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RESUMEN

En esta tesis se harealizado un estudio pormenorizado de un receptor para redes
inaldmbricas segun el estandar IEEE 802.11a. Para ello, primero se realizod un
estudio del estandar, prestando especial atencion a la capa fisica del mismo. Se
siguié con e estudio de distintas arquitecturas para el disefio del receptor
eligiendo la de bga frecuencia intermedia por su sencillez disefio y baga
sensibilidad a ruido flicker. El problema del rechazo de la frecuenciaimagen se
opto por resolverlo utilizando un filtro polifasico.

Para conseguir las especificaciones de los elementos a disefiar, se simulé el
sistema con ADS, comprobando que € receptor cumplia todas las
especificaciones del esténdar. Una vez obtenidas las especificaciones de cada
elemento se pas6 a disefiar cada uno, comenzando con € LNA. Realizado €l
estudio tedrico de los LNA, se paso al disefio de anivel delayout de dos de €llos.
Uno con configuracion cascodo y otro igual que €l anterior, pero con
configuracion doblada, consiguiendo rechazo en modo comdn.

Se continu6é con el disefio del mezclador de frecuencias. Una vez hecho su
correspondiente estudio tedrico y clasificacion de las diversas topologias, se paso
a disefio de dos tipos de mezcladores activo y otro pasivo. Este Ultimo se pudo
fabricar y medir, comprobando la similitud entre lamediday la simulacion.

El siguiente paso fue el diseflo, medida y fabricacion del VCO totalmente
integrado, que es la parte mas delicada del sintetizador. Se disefio, fabrico y se
midié mostrando el proceso de disefio y medida.

Con el VCO medido se disefiaron, a nivel de transistores, los componentes mas
importantes del sintetizador, verificando € funcionamiento del mismo
simulandolo con ADS.

Se finalizd con €l disefio del amplificador de FI y e filtro polifésico. De este
ultimo se hizo un estudio tedrico explicando detalladamente el proceso de disefio.

Para comprobar si |os componentes disefiados se pueden utilizar en €l receptor se
volvié a simular el sistema, pero esta vez con las prestaciones obtenidas tras |os
disefios. Se comprobd gue la especificacion sensibilidad y ACR se cumplian
mientras que la de NACR y maxima sefial a la entrada no, debido principalmente
al ruido de fase del VCO, teniendo que redisefiarlo.
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Capitulo 1

Introduccion

En el presente capitulo se exponen las razones que han motivado la realizacién de esta tesis

doctoral asi como su estructura.

1.1. Las redes inalambricas de area local

Desde hace relativamente poco tiempo, se esta viviendo lo que puede significar una revolu-
cion en el uso de las tecnologias de la informacion tal y como las conocemos. Esta revolucion
puede llegar a tener una importancia similar a la que tuvo la adopcion de Internet por el gran
publico. Las redes de area local inalambricas o wireless LAN (WLAN), se estan 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 tecnologia. La disponibilidad de conexiones
inaldmbricas y WLANSs 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 implementacion de las redes. Existen numerosos escenarios en los que este hecho es

de interés, entre ellos se pueden citar los siguientes:

e Las conexiones inalambricas pueden ampliar o sustituir una infraestructura con cables
cuando es costoso o estd prohibido tender cables. Las instalaciones temporales son un
ejemplo de una situacion en la que la red inalambrica tiene sentido o incluso es necesaria.

e Los usuarios mdviles, cuyo nimero crece dia a dia, son indudables candidatos a usuarios
de WLANS. El acceso portatil a las redes inalambricas se realiza a través de equipos por-
tatiles y tarjetas de red inaldmbricas. Esto permite al usuario viajar a distintos lugares (sa-
las de reunion, vestibulos, salas de espera, cafeterias, aulas, etc.) sin perder el acceso a los
datos de la red.

e Mas alla del campo empresarial, el acceso a Internet o a sitios corporativos podria estar
disponible a través de zonas activas de redes inalambricas publicas. Los aeropuertos, los
restaurantes, las estaciones de tren y otras dreas 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-
fios. Las WLAN de alta velocidad ofrecen las ventajas de la conectividad de red sin las limi-
taciones que supone estar atado a una ubicacion. El factor clave para el éxito definitivo de las
WLAN:S es la eleccion de la tecnologia adecuada que permita realizar terminales de comuni-
caciones de bajo coste, bajo consumo y tamafio reducido. Tradicionalmente, la demanda de
equipos de comunicaciones a altas frecuencias se ha satisfecho mediante sistemas MICs, o
MMICs, basados ambos en tecnologias III-V maduras. Pero éstas son de alto coste y de vo-
lumen de produccién limitado pues son pocas las fundidoras que ofrecen esta tecnologia. Sin
embargo, se precisan componentes de radiofrecuencia (RF) pequeios, baratos, de bajo con-
sumo y produccion masiva. Estas caracteristicas s6lo pueden conseguirse a partir del empleo
de tecnologias estandar de fabricacion de circuitos integrados asociadas al silicio, como pue-
den ser las tecnologias CMOS, BiCMOS (o en su caso, SOI). Estas tecnologias ya han demos-
trado su validez para aplicaciones en RF, aunque en frecuencias de trabajo sensiblemente in-

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

Existen diferentes versiones del estindar de IEEE para WLAN, todas ellas enmarcadas dentro
del protocolo 802.11. En la Tabla 1.1 se muestran sus caracteristicas mas importantes. Mien-

tras que las versiones “b” y “g” del estandar trabajan en la banda de 2.4 GHz, la version “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
Ano de aprobaciéon 1997 1999 1999 2003
fFre‘?“enci.a de 24224835 | 5150a5530GHz | 24324835 | 2.4224835
uncionamiento GHz GHz GHz
Nl].mero de canales 3 (interior o 4 interior UNII1 o 3 (interior o
sin solapamiento exterior) 4 interiorfexterior UNII2 | 3 (|ntter|or)o exterior)
exterior
ISM 4 exterior UNII3 ISM
Tasa binaria por 54, 36, 33, 24,
canal 2 1 Mbos 54, 48, 36, 24, 18, 12, 11,5.5,2, 1 22,12,11, 9,
’ P 9, 6 Mbps Mbps 6, 5.5, 2, 1
Mbps

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

canales de transmision (12 frente a los 3 de los demads estandares) 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 modulo WLAN esté 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:

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

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

e El transceptor de RF, encargado de trasladar las sefiales de RF a banda base y viceversa.

e El bloque de potencia, encargado de proporcionar suficiente potencia de transmision a la

sefial de salida.
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Figura 1.1. Esquema bloques de un médulo 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 mddulo

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

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

un sistema que integre las tres partes indicadas.

Uno de los subsistemas mas importantes del transceptor de RF es el receptor. Dicho mddulo

es el encargado de tomar una sefial 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-

zacion 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 Tecnologia Comentarios
[VALO5] Conversion directa CMOS 0.13 um Sélo frontend
[AHO04] Doble conversion CMOS 0.18 um Doble banda (a/b/g)
[BANO4] Doble conversion CMOS 0.18 um Doble banda (a/b/g)
[MAEO04] o Filtro paso bajo hecho con

Conversion directa CMOS 0.18 um transductores, NEC©
[PERO4] Conversion directa CMOS 0.18 um Doble banda (a/b/g)
[VAV04] [VAS03] Conversion directa CMOS 0.18 um Doble banda (a/b/g)
[ZAR04] Doble conversion CMOS 0.25 um Doble banda (a/b/g)
[KLEO3] Baja frecuencia Doble banda (a/b/g), filtro
intermedia BICMOS 0.25 um polifasico, Infineon©
[PIP03] Conversion directa | SiGe BICMOS 0.5 um Theta Microelectronics©
[BEHO03] Conversion directa CMOS 0.18 um Encapsulado
[ZHAO03] Conversion directa CMOS 0.18 um Banda UNII (5.15 a 5.35 GHz)
[FARO02] . Doble banda (a/b/g), Atheros®,
Doble conversion CMOS 0.25 um Chipset formado por 3 circuitos
[LEEO2] Solo el receptor, utiliza 6
Weaver CMOS 0.25 um mezcladores
[ZHO02] Conversién directa ) Doble banda (a/b/g),
Broadcom®©
[COPO00] Doble conversion SiGe HBT Sdlo disena la prinjs’ara etapa
de conversion
[TINOO] Conversién directa CMOS 0.25 um Circuitos diferentes para

transmision y recepcién

En la Tabla 1.2 se muestra un estado del arte de cabezales de RF integrados para este estan-
dar. Como se muestra en dicha tabla, los disefios en tecnologias basadas en Si se van abriendo
camino. Lo que antes solo se podia realizar utilizando sistemas MICs, o MMICs, ahora se ha
logrado en Silicio mediante la disminucion del ancho de puerta y de las capacidades parasitas,

pudiéndose alcanzar, incluso, frecuencias superiores.

En cuanto a las arquitecturas, las mas utilizadas son las de conversion directa y de doble con-
version. La arquitectura de baja frecuencia intermedia no se suele utilizar debido al rechazo de
la frecuencia imagen. Para esta ultima arquitectura existen diferentes posibilidades para llevar
a cabo el rechazo de la frecuencia imagen dentro del propio chip. Asi tenemos las arquitectu-
ras de Hartley y Weaver desarrolladas a mediados del siglo pasado y mas recientemente el uso
de filtros polifasicos. El principal problema de las primeras dos arquitecturas es que necesitan
un desfasador de 90° de un ancho de banda relativamente elevado. Ademas la arquitectura

Weaver requiere la incorporacion 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 ademas de los efectos parasi-
tos que toda esta circuiteria introduce [LEEO2]. Los filtros polifasicos (también llamados fil-
tros complejos) permiten el rechazo de la frecuencia imagen a frecuencias bajas y suponen
solo un pequeiio 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 disefio de circuitos electronicos integrado para comunicaciones de banda ancha en la
banda de 5 GHz utilizando una tecnologia 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 minima de 0.35 um. Dicho estudio incluye la eleccion y estudio
de las arquitecturas del receptor, el disefio de circuitos y subsistemas en la banda RF, el dise-
o de los circuitos de seleccion y de conversion en frecuencias intermedias y la medida de los

mismos.

Para ello se abordara el disefio del receptor desde cero, desde la eleccion de la arquitectura y
el establecimiento de las especificaciones iniciales de cada elemento de forma razonada hasta
el disefio y medida de los bloques que conforman el receptor. Se intentard minimizar el éarea,

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

En el desarrollo del presente trabajo de investigacion se analizaran los siguientes puntos:

¢ Disefo de sistemas de RF utilizando ADS a partir de las especificaciones de un estandar.

e [Establecimiento de las especificaciones de cada elemento de un sistema de forma justifi-
cada a partir de las simulaciones de sistema.

e Estudio tedrico y disefio de amplificadores de bajo nivel de ruido (LNA), mezcladores,
osciladores controlados por tension (VCOs), sintetizadores, amplificadores de baja fre-
cuencia y filtros polifasicos utilizando ADS y CADENCE.

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

e Medida sobre oblea de circuitos de RF.

La estructura de la presente memoria sigue el orden logico del proceso de disefio de los circui-

tos integrados, y es la que se indica a continuacion.
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En el capitulo 2 se establece el flujo de disefio del receptor y se analiza el estandar IEEE
802.11a asi como las distintas arquitecturas del receptor. Ademads se elige una arquitectura
justificadamente. En el mismo capitulo, 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 esta en disposicion de de abordar las tareas de disefio que se relatan

en los siguientes capitulos.

Seguidamente, en el capitulo 3 se describe de la tecnologia utilizada, la S35D4 de AMS, y se
evalua sus posibilidades para el diseflo de los circuitos de RF. Se hace especial hincapié en los
inductores integrados, las cuales se utilizan tanto en la adaptacion de impedancias, como en la
polarizacion de transistores o en la implementacion de tanques LC para osciladores. Dado que
el substrato en dicha tecnologia es muy conductivo, el factor de calidad de los inductores in-
tegrados esta limitado por las pérdidas en ¢él. Por esa razdn se analizaran técnicas para la me-

jora del factor de calidad.

En el capitulo 4 se expone el disefio del LNA cuya funcion principal es proporcionar suficien-
te ganancia para minimizar el impacto final del ruido introducido por las etapas posteriores.
Ademas, debe introducir el menor ruido posible y ser capaz de operar sin distorsionar las se-
nales. Se describe, en primer lugar, las diferentes topologias utilizadas en la literatura, para
después pasar a los dos disefios realizados, el asimétrico y el diferencial. Dado que con el di-
seflo asimétrico no se logra satisfacer los requerimientos del bloque en cuanto a linealidad, se
decide realizar el disefio del amplificador diferencial, con el que se mejora la linealidad a cos-

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

El capitulo 5 recoge todos los detalles del disefio del mezclador de frecuencias, incluyendo su
correspondiente estudio tedrico y una clasificacion de las diversas topologias. Inicialmente se
comienza con el disefio de un mezclador activo basado en la célula de Gilbert. Debido al prin-
cipal problema que presenta esta topologia, que es la existencia de tres niveles de transistores
entre los que hay que repartir los 3.3 V de alimentacion, se opta por la realizacion de una va-
riacion de la célula de Gilbert: un mezclador con configuracion doblada. También se disefiara

un mezclador pasivo, del que se describira el proceso de disefio y medida.

El siguiente capitulo, el nimero 6, describe el proceso de disefio, medida y fabricacion del

VCO, que es la parte mas 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 sefial.

En el capitulo 7 se disefa el sintetizador a partir del VCO descrito en el capitulo anterior.
Primero se disefiara cada uno de los componentes por separado para después unirlos y verifi-
car si el sintetizador resultante se engancha para la frecuencia maxima y minima, comproban-

dose que el sistema es estable.

En el capitulo 8 se disefia el filtro polifasico y el amplificador de frecuencia intermedia. Con
objeto de demostrar la viabilidad de la utilizacion de los filtros polifasicos para la arquitectura
elegida, se aborda su implementacion a nivel de transistores. Para finalizar el disefio de los
bloques basicos, se realiza el amplificador de frecuencia intermedia, que es un operacional.
Dependiendo de la ganancia de los mezcladores disefiados en el receptor se precisan mas o

menos etapas de amplificacion de baja frecuencia.

Finalmente, en el capitulo 9, se comprueba mediante simulacion de sistema que los compo-
nentes disenados se pueden utilizar en el receptor, evaluando el grado de consecucion de los

objetivos del presente trabajo de investigacion.



Capitulo 2

Analisis del sistema

Este capitulo tiene como objetivo la eleccion de la arquitectura del receptor para un terminal
WLAN, segtn el estandar 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 disefio del receptor, se sigue con una breve
introduccion al estandar, para finalizar con el andlisis del sistema. Dicho anélisis 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 mas adecuada, buscando minimizar el nimero de componen-

tes para reducir el area total y maximizar nivel de integracion.

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 librerias 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 estdndar.

Siguiendo este esquema, la estructura de este capitulo queda de la siguiente forma. En el pri-
mer apartado se describe el flujo de disefio del receptor. En el siguiente apartado se realiza un
estudio del estdndar para redes inalambricas IEEE 802.11a, prestando especial atencién a la
capa fisica. Después se estudia y evalla las distintas arquitecturas utilizadas para el receptor,
eligiendo una de ellas de forma razonada. En el Gltimo 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 diseio

Para el disefio del terminal de recepcion se ha seguido el flujo de disefio indicado en la Figura

2.1, que esta divido en 6 pasos.

Inicialmente (paso 1) se deben recopilar las especificaciones del estdndar, y en especial las
relacionadas con la parte de RF, es decir, tipo de modulacion, canalizacion, sensibilidad del
receptor, figura de ruido, rechazo a canales adyacentes, etc. Esta tarea se desarrolla en el apar-
tado 2.2 del presente capitulo. Se sigue con la eleccion 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 estandar 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-
cion inicial del sistema con dichas especificaciones y la comprobacion de que las especifica-
ciones generales del paso 1 se verifican (paso 4). Si este no fuera el caso, habria que volver a
redefinir las especificaciones de cada bloque por separado y volver a realizar la simulacion
del sistema, hasta cumplir las especificaciones generales. Los pasos 3 y 4 se estudian en el

apartado 2.4.

Una vez que la simulacion inicial del sistema dé resultados acordes con las especificaciones
generales, se pasa al disefio de cada bloque por separado a nivel de /ayout y a su simulacién
(paso 5), intentando satisfacer las especificaciones definidas en el paso 3 para cada bloque.
Este paso se distribuye en los capitulos 4 al 8 de la presente memoria. Se finaliza con la simu-

lacion del sistema (paso 6) utilizando las especificaciones para cada bloque obtenidas en el
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paso anterior. Si la simulacién del sistema da resultados que cumplen las especificaciones
generales el disefio estaria terminado. En caso contrario habria que volver al paso 5, a redise-
fnar los bloques que tengan peores prestaciones y volver a simular el sistema hasta conseguir
cumplir las especificaciones definidas en el paso 1. La simulacion final del sistema se lleva a

cabo en el capitulo 9 de la presente tesis.

DETERMINACION DE
ESPECIFICACIONES GENERALES

2
ELECCION DE LA ARQUITECTURA

3 ESTABLECIMIENTO DE LAS

ESPECIFICACIONES DE CADA
BLOQUE

SIMULACION INICIAL DEL
SISTEMA

(CUMPLE LAS
ESPECIFICACIONES
GENERALES?

S DISENO DE CADA BLOQUE

(LNA, Mezclador, Filtros...)

6
SIMULACION FINAL DEL SISTEMA

(CUMPLEN LAS
ESPECIFICACIONES
GENERALES?

DISENO TERMINADO

Figura 2.1. Flujo de disefio del receptor de la cabecera del médulo WLAN.
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2.2. El estandar IEEE 802.11a

Las especificaciones del estdndar que a continuacién se muestran han sido extraidas de
[IEE802]. Este apartado comienza con una breve introduccion al estandar. Se continta con la
descripcion de la canalizacion. Posteriormente se realiza una introduccion a la técnica de ac-
ceso multiple utilizada en el estandar, la multiplexacion ortogonal en frecuencia u OFDM
(Ortogonal Frequency Division Multiplexing) y a la capa fisica del IEEE 802.11a. Se finaliza

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

2.2.1. Introduccion

El estandar IEEE 802.11a se define para redes inalambricas 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 transmision de
datos méaxima igual a la del IEEE 802.11a, este ultimo posee 11 canales en vez de los tres del
primero, teniendo el estandar que estudiamos la mayor capacidad en cuanto a nimero de

usuarios posibles.

Tabla 2.1. Distintas especificaciones de WLANs

Estandar | Velocidad (Mbps) | Modulacién | recnicade Ac- Banda
ceso Multiple
6,9, 12, 18, 24, 36, | BPSK,QPSK,16
IEEE 802.11a % ot AN, o4 GAM OFDM 5.0 GHz (UNII)
IEEE 802.11b 1,2, 55, 11 ceK' DSSS 2.4 GHz (ISM)
1,2,55,6,9, 11, 12, | BPSK,QPSK,16
EEE802.11g | 1 o o 2 | B 51 G OFDM 2.4 GHz (ISM)

El estandar establece que para reducir errores se reduce la velocidad de informacion de la ca-
pa fisica, siendo para el 802.11a los siguientes valores: 48, 36, 24, 18, 12, 9 y 6 Mbps. La
velocidad maxima permisible de 54 Mbits/s s6lo esta disponible en un ambiente libre de inter-

ferencias y a muy corta distancia.

' CCK son las siglas de Complementary Code Keying.
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2.2.2. Canalizacion
La frecuencia central de canal es multiplo de 5 MHz. La relacion entre la frecuencia central y

el numero del canal (n.,) viene dada por la ecuacion (2.1):

2.1)

Frecuenciacentral del cada canal=5 GHz + 5 MHz - nch

El espectro esta dividido en doce canales, en comparacion con los tres canales de los estanda-

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
sonse )| ey | ettt
36 5180
U-NII Banda inferior 40 5200
(5.15-5.25) 44 5220
48 5240
52 5260
U-NII Banda media 56 5280
(5.25-5.35) 60 5300
64 5320
149 5745
U-NII Banda superior 153 5765
(5.725-5.825) 157 5785
161 5805

30 MHz

5200 5220

5240

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.
30 Miz
1%‘

3320

00

]
s

5260 5280

20 MHz

5180

]
h

20 Mtz

[y
5825

3805

5785

Figura 2.2.

Canalizaciéon para IEEE 802.11a.
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Cada canal tiene un ancho de 20 MHz, y éste a su vez esta 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 subdivision de canales es util para adaptar diferentes tasas de bits tal como se vera en el

siguiente apartado.

A AR

<

20 MHz

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

2.2.3. OFDM

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

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

OFDM es una FDM (division 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 [ARMO2].

Tabla 2.3. Tipos de modulacioén

Tas_g de bits_ Tasa de bits transmit_ida por Modulacién
transmitida (Mbits/s) cada subcanal (kbits/s)
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 6 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 simbolo quepan un
nimero entero de ciclos. En la Figura 2.4 se puede observar este caso para tres sub-

portadoras.
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Periodo de simbolo

<4 >

Figura 2.4. Ejemplo de tres portadoras ortogonales.

Las tres senales son ortogonales entre si, cumplen la siguiente ecuacion:

Jsm[z mk- tj sin[_z'n'l'tj-dtz(), k#l1 (2.2)
T T

0

Los datos se modulan variando la fase o la amplitud de cada sub-portadora dependiendo del
tipo de modulacion (BPSK, QPSK, 4-QAM, 16-QAM o 64-QAM). Cada sub-portadora se

puede modular con un tipo de modulacién 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 [[EE802].

. i S Symbol |—g»
FEC Interleaving+1—™ |pp1 | Gl = W - 1Q
Coder [~®[Mapping t; Addifion Shanng —#| Mod. _WX)

- HPA

tf’m

AGC Amp

1Q e———»Remove
~>{ P et I_\\_. el
v
é Rx Lev. Det. AFC
:
T Clock Recovery

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

— FET —*[Demapping+ FEC
Deinterleavin v .
_\,, A¢ g Decoder

El codificador FEC (Forward Error Correction) expande los bits sobre el ancho de banda del
canal y aumenta la redundancia de la informacion a transmitir para poder corregir errores en

el receptor. Para éste propdsito se suele utilizar un codificador convolucional.
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El moédulo 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 Ncgps

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 Nppsc bits (1, 2,4 0 6) y se
convierten en nimeros complejos dependiendo de la tasa de bits elegida. Cada grupo se con-
vierte en un numero complejo acorde a la modulacion (Tabla 2.3), por ejemplo, si se elige una
tasa de bits de 24 Mbits/s se mapean los datos con una constelacion 16-QAM. La cadena de
nimeros complejos se divide en grupos de 48 numeros 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 rapida).
La IFFT suma todas las cadenas de datos y realiza la modulacion y el multiplexado en un pa-
so. Este procesado de sefial sustituye los bancos de moduladores I/Q que hubieran sido nece-
sarios de haberlas realizado de forma tradicional. Finalmente esta sefial pasa por un converti-

dor paralelo-serie.

=refijo Cichico Sinbiolo sin prehyo

Sefialtransmimda sobre una
subporadora para un simbolo

Figura 2.6. [Ejemplo de agregacion de GI o cyclic Prefix en cada simbolo.

A la sefal resultante se le afiade el intervalo de guarda (GI o guard interval), también llamado
cyclic prefix (ver Figura 2.6). En este paso se afiade una banda de guarda sobre cada simbolo
para reducir la interferencia entre simbolos (ISI) y entre portadoras (ICI), reduciendo de esta

forma la distorsion por multi-trayectoria. En la Figura 2.7 se ve un ejemplo grafico de ICI.
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Prirner Simbolo Segundo Simbolo
i i

il B Bi
- L

Pl

_V

-

Sefial sobre el Primer Carnino

Sefial zobre el Tequndo Camino

R — O —

Fietardo I

Figura 2.7. Ejemplo de ICI.

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

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

Sefial sobre el Primer Camino

<

/ \ »— mefial sobre el Seqgundo Camino
L~

N\
Ve
{
\
F

TN
‘—1—! \‘
Fetardo -~ o I

——
de la ruta “—— Prefijo Ciclico

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

Seguidamente hay que realizar el symbol wave shaping a la sefial. Este paso se lleva a cabo
para disminuir el ancho de banda de los pulsos, filtrando la sefial con un filtro de coseno alza-
do. Este filtro permite reducir el nivel de los lobulos laterales de la sefal, reduciendo de esta

manera la potencia transmitida.

Esta sefial (I/Q) se pasa por un convertidor digital analogico y un filtro para poder ser modu-
lada. El proceso de recepcion es el inverso y los bloques realizan la operacion inversa a la

descrita en el proceso de transmision.

2.2.4. Especificaciones relativas a la cabecera de RF

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

estandar IEEE 802.11a.
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2.2.4.1. Impedancia de la antena y rango de temperatura de emision y re-

cepcion

La impedancia del puerto de la antena de emision y de recepcion 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°Ca40°C Entorno doméstico
Tipo 2 -20°C a50°C Entorno industrial
Tipo 3 -30°Ca70°C Entorno industrial

2.2.4.2. Nivel de potencia en la transmision

La potencia maxima transmitida de la sefial depende de la banda de frecuencias en la que nos

encontramos. Esto se puede ver en la Tabla 2.5.

Tabla 2.5. Potencia de salida

Banda de frecuencias Potencia maxima de salida con an-
(GHz) 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. Mascara del espectro de salida

El espectro de la sefal emitida debe tener 0 dBr (dB relativos a la méxima densidad espectral
de la senal) en un ancho de banda no superior a 18 MHz, -20 dBr en una desviacion de fre-

cuencia de 20 MHz y -40 dBr en una desviacion de frecuencia de 30 MHz. La mascara del

espectro de salida se muestra en la Figura 2.9.




Diseiio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 19

Densidad espectral de potencia (dB)

_Mascara del espectro a transmitir

_Espectro de sefial tipico

(ejemplo)

Figura 2.9. Miscara del espectro de salida.

2.2.4.4. Variacion de la frecuencia a la salida

[
30 Frecuencia (MHz)

La variacion méaxima de la frecuencia de salida y de los simbolos transmitidos debe ser como

maximo 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 minima

seglin 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 minima a la entrada en funcion de la tasa de bits. Como

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

Tabla 2.6. Sensibilidad minima a la entrada

Tasa de bits Sensibilidad minima Rechazo a canales Rechazo a canales no
(Mbits/s) (dBm) adyacentes (dB) 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 minimo

esta 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 minimo esta especificado en la altima columna de la

Tabla 2.6.

2.2.4.7. Maximo nivel de la sefial a la entrada del receptor y linealidad

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

vel maximo de sefal a la entrada de la antena de -30dBm.

El punto de compresion a 1 dB (P4) se puede estimar a partir de la maxima sefial a la entra-

da del receptor como [RAZ98]:

P, >-30dBm (2.3)

El P14 debe ser mayor que la méxima potencia de canal de entrada, que es -30 dBm. Se pue-

de estimar el IIP3 de la siguiente manera:

IIP3-P,,, =9.6dB (2.4)

IIP3 > -30 dBm + 9.6 dB = -20.4 dBm (2.5)

obteniendo un ITP3>-20.4 dBm. Estas especificaciones de IIP3 son muy relajadas.
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2.3. Eleccion de la arquitectura para la cadena de re-
cepcion

En el presente apartado se desarrolla el anélisis de las posibles arquitecturas que se pueden
adoptar para implementar la cadena de recepcion. Se analizan las arquitecturas superheterodi-
na o de doble conversion, de conversion directa o ZERO IF, conversion 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 conversion

En este tipo de receptor la conversion 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 segln el canal. Mediante el sintetizador se realiza la seleccion de canal en

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

banda base.

R
i

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

FI

~< ~~ Sintetizador

~ 1150 a 1825 MHz
OL2

90°

o
=3
g
S

QR |z
!

Filtro
RF

~~

%

R
i

OLI1= 4000 MHz

Filtro RI
Banda OL2 : l OLl
Base Frec.imagen
A RF
-———
‘ >
20 1180 2820 4000 5180 MHz

Figura 2.10. Diagrama del receptor superheterodino o de doble conversion.
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Una vez que la senal 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 mayoria de los casos el LNA actiia como
filtro de RF, siendo estos dos bloques uno solo. Para evitar que la frecuencia imagen se mez-
cle con la sefial deseada en la primera traslacion 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 sefal se traslada a una FI, que en el caso de la figura es de 1180 MHz. Después
de la primera traslacion la sefal 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 continuacion se realiza la traslacion de la
sefal a banda base y la obtencion de las sefiales en [ y Q con ayuda del sintetizador, el desfa-

sador de 90° y los mezcladores.

Las ventajas de esta arquitectura son las siguientes:

e Al realizar la translacion de la sefial en varias etapas se puede asignar a cada bloque unas
especificaciones mas relajadas.

e Presenta una elevada sensibilidad y selectividad en comparacion con otras posibilidades lo
que ha hecho de esta topologia la predominante en aplicaciones de RF durante décadas.

e El disefio del sintetizador no se realiza en la banda de 5 GHz sino en una banda maés baja,

con ello su disefio es mas sencillo.

Como contrapartida, dicha arquitectura presenta las siguientes desventajas:
e Posee un elevado nimero de componentes a integrar por lo que el consumo y éarea del
receptor es elevado en comparacion con otras arquitecturas.

e Esnecesario un filtro de rechazo de la frecuencia imagen, que no es integrable.

Esta arquitectura es utilizada por [COP00] y [ZARO02] para realizar un receptor para este es-

tandar.

2.3.2. Receptor de conversion directa o ZERO IF

El esquema de bloques de este conversor se puede observar en la Figura 2.11. La conversion a
banda base se realiza con una etapa de conversion, solventando el problema de la frecuencia

imagen.
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Figura 2.11. Arquitectura de conversion 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 nlimero de componentes es mas 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 dindmico de la sefial. Este offset aparece porque parte
de la senal proveniente del oscilador local se introduce al mezclador por la entrada de RF
superponiéndose a la sefial proveniente del LNA, este fendmeno se debe a que el aisla-
miento entre los puertos del mezclador es finito. Esta sefial 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 90° el oscilador local para poder realizar la demodulacion 1/Q, con
ello se podria provocar un cambio en la amplitud del oscilador local. Esto se traduce en
una variacion de amplitud entre el oscilador local utilizado para la sefial Q y el utilizado
para la sefal I apareciendo un error en la constelacion en la sefial demodulada (7/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 mas 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 mas 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 sefal 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 recepcion en la banda base adquirird impor-
tancia. Este ruido degrada considerablemente la relacion sefal a ruido y cobra especial

importancia cuando el terminal de recepcion esta fabricado con tecnologia CMOS

[LEE9S].

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

[VAS03].

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

La arquitectura de conversion a baja frecuencia intermedia conserva las caracteristicas mas

favorables de las dos analizadas. La conversion se realiza en una unica 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 numero reducido de componentes, que se traduce en una mayor eficiencia en
consumo y abre la posibilidad a integrar todo el sistema en un nico encapsulado.
Se evita el gran inconveniente de la arquitectura de conversion 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 mas rapidos.

Es necesario la utilizacion del filtro de rechazo de la frecuencia imagen, tal como se ve en
la Figura 2.12. El disefio de dicho filtro es muy dificultoso de disefar, ya que es diferente
para cada uno de los doce canales. Esta desventaja se puede corregir utilizando un filtro
polifasico en banda base (ver Figura 2.13). Mediante el filtro polifasico, 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 so6lo la parte imaginaria de la sefial. El funcionamiento de este
filtro se detalla en el capitulo 8 de la presente memoria.

e En cuanto al sintetizador presenta los mismos problemas que en la arquitectura de conver-
sion directa. La realizacion de un sintetizador en la banda de 5 a 6 GHz es més dificultoso

que en la banda de 1 a 2 GHz, que es el caso del receptor superheterodino.

oo; IS
~/ [
N
Filtro Filtro
RF RI
~ ~ @ SINTETIZADOR
~ ~ |- SELECCION DE CANAL
< e
o0° OL
~
< —> Q
) OL=5160MHz
Baja IF Fitro Rl
I
RF
Frec.Imagen “
4 ,,,,,,,,,,,,,,,,,
20 5140 5180 MHz

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 traslacién para obtener el espectro
requerido anuldandose 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 homonimo para demodulacion I/Q.
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Figura 2.13. Receptor de baja frecuencia intermedia con filtro polifasico.

Las principales ventajas de esta arquitectura son:
e Qran 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 traslacion para obtener el espectro requerido
anulandose dicha frecuencia imagen.

S

Filtro

W |z

FI

90°

90°

R

Figura 2.14. Esquema de bloques del receptor Weaver.
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Sin embargo, sus principales desventajas son:
e FElevado niumero de componentes.
e Pueden aparecer desacuerdos entre las sefiales 1/Q debido al desfase de 90° de los oscila-

dores.

El grupo de la universidad de Stanford dirigido por Thomas H. Lee [LEE02] [SAMOO] 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 tamafio del CI.
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Figura 2.15. Arquitectura del receptor WEAVER para demodulacién 1/Q.

2.3.5. Eleccion de la arquitectura

Se han descartado las arquitecturas superheterodina y WEAVER porque poseen un elevado
numero de componentes. Su integracion en un solo encapsulado es mas complicada que la
arquitectura de conversion directa o de baja frecuencia intermedia y ademads, presenta un con-

Sumo mayor.

También se ha descartado la arquitectura de conversion directa por la degradacion de la rela-

cion sefal 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 nimero
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 sefial en
banda base estaria entre 10 y 30 MHz.

2.4. Simulacion del sistema

En este apartado se va realizar la simulacion inicial del sistema con ADS. En primer lugar se
describe el proyecto de ADS utilizado, asi como las diferentes simulaciones a realizar. Se
continia con la eleccion de las especificaciones de cada bloque por separado para finalizar

con los resultados de la simulacion conjunta.

2.4.1. Descripcion del proyecto de ADS

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

siguientes subsistemas:

e WLAN 80211a_RF es un elemento de libreria de ADS que genera una sefial WLAN
modulada [WLAO4]. En nuestro caso la sefial es modulada a una FI de 20 MHz. Entre
otros parametros 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).

e RF_TX IFIn traslada la sefial de salida del modulo WLAN_80211a_REF a la frecuencia
del canal [WLAO4]. 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 segiin 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 pardmetro Gain.

e RX LOW no esta en ninguna libreria de ADS, por ello ha sido creado para la realizacion
de esta investigacion. En ¢l se encuentra el receptor basado en la arquitectura de baja fre-
cuencia intermedia. Mas adelante se describe con mas detalle.

e WLAN 80211a_RX realiza la accién inversa al médulo WLAN_80211a_RF. Esta com-
puesto por el médulo WLAN 80211a_RF_RxFSynec, el cual posee los mismos parame-
tros que el modulo WLAN 80211a_RF [WLAO04], y de un sumador de sefal. La funcion
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de este subsistema es la de extraer los paquetes de la sefial proveniente del modulo
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 modulos existentes entre WLAN_80211a_RF 'y
WLAN_80211a_RX.

WLAN_80211aBERPER mide el BER y el PER [WLAO04]. Tiene como entrada la carga
util (payload) de los paquetes generados por WLAN _80211a_RF y los obtenidos después
del proceso de demodulacion en WLAN_ 80211a_RX.
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Figura 2.16. Esquema basico para la simulacion del sistema IEEE 802.11a.

El transmisor estd formado por los subsistemas WLAN_80211a RF, RF TX IFIn y

GainRF, mientras que el receptor lo componen los componentes RX LOW vy

WLAN_80211a_RX. A continuacion se va a explicar con mas detalle el médulo RX_LOW.

2.4.1.1. Descripcion del modulo RX LOW y especificaciones iniciales

El objetivo de este modulo 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 modulo se puede ver en la Figura 2.17.
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El primer elemento es la antena (RxAntTempK), el cual afiade ruido a la sefial de entrada

debido a la temperatura de ruido de la antena [WLAO04].

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 caracteristica 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 practica los dos elementos son uno solo.
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Figura 2.17. Médulo RX_LOW que se corresponde con la parte de RF del receptor de baja frecuencia
intermedia.
Después del divisor de sefial (SplitterRF) vienen los mezcladores que realizan la traslacion a
20 MHz, uno de ellos ofrece la sefial en fase (I) y el otro la sefial en cuadratura (Q). Ambos
mezcladores estdan modelados por un mezclador (MixerRF) y un amplificador (GainRF). El
primero realiza la conversion 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
conversion. En cambio, al amplificador le suministramos las especificaciones de linealidad
(IP3) y de ganancia o pérdidas de conversion del mezclador. Las prestaciones de los compo-

nentes para el mezclador para la senal [ y Q son las mismas.

Le sigue una etapa de amplificacion de baja frecuencia formado por los amplificadores
IF_Amp _IeIF_Amp_Q. Su ganancia depende de la pérdida o ganancia de conversion de la

etapa de mezclado.
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Después tenemos el filtrado de la sefial FI formado por los filtros B1 y B2. Realmente, estos
filtros son los correspondientes al filtro polifasico, que se encarga de suprimir la frecuencia
imagen (ver Figura 2.13). Debido a que los componentes utilizados en la simulacion (timed
components) no utilizan la parte imaginaria de la sefal (sélo utilizan la parte real [TIM04]) no
se puede apreciar el filtrado de la componente a -20 MHz realizado por el filtro polifasico.
Los filtros utilizados en la simulacion tienen la misma caracteristica que el filtro polifasico,

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 90° de la sefial del oscilador local se utiliza el bloque Pha-

seShiftRF.

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

zadas en la simulacion.

2.4.1.2. Especificaciones del LNA

Las especificaciones del LNA han sido extraidas de productos similares comercializados para
el IEEE 802.11a por MAXIM y Hittite (ver Tabla 2.7). Dichos productos estan fabricados
utilizando tecnologias SiGe muy costosas y las redes de adaptacion (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 | Ganancia IIP3/0IP3 | NF Max P1dB
(GHz) (dB) (dBm) (dB) (dBm)
Hittite HMC318MS8G 5.0-6.0 9 -/113 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 disefio va a integrar los pasivos, las especificaciones seleccionadas deberan
ser mas relajadas. Por esta razon 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 atenuacion para la banda

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

2.4.1.3. Especificaciones de los mezcladores

Tabla 2.8. Especificaciones de los modulos LNAGain y LNAFilter

Ganancia 9dB +3dB
LNAGain Figura de ruido 4 dB
Linealidad (IIP3) -2 dBm
Frecuencia central de la banda de paso 5.5 GHz
Ancho banda de paso 1 GHz
LNAFilter Atenuacion banda de paso 3dB
Ancho banda paso+banda de transicién 2 GHz
Atenuacion para banda eliminada 23 dB

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

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

comerciales para este estandar que especifiquen la configuracion 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

Autor | RANGo deRF | FI NF | Ganancia | Aislamiento entre puertos | p3/p2
yOL (GHz) | (GHz) | (dB) | (dB) OL/FI (dB) | OL/RF (dB) | (dBm)
[CHAO2] 5.0-6.0 DC | 195 | +9.23 - - 6/32
[COPOO] 5.0-6.0 1 - - >50 >70 -
[KRIO2] | 5.15-5.825 | 0.9 - +7.83 >18.6 >101 6.6/-
[TINOO] | 5.15-5825 | 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 médulos Mixer_Q/I y MixerLoss_1/Q

Tipo de conversién FI=RF —OL
Ganancia de conversion 9dB
Mixer_l/Q
Aislamiento OL/IF >18.6 dB
Aislamiento OL/RF >70dB
Ganancia 0dB
MixerLoss_l/Q Figura de ruido 19.5dB
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 ala 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 Frecuencia del Sintetizador
cada canal (MHz) RF - FI (MHz)

5180 5160
U-NII Banda inferior 5200 5180
(5.15-5.25) 5220 5200
5240 5220
5260 5240
U-NII Banda media 5280 5260
(5.25-5.35) 5300 5280
5320 5300
5745 5725
U-NII Banda superior 5765 5745
(5.725-5.825) 5785 5765
5805 5785

Para saber qué ruido de fase debe tener el sintetizador se han realizado unos calculos teoricos
a la vez que una busqueda de VCOs comerciales en la banda de 5 a 6 GHz. En primer lugar

veamos los calculos teodricos.

El ruido de fase del oscilador local limita la selectividad del receptor [DABOS5]. El ruido de
fase maximo se puede estimar a partir de la sefal interferente maxima en el canal adyacente.
En la Figura 2.18 se puede observar una representacion grafica con los correspondientes valo-

res de sensibilidad y nivel del canal deseado segun los datos de la Tabla 2.6.
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Figura 2.18. Representacion grafica del canal deseado y del no deseado (patrén S2) para el calculo 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 relacion

[RAZ98]:

Sensibilidad ;,, = —174dBm +10logB + NF + C/N = noise floor + C/N (2.6)

Donde:

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

e B: Ancho de banda de la sefial, en nuestro caso es de 20 MHz.

e NF es la figura de ruido del receptor, la cual la da el estandar y es de 10 dB con un margen
de variacion de 5 dB. Para obtener el peor caso de ruido de fase se ha supuesto un NF de 5
dB.

e noise floor es el umbral de ruido.
De esta manera el noise floor queda de la siguiente manera:

noise floor = —174dBm+10log B + NF = —-174dBm +101og(20MHz) + 5dB = -91dBm (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.

Segun [DABO5] el ruido de fase maximo permitido es:

PN(10MHz) = Psefial - Pinterferente - SIR -10-log(B) (2.8)

Para nuestro caso:
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PN(10MHz) = -82 dBm - (-82dBm + 16dB) - 15dB - 10log(20MHz) ~ -105dBc (2.9)

Asumiendo que estamos en la parte 1/f* de la curva del ruido de fase segin Leesson, tenemos

una pendiente de -20 dB/dec, lo cual indica que el ruido de fase maximo debe ser:
PN(100 kHz)=-65 dBc/Hz
PN(1 MHz)=-85 dBc/Hz
PN(10 MHz)=-105 dBc/Hz

En cuanto a la busqueda de VCOs comerciales, las prestaciones obtenidas se encuentran re-
sumidas en la Tabla 2.12. Dichos VCOs estan 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 Ruido de fase 100 | Potencia salida
(GHz) kHz (dBc) (dBm)
Hittite HMC430LP4 5.0-5.5 -103 2
Hittite HMC431LP4 5.5-6.1 -102 2

La tecnologia usada por Hittite esta bastante alejada en cuanto a precio y prestaciones de la
utilizada para hacer nuestros bloques basicos, que es una tecnologia de bajo coste y basada en
silicio. Las tecnologias 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 tecnologia

con sustrato aislante como el GaAs. El VCO que disenaremos tendra 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 tedricamente y el encontrado en los productos comerciales. De esta manera

se fija un valor aproximado de -80 dBc a una desviacion 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 caracteristicas del sinteti-

zador.
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Tabla 2.13. Caracteristicas del sintetizador (modulo de ADS denominado N_Tones)

Frecuencias a generar 5160, 5180, 5200, 5220, 5240,
(MHZ)g 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 F1 y filtro de FI

La ganancia de los amplificadores IF_ Amp I ¢ IF_ Amp_Q depende de la ganancia de los
demas elementos que conforman el sistema, especialmente del conversor analogico-digital. Se
ha estimado de forma conservadora una ganancia inicial de 40 dB teniendo en cuenta la bi-
bliografia [LEE98] [MELO1] y la experiencia del IUMA. Las caracteristicas del filtro de FI

son las mostradas en la Tabla 2.14.

Tabla 2.14. Caracteristicas del filtro FI

Frecuencia central de la banda de paso 20 MHz

Ancho banda de paso 20 MHz
Atenuacion banda de paso 3dB

Ancho banda paso+banda de transicién 25 MHz
Atenuacion para banda eliminada 23 dB

Como se comentd anteriormente, este filtro debe ser un filtro polifasico y se detallard en el

capitulo 8.

Una vez definidas las especificaciones de cada bloque podemos realizar la simulacion inicial
del sistema y comprobar si el sistema verifica las especificaciones del estandar. Si las especi-
ficaciones no se satisfacen habria que modificar las prestaciones de los bloques de forma ra-

zonada hasta conseguir cumplir las especificaciones del estandar.

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, canalizacion, sensibilidad, maximo nivel
de sefial 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 mascara del espec-
tro de salida y nivel de potencia en la transmision corresponden al disefio del trasmisor. Se
han realizado cuatro tipos de simulaciones. La primera es el célculo del PER para una sefial a

la entrada de la antena igual a la sensibilidad minima de entrada. Le sigue el calculo del PER
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para la sefial maxima a la entrada del receptor. El tercer tipo de simulacién es el rechazo al

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

2.4.2.1. Simulacion del PER para la sensibilidad minima de entrada

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

metros introducidos en el médulo RX_LOW son los del apartado 2.4.1.

Nota: m VAR
Mbps_6: Rate=0 Signal_Generation_VARs @ VAR
Mbps_9: Rate=1 SignalPower=16 (dBm) Measurement_VARs
VAR mgps,g: Ea:ezg Rato<0 N=int ((16+8*Length+6YNDBPS)
RF_Channel_VARs ps_18: Rate= = int (16 B
IF Freq=20 VHz Mbps_24: Rate=4 Length=1000 LL=16+8"Length+6-NDBPS*N
_Freq Mbps_27: Rate=5 Order=10 KK=if (LL==0) then 0 else 1 endif
IF_BW=20 MHz Mbps_36: Rate=6 dle=1.25*(2°0rd NSYM=N+KK
RF_Freq=5200 MHz Mbps_48: Rate=7 e=1.25"(2"Order) frame=100
RF_BW=1 GHz Mbps_54: Rate=8 VRef=0.1119/(2X(Order-6)) V
Tx_Gain=10
Ptx=Prx+9

Pr=if(Rate==0) then -82 elseif(Rate==1) then -81 elseif(Rate==2) then -79 elseif(Rate==3) then -77 elseif(Rate==4) then -74 elseif(Rate==5) then -73 elseif(Rate==6) then -70 elseif( Rate==7) then -66 else -65 endif

(
N
O | DF
Controller

Delay
1

D
N=2"Length'8

SpectrumAnalyzer
1Antena
Plot=None

WLAN 80211a_RF

w 02112
SignalSource — Ganrr SPtTarRE L— EEL;\QE;MM BERPER
Ecamer;blFfFr(eg 1P Tx_Gain) R3 ) Amplfer o S3 - NLAN_80211a_RX Length=Length
ower=dbmtow(SignalPower-Tx_Gain) Gain=dbpolar(Ptx+ Tx_Gain-SignalPower,0) WLAN_80211a | Doty
jdth= IF_Freq=IF_Fre - ‘ RX_AntTemp=20+273.15; elay=2

PR RE. Frog-RF Freq (NA Gan8 Rin-DefautRin Start=frame
Rate=Rate RF_BW=RF_BW LNANF=25 ROUt=DefautROut ~ Stop=frame
Order=Order TX_Gain=Tx_Gain LNAIP3=-2 RTemp=DefaultRTemp
Scramblerlnit="101110 1" Mixer_Gain=9 dB Gainlmbalance=0.0
Idie=Idle Mixer_NF=19.5 Phasel mbalance=0.0
WindowType=Specification Mixer_IP3=3 RefFreq=IF_Freq
TransitionTime=100 nsec ii’g(levq:;f{v;/eq Sensitivity=1 Hz
GuardType=T/4 _BW=RF | Phase=0.0
Guardinterval=16 IF_Freq=IF_Freq Length=Length

IF_BW=IF_BW Rate=Rate

IF_Gain=40 Order=Order

Scramblerlnit="1011101"

Guardinterval=16
TSYM=4e-6 sec
FreqOffset=0.0 Hz

Figura 2.19. Esquema de simulacién para el calculo del PER.

Se han simulado 100 paquetes con un PSDU de 1000 bytes. Se ha impuesto que el nivel de
sefial 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 simulacion se pueden observar en la Figura 2.20. El PER
obtenido es del 0 %, es decir, no se pierde ningun paquete. En la Figura 2.20(a) vemos la se-
nal 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 sefal a la salida del LNA, que tiene 9 dB mas, debi-
do a la ganancia del mismo. En la Figura 2.20(c) se observa la sefial 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 sefial en fase (I), lista para ser pasada a la parte digital del receptor. Esta
sefal 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 simulacion para el calculo de PER con el canal de 5180 MHz.

Se ha realizado la misma simulacion con el canal de mayor frecuencia, situado en 5805 MHz.
Los resultados de la simulacion son los mismos y se pueden observar en la Figura 2.21. En la
Figura 2.21(a) podemos ver el espectro de la sefial 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 simulacion para el calculo de PER con el canal de 5805 MHz.

2.4.2.2. Simulacion del maximo nivel de la sefial a la entrada del receptor

Para comprobar si el receptor cumple los requisitos del estandar respecto al maximo nivel de

la senal a la entrada al mismo se ha realizado la simulacion 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 sefal 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 simulacion, constatandose que el PER es del 0 %,

es decir, no se pierde ninglin paquete.
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Figura 2.22. Resultados de la simulacion para el cialculo de PER con el canal de 5805 MHz con una sefial
de -30 dBm a la entrada del receptor.

2.4.2.3. Simulacion 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 sefial WLAN adicional para generar el canal adyacente el cual se superpone al
deseado. Segun el estandar, el canal adyacente debe tener mas 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 simulacién para el para el cilculo de ACR y NACR.

Para la simulacion 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 simulacion para 100 paquetes se

puede observar en la Figura 2.24.
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Figura 2.24. Resultados de la simulacion para el calculo 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 sefial 1. E1 PER obtenido es del 0 %, cumpliendo

las especificaciones del estandar.
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Figura 2.25. Resultados de la simulacion para el calculo 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 simulacidon 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-

lacion y se pueden observar en la Figura 2.25.

2.4.2.4. Simulacion del NACR

Para el caso del NACR se ha utilizado el mismo esquema de simulacion 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 Gltima columna de la Tabla 2.6.

Para la simulacion 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 simulacién para 100 paquetes
se puede observar en la Figura 2.26, donde en la grafica 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 sefial I. E1 PER obtenido es del 0 %, cumpliendo las especificaciones del estandar.
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Figura 2.26. Resultados de la simulacion para el cdlculo 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 capitulo se ha comprobado, mediante simulaciones ADS del sistema que es posible
realizar un receptor que cumple las especificaciones del estandar 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+5MHzxn¢cH con
ncy=36,40,44,48,52,56,60,64,149,153,157 y 161.
Separacion entre canales 20 MHz
Ancho de Banda del Canal 20 MHz
Ganancia 58 dB
Sensibilidad -82 dBm
Maxima sefial -30 dBm
NF 10 dB (tipico)
1IP3 >-20.4 dBm
Ruido de Fase del Sintetizador -80 dBc/Hz para A100 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 disenio de RF ICs y la formula de Friis.
El peso de las especificaciones se encuentra en los circuitos de banda base debido a que es

mas sencillo su disefio 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 basicos.

CABECERA RF AMPLIFICACION Y FILTRADO
EN BANDA BASE
7777777777777777777777777777777 e m e m T
i
' Gr40dB
: | Frecuencia Central=20 MHz
Gina=9 dB I Ancho banda de paso=20 MHz
NF;na=4 dB Guixer=9 dB : : Atenuacion banda de paso=3 dB
TIP3 \nrEna=-2 dBm NFyixer=14.5 dB‘ | Atenuacion para banda eliminada=23 dB
Banda= 5170 MHz 2 5815 MHz ~ 1P3vmer=3 dBm 1)
i
I f)(/
i AMP ~*
il

| T ~ ~ |
| i | ADC

SINTETIZADOR

OSCILADOR LOCAL Grorar =58 dB

NFroraL> dB
1IP3>-20.4 dBm

fe=5000 MHz+SMHz ncy
con nep=36,40,44,48,52,56,60,64,149,153,157 y 161.

Figura 2.27. Esquema de bloques propuesto.
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Toda vez que las especificaciones para cada elemento son validas, los capitulos del 4 al 8 se
dedican a dar cuenta de propuestas de disefio que deberdn cumplir los requisitos de cada uno

de ellos.



Capitulo 3

Estudio de la tecnologia

Antes de comenzar el disefio de los distintos bloques se debe analizar en detalle la tecnologia
que se va a utilizar. Por esta razon se ha redactado este capitulo, con el que se pretende dar
una vision general de la tecnologia S35D4 de la fundidora AMS. Esta tecnologia posee cuatro
niveles de metal, siendo el Gltimo 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 minima de 0,35 pm. Ademas, la tecno-

logia ofrece librerias de componentes pasivos.

La estructura del presente capitulo es la siguiente: se describen, en primer lugar, las resisten-
cias proporcionadas por la tecnologia, después se tratan los condensadores, los varactores, los
transistores MOSFET, y en ultimo lugar se describen los transistores bipolares de heterounion

(HBT) de SiGe [AMS05].
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3.1. Resistencias

Primero se realizara una presentacion general de las resistencias integradas, para seguir con la

descripcion de las resistencias aportadas por la tecnologia.

3.1.1. Resistencias integradas

El valor 6hmico 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 parametros de que depende su valor 6hmico.

Figura 3.1.  Parametros de una resistencia.

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

R=P.W
L

) (3.1)

donde p 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 ecuacion

(3.2).

R = quuare ) E
L

(3.2)
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En la ecuacion (3.2), Ryquare Tepresenta al cociente entre la resistividad y el espesor de la resis-

tencia y se denomina resistencia por cuadro.

3.1.2. Resistencias en la tecnologia S35D4 de AMS

La tecnologia 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 parametros mas importantes de las mismas.

Tabla 3.1. Parametros de RPOLY2 y RPOLYH

Parametro Minimo Tipico Maximo Unidad
Resistencia 40 50 60 Q0
Coef. temperatura - 0.6 - 107K
RPOLY2
Resist. Contacto - 20 40 Qlcnt
Dens. Corriente - - 0.3 mA/um
Resistencia 0.9 1.2 1.5 kQ/
Coef. temperatura - 1.2 - 10K
RPOLYH
Resist. Contacto - 60 200 Q/cnt
Den. Corriente - - 0.3 mA/um
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Figura 3.2. Parametros en las resistencias.

En la Figura 3.2 se muestra el cuadro de didlogo utilizado para ajustar los parametros de las

resistencias. Los distintos parametros 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) Numero de codos: empleado para reducir el tamaio de la resistencia.

(6) Estructuras dummies: estas estructuras minimizan los efectos de dispersion 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 conexion al

sustrato o bien una difusién.
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e (8) Resistencia de precision: mediante esta opcion se seleccionan mas resistencias prepa-

radas para realizar divisores de tension precisos.

En la Figura 3.3 se muestra un ejemplo de resistencia generada a partir del asistente que pre-
senta el kit de disefio de la tecnologia. Esta resistencia posee 4 segmentos o dedos asi como

las estructuras dummies.

Figura 3.3.  Resistencia con estructura dummies.

3.2. Condensadores

Igual que en el caso anterior, se realizara un breve estudio de la estructura de los condensado-

res, para seguir con la descripcion de los proporcionados por la tecnologia.
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3.2.1. Construccion

En sistemas integrados la implementacion de condensadores se reduce a la construccion 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.

Metal 1 A

:

<«— Aislante
a]

e

Metal 2

Figura 3.4. Corte de un condensador.

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

placas plano-paralelas de la ecuacion (3.3).

C=2"0 (3.3)

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

cio, A es el area de las placas y d su separacion

3.2.2. Condensadores en la tecnologia S35D4 de AMS

La tecnologia dispone de dos tipos de condensadores, el denominado CPOLY que esta consti-
tuido por dos capas de polisilicio y concebido para capacidades de pequefio tamafio, y CMIN

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

En la Figura 3.5 se muestra el cuadro de didlogo para la simulacion de capacitares. En €l se

pueden ajustar los diversos parametros de los condensadores.
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Figura 3.5. Parametros 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) Area total del condensador.

(5) Perimetro del condensador.

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

(7) Colocacion de anillos de guarda mediante contactos o difusiones.

(8) Colocacion 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 tecnologia. Puede observarse como este condensador posee un anillo de guarda

externo formado por contactos al sustrato. La conexion de la capa metalica 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 cardcter fundamental sobre el funcionamiento de

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

3.3.1. Fundamentos

Los varactores son condensadores cuya capacidad se puede modificar mediante la aplicacion
de una tension de polarizacion determinada. Sus parametros de disefio son el factor de cali-
dad, el rango de sintonizacion, la capacidad maxima y el area 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 relacion entre la
energia almacenada y la cedida. La expresion mas usada para su estimacion es el cociente
entre el valor absoluto de la parte imaginaria y la parte real del pardmetro de reflexion Y,
donde Y, se obtiene a partir de los pardmetros S del elemento pasivo, en este caso un varac-
tor. La parte imaginaria del parametro de reflexion representa la energia almacenada en el

elemento pasivo, mientras que la parte real es la energia disipada.
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o= m(¥,) (3.4)
Re(Yn)
El rango de sintonizacion (TR) se puede considerar el pardmetro mas 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 ecuacién (3.5).

M-IOO (%) (3.5)

CMAX + CMIN

TR =

siendo CMAX y CMIN las capacidades maxima y minima alcanzadas por el varactor.

El area efectiva de silicio es un parametro que expresa la capacidad por area (fF/um?) de dis-
positivo, e interesa que sea lo mas elevado posible ya que supone una reduccion de coste con-

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

Actualmente los varactores integrados se engloban en dos grandes grupos: los varactores de
union PN y los varactores MOS. LA tecnologia ofrece en sus librerias varactores MOS, por

esa razon los siguientes parrafos se dedican fundamentalmente a ellos.

En comparacion a los varactores de unién PN, los MOS presentan mayores valores de capaci-
dad por unidad de area y de rango de sintonizacion. Sin embargo, la sintonizacion es mas
abrupta, lo cual puede ser perjudicial para algunas aplicaciones como los osciladores contro-
lados por tension (VCOs). Los dos tipos mas 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 estd asociado en la variacion de capacidad entre la puerta y el
pozo N, al variar la tension entre la puerta y el terminal de fuente/drenador (el bulk esta co-

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

El layout es determinante para lograr mejoras del factor de calidad. Asi es recomendable que
se utilice la minima longitud de canal permitida por la tecnologia y que la anchura del canal

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

La disminucion del tamafio proporciona un factor de calidad mas elevado. Sin embargo, el

rango de sintonizacion 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 tension entre ellos. Generalmente estos varactores no se suelen utilizar en tecnologias
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 razon por la que sus homodlogos 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 acumulacion, siendo

por tanto, la region mas utilizada.

3.3.2. Varactores proporcionados por la tecnologia

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

libreria es CVAR.

En la Figura 3.8 se muestra el cuadro de dialogo utilizado para ajustar los diversos parametros

de los varactores, seguida de una breve descripcion de algunos campos.
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Figura 3.8. Parametros ajustables en los varactores

e (1) Valor de la capacidad maxima del varactor.

e (2) Ly W del transistor MOSFET tipo N utilizado para realizar el varactor.
¢ (3) Anchura total del varactor.

e (4) Numero de columnas de transistores.

e (5) Numero de filas de transistores.

e (6) Selector de conexion de salida en metal 2.

e (7) Colocacion 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 tecnologia. Posee 4 columnas por 10 filas de transistores MOSFET tipo
N, alcanzando una capacidad maxima de 812 fF. Puede observarse como este varactor posee
anillos de guarda externos formados por contactos al sustrato y difusiones. La conexion de

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

3.4. Bobinas

En la linea de los apartados anteriores se expondra, en primer lugar, un breve estudio sobre la
construccion de las bobinas. Se seguira con el analisis 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-

zacion en los diferentes circuitos de este trabajo.

3.4.1. Construccion

La manera mas habitual de disefiar un inductor integrado es generar una espiral con pistas de
metal sobre un sustrato determinado [PINO2]. Debido a que uno de los extremos de la espiral
queda en el interior de la misma, serd necesario disponer de, al menos, dos niveles de metal
para poder tener acceso a dicho terminal. Al trozo de pista que pasa por debajo de la espiral
principal para acceder al terminal interior se la suele denominar underpass o cross-under. En
la Figura 3.10 se muestra el /ayout de una bobina espiral cuadrada simple en donde se puede
apreciar la disposicion del underpass asi como los parametros mas importantes de su geome-

tria (radio r, anchura w, separacion de las pistas s y nimero de vueltas n).



Diserio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 59

Capa epitaxial n

Sustrato p

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 ecuacion (3.6).

Im(Y),)

= Re(v,)

(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 practica, el factor de calidad de los inductores integrados sobre silicio no satisface las
especificaciones indicadas debido a las pérdidas asociadas al dispositivo. La respuesta de los
inductores integrados ha sido y sigue siendo objeto de investigacion de modo que los fenome-
nos fisicos causantes de la degradacion de la misma han sido ya identificados. Los mas 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 Ultimas fuentes de pérdidas,

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

Cuando se aplica tension 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), esta originado por la corriente alterna que circula por las espiras. Es
el responsable del comportamiento inductivo del dispositivo, asi 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.

Ei(t) es el campo eléctrico en las pistas de la espira. Produce la corriente de conduccion y
asociada a ella aparecen pérdidas 6hmicas en las pistas debido a la resistividad de los conduc-

tores.

Ex(t) es el campo eléctrico entre las pistas de la espira y esta causado por la diferencia de ten-
sion entre los conductores. Ocasiona el acoplamiento capacitivo entre ellos actuando el 6xido
como dieléctrico. Algunos autores consideran que esta capacidad lateral entre las vueltas es
despreciable, debido a que es la conexidn en serie de esas capacidades la que finalmente apa-

rece entre los terminales de la bobina [LEE98].

Es(t) es el campo eléctrico entre la espiral y el sustrato, el cual estd causado por la diferencia
de tension existente entre ambos. Genera el acoplamiento capacitivo entre la espira y el sus-

trato ademas de pérdidas 6hmicas en este ultimo.

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

ciada en paralelo a la bobina.
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Figura 3.11. Campos eléctricos y magnéticos en un inductor integrado.
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3.4.3. Modelo de 1a bobina

El modelo clasico se basa en la interpretacion de los fendmenos fisicos 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 6hmicas generadas por E;(t) (ver Figura 3.11). El
condensador Cp da cuenta del acoplamiento capacitivo generado por Ex(t) y Ea(t). El resto de
los elementos que aparecen en el circuito describen los efectos del sustrato. En particular, los
condensadores Cox; y Cox2 modelan las capacidades del 6xido existente entre la espiral y el
sustrato, mientras que Csug; y Csup2 dan cuenta de la capacidad del sustrato. Por ultimo Rgyg;

y Rsup2 modelan las pérdidas 6hmicas del sustrato.

El circuito equivalente de la Figura 3.12 no es simétrico debido a que el layout de la propia
inductancia integrada es solo 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 caracterizacion proporcionarad valores

de Coxi, Csus1 ¥ Rsuni ligeramente diferentes a los de Coxa, Csura y Rsusa.

La bondad de un circuito equivalente depende de la precision que se obtenga en el modelado
del dispositivo real. Los valores de los elementos que componen el circuito equivalente se
extraen mediante procesos de ajuste que se basan en el analisis de las medidas experimentales.
Cuanto mas precisos sean estos ajustes, mas correcto sera el circuito equivalente. Los 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 clésico ya no es tan acer-

tado [PINO2].
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Figura 3.12. Modelo clasico de dos puertos de inductores espirales integrados.

3.4.4. Bobinas en la tecnologia S35D4 desarrolladas por el IUMA

La tecnologia de AMS ofrece bobinas, aunque en general, sus factores de calidad no son muy
altos. Por eso se optd por usar las bobinas desarrolladas por el IUMA consiguiendo factores

de hasta 13.5 a una frecuencia central de 5.5 GHz [RUNO3].

Todas las bobinas estan disefiadas con las pistas en el metal 4 que ofrece la tecnologia, que es
el metal situado en la parte superior de la estructura de capas. Este metal es mas grueso y con-
ductivo que el resto y has sido concebido especificamente para fabricar inductores integrados.

Para el underpass se ha empleado el metal 3.

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

racion entre pistas fija de 2 pm, esto hace que el factor de calidad sea maximo [PINO2].

El dibujo de las bobinas ha sido generado por una herramienta de generacion automatica de
bobinas desarrollada por el IUMA [SENO02] en lenguaje SKILL. Se puede observar una captu-
ra del CDF en la Figura 3.13. Los parametros de la bobina que se pueden seleccionar son:
nimero de vueltas, radio externo, ancho de metal, separacion entre pistas, nimero de metales
de la bobina, nimero de lados (cuadrada, octagonal, etc.), longitud del metal y la posibilidad

de crear espiras multinivel.
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Figura 3.13. Generador automatico de layout de bobinas.

Las bobinas se han obtenido mediante simulaciones electromagnéticas en 2.5 dimensiones,
utilizando el simulador Momentum, de Agilent© [GONO5]. Una vez realizada las simulacio-
nes se fabricaron un conjunto de ellas, en concreto las utilizadas en los circuitos disenados.
Posteriormente se midieron y se comprobd 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 disefiadas 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. Parametros de la libreria de bobinas (frecuencia = 5 GHz)

Numero de Radio Ancho de Inductacia Factor de
vueltas externo (um) pista (um) (nH) calidad
L1 1.5 100 20 0.6 12
L2 1.5 130 18 1 12.5
L3 25 130 18 2 10.5
L4 35 90 6 35 9
L5 4.5 90 6 4.9 8
L6 35 130 10 5.3 6.7
L7 4.5 100 6 6.2 6.9
L8 55 100 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 tecnologia S35D4
de AMS

En la Tabla 3.3 aparecen los pardmetros mas importantes de los transistores MOSFET sumi-

nistrados por AMS dentro del kit de disefio.

Tabla 3.3. Parametros mas importantes del MOSFET tipo N.y tipo P

Parametro Minimo | Tipico | Maximo | Unidad

Tensién Umbral (V7) 0.36 0.46 0.56 Vv
MOSFET tipo N Factor de Ganancia (K,) 155 175 195 nA/NV?
Den. Corriente Saturacion 450 540 630 pA/pm

Tensién Umbral (V+) -0.50 -0.60 -0.70 \%
MOSFET tipo P Factor de Ganancia (K,) 48 58 68 nA/N?
Den. Corriente Saturacion -180 -240 -300 pA/um

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

del transistor MOSFET.

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

e (1) Ajuste del ancho del transistor.

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

e (3) Numero de puertas del transistor, al realizar un transistor con un mayor nimero de
puertas el tamafio del transistor se ve reducido considerablemente.

e (4) Seleccion de un transistor normal o un transistor tipo Snake [JAC9S].

e (5) Seleccion del numero de dedos para los transistores tipo Snake.

e (6) Colocacion de contactos a ambos lados del transistor.

e (7) Union de las puertas, drenadores y surtidores.

e (8) Creacion de anillos de guarda alrededor del transistor.

e (9) Colocacion de contactos al sustrato para evitar el efecto latch—up en el transistor

[JACOS].
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Figura 3.15. Parametros 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 tecnologia. 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 realizard un breve estudio del funcionamiento de los transistores HBT de

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

gia.

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 esta formada por una capa
muy estrecha (<50nm) de Si;xGey crecida de forma seudomorfica. La concentracion 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 pequefio, llegdndose a valores de 5 a 10 nm [SZES1].

En la Figura 3.17 se muestra la estructura tipica de un HBT de SiGe gradual.
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Figura 3.17. Estructura tipica 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 energia de un transistor bipolar de homounioén npn con un transistor bipolar
de heterounion 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, I,, y uno de recombinacién en la base (pequefio). La co-
rriente de base consiste, principalmente, en la corriente de huecos, I,,, inyectados en el emisor
desde la base, menos la recombinacion en la base o en las zonas de deplexion de la unién emi-
sor-base (que deberian ser pequefias). El funcionamiento de los HBTs depende de la manera
en que esas corrientes estan relacionadas con los potenciales de contacto y las concentraciones

de atomos de impurezas en la base y el emisor.

/Base (Si)
Base (SiGe)

q-Vp

Emisor Base Colector

Figura 3.18. Diagrama de bandas de energia de un transistor bipolar de homounion npn de Si y un tran-
sistor bipolar de heterounion npn de SiGe.
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Emisor Base Colector

le 0— Y

Figura 3.19. Esquema simplificado del flujo de corriente en un transistor de homounién npn de Si.

Si se desprecian las corrientes de recombinacion (que en esta discusion es una suposicion
aceptable) se puede aplicar los modelos de primer orden de los BJTs (homouniones) para
comparar la magnitud de esas dos componentes principales de corriente. I, € I, son corrientes
de difusion. Si el ancho de base entre las zonas de carga espacial de emisor y colector es Wy,
el ancho de emisor W, y se asume que en ambas regiones las concentraciones de impurezas
no producen degeneracion del semiconductor; la estadistica de Boltzmann nos da las concen-

traciones de portadores minoritarios:

2 —q-V
q.D ,nl q.BE
U L 6
2 —q-Vee
Jn:q.Dn.ni Je K-T _1 (38)
W, -N,

En estas ecuaciones, n; es la concentracion intrinseca de las regiones de base y emisor; Vgg es
la tension aplicada a la union B-E. La concentracion de impurezas en el emisor tipo n es N, y
las de la base tipo p es P,. D, y D, son los coeficientes de difusion (difusividades) de los elec-
trones y de los huecos. Tomando la relacion entre las ecuaciones (3.7) y (3.8) resulta que la

ganancia de corriente en emisor comun es:

p=-—t=—t=—&. 0. ¢ (3.9)

La ecuacion (3.9) representa una cota superior del valor de B. Asi 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 maxima, fmax, vendra dada por la relacion
entre la difusividad de electrones y la de huecos. Esta relacion es aproximadamente 3 para el

Si y esta particularizado para homouniones npn. Por ello, para obtener una  adecuada en los



70 Capitulo 3.Estudio de la tecnologia

dispositivos de homounion 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
Ego cerca del emisor hasta Egyp- AEG cerca del colector. Esta variacion de la anchura de la
banda prohibida establece un gradiente en la energia de la banda de conduccion de valor
AEG/Wh, el cual estd 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
transito a través de la base (15¢) disminuye y aumenta la ganancia en corriente (). Un analisis
detallado de las corrientes conduce a que para los HBTs la ganancia en corriente posee un
término adicional que expresa su dependencia con la variacion de la anchura de la banda

prohibida:

L, 1 P, D, W, (3.10)

Debido a que son posibles valores de decenas de meV para AEg variando la fraccion molar
de Ge, la ganancia en corriente maxima se puede incrementar hasta una cantidad muy eleva-
da, aunque en la mayoria de las aplicaciones practicas estas ganancias elevadas (superiores a

100) no se suelen utilizar.

La reduccion del tiempo de transito 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 region de base para reducir su resistencia serie manteniendo una 3

adecuada.

Sin embargo, para conseguir valores de corriente elevados en los BJTs el dopaje de la base
debe ser pequeftio de forma que disminuya la recombinacion de los portadores minoritarios en
dicha region. Pero esto entra en conflicto con el hecho de tener valores de tgc 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 10°° cm™.

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 mas elevada y fuentes de corriente mas estables. Ademas, la resistencia de
entrada mejora, con lo que mejoran las propiedades de las etapas de entrada de LNAs respecto
al ruido [GOT98]. Por ultimo, 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 linealizacion por realimen-
tacion, lo cual trae aparejado una buena respuesta respecto a la intermodulacion en amplifica-

dores de potencia y LNAs.

La principal desventaja de la tecnologia bipolar de silicio para su uso en sistemas de comuni-
caciones es la baja tension de ruptura que presenta, lo cual hace que se complique, sobre todo,
el disefio de amplificadores de potencia. Este problema no es especifico del SiGe, sino de to-
dos los procesos bipolares basados en Si, donde el tiempo de transito no estd determinado
tanto por la anchura de la base como por la anchura del colector [GOT98]. La tension de rup-
tura es también la razon de la limitacion de la ganancia de corriente ya que un valor muy ele-
vado de la misma puede producir un aumento critico de la multiplicacion por avalancha en el

colector.

3.6.2. HBTs en la tecnologia S35D4 de AMS

Los HBTs de SiGe utilizados en este trabajo son los suministrados en el proceso S35D4 (0.35
um HBT BiCMOS) de la empresa AMS. Su produccién se basa en un proceso de bajo coste
de fabricacion de BJTs. El material de partida es una oblea de silicio tipo p poco dopada cuya
resistividad es de 19 Qcm. El primer paso en el proceso de fabricacion consiste en la forma-
cion de una capa enterrada y la implantacion del channel-stop para el aislamiento lateral. Se-
guidamente se forman la capa del colector mediante deposicion quimica (CVD), la cual se
separa mediante un proceso de recesion LOCOS [STR95]. El siguiente paso es el crecimiento
selectivo de la base de SiGe mediante CVD. La concentracion de Germanio se gradua de for-
ma lineal a través de la base, siendo su fraccion molar maxima del 15%. Como tltimo paso de
la formacion 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 tecnologia asi como una pequefia explicacion de cada uno de los parametros que

son ajustables por el usuario.
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Edit Instance Properties

Figura 3.20. Parametros ajustables de los transistores.

e (1) Seleccion del area del transistor.

e (2) Seleccion de los ajustes para simulacion.

Por tltimo, 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



Capitulo 4

El amplificador de bajo nivel de ruido

En este capitulo se va a estudiar el funcionamiento de la primera etapa del receptor, el ampli-
ficador de bajo nivel de ruido o LNA. Su funcién principal es proporcionar suficiente ganan-
cia para minimizar el impacto final del ruido introducido por las etapas posteriores. Ademas,

debe introducir el menor ruido posible y ser capaz de operar sin distorsionar las sefiales.

En este capitulo se comenzara describiendo las diferentes topologias de LNA mas comunmen-
te utilizadas, seguidamente se describiran los dos disefios realizados, el asimétrico y el dife-
rencial, finalizando con el disefio del /ayout y las simulaciones post-layout. Para el diseno de
los circuitos se utilizaran los transistores HBT de SiGe que posee la tecnologia 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 tnico transistor. Dado que se trata de
un dispositivo de tres terminales, uno estard conectado a la tierra de alterna (AC) y los otros
dos serdn 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 caracteristicas propias y sera
mas adecuada para una aplicacion particular que las otras. La configuraron en emisor comun
es la mas utilizada en el disefio de la etapa principal de un LNA (ver Figura 4.1(a)). Por el
contrario, la configuracion en colector comtin (ver Figura 4.1(b)), se suele utilizar mas para el
desarrollo de buffers entre etapas dada su alta impedancia de entrada alta y su baja impedancia
de salida. Por ultimo, la configuracion base comun (ver Figura 4.1(c)), se suele utilizar en
combinacion con la emisor comun 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 tendriamos un ampli-
ficador de banda ancha, o resonadores sintonizados para funcionamiento en banda estrecha.
En este apartado se presentaran las caracteristicas mas importantes de las configuraciones
basicas asi como de las configuraciones compuestas mas utilizadas, es decir el LNA en emi-

sor comun, en base comun, en cascodo, el diferencial y el balanceado.

Vcc Vce Vce
Rc
Re % Ventrada
Q, Vsalida
¢————o0
Vsalida
Vsalida
Ventrada
Q, Re
Ventrada
Vee

R,

Vee E

(a) (b) (c)

Figura 4.1 Distintas configuraciones para el transistor que proporciona la amplificacion en el LNA,
emisor comun (a), colector comin (b) y base comin (c).
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4.1.1. LNA en emisor comun

La configuracion mas béasica de LNA es la denominada como emisor-comun, tal y como se ve

en la Figura 4.2.
Vee o .
RC () ll
Vsalida
| Ventrada
R [ Q R R2 |/
~WW— - VW VWY |\Qf

,,,,,,,,,,,,

Figura 4.2 LNA en configuraciéon emisor comin

En ella se puede apreciar que Q, e I; generan la corriente de alimentacion del transistor Q;. La
resistencia R; aisla la sefal entrante de RF del ruido generado por Q.. Por otro lado, la resis-
tencia R, mantiene la misma caida de tensién que R;, dando por resultado una corriente de

base fija y finita en Q;.

Si R es suficientemente mas grande que Rg, el efecto del circuito de polarizacion 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 parasitas y otras resistencias.

Con esto, podemos ver que la NF del LNA viene dada por la expresion (4.1).

R
NF=1+—2 4.1)

G
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(b)

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 tension conti-

nua (Vn2 ) referida a la entrada como:

V_nz=4-k-T-(rb+ J V_nz:4-k-T-(rb+2V} ] 4.2)

2-gm 1.
Donde T es la temperatura, gm es la ganancia de transconductancia del transistor, V1 es la
tension térmica (25 mV para T=25° C), 1, es la resistencia de base del transistor e I¢ la co-

rriente de colector. Observando las ecuaciones (4.1) y (4.2) se comprueba que:

T

Req =1, + 7. IC (43)

Se aprecia que para reducir la Req y por tanto el ruido, el transistor Q; debe tener un tamafio
grande (1, pequena). Ademas, si la corriente de colector es elevada, reduciremos ain mas la

Reg.

Sin embargo, el aumentar el tamafio del transistor para reducir la r,, trac 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 atenua la sefial entrante de RF. Ademaés, dicha atenuacion hace que el ruido intro-

ducido por Q; y R¢ se haga mas patente.

Otra desventaja afiadida es debida a la existencia de grandes capacidades colector-base y co-
lector-sustrato. Con estos dos impedimentos obtenemos una reducida ganancia de tension y
un incremento de la corriente de polarizacién para compensar esta pérdida. De aqui se obtiene
una alta capacidad de difusion base-emisor, asi como un alto ruido metralla de base (base shot

noise).

Debido a estas dos caracteristicas, la figura de ruido presenta un minimo para un determinado

tamaino de Q; y una determinada corriente de polarizacion.
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El siguiente paso que daremos sera el afiadir a nuestro modelo el ruido metralla de base, tal y

como muestra la Figura 4.4.

Vsalida

,,,,,,,,,,,

Figura 4.4 Modelo incluyendo el ruido metrallla de la base.

Con esto mejoraremos la precision de la ecuacion (4.2). De acuerdo con la mencionada figura,

obtenemos la expresion (4.4).

[2oa.p.1. /P (4.4)
" 2.V,

Para una resistencia de fuente Rg, el ruido total referido a la entrada incluyendo la contribu-

cion de dicha resistencia es el dado por la ecuacion (4.5).

2
vV, =4k -T|Rg +1, + I, gm-Rg (4.5)
2-gm 2-B

Donde la correlacion 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 expresion (4.6).

2
Ve gty L EmeR (4.6)
4.k-T-Rg R, 2-gm-Rg 2-B
La figura de ruido alcanzara un minimo para:
NE, =1+ J(m} @)
p
Siendo la Rg optima (Rgopo):
B-(1+2-gm-1,)
R = \/ : (4.8)
gm
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La ecuacion (4.8) no tiene en cuenta el efecto de las capacidades parasitas. Sin embargo, una
aproximacion razonable a altas frecuencias consiste en dar a el valor dado por la frecuen-

cia de operacion, es decir:

B~ 1/t (4.9)

La relacion obtenida para Rgop: (4.8) sugiere que una red de adaptacion de impedancias entre
la antena y el LNA puede proporcionar una minima figura de ruido. Esto se consigue por la

transformacion de la impedancia de salida de la antena (Zou) a Rgopt.

4.1.2. LNA en base comun

Esta topologia la podemos ver en la Figura 4.5. Este circuito ofrece tres grandes ventajas con
respecto a la configuracion en emisor comun: sencilla adaptacion 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:

1
“e. +Cres (+-10)

in

Podemos hacer que la Z;, sea 50 Q simplemente con una [¢=0.5 mA. El efecto de Cr lo po-

demos eliminar con un inductor externo.

En esta topologia, la resistencia de fuente Rg, linealiza el funcionamiento del circuito. Esto lo
logra reduciendo la excursion de corriente en el emisor. Aqui podemos ver que pasa lo con-
trario a la configuracion emisor comun. Esto se debe a que en dicho circuito la resistencia Rg

sb6lo afecta a variaciones de la corriente de base.
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Vce

Vsalida

T TN A At ST Ql

Figura 4.5 Configuracion en base comun.

Si logramos un nivel de corriente en la base adecuado, podemos obtener un gran aislamiento
inverso. Esto se presenta como una opcion interesante en sistemas que exijan esta caracteristi-

ca, como los receptores homodinos.

4.1.3. LNA cascodo

Basandose en las configuraciones anteriores, existen otras topologias que afiaden 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 esti caracterizada por utilizar una configuracion cascodo. Esta consiste en
afiadir un transistor (Q,) que nos permitird aislar la salida de la entrada del circuito. Esto evi-
tard posibles interacciones no deseadas. Otro de los beneficios que presenta es el de reducir la

capacidad parasita del transistor Q;.

El transistor Q3 forma una fuente de corriente con Q; y tiene una dimensién mucho menor que
este ultimo. Con esto logramos reducir el consumo de potencia del circuito. La corriente a

través de Q; esta fijada mediante la resistencia Rrg.
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Vsalida

Figura 4.6 LNA cascodo.

La resistencia Rpjas 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 €,

valores de cientos de Ohms a kOhms son los adecuados para Rgjas.
La bobina L¢ y el condensador C; forman parte de la red de adaptacion a la salida.

Por ultimo, la adaptacién a la entrada lo logramos con las bobinas Ly y Lg.

4.1.4. LNA diferencial

Una topologia basada en la anterior es la mostrada en la Figura 4.7. La principal caracteristica
de esta configuracion 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 parasitas y el ruido en modo comun.
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Vcce

Vsalida+ Vsalida —

Ventrada +

Figura 4.7 LNA diferencial.

Esto lo logra con las inductancias Lg; y Lg,, ya que ambas forman un punto de tierra virtual,
para sefiales diferenciales. Cualquier reactancia parasita en serie con la fuente de corriente
Igias es totalmente irrelevante. Esto se debe a que una fuente de corriente en serie con una
impedancia es siempre una fuente de corriente. De aqui que la parte real de la impedancia de
entrada (Zi,) sea solo debida a las inductancias Lg; y Lgs. Igualmente, es totalmente indepen-

diente de los parasitos que se den en la fuente de corriente Ipas.

Un parametro de especial importancia cuando el voltaje de alimentacién y las tensiones de
sustrato pueden ser ruidosos es el rechazo al ruido en modo comun (common noise rejection
ratio o CNRR). Para maximizar este parametro 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
topologia asimétrica. También el consumo de potencia se vuelve critico, ya que pasa a valer el
doble. Sin embargo, presenta una mejor linealidad, ya que la sefial se divide entre dos disposi-
tivos. Por tanto, si deseamos que la NF no sobrepase un valor, podemos obtener mucha mas

excursion simétrica, sacrificando el consumo de potencia.
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4.1.5. LNA balanceado

Esta ultima configuracion (véase la Figura 4.8) se presta como una de las topologias que me-

jor compromiso guarda entre consumo de potencia, CNRR vy linealidad.

Vccee
Le
Vsalida+ Vsalida —

QZ Q3
——————————————————————— 1
1 Rg : Ceg Lg1 Lgs Ce, Rg |
! | | |
3 1 3 |
| ! L L ! |
: 1 . £z | Ventrada — | !

|
! | | |
! | | |
! | | |
! | | |
| ‘ : :

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

Figura 4.8 LNA balanceado.

En el primer caso, el consumo de potencia es mucho menor que en la configuracion diferen-

cial, ya que no posee fuente de corriente.
En lo relativo al CNRR, presenta un valor moderado, similar al de la configuracion anterior.

Si hablamos de linealidad, vemos que presenta un valor elevado, ya que el rango dinamico de
la senal debe repartirse sélo entre dos transistores. En el caso del LNA diferencial, el reparto

se realizaba entre 3 transistores, ya que debiamos considerar la fuente de corriente.

Finalmente, la adaptacion de impedancias a la entrada la logramos con las bobinas degenera-

tivas Lg; y Lgs, junto con las bobinas de las bases de los transistores Q; y Qs, Lg; y Lg>.

4.2. Diseno del LNA a nivel de esquematico

En el presente apartado nos centraremos en el disefio de un LNA a nivel de esquematico. Co-
menzaremos describiendo las especificaciones requeridas para este tipo de dispositivos. Esto

lo obtendremos de las caracteristicas del estdndar IEEE802.11a, tal y como vimos en el capi-
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tulo 2. Luego, seguiremos una secuencia de disefio basada en el estudio de los componentes
proporcionados por la tecnologia. Esto nos llevard a elegir la topologia de LNA 6ptima 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 segun el estudio realizado en el capitulo 2
son:

e Alimentacion= 3.3 Voltios.

e Figura de ruido (NF) <4 dB.

e [IP3>-2dBm.

e OIP3>7dBm.

e (Ganancia > 9 dB.

e Consumo de potencia = Menor posible.

e Impedancia de entrada y salida: 50 Q.

4.2.2. Flujo de disefio

Para un correcto disefio del LNA se ha seguido el flujo de disefno de la Figura 4.9. Primero
hay que hacer un estudio de los niveles de polarizacion de transistor para conseguir un buen
compromiso entre ganancia, figura de ruido y linealidad. Se continta con la eleccion de la
configuracion y la etapa de polarizacion apropiada. Después llega el turno de la adaptacion
impedancias de la entrada y de la salida. Se finaliza con la verificacion y optimizacion de los

resultados obtenidos hasta conseguir alcanzar las prestaciones propuestas.
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POLARIZACION OPTIMA DE
LOS TRANSISTORES

v

CONFIGURACION APROPIADA
DEL LNA

v

ESTUDIO DE LAS ETAPAS DE
POLARIZACION

v

ADAPTACION DE LA ENTRADA
Y LA SALIDA

v

VERIFICACION Y OPTIMIZACION
DE LOS RESULTADOS

Figura 4.9 Flujo de diseiio del LNA.

A continuacion pasaremos a desarrollar en los siguientes apartados cada uno de los bloques de

los que se compone el flujo de disefio del LNA.

4.2.3. Polarizacion optima de los transistores

Esta primera parte del disefio comienza con el estudio de las caracteristicas de los transistores
de la tecnologia empleada. El analisis se centra, principalmente, en aquellos aspectos relativos
a la polarizacion 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 analisis y simulaciones
con el software ADS. Para ello, comenzamos analizando una configuracion muy sencilla, el
circuito emisor de la Figura 4.10. Con ella obtenemos la corriente de colector (I¢) y la tension
colector-emisor (Vcg) que polariza al transistor de cara a obtener la menor figura de ruido

posible.
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Figura 4.10 Configuracion para el estudio de la polarizaciéon 6ptima.

En la Figura 4.11 se puede observar los resultados de las simulaciones de la corriente de co-
lector frente a la Vg para diferentes corrientes de base (Igg) mientras que en Figura 4.12 po-
demos observar el valor de la NF, en funcion de la Vg, para un valor de Ic dado. De las simu-
laciones se ha deducido que con una tension Vcg de 1.65 V (mitad de polarizacion total) y una
corriente de colector de 500 pA (vedse la Figura 4.11), obtenemos la menor figura de ruido
posible con este tipo de tecnologia (vease la Figura 4.12). Ademas aseguramos que con esta

polarizacion el transistor estara siempre trabajando en zona activa.

8 m,

7my Nee=165V

6 mé IBB =2 l,lA
| lc=508.1pA

5m§

lc (A)

4m§

3m§

2m§

1m§

Om:,.,,

Figura 4.11 Corriente de colector frente a Vg para diferentes corrientes de base.
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Figura 4.12 NF frente a Ic.

Tomando como base la polarizacién 6ptima de los transistores para minima figura de ruido,

podemos dar paso al estudio de la configuracion mas adecuada para el LNA.

4.2.4. Configuracion apropiada del LNA

De acuerdo con el andlisis 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

disefio se fundamentara en estas dos topologias.

4.2.5. LNA con configuracion cascodo

Comenzaremos analizando el circuito asimétrico ya que, como veremos posteriormente, es la

base del circuito diferencial.

4.2.5.1. Circuitos de polarizacion

Este apartado estd dedicado al estudio de los circuitos de polarizacion de nuestro LNA. Para
ello, nos fundamentaremos en los niveles de tension colector-emisor y de corriente de colector

dados en el apartado 4.2.3.

Los criterios de evaluacion vienen determinados por estos dos parametros basicos:
e Menor consumo de potencia posible.

e Menor figura de ruido posible.

a) Circuito con doble fuente de corriente
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Esta primera topologia se muestra en la Figura 4.13. En ella se pueden observar las dos fuen-

tes de corriente que polarizan los transistores Q; y Q..

La resistencia R, es de un valor elevador (50 KQ), evitando de esta manera que la sefal de

entrada se degenere por el efecto del circuito de polarizacion.

La corriente a través de los dos transistores Q; y Q, la regulamos con las resistencias R; y R.
Sin embargo, también son utilizadas para fijar las tensiones Vcg de estos transistores. Esto

hace altamente dificil obtener el valor adecuado de Ic y Vg, ya que dependen de dos varia-

bles.

El condensador C; es utilizado para eliminar el ruido aportado por la red formada por el tran-

sistor Qg y las resistencias Rs, Rg, R7 y Rs.

Figura 4.13 Polarizacion con doble fuente de corriente.

Dado que esta topologia esta formada por dos fuentes de corriente, el consumo de potencia
total alcanza valores elevados. De la misma manera, el elevado nimero de componentes que
presenta este tipo de polarizacion, hace que proliferen efectos parasitos. Esto se hace patente

en el valor de la NF del circuito, que aumenta considerablemente.
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Con las caracteristicas que presenta esta configuracion, 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) Polarizacion con fuente de corriente y divisor resistivo

Esta configuracion se puede observar en la Figura 4.14. En ella se aprecia que la fuente de
corriente que polarizaba al transistor Q,, ha sido sustituida por un divisor resistivo. Esto nos
sera especialmente 1til para suministrar la correcta Vcg a los transistores. Asi desaparece par-

cialmente el problema anterior en que la Ic y la Vg de los transistores dependian de 2 varia-

I Tos
1T

Figura 4.14 Configuracion con fuente de corriente y divisor resistivo.

En esta topologia, la Ic de los transistores la fija la fuente de corriente formada por el transis-
tor Qs y las resistencias que lo acompafian. Igualmente, como ya comentamos, la Vg de los

transistores la fija el divisor resistivo formado por las resistencias Rs y Re.

La corriente Ic la podemos variar modificando el valor de la resistencia R3. La resistencia R,

posee un alto valor para evitar que la sefial de RF entrante se vea degradada por el circuito de



Diseiio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 91

polarizacion, al igual que en el caso anterior. Por otro lado, el condensador C; elimina la in-

fluencia del divisor resistivo en el funcionamiento del amplificador.

Cuando mencionamos que el problema de la polarizacion desaparecia parcialmente, se debia
a que la fuente de corriente influye en la V¢g de los transistores. Por tanto, el ajuste de la co-
rrecta Vg de Q; y Q; depende de dos variables, al igual que en la configuracion anterior. Sin
embargo, la influencia de dicha fuente de corriente es menor que en la topologia 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-

o cuidadoso de los componentes.

Sin embargo, de cara a la integracion del amplificador, debemos centrar nuestros esfuerzos en
reducir el consumo de potencia al minimo posible. Para ello, estudiamos otra configuracion

con menor consumo, la topologia de doble divisor resistivo.
¢) Polarizacion con doble divisor resistivo

Esta ultima configuracion 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 topologia se presta como la de mayor sencillez en la fijacion de los niveles de polariza-
cion. Podemos establecer las tensiones en las bases de los transistores Q; y Qa, y consiguien-

temente sus Vcg respectivas aplicando la formula de un divisor resistivo.

Por otro lado, podemos fijar la I¢ de los transistores modificando el modulo de las resistencias
R1, Rz y Rs. 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 modulos de las resistencias obtenidas mediante la féormula del divisor resistivo deben ser

multiplicados por el mismo factor.
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El condensador C; es utilizado para eliminar la contribucion de ruido aportada por el divisor

en la base de Q», al igual que en la topologia anterior.

Figura 4.15 Etapa de polarizaciéon con doble divisor resistivo.

Igualmente, la resistencia R4 posee un valor elevado para eliminar la degradacion de la senal

de entrada por el circuito de polarizacion.

En lo referente al consumo de potencia, este tipo de polarizacién se presenta como la mas
eficiente. Tal es el orden de eficiencia que el consumo total se acerca a los valores obtenidos

con transistores pertenecientes a otro tipo de tecnologias, 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 caracteristicas que presenta este tipo de etapa de polarizacion, la emplearemos para

el diseno de nuestro LNA.

4.2.5.2. Adaptacion de entrada y de salida

El siguiente paso para minimizar la NF consiste en determinar la impedancia de la fuente de

pequeiia sefal que debe ver el transistor a su entrada para que éste presente una NF minima.
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Por lo general la impedancia de fuente que realmente tiene nuestro circuito (Rg = 50Q) rara
vez coincide con la impedancia de fuente para minimo ruido (Rgnpmin). Por tanto, debemos
elegir entre adaptar para minimo ruido (forzar a que la impedancia de fuente de fuente se pa-
rezca a Rgnrmin mediante una red de adaptacion al efecto) o adaptar para méaxima 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 Rgonrmin S€ parezea lo mas posible a Rg. Una de
esas técnicas es la denominada degeneracion inductiva, la cual consiste en introducir una in-

ductancia en serie con el emisor tal y como se muestra en la Figura 4.16.

Ventrada

Figura 4.16 Adaptacion de entrada.

El valor de dicha inductancia viene dado por la siguiente expresion aproximada [GOT98]:

50Q

Lex —
2-n-f;

4.11)

Como se puede observar, cuanto mayor sea la frecuencia de corte del transistor (fr), menor
sera el valor de la inductancia a utilizar y por tanto menor sera la cantidad de ruido afiadido al
LNA por las pérdidas 6hmicas asociadas a dicha inductancia. Al introducir esta inductancia
hacemos que el coeficiente de reflexion para minimo ruido sea I'min=1+jX, es decir, su parte
real vale 50 Q. Seguidamente, mediante el uso de una inductancia colocada en serie con la
entrada del circuito (Lg) se eliminara la parte imaginaria de I'min. De esta manera consegui-

mos adaptar tanto para minimo ruido como para maxima transferencia de potencia.

Para disminuir el ruido introducido por el transistor Q;, asi como para facilitar la adaptacion a

la entrada, nos ayudamos del condensador C;.
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Como se observa en la Figura 4.16, la adaptacion se logra con un hibrido de red LC y degene-

racion inductiva.

Una vez hecho todo esto, solo faltaria adaptar la salida a 50 Q. Esta adaptacion la consegui-
mos mediante la estructura mostrada en la Figura 4.17 y en la que nos ayudamos de la bobina
de choque L para ajustar la parte real de la impedancia de salida y del condensador C; para

eliminar la parte imaginaria.

Notese que cuando empleamos adaptacion conjugada a la salida obtenemos la ganancia
maxima del circuito pero, si la impedancia de salida la ajustamos para maxima transferencia
de potencia, lo que obtenemos es méaxima potencia a la salida, con lo que el punto de compre-

sion a 1dB y el IP3 aumenta.

Cabe destacar que la adaptacion de salida lograda con la red LC formada por L3 y Cs, hizo
innecesario el empleo de un buffer a la salida, evitdndonos el aiadir componentes que afectan

directamente a la figura de ruido de nuestro circuito.

Vsalida

;l
|

Figura 4.17 Adaptacion de salida.

4.2.5.3. Resultados

El circuito final es el mostrado en la Figura 4.18. En ¢l se pueden apreciar el circuito de pola-

rizacion empleado, las redes de adaptacion y la configuracion cascodo formada por Q; y Q..
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| Vsalida

I-E
Ventrada

Figura 4.18 Circuito asimétrico final.

Los valores de componentes son los siguientes:
e R;=9.2 KOhms.
e R,»,=20.2 KOhms.
e R3=20.2 KOhms.
e R,=50 KOhms.

o (=227 {F.
o C2:1 pF.
e (5=160 fF.

e Lg—> Inductancia = 3nH; Factor de calidad (Q)=9.6

e Lg~> Inductancia = 0.6nH; Factor de calidad (Q)=13.6
e L3> Inductancia = 5nH; Factor de calidad (Q)=7.6

e Qi Area=2; Multiplicidad=S.

e Q> Area=2; Multiplicidad=3.
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Figura 4.19 Circuito equivalente de un pad de conexién.

Las bobinas utilizadas estan descritas en el capitulo 3 de la presente tesis. Para que el resulta-

do de las simulaciones sea lo mas real posible, se realizdo con el modelo de los pads de co-

nexion. Los valores obtenidos para los pads son de C=250 fF y R=31 Q.
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Figura 4.20 Figura de ruido (a), ganancia (b), coeficiente de adaptacion 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 parametro esta situado muy por debajo del limite 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 disminuira 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 adaptacion 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 simulacion de la adaptacion de la
impedancia de entrada (input match) y de salida (output match), del aislamiento (isolation) y
de la ganancia (gain). Las graficas 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-
racion cascodo. En la grafica de la esquina inferior derecha, podemos ver el resultado del pa-

rametro S21, que se corresponde con la ganancia del amplificador.
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Figura 4.21 Simulacion de los parametros S del LNA cascodo, adaptacion de la entrada (a), adaptacion de
la salida (b), aislamiento (c) y ganancia (d).

En la Figura 4.22 podemos apreciar los resultados de la simulacion 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 I1IP3 (-3.8 dBm), los niveles de linealidad hacen

que nuestro circuito cumpla holgadamente con las especificaciones.
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Figura 4.22 Simulacion de la linealidad en ADS del LNA cascodo.

Finalmente, afiadir que el consumo de potencia total del circuito es de 9.53 mW.

4.2.6. LNA con configuracion balanceada

Esta segunda configuracion se basa en la configuracion cascodo, y trata de solventar el pro-
blema del ruido en modo comun. Este ruido aparece en la entrada de cualquier circuito no
ideal. Por tanto, en un circuito diferencial aparecera este ruido en sus dos entradas. Sin em-
bargo, como un amplificador de este tipo amplifica la diferencia de potencial en sus entradas,
la contribucion de ruido comiin a éstas desaparece. Esto elimina en gran medida el acopla-
miento de ruido con el sustrato. También hard a nuestro circuito menos sensible a las varia-

bles externas como la temperatura, presion, etc.

La contrapartida es que esta configuracion nos obligard a transformar la sefial 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 sefial son inevitables. Dicho balun se muestra en

la Figura 4.23.

Si se elige una relacion de transformacion T= V2 ,una impedancia diferencial de 100 Q en la
salida entre Vsalida+ y Vsalida-, es vista desde la entrada como una impedancia de 50 Q. Hay
que tener en cuenta que esta transformacion 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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Rs=500 Vsalida+

Ventrada C)

J__ Vsalida -

Figura 4.23 Balun de entrada.

Como ya comentamos anteriormente, esta configuracion estd basada totalmente en la topolo-
gia asimétrica. Por tanto, todos los estudios anteriores referentes a tipos de polarizacion, adap-

tacion de impedancias, etc. son extrapolables a este caso.

Consecuentemente, podemos centrarnos directamente en el circuito disefiado 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 configuracion asimétrica. Igualmente, se pueden
apreciar el balun de entrada y el de salida. Este tltimo es necesario para pasar la sefial de dife-
rencial a asimétrica, ya que el simulador utilizado s6lo permite la visualizacion de la figura de
ruido para un puerto de entrada y otro de salida. Dicho balun posee exactamente la misma

configuracion que su homoénimo a la entrada, al igual que su misma relacion de transforma-

cién T=+/2 . Con ella logramos que una impedancia diferencial de 100 Q en la entrada del

balun sea vista desde la salida como una impedancia de 50 Q.
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Rg=50Q =

Ventrada

Figura 4.24 LNA balanceado.

Volviendo al LNA en si, y dados los buenos resultados obtenidos con la configuracion asimé-
trica, hemos tomado los mismos valores de componentes para esta topologia. En el siguiente

apartado podremos observar los resultados logrados.

4.2.6.1. Resultados

Los resultados obtenidos de esta configuracion 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 adaptacion de impedancias. Las simulaciones de los parametros S se obser-
van en Figura 4.26. Como se aprecia en ambas figuras, los resultados obtenidos coinciden
totalmente con los obtenidos con la configuracién asimétrica. Esto es debido a que ambas
utilizan los mismos valores de componentes. Ademas los baluns utilizados en la simulacion

del circuito diferencial son ideales.
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Figura 4.26 Simulacion de los parametros S del LNA balanceado, adaptacion de la entrada (a), adapta-
cion 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. Aqui es donde se aprecia mas claramente

la eficiencia de la topologia 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.
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Figura 4.27 Simulacion 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, elevandose a 19 mW.

En el siguiente apartado se detalla el disefio fisico del LNA, es decir, la generacion de los /a-

youts necesarios para su fabricacion.

4.3. Layout y simulaciones post-layout de 1los LNAs

En este apartado se describe el disefio 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-
sicion de los distintos componentes, destacando la colocacion de las bobinas. Se ha persegui-

do el obtener la mayor simetria posible a pesar de disponer un nimero 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 sefales de RF y obtenemos las sefiales que ataca-

ran al dispositivo que sigue al LNA (generalmente suele ser un mezclador).

En la Figura 4.29 podemos ver una imagen detallada del nucleo 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 disefiados 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 niicleo del circuito para el LNA cascodo.

Por ultimo, 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), adaptacion a la entrada (VSWR 1) y la salida (VSWR 2). En la Figura 4.31 se
aprecian las correspondientes simulaciones para los parametros 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),
adaptacion a la entrada (VSWR 1) y la salida (VSWR 2).
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Figura 4.31 Simulaciones post-layout para el LNA cascodo de los parametros S donde se puede observar
la ganancia (S21), aislamiento (S12), adaptacion a la entrada (S11) y la salida (S22).

Comparando los resultados de dicha tabla con los obtenidos a nivel de esquematico vemos
que no existen diferencias significativas. Solo 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 6ptimo funcionamiento en una

implementacidn fisica 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
S$12 -47 dB
S21 16.230 dB
S22 -9.3dB
lP3 -4.373 dBm
OIP3 11.857 dBm
Consumo de potencia 9.82 mW
Area del chip 645 pm x 736 pm

4.3.3. Layout del LNA balanceado

El layout del circuito balanceado se muestra en la Figura 4.32. En ella, si trazamos una linea
imaginaria que corte verticalmente por la mitad a la imagen, observaremos una gran simetria.
El obtener esto se hace fundamental para lograr el maximo apareamiento entre los componen-

tes de las dos ramas que conforman el LNA.

Al igual que en el /ayout anterior, se observan las conexiones con el sustrato, las cuales evita-

ran fluctuaciones que pudieran afectar al circuito.

Para facilitar la conexién 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 alimentacion del
circuito, mientras que el segundo se ha utilizado para introducirle la sefial 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 nticleo interno
del LNA. Al igual que en la figura anterior, existe una gran simetria alrededor de un eje verti-
cal central. Merece una mencion especial la ordenacion de los transistores, ejemplo de la apli-
cacion de la técnica de centroide comun [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 disposicion se corresponde con arrays bidimensionales, estando los dos
ultimos ordenados segun 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 /ayout
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 niicleo 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),
adaptacion a la entrada (VSWR 1) y la salida (VSWR 2). En la Figura 4.35 se aprecian las
correspondientes para los pardmetros 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),
adaptacion 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 esquematico.
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Figura 4.35 Simulaciones post-layout para el LNA balanceado de los parametros S donde se puede obser-
var la ganancia (S21), aislamiento (S12), adaptacion a la entrada (S11) y la salida (S22).

Un hecho a destacar es que debido a las altas capacidades parasitas 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
lIP3 -1.32 dBm
OIP3 14.59 dBm
Consumo de potencia 19.64 mW
Area del chip 767 um x 932 um
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4.4. Conclusiones

En este capitulo, después de realizar un estudio de los diferentes tipos de LNA, se opto6 por el
disefio de dos, uno asimétrico con configuracién 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 disefio descrito, primero se realiz6 un estudio de los niveles de polariza-
cion de transistor para conseguir un buen compromiso entre ganancia, figura de ruido y linea-
lidad. Se continu6 el disefio de la configuracion cascodo y de la etapa de polarizacion. Des-
pués se adaptaron la entrada y salida del circuito. La entrada se adaptd para minimo ruido y
maxima transferencia de potencia utilizando un hibrido de red LC y degeneracion inductiva.
Se finalizo el disefio a nivel de esquematico con la verificacion y optimizacion de los resulta-
dos. Se siguid con el disefio del mismo LNA pero en configuracion balanceada y se realizaron
los layouts de ambos. En la Tabla 4.3 se observa una comparativa de los LNAs disefiados.

Los resultados expuestos son los obtenidos de las simulaciones postlayouts.

Tabla 4.3.Comparativa de los LNA disefiados (simulaciones postlayout)

Especificaciones Cascodo Balanceado

Ganancia >9dB 16.230 dB 15.910 dB
VSWR1 Cercano a 1 1.25 1.35
VSWR2 Cercano a 1 2.53 1.93

P3 >-2dBm -4.373 dBm -1.32 dBm

NF <4dB 2.875dB 3.127 dB

Consumo Menor posible 9.82 mW 19.64 mW

Area Menor posible 645 pm x 736 ym | 767 pm x 932 ym

El LNA cascodo cumple todas las especificaciones menos la de linealidad. Este fue uno de los
motivos por lo que se disefid el LNA balanceado, en el cual, a costa de un pequefio empeora-
miento de la ganancia y la NF se consigue la caracteristica de IIP3 impuesta. Ademas, el uso

de una configuracion balanceada, hace que el area y el consumo sean superiores al cascodo.

En cuanto a la adaptacioén, ambos tienen valores de VSWR cercanos a 1 para la entrada y algo

mayor para la salida.



Capitulo 5

El mezclador

En este capitulo se va a profundizar en el funcionamiento y disefio del mezclador de frecuen-
cias, disefiando tres tipos de mezcladores indicados para el receptor de baja frecuencia inter-
media del estandar IEEE 802.11a. El capitulo comienza con un estudio de los conceptos basi-
cos relativos a los mezcladores. Se sigue con el disefio de un mezclador activo basado en la
célula de Gilbert. Debido al principal problema que presenta esta topologia, que es la existen-
cia de tres niveles de transistores entre los que hay que repartir los 3.3 V de alimentacion, se
opta por la realizacion de una variacion de la célula de Gilbert, que es un mezclador con con-
figuracion Doblada. También se disenara un mezclador pasivo, del que se describira el proce-
so de disefio y medida. El capitulo termina con las conclusiones donde se realizard una com-

parativa de los mezcladores disefiados.
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5.1. Conceptos basicos de mezcladores

Un mezclador de frecuencias tiene la funcion de convertir o trasladar la sefal presente a su
entrada a un rango de frecuencias diferente, sin modificar las caracteristicas de frecuencia de
la sefal a trasladar (ancho de banda, relacion de amplitudes, etc.). Antes de describir los tipos

de mezcladores existentes se va a realizar una pequefia introduccion sobre ellos.

5.1.1. Introduccion

Un mezclador de frecuencias suma o resta a la banda de frecuencias de la sefial de entrada
(Vrr), centrada en la frecuencia frp, un valor de frecuencia constante de valor for denominado
frecuencia del oscilador local, para obtener una sefial centrada en la frecuencia fr;, 0 frecuen-

cia intermedia. Un diagrama bésico seria el mostrado en la Figura 5.1.

VRE Vrr

VoL
Figura 5.1. Diagrama basico de un mezclador.

La senal de entrada puede estar localizada en cualquier rango de frecuencias, es decir, ser una
sefial en banda base o una sefial pasobanda, y el mezclado puede realizarse tanto para subir en

frecuencia la senal de entrada (up-conversion), como para bajarla (down-conversion).

A continuaciéon se va a describir los tipos de mezcladores mas 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 estudiara un sistema no-lineal de 2 puertos. En general, en este tipo de sistemas la

relacion entrada-salida en el dominio del tiempo se puede expresar por la serie de Taylor

Vo = Vo 2V, (0 +b-[vi, O] + ¢ [v,, O] +... (.1
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donde v es la tension de salida en reposo y vin(t) representa la suma de los efectos de todas
las senales de entrada. Si la entrada contiene solo una frecuencia, la no-linealidad generara

armoénicos de esta frecuencia y alterard la componente continua.

Si se tienen varias frecuencias de entrada, se generaran frecuencias suma y diferencia, asi co-
mo armonicas. Las frecuencias de suma y diferencia generadas por el término cuadratico en la
ecuacion (5.1) se llaman productos de intermodulacion de segundo orden; las originadas por

el término cibico, productos de tercer orden, etc.

Debido a que los sistemas no-lineales de alto orden tienden a generar un mayor numero de
términos no-deseados, los mezcladores deberian aproximar un comportamiento de ley cuadra-
tica (la no-linealidad de orden menor). El uso de una no-linealidad de orden 2 requiere que la

sefal v, sea la suma de las entradas de RF y la sefial del oscilador local (ver Figura 5.2).

—> —
VIN f(viy) = avin(OHb V()] Yourt
—> —

Figura 5.2. Sistema general de dos puertos no-lineal.

Asi, si vy es la suma de las 2 sinusoides de la ecuacion (5.2):
Vin = Vip - COS(@ppt) + Vi - COS(@; t) (5.2)

entonces la salida de este mezclador se puede expresar como la suma de 3 componentes:

Vour = Vrunp T Veuabrabo T Veruzabo (5.3)

donde:
Veonp = @ (VRF +€oS(@pp + 1) + Vo - COS(® g t)) (5.4)
Vcuaprapo = D (VRF -C08” (g - 1) + Vo -€08” (0 t)) (5.5)

Veruzapo = 2D Ve " Vo '(COS((’)RF 1) - cos(q, t)) (5.6)
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Los términos fundamentales (vrynp) son versiones escaladas de las entradas originales y no
representan una salida 0til para el mezclador. Estos términos pueden ser eliminados mediante
filtrado. Los componentes Vcuaprapo tampoco proporcionan informacion util, como se obser-

va en el siguiente caso:

cos’(w-t)=—=-(1+cos(2-w-t)) (5.7)

1
2
Obsérvese como los componentes vcuaprapo producen un offset DC, asi como segundos ar-

monicos de las sefiales de entrada. Esto también se puede eliminar mediante filtrado.

La salida util la forman los componentes vcruzapo debido a que se observa una multiplicacion
en la ecuacion (5.6). Haciendo uso de las igualdades trigonométricas basicas, esta ecuacion se

puede rescribir de forma que muestre la accion del mezclador mas claramente:
Veruzapo =0 Ve Vor - [COS((O‘)RF -0 ) t)"’ COS((O‘)RF + 00 ) t)] (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 conversion (G) de este circuito se obtiene a partir de la ecuacion:

:b'VRF'VOL

G =b-vo, (5.9)

VRF
Como cualquier otro parametro de ganancia, la ganancia de conversion es adimensional. En
disefios discretos se debe expresar como relacion 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 conversion de tension o corriente.

La ventaja del mezclador de ley cuadratica es que los componentes espectrales no deseados
normalmente estdn en una frecuencia bastante separada de la FI, por lo que se pueden elimi-

nar facilmente.

En la Figura 5.3 se muestra un mezclador de ley cuadratica realizado con MOSFETs. En este
esquematico simplificado, la tension de polarizacion, RF y OL se representan en serie con la

puerta del transistor. La suma de las senales RF y OL puede realizarse en circuitos practicos
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con sumadores resistivos o reactivos. Debido a que estas sefiales estdn en serie, existe poco

aislamiento entre ellas.

Figura 5.3. Mezclador MOSFET de ley cuadratica simplificado.

En la Figura 5.4 se muestra una solucion alternativa, pero funcionalmente equivalente, que

reduce el efecto de la gran potencia de la sefial OL en el puerto RF.

RBIAS 1

VBlAS <) IBlAS

Figura 5.4. Mezclador MOSFET de ley cuadratica (configuracion alternativa).

La sefial RF ataca a la puerta directamente (a través de un condensador para el bloqueo DC),
mientras que la sefial OL ataca al terminal fuente. De esta manera, la tension puerta-fuente

(Vas) es la suma de las senales OL y RF referenciadas a tierra.
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Debido a que en un mezclador no es necesario un perfecto comportamiento de ley cuadratica,
M, puede ser un transistor bipolar. En este caso el efecto cuadratico en la representacion en
serie para la relacion exponencial i.-Vgg, domina en un rango limitado de amplitudes de en-
trada, ignorando los efectos dindmicos esta relacion viene dada por:

vBE

Vi (5.10)

expandiendo esta relacion a un sistema de segundo orden:

2
i=1I,- 1+VBE +l.(VBEj (5.11)
vV, 2V,
haciendo que:
gm
2 :E (5.12)

donde gm=Ic/Vt se obtiene que la ganancia de conversion viene dada por:

VoL

GC=C, vy =gm-
2 VoL =8 2.V,

(5.13)

Se observa como la ganancia de conversion es proporcional a la transconductancia y a la rela-
cion entre la amplitud del oscilador local y la Vr, en otras palabras, la ganancia de conversion
en un transistor bipolar depende de la corriente de polarizacion, de la amplitud del oscilador

local y de la temperatura.

En este analisis se han ignorado las resistencias parasitas de base y emisor. Estas resistencias

pueden linealizar el transistor y, por lo tanto, empeorar la accién del mezclador.

5.1.3. El mezclador con multiplicador

Los mezcladores basados en sistemas no-lineales generan un niumero elevado de componentes
espectrales. Ademas, debido a que los mezcladores de dos puertos tienen una sola entrada, las
sefiales de RF y OL nos suelen estar lo suficientemente aisladas entre ellas. Esta falta de ais-
lamiento puede provocar la aparicion de offset de DC en la etapa de FI o la radiacion de la

sefial de OL (o sus armodnicos) a través de la antena.

Los mezcladores basados directamente en multiplicadores presentan por lo general un rendi-

miento mayor debido a que (idealmente) s6lo generan el producto de intermodulacion desea-
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do. Ademas, debido a que las entradas del multiplicador se encuentran en puertos separados,

puede haber un alto grado de aislamiento entre las tres senales (RF, OL, FI).

Los mezcladores basados en multiplicadores se catalogan como, simple balanceado y doble
balanceado. A continuacion 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 tension de entrada RF en una corriente y
después realiza la multiplicacion en el dominio de la corriente. La célula mas sencilla de este

tipo se representa en la Figura 5.5.

‘_( M1 M2
V
@ IpctlrrCcOS(wret)

Figura 5.5. Mezclador simple balanceado.

En este mezclador, vor se elige lo suficientemente grande para que los transistores puedan
conmutar alternativamente la corriente de polarizacion de un lado al otro a la frecuencia OL.
De esta forma la corriente de polarizacion se multiplica por una onda cuadrada cuya frecuen-

cia es la del oscilador local.

1, ()= Sgn{COS((DOL 1) (Tgias + Tgp - COS(@ g t)} (5.14)

Debido a que una onda cuadrada consiste en los armonicos impares del fundamental, la mul-
tiplicacion de la corriente de polarizacion por una onda cuadrada produce un espectro de sali-
da como el mostrado en la Figura 5.6 (wrr se ha tomado muy pequeiio para una representa-

cion mas clara).
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11 11 oL

oo 300L S5m0, Toor, ®

®OoL-ORE ®OoL+ORF
Figura 5.6. Espectro de salida de un mezclador simple balanceado.

La salida consiste en componentes suma y resta, cada uno resultado de un arménico impar del
OL mezclado con la senal RF. Los armoénicos impares de OL aparecen directamente a la sali-
da como consecuencia de la multiplicaciéon de la sefial de polarizacion (DC) con la sefial 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 simetria 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 sefial de entrada RF, los convertidores V-I de los mezcladores reales
son imperfectos. Un importante reto de disefio es maximizar la linealidad de la transconduc-
tancia RF. Esta se puede mejorar mediante degeneracion de la fuente, tanto para puerta como

para fuente comun (ver Figura 5.7).

Vre Rs Cg y
o ! M; "VENAS
Rs Cg
Reias W\

L
% S lsias

(a) (b)

Figura 5.7. Transconductores de RF para mezcladores, fuente comun (a) y puerta comun (b).

VBIAS
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Ambos circuitos usan una resistencia Rg para linealizar la caracteristica de transferencia. Para
el caso del circuito puerta comun esta linealizacién es mas 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 degeneracion inductiva a una resistiva debido a varios motivos.
Una inductancia no introduce ruido térmico que degrade la figura de ruido ni caida de tension
que disminuya el nivel de alimentacion. Esta ltima consideracion es particularmente impor-
tante para aplicaciones de baja tension y baja potencia. Finalmente, un aumento de la reactan-

cia ayuda a atenuar los armonicos de alta frecuencia y los componentes de intermodulacion.

En la Figura 5.8 se muestra un mezclador simple-balanceado de forma mas completa, que

incorpora una transconductancia linealizada.

SALIDA FI

Figura 5.8. Mezclador simple-balanceado con transconductancia linealizada.

El valor de Vpas establece la corriente de polarizacion, Rg se escoge lo suficientemente gran-
de para no despolarizar la puerta del circuito y reducir su contribucién al ruido. La sefial RF
se aplica a la puerta a través de un condensador de bloqueo DC (Cg). En la practica se usa un

filtro para eliminar los componentes espectrales de OL de la salida.

La ganancia de conversion 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 M; por una
onda cuadrada de amplitud unitaria. Debido a que el componente fundamental de la onda cua-

drada es 4/m veces la amplitud de la onda cuadrada, se puede escribir:

2

Ge=—-gm (5.15)

gm = Je _ L (5.16)
dv,., V;

donde gm es la transconductancia del conversor V-1 y G¢ es una transconductancia. El coefi-
ciente es 2/ en vez de 4/mt debido a que la sefial 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.

Etapa de salida ..

WO

‘Etapa de entrada ~

Figura5.9. Mezclador activo doble balanceado.
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La célula de Gilbert estd 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 funcién es la de conversion con ganancia
de tension a corriente. La etapa de salida compuesta por dos pares diferenciales con salidas

cruzadas, es el nucleo del mezclador ya que se encarga de la realizacion de la multiplicacion.

Para el analisis 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 polarizacion, asi como las
corrientes de base se pueden despreciar. Ademas, se supondra que los transistores estan bien

polarizados y se encuentran siempre en la region activa.

Del modelo de Ebers-Moll y suponiendo Vi, Viez >> V7 se obtienen las siguientes relacio-

nes:
V... =V -ln[IC—X]
bex — VT
I (5.17)
I _ ICS I _ IC6
L Ve (5.18) 4 Ve (5.19)
l+e l+e V7
1 ——IC5 Vx
c2 Vi (520) Ics = IEE +R_ (521)
1+eVr X
1., = e Vx
@ Vi (522) IC6 = IEE _R_ (523)
l+e'r X

Combinando las expresiones anteriores:

IEE+& IEE—&
R R
I, = _&X + &X (5.24)
l+e l+e'
Lee +& Lee _&
R R
I, = v, =+ VX
A A (5.25)
l+eV l+e V7

Por lo que la salida en corriente diferencial es:
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V V
2‘R—X - R—X (5.26)

Al=l, -1, = \z + Vf

l+e' ™ l4+e

Vo A/
I I r—e" Vv
Al=1, -1, = Vi v = : Vi : Ve =I'-tanh[—2 \P/ J (5.27)
I+e¥" 1+e ™ 2+eV T 4e !
La salida en tension es:

Vor=Vee =1 -Re (5.28)

Vo2 = Vee =L - R¢

0.

V,=V,—-V,=R¢ '(Iz _Il) (5.29)

2.V, v,
Vo=—Re-— ~tanh(2_v ) (5.30)

X T
Para ciertos valores de x (para -0.5 <x <(.5), se puede hacer la aproximacion tanh(x)=x.

Es decir, si |Vp|<2Vr, la salida en tension de la célula de Gilbert se puede expresar como se

muestra en la siguiente expresion:

Vz—RC-Z'Vm' \'A . R. V.-V, (5.31)
R, 2V, R -V,

cte

La caracteristica de transferencia en continua, es el producto de la tangente hiperbolica de las

dos tensiones de entrada.

Esta célula multiplicadora se puede usar en diferentes aplicaciones dependiendo de la magni-
tud de V,, y V,, con respecto a Vr:

e V., V, << Vr.- En este caso, la tangente hiperbolica se puede considerar como una linea
recta, con lo que se obtiene el producto lineal V-V,

e V,o0V,> V.- Con estos niveles, el transistor al que se le aplica dicha sefial se comporta
como un conmutador antes que como un dispositivo lineal. Es como multiplicar una pequefia

sefial por un tren de pulsos.
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e V,y V,> Vr.- Este modo de operacion es util para la deteccion de diferencia de fases

entre dos sefiales de amplitud limitada. Ambos transistores se comportan como conmutadores.

Se asume que la amplitud de la sefial OL es lo suficientemente grande para hacer actuar al par
diferencial como interruptores controlados por tension. Los dos mezcladores simple balan-
ceados estan conectados en antiparalelo para la sefial OL, pero en paralelo para la sefial RF.

Por lo tanto, los términos de OL se anulan a la salida y la sefal 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 dinamico est4 limitado en parte por
la linealidad del conversor V-I en el puerto FI. Por lo tanto, parte del proceso de disefio sera
conseguir una mejor conversion V-I. Las técnicas basicas de linealizacion usadas en el mez-
clador simple-balanceado deben ser adaptadas al caso del mezclador doble-balanceado, como

se muestra en la Figura 5.10.

Rg/2
Ls Lg
Vre a1 a1
Rg/2
—WNWW—

i/ lsias

Figura 5.10. Transconductor RF diferencial linealizado en mezclador doble balanceado.

En aplicaciones de baja tension, la fuente de corriente DC (Igjas) se puede reemplazar por un
tanque paralelo LC para crear una fuente de corriente que no consuma tension DC. La fre-
cuencia de resonancia del tanque debe elegirse para proporcionar rechazo del componente en
modo comun. Si existen varios componentes en modo comun, 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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Figura 5.11. Mezclador doble balanceado con minimo consumo DC.

5.1.4. El mezclador CMOS pasivo

El multiplicador CMOS pasivo emplea un puente multiplicador (M,_4) tal como se muestra en
la Figura 5.12, asi como una etapa de amplificaciéon compuesta por un amplificador operacio-
nal totalmente diferencial. El puente multiplicador opera en la regién 6hmica y en consecuen-
cia los MOSFET pueden ser considerados como resistencias. Inicialmente sin considerar la

polarizacion del puente, la tension en el terminal negativo de salida viene dada como:

V, =-R-(I,, +1,) (5.32)

o
Mientras que la tension positiva viene dada como:

V,, =—R-(I, +1,,) (5.33)

o+
En consecuencia la tension de salida tiene la siguiente expresion:

Vour = Vo =Vo. = R'(IDl +1py —Ipg _ID4) (5.34)
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En la Figura 5.12 se muestra un esquema simplificado del multiplicador con la polarizacién
de las entradas. En la entrada X, se ha establecido un nivel de tension para polarizar el siste-
ma, mientras que el nivel de polarizacion de la entrada Y, es establecido a un nivel suficiente

para mantener al puente en la region de 6hmica.

L
M
V, /2 °
1 Vout
M,
L1 |
®
M,
||
®
~ )V, 2 ~ )-v, 2
VDCy VDCy
Figura 5.12. Polarizaciéon del multiplicador
Usando la ecuacion correspondiente a la region 6hmica de los transistores:
Vis
Ip :M'COX.|:(VGS_VT)'VDS_ 3 } (5.35)

y teniendo en cuenta que la tension en DC puerta — surtidor para todos los MOSFET es la

misma, las corrientes de drenador se pueden poner como:

v, V) 1 (V.Y

Ip, :u'com'KVGS"'T_VHJ'(?)_E( ) j } (5.36)
v, V) 1 (V.Y

Ip, _M'Coxz'KVGS_T_VUJ'(_TJ > ( 2) ] (5.37)
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2 (5.38)
Ips :H‘Coxa‘{[Vcs_&_vn)(ﬁj_l‘(vxj }
2 2 2 2
Ip, :M.COXA"HVGS +L_VT4J(_ ij_l'(vxj } (5.39)
2 2 2 2

Considerando que Cox=Cox1=Cox2=Cox3=Cox4 y sustituyendo las ecuaciones (5.36) a (5.39)

en la ecuacion (5.34) se obtiene que la tension de salida viene dada por la siguiente ecuacion:

V, V V V V
V., =R-u-Cyy -(Tj-{%—vﬂ +7y+VTz +7y+VT3 +7y—VT4} (5.40)

Puede observarse como si V1= (V12 0 V13) Yy Va= (V13 0 V12) esta ecuacion puede rescribir-

S€ COmo:

Vou =R-B-V, -V, (5.41)

De forma que la tension de salida es proporcional al producto de las tensiones de entrada. La
ganancia del amplificador es:

K =R-B (5.42)

Por tanto la expresion de salida del multiplicador CMOS se puede poner como:

=K, -V,-V (5.43)

Con la explicacion del mezclador pasivo, puede darse por finalizado el estudio tedrico de los
mezcladores. Una vez conocido por un lado los diversos pardmetros que caracterizan los mez-
cladores y por otro lado las diferentes topologias empleadas en los mezcladores, en los si-
guientes apartados se disefiara 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. Diseno de un mezclador basado en célula de Gil-
bert

Este apartado se describe el disefio de un mezclador basado en la célula de Gilbert y esta divi-

do de la siguiente manera. Primero se realizara una introduccion donde se expondran las espe-
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cificaciones del disefio y el proceso de disefio. En el siguiente apartado se realiza el disefo a

nivel de esquematico para finalizar con el disefio a nivel de layout.

5.2.1. Introduccion

La implementacion 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
mas que un amplificador de transconductancia. En el cuadro superior se encierra la etapa de
conmutacion, compuesta por dos pares diferenciales con salidas cruzadas, éste es el nacleo del

mezclador ya que se encarga de la realizacion de la multiplicacion.

T Vee

r 1 — — ] ?A%EWNMUTACWN‘
‘Rs R4 R5 ‘
+\OoL
L CJ _ REF
PUERTO 2
DEOL%}’*‘I\/QL Q, Qs je\/'—‘
T VT ]
- ]

| ETAPA DE ENTRADA

Ry Ro ‘

L, C
puErRTO b1 Cr | RF
pe Reo— [ 11— Q; Ci;'f i

| .

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 continuacion, se van a extraer conclusiones ttiles para el disefio de este tipo de circuitos a

partir del estudio de las etapas basicas que componen la célula de Gilbert.
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5.2.1.1. Etapa de entrada

Esta etapa estd compuesta por un par diferencial formado por los transistores Q; y Q.. En ella
interesa una ganancia lo mas elevada posible para compensar la atenuacion inherente de la

etapa de conmutacion (idealmente 71/2) y el ruido introducido por ésta.

Para mejorar la linealidad del par de transistores bipolares de entrada se puede utilizar una
resistencia de degeneracion 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 seria necesaria, ya que con el dimensionado de

estos transistores se puede modificar la tension Vg, a diferencia de la Vg que es fija.
5.2.1.2. Etapa de conmutacion

La conmutacion de los pares Q3-Qs y Qs-Qg debe ser instantanea, 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
limite la degradacion 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 unioén base-emisor, generando intermodulacion de ter-
cer orden adicional. También interesa que los transistores sean pequefios para que se compor-

ten como buenos conmutadores.

La impedancia de carga (Rc¢) debe ser grande para obtener la mayor ganancia de tension posi-
ble, pero hay que tener en cuenta que se debe mantener una correcta polarizacion. Debido a
que esta impedancia no contribuye demasiado al ruido total, ya que no se encuentra en el ca-
mino de la sefal, se descarta el uso de una inductancia, ya que una bobina ocupa un area muy
superior. El uso de una carga activa no es aconsejable ya que se suelen usar para valores
grandes de resistencias, y aqui estara en torno a pocos kQ y, ademas, la frecuencia de corte de
los transistores tipo p (componentes de las cargas activas) es pequefia en comparacion con la

de los de tipo n.
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5.2.1.3. Especificaciones

Las especificaciones requeridas para el mezclador, segun el estudio realizado en el capitulo 2,
son:

e Alimentacion = 3.3 Voltios.

e Figura de ruido (NF) <19 dB.

e [IP3>6 dBm.

¢ (Ganancia > 9 dB.

e Consumo de potencia = Menor posible.
e Impedancia de entrada y salida: 50 Q.

e Frecuencia de RF (frp): 5 a 6 GHz.

e Frecuencia de OL (for): 5 a 6 GHz.

e Frecuencia FI (fp=frp-for): 20 MHz

El procedimiento de disefio del mezclador comienza con la realizacion de unos calculos tedri-
cos para hallar los valores iniciales de los distintos componentes integrantes del circuito. Una
vez hecho esto, se refina el disefio mediante la ejecucion de multiples simulaciones, hasta

alcanzar el rendimiento deseado.

Existen muchos factores que afectan al rendimiento de un mezclador, como la polarizacion,
ganancia, linealidad, aislamiento, potencia y figura de ruido. Ajustar un determinado parame-
tro para obtener un mejor rendimiento puede, y normalmente lo haré, degradar el resto. Por
esto, es importante tener en cuenta todos los pardmetros durante el proceso de disefio, para asi

poder llegar a un compromiso entre ellos.

El circuito se ha simulado utilizando ADS. Las frecuencias de las sefiales de entrada utiliza-
das son 5.5 GHz para la sefial de radiofrecuencia (frr) y 5.48 GHz como sefial del oscilador
local (for), obteniéndose una sefial de FI a 20 MHz. La potencia de la senal RF es -70 dBm,

mientras que la potencia de la sefial del oscilador OL es -5 dBm.

A partir de aqui se optimizard el mezclador atendiendo a los siguientes aspectos de forma
consecutiva:
e Polarizacion: establecimiento de las condiciones apropiadas de polarizacion para los dis-

positivos utilizados en el mezclador.
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e Adaptacion de impedancias: adaptacion de las impedancias de los puertos de entrada y
salida para evitar reflexiones en los puertos del circuito.

e Ganancia de conversion: optimizacion de los distintos parametros que influyen en la ga-
nancia de conversion, como la potencia de la sefial del oscilador, la corriente de polarizacion,
asi como las resistencias de colector.

e Linealidad: estudio de la linealidad y su dependencia con la resistencia de carga (R¢) y
optimizacion de ésta mediante la técnica de degeneracion de emisor. Se debe estudiar también
la dependencia de este parametro con la potencia de la sefial de entrada (Pgg).

e Figura de ruido. Dependencia de la figura de ruido con la corriente de polarizacion y con
las resistencias R¢ y de degeneracion de emisor (Rg). El ruido afiadido por el mezclador afec-
tara al nivel minimo de sefial y limitara el rango dinamico. Es necesario establecer un com-
promiso entre ruido, ganancia y linealidad.

e Areay multiplicidad. Estudio del efecto del 4rea y la multiplicidad de los transistores.

5.2.2. Diseno a nivel de esquematico del mezclador basado en la

célula de Gilbert

En este apartado se describe el proceso de disefio del mezclador y se encuentra dividido en los
siguientes apartados: estudio de la polarizacion del circuito, adaptacion, ganancia de conver-

sion, linealidad y figura de ruido.
5.2.2.1. Polarizacion del mezclador basado en la célula de Gilbert

El primer paso en el disefio de un mezclador es el analisis DC. El proposito de este analisis es
establecer las condiciones apropiadas de polarizacion de los dispositivos utilizados en el mez-

clador.
5.2.2.1.1. Corriente de polarizacion del mezclador basado en la célula de Gilbert

Para el disefio del mezclador se empleardn transistores bipolares HBT de 0.35 um de doble
base de la empresa fundidora AMS. Como paso previo a la eleccion de la corriente de polari-

zacion, se ha realizado un estudio del transistor de manera aislada.
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En la Figura 5.14(a) se muestran las curvas caracteristicas 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.

10 15=3.0 pA

i 15=2.5 pA 14 ]
08 15=2.0 pA 12
06— Ig=1.5 pA = 10
< A 15=1.0 pA g
0.4— = 8 -
£ 7 15=0.5 A w 1
_0 02— Zz 67
- 4 4
0.0— 5] 1g=350 nA
'0-2\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\ O_Illl||l|||||||||||||||..IB=500nA
00 05 10 15 20 25 0.0 05 1.0 1.5 20 25
Vee (V) Vee (V
ce (V)
(a) (b)

Figura 5.14. Curvas caracteristicas del transistor utilizado para el disefio (a) y figura de ruido del
transistor utilizado para el disefio (b) para diferentes corrientes de base (Ig).
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 pequefas, 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 pequenia 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. Polarizacion de las entradas

La etapa de transconductancia RF, para conseguir una ganancia adecuada, debe trabajar en la
zona activa. Fijando la tension de polarizacion en la base de los transistores de esta etapa
(RFgias) a 1.4 V se conseguird una razonable variacion de la sefal de entrada RF, asi como
también que los transistores del par inferior permanezcan siempre en la zona activa. Ademas,
es necesario polarizar los transistores de los pares superiores, teniendo en cuenta que van a
operar en un estado de conmutacion de corte a zona activa, ya que asi el tiempo de conmuta-
cién es menor y se conseguird que la atenuacion inherente a esta etapa sea lo mas proxima
posible a su valor ideal (n/2). Manteniendo la tension Vp(14) a 2.4 V se asegurara que los tran-
sistores Qi.4), cuando conducen, estén en zona activa. Por ultimo, V(i.4) debe ser aproxima-

damente 2.5 V, lo que permite una caida de tension en la resistencia Rc de 0.8 V.
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Se ha elegido una corriente de polarizacion Igg = 400 pA, de manera que por cada rama del
par de interruptores de conmutacion circule una corriente de 200 pA.

En la ecuacion (5.44) se muestra el valor de la resistencia de colector Re.

R _33V-25V 0
¢ 400 pA

(5.44)

Esta corriente de polarizacion se generara 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

5.15.

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

RFUENTE

Y |D2

IREF

o[

Figura 5.15.

Espejo de corriente con transistores MOSFET.

El espejo estd formado por un MOSFET Q; conectado en estructura diodo que genera una

tension Vgs; impuesta por Irgr. Como Vgsy = Vs y tanto Q; como Q; estan en region de
saturacion, se obtiene la relacion de corrientes:

IDZ _ (W/L)I =N

IREF - (W/L)Z -

(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 tension
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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 pA, establecida como la mas 6ptima en las
simulaciones para obtener las especificaciones indicadas. Se ha fijado un valor de L = 0.4 um,
proximo al minimo valor para esta tecnologia, aunque se ha evitado llegar a éste para mante-
ner un pequefio margen de seguridad debido a posibles tolerancias en el proceso de fabrica-

cion.

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 area. Si se quiere una co-
rriente de referencia pequefia, el area de la resistencia y de los transistores de las ramas de
salida sera elevada. Se opto6 por fijar la corriente a un valor pequefio con el objetivo de mini-

mizar el consumo, con lo que la resistencia escogida es de 20 kQ .

La implementacion del espejo de corriente para polarizar cada etapa del mezclador se encuen-

tra representada en la Figura 5.16.

Mezclador Buffer

RFUENTE

ID5 Y ID4 \ ID3 \ ID2 IREF

Figura 5.16. Implementacion 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
Q, 0.4 ym 0.4 ym
Q, 4 um 0.4 ym
Q; 4 um 0.4 ym
Q4 3um 0.4 um
Qs 3um 0.4 um

5.2.2.4. Adaptacion

Debido a que tanto la entrada como la salida del mezclador se conectaran a un componente de
medida externo con una impedancia caracteristica de 50 Q, el circuito debe estar adaptado
para evitar reflexiones en ambos puertos. Por esta razon se insertard una red adaptadora a la

entrada y a la salida del mezclador.
5.2.2.4.1. Adaptacion de los puertos de entrada

Con la configuraciéon de los puertos de entrada se busca una adaptacion a 50 QQ que a la vez
permita aplicar la tension de polarizacion. En la Figura 5.17 se muestran en detalle las confi-

guraciones de los puertos de entrada OL y RF respectivamente.

| | !
Ra% R, Rs l
L c OLger
PUERTO 2
DE OL Qs Qs Qs Q '

(@)

R4 Rz%
L, c
PUERTO Q,

RI:REF
DE RF Q,

e

(b)
Figura 5.17. Configuracion inicial del puerto LO (a) y del puerto RF (b).



Diseiio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 137

El condensador (C) tiene la funcién de disminuir las variaciones en la tension de polarizacion
y también de actuar como un camino a tierra de la sefial alterna (condensador de desacoplo).
En el puerto RF la sefial ve una resistencia de 50 Q (R;) en paralelo con la impedancia del
transistor Q, cuyo equivalente es 50 Q. En el puerto OL, la sefial de entrada ve el paralelo de
las dos resistencias (R3 y Rs) de 100 €2, en paralelo con la resistencia de entrada del transistor
(mayor), cuyo equivalente es una de 50 Q) aproximadamente. En la entrada de los puertos se

tiene una sefial alterna (OL o RF) con un nivel de continua (tension de polarizacion).

Se observa que ambos puertos tienen un comportamiento ligeramente capacitivo, mientras
que la parte real queda fijada a 50 Q por las resistencias R;_s. Para eliminar el efecto capaciti-
vo de la impedancia de entrada se colocaran unas bobinas en serie, con lo que se conseguira
una adaptacion casi perfecta. Esto queda reflejado en la Figura 5.18 y en la Figura 5.19 , don-
de se puede ver el comportamiento del parametro de dispersion de entrada de los puertos OL

y RF en un rango de frecuenciade 1 a 10 GHz.

freq=5.500GHz freq=5.500GHz

S(1,1)=0.180/-75.233 s;(1q ,1)=0.027 / 56.483

impedance = Z0 * (1.029 - j0.369) impedance = Z0 * (1.029 + j0.046)
freq (1.000GHz to 10.00GHz) freq (1.000GHz to 10.00GHz)

(a) (b)

Figura 5.18. Variacion del parametro S;; (puerto del oscilador OL) de 1 a 10 GHz sin adaptar (a) y adap-
tado (b).
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m2

freq=5.500GHz

S(2,2)=0.207 / -85.467
impedance = Z0 * (0.948 - j0.408)

S(2,2)

N

freq (1.000GHz to 10.00GHz)

(@)

S(2,2)

m2

freq=5.500GHz
2)=0.027 /172.188
impedance = Z0 * (0.948 + j0.007)

S(2,

freq (1.000GHz to 10.00GHz)

(b)

Figura 5.19. Variacién del parametro Sy; (puerto de entrada RF) de 1 a 10 GHz sin adaptar (a) y adapta-
do (b).

Para la adaptacién de ambos puertos se preciso afiadir una bobina de 0.6 nH, la cual es perfec-

tamente integrable en la tecnologia 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 estan por debajo de 1.2 a la frecuencia de traba-

jo.

1.25

1.20—

1.15—

VSWR1

1.10—

1.05—

1.00

4.0

L I I B B
45 5.0 55 6.0 6.5

freq, GHz

(@)

7.0

VSWR2

4.5 5.0 55 6.0 6.5 7.0
freq, GHz

(b)

Figura 5.20. VSWR de los puertos LO (a) y RF (b) adaptados.
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5.2.2.4.2. Adaptacion del puerto de salida

La salida, al trabajar con bajas frecuencias, no requiere adaptacion. No obstante se ha puesto
un buffer para bajar la elevada impedancia que presentaba a la salida y poder atacar asi impe-

dancias pequeiias (50 Q).

5V

Figura 5.21. Buffer de salida

El buffer de salida (ver Figura 5.21) que se ha utilizado es una configuracion en seguidor de
emisor. Esta se emplea por poseer unas caracteristicas 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 facil adaptacion con impedancias
de carga pequefias. En este sentido lo que se busca es la méxima transferencia de energia
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 variacion en la corriente que circula por la rama.
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m4

freq=20.00MHz
S(3,3)=0.031/20.364
impedance = Z0 * (1.059 + j0.02

freq (1.000MHz to 40.00MHz)

Figura 5.22. Variacion del parametro S;; (puerto de salida FI) de 1 MHz a 40 MHz adaptado.

En la Figura 5.22 se observa el pardmetro de dispersion del puerto de salida en un rango de

frecuencia de uno a cuarenta MHz.
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1.070 —
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1.060 —

1.055 T T T[T I T T[T T T T [T T T T[T T T T[T T T T [TT I T[TTT]
0 5 10 15 20 25 30 35 40

freq, MHz

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 proximo a la unidad a la frecuencia de trabajo.
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5.2.2.5. Ganancia de conversion

Hay varios factores que afectan a la ganancia de un mezclador, como la conmutacién de los
transistores del par superior, la corriente de polarizacion (Igg), la resistencia de colector (Rc),

etc. En este apartado se estudiaran estos factores.
5.2.2.5.1. Ganancia de conversion en funcion de la potencia del oscilador local

El primer paso es determinar una potencia del oscilador local (Por) suficiente que produzca

un valor razonable de ganancia de conversion.

La potencia de la senal del oscilador local debe ser lo suficiente para que los transistores que
forman el interruptor de conmutacion (par superior) presenten una impedancia serie baja y

conmuten a la mayor velocidad posible.

22

20—

18—

16 —

14—

12—

10 lllllllllllllllllll

|
-20 -15 -10 -5 0 5
Potencia de OL (dBm)

Ganancia de Conversién (dB)

Figura 5.24. Ganancia de conversion en funcién de la potencia del oscilador local.

En la Figura 5.24 se muestra la ganancia de conversion en funcion de la potencia del oscilador
local. Se ve que a partir de una potencia de aproximadamente -5 dBm el valor de la ganancia
de conversion se mantiene constante. Por ello se ha tomado este valor como potencia del osci-

lador local.
5.2.2.5.2. Ganancia de conversion en funcion de la corriente de polarizacion.

La Figura 5.25 pone en evidencia la relacion existente entre la corriente de polarizacion (Igg)

y la ganancia del sistema. La maxima ganancia se obtiene para una corriente Igg de 400 pA.
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Por lo tanto, ésta sera la corriente de polarizacion a emplear inicialmente en el disefno del

mezclador.

20.5
20.0— / - I—
T
\
195 | -
19.0—

185— /

Ganancia de Conversion (dB)

18.0 ‘
01 02 03 04 05 06 07 08 09 1.0

leg (MA)

Figura 5.25. Ganancia de conversiéon en funcion de la corriente de polarizacion (Igg).
5.2.2.5.3. Ganancia de conversion en funcion de la resistencia de colector (R¢)

Debido a que la ganancia tiene una fuerte dependencia con R¢, se puede considerar aumentar

el valor de esta resistencia para mejorar el valor de la misma.

Se ha realizado una simulacion de la ganancia de conversion del sistema en funcién de la re-
sistencia de colector Rc. Esta simulacion 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 simulacion. Se observa un claro aumento de la ganancia
del circuito con el incremento de la resistencia de colector, llegando a alcanzar un valor
maximo de 30 dB para una Rc = 3800 Q. Este valor es considerablemente mayor que el tedri-
co calculado debido a que en ¢l se fij6 una tension de colector de los transistores de conmuta-
cion de 2.5 V, para asi dejar un margen de 0.1 V en la tension de los colectores con respecto a
la tension de polarizacion aplicada a las bases de éstos y mantener los transistores conmutan-
do entre corte y zona activa. El valor de esta resistencia influye, ademas de en la ganancia, en
la linealidad del mezclador, por lo que habra que llegar a un compromiso entre ambos para-

metros. Este comportamiento se estudiard con mas detalle en el siguiente apartado.
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Figura 5.26. Ganancia de conversion en funcion de la resistencia de colector (R¢).

5.2.2.6. Linealidad

Un circuito tendra caracteristicas no lineales cuando exista una variacion en la ganancia con
respecto al nivel de la sefial de entrada. En estas circunstancias, la sefial de salida resultante

estara distorsionada o comprimida.

Existen dos fendmenos 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 conmutacion.

Si la senal aplicada a la etapa de entrada es mayor que la maxima entrada diferencial (sobre-
carga) aparecera compresion de la sefial. En este caso, la linealidad se puede mejorar aumen-
tando la corriente de polarizacion y la resistencia de degeneracion de emisor (Rg), lo que hara

que aumente la disipacion de potencia y disminuya la ganancia.

Si la resistencia de carga (Rc¢) es demasiado grande, la tension Vg de los transistores de con-
mutacion disminuye, forzando a los transistores de la etapa de conmutacion a salir de la zona
activa y pasar a la zona de saturacion, con lo que aumentara el tiempo de conmutacion. Como
se vio anteriormente, al disminuir el valor de la resistencia Rc disminuye la ganancia del sis-
tema. Reducir la corriente de polarizacion resolvera este problema sin afectar demasiado a la
ganancia, ya que permitird aumentar el valor de esta resistencia sin afectar a la polarizacion de

los transistores de conmutacion.
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5.2.2.6.1. Linealidad en funcion de Rc¢

La Figura 5.27 muestra el IP3 de entrada en funcion de la resistencia de colector Rc. Queda
claro el efecto sefialado en el apartado anterior. Al aumentar R¢ por encima de 3000 €, lo que
equivale a una tension de colector de los transistores de conmutacion de 2.1 V, la linealidad se

ve degradada fuertemente. Por lo tanto se usard una R¢ cuyo valor esté por debajo de 3 KQ.

Las resistencias que componen este mezclador tienen una alta tolerancia, que puede llegar al
20 % o mas. Para asegurar un correcto funcionamiento del circuito, se ha dejado un margen
de seguridad en el valor de la resistencia de colector R¢, con lo que se aseguraré el correcto
funcionamiento de los transistores de conmutacion. Asi que a pesar de que se podria aumentar

el valor de R hasta 3 k€, se ha fijado a 2.5 kQ para mantener este margen de seguridad.

-10

15

-20 -

IP3 (dBm)

-25

-30

-35

-40
LI T I L I L I L I T UL I LI LI I L I LI T
1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000

Rc (Q2)

Figura 5.27. IIP3 en funcién de la resistencia de colector Rc.
5.2.2.6.2. Aumento de la linealidad mediante degeneracion

A pesar de que el IP3 de entrada se mantiene estable para valores de R¢ hasta 3 KQ, el valor
alcanzado es demasiado bajo y no alcanza las especificaciones necesarias del mezclador. De-
bido a esto se ha optado por la inclusion de una red de degeneracion de emisor, con lo que la
linealidad se vera incrementada a costa, eso si, de una reduccion de la ganancia de conversion.
La degeneracion mencionada se suele realizar mediante dos resistencias tal y como se muestra

en la Figura 5.28.
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Figura 5.28. Inclusion de resistencias de degeneracion 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 provocard un
nivel de offset a la salida. Por lo tanto, se ha utilizado una configuracion alternativa que elimi-
na este problema, consistente en la utilizaciéon de una sola resistencia de degeneracion tal y

como representa la Figura 5.29.

Figura 5.29. Modificacién del circuito de degeneracién de emisor.

Ahora el circuito presentard un comportamiento lineal sin los problemas mencionados ante-

riormente. La maxima sefal que puede tener a la entrada sera:

V. =4I R, (5.46)

m
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Y la salida de este circuito sera

donde:

(5.47)

(5.48)

(5.49)

La Figura 5.30 muestra la ganancia del mezclador en funcion de la resistencia de degenera-

cion de emisor (Rg). Como se deduce de la ecuacion (5.47), un aumento de Rg provoca una

disminucion 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 conversion en funcién de la resistencia de emisor.

Este efecto sobre la linealidad del sistema est4 representado en la Figura 5.31, donde se ob-

serva que el IP3 de entrada mejora notablemente con el incremento de Rg, hasta llegar a un

maximo de 11 dBm para un valor de aproximadamente 250 Q, a partir del que decae nueva-

mente.
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Figura 5.31. IIP3 en funcién de la resistencia de emisor.

Para un valor de R¢ de 2500 Q y sin degeneracion de emisor, la ganancia de conversion 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 Rg que produce un IIP3 maximo (250 Q), recorta la ganancia hasta un

valor de 12 dB.

Considerando dicho compromiso entre ganancia y linealidad, como valor previo al andlisis
del ruido, se toma una resistencia de 200 Q, con la que resultan unos valores de ganancia e

ITP3 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) [LEE9S].

El ruido térmico es dependiente de la temperatura, aumentando la potencia del mismo con
ella. Las fuentes mas 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 esta asociado al mecanismo fisico de salto de una barrera potencial por un
portador de carga. Como consecuencia, el ruido metralla dependera de la carga del electron,

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 unicos factores modificables para disminuir el ruido son los
valores de las resistencias, el area de los transistores y la corriente de polarizacion, ya que el

ancho de banda o la temperatura no se pueden ajustar por el disefiador.
5.2.2.7.1. Reduccion de la figura de ruido

La figura de ruido tiene una clara dependencia con la corriente de polarizacion, asi como con
la resistencia de degeneracion Rg. Disminuir el valor de la resistencia de degeneracion de
emisor R mejorard la figura de ruido, aunque empeorara la linealidad del sistema. El proce-
dimiento de ajuste de estos valores para la obtencidon de una figura de ruido minima consistira
en la determinacién de la corriente de polarizacion con la que se obtenga un mejor resultado y

el calculo del valor de Rg en funcién de la corriente previamente calculada.

En la Figura 5.32 se muestra la figura de ruido de banda lateral unica (SSB NF) en funcion de

la corriente de polarizacion que atraviesa la célula de Gilbert (el nucleo del mezclador).

Se observa que la figura de ruido se reduce con el aumento de la corriente de polarizacion,
pero se alcanza un punto en el que la pendiente de la curva empieza a disminuir y toma valo-

res muy pequeiios, por lo que se debe llegar a un compromiso entre potencia y ruido.

Para corrientes superiores a 400 pA, 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 estudi6 la corriente de tra-

bajo optima de los transistores empleados en este disefio.
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Figura 5.32. Figura de ruido en funcion de la corriente de polarizacion Igg.

La resistencia R¢ no influye en gran medida en el ruido total del sistema, ya que no se en-

cuentra en el camino directo de la senal.

En cambio, si que existe una fuerte dependencia de la figura de ruido con la resistencia Rg.

Esto es debido a que el ruido térmico que introduce esta resistencia esta en la entrada del par

diferencial.

La Figura 5.33 representa la SSB NF en funcién de la resistencia de degeneracion de emisor

(Rg). Se observa como un mayor valor de Rg implica un aumento de la figura de ruido. Para

valores de Rg inferiores a 200 Q, la figura de ruido es menor de 20 dB, por lo tanto, se toma

este valor para la Rg, ya que produce la méxima degeneracion sin elevar demasiado la figura

de ruido.
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Figura 5.33. Figura de ruido SSB en funcién de la resistencia de emisor
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5.2.2.7.2. Disminucion de la figura de ruido mediante el uso de una red de degenera-

cion inductiva.

Una técnica muy usada en el disefio RFIC es sustituir las resistencias por bobinas. Esto tiene

la ventaja de que si la bobina es ideal no afiade ruido al circuito y reduce su consumo.

En las siguientes figuras se comparan los resultados con una degeneracion 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. IP3y ganancia de conversion (a) y figura de ruido en funcion (b) de Rg.
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Figura 5.35. IP3y ganancia de conversion (a) y figura de ruido en funcién de Lg (b).

Para una resistencia Rg igual a 200 €2, 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 area ocupada por la bobina y, por lo tanto,

se opta por una red inductiva para mejorar la linealidad del circuito.

5.2.2.8. Seleccion de los valores idoneos de funcionamiento del circuito

Todos los parametros de un mezclador estan relacionados entre si, por lo que una vez calcula-
dos los valores de los distintos parametros para lograr las diferentes figuras de mérito Opti-
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 degeneracion de emisor tiene una ganancia muy elevada, pero
una linealidad que no alcanza las especificaciones requeridas. La inclusion de una red de de-
generacion de emisor mejora notablemente la linealidad a costa de una considerable reduccion
de la ganancia. Ademas, debido a que la resistencia de emisor se encuentra en el camino di-
recto de la sefial de entrada, se afiadira al ruido del circuito un importante nivel de ruido tér-
mico. Para solucionar esto se ha optado por una degeneracion 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 aportacion al ruido total se ha comprobado que es significati-
vamente inferior al de la resistencia equivalente para conseguir una determinada linealidad.
Este tipo de degeneracion tiene un inconveniente que no se ha tenido en cuenta hasta este
momento. Como se menciond en la introduccion de este capitulo, el mezclador basado en la
célula de Gilbert se caracteriza por su compacto layout, sin embargo, la integracion de una

bobina del orden de 5 nH requiere un area muy elevada en comparacion con el resto del cir-

cuito.
Tabla 5.2. Especificaciones iniciales y obtenidas
Parametro Especificaciones requeridas Resultados obtenidos
Ganancia de conversion 9dB 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 todavia se pueden optimizar mediante un estudio sobre la influencia del di-
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mensionado de los distintos transistores que intervienen en el disefo. En el siguiente apartado

se realiza dicho analisis.

5.2.2.9. Estudio de la variacion de las prestaciones con el drea y la

multiplicidad de los transistores

Un aspecto importante es la optimizacion del disefio mediante la variacion del factor de esca-
lado (area) 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 conmutacion, para introducir las menores pérdidas y el minimo nivel de ruido,
se emplean corrientes pequefias. Sin embargo, en la etapa de entrada de radiofrecuencia, in-
teresa que la corriente sea grande para asi disminuir la resistencia del transistor y, por tanto, el

ruido. En el buffer de salida ocurre algo parecido, como se comprobara mas adelante.

En un principio se realiz6 una variacion de las areas de los transistores para la corriente calcu-
lada de 400 pA. En la Figura 5.36 se representa la ganancia de conversion (eje vertical) en
funcién del area de los transistores de conmutacion (Q;) (eje horizontal) y del area de los

transistores del par diferencial (Q;.,).
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Figura 5.36. Ganancia de conversion en funcion de las areas de Q,., (Area) y Qs (eje horizontal).
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Se observa que la ganancia aumenta con el incremento del area de los transistores de la etapa
de transconductancia (Param), pero llega un momento en el que se llega a un tamafio para el
que la ganancia se mantiene aproximadamente constante, por lo tanto, inicialmente se tomara

el minimo valor que mantenga la ganancia en este rango.

En la Figura 5.37 se representa la figura de ruido (eje vertical) en funcion del area de los tran-

sistores de conmutacion (Qs.) (eje horizontal) y del area de los transistores del par diferencial

(Q1-2).
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Figura 5.37. Figura de ruido en funcion de las areas de Q;, y Qs (eje horizontal).

La figura de ruido disminuye con el aumento del 4rea de los transistores Q;.,. Los transistores
Q3.6 afectan en menor medida, siempre y cuando su area se encuentre por encima de un de-
terminado valor. Por lo tanto, para optimizar la figura de ruido se debe escoger un area para

Q. elevada.

En la Figura 5.38 se representa el IIP3 (eje vertical) en funcion del area de los transistores de

conmutacion (eje horizontal) y del area de los transistores del par diferencial.
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Figura 5.38. IIP3 en funcion de las areas de Q;., y Qs (eje horizontal).

Se observa que se consigue el mayor IIP3 para un area de Qs igual a 4, y un area Q;.; igual

a7.

A partir de estas simulaciones se debe establecer un compromiso entre ganancia, ruido y li-
nealidad. Al influir mas drasticamente las dimensiones de Q;_ sobre el IP3, se busca la com-
binacion de areas que ofrece un mejor comportamiento para este parametro, teniendo en cuen-
ta que los valores de ganancia de conversion y figura de ruido sean aceptables. Las dimensio-

nes seleccionadas son las representadas en la Tabla 5.3.

Tabla 5.3. Areas de los transistores Q¢

Dimensién
Transistores -
Tipo Area
Q3,4y5,6 npn1 21 4
Q2 npn121 8

Debido a las pequefias areas obtenidas para los transistores, la multiplicidad se ha mantenido

en su valor minimo.

Después de haber realizado esta optimizacion de los transistores, se ha realizado un ultimo

ajuste del circuito en el que se ha comprobado que éste ofrece un mejor funcionamiento para
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una corriente de polarizacion ligeramente mayor que la considerada hasta este momento. De-
bido a que este ajuste fino afecta a varios de los parametros del circuito, se han simulado las

diferentes figuras de mérito con el nuevo valor de corriente de polarizacion y de las areas.

Seguidamente se muestran los resultados obtenidos mediante este segundo ajuste del escalado
de los transistores y la corriente de polarizacion, asi como una comparativa con los valores

previos.

Los valores obtenidos para el mezclador tras la optimizacion de las areas y el posterior ajuste

de la corriente de polarizacion son los que se muestran el la Tabla 5.4.

Tabla 5.4. Especificaciones finales obtenidas

Parametro Especificacion
Ganancia de Conversion 16 dB
IP3 15 dBm
OIP3 30.3 dBm
Figura de ruido 17.3 dB
Corriente de polarizacién 430 pA
Potencia consumida 7 mwW

Debido a los altos valores de IP3 y ganancia de conversion conseguidos, se puede considerar
la disminucion del valor de la inductancia Lg, con lo que se mejorara la ganancia y la figura
de ruido, a costa de una disminucion del IP3. En la Figura 5.39 se muestra el efecto de la va-

riacion de la inductancia de degeneracion en el circuito final.
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Figura 5.39. Efecto de la variacion de la corriente de polarizacion e inductancia Lg sobre el IIP3 y la ga-
nancia de conversion 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 disefio después de la optimizacion.

Tabla 5.5. Valores finales de los componentes del circuito

Componente Valor
Transistores Q,Q; Area=8 ym’
bipolares Q3,Q4,Q5,Q5 Area=4 um?
Q W/L=0.4 um/0.4 ym
Tr;,’géslfg;es Q.,Q; W/L=4 um/0.4 pm
Q4 Q5 W/L=3 pm/0.4 pm
Ri,R; 50 Q
R3,Rs 100 Q
Resistencias R, 50 Q
R¢ 2300 Q
Re 20 kQ
Le 5nH
Bobinas L, 0.6 nH
L, 0.6 nH

5.2.3. Layout del mezclador basado en la célula de Gilbert

Una vez finalizada la etapa de disefio y ajuste del mezclador activo basado en la célula de
Gilbert, se ha implementado el /ayout del mismo, haciendo uso de la tecnologia 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 /ayout 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 simetria posible a pesar de disponer un numero 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 sefiales de RF y OL y se obtienen las sefiales que atacaran al dispositivo

que sigue al mezclador.

En la Figura 5.41 se observa una imagen mas detallada del nticleo del mezclador.
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Figura 5.41. Detalle del niicleo del mezclador activo basado en la célula de Gilbert.

En el centro se encuentran las etapas de transconductancia y conmutacion, en su parte supe-
rior se hayan las resistencias de carga, mientras que debajo estan las fuentes de corriente que
alimentan tanto al nucleo del mezclador como el buffer de salida, situado en los laterales de la

etapa de conmutacion.

Las fuentes generadores de la tensidon de referencia, utilizadas para polarizar las etapas de

transconductancia y conmutacion, asi como sus condensadores, estan 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 nucleo se han incorporado conexiones al sustrato, las cuales evita-

ran corrientes parasitas que pudieran afectar al circuito.

El circuito mantiene una gran simetria. El obtener esto se hace fundamental para lograr el

maximo apareamiento entre los componentes que conforman el mezclador.
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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 continuacion.
5.2.3.2.1. Espectros de las sefiales de entrada y salida

El espectro de las diferentes sefales se ha obtenido mediante un analisis PSS (Periodic Steady
State) en el simulador SpectreS integrado en el Cadence. Este es un analisis en gran sefial que
calcula la respuesta estacionaria periddica de un circuito. Primero realiza un analisis transito-
rio hasta que el circuito se haya estabilizado, entonces calcula un andlisis de Fourier en un

periodo de la sefial transitoria, generando el espectro de la sefial.
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Figura 5.42. Espectro de las sefiales de entrada (RF) y salida (FI) del mezclador Gilbert.

La Figura 5.42 muestra el espectro de la sefiales de entrada y salida del mezclador Gilbert. Se
observa claramente la presencia de la sefial de RF de 5.5 GHz, la senal del oscilador local a
5.48 GHz y la senal de salida a 20 MHz. Esta sefal tiene un nivel de -40 dBm, teniendo en

cuenta que la entrada es una sefial de -60 dBm, la ganancia del sistema es alrededor de 20 dB.
5.2.3.2.2. Ganancia de conversion

La ganancia minima exigida es de 9 dB. En la Figura 5.43 se observa la curva resultante de la

simulacion post-layout.
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Figura 5.43. Ganancia de conversion del mezclador Gilbert.

La ganancia obtenida es superior a la requerida, en torno a los 19 dB.
5.2.3.2.3. 1IP3

Para determinar el IP3 del sistema se realiza un analisis PSS, variando la potencia de la sefial

RF, junto con una simulacion PAC (Periodic AC).
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Figura 5.44. IIP3 del mezclador Gilbert.

En la Figura 5.44 se observa el 1IP3 del mezclador disefiado. 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 tnica se calcula mediante un andlisis PSS seguido de un
analisis Pnoise (Periodic Noise). El andlisis Pnoise calcula la contribucion al ruido de la senal

de entrada por parte del circuito.
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Figura 5.45. Figura de ruido del mezclador Gilbert.

Obsérvese como a baja frecuencia existe una gran aportacion 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 tension de alimentacion, limitando los valores méaximos al-
canzables de ganancia y linealidad. En el apartado siguiente se realiza otro disefio para reducir

este problema y asi intentar mejorar ambos factores.

5.3. Diseio del mezclador doblado

En este apartado se analiza la solucion por la que se ha optado para solventar la limitacion
explicada anteriormente. Consiste en la separacion de la etapa de transconductancia, dispo-
niéndose asi de una tension mayor para polarizar cada una de las etapas. El mezclador resul-

tante de esta modificacion se denominaré de aqui en adelante mezclador doblado [KARO3].
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5.3.1. Introduccion

Las diferencias fisicas mas notables en la topologia 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 conmutacion. Ahora la estructura de la etapa de transcon-
ductancia se asemeja a la de un amplificador diferencial. La sefial de la entrada de radiofre-
cuencia se amplifica y alimenta a la red del circuito de conmutacion 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 conmutacion, se utilizan
los condensadores de desacoplo Cc(i-2), cuyo tamafio estd limitado por las restricciones del
proceso de fabricacion. 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 degeneracién (Lg) se uti-

liza para mejorar la linealidad del circuito.

El circuito de conmutacion se compone de dos pares de transistores (Q@.6)), que conmutan
segln la frecuencia de la sefial del oscilador local. Las resistencias Re(i-) se utilizan para con-
vertir la corriente mezclada en la tension de salida (V). El valor de estas resistencias afecta a
la ganancia de conversion del sistema, y estd limitado por la maxima tension aplicable a los

transistores.
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La principal ventaja del disefio doblado consiste en una fuerte mejora en la ganancia de con-
version y la linealidad del mezclador. Segun lo discutido en el analisis de la célula Gilbert, los
transistores de conmutacion, el par de transconductancia y la fuente de corriente necesitan una
cierta caida de tension para funcionar correctamente. La tension restante (tension de la fuente
menos la tension de operacion del mezclador) se puede aplicar a las resistencias Rc. En el
caso del diseno del mezclador doblado, este margen de tension aumenta porque la etapa de
entrada se encuentra separada de la etapa de conmutacion. Esto sirve para disminuir las res-
tricciones en el margen libre de tension, por lo que se puede aplicar una tensién mayor a las
resistencias Rc. A partir de la ley de Ohm (V=I'R) y teniendo en cuenta que la corriente esta
fijada, es evidente que el aumento de la caida de tension a través de la resistencia Rc, servira
para aumentar el valor de esta resistencia. Puesto que la ganancia de conversion estd estre-
chamente relacionada con la resistencia R¢, un aumento de esta resistencia implica un aumen-

to de la ganancia.

5.3.2. Diseno del mezclador doblado

El proceso de disefio es similar al realizado en el caso de la célula de Gilbert, por lo que se
expondran directamente los resultados obtenidos para cada una de las figuras de mérito consi-

deradas en funcion de los principales factores que les afectan.
5.3.2.1. Tensiones de polarizacion

La fuente de corriente necesita un minimo de 0.4 V para un correcto funcionamiento. Se ha
fijado tanto la tension de polarizacion de los transistores de la etapa de transconductancia
(RFp1as) como la tension de polarizacion de los transistores de la etapa de conmutacion (OL-
Bias) a 1.4 V para dejar el mayor margen de tension posible para la conversion corriente-

tension.
5.3.2.2. Etapa de transconductancia

En este apartado se realizard el ajuste de los distintos elementos que componen la etapa de
transconductancia del mezclador tales como la corriente de polarizacion, la resistencia de car-

ga o la inductancia de degeneracion de emisor.
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5.3.2.2.1. Corriente de polarizacion

En la Figura 5.47 se observa la ganancia de conversion (a) y el IIP3 (b) del circuito, en fun-

cion de la corriente de polarizacion de la etapa de transconductancia (Igg).
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Figura 5.47. Ganancia de conversion (a) e IIP3 (b) en funcion de la corriente de polarizacion Igg.

La ganancia aumenta con el valor de esta corriente. Sin embargo, la linealidad disminuye a
partir de un determinado nivel de la corriente de polarizacion. Debido a la elevada ganancia
conseguida, se establece como corriente de polarizacion la que permita obtener un IP3 lo mas

elevado posible. En la Figura 5.47(a) se muestra que este valor esta alrededor de 550 pA.
5.3.2.2.2. Resistencia de colector
La corriente de salida es funcion de la tension de entrada y de la corriente de polarizacion.

El valor de Rcc no afecta a esta corriente y, en consecuencia, a la ganancia de conversion.
Teniendo en cuenta esto, se podria optar por la utilizacion de un valor que permita el correcto

funcionamiento del par diferencial, manteniendo los transistores en la zona activa.

Si la tension de polarizacion en la base de los transistores Qi es 1.4 V, Rec se podria fijar a 2

KQ, de manera que para una corriente de 550 pA:

V. =Vee—I R 2.2V (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 conversion (a) y el IIP3 (b) en funcién de la resis-
tencia de colector R¢c de la etapa de transconductancia. Aqui se aprecia claramente el efecto

de la resistencia R¢c sobre la linealidad, y la importancia de fijar el valor 6ptimo para obtener
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el mejor resultado. La ganancia de conversion se mantiene estable hasta un valor de R¢c de
4.5 kQ. Sin embargo, del andlisis del efecto de esta resistencia sobre el IIP3, se observa que el

punto maximo se produce para una resistencia Rec de 3.5 kQ.
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Figura 5.48. Ganancia de conversion (a) e IIP3 (b) en funcion de la resistencia de colector Rcc.

5.3.2.2.3. Inductancia de degeneracion

Para elevar la linealidad se utiliza el mismo método que en la célula de Gilbert, la degenera-

cion inductiva, ya que se demostrd que ofrece unos mejores resultados que la degeneracion

resistiva en cuanto a la figura de ruido.

En la Figura 5.49 se representa la ganancia de conversion (a), y el IIP3 (b), en funcion de la

corriente de polarizacion, para distintos valores de la inductancia de degeneracion Lg.
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Figura 5.49. Ganancia de conversion e IIP3 (a) e inductancia de degeneracion Lg (b) en funcién de la
corriente de polarizacion Igg,

Se aprecia un pico en el IIP3 para una corriente de 600 pA y una inductancia de 4nH. Por lo

tanto, se ha seleccionado estos valores para el disefio.
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5.3.3. Etapa de conmutacion

5.3.3.1.1. Corriente de polarizacion

En la Figura 5.50 se muestra la ganancia de conversion (a) y el IIP3 (b) en funcion de la co-

rriente de polarizacion de la etapa de conmutacion.
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Figura 5.50. Ganancia de conversion (a) e IIP3 (b) en funcion de la corriente de polarizacién Iy

Se aprecia un maximo del IIP3 para una corriente de 300 pA. Ademas, se observa que, para
este valor de corriente, la ganancia es aproximadamente 25 dB, un valor aceptable. Por lo

tanto se escogera este valor como corriente de polarizacion de esta etapa.

5.3.3.1.2. Resistencia de colector

En la Figura 5.51 se presenta la variacion de la ganancia de conversion (a) y el 1IP3 (b) en
funcién de la resistencia de colector R¢ de la etapa de conmutacion. Se observa un pico en el

[IP3 para una resistencia de 6 kQ.
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Figura 5.51. Ganancia de conversion (a) e IIP3 (b) en funcion de la resistencia de colector Re.
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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 conversion, el IIP3 y la figura
de ruido para las dos topologias empleadas. Estas figuras son el resultado de un barrido en la
corriente de polarizacion de las etapas de transconductancia de los dos mezcladores (eje hori-

zontal), y de una variacion de la inductancia de degeneracion.
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Figura 5.52. Efecto de la variacion de la corriente de polarizaciéon e inductancia Ly en los valores del IIP3
y de ganancia conversion 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 conversion y de la linealidad del mezclador doblado. En el mezclador Gilbert,
para la corriente de polarizacion seleccionada (430 pA), el IIP3 varia entre un minimo de -6
dBm (Lg=1 nH) y un maximo de 12 dBm (Lg=6 nH), mientras que la ganancia de conversion
varia entre 14 dB y 19 dB. En el mezclador doblado, para una corriente de polarizacion en la
etapa de transconductancia de 550 pA, el IIP3 varia entre un minimo de -6 dBm (Lg=1 nH) y

un maximo de 19 dBm (Lg=4 nH), mientras que la ganancia de conversion varia entre 23 dB

y 29 dB.
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Figura 5.53. Efecto de la variacion de la corriente de polarizacion e inductancia Lg 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-
rizacion hasta alcanzar niveles inferiores a los del mezclador Gilbert. Esto se debe al aumento

de la ganancia, el cual produce una considerable reduccion de la figura de ruido.

Los valores obtenidos para las dos topologias empleadas del mezclador son los que se mues-

tran en la Tabla 5.6.

Tabla 5.6. Resultados de las dos topologias empleadas

Parametro Mezclador Gilbert | Mezclador doblado
Ganancia de conversion 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 polarizacién 430 pA 600 pA y 300 pA
Potencia consumida 7 mwW 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 separacion 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 disefio, después de la optimizacion.

Tabla 5.7. Valores finales de los componentes del circuito

Componente Valor
Transistores bipola- Q:,Q; Area=8 ym?
res Q3,Q4,Qs5,Qs6 Area=4 ym?
Qq W/L=0.4 um/0.4 ym
Transistores MOS- Q2,Q; W/L=4 pm/0.4 pm
FET Q,,Qs W/L=2.6 pm/0.4 pm
Q;, Q7 W/L=4 ym/0.4 ym
Ry,Rz 50 Q
R3,Rs 100 Q
Resistencias Rs S0 Q
R¢ 6500 Q
Rec 3300 Q
R 20 kQ
Le 4 nH
Bobinas L, 0.6 nH
L, 0.6 nH

5.3.4. Layout del mezclador doblado

Una vez finalizada la etapa de disefio 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 mas detallada del nucleo del mezclador.



Diseiio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 171

Figura 5.55. Detalle del niicleo 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-

tria.

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 continuacion.
5.3.4.2.1. Espectros de las seiiales de entrada y salida

La Figura 5.42 muestra el espectro de las sefales 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 sefial de RF de 5.5 GHz, la senal del oscilador local a 5.48 GHz y la
sefial de salida a 20 MHz. Esta sefial tiene un nivel de -40 dBm, teniendo en cuenta que la

entrada es una sefial de -60 dBm, la ganancia del sistema es alrededor de 20 dB.
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5.3.4.2.2. Ganancia de conversion

En la Figura 5.56 se observa la curva resultante de la simulacion post-layout. La ganancia

obtenida es superior a la requerida (9 dB), en torno a los 31 dB.
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Figura 5.56. Ganancia de conversion del mezclador doblado.
5.3.4.2.3. IIP3

Para determinar el IP3 del sistema se realiza un analisis PSS, variando la potencia de la sefial

RF, junto con una simulacion PAC.
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Figura 5.57. IIP3 del mezclador doblado.
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En la Figura 5.57 se observa el I1IP3 del mezclador disenado. 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 aportacion de ruido flicker.
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Figura 5.58. Figura de ruido del mezclador doblado.

5.4. Disefo de un mezclador pasivo

Una vez realizados dos mezcladores basados en la célula de Gilbert se va disefiar un mezcla-
dor pasivo. Dicho mezclador posee pérdidas por lo que serd necesaria mas ganancia en la eta-
pa de frecuencia intermedia. Este apartado est4 distribuido del siguiente modo. Primero, en la
introduccion, se mostrara la estructura utilizada. Se sigue con el disefio del mismo a nivel de
esquematico y se continta con el disefio a nivel de layout y las simulaciones post-layout. Se

finaliza con la medida del mismo.

5.4.1. Introduccion

La estructura elegida para la etapa de mezclado es la mostrada en la Figura 5.59. En los si-

guientes apartados se hard referencia a su nomenclatura. Debido a que los transistores presen-
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tan una alta impedancia de entrada en las puertas, la sefial de RF se introduce por dicho termi-
nal, para facilitar posteriormente el ajuste de la adaptacion de impedancia de entrada del cir-

cuito.

L f
R=20 KQ -1
VOL 1 Vout
- M, +
y I )
DRAIN R=20 KQ —
N \ M,
Ll
ot VRF o—4

R=20 KQ% R=20 KQ

VGATE

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 estd formado por los transistores M, M,, M3 y My.

5.4.2. Diseno del mezclador pasivo

A continuacidn se procedera al disefio del mezclador pasivo, es decir, se definirdn la polariza-

cion, el dimensionado, la adaptacion y las simulaciones a nivel esquematico.
5.4.2.1. Polarizacion del circuito

Para que el mezclador funcione correctamente, los transistores deben trabajar en zona 6hmica.
En consecuencia para polarizar el puente se debe ajustar las tensiones de puerta (Vgate) ¥
drenador (Vpramv) de los transistores M 4. En las tablas 5.10, 5.11 y 5.12 se muestra la varia-
cion los parametros que caracterizan al mezclador (ganancia, figura de ruido y linealidad) en

funcioén de las tensiones de polarizacion.
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Tabla 5.8. Influencia de la polarizacion en la ganancia del circuito

Ganancia (dB)

Veare (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 | -3748 | -42,75
V;’\'}’)"" 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 4589 | -33,91
2,6 -150 -147 -56,35 -62,61 -62,62 -58,07 -48,5
3,2 -150 -14435 | -50,8 -61,68 68,68 | -64,53 | -59,16
Tabla 5.9. Influencia de la polarizacion en la figura de ruido del circuito
NF DSB (dB)
Veare (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
V?\j’)"" 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
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
V‘(’{;‘)"" 1,4 132,144 | 96,99 54,72 56,49 4515 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
3,2 124,75 92,12 49,27 63,05 71,92 69,13 64,75




176 Capitulo 5. El mezclador.

En el célculo del IP3 (ver Tabla 5.10), hubieron problemas de convergencia en las simulacio-
nes para varias combinaciones de Vgate Y Vpramv. Los valores de la tabla que no se pudieron

obtener por dicha razoén, estan marcados con “error”.

Tabla 5.10.Influencia de la polarizacion 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
V'(JS‘)"N 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
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 parametros que caracterizan al mezclador para distintas tensiones de puerta y
drenador de los Transistores M; _ 4. Buscando un compromiso entre la ganancia, la linealidad
y la figura de ruido se ha optado por establecer una tension Vgarg= 0.8V y una Vpramw= 0.2V.
En la Tabla 5.11 se muestra un cuadro resumen con los valores obtenidos una vez ajustada la

polarizacion del mezclador.

Tabla 5.11.Valores obtenidos ajustando la polarizacion para Vgarg= 0.8V y una Vpran= 0.2V

Parametros Valor

Ganancia (dB) -28,12

Figura de Ruido DSB (dB) 22,15

Figura de Ruido SSB (dB) 2517
[IP3 (dBm) 27

5.4.2.2. Dimensionado del circuito

Una vez se ha completado la polarizacién 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 minimo, 0.35 pm, ya que se trabaja con sefiales de alta frecuencia y una reduccion

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 um.
5.4.2.3. Adaptacion 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 Q. Ademas la salida del LNA estd también adaptada a 50 Q. Inicialmente, sin
considerar ninguna red de adaptacion de entrada, se obtienen las siguientes impedancias de

entrada y coeficientes de onda estacionarios:

Z,, =20-i34.4 > VSWR , =3.82 (5.51)

Zoe =32.43-j21.63 > VSWR, =2 (5.52)

Como muestran las ecuaciones (5.51) y (5.52) las impedancias de las entradas RF y OL estan
bastante lejos de los valores deseados. En consecuencia, es necesario el empleo de una red de
adaptacion de impedancias. En la Figura 5.60 se muestra la red de adaptacion de entrada
ideal para la realizacion del disefio junto al rango de trabajo de la misma dentro del diagrama

de Smith.

Figura 5.60. Red de adaptacion empleada (a) y rango de trabajo (b).

Partiendo de la red de adaptacion 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.
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Figura 5.61. Adaptacion 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 adaptacion. Esto es debido a que para realizar el ajuste se precisaba
de unos componentes con altas exigencias, por lo que se optd por ajustar unicamente median-
te una bobina. Una vez realizada la adaptacion de entrada se obtuvieron las siguientes impe-

dancias de entrada:

Zoe =41.63-19,73 > VSWR , =1,32 (5.53)

Z, =3123-i2.19 > VSWR, =1,82
o o (5.54)

5.4.2.4. Diseino final

Una vez completado el ajuste del mezclador pasivo se puede proceder a la simulacion del
mismo para comprobar su correcto funcionamiento. En la Figura 5.63 se muestra el esquema-
tico del mezclador en ADS con las etapas de polarizacion, adaptacion de impedancia en las

entradas de OL y RF y el puente de mezclado.
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Figura 5.63. Esquematico 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 disefio y ajuste del mezclador pasivo, se ha implementado el
layout del mezclador, haciendo uso de la tecnologia S35D4 de la fundidora AMS. En la

Figura 5.64 se muestra una vista del /ayout 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 78 1um x 775um. A pesar
del gran tamafio del /ayout, el ntiicleo de mezclado tiene unas dimensiones de 100um x 60um.
Este aumento del tamafo del circuito, como puede apreciarse en la Figura 5.64, se debe basi-
camente al uso de las bobinas para realizar la adaptacion de impedancias y los pads de co-

nexion para posibilitar la medida del circuito sobre la oblea.

En la Figura 5.65 se muestra un detalle del ntiicleo 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 tension que ajustan la polarizacion en la entrada de OL.
Finalmente en la parte superior e inferior, se situan las resistencias que ajustan la polarizacion
de la entrada de RF y los condensadores que forman parte de la etapa de adaptacion de la en-

trada de RF.
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Figura 5.65. Detalle del nucleo 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 tension de alimentacion 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 simulacion 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 simulacion para variaciones de la tension de alimentacion

Tensidn de alimentacién Ganancia NF DSB NF SSB IP3
(V) (dB) (dB) (dB) (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 19,4 224 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
24 - 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 parametros del circuito.

Tabla 5.13. Resultados de la simulacion para variaciones de la potencia del oscilador local
Potencia OL | Ganancia NF DSB NF SSB
(dBm) (dB) (dB) (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 -2477 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 simulacion de la figura de ruido.
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Figura 5.66. Simulacién post-layout de la figura de ruido del mezclador pasivo.

Obsérvese como a baja frecuencia existe una gran aportacion 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 esquematico, unos 24 dB.
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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 simulacion a la entrada de RF se ha situado
un tono a la frecuencia de 5.52 GHz y en la entrada de OL se situd 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 est4 presente el tono a la

frecuencia de 20MHz atenuado debido a las pérdidas de conversion del mezclador.

En la Figura 5.68 se muestra una fotografia del /ayout del mezclador pasivo. Una vez comple-
tado el disefio del mezclador pasivo en el siguiente apartado se vera como se ha realizado la

medicion del mismo.

Figura 5.68. Fotografia 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 comenzara con una breve introduccion. Se seguird con las medidas de las pér-
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didas de conversion, aislamiento entre puertos y adaptacion. Se finalizara con las conclusio-

nes.
5.4.4.1. Introduccion

Como resumen de las caracteristicas del mezclador recordemos que las entradas de radio fre-
cuencia y del oscilador local son diferenciales y estan adaptadas a 50 Q2. La salida del mez-
clador es diferencial y no estd adaptada ya que es a baja frecuencia, esto es debido a que el

mezclador disenado convierte a una frecuencia intermedia baja, es decir, a 20 MHz.

En los siguientes apartados se muestran la medida de las pérdidas de conversion, aislamiento
entre puertos, adaptacion, linealidad y consumo asi como de la metodologia utilizada en cada

medida.

Para realizar la medida del mezclador hemos utilizado los siguientes elementos:

e Estacion de puntas Analitical Probe Station SUMMIT 9000 de Cascade Microtech con un
microscopio 6ptico OLYMPUS SZ-CTV.

e 1 Fuente de alimentacion Hewlett Packard, Dual Output Power Supply, E3620A.

e 1 Analizador de espectros Agilent, PSA Series Spectrum Analyzer, E4440A.

e | medidor de parametros S (VNA) de Agilent, S Parameter Network Analyzer, 8720E.
e 1 Generador de senal Agilent, ESG Vector Signal Generator, E4438C.

e 3 puntas de medida SGS de Cascade Microtech ACP40D-W SGS-150.

¢ | punta de medida GSG de Cascade Microtech ACP40D-W GSG-150.

e DC-blocks BLK-18.

e Sustrato de calibracion Cascade Microtech Impedance Standard Substrate P/N 101-190.
e (ables para sefiales de RF tipo Sucoflex 104A 150cm.

e (ables DC y adaptadores SMA-BNC.

e Codos de conexion.

e 2 acopladores Anaren Hybrid Coupler 3 dB, 180°, Model 3005
5.4.4.2. Medida de las pérdidas de conversion del mezclador pasivo

Se trata de observar la cantidad de potencia que se pierde cuando se realiza la transformacion
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. Metodologia para la medida las pérdidas de conversion del mezclador pasivo

Para esta medida se va a utilizar el VNA, como oscilador local (en modo continous wave,
CW) y el generador de sefal, el cual se utilizara para la sefial de radiofrecuencia. Con el ana-
lizador de espectros se analizara la salida FI del mezclador. La Figura 5.69 muestra el tipo de

conexion que es necesario para realizar estas medidas.
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Figura 5.69. Esquema de montaje requerido para medir las pérdidas de conversion 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 introduccion de elementos
que suponen pérdidas no modeladas se utiliza unicamente 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 esta adaptada a 50 Q. En cuanto a las lecturas de potencia hay
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que tener en cuenta que el analizador de espectros registra inicamente 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-
nexion, 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 calibracion 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 atenuacion sufrida. La atenuacion que se
considera es la mitad de la calculada en esta calibracion. Para una correcta calibracion, debe
de haber los mismos elementos entre el generador de sefial y el substrato de calibracion como

entre el analizador de espectros y el substrato.

ANALIZADOR DE ESPECTROS

GENERADOR DE SENAL

3dB | ANAREN
3dB
COUPLER

3dB 180° A |

SOS VINNd

PUNTA SGS

SUBSTRATO DE CALIBRACION

Figura 5.70. Esquema de montaje requerido para realizar la calibracién de las pérdidas de potencia del
generador y del VNA para poder medir el mezclador.

Como resultado de la calibracion 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 atenuacion total
de 1.5 dB. A la hora de generar las distintas potencias en el VNA y generador de sefial hay

que sumarle dicha cantidad.
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También se calculd 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 cudl result6 ser de 0.15 dB.
5.4.4.2.2. Resultados de la medida de las pérdidas de conversion 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 asi como la potencia de la sefial a la salida del mezclador (FI) se

muestran en la Tabla 5.14.

Tabla 5.14.Pérdidas de conversion para una FI = 20 MHz, Pop =0 dBm y Py =-20 dBm

Frec OL (MHz) Frec RF (MHz) Potencia S?(Iiig;()FhZO MHz) | Pérdida d(z;t))nversién
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 sefial de RF y OL salen por la salida de FI.
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Figura 5.73. Seiial 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 sefial indeseada nos llega de los demds 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. Metodologia 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 configuracion 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, seglin 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 sefal 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, Pop =0 dBmy Pgrg=-20 dBm

Fec OL b | Frec e by | PGSO | e
5160 5180 425 225
5180 5200 42 22
5200 5220 -41 21
5220 5240 -41,4 21,4
5240 5260 43 23
5260 5280 -42.3 223
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 sefial 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, Po;. =0 dBmy Pgr=-20 dBm

Frec OL (MHz) | Frec RF (MHz2) P°te“°(i;‘Bsn‘:;ida oL A;ﬂ;’;‘:gg‘f
5160 5180 20,9 20,9
5180 5200 21,2 212
5200 5220 21,7 217
5220 5240 215 215
5240 5260 215 215
5260 5280 215 215
5280 5300 21,2 212
5300 5320 21,3 213
5725 5745 21,3 213
5745 5765 21,6 216
5765 5785 20,8 20,8
5885 5805 21,2 212
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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. Metodologia 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 €, ellas tendrian que estar con una carga del
mismo valor. La salida que ira al analizador de espectros sera la de RF, e introduciremos la
sefial por el puerto OL. Se trataria de medir cuénta potencia del oscilador local puede colarse
por la entrada de RF hacia la antena que recibe la sefal. 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 sefial 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, Po;. =0 dBmy Pgr=-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 adaptacion del mezclador pasivo

Con esta medida se comprueba la adaptacion de las entradas de RF y OL a 50 Q. Para realizar

dicha adaptacion hacemos uso del VNA tal como se explica a continuacion.
5.4.4.4.1. Metodologia en la medida de la adaptacion del mezclador pasivo

Para realizar la medida de la adaptacion se hace uso del VNA conectando el puerto REFLEC-
TION con la entrada OL y TRANSMISSION en RF. De esta manera se mediran los parame-
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 calibracion FULL TWO
PORT CALIBRATION [AGI02].
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Figura 5.75. Esquema para la medida de la adaptacion RF y OL.

Si la salida del mezclador estuviera adaptada a 50 Q se podria colocar el puerto REFLEC-
TION en la entrada RF y TRANSMISSION en la salida FI. Dispuesto de esta manera, el canal
1, nos dara el parametro S11 mientras que el canal 2 representara S21 en funcion de la fre-
cuencia, es decir nos dara una medida del aislamiento RF/FI. Si cambiamos ahora el mezcla-
dor de posicion, y ponemos al revés las patas RF y FI, obtendremos el pardmetro S22 del
mezclador. Esta tltima medida no las podremos realizar ya que la salida del mezclador no

esta adaptada a 50 Q.
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5.4.4.4.2. Resultados de la medida de la adaptacion 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 adaptacion.
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Figura 5.76. Adaptacion de la entrada OL del mezclador pasivo VSWR (a) y S11 (b).
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Figura 5.77. Adaptacion de la entrada RF del mezclador pasivo, VSWR (a) y S11 (b).
5.4.4.5. Medida de la linealidad

Para la obtencion de la linealidad lo que se ha hecho es obtener el punto de compresion 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 sefial de RF la hemos puesto a 5520 MHz. La curva potencia
de salida (FI) en funcion de la potencia de entrada (RF), asi como su extrapolacion para la

obtencion del punto de compresion a 1 dB se puede observar en la Figura 5.78.

Potencia en Fl (dBm)

Figura 5.78. Curva potencia de salida (FI) en funcion de la potencia de entrada (RF) y extrapolacion para
la obtencion del punto de compresion a 1 dB.

El punto de compresion a 1 dB se ha obtenido graficamente 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 simulacion y la medida de las prestacio-

nes del mezclador.

15 10 -5
Potencia en RF (dBm)

15 20 25

Tabla 5.18.Comparativa entre medida y simulacion del mezclador

Medida Simulacién
Ganancia -31a-33.5dB -30.67 dB
VSWR OL 1.11a1.16 1.22
VSWR RF 1.15a14 1.32
IIP3 15.51 dBm 30 dBm
NF No medido 29.6 dB

El valor de la ganancia es similar entre la simulacién y la medida.
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La adaptacion es bastante buena y la simulacion se asemeja mucho a la medida. La correcta
adaptacion se debe, en gran parte, al modelo de la bobina utilizado en las simulaciones, el cual

ha sido obtenido mediante simulaciones electromagnéticas [GONOS].
El ITP3 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 esta adaptada a
50 Q. 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 estd adaptada a 50 Q y la salida del mezclador no,

por lo que la NF medida no seria la correcta.

Se ha medido el consumo de mezclador y es de 66 mW.

5.5. Conclusiones

Se ha realizado el disefio de tres mezcladores, un mezclador activo basado en la célula de Gil-
bert, un mezclador con configuracion doblada y un mezclador pasivo. En la Tabla 5.19 se
observa una comparativa de los mezcladores disefiados. 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 parametros 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 disefiados (simulaciones post-layout)

Especificaciones Gilbert Doblado Pasivo
Ganancia >9dB 19dB 31dB -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
IP3 > 6 dBm 17 dBm 25dBm 30 dBm
NF <19dB 22 dB 21dB 29.6 dB
Consumo Menor posible 7 mW 10.2 mW 6.3 mW

La especificacion de ganancia se cumple en la célula de Gilbert y el doblado. Para el caso del

mezclador pasivo habria que aumentar la ganancia de la etapa de FI.
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En cuanto a la adaptacion, todos tienen valores de VSWR cercanos a 1, tanto en el caso de la

entrada de RF como de la entrada de OL.

La especificacion de figura de ruido no es alcanzada por ninguno de los mezcladores. Dicha
especificacion fue extraida (ver capitulo 2) de otros trabajos similares realizados con tecnolo-
gias CMOS con menor ancho de puerta (CMOS 0.18 um para [KRI02] y [CHIO2] o CMOS
0.25 um para [TINOO]) o con una tecnologia SiGe mucho mas cara que la de AMS, como es
caso de la SiGe de IBM [CHAO02]. Los componentes de dichas tecnologias poseen mejores

caracteristicas que los de la tecnologia utilizada.

La especificacion de linealidad es alcanzada por todos los mezcladores con una gran diferen-

cia.

En el capitulo 9 se realizara la simulacion del sistema con las especificaciones de los elemen-
tos reales y se comprobara cuales de los disefiados son validos para el receptor. Ademas se

determinara el valor de la ganancia de los amplificadores de FI.



Capitulo 6

El oscilador controlado por tension

Este capitulo tiene como objetivo el disefio y medida del oscilador controlado por tension. El
VCO es la parte mas importante del sintetizador y es el encargado de generar las frecuencias

del oscilador local.

El presente capitulo estd dividido de la siguiente manera. En la introducciéon se describe en
primer lugar el flujo de disefio que se debe seguir para obtener un VCO. Una vez establecido
el método a seguir, se describiran las especificaciones y la arquitectura elegida para nuestro
VCO. En el siguiente apartado se trata de forma especifica del disefio del VCO. Le sigue un
apartado dedicado a la medida del mismo, finalizando con la comparacion entre las medidas y

las simulaciones. Por tltimo se expondran las conclusiones obtenidas.
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6.1. Introduccion

Este apartado comienza con la descripcion del flujo de disefio del VCO. A continuacion esta-
bleceremos las especificaciones de disefio y por ultimo elegiremos la arquitectura mas ade-

cuada para su implementacion.

6.1.1. Flujo de disenio del VCO

El flujo de diseno del VCO es el mostrado en la Figura 6.1 y esta divido en 5 pasos funda-

mentales.

Primero se determinan las especificaciones del VCO (paso 1) que en nuestro caso, estdn basa-
das en las del sintetizador (definidas en el capitulo 2). En el apartado 6.1.2 se describen de

forma detallada.

El siguiente paso consiste en la eleccion de la arquitectura (paso 2). En alta frecuencia las
arquitecturas mas utilizadas estan basadas en osciladores LC, razon por la cual sera la elegida

para nuestro disefio (apartado 6.1.3).

Una vez tengamos las especificaciones y la arquitectura del VCO podemos pasar al disefio a
nivel esquematico (paso3) y a nivel de /ayout (paso 4) con sus correspondientes simulaciones.
Si las simulaciones no cumplen las especificaciones demandadas habria que realizar un redi-
sefo. Una vez que las simulaciones post-layout den resultados acordes a las especificaciones,
se puede pasar a la fabricacion y medida del disefio, siendo necesario un redisefio si no se

consiguieran las especificaciones requeridas en la medida.
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Figura 6.1.  Flujo de disefio 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 capitulo 2) y se encuentran en la Tabla 6.1.
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Tabla 6.1. Especificaciones del VCO.

Rango de frecuencias a generar 5a6 GHz
Potencia de salida 2 dBm
Ruido de fase -80 dBc para un offset de 100 KHz.

6.1.3. Eleccion de la arquitectura

La arquitectura elegida ha sido la del oscilador LC, el cual es el mas utilizado para aplicacio-
nes de alta frecuencia. Su estructura permite la obtencién de un oscilador con ruido de fase
minimo en comparacion con otras estructuras que se pueden integrar, como es el caso de los
osciladores en anillo, osciladores de relajacion, multivibradores y otros osciladores gm-C

[KRA9S].

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 parasitas del tanque LC.

En la Figura 6.2(a) se observa el esquema basico de un oscilador LC. Consta de un tanque LC
con sus correspondientes pérdidas (R, es la resistencia paralela asociada al tanque, R. es la
resistencia serie asociada al condensador y Ry, es la resistencia serie asociada a la bobina) y de

un amplificador que actia como resistencia negativa compensando las pérdidas del tanque.

+ A(S) — 1 © Vsalida

IR &

BAGS) [—

(b)

Figura 6.2.  Oscilador LC sintonizado visto como un circuito realimentado (a), estructura basica de
realimentacion (b).

La oscilacion se produce a la frecuencia para la que la funcion de transferencia B-A(s) se igua-

la a uno, cumpliéndose de esta manera el criterio de Barkhausen. La frecuencia de oscilacion
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se obtiene igualando la parte imaginaria de 3-A(s) a cero. Para este valor de frecuencia la im-
pedancia del tanque LC se hace infinita. La funcién de transferencia B-A(s) del oscilador LC
de la Figura 6.2 (a) es la siguiente:
s-L
Tloop,Rp (S) = GM ’ L (6 1)
2
l+s-—+4+s"-L-C

P

Su parte imaginaria es:

o-L-(I-0”-L-C)

T (@)f = Gy - (6.2)

y €S cero para:

JL-C (63)

Obteniéndose de esta manera la frecuencia de oscilacion o, del circuito. La transconductancia
necesaria para que la funcion de transferencia del bucle sea 1 viene dada por:

Gy, 1

- (6.4)
Tloop,Rp ((D 0 ) R P

GM,Rp =

Este valor nos da idea de la potencia necesaria para mantener la oscilacion en presencia de R,
De la misma manera, se puede calcular el efecto de las demas resistencias parasitas del tan-

que. La resistencia efectiva (Res) y la potencia consumida se puede resumir en las siguientes

ecuaciones:
R.: =R +R, +; (6.5)
R, (0, -C)
Gy =R (o, -C)’ (6.6)

El amplificador de resistencia negativa se puede implementar utilizando transistores MOS o
bipolares. Con la tecnologia 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 oscilacion en nuestro VCO tiene que llegar a 6 GHz y utilizando
los MOS, el VCO no podria 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 tecnologia de AMS de 0,35 um.
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En la Figura 6.3(a) se observa el esquema simplificado del VCO. Estad compuesto por el am-
plificador de resistencia negativa, el cual estd 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-

cion utilizada para el calculo de la resistencia negativa del amplificador.

Vtune
o

BUFFER Vout+

<

TANQUE LC

BUFFER Vout-

Q, Q, .

(a) (b)
Figura 6.3. Esquema simplificado del VCO (a), y configuracién para el calculo de la resistencia negativa

(b).

6.2. Diseiio del VCO

Este apartado comienza con el estudio del amplificador de resistencia negativa. Se continua
con el disefio del tanque para posteriormente conjugarlos y configurar el VCO. Una vez opti-
mizado el disefio a nivel de esquematico se sigue con la realizacion del /ayout y su simula-

cion.
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6.2.1. Diseiio del amplificador de resistencia negativa

Como se comentd anteriormente, el amplificador de resistencia negativa utilizado es un par
diferencial en configuracion cruzada. La resistencia negativa del amplificador ha sido calcu-
lada utilizando el modelo simplificado en w del transistor en pequena sefal (ver Figura 6.4),
donde [ es la ganancia de corriente del transistor y r, = V1/Ig (V1 es la tension térmica e Ig es

la corriente de base en continua).

Figura 6.4. Modelo en & para el transistor.

El circuito equivalente en alterna, obtenido a partir de la Figura 6.3(b), se muestra en la

Figura 6.5.

Figura 6.5. Circuito en pequeifia sefial para el calculo de la resistencia negativa del par cruzado.

El valor de la Zin obtenido es:

2.
Zin=—x :i- b z—i para >>1 (6.7)

(1-p) gm (1-B) gm

Donde gm=f/r, es la transconductancia del transistor.
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Con la siguiente simulacion 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.

fre Zin m1
qs 000 GH 184.652 - j160.096 freq=5.900GHz
. z - . - . in=- -
5.050 GHz -183.617 - }161.320 Zin=-174.077 - {171.908
5.100 GHz 182,577 - [162.534
5.150 GHz 181,531 - [163.739
5.200 GHz 180,481 - }164.934
5.250 GHz 179,425 - }166.120
5.300 GHz -178.365 - }167.297
5.350 GHz -177.300 - }168.464
5.400 GHz -176.230 - }169.621
5.450 GHz 175,156 - }170.769
5.500 GHz A74.077 - j171.908 c
5.550 GHz 172,994 - [173.037 & e
5.600 GHz 171,906 - }174.156 3p0 -2p0 -1Q0 100 200 30
5.650 GHz -170.815 - |175.266
5.700 GHz 169.719 - [176.367 m1
5.750 GHz -168.620 - j177.458
5.800 GHz A167.517 - [178.539
5.850 GHz 166.410 - }179.611
5.900 GHz 165.299 - 180,674
5.950 GHz -164.185 - j181.727
6.000 GHz 163.068 - ]182.770 e (5,000GHz 1o 6.000GH?)

(a) (b)

Figura 6.6. Resultados de la simulacion de la resistencia negativa del amplificador.

6.2.2. Diseno del tanque

En el disefio del tanque se ha minimizado el nimero de bobinas a utilizar, ya que es el ele-
mento que posee mayores componentes pardsitos. La configuracion del tanque se puede ver
en la Figura 6.7. Los varactores y condensadores los proporciona la tecnologia mientras que la
bobina ha sido obtenida mediante simulaciones electromagnéticas utilizando el simulador de
2.5 dimensiones MOMENTUM de Agilent Technlogies© [GONOS], tal y como se describid
en el capitulo 3 de la presente tesis. El tanque esta formado por dos varactores (V; y V), dos
condensadores (C; y C;) y una bobina (L). La eleccion de un nimero par de varactores y con-
densadores es debido a la busqueda de la mayor simetria en el disefio del circuito, el cual es

diferencial.
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Vtune
Vi, Vi,
—> }—I—< <«
| | I

|
| | | |
C, o

—[m\_

L

O

Figura 6.7. Configuracién del tanque utilizada.

Para el célculo de los valores del tanque se tom6 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
oscilacion de 5 a 6 GHz con una variacion de la tension 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

ViyV, Cmax(capacidad maxima) = 1.27838 pF
CiyC; 149 fF
L 1.419 nH con Q=11.9a 5.5 GHz

La bobina L posee un radio externo de 120 um, 2 vueltas, el ancho de la pista es de 16 um, el
espaciado entre ellas es de 2 um, es hexagonal y estd hecha utilizando el metal mas separado
del sustrato (METAL 4). El circuito equivalente de la bobina utilizado en las simulaciones se
encuentra en la Figura 6.8. Una descripcion mas detallada de la obtencion de la bobina se en-

cuentra en el capitulo 3 de la presente tesis.
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Modelo de bobina VAR
VAR1
) } Ls=1.32 nH
C Rs=2.2
Cp Cp=21.1 fF
C=Cp Cox=77 fF
Rsub=778
Port R L Port
P1 Rs Ls P2
Num=1 R=Rs L=Ls Num=2 Rext=120 um
R= n=2 vueltas
w=16 um
C C s=2 um
Cox1 Cox
= C=Cox —— C=Cox
C R C R
Csub1 Rsub1 Csub2 Rsub2
:: C=Csub R=Rsub :: C=Csub R=Rsub
Port
masa
Num=3

Figura 6.8. Circuito de ADS que modela la bobina utilizada en el disefio del VCO.

La tecnologia de fabricacion ofrece una libreria de bobinas cuyo factor de calidad es como
maximo 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 tecnologia.

m1 m2
freq=5.500GHz freq=5.500GHz
Lext=1.419 Qm=11.905 || m2
177 12 \ 4
] 10
1.6 i
~ 1 8
T 15 E 6
4 ] m1 o i
] 4]
1.4 i
| >
137‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘\‘ 0\\\\\\\‘\‘\‘\‘\‘\‘\
0o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
freq, GHz freq, GHz
(a) (b)

Figura 6.9. Simulacién de la inductancia (a) y factor de calidad (b) de la bobina utilizada en el disefio
del VCO.
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6.2.3. Diseio final del VCO

El circuito final, optimizado para una carga de 50 Q en cada salida, es el mostrado en la
Figura 6.10. Mediante simulaciones, se vari6 el area, la multiplicidad y la polarizacion de los
transistores, para mantener la oscilacion y el maximo nivel posible de tension a la salida para
todos los valores de tension de control. En la Figura 6.10 podemos observar el terminal de
alimentacion (Vcc) y las salidas (Vout+ y Vout-). El par cruzado lo forman Q; y Q,. El tanque
es el formado por L, Ci, C,, V1 y Vy, siendo C; = C, y V) = V,. La etapa de salida del VCO
esta formada por dos transistores en colector comun en cascada (Qs-¢), para cada salida. El
empleo de este buffer reduce la influencia de la carga en la frecuencia de oscilacion. Para la
salida positiva tenemos los transistores Qs y Q4 mientras que para la salida negativa tenemos
los transistores Qs y Qq. Las fuentes de corriente estdn formadas por los transistores Q; a Q2

y las resistencias R4 a Rg. Los valores de los componentes se puede observar en la Tabla 6.3.

Vce °
i
R1 V1 V2 F\)2
| |
I 1
———
Qs f C; C, 1 Qs
W
R, L
o— &—o
Vout- Q1 Q2 Vout+
/

\°/
o
o
0
()
o
o
o
N

Figura 6.10. Esquematico final del VCO.
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Tabla 6.3. Valores de los componentes del VCO

Qi yQ; multiplicidad=3 area=3
Q;y Qs multiplicidad=1 area=10
Q4yQg multiplicidad=6 area=3
Transistores Q; multiplicidad=1 area=1
Qzy Qi multiplicidad=2 area=3
Q y Q44 multiplicidad=1 area=3
Qo multiplicidad=4 area=1
Ri1y R, 500 Q
R; 5kQ
Resistencias Re O kO
Rs Y Re 175 Q
Rs Y Rsg 400 Q
R; 400
CiyC, 149 fF
Tanque L 1.419 nH con Q=11.9a 5.5 GHz
ViyV, Cmax = 1.27838 pF

6.2.4. Layout del VCO

El layout del VCO se ha disefiado procurando tener la mayor simetria posible entre las dos
ramas, del circuito diferencial. Con el fin de reducir la influencia de los gradientes de disper-
sion en las prestaciones del VCO, se sitian los elementos emparejados segun la técnica de
centroide comun [JAC98]. El layout se ha dibujado intentado reducir el area del circuito lo

maximo posible e introducir la menor degradacion por las pistas de conexion.

El layout y la fotografia del VCO se puede observar en la Figura 6.10. Junto con los pads de
conexion, utilizados para la realizacion de la medida del circuito sobre la oblea, la bobina es
el elemento que mas area ocupa. La disposicion y conexion de la bobina se ha realizado para
que la inductancia y resistencia adicional que introduce debido al conexionado con el resto del
tanque sea minima. 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 metélicas integra-
das se cierran campos electromagnéticos que pueden interactuar con pistas metalicas y otros

elementos del /ayout. Esto degradaria las prestaciones de la bobina.
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Figura 6.11. Layout (a) y fotografia (b) del VCO disefiado.

Figura 6.12. Detalle del layout del VCO.
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En la Figura 6.12 se observa un detalle del ntcleo del circuito, el cual estd 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 simulacion
HB (Harmonic Balance) se ha obtenido el ruido de fase y la curva frecuencia de salida en

funcion de la tension de control.

-50
60|

-70—

_807

90
100
110
120
130
140
-150— | |
10kHz 100kHz 1MHz 10 MHz

Frecuencia (Hz)

dBc/Hz

Figura 6.13. Simulacién 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 funcién de la tension de control del

VCO. Se observa que la frecuencia del VCO varia 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.

Frecuencia (MHz)

T
1,5

00 03 06 09 12 21 24 27 30 33
Vtune (V)
Figura 6.14. Simulacién post-layout de la curva de frecuencia de salida en funcion de la tension de con-
trol.
Transient Response Transient Response
Bagm & VT(WAVOUTI™) — WT(ACUT2") s~ YT{AYOUT2Y)
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3E6m >
30em £
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. aaam 1 YT{AQUTT)
—19m
7eum B
—208rm
‘ \ s0am |
— 30 ~
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3.9n 4.9n S.4n 2.0 . 5.8n 18n
tme {5 ) time {5 )
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Figura 6.15. Simulacién 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 dindmico de la senal 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 tension de 1.16 V de pico a pico.

En la Figura 6.15 (b) se observa la tension a la salida en cada rama (Vout+ y Vout-).

Una vez realizado el disefio del VCO pasamos, en el siguiente apartado, a la medida del mis-

mo.

6.3. Medida del VCO

En este apartado se describird primero la metodologia empleada para medir el VCO para des-

pués seguir con la medida del mismo.

6.3.1. Metodologia 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.

e Estacion de puntas Analitical Probe Station SUMMIT 9000 de Cascade Microtech con un
microscopio optico OLYMPUS SZ-CTV.

¢ 1 Fuente de alimentacion Hewlett Packard, Dual Output Power Supply, E3620A.

e | Analizador de espectros Agilent, PSA Series Spectrum Analyzer, E4440A.

e | Generador de senal Agilent, ESG Vector Signal Generator, E4438C.

e 2 puntas de medida SGS de Cascade Microtech ACP40D-W SGS-150.

e DC-blocks BLK-18.

e Sustrato de calibracion Cascade Microtech Impedance Standard Substrate P/N 101-190.

e C(Cables para senales de RF tipo Sucoflex 104A 150cm.

e Cargas de 50 Ohms.

e Cables DC y adaptadores SMA-BNC.

e (Codos de conexion.

Se han realizado mediciones de la curva frecuencia de salida en funcién de la tension de con-
trol, armoénicos y ruido de fase. Todas las medidas se han realizado con el analizador de es-
pectros. Para alimentar el circuito y variar la tensién de control se utiliza la fuente de alimen-

tacion. La configuracion utilizada se puede observar en la Figura 6.16.



Diseiio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 215

ANALIZADOR DE ESPECTROS

FUENTE DE ALIMENTACION

1 P

—E—y————

CABLES DC tune CABLE RF

DC-BLOCK

50

VCC (33 V)

PUNTA SGS

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 introduccion de elementos que
suponen pérdidas no modeladas se utiliza inicamente una salida. De esta forma se evita intro-
ducir un acoplador y se conecta la otra salida del VCO a una carga de 50 Q. Asi, la impedan-
cia que ve el VCO a la salida es la misma que la simulada, es decir, 50 Q. En cuanto a las
lecturas de potencia hay que tener en cuenta que el analizador de espectros registra inicamen-
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 conexion,
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 precision las prestaciones del VCO es necesario calibrar
estas pérdidas. Para ello se realiza una calibracion empleando el montaje ilustrado en la

Figura 6.17.
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ANALIZADOR DE ESPECTROS

GENERADOR DE SENAL

CABLE RF

DC-BLOCK

DC-BLOCK ")'

DC-BLOCK
'('. DC-BLOCK p N
=

50Q 50 Q

PUNTA SGS PUNTA SGS

SUBSTRATO DE CALIBRACION
THRU

Figura 6.17. Esquema de montaje requerido para realizar la calibraciéon 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 calibracion. En el analizador de espectros se mide la potencia que llega y se
calcula la atenuacion sufrida. La atenuacion que se considera en la medida del VCO es la mi-
tad de la calculada en esta calibracion. Para una correcta calibracion, debe de haber los mis-
mos elementos entre el generador de sefal y el substrato de calibracion como entre el analiza-

dor de espectros y el substrato.

Es importante destacar dos aspectos que introducen cierta imprecision en esta calibracion. Por
una parte, el “THRU” esta constituido por una pista de oro de 100 um de anchura por 300 pm
de longitud. Ademas, esta pista se encuentra sobre un sustrato ceramico aislante. Por ello, esta
estructura introduce una atenuacion aunque se puede considerar despreciable. Por otra parte el
oro es un material mas maleable que la aleacion de aluminio, de la que estan constituidos los
pads para medidas on-wafer. Asi, el contacto entre las puntas de medida y la estructura
“THRU” introduce menos atenuacion que el contacto entre las pistas y los pads del VCO. Por
tanto, le medida de la potencia del VCO lleva asociada cierta imprecision. Dicha imprecision
esta causada por la imposibilidad de calibrar correctamente la atenuacién del contacto entre

pad y punta de medida.

Como resultado de la calibracion 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 atenuacioén

total de 1.5 dB.
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6.3.2. Medida de
armonicos.

la curva tension-frecuencia, potencia vy

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 correccion.

Se ha hecho un barrido de la tension 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 asi como de sus arménicos de segun-

do y tercer orden.

Tabla 6.5. Medida de la potencia y frecuencia de salida de VCO y de sus armonicos de segundo y tercer orden

Frecuencia Fundamental Segundo Arménico Tercer Arménico
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
24 -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 armoénicos de segundo a tercer orden estan ate-
nuados aproximadamente 20 y 40 dB respectivamente. En la Figura 6.18 podemos ver la fre-

cuencia de salida en funcidn de la tension de control del VCO.

6400

6200 N\
6000 \\

5800

5600 \\

5400 \\

5200 \

Frecuencia (MHz)

5000 \\

4800 S

4600

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 25 3,0 3,5
Vcontrol (V)

Figura 6.18. Curva medida tension vs frecuencia del VCO.

Se observa claramente en la Figura 6.18 que la curva tension frecuencia presenta una caida
brusca cuando la tension de control llega a 1.5 V. Dicha caida es menos brusca en la curva
obtenida de la simulacion, siendo el rango de frecuencias similar. La brusquedad de la pen-

diente se debe al uso varactores NMOS, tal como se coment6 en el capitulo 3.

6.3.3. Medida del ruido de fase

El ruido de fase consiste en el célculo de la diferencia de potencia que existe entre la sefial
portadora y un offset de frecuencia respecto a esa sefial. Al fin y al cabo lo que estamos
haciendo es ver el ruido que nos esta introduciendo nuestro oscilador en la sefial que ¢l 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 serd necesario usar un factor de correccion, ya que nuestras medidas las haremos
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con un determinado ancho de banda de resolucion (RBW), el cual nunca va a ser de 1 Hz,

porque el analizador de espectros no tiene tanta resolucion.

El ruido de fase se ha medido para una tension de control de 2 V. Hemos tenido que seleccio-
nar en el analizador la funcion promedio (AVERAGE = ON) para obtener medidas mas cons-
tantes. Se ha bajado al minimo posible el ancho de banda de resolucidon para poder realizar la
medicion mas exacta. Al resultado obtenido se le ha restado la cantidad de
10-log;o(RBW/1Hz) para normalizar el resultado a 1 Hz. El ruido de fase, para los dos valores

de la tension de control, se encuentra en la Tabla 6.6.

Tabla 6.6. Ruido de fase medido del VCO

Desviacion Ruido de fase(dBc/Hz)
1 MHz -87 dBc/Hz
Vtune=2V
5 MHz -105 dBc/Hz
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 tension de control de 2 V.

& Agilent 18:48:38 Aug 11, 2684 R T

#Atten 18 dB Ext PG -1.5 dB

VEH 518 kHz

Figura 6.19. Captura de pantalla realizada en el analizador de espectros de la salida del oscilador para
una tension de control de 2 V.

A partir de 1 MHz de offset y con un RBW de 510 KHz se ha obtenido la siguiente grafica

para el ruido de fase.
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Figura 6.20. Ruido de fase para una tension de control de 2 V.

6.3.4. Medida del pushing

Con la medida del pushing se observa la sensibilidad de la frecuencia de oscilacion del VCO a
variaciones en la tension de alimentacion. Asi, se toman como extremos 0.3 V por encima y
0.3 V por debajo de la tension de alimentacion 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 asi como de la potencia consumida se

muestran en la Tabla 6.7.



Diseiio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 221

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
tension de control de 1.8 V la frecuencia de salida es similar para las distintas tensiones de

alimentacion, 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. Comparacion entre las medidas y las simulacio-

nes y conclusiones

En la siguiente tabla se muestra una comparativa entre la simulacién y la medida de las pres-

taciones del VCO.

Tabla 6.8. Comparativa entre medida y simulacion de VCO

Simulacién Medida
Vcontrol =0V 6280 MHz 6399 MHz
Frecuencia de oscilacion
Vcontrol = 3.3V 4290 MHz 4693 MHz
Offset de 1 MHz -99 dBc/Hz -87 dBc/Hz
Ruido de fase Offset de 5 MHz -113 dBc/Hz -105 dBc/Hz
Offset de 10 MHz -120 dBc/Hz -117 dBc/Hz

En la Tabla 6.8 se observa que la frecuencia de oscilacion 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 oscilacion se ha conseguido

de forma satisfactoria.
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En cuanto al ruido de fase, como era de esperar la simulacion es mucho mejor que la medida.
Esto es debido a que en la simulacion los modelos utilizados no tienen en cuenta todos los
efectos parasitos 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 oscilacién De 5000 a 6000 MHz De 4693 a 6399 MHz
Ruido de fase p;r:zun offset de 100 -80 dBc/Hz No llega a las especificaciones
Potencia de salida 2dBm -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, asi que con las tecnologias basadas en silicio, no se pue-
den obtener bobinas con un factor de calidad muy grande. No obstante, en el disefio del VCO,
se ha hecho un gran esfuerzo en conseguir una bobina con un factor de calidad elevado
[GONOS5], consiguiéndose un valor muy superior al ofrecido por las bobinas proporcionadas
por la tecnologia. Aun asi, no se ha llegado a la especificacion del ruido de fase. En el capitu-
lo 9, se simulara el sistema con las especificaciones del VCO medido y se comprobara 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 senal de RF a FI.

La confirmacion o no de que este VCO pueda ser utilizado con el resto del sistema, se com-

probara en el capitulo 9.



Capitulo 7

El sintetizador de frecuencias

Este capitulo tiene como objetivo el estudio y disefio del sintetizador de frecuencias. Este mo-
dulo es el encargado de generar las frecuencias del oscilador local. El capitulo estd dividido
de la siguiente manera. En el primer apartado se realiza un estudio teorico de los lazos o bu-
cles enganchados en fase y sintetizadores. Le sigue un apartado dedicado a las especificacio-
nes y disefio del sintetizador de frecuencias para nuestro estdndar, continuando con una sec-
cion dedicada al disefio de cada bloque del sintetizador. Se finaliza el capitulo con la simula-

cion del sintetizador completo y las conclusiones.

7.1. El l1azo enganchado en fase o PLL

Este apartado comienza con una introduccion 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 explicacion de la funcion 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, mas adelante, se justificara la eleccion del filtro de bucle.

7.1.1. Introduccion

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 sefial de entrada.
En los lazos enganchados en fase la sefial 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, @, se sincroniza con la de referencia, ®,, comparandolas en el detector de fase. La ten-
sion obtenida del detector de fase (V4), una vez filtrada para eliminar las componentes de alta
frecuencia (V.), se aplica al VCO para corregir la posible diferencia de fases. Cuando el bucle
esta enganchado deben coincidir las fases de las sefiales de referencia y de salida. Dentro de
ciertos limites los distintos bloques del PLL se comportan de forma lineal y se pueden descri-

bir como elementos ideales.

Kq F(s) Ky
D, Detector Vg | Filtro Paso Ve . @ (Dg
de Fase Bajo
VCO
A
(DO

Figura 7.1. Esquema de bloques de un PLL.

A continuacioén se va a describir los bloques basicos 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 tension a la salida es proporcional a la diferencia de fases de las

senales de entrada.
Va0 =K, - [@,(0) - D, (0] = K, - D, (1) (7.1)

D,(t) y Dy(t) son, respectivamente, las fases de referencia y del VCO, y @ (t) es el error de

fase, que se define como la diferencia de las dos anteriores. La constante de proporcionalidad



Diseiio de circuitos integrados de RF para un receptor WLAN en la banda de 5 GHz sobre una tecnologia de silicio de bajo coste 227

K4, se expresa en V/rad y se denomina constante del detector. El valor del error de fase esta
limitado por el margen dindmico del detector a unos pocos radianes, ya que la maxima excur-

sion de la sefial de salida por unos pocos voltios.

7.1.1.2. Filtro del bucle

El filtro del bucle queda definido por su funcidn de transferencia, que en el espacio de Lapla-
ce se puede poner como:

V.(®

V, () (7.2)

F(s) =

Es el unico elemento del PLL para el que hay libertad de eleccion de sus caracteristicas, ga-
nancia, polos y ceros, y asi controlar el comportamiento del PLL. Se puede decir que es el

corazdn del PLL y el es principal responsable de su comportamiento.

7.1.1.3. VCO

Este elemento estd estudiado con mas profundidad en el capitulo 6 de la presente tesis. Ideal-
mente su frecuencia de oscilacion varia linealmente con la tension de entrada tal como se

puede observar en la ecuacion (7.3):

£, =f, +k, - v,() © @) =0, t+21-K, - [v,(0dt (73)
0
donde f; es la frecuencia a la que oscila el VCO para una tension de control cero. El valor de

K., que se expresa en Hz/V, est4 condicionado por la excursion de la tension de control y por

la banda de frecuencias que genera el VCO.

7.1.2. Funciones de transferencia del lazo

La funcién de transferencia del lazo, definida como la relacion entre @.(t) y D(t), describe el
comportamiento del PLL frente a variaciones de la fase de referencia. El primer paso para su

obtencion es referir las fases de referencia y del VCO a la frecuencia central de este ultimo

(fo):
D, (1) = o, - t+ Dy (1) (7.4)

D.()= o, t+O,(t) (7.5)
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Quedando la respuesta del detector de fase y su transformada de Laplace tal y como expresa

la ecuacion (7.1), es decir:

O, () = 21K, [ v dt &Py (s) = 27K, - V) (7.6)
S
0

Comparando las ecuaciones (7.3) y (7.4) se obtiene la expresion de @ y su transformada de

Laplace:
Vi =K, [0, -0, ()] = Vy(8) =K, [0, (5) - 0y (5)] (7.7)

Sustituyendo la tension de control obtenida después del filtrado, la fase de salida queda como:

F(s)- V4 (s)
S

F(s
®,(t)=2n-K, - =2n-K, -Kd-(T)-[(I)r(s)—(I)O(s)] (7.8)
Despejando el cociente entre la fase de salida y la de entrada se obtiene la funcion de transfe-
rencia del lazo:
_D,(s) _ K-F(s)

HO=3 © Ts+KF@) (7.9)

donde K =2n-K_ -K,. Se puede analizar esta funcion 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 funcion H(s) es siempre una funcidon paso bajo y toma el valor unidad
en s = 0. Otro aspecto importante a destacar es que la funcion de transferencia no relaciona
tensiones o corrientes de entrada y salida, relaciona fases. Esto significa que una sefial de fase
continua corresponde a una tension de entrada de frecuencia fija e igual a la de referencia del

lazo.

En frecuencias altas la funcion 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 funcion de transferencia se debe considerar una sefial de entrada sinusoi-
dal a dicha frecuencia. Pero, como la sefial que se considera es la fase, significa que la tension
de entrada es una portadora modulada en fase por un tono puro de modulacién a la frecuencia
fm. Asi, se puede poner que la relacion entre la fase de salida y la de entrada, con sefiales mo-

duladas en fase por sinusoides, es de la forma siguiente:

v.(t)=V, -cos(w, t+AD -cos2n-f _-t+a,)) (7.10)
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v, (t) =V, -cos(o, - t + AD, -cos(2m- £t +a,)) (7.11)
La funcién de transferencia esta definida por:

H(J 2m- fm ) - % ’ ej'(““_“')

T

(7.12)

El caracter paso bajo de la funcion de transferencia implica que las modulaciones lentas se
transfieren a la salida, mientras que las modulaciones rapidas de fase se ven rechazadas en el

proceso de filtrado.

Ademas de 1a funcién de transferencia, también tienen interés otras funciones como la funcion

de transferencia de error:

IEXONCROEL RO NN

H.(s)= 5= S
(s) D (s) s+ K-F(s)

(7.13)

Si se analiza esta otra funcion 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 interpretacion es igual a
la anterior: si la frecuencia de modulacion es baja, la modulacién se transfiere de forma com-
pleta a la salida, y por tanto el error entre las fases de salida y entrada es muy pequeio. En
caso contrario, cuando la frecuencia de modulacion es alta, la fase de modulacién no se trans-

fiere y el error tiende a tomar exactamente el mismo valor de la fase de entrada.

Una ultima funcidn utilizada en el analisis del PLL es la de transferencia en lazo abierto:

_ D, (s) _ K-F(s)

(7.14)
CDr (S) lazoabierto §

G(s)

Esta funcion determina el comportamiento del lazo. Es interesante destacar el carcter inte-
grador de la funcién de transferencia en lazo abierto, con un polo en el origen, creado por el
VCO, cuya tension 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 tension de entrada.

La funcion de transferencia dada por la ecuacion (7.9) también se puede aplicar directamente

a variaciones de frecuencia alrededor de la frecuencia central del VCO:

Dy (5)

_ Awy(s)
q)rs(s) = H(s)=———=

Ao, (s)=—— Aa,(s)
s

Awy(s) =
(7.15)



230 Capitulo 7. El sintetizador de frecuencias

Todas las conclusiones obtenidas para la respuesta del PLL a una sefial modulada en fase, son
también aplicables a la respuesta a una sefial modulada en frecuencia, ya que, ambas modula-

ciones son equivalentes.

7.1.3. Influencia del filtro

Las caracteristicas del detector de fase y del VCO estdn muy condicionadas por la tension de
alimentacion y la banda de frecuencias que se desea cubrir, asi pues, toda la posibilidad de
disefio se concentra en el filtro. Con el fin de sistematizar las descripciones conviene hacer las

siguientes definiciones:

e Orden: es el nimero de polos de la funcion de transferencia H(s). Si ésta se expresa, como
es habitual, como el cociente de dos polinomios, es el grado del denominador.
e Tipo: es el nimero de polos de la funcion de transferencia en lazo abierto G(s) en s = 0. Se

corresponde con el numero de integradores en el lazo.

De la ecuacion (7.14) se deduce que el tipo es igual al nimero de polos de F(s) en s = 0 mas
uno. Este uno se debe al VCO que se comporta como un integrador. El orden y el tipo permi-
ten clasificar los PLL. Esta clasificacion no es arbitraria pues esta relacionada con la estabili-
dad del lazo y su respuesta a diferentes senales. A continuacion 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

Kd F(s)=g Ky
(Dr_, Detector \Z Ve @ (D‘L
de Fase
VCO
A
(DO

Figura 7.2. PLL de orden 1.

Este PLL no tiene filtro propiamente dicho. En €l 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 mas importantes en la repuesta del lazo son:
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F(s) =g (7.16)

H(s)=—>— y H.(s)= (7.17)
s+, S+O,

BL(s)=(Zn y o,=g-K=2n-g-K,-K, (7.18)

Las funciones de transferencia estan 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 funcion de transferencia es tipo paso
bajo, con frecuencia de corte en ® .

|H(w)|?

A

6 dB/oct

|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
:

‘ >
®n \ o
Figura 7.3. Funcion 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

Excitacion Error final de fase Transitorio
Escaldn de fase: AD 0 O(t) =AD- [1 - e(_‘”"'t)J
Ao, (Cont)
Escaldn de frecuencia: Aw o Ao, (t) =Ao- ll —e J

Si son escalones de fase, el error final es cero y el transitorio es exponencial, con constante de
tiempo T = 1/ ®,. Para un escalon de frecuencia, el error de fase final depende de la amplitud
del escaldn el cual es directamente proporcional a la separacion entre la frecuencia de referen-
cia y la central del VCO (Aw,). Este error de fase influye directamente en los margenes en-

ganche y mantenimiento del PLL.
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Desde el punto de vista del disefio, el inconveniente de estos PLL proviene de su sencillez ya
que el unico pardmetro 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 margenes de

enganche y mantenimiento. Son demasiados condicionantes para un Unico parametro.

Este PLL es muy poco utilizado en la practica 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
sefal de entrada, y si se supone que entonces el detector de fase entrega una tension nula, el
VCO pasa a oscilar a su frecuencia central y el reenganche cuando se restablezca la sefial sera

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 representacion esquemati-
ca de sus funciones de transferencia de fase y de error. Las expresiones correspondientes aso-

ciadas a este tipo de filtro son:

l+s-t
F(s) = ———2—
R T (7.19)
s-0, - (2-E—w /K)+ o
HS o n n n
®) s+2-&w s+ (7.20)
sT+2-E-w.8
H. (s)= = 7.21
) S +2-E-0,5+ 0. (7.21)
o = -8 (7.22)

T, +7T,

0] 1
—_n. 4+ 23
S 2 (Tz Kj (7.23)
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Figura7.4. PLL de tipo 1 y orden 2.

En estas expresiones los pardmetros normalizados del lazo son ®, y & resultantes de expresar

la funcién de transferencia en la forma normalizada anterior. ®, es la pulsacion natural del

lazo, & es coeficiente de amortiguamiento y By 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

Excitacion Error final de fase
Escaldn de fase: AD 0
] ] A®
Escaldn de frecuencia: A® ?

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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F(s)
q)r Detector Vdr Ry VC, @ ®0=
de Fase
VCO
A =
q)O
2
IH(w)[?
1
®n \ ®

Figura 7.5. PLL tipo 2 orden 2.

Las expresiones correspondientes son:

F(s) =52 (7.24)
s+,
2-Eo +0]
H(s) = 2t O (7.25)
) s+2-&-0, -S+o)
S2
H,(s) = 5 (7.26)
s+2-&0,s+o;
Donde:
K
o, = |—
T, (7.27)
E,.= ®, Ty (728)
2
B, =% ey 1 (7.29)
2 4.¢

En las expresiones anteriores, ®, y & son los pardmetros normalizados del lazo que resultan

de expresar la funcion de transferencia en la forma normalizada anterior, ®, es la pulsacion
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natural del lazo y & 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

Excitacion Error final de fase
Escalon de fase: AD 0
Escaldn de frecuencia: Aw 0

Este PLL es el mas utilizado porque es el mas sencillo que consigue mantener el enganche a
una frecuencia con un error de fase nulo, esto es debido a que el caracter integrador del filtro
permite la entrega de una tension no nula al VCO aunque la salida del detector de fase sea
nula. Por esta razon, este PLL hace que el VCO siga oscilando a la misma frecuencia si se
desvanece la sefial de referencia, por lo que al restablecimiento de la sefial la recuperacion del
enganche es practicamente instantdnea. También presenta la ventaja de que su comportamien-

to frente a transitorios no depende de la frecuencia de partida.

10
5 AL
_.-—L-f—‘ﬁgiiil:::— :E_::::\\
0 S ¢=5.011]
— \“‘x‘ ) 1.
% \\\\\ - |
= 5 O £=2.0
= - AN - B
'\% \\ AN N ™ —|1 |O
L 10 \ \ \—\f—\-
£=0.707 ] TSN
15 £=0.5_ ——— 1 ~[ "IN
/»\. \
£=03 [ [ |
-20
25 ]
10_1 100 10

Frecuencia normalizada (o/m )

Figura 7.6.  Funcion de transferencia del PLL tipo 2 orden 2 en funcién del coeficiente de amortigua-
miento.

La dependencia de la funcion de transferencia con el factor de amortiguamiento puede verse
en la Figura 7.6. Para valores pequenios de este factor, aparece claramente una respuesta ma-
yor que la unidad para frecuencias inferiores a ®,. A medida que aumenta & la respuesta se

hace més 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 practica, el valor £ = | se considera un buen compromi-

so entre planicidad en la banda de paso y transicion rapida a la banda eliminada.

Para un ancho de banda a —3dB se obtiene la expresion:

£ =°’n.J2-§2+1+,/(2'§2+1)2+1 (7.30)

3dB
21

La respuesta transitoria del lazo estd controlada por ®, y & Las expresiones matematicas co-

rrespondientes para un salto de fase a la entrada A®; son:

AD, -{1 —(cos(ﬁ-mn -t)— \/f? 'sen(ﬁ ‘o, -t)]'e(_é'“’"'t)J para &>1

AD (t) = ACDr-[l—(l—oan-t)-e(’é“”"")] para =1 (7.31)

AD, -{1 —[cosh(\/?;z -1-o, -t)— \/% -senh(\/é’;2 -1 o, -t)}-e(g'm“")] para &<l

La fase tiende exponencialmente al valor final, el exponente es en todos los casos —& ®nt, y

por ello se ha tomado como eje de abscisas para su representacion 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 & ®,, 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 unica oscilacion y a continuacion la fase tiende a su valor final. En la
practica se acostumbra a considerar el valor £ =1/ V2 ~0.707 como compromiso entre una

velocidad de subida rapida y unas oscilaciones que se amortiguan rapidamente.

La forma que toma la frecuencia de salida para un salto en frecuencia a la entrada Af; 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) so6lo se podria generalizar a escalones
de frecuencia a partir de la frecuencia central del VCO, en este caso la presencia del integra-
dor desvirtia 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 evolucion
del error de fase ya que puede llegar a superarse el limite del comportamiento lineal del detec-

tor de fase y producirse desenganches.
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£=0.3 £=0.5 £=0.707 £=1
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Figura 7.7. Respuesta a un escalon de fase o frecuencia en el PLL tipo 2 orden 2.

7.2. Sintetizadores de frecuencia con PLL

La sintesis de frecuencia es el proceso que permite generar una sefial de frecuencia concreta,
con un valor que puede escogerse de entre un conjunto de valores discretos con precision 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 precision de
la frecuencia sintetizada, que depende fundamentalmente de la precision de los osciladores de
referencia, el tiempo de conmutacion entre frecuencias, el ruido de fase de la salida y la pre-

sencia de otras sefiales espurias.

El método mas utilizado de sintesis 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 continuacion se va explicar el sintetizador basico 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 basico

El esquema mas basico 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 fy=N-f;, y el conjunto actia como un multiplicador de frecuencia.

K F(s) Ki

d . O, =N-D,

(Dr’ fl’ Detector Vd Filtro Paso VC _ @ fO:N'fr
de Fase "|  Bajo - -
VCO

A

@ N, f,/N

=N

Figura 7.8.  Sintetizador basico basado en PLL.

Ya que es facil 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.
Asi, no son infrecuentes factores del orden de 1000 o superiores. Pueden utilizarse factores
mucho mas altos, pero el funcionamiento del sintetizador en cuanto al ruido se degrada mu-
cho. Si ademas 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 funcién de transferencia del bucle de la Figura 7.8, utilizando los mismos de-
sarrollos que se emplearon para calcular la funcion de transferencia del PLL simple se obtie-

ne:

K
0 _fe_ . NV

H(s) = -
D0 1o Kok

(7.32)

Esta funcion es equivalente a la de un PLL simple modificando la constante K para incluir el
factor N del divisor y multiplicando la funcién completa por N. Para un bucle de orden 2 tipo
2, con F(s)= (1 + 12)/11, se tendra:

2
2:-&0,s+o;

H(s)=N-
© $+2-&m s+o)

(7.33)
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El calculo de w, y § a partir de las constantes de tiempo del filtro se realiza de la misma ma-

nera que se explicod en el PLL basico sustituyendo la constante K del bucle por K/N.

o = |-K (7.34)
" \yN-1,
w, T,

= 7.35

g 5 (7.35)

La funcién de transferencia de error definida como la relacion entre el error de fase y la fase

de entrada se obtiene como:

H (=260 HO s (7.36)
. (s) N sy K. F(s)
Y en el caso de un PLL de tipo 2 orden 2 se obtiene: N
S2
H.(s)= (7.37)

s+2-E-0, S+ O

n

La funcion de transferencia (ecuacion (7.33)) es la de un PLL multiplicada por N. Las fluc-
tuaciones de fase (como el ruido de fase o modulacidn) que tenga la sefial de referencia dentro
del ancho de banda del lazo se transmiten al VCO multiplicadas por el factor N. Por lo demas,
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 funciéon de transferencia, al igual
que las modulaciones o ruido. La frecuencia y la fase vendran multiplicadas por el factor N de
entrada a salida, y se debera tener en cuenta en los procesos de modulacién o evaluacion de

transitorios.

La eleccion de los detectores de fase esta condicionada tanto por el ruido que acompana a la

sefial de referencia como por el ciclo de trabajo de la senal de salida de los divisores.

Los divisores son basicamente contadores digitales, y existen varios tipos. Los contadores
programables mas habituales trasladan a su salida uno de cada N pulsos de entrada, con lo que
el ciclo de trabajo de su salida esta 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 s0lo factores potencia de 2. Luego
para senales de referencia ruidosas habrd 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 veran 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 N, se puede modificar
mediante una entrada digital de control de unidad en unidad. Puesto que N,, varia 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: Af = f..

Kq F(s) Ky

p
Oy, fr Detector Vg Filtro Paso Ve > @ f0=N=p.fr

de Fase | Bajo

VCO

[® /N, fo/Np

A

;Np

Lineas 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 utilizacion. Cuando se
desea sintetizar frecuencias mas elevadas la alternativa més simple es colocar un predivisor
(prescaler) de modulo fijo entre el VCO vy el divisor programable, tal como se muestra en la

Figura 7.10.

K F(s K
d (s) v =Ny Ny,
fr Detector V4 Filtro Paso Ve o @ fO:l\Jp'Nf'fr
de Fase "|  Bajo " >
VCO

A

L f0
Np-N N
+Np < i +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: fo = N¢Nyf.. Puesto que N, puede

variar de uno en uno, el paso del sintetizador es Af = N¢f..

El inconveniente de este esquema, en comparacion con el anterior, es que para un determina-
do paso de sintetizador se reduce la frecuencia de referencia en el factor Ny. 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 funcion del ruido de los oscilado-
res y ademads se ralentizan los transitorios, con lo que el tiempo de cambio de frecuencia de

salida se alarga. Este pardmetro es importante en determinadas aplicaciones.

7.2.2.3. Sintetizador con divisor de doble modulo

Una estructura que resuelve en parte el problema de la anterior es la basada en un divisor de
doble moddulo. 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 mddulo de division. En la Figura 7.11 se muestra la estruc-

tura en que suelen utilizarse, con dos divisores programables.

K F(s K
d ( ) \Vi (I)O=N-(I)r
fr | Detector Va  |FitroPaso| Ve @ fo=N-1;
de Fase "|  Bajo > >
VCO
f A
(0]
N ; i
| +“Np +P/P+1 1 |
| PP+1  RESET |
| A A :
i A i
1 RESET |
! A !
i N—NP'P+A :

Figura 7.11. Sintetizador con divisor de doble médulo.

Con divisores de doble mddulo se consigue construir divisores con factores de division que
varian de unidad en unidad y que funcionan a frecuencias mas 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 util, bien
porque no existan divisores de frecuencia, o bien porque los factores de multiplicacién nece-
sarios para realizar canalizaciones estrechas sean demasiado elevados, con lo que el ruido en
la salida seria demasiado alto. En este caso se recurre a configuraciones mas complejas con

mezcladores de frecuencia.

Ky F(s) Ky
f =N, -f +f
fr Detector Vy | Filtro Paso Ve . @ o P : 1
de Fase Bajo
VCO

=N, |« Npfr  |Fittro Paso
P Bajo

s
Figura 7.12. Sintetizador con mezclador incluido en el lazo.

En la Figura 7.12 se muestra esta configuracion. La sefial del VCO se lleva al mezclador don-
de se traslada con una frecuencia fija, fj, 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 calculo de estas configuraciones es complicado, dado que la seleccion 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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fo=Nq-fr1+Nafro

fr1 Detector ,| Filtro Paso . @
de Fase Bajo

VCO

=Ny e N1'fr1 Filtro Paso
~1N1 Bajo
No-fr2
fro Detector | Filtro Paso R @
de Fase Bajo
VCO

+N2 <

Figura 7.13. Sintetizador con dos lazos y un mezclador.

7.2.3. Filtrado de la frecuencia de referencia

Ademas del ruido de fase, otro indicador de la calidad de un sintetizador es la presencia de
senales espurias en la salida. Se denominan sefales espurias las componentes discretas que
aparecen en la salida y que no estdn relacionadas armdnicamente con la sefial 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 combinacioén de

otras sefiales, no existen practicamente espurias en la salida a excepcion de las siguientes:

e La frecuencia de referencia y sus armdnicos 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.

e Se puede producir modulacion del VCO por la frecuencia de referencia y sus armoénicos.
Todos los detectores de fase tienen en su salida componentes relacionadas con la frecuen-
cia de referencia, como ya se ha visto en el capitulo anterior. Si estas sefiales llegan a la
entrada de control del VCO provocan una modulacion de frecuencia que se traduce en
unas componentes discretas en el espectro. Si la frecuencia de referencia es baja estas

componentes se sitian muy cerca de la sefial deseada.
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Es facil calcular, a partir de la amplitud de estas componentes en el detector de fase, cudl es la
desviacion de frecuencia que provocan en el VCO, y, por tanto, cudl es la amplitud de las

componentes discretas en las bandas laterales de modulacioén generadas.

Como norma general, es conveniente utilizar frecuencias de referencia lo mas altas posible
para facilitar el filtrado antes de que lleguen al VCO. Frecuentemente se afiaden 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-®,, pues si es mas 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 esta pensado para un detector de fase convencional con una tUnica salida, y el de la
derecha incorpora una bomba de carga y se usa con detectores digitales de fase frecuencia. En

ambos casos la funcion de transferencia es de la forma:

l+s-t 1
F(s) = . 7.38
©) s't,  l+s-1, (7.38)
Cs |
—— |
CZ R2 —> gm
— — MW\

°—\NV\/—'J:I>4_O . %j
=]

(@) (b)
Figura 7.14. Filtros para PLL de orden 2 con eliminacion de referencia, filtro activo (a) y filtro pasivo

(b).

7.3. Diseio del sintetizador

En este apartado se explica la eleccion del sintetizador, asi como la estructura utilizada y el

disefio de cada elemento que lo compone. El disefio de los bloques se ha realizado a nivel de
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esquematico utilizando para las simulaciones los modelos de los transistores proporcionados

por la tecnologia.

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)

5180 5160

U-NII Banda inferior 5200 5180
(5.15-5.25) 5220 5200
5240 5220

5260 5240

U-NIl Banda media 5280 5260
(5.25-5.35) 5300 5280
5320 5300

5745 5725

U-NII Banda superior 5765 5745
(5.725-5.825) 5785 5765
5805 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 rapido y un divi-

sor de doble mddulo, 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 division 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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Figura 7.15. Esquema basico del sintetizador.

A continuacion se describe el disefio de cada bloque.

7.3.2. Detector de fase-frecuencia

Como se comento en el apartado 7.2, el detector de fase-frecuencia trabaja como un amplifi-
cador del error de lazo realizando la comparacion entre dos sefiales (la de referencia y la de
salida). Una vez esta comparacion ha sido realizada, la salida del detector sera proporcional al

error de la fase entre las dos entradas comparadas.

El detector de fase-frecuencia esta disefiado con puertas nand2, nand3, nand4 y basculas RS
realizadas con nand2. Con esta estructura disponemos de dos salidas que no estan activas si-

multaneamente. La estructura del comparador se puede observar en la Figura 7.16.

Si la entrada es diferente o no a la referencia, actiia una salida u otra. Cuando alcanzamos el

equilibrio y son iguales, las salidas estaran inactivas permaneciendo en estado alto.

Al poseer basculas RS, la caracteristica de transferencia de este comparador serd independien-
te de las relaciones ciclicas de las sefiales de entrada, pues los estados de salida de la bascula
cambian con las transiciones de entrada, esta es una caracteristica que nos interesa. El detector

se ha disefiado en ADS con transistores MOSFET de la tecnologia de AMS.

La funcion de transferencia de este comparador es lineal, entre -2 y +2x, debido a que entre

—2n 'y 0 actda la salida Down, y entre 0 y +2x la salida Up.
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Figura 7.16. Detector de fase-frecuencia.

El esquema final del detector, junto con su simbolo en ADS, se muestra la Figura 7.17.

-5

comparador de fase -frecuencia

= - >
R pand2 Port
Num=1 nand3 u1
X5 Num=3
flipflopRS2
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< For
Port - D1
v nand2 Num=4
Num=2 X4
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Vref | Mos DOWN
v Port — FSiGe o
nand2 u2 Vin
X8 . 7 —.
X9 Num=5
—®

nand2 PFD_mossige2_device
X10. = X3

:
Port
D2
Num=6
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Figura 7.17. Esquematico del detector de fase-frecuencia (PFD_mossige2_device) (a) y simbolo (b).

Se ha comprobado el funcionamiento del detector variando la fase de las dos sefiales de entra-

da (VREF e Vin). El esquema de simulacion se puede observar en la Figura 7.18.
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Figura 7.18. Esquema de simulacion en ADS para comprobar el funcionamiento del detector fase-

frecuencia.

En la Figura 7.19 se muestra la simulacion del esquematico de la Figura 7.18 donde tenemos

dos sefiales rectangulares de frecuencias idénticas. Vemos que cuando la entrada proveniente

del VCO (Vin), esta adelantada frente a la sefal de referencia (VREF), en la salida DOWN

tenemos un pulso del tamafio de la diferencia de fase entre las sefiales. Si fuera al contrario, es

decir, si estuviera retardada, el pulso lo tendriamos en la sefial UP. Si no hubiese desfase no

tendriamos pulso en ninguna de ellas estando las dos en estado alto.
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Respuesta transitoria del detector fase-frecuencia.
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En la Figura 7.20 se muestra la funcion de transferencia del detector (tension media a la salida

respecto al desfase entre ambas entradas). La constante del detector (K,g) obtenida fue de

Kpfd:().955 V/rad.

2.000 |
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= 1.000 -
> ]
% 500.0m
2 0.0000
c ]
3 1
€ .500.0m
-1.000
1,500 - | | | |
0.0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
DelayFrac

Figura 7.20. K 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 disefio de las puertas logicas. Se op-
timizo el disefo para que la funcion de transferencia fuera lo mas lineal y las sefiales de salida
cambiaran rapida 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 seria tan lineal y por lo tanto las sefiales de salida tampoco serian las correctas.

Tabla 7.5. Dimensiones de los transistores MOSFET utilizados en el disefio de la puertas 16gicas que conforman
el detector

Ancho del MOSFET tipo N 4 ym
Longitud puerta del MOSFET tipo N 0.5 um
Ancho del MOSFET tipo P 8 um
Longitud puerta del MOSFET tipo P 0.5 um

7.3.3. Bombeo de carga (Charge-Pump)
Normalmente, cuando se habla de detectores de fase-frecuencia, se supone que la bomba de
carga esta incluida en el dispositivo. Este circuito consiste en una pareja de fuentes de corrien-

te con interruptores que actuan 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
introducira carga en el condensador, y la tension de salida se incrementara. Si los pulsos apa-
recen en DOWN, la carga del condensador fluird a tierra. La variacion de voltaje a la salida es

de 0 a Vcc voltios.

La bomba de carga disefiada se puede observar en la Figura 7.22 y consiste en simples con-
mutadores realizados con transistores, los cuales inyectaran o extraeran 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.

Vcer

O

—l | v 8

Detector

_ ; ® \/out
Fase-Frecuencia DOWN
fouttN————>

%)Cp |
%

Figura 7.21. Esquema de la bomba de carga.

—e

Como ya se ha disefiado el detector fase-frecuencia y la bomba de carga, ya podemos unirlos,
simularlos y obtener la constante del detector mas la constante del bombeo de carga Ky
(A/rad). La uniéon de ambos componentes, asi como el simbolo creado en ADS se muestran en
la Figura 7.23. El componente resultante tiene como entradas la tension de referencia (Ref) y

la senal de salida del divisor (Vco). Como salida tiene la corriente que ira al filtro de bucle

(Iep).
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Figura 7.22. Esquematico de la bomba de carga (a) y su simbolo en ADS (b).
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Figura 7.23. Esquematico de la bomba de carga (CP) (a) y simbolo (b) en ADS.

En Figura 7.24 se muestra el esquema de simulacion del detector de fase junto a la bomba de

carga. Las entradas son perioddicas 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 simulacion 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 sefales

rectangulares de frecuencias idénticas.
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Figura 7.25. Respuesta transitoria del detector fase-frecuencia para corriente de salida negativa.
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En la Figura 7.25 se constata que cuando la entrada proveniente del divisor (Vin), est4 adelan-
tada frente a la sefial de referencia (Vref), en la salida Pdown tenemos un pulso del tamafio de
la diferencia de fase entre las sefiales. Este pulso entra en la bomba generando un pulso de la
misma duracién que inyecta una corriente negativa de I CP (A). Si fuera al contrario, es de-
cir, si estuviera retardada, el pulso lo tendriamos en la sefial Pup, y el pulso generado inyecta-

ria una corriente positiva (ver Figura 7.26). Si no estuvieran desfasadas no tendriamos pulso
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en ninguna de las salidas estando las dos en estado alto. En este caso no suministrariamos

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 funcion 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 simulacién 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 Ky, la cual

es igual a la pendiente de la recta de la Figura 7.28, es de K4=32.61 pA/rad.
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Figura 7.28. Simulacion de la funcién de transferencia del detector de fase junto a la bomba de carga.

7.3.4. Divisor rapido por dos

Para poder atacar al divisor programable es necesario reducir la frecuencia. Si se utilizaran
flip-flops convencionales éstos serian el cuello de botella del funcionamiento del sistema. Por
tanto se han de disefar flip-flops mas rapidos. El circuito disefiado y su simbolo en ADS se

muestran en la Figura 7.29.
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Figura 7.29. Esquematico del divisor rapido (a) y simbolo (b) en ADS.

Este circuito consta de dos inversores CMOS, que operan como latches dindmicos controla-
dos por las senales de entrada clk y clkn provenientes del VCO, y de un inversor a la salida

que actua 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 sefal periddica para la frecuencia maxima (5785 MHz) y minima (5160

MHz).



256 Capitulo 7. El sintetizador de frecuencias

| @ | TRANSIENT I

clkn v]d Tran1
MOS SiGe Divider StopTime=3.50 nsec
clk ax a MaxTimeStep=0.08 nsec
GND
4 vpc +f ViPuse + ViPuise a
R SRC4 SRC5 _
+] SRC - LY viow=0 v predcalarSiG43_MOSFET
= vde=3.3\ ) Vo0 Y t iah= redcalar_ms[f3
T Vhigh=3.3 V Vhigh=3.3 V pres _
- -| Delay=0nsec =] Delay=0.09689 nsec
Edge=linear Edge=linear
Rise=0.001 nsec Rise=0.001 nsec
Fall=0.001 nsec Fall=0.001 nsec
Width=0.09689 nse¢ Width=0.09689 nsec I
Period=0.19379 nsec  Period=0.19379 nsec L
= c1
- C=1fF

Figura 7.30. Esquema de simulaciéon para comprobar el divisor riapido en ADS.

En la Figura 7.31 se observa la simulacion del esquematico anterior para una sefal de entrada

de 5160 MHz donde tenemos la sefial 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 disefio es valido.
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N w
[N A A A |

m3 m4 mb5

4 5
nri mZ

1.8
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Figura 7.31. Simulacién del divisor rapido para una seiial de entrada de 5160 MHz.

En la Figura 7.32 se observa la simulacidén del divisor para una seial de entradas de 5785

MHz, donde también tenemos la sefial 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. Simulacién del divisor rapido para una seiial de entrada de 5785 MHz.

7.3.5. Divisor programable
El divisor programable es el de doble modulo (ver Figura 7.33). Consta de un predivisor
(prescaler) rapido 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.

N=Np-P+A
fr= f|g/(2-N) SNp |« ~P/P+1 fout/2
P/I‘::+1 RE;?Er
— A
RESET
A

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 asi se mantiene hasta que Np llega a su vez a cero. A conti-
nuacion se reinicializan P+1, Np y A y el proceso vuelve a empezar. EI nimero total de im-

pulsos que entran en el predivisor por cada uno que se entrega a la salida de Np es:

N= A-(P+1) + (Np-A)-P (7.39)

para llevar A a cero  para llevar Np a cero
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La frecuencia de salida es:

fout =fin/ N = fin / (Np-P+A)

En el caso de nuestro sintetizador, la frecuencia de salida del divisor es de 2.5 MHz por lo que
el factor de division, 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 ecuacion (7.40) queda:

fout = fin / (Np-4+A)

Hacemos que Np varie de 257 a 288 y que A varie de 4 a 5. Np actlia 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.

(7.40)

(7.41)

Tabla 7.6. Valores que tiene que generar cada divisor para generar las frecuencias de cada banda

Frecuencia de entrada al divisor

Valor del divisor pro-

programable (MHz) 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 disefiar 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 modulo se puede observar en la Figura

7.34.
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fref=fin/(2:N '
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P/P+1 RESET
A A
+4/5
RESET
A

Figura 7.34. Esquema de bloques del divisor programable con los valores de los divisores.

No se va a describir el disefio a nivel de transistores del contador de doble modulo ya que es

totalmente digital y su disefio e implementacion no posee ningun tipo de problema.

7.3.6. Filtro de bucle

En este apartado primero se realiza una introduccion al disefio de los filtros para después se-

guir con el disefio de los mismos.

7.3.6.1. Introduccion

El filtro de bucle es elemento principal a considerar cuando se pretende analizar la estabilidad
del lazo. Una vez disefiados los principales elementos del PLL, como el bombeo de carga o el
oscilador principalmente, la estabilidad del PLL se puede asegurar s6lo con los pardmetros 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 escaloén
de fase y frecuencia respectivamente Tal como se explico en el apartado 7.2.3, al utilizar un
detector de fase-frecuencia digital con bombeo de carga el filtro debe ser pasivo. Ademas va a
tener un polo adicional para el filtrado de espurios (PLL de orden 3, tipo 2). Para realizar el

disefio se parte de las especificaciones de los demas elementos del sintetizador que son:

e Ky o constante del VCO expresada en MHz/V.
e K, o constante del detector de fase-frecuencia y bombeo de carga expresada en A/rad.
e Fref o frecuencia de referencia.

e N o factor de division.



260 Capitulo 7. El sintetizador de frecuencias

El método para el disefio de filtros para PLL mas generalizado es el método de la ganancia en

lazo abierto y el margen de fase [KEE96].

El margen de fase (®p) se define como la diferencia entre 180° y la fase del bucle en lazo
abierto para ® = op, donde wp es la frecuencia para ganancia 0 dB de la funcion de transfe-
rencia en lazo abierto. Normalmente el margen de fase suele elegirse entre 30° y 70°. Por esta
razon el valor elegido para empezar los célculos ha sido 45°. En la Figura 7.35 se puede ver la

representacion grafica de @p y wp.

Ganancia en lazo abierto Fase en lazo abierto
|G(s)-H(s)| W(G(s)-H(s))
(dB)

y'H(S)I

0dB

00

1-90°

P(G(s)-H(s))

VAN

Figura 7.35. Diagrama de bode de la respuesta en lazo abierto del bucle.

A continuacion se va a describir, basandonos en el método del margen de fase, el disefo del

filtro pasivo de orden 3 para el sintetizador.

7.3.6.2. Diseiio 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:

2(s)= s-(C2-R2)+1
s*-(C1-C2-R2)+s-Cl+s-C2 (7.42)
Las constantes de tiempo T1 y T2 son:
Cl-C2
T1=R2-
Cl+C2 (7:43)
T2=R2-C2 (7.44)
los cuales se pueden determinar a partir de Ky, Kqy N:
T1= l/sen((Dp)+ tan(d)p) (7.45)
wp
T2 = : 7.46
sz 'Tl ( . )
2
ci=11 BBy, 1+("°P'T2)2 (7.47)
T2 wp’ N \1+(wp-T1)
czzc1.[T_2_1j (7.48)
T1
Ry =12 (7.49)
C2

El bombeo de carga genera ruido en forma de corriente debido a la conmutacion que en €l 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 multiplo 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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cia de referencia. Este filtrado se hace mediante R3 y C3. El valor de la atenuacién y la cons-

tante de tiempo del polo adicional son:

Atenuacion = 20 - loglo[(2 -7 fref -R3-C3) + 1] (7.50)

T3=R3-C3 (7.51)

Atenuacion

10 * -1
(2-7-fref)’

(7.52)

Para atenuar los espurios, el polo adicional debe estar por debajo de la frecuencia de referen-
cia. Ademads, 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 wc (fre-
cuencia para ganancia 1), la cual es ligeramente inferior a wp. 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 wc.

1
=
oc” -(T1+T3) (7.53)
2
oo = tan(D~(”£1+T3) . 1+(T1+T3) +T1-”£3 . (7.54)
(T1+T3)’ +T1-T3 tan® - (T1+T3)
T1 K, K, 1+wc? -T2’ (7.55)
Cl=_—-—3 ' 2 12 2 r2
T2 oc’ N \({l+oc?-T1?)-(1+oc® - T3?)
7.56
c2=ci[ 2 (7.36)
Tl
rRo= 12 (7.57)
C2

Se suele poner C3 < C1/10 y R3 > 2-R2 para que T3 no interfiera en los polo principales.

Para el sintetizador a disefiar se han realizado los calculos para las especificaciones siguientes:

e ®@p (margen de fase)=45 °.

o Ky-oif_ CESO-SIOMEZ_ hees M2V
VT Av (2-225)V

o Kd=32.61 pA/rad
e fref=2.5 MHz
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e N = fout/fref=de 2314 (para fout=5785 MHz) a 2064 (para fout=5160 MHz)

e Atenuacién de espurios =20 dB

Utilizando las ecuaciones (7.45) y de la (7.52) ala (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 Q
R3 8 KQ

Una vez obtenido los valores del filtro, en el siguiente apartado, se comprobara si con este

filtro el sintetizador es estable.

7.4. Simulacion del sintetizador

En este apartado se muestran las simulaciones realizadas al sintetizador. La primera consiste
en la simulacion de la respuesta del bucle, en la cual se comprueba el margen de fase para ver
si el sistema es estable. E1 VCO estd modelado por el elemento de libreria de ADS llamado

LinearVCO_plllib y el divisor por el elemento LinearDivider.

El segundo tipo de simulacion realizada es la respuesta transitoria. Con este analisis se verifi-
ca si el sintetizador se engancha ante un salto de canal. E1 VCO vy los divisores estdn modela-

dos mediante el elemento de libreria que se encuentra en el ADS llamado VCO_DivideByN.

En la simulacion de la respuesta transitoria se ha tenido que modelar la funcion de transferen-

cia del VCO mediante la siguiente funcién exponencial:
(Veontrol-2.09)
Frecuencia(MHz) =1672 -(1 +e 01607 J (7.58)

El elemento utilizado para este fin es el VCO_DivideByN. En la Figura 7.37 se representa la
ecuacion de modelado comprobando se ajusta perfectamente a la medida del VCO obtenida

en el apartado 6.3.2 del capitulo 6.
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Figura 7.37. Funcién de transferencia del VCO modelada por una exponencial (en linea continua) y da-
tos medidos (¢).

7.4.1. Simulacion de la respuesta del bucle
En la Figura 7.38 se muestra el esquema de simulacion de la respuesta del sintetizador en bu-
cle abierto y en la Figura 7.39 el correspondiente al bucle cerrado. Los valores de los parame-

tros empleados son los siguientes:

e El valor de los componentes del filtro son los de la Tabla 7.7.

e El valor de la Id del elemento LinearPFD pllib, el cual modela el detector y el bombeo de
carga, es de 207 pA, obtenido a partir de la Ky del apartado 7.3.3.

e LaK, del VCO, modelado por el elemento LinearVCO_plllib, es la calculada en el apar-
tado 7.3.6.2 (-2884 MHz/V).

e El factor de division del divisor (No), el cual estd modelado mediante el elemento Li-

nearDivider, es el maximo (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 simulacién 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 simulacion 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 45°, siendo el sistema estable.
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(a) (b)

Figura 7.40. Simulacién de la respuesta del bucle del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3, repre-
sentacion 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 simulacioén se ha comprobado que los parametros calculados en el apartado 7.3.6.2

son correctos.
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7.4.2. Simulacion del transitorio

Con esta simulacion 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 simulacion utilizado en ADS para

realizar dicha prueba. A continuacién se muestra una breve descripcion de cada bloque:

El bloque PFD_CP corresponde al detector de fase mas el bombeo de carga disefiado en el
apartado 7.3.3. Este elemento no es modelado, sino real, es decir su descripcion esta 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 caracteristica
tension de control-frecuencia de salida la del VCO de la gréfica de la Figura 7.37. La sali-
da del VCO elegida para la realimentacion corresponde a la que se obtiene dividida de-
pendiendo de la tensién VtStep. De esta manera la salida primero es divida por 2064 y a
los 530 us pasa a ser dividida por 2314. Estos factores de division corresponden a la fre-
cuencia minima y maxima 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 simulacion del sintetizador de meses a dias. 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 nimero de muestras necesarias para conseguir una apreciacion
digna del comportamiento del sintetizador es muy elevada, necesitando mucho tiempo de

simulacidn si utilizaramos el VCO real.

|_Probe
PDI

SDD2P
SDD2P1
a1

. | Vele}
veo frq 1 2
J- N o [
810 N i/cof GeBN
ViPulse
Vref I C=Clpf3 VCO_Freq=1e6*(6382-4710)/(1+exp((_v1-2.09654)/0.1607))
Viow=0 =L o F0=4710 MHz
Vhigh=VDD - N=NO
Delay=DelayFrac*Tref 4 @ Rout=50 Ohm
Edge=linear Power=dbmtow(0)
Rise=TransFrac*Tref G ViStep - Delay=50 nsec
Fall=TransFrac*Tref o Salto
Width=(0.5-TransFrac)*Tref Viow=0V
Period=Tref Vhigh=N_Step V

Delay=Delay_Tim¢
Rise=timestep

wef

Figura 7.41. Esquema de simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de

orden 3.
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e SDD2PI1 es un elemento que adecua la sefial de salida del VCO ideal, la cual es de diente
de sierra, a una sefial que se asemeja mas a la del VCO real, y asi poder atacar al detector
con mas fiabilidad.

e Vref es la sefal que actua como frecuencia de referencia.

Se ha simulado el peor caso, que es el salto maximo de frecuencia entre el canal de 5160 MHz
a 5785 MHz. El resultado de la simulacion se puede ver en la Figura 7.42, observandose co-
mo varia la frecuencia de salida del VCO. La frecuencia de salida se obtiene de la salida frq
del bloque VCO_DivideByN. frq da una tension 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 division 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 varia la tension de salida del filtro. Para una tension de
salida del filtro de 2.2 V el VCO genera la frecuencia de 5160 MHz mientras que para una
tension 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, observandose pulsos de corriente negati-

VOS y positivos.

6400 | 3
Salida 6200 time=237.6usec
del 6000—_ \ ., frq=5159.958
VCO 58004 | v 2
(MHz) 5600+ kn time=677.4usec
5400+ frq=5784.997
5200 ¥ J
50007 T | I | I | I | 1 | 1
00 02 04 06 08 10 1.2
Tiempo(msec)

Figura 7.42. Simulacion de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3.
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Figura 7.43. Simulacién de la respuesta transitoria del sintetizador para el filtro pasivo de orden 3.

7.5. Conclusiones

En este capitulo se ha disefiado a nivel de esquematico un sintetizador para el receptor de baja

frecuencia intermedia segun el estaindar IEEE 802.11a.

Primero se han estudiado los conceptos basicos de los PLL y de los sintetizadores de frecuen-
cia para seguidamente mostrar la estructura del sintetizador utilizada. A continuacioén se ha
disefiado a nivel de transistores los componentes que lo conforman, excepto el divisor de do-
ble médulo, exponiendo las caracteristicas 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. Ademas se ha utilizado un detector de fase-frecuencia digital.

Después de simular cada componente por separado se ha hecho una simulacién conjunta de
todo el sintetizador. Para el VCO y los divisores se han utilizado modelos de comportamiento
con objeto de reducir el tiempo de simulacion del sintetizador. Se ha verificado como el sinte-
tizador se engancha para las frecuencias maxima y minima en un tiempo no superior a 0.15

ms, comprobandose que el sistema es estable y que el error de fase y frecuencia es cero.



Capitulo 8

El filtro polifasico y el amplificador de FI

En el presente capitulo se realiza el estudio de los circuitos dedicados al tratamiento de la se-
fnal en la FI, es decir el filtro polifasico y el amplificador de FI. El primer apartado del capitu-
lo esta dedicado al estudio e implementacion del filtro polifdsico, mientras que el segundo
esta dedicado al disefio del amplificador operacional. Las prestaciones obtenidas de cada ele-

mento se utilizaran en el capitulo siguiente, donde se simula el sistema.

8.1. El filtro polifasico

8.1.1. Introduccion

La arquitectura de receptor de RF mas utilizada en los ultimos afios es la de conversion dire-
cta [EMIO3]. La eleccion de la FI alta, baja o cero se hace atendiendo a los siguientes crite-
rios. Por ejemplo, una FI alta supone la utilizacion de filtros externos de alto factor de calidad.

Esto implica una disminucién de la integrabilidad del sistema y un aumento de la potencia
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consumida por dichos filtros. Ademas, una FI alta dificulta el disefio 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 podrian degradar
fuertemente la relacion sefal a ruido del sistema. Estos factores hacen que muchos de los di-
sefios 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 mas recientemente el uso de filtros polifasicos
[ANDOO]. El principal problema de las primeras dos arquitecturas es que necesitan un desfa-
sador de 90° de un ancho de banda relativamente elevado. Ademas 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 ademas de los efectos parasitos que toda esta circuite-

ria extra introduce.

Los filtros polifasicos (también llamados filtros complejos) permiten el rechazo de la frecuen-
cia imagen a frecuencias bajas y suponen solo un pequeiio 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 teoria de los filtros integrados. Se sigue con el
estudio de los filtros gm-C. La forma en como se realiza la seleccion de frecuencias sera ex-
plicada en el siguiente apartado. Finalmente se explicaré el disefio del filtro polifasico para el

receptor de 802.11a.

8.1.2. Teoria general sobre filtros integrados

8.1.2.1. Introduccion

Un filtro es un dispositivo disefiado 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 distorsion a la sefial que pasa a través de ¢€l.
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De acuerdo a la funcioén 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 basicos de filtros Las lineas continuas son la fun-
cion ideal y las lineas discontinuas la funcién real.

Puesto que es imposible realizar filtros con caracteristicas 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 atenuacion (o) en las bandas de paso y de rechazo (ver Figura
8.2).

Existen diferentes aproximaciones que nos permiten disefar filtros con caracteristicas pareci-
das a los filtros ideales, generalmente a expensas de otros parametros. Las aproximaciones
mas importantes son:

e Butterworth.

e Chebyshev.

e Bessel-Thomson.

e Eliptico (igual rizado).

¢ Eliptico (maximamente plano).
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Figura 8.2. [Especificaciones practicas de la atenuacion 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 insercion de este tipo de filtros es igual a las
pérdidas de insercion maximas en el centro de la banda de paso y aumenta hasta un valor de-
terminado en el borde de la banda de transicion, a partir de este punto las pérdidas de inser-
cion aumentan mucho mas rapidamente 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 distorsion 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 insercioén varian entre un minimo y un maximo a lo
largo de la banda de paso. Esto implica que la distorsion de amplitud y fase de estos filtros es
mayor pero, como contrapartida, las caracteristicas 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 insercion especificadas en la banda de rechazo, aunque con una

distorsion en amplitud y fase mas alta.
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Figura 8.3. Funciones de transferencia tipicas para filtros de cuatro polos.

Los filtros de Bessel-Thomson (Figura 8.3(b)) son una aproximacion 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 asintotica de valor 6:n dB/octava, donde n es el orden del polinomio de

Bessel en la aproximacion paso-bajo.

Las respuestas elipticas (maximamente 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-
sercion alcanzan un valor infinito en una o mas frecuencias en la banda de rechazo. Esto pro-
porciona un rechazo de banda de igual rizado caracteristico para ambos tipos de respuestas
elipticas. La ventaja de los filtros elipticos es que la transicion es mucho mas rapida, aunque

la estructura es un poco mas 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 mas detalle.
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8.1.2.2. Filtros Pasivos

Un filtro pasivo es simplemente un filtro que no utiliza ningin elemento que amplifica (tran-
sistores, amplificadores operacionales, etc.). En términos del nimero de componentes necesa-
rios, los filtros pasivos son la implementacion mas simple de una funcidon de transferencia
dada. Estos filtros tienen también otras ventajas. Debido a que no tienen ningiin componente
activo, no requieren ninguna fuente de alimentacion. Ademas su respuesta no estd 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. Asi mismo, los filtros
pasivos se pueden utilizar en aquellas aplicaciones que implican corrientes o tensiones eleva-
das. Por ultimo, los filtros pasivos generan poco ruido en comparacion con los circuitos que
usan elementos activos. El ruido que producen es simplemente el ruido térmico de los com-

ponentes resistivos y, si el disefio 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 ninglin elemento activo, no pueden proporcionar ganancia. Ademads, para la
sintesis de la mayoria de filtros pasivos son necesarios varios inductores, y el coste que impli-

ca su uso en circuitos integrados en términos de area 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 realimentacion. Los filtros activos pueden tener ganancia y
ademads 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 mas faciles de dise-
nar que los filtros pasivos (sobretodo si los comparamos con los distribuidos). Su cualidad
mas importante es posiblemente que carecen de inductores, de tal modo que se eliminan los
problemas asociados a estos componentes. El funcionamiento en alta frecuencia esta limitado
por el producto ganancia-ancho de banda de los elementos que amplifican. Ademas, los filtros
activos generaran ruido debido a la circuiteria de amplificacion, aunque haciendo un disefio
cuidadoso y usando amplificadores de bajo ruido esto se puede reducir al minimo. En [KU-

GEL] se puede encontrar una descripcion 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 afiade algunas nuevas cua-
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lidades interesantes. Este tipo de filtros no necesita ningun condensador o inductor externo, y
su frecuencia de corte se puede fijar con una exactitud muy alta (tipicamente de 0.2%) me-
diante el uso de una frecuencia de reloj externa. Esto permite hacer disefios robustos y con
alta repetibilidad con el coste reducido de osciladores baratos controlados por un cristal.
Ademas 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

unicamente por la frecuencia del reloj externo.

La principal desventaja de los filtros conmutados es que presentan mucho mas ruido a su sali-
da (tanto ruido aleatorio como inyeccion del propio reloj) que los circuitos activos convencio-
nales, y que su frecuencia maxima de operacion esta limitada a una frecuencia por el ancho de

banda de los dispositivos activos [SCHO1].

Debido a esta limitacion, la aproximacion de capacidades conmutadas no se suele utilizar para
el filtrado en alta frecuencia donde la solucién mas comun es utilizar los filtros activos basa-
dos en OTA. La mayoria de los OA se basa en la conexion en cascada de dos o mas etapas de
amplificacion. Esta configuracion proporciona una ganancia elevada pero convierte al circuito
en inestable. Para evitar esta inestabilidad, se suele usar por lo general una red de realimenta-
cion de compensacion, la cual disminuye el producto ganancia-ancho de banda del OA
(GBW). Un OTA no es mas 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 razon, los filtros activos basados en OTA estan especialmente indicados a la realiza-
cion de filtros integrados de alta frecuencia. Este método de disefio utiliza solamente trans-

conductores y condensadores y se denomina generalmente como filtros gm-C. Aunque la
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aplicacion fundamental de este método de disefio son los filtros de alta frecuencia, los circui-

tos gm-C se pueden utilizar también para el disefio de filtros integrados en frecuencias bajas.

La Figura 8.4 muestra una clasificacion de filtros segtn el rango de frecuencias de funciona-

miento. Como se puede apreciar, la aproximacion gm-C es el método mas conveniente para

disefio de filtros FI.

| Filtros RC discretos analogicos |

| Filtros SC |

| Filtros gm-C |

Filtros pasivos LC |

Filtros distribuidos
(guia-ondas)

| | | | | | | | | | |
0 10t 10> 10° 10* 10° 10° 107 10® 10° 10"

Figura 8.4. Clasificacion de los filtros segiin el rango de frecuencias de funcionamiento.

8.1.2.4. Efectos de segundo orden

Ademas de inexactitudes de la aproximacion tedrica, los efectos de segundo orden mas signi-

ficativos son los siguientes:

DC-offset: los offsets de continua pueden corromper la sefial y, peor todavia, podrian satu-
rar las etapas siguientes. Este efecto es mas importante en filtros paso-bajo puesto que los
paso-banda no usan la frecuencia cero. En caso necesario serd necesario compensar este
efecto mediante sistemas mas o menos sofisticados que permitan el calibrado.

Ruido: el ruido creado por los dispositivos semiconductores esta presente en la salida de
cualquier filtro construido con componentes activos. En la mayoria de los casos, las tlti-
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 mayoria
de los sistemas el ruido presenta pocos problemas ya que los filtros de FI estan 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.

Distorsion: Si los circuitos activos con los que esta hecho el filtro presentan no linealida-

des, a la salida apareceran componentes armoénicas de la frecuencia de la sefial de entrada.
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Estos armonicos se convierten en entradas al convertidor ADC, que los convierte a digital
con el resto de la sefal. Igual que sucedia con el ruido, cada etapa del filtro paso-bajo qui-

ta las componentes de la distorsion de la banda de rechazo que genera la etapa anterior.

El nivel de distorsion varia con la frecuencia de la sefal de entrada, la amplitud, la fun-
cion de transferencia, y la frecuencia de corte. La distorsion armonica total (THD) es una
especificacion usada a menudo como representacion numérica de la distorsion presente en
la salida de un circuito activo. Este nimero es la suma del valor eficaz de las distorsiones
armonicas individuales (es decir 2°, 3°...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 distorsion, la eliminacién de la componente correspondiente a la frecuencia funda-
mental de la salida y la medida de amplitud de los armonicos restantes que son tipicamen-
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 especificas (por ejemplo 10Vp-p para una desviacion de 1
KHz).

La figura de mérito que relaciona los dos pardmetros ultimos, es decir, el ruido y la distorsion,
es el rango dinamico (DR). El DR se define generalmente como el nivel de entrada maximo
que el circuito puede tolerar respecto al minimo nivel de entrada para el cual el circuito pro-
porciona una calidad razonable de sefal. En un filtro activo, las no linealidades definen el
extremo superior (tipicamente: la tension de entrada maxima 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 (vease la Figura 8.5(a)). Sin embargo, en el caso de un circuito paso-banda, una me-
dida mas adecuada es la intermodulacion 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 intercepcion de tercer
orden. Cuando la definicion del rango dindmico se basa en el comportamiento de la intermo-

dulacion, el rango dindmico se llama “rango dinamico libre de espurios” (SFDR) [KUGEL].
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——= FILTRO ADC
(a)
r I—/\T'T\> ="
——= FILTRO ADC

(b)
Figura 8.5.

8.1.3. Filtros gm-C

Distorsion producida por la no linealidad en un filtro (medida con el THD) (a). Distorsion
producida por la intermodulacion (medida con el IP3) (b)

Como se comentd anteriormente, los filtros gm-C estan compuestos por amplificadores de

transconductancia y condensadores. En este apartado se presentan los conceptos basicos refe-

ridos a los filtros gm-C. El lector interesado puede encontrar una descripcion mas detallada en

[SCHO1] y [GEIS85].

1 ! )
ViT Ci io
V1 ° I C) OmVi fo —Co !
V2T
c 1
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(e} _I_ <
ViT Ci i
o — 1 Qg = Co wl °
V2T
(e} L .y |
- lo lo=9mVi
(b)

Figura 8.6.
fia sefial.

Simbolos de los OTA asimétrico (a) y diferencial (b) con sus circuitos equivalentes en peque-
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8.1.3.1. OTA basico

Mientras que los amplificadores operacionales son fuentes de tensidon controladas por tension,
los OTAs son fuentes de corriente controladas por tensiéon. De hecho un amplificador de
transconductancia ideal no es mas que una fuente de corriente controlada por tension de ancho
de banda infinita, con una impedancia de entrada y de salida infinitas. El simbolo usado para

los OTA se muestra en la Figura 8.6 junto con el circuito equivalente en pequefia sefial.

8.1.3.2. Circuitos basicos con OTAs

No es nuestra intencidén hacer una descripcion detallada de todos los circuitos basados en
OTA. Dejamos esta discusion a otras referencias [GEI8S][SCHO1]. Con el inico animo de
informar, en las figuras 8.7 a 8.9 se muestran algunos circuitos basicos: resistencias simula-
das, integradores y giradores. Las expresiones y esquemas que describen a estos circuitos se

pueden ver a continuacion:

Para la resistencia:

— (8.1)

.
L L 1 t

(a) (b) (c)
Figura 8.7. Resistencias simuladas con OTA, conectada a tierra (a), flotante (b) y negativa y diferencial

(©)-

Para el integrador:

Vo_ gm

= 8.2
Vi s-C (82)
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V2
(a) (b)
2C:|:
+\ T . °_+\ +\
Vi Im Im Vo Vi Im C % Im Vo
(c) (d)
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:

7V osC L C -
I gm gm :
/=
- gm -
\-1 —_; gm
e \___
— — L=C/gm? %
+ j— — L=C/gm2
gm - +\ -
t— oL | e
= :|: '/

(b)
= M ﬁ ﬂ L=C/gm?
[l ] T = ] = -
il - — - —
(c) (d)

Figura 8.9. Giradores simulados con OTAs, implementacion de una bobina conectada a tierra mediante
OTAs asimétricos (a), implementacion de una bobina conectada a tierra mediante OTAs diferenciales (b),
implementacion de un bobina flotante mediante OTAs asimétricos (c), implementacion de un bobina flo-
tante mediante OTAs diferenciales (d).
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Segun se muestra en la Figura 8.8 y en la Figura 8.9, hay dos métodos para disefiar 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 area del condensador (necesita-
mos 1-C en lugar de 4-C). Sin embargo, la conexion diferencial tiene una desventaja. En la
fabricacion de condensadores integrados, la placa inferior, la que esta situada al lado del subs-
trato, estd conectada al substrato mediante un condensador parasito 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 parasitos influyen
en el comportamiento del circuito. Para eliminar este efecto, el condensador C deberia tener
su placa inferior conectada a la tierra (Figura 8.10(c)). Si conectamos el condensador de for-
ma diferencial para ahorrar area del silicio, el disefiador deberia 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 todavia estan presentes pero se mantie-

ne la simetria y el equilibrio del circuito.

| —
E

Fo

P —
i}

|-

+—

L
1

X

L

b —
L)

>y
Hr—i—

(a) (b) (c) (d)

Figura 8.10. Conversion de dos condensadores en uno diferencial (a), representacion del condensador
parasito (b), forma correcta de conectar el condensador parasito en un condensador conectado a tierra (c)
y conexion 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 funcion de transferencia:

V, a-s-C+gm,

(8.4)
V, s-C+gm,

Las caracteristicas 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 gm;
igual a cero quitando del circuito el transconductor correspondiente.

La transconductancia gm; se puede hacer negativa si quitamos los cables cruzados y co-
nectamos la salida invertida de gm; 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 funcidon de transferencia puedan es-
tar dondequiera en el eje real.

Para hacer un integrador ideal basta con eliminar la transconductancia gm;.

Si hacemos gm; = -gm, 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 gm, po-

demos cambiar el signo de la funcidn de transferencia con lo que el circuito se convierte

en inversor.

aC -
—|
Vi Z'ﬁ-C 2:(1-a)C=—=
— + am 1l
- + v
- gm -1 .2 > T
- V1 gm+ gm + Vo
- (1-ayC— - P
= [l
I
= 2-aC 2:(1-ayC=—=

(a) (b)

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 implementacion diferen-

cial se pueden sustituir por un condensador de valor (1-a)-C y (1-b)-3-C, respectivamente. La

funcion de transferencia que describe el comportamiento de este circuito viene dada por:

i i 2 (8.5)

_as’+Bstol
s +5-0,/Q+0;
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donde

gm G gm, -V,
0, = —F—7—:} == o= [|"—7—— (8.6)
*Jc,-c, Q \C, \ gm-V,

Esta funcion de transferencia describe una funcion bicuadratica la cual puede tener ceros en
cualquier lugar dependiendo de los valores de tension V4 que se elijan. En esta funcion de
transferencia las transconductancias gm,, gms y gmy son iguales (gm; = gm3; = gmy = gm). La
transconductancia gm, es ajustable por separado para permitir que ®, # ®o. Notese que la re-
lacion entre los condensadores es Q7 lo cual puede dar lugar a algunas dificultades en la im-
plementacion practica si Q es grande. Las ecuaciones de disefio para los dos condensadores

son las siguientes:

C,==—-Q;, C,= (8.7)

V4
V2
(a)
2-(1-a)-C
2 ? Cq -/ 2:b-Cy ——2:(1-b)-C,
+v3 | I +Vy I I +Vo
+Vy
+Vy O—B B_/_
gm gm
Vi o] + - T —
L — -Vo L —
| vy
2:a:Cq = 2:b-C, —2(1-b)-C
2 (1-8)'C1
(b)

Figura 8.12. Filtro gm-C universal de segundo orden (biquadratico) asimétrico (a) y diferencial (b).

La Tabla 8.1 nos ayuda a construir cualquier filtro bicuadratico.
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Tabla 8.1. Guia para el disefio de un filtro bicuadratico

FiltroTipo®® V, | V3 | VW, a b gm;, H(0) H(c0)
LP V, 0 0 0 0 H(0)-gm | gms/gm 0
BP® 0 V, 0 | HWQ? 0 0 0 0
HP 0 Vi |V a a-Q? 0 0 b=a-Q’
BR® Vi \ Vi a a-Q®> | H(0)gm | gmi/gm | b=a-Q?
AP Vi | Vi | v | 2@? 1 Gnm 1 b=1

(@ V3 y/o V4 deben ser iguales a -V, para una cierta libertad adicional en la seleccion de los
signos de los coeficientes.

®YH,, es la ganancia a mitad de banda.

© g gm4/gm=Db se obtiene un filtro de rechazo de banda (notch), si gm;/gm>b uno paso-bajo, y
si gmy/gm<b uno paso alto de rechazo de banda.

8.1.3.4. Filtros de orden superior

Hay dos métodos para disenar los filtros gm-C de orden superior (ver Figura 8.13):

e Conectar varias estructuras de primer y segundo orden en cascada.

e Simulacion de filtros pasivos en escalera.

La segunda técnica consiste en disefiar primero el filtro pasivo que cumple con las especifica-
ciones requeridas y luego sustituir las bobinas por giradores. Este método suele ser el mas
sencillo dado que disefiar un filtro pasivo es relativamente facil gracias a la disponibilidad
existente de programas de ayuda al disefio de los mismos [LCPAS] [MAXFR] [FISHER]
[CASAGE] [ADSAG]. Ademas, los filtros desarrollados siguiendo este método son mas ro-

bustos frente a las tolerancias de los componentes con los que esta disefiado [SCHO1].

1°" orden 2%rden 2%rden —

(@)

I—1 girador I—2girador

(b)

Figura 8.13. Diseiio 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. Teoria sobre filtros polifasicos

Los filtros polifasicos no son algo nuevo aunque si su utilizacion para rechazar la sefial ima-
gen en receptores de RF de FI baja. Para entender como son capaces de rechazar la sefial ima-
gen, consideremos la representacion compleja del esquema de bloques del receptor mostrado
en la Figura 8.14. Con objeto de simplificar el andlisis, supondremos que solo estan presentes
en la entrada del mezclador la senal deseada y su imagen. De esta forma, las frecuencias de la

sefial y de la imagen seran respectivamente ®,, +®y y ®, — O . Después de eliminar los
términos en 2-®,, (el mezclador lleva implicita una caracteristica paso-bajo), el resultado de

mezclar las sefiales OL y RF en el dominio complejo es:

Joop -t

B = Gmezclador ’ (Xseﬁale + Ximagene_j.mﬂ't): BI + J ’ BQ (88)

donde B, y j-B, son las partes real e imaginaria de la salida del mezclador y se pueden ex-

presar como:
BI = Gmezclador ' (Xseﬁal ' COS(O‘)FI : t) + Ximagen ' COS((DFI . t)) (89)
BQ = Gmezclador : (Xseﬁal ’ Sin(o‘)FI ’ t) - Ximagen ’ Sin(o‘)FI ’ t)) (8 10)

B:Gmczc lador-(Xscﬁal-ej Amr"t+Xim-ei AwFl't):Bﬁ—j 'BQ

|
A:Xseﬁal'cos(((O oLT® Fl)'t)+Xim~Cos((w oL"® F])P\ \:/ . . C:Gmