 

circuito. Una vez hechas estas consideraciones previas, en la Figura 8.42 se muestra una vi-

sión general del layout del amplificador. Nótese que la mayor parte del área esta ocupada por 

las estructuras de medida. 

 
Figura 8.42. Vista general del layout del amplificador. 

En la Figura 8.43 se muestra un detalle del núcleo del amplificador. Puede observarse en el 

centro el conjunto del CMFB y de la etapa de entrada del amplificador. A la derecha de los 

mismos se encuentra la etapa de salida del circuito y la referencia de tensión que establece el 

nivel de tensión de modo común. Finalmente, a la derecha puede observarse el espejo de co-

rriente. 
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Figura 8.43.  Detalle del núcleo del amplificador. 

En las tablas 8.6 y 8.7 se pueden observar un resumen de las simulaciones post-layout del 

amplificador para lazo abierto y lazo cerrado. 

Tabla 8.6. Resultados de las simulaciones post-layout del amplificador en lazo abierto 

Ganancia 24.63 dB 

Margen de Fase 45.78º 

Ancho de banda a 3 dB 8.8 MHz 

frecuencia de corte (0 dB) 119.7 MHz 

Tabla 8.7. Resultados de las simulaciones post-layout del amplificador en lazo cerrado realimentado con una 
resistencia de 3 KΩ 

Ganancia 14.8 dB 

Margen de Fase 40.8º 

Ancho de banda a 3 dB 40 MHz 

frecuencia de corte (0 dB) 119.7 MHz 

8.2.6. Conclusiones del diseño del amplificador operacional 
En este apartado se ha realizado el diseño del amplificador operacional a nivel de layout. El 

diseño de ha realizado por partes. Primero se realizó el diseño de la etapa de entrada del am-

plificador operacional. Para corregir la tensión de offset de salida del amplificador se diseño el 

CMFB. El diseño finalizó con la implementación de la etapa de salida. Tras realizar simula-

ciones a nivel de esquemático, se pasó al trazado del layout y a las simulaciones post-layout, 

simulándose el amplificador en lazo abierto y en lazo cerrado. Los resultados obtenidos para 

la ganancia y el ancho de banda para lazo cerrado son de 14.8 dB y 40 MHz respectivamente. 
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8.3. Conclusiones 
Con el diseño del filtro polifásico y el amplificador de FI concluye el diseño y estudio de to-

dos los bloques que conforman el receptor propuesto. En el siguiente capítulo se realizarán las 

simulaciones del sistema y se comprobará si los bloques diseñados pueden ser utilizados o no 

en el receptor. 



Capítulo 9 
Análisis final del sistema y conclusiones 

En el presente capítulo se realiza la simulación del receptor completo utilizando las especifi-

caciones obtenidas de cada elemento diseñado a lo largo de la tesis. A medida que avance el 

capítulo se irá comprobando si los elementos diseñados son adecuados para ser utilizados en 

el receptor. 

La estructura del capítulo es la siguiente. En el primer apartado se recopilan las especificacio-

nes de cada elemento diseñado y se exponen las simulaciones a realizar. En el siguiente apar-

tado se realizan las simulaciones del sistema y se comprueba si los elementos diseñados se 

pueden utilizar para el receptor propuesto. El capítulo finaliza con un breve resumen y con las 

conclusiones y líneas futuras que abre esta investigación. 
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9.1. Resumen de las especificaciones de los elementos 
diseñados 
A continuación se muestran las especificaciones de los elementos diseñados en la presente 

tesis, es decir, el LNA, los mezcladores, el sintetizador, el filtro polifásico y la etapa de ampli-

ficación de FI. 

9.1.1. Especificaciones del LNA 

Las especificaciones del LNA están sido recogidas del capítulo 4 y son especificaciones obte-

nidas de simulaciones postlayout. Se pueden ver en la Tabla 9.1 para los dos tipos de LNA 

diseñados, el cascodo y el doble balanceado. 

Tabla 9.1. Especificaciones de los LNA diseñados 

Tipo de LNA Ganancia 
(dB) NF (dB) VSWR1 VSWR2 IIP3 

(dBm) 
OIP3 

(dBm) 

Cascodo 16.23 2.875 1.25 2.53 -4.37 11.86 

Doble balanceado 15.91 3.13 1.35 1.93 -1.32 14.59 

En la Tabla 9.2 se encuentran las especificaciones que se han puesto en los módulos de ADS 

que modelan el LNA, tanto para el cascodo como para el doble balanceado. La ganancia del 

elemento LNAGain contiene las pérdidas introducidas por el filtro que modela su respuesta 

en frecuencia (LNAFilter) 

Tabla 9.2. Especificaciones de los módulos LNAGain y LNAFilter para el LNA cascodo y LNA balanceado 

  LNA cascodo LNA doble 
balanceado 

Ganancia  16.23 + 3 dB 15.91 + 3 dB 

Figura de ruido  2.875 3.13 LNAGain 

Linealidad (IIP3) -4.37 -1.32 

Frecuencia central de la banda de paso 5.5 GHz 

Ancho banda de paso 1 GHz 

Atenuación banda de paso 3 dB 

Ancho banda paso+banda de transición 2 GHz 

LNAFilter 

Atenuación para banda eliminada 23 dB 
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9.1.2. Especificaciones de los mezcladores 

Las especificaciones de los mezcladores del capítulo 5 están obtenidas de simulaciones post-

layout para el mezclador basado en la célula de Gilbert y el mezclador doblado, y son fruto de 

medidas experimentales en el caso del mezclador pasivo. Las mismas se pueden ver en la 

Tabla 9.3 para los tres tipos de mezclador diseñados. 

Tabla 9.3. Especificaciones de los mezcladores diseñados 

Tipo de mezclador Ganancia (dB) NF (dB) VSWR OL VSWR RF IIP3 (dBm) 

Gilbert 19 22 1.2 1.2 17 

Doblado 31 21 1.2 1.2 25 

Pasivo -31 a -33.25 29.6 1.15 1.15 30 

En la Tabla 9.4 se encuentran las especificaciones introducidas para las simulaciones con 

ADS que modelan al mezclador para los tres diseños. 

Tabla 9.4. Especificaciones de los módulos Mixer_Q/I y MixerLoss_I/Q para los tres mezcladores diseñados 

  Gilbert Doblado Pasivo 

Tipo de conversión FI = RF — OL 

Ganancia de conversión 19  dB 31 dB -33 dB 

Aislamiento OL/IF > 18.6  dB 
Mixer_I/Q 

Aislamiento OL/RF > 70 dB 

Ganancia 0 dB 

Figura de ruido 22 dB 21 dB 29.6 dB MixerLoss_I/Q 

Linealidad (IIP3) 17 dBm 25 dBm 30 dBm 

9.1.3. Especificaciones del sintetizador 

Las especificaciones del sintetizador están determinadas por el VCO cuyas medidas se pre-

sentan en la Tabla 9.5. 

Tabla 9.5. Prestaciones del VCO 

Vcontrol = 0 V 6399 MHz 
Frecuencia de oscilación 

Vcontrol = 3.3 V 4693 MHz 

Offset de 1 MHz -87 dBc/Hz 

Offset de 5 MHz -105 dBc/Hz Ruido de fase 

Offset de 10 MHz -117 dBc/Hz 

Potencia de salida -10 dBm 
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A partir de la tabla anterior, los datos introducidos en ADS para especificar el módulo 

N_Tones, que modela el sintetizador, se muestran en la Tabla 9.6. 

Tabla 9.6. Características del sintetizador (módulo de ADS denominado N_Tones) 

Frecuencias a generar (MHz) 5160, 5180, 5200, 5220, 5240, 5260, 5280, 5300, 
5725, 5745, 5765, 5785 

Potencia de salida (dBm) -10 

Offset de 1 MHz -87 dBc/Hz 

Offset de 5 MHz -105 dBc/Hz Ruido de fase 

Offset de 10 MHz -117 dBc/Hz 

9.1.4. Especificaciones del amplificador de frecuencia intermedia 

Por otra parte, la ganancia del amplificador de FI es la del amplificador operacional diseñado 

en el capítulo 8 de la presente memoria, de modo que la ganancia de los módulos IF_Amp_I 

e IF_Amp_Q en la simulación es de 14.8 dB. 

9.1.5. Especificaciones del filtro polifásico 

Las características del filtro polifásico, obtenidas en el capítulo 8, son las de la Tabla 9.7: 

Tabla 9.7. Características del filtro polifásico 

Frecuencia central de la banda de paso 21.75 MHz 

Ancho banda de paso 18.08 MHz 

Atenuación banda de paso -7.7 dB 

Ancho banda paso+banda de transición 40 MHz 

Atenuación para banda eliminada -35 dB 

Como se dijo en el capítulo 2, en la simulación del sistema el filtro polifásico se ha modelado, 

utilizando 2 filtros de Butterworth. Las especificaciones de dichos filtros B1 y B2 son las re-

cogidas en la Tabla 9.8. 

Tabla 9.8. Características de los filtros de Butterwoth B1 y B2 

Frecuencia central de la banda de paso 21.75 MHz 

Ancho banda de paso 18.08 MHz 

Atenuación banda de paso -7.7 dB 

Ancho banda paso+banda de transición 40 MHz 

Atenuación para banda eliminada -35 dB 
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9.1.6. Simulaciones realizadas 

Las simulaciones realizadas son, básicamente, las mismas que las del capítulo 2, pero esta vez 

con las especificaciones de los elementos ya diseñados. La primera es el cálculo del PER para 

una señal a la entrada de la antena cuya potencia sea igual a la sensibilidad mínima de entra-

da. Le sigue el cálculo del PER para la señal de potencia máxima a la entrada del receptor. El 

tercer tipo de simulación es el rechazo al canal adyacente (ACR) y la última el rechazo al ca-

nal no adyacente (NACR). 

9.2. Simulación del sistema 
Al haber diseñado varios tipos de LNA y de mezcladores, el número de simulaciones necesa-

rio es mayor que el del capítulo 2. En la simulación del sistema, las prestaciones del sintetiza-

dor, amplificador de FI y filtro polifásico son las mismas para todas las simulaciones. En 

cambio, las prestaciones del LNA y del mezclador cambian dependiendo del circuito emplea-

do. Se han realizado simulaciones para todas las combinaciones de LNA y mezclador utiliza-

dos. Además, se ha tenido en cuenta el número de amplificadores de FI que hay que utilizar 

para cada caso, utilizando un amplificador de FI adicional en las simulaciones realizadas con 

el mezclador pasivo para conseguir una señal de un nivel aceptable en la salida del receptor. 

9.2.1. Simulación del PER para la sensibilidad mínima de entrada 

El esquema de simulación es el mismo que el utilizado en el capítulo 2 (ver Figura 2.20). Se 

han simulado 100 paquetes con un PSDU de 1000 bytes. Se ha impuesto que el nivel de señal 

que le llega a la antena es de -82 dBm, correspondiente a una tasa de bits de 6 Mbps. Los re-

sultados del PER para todos los dispositivos para el canal de 5180 MHz se pueden ver en la 

Tabla 9.9 y es del 0%, es decir no se pierde ningún paquete. 

Tabla 9.9. PER para mínima sensibilidad a la entrada 

Tipo de LNA Tipo de mezclador Número de 
amplificadores de FI 

PER para mínima 
sensibilidad a la entrada 

Gilbert 1 0 % 

Doblado 1 0 % Cascodo 

Pasivo 2 0 % 

Gilbert 1 0 % 

Doblado 1 0 % Doble 
Balanceado 

Pasivo 2 0 % 
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La Figura 9.1 muestra los espectros de salida del receptor utilizando el LNA cascodo, el mez-

clador pasivo y dos etapas de amplificación de FI. En la Figura 9.1 (a) vemos la señal que le 

llega al LNA, que es de -82 dBm correspondiente al canal existente en 5785 MHz. En la 

Figura 9.1 (b) se observa la señal del sintetizador, la cual se encuentra a una frecuencia 5765 

MHz. Dicha señal ya no es tan pura como la utilizada en el capítulo 2 debido al ruido de fase 

del mismo. En la Figura 9.1 (c) se observa la señal a la salida del mezclador, en la que tene-

mos el canal de entrada trasladado a 20 MHz. Finalmente, en la Figura 9.1 (d), se observa la 

señal en fase (I) filtrada, lista para ser procesada en la parte digital del receptor. 
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Figura 9.1. Resultados de la simulación para el cálculo de PER con el canal de 5785 MHz utilizando el 

LNA cascodo, el mezclador pasivo y dos etapas de amplificación de FI. 

9.2.2. Simulación del máximo nivel de la señal a la entrada del 
receptor 

Para comprobar si el receptor cumple los requisitos del estándar referidos al máximo nivel de 

señal a la entrada del receptor, se ha realizado la simulación utilizando el mismo esquema que 

en el apartado anterior. En este caso para una PSDU de 1000 bytes se ha puesto una señal a la 

entrada de la antena de -30 dBm y se ha comprobado que el PER es siempre del 0%. Los re-

sultados de la simulación se pueden ver en la Tabla 9.10. 
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Tabla 9.10. PER para máxima señal a la entrada 

Tipo de LNA Tipo de mezclador Número de 
amplificadores de FI 

PER para máxima señal 
a la entrada 

Gilbert 1 0 % 

Doblado 1 0 % Cascodo 

Pasivo 2 0 % 

Gilbert 1 0 % 

Doblado 1 0 % Doble 
Balanceado 

Pasivo 2 0 % 

En la Figura 9.2 se observan los espectros de salida del receptor para el canal de 5180 MHz 

utilizando la siguiente combinación de componentes: LNA balanceado, mezclador doblado y 

una etapa de amplificación de FI. La Figura 9.2(a) muestra la señal que le llega al LNA con 

un nivel de potencia de -30 dBm. En la Figura 9.2(b) se observa la señal del oscilador local, la 

cual se encuentra a una frecuencia 5160 MHz. En la Figura 9.2 (c) se observa la señal a la 

salida del mezclador y en la Figura 9.2 (d) se muestra la señal en fase (I). 
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Figura 9.2. Resultados de la simulación para el cálculo de PER con el canal de 5180 MHz con una señal 

de -30 dBm a la entrada del receptor con el LNA balanceado y la el mezclador doblado. 
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9.2.3. Simulación del ACR 

Para comprobar si el sistema cumple los requisitos correspondientes al ACR se ha utilizado el 

mismo esquema que en las simulaciones con el sistema ideal del capítulo 2 (ver Figura 2.24). 

Dicho esquema es similar a los utilizados en los apartados anteriores pero con la salvedad de 

que hay un generador de señal WLAN adicional para generar el canal adyacente que se suma 

al deseado. Se ha calculado el PER (para una PSDU de 1000 bytes) a la salida y se debe com-

probar que es inferior al 10 %. Los resultados de la simulación se pueden observar en la Tabla 

9.11. 

Tabla 9.11. PER para el  ACR 

Tipo de LNA Tipo de mezclador Número de 
amplificadores de FI PER para ACR 

Gilbert 1 0 % 

Doblado 1 0 % Cascodo 

Pasivo 2 0 % 

Gilbert 1 0 % 

Doblado 1 0 % Doble 
balanceado 

Pasivo 2 0 % 

En la Figura 9.3 se muestra la simulación para el canal deseado de 5320 MHz con una poten-

cia de -79 dBm, correspondiente a una tasa de bits de 6 Mbps y el canal contiguo de 5300 

MHz con una potencia 16 dB mayor que la del deseado. El resultado de la simulación para 

100 paquetes se puede observar en la Figura 9.3. 
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Figura 9.3. Resultados de la simulación para el cálculo de ACR para una tasa de bits de 6 Mbps, canal 

deseado de 5320 MHz y canal adyacente de 5300 MHz con el LNA cascodo, célula de Gilbert y un amplifi-
cador de FI. 

En Figura 9.3(a) se observa los dos canales a la entrada de la antena. La Figura 9.3(c) muestra 

los 2 canales a la salida del mezclador y la Figura 9.3(d) muestra el espectro de la señal I. El 

PER obtenido es del 0 %, cumpliendo las especificaciones del estándar. 

9.2.4. Simulación del NACR 

Para el caso del NACR se ha utilizado el mismo esquema de simulación que para el ACR, ya 

que el proceso es el mismo. Para la simulación se ha elegido el canal deseado de 5785 MHz 

con una potencia de -79 dBm, correspondiente a una tasa de bits de 6 Mbps, y el canal no ad-

yacente de 5745 MHz con un potencia 32 dB mayor que la del deseado. Los resultados de las 

simulaciones para 100 paquetes se pueden observar en la Tabla 9.12. Se observa que se cum-

plen las especificaciones para los siguientes casos: 

 

• LNA doble balanceado, mezclador basado en la célula de Gilbert y una etapa de FI. 

• LNA doble balanceado, mezclador pasivo y dos etapas de FI. 
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Tabla 9.12. PER para NACR 

Tipo de LNA Tipo de mezclador Número de 
amplificadores de FI PER para NACR 

Gilbert 1 99 % 

Doblado 1 99 % Cascodo 

Pasivo 2 99 % 

Gilbert 1 0 % 

Doblado 1 22 % Doble 
Balanceado 

Pasivo 2 0 % 

En Figura 9.4 se observan los resultados de la simulación para el cálculo de NACR para una 

tasa de bits de 6 Mbps, canal deseado 5785 MHz y canal interferente de 5745 MHz con el 

LNA balanceado, la célula de Gilbert y un amplificador de FI. 
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Figura 9.4. Resultados de la simulación para el cálculo de NACR para una tasa de bits de 6 Mbps, canal 

deseado 5785 MHz y canal interferente de 5745 MHz con el LNA balanceado, la célula de Gilbert y un 
amplificador de FI. 

9.2.5. Conclusiones de la simulación del sistema 

Mediante las simulaciones realizadas al sistema se ha comprobado que el receptor cumple las 

especificaciones de sensibilidad, máxima señal a la entrada y ACR pero no la de NACR.  
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En caso de la simulación del NACR, es decir cuando hay otro canal de mayor potencia cerca-

no al deseado, el PER deja de ser del 0% en cuatro de los casos simulados (ver la Tabla 9.12). 

Esto es debido a que las componentes espectrales adicionales del VCO ocasionadas por el 

ruido de fase que posee, mostradas en la Figura 9.5, son mezcladas junto con la señal de sali-

da del LNA. De esta manera se traslada a FI el canal no adyacente junto al deseado. Dicho 

efecto se comprueba gráficamente en la Figura 9.6, donde se ve que a la salida del mezclador 

el canal adyacente interferente anula completamente el deseado. 

IDEAL

ω0

REAL

ω0  
Figura 9.5. Espectro de salida del VCO ideal y real. 

ω1 ω2

ω1−FI ω2−FI

Canal deseado Canal adyacente
interferente

FIω ω

ω

RF FI

OL

 
Figura 9.6. Efecto del canal adyacente a la salida del mezclador con un VCO con ruido de fase. 

 

Dicho efecto se puede corregir mejorando el ruido de fase del VCO. Se han realizado simula-

ciones para estimar cual es el ruido de fase máximo que tiene que tener el VCO para que en la 

comprobación del NACR el PER sea del 0 % en todos los casos. Dicho ruido es el mostrado 

en la Tabla 9.13. 
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Tabla 9.13. Ruido de fase requerido del VCO para que se cumplan los requisitos de NACR y ACR. 

Offset de 1 MHz -115 dBc/Hz 

Offset de 5 MHz -120 dBc/Hz 

Offset de 10 MHz -132 dBc/Hz 

Para conseguir un ruido de fase similar al de la Tabla 9.13, es necesario llevar a cabo alguna 

acción en el diseño del VCO, lo cual se plantea en el próximo apartado. 

9.2.6. Mejora del VCO 

La mejora del VCO se ha realizado utilizando dos procedimientos. El primero propone la me-

jora del factor de calidad de los elementos del tanque y el segundo plantea optimizar la co-

rriente del circuito para mínimo ruido. 

9.2.6.1. Mejora del factor de calidad del tanque 

En los osciladores LC el ruido de fase depende, generalmente, del factor de calidad del tan-

que, mejorando a medida que el Q aumenta [RAZ98]. En nuestro diseño, el tanque está for-

mado por una bobina, un condensador y dos varactores. La bobina se ha diseñado de modo 

que el factor de calidad, Q, a la frecuencia de interés sea óptimo [GON05]. En cambio, el di-

seño del varactor no se ha optimizado, simplemente se ha utilizado el proporcionado por la 

tecnología. En la nueva versión del hitkit de AMS, concretamente en la v3.60B de la tecnolo-

gía S35D4, se ofrece un nuevo varactor de unión PN, el denominado JVAR. Con dicho varac-

tor, además de conseguir una curva de tensión control-frecuencia de salida menos abrupta, se 

mejora el ruido de fase. Esto se debe principalmente a que posee un factor calidad mejor que 

el varactor MOS, tal como se puede observar en la Figura 9.7. 
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Figura 9.7. Factor de calidad del varactor MOS en trazo gris (CVAR) y del PN en trazo negro (JVAR). 

Simplemente cambiando el CVAR por JVAR en el circuito se ha mejorado el ruido de fase 

del VCO tal como se ve en la Figura 9.8. Dicha mejora es máxima a 1 kHz, habiendo una 

diferencia de 19 dB entre ambos diseños. A partir de 50 kHz de offset no se produce mejora.  
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Figura 9.8. Ruido de fase con el varactor MOS en trazo gris (CVAR) y con el PN en trazo negro (JVAR). 
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9.2.6.2. Optimización de la corriente del circuito para mínimo ruido 

En cualquier circuito de RF existe una relación entre los niveles de polarización de los transis-

tores y el ruido, debiendo existir un compromiso entre ambos. Por ello, se ha realizado un 

estudio de las características de los transistores proporcionados por la tecnología, intentando 

obtener el punto de polarización de los transistores del circuito para mínimo ruido. Esto se ha 

realizado con un análisis de ruido en ADS a partir de una configuración muy sencilla, el par 

diferencial de la Figura 9.9. Para todos los tipos de transistores disponibles en la tecnología, 

se ha calculado la densidad de corriente dI (corriente por unidad de área) para mínimo ruido. 

Mediante simulaciones se ha comprobado que el transistor que mejor se comporta respecto a 

ruido es el NPN121. 
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Figura 9.9. Esquemático para simular la dI para mínimo ruido. 

Por simplicidad, se ha fijado el parámetro “Area” de los transistores a la unidad y se ha calcu-

lado la NFmin en función de la corriente de polarización del par diferencial. Los resultados de 

la simulación se pueden comprobar en la Figura 9.10, obteniendo una dI=25mA/Area en mo-

do diferencial por los dos transistores, es decir dI=12.5mA/Area por transistor, para un NFmin 

de 23.94 dB. 
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Figura 9.10. Resultados de la simulación para la obtención de la dI para mínimo ruido. 

También se ha calculado la resistencia de carga para mínimo ruido. Utilizando los resultados 

anteriores (Iref=25mA y Area=1) hemos realizado un barrido de la resistencia de carga 

(Rload) para la obtención de mínimo ruido. El esquemático utilizado para dicha simulación es 

el de la Figura 9.11. 
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Figura 9.11. Esquemático para simular la Rload para mínimo ruido. 
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Figura 9.12. Resultados de la simulación para la obtención de la Rload para mínimo ruido. 

Como se observa en los resultados de la simulación (ver Figura 9.12) para minimizar el ruido, 

el valor de Rload debe ser alto (mayor de 20 kΩ). 

9.2.7. Resultados de la simulación del VCO mejorado 

Con los datos obtenidos en el apartado 9.2.6, es decir, uso del tanque con varactor JVAR, 

densidad de corriente por transistor de dI=25mA/Area y una Rload grande se ha vuelto a redi-

señar el VCO a nivel esquemático. Se ha simulado el VCO y el ruido de fase ha mejorado tal 

y como se observa en la Figura 9.13. 
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Figura 9.13. Ruido de fase del VCO original (en gris) y del VCO mejorado (en negro). 
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Para 1 kHz de offset el ruido de fase ha mejorado en 27 dB, mientras que a partir de 50 kHz 

ha mejorado en 5 dB. 

La curva tensión de control-frecuencia de salida ya no es tan abrupta como en el VCO origi-

nal (veáse la Figura 9.14). Esto se debe a que la variación de la capacidad del varactor utiliza-

do en el nuevo VCO es lineal en un rango más amplio.  
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Figura 9.14. Curva tensión de control – frecuencia de salida para el VCO mejorado. 

Si el VCO mejorado se hubiera fabricado y medido, su ruido de fase no sería el simulado, tal 

como ocurrió con el VCO original. Se ha estimado el ruido de fase real del nuevo VCO to-

mando los datos medidos del VCO original y traduciendo la mejora de 5 dB obtenida en las 

simulaciones en el VCO mejorado. De esta manera los datos utilizados para el ruido de fase 

utilizados son los de la Tabla 9.14.  

Tabla 9.14. Características del sintetizador (módulo de ADS denominado N_Tones) para el VCO mejorado 

 VCO original VCO mejorado 

Offset de 1 MHz -87 dBc/Hz -92 dBc/Hz 

Offset de 5 MHz -105 dBc/Hz -110 dBc/Hz Ruido de fase 

Offset de 10 MHz -117 dBc/Hz -122 dBc/Hz 

Con los datos del VCO mejorado se ha vuelto a simular el sistema completo. Desafortunada-

mente y como era de esperar, debido a que el ruido de fase del nuevo VCO  no ha alcanzado 
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los valores de la Tabla 9.13, el PER para la simulación del NACR no ha cambiado de forma 

considerable. 

De esta manera se concluye que la combinación de componentes que cumplen con las especi-

ficaciones del estándar IEEE 802.11a son las dos siguientes: 

• El LNA doble balanceado, el mezclador basado en la célula de Gilbert y una etapa de FI. 

• El LNA doble balanceado, el mezclador pasivo y dos etapas de FI. 

9.3. Conclusiones 
En esta tesis se ha realizado un estudio pormenorizado de un receptor para redes inalámbricas 

según el estándar IEEE 802.11a en una tecnología de bajo coste. Para ello, primero se realizó 

un estudio del estándar, prestando especial atención a la capa física del mismo. Se siguió con 

el estudio de distintas arquitecturas para el diseño del receptor eligiendo la de baja frecuencia 

intermedia por su sencillez de diseño y baja sensibilidad al ruido flicker. El problema de cómo 

rechazar la frecuencia imagen en esta arquitectura se optó por resolverlo utilizando un filtro 

polifásico después de la amplificación de baja frecuencia.  

Para conseguir las especificaciones de los elementos a diseñar, se simuló el sistema con ADS, 

comprobando que el receptor cumplía todas las especificaciones del estándar. Este paso se 

realizó en el capítulo 2, donde se estableció el flujo de diseño general de receptor. Todo el 

estudio y elección, tanto de la arquitectura como de las especificaciones de los distintos blo-

ques, ha estado justificado mediante simulaciones y medidas, todas acordes con las especifi-

caciones del estándar. Una vez obtenidas las especificaciones de cada elemento se pasó a di-

señar cada uno, comenzando con el LNA. 

En primer lugar se estudiaron los fundamentos de diseño de los LNAs para posteriormente 

diseñar dos. Uno con configuración cascodo y otro igual que el anterior, pero con configura-

ción balanceada, consiguiendo un mayor rechazo al modo común. Se dibujaron los layouts de 

ambos y mediante simulaciones post-layout se comprobó que cumplían las especificaciones 

impuestas. 

Se siguió con el diseño del mezclador de frecuencias. Una vez hecho su correspondiente estu-

dio teórico y clasificación de las diversas topologías, se pasó al diseño de un mezclador activo 

y otro pasivo. El mezclador activo diseñado fue el basado en la célula de Gilbert. Debido a 
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que tiene tres niveles de transistores, y para mejorar la linealidad del mismo, se diseño tam-

bién una variación del mismo, que es el mezclador doblado. Este último tiene dos niveles de 

transistores, mejorando de esta manera el rango dinámico con respecto al anterior. Se dibuja-

ron los layouts de ambos y mediante simulaciones se comprobó que cumplían las especifica-

ciones requeridas, obteniendo mejor prestación de linealidad en el doblado. Se diseñó también 

un mezclador pasivo. Este último se pudo fabricar y medir, comprobando la similitud entre la 

medida y la simulación. 

El siguiente paso fue el diseño, medida y fabricación del VCO totalmente integrado, que es la 

parte más delicada del sintetizador. Se optó por la configuración de un oscilador LC, la cual 

es la que nos da un ruido de fase mínimo en comparación con otras estructuras. Se diseñó, 

fabricó y midió mostrando el proceso de diseño y medida. Se comprobó que la frecuencia de 

oscilación medida coincidía con la simulada, en cambio el ruido de fase medido era peor de-

bido a parásitos no tenidos en cuenta en las simulaciones. 

También se diseñaron, a nivel de transistores, los componentes más importantes del sintetiza-

dor: el detector de fase frecuencia, la bomba de carga, el filtro de bucle y el divisor rápido. Se 

verificó el funcionamiento del sintetizador con ADS. Para disminuir el tiempo de simulación, 

se modeló el divisor rápido y el VCO, comprobando que el sintetizador era estable y podía 

engancharse de un canal a otro. 

Para finalizar el diseño de los bloques básicos, se diseñaron el filtro polifásico y el amplifica-

dor de FI. Del primero se hizo un estudio teórico y se explicó detalladamente el proceso de 

diseño. Su utilización en el rechazo de la frecuencia imagen es novedosa. 

Para comprobar si los componentes diseñados se podían utilizar en el receptor se volvió a 

simular el sistema, pero esta vez con las prestaciones obtenidas tras los diseños. Se comprobó 

que las especificaciones de sensibilidad, máxima señal a la entrada y ACR se cumplían para 

todas las combinaciones de componentes mientras que la de NACR no la cumplía en todas, 

debido principalmente al ruido de fase del VCO, siendo necesario un rediseño del mismo. 

Para conseguir que todos los componentes diseñados pudiesen ser utilizados, se rediseñó el 

VCO, mejorando su ruido de fase. Dicha mejora no sirvió para que la simulación del NACR 

cumpliera las especificaciones del estándar para todas las combinaciones de componentes. A 

partir de estos resultados se concluyó que las combinaciones de componentes que cumplían 

con las especificaciones del estándar IEEE 802.11a eran: 
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• El LNA doble balanceado, el mezclador basado en la célula de Gilbert y una etapa de FI. 

• El LNA doble balanceado, el mezclador pasivo y dos etapas de FI. 

En la presente tesis se ha alcanzado el principal objetivo propuesto en el capítulo 1, que es el 

estudio y diseño de los distintos componentes que conforman la parte de RF de un receptor 

para redes inalámbricas según el estándar IEEE 802.11a, todo ello sobre una tecnología de 

bajo coste. Se ha abordado el diseño del receptor desde cero, comenzando con la elección de 

la arquitectura, el establecimiento inicial de las especificaciones de cada elemento de forma 

razonada hasta el diseño de los bloques que conforman el receptor. Se ha finalizado con la 

problemática encontrada en la comprobación del sistema, identificando los problemas y dando 

soluciones. 

El receptor trabaja en la banda de 5 a 6 GHz y todos los circuitos se han diseñado utilizando 

una tecnología de Si de bajo coste con longitud de puerta mínima de 0.35 µm. Un aspecto a 

recalcar en la presente tesis es que casi todos los circuitos diseñados se encuentran al límite de 

las prestaciones de la tecnología. 

Otro aspecto a destacar es que se han abordado diversas facetas de la rama de diseño de RF. 

Entre ellas se encuentran  el análisis de sistema con el establecimiento justificado de las pres-

taciones de cada bloque y el diseño de circuitos de RF tales como LNAs, mezcladores, VCOs, 

filtros y amplificadores. El layout de los circuitos se ha dibujado teniendo en cuenta el uso de 

técnicas de RF como es el caso del centroide común, utilización de anillos de guarda o con-

tactos a tierra. También se ha abordado y explicado el proceso de medida de circuitos (de RF) 

sobre oblea utilizando una estación de puntas y diversa instrumentación específica de RF. 

9.4. Líneas abiertas 
Las líneas abiertas por el presente trabajo son numerosas y variadas. A continuación enume-

ramos algunas de ellas:  

• Fabricación y medida de los LNA, los mezcladores activos, el sintetizador completo, el 

amplificador operacional y el filtro polifásico. 

• Unión de todos los bloques diseñados y realización del receptor completo, intentado poner 

en el circuito diferentes puntos de prueba a la salida de cada bloque fundamental. 
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• Mejora de las simulaciones del sistema incluyendo los efectos del canal de transmisión en 

el PER, las especificaciones de los convertidores ADC (número de bits, ruido, linealidad, 

etc.) y la parte de tratamiento digital en banda base. 

• Con ayuda de la experiencia adquirida en el diseño del receptor, se podría desarrollar la 

parte de transmisión del módulo de RF, prestando especial atención a la implementación 

del amplificador de potencia y su influencia en el resto de la parte de RF. 

• Aprovechando que están diseñados y fabricados varios bloques fundamentales de RF se 

podría estudiar el efecto del ruido a través del sustrato entre la parte digital y la de RF. 
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Acrónimos 
 

AC: Alternating Current 

ACR: Adjacent Channel Rejection 

ADC: Analog-to-Digital Converter 

ADS. Advanced Design System© 

AMS: Austria Mikro Systeme International 

B: Ancho de banda 

BER: Bit Error Rate 

BiCMOS: Bipolar Complementary Metal Oxide Semiconductor 

BPF: Band Pass Filter 

BPSK: Binary Phase Shift Keying 

BJT: Bipolar Junction Transistor 

C/N: Carrier to Noise Ratio 

CAD: Computer Aided Design 
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IC: Integrated Circuit 
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IEEE: Institute of Electrical and Electronics Engineers 
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IFFT: Inverse Fast Fourier Transform 
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IM: Inter-Modulation 

IM3: Third-order Inter-Modulation  
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ISM: Industrial, Scientific and Medical Band 
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LAN: Local Area Network 
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LPF: Low Pass Filter 

MAC: Medium Access Control 

Mbps: Mega bits per second 

MCM: Multi Chip Module 
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MMIC: Monolithic Microwave Integrated Circuit 
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NACR: Non Adjacent Channel Rejection 

NF: Noise Figure 

NFmin: Minimum Noise Figure of device at this bias and frequency 

OFDM: Ortogonal Frequency Division Multiplexing 
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PAC: Periodic AC 

PCB: Printed Circuit Board 
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PHY: Physical Layer 
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RBW: Resolution Bandwidth 
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RFIC: Radio Frequency Integrated Circuit 
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SFDR: Spurious Free Dynamic Range 

SGS: Signal Ground Signal 

SIR: Signal to Interferer Ratio 

SMA: SubMiniature Version A 

SNR: Signal to Noise Ratio 

SOI: Silicon on Insulator 

SSB NF: Single Side-band Noise Figure 

THD: Total Harmonic Distortion 

UNII: Unlicensed National Information Infrastructure Band  

VCO: Voltage Controlled Oscillator 

VNA: Vector Network Analyzer 

VSWR: Voltage Standing Wave Ratio 

WLAN: Wireless Local Area Network 
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Congresos internacionales: 
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November 24-26, 2004. Internacional. ISBN: 2-9522971-0-X. 

[3] A. Goñi Iturri, S. L. Khemchandani, J. del Pino and A. Hernandez, “A 5 GHz SiGe VCO 
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tems Conference, Páginas: 603-607. Bordeaux (Francia) November 24-26, 2004. Interna-

cional. ISBN: 2-9522971-0-X. 
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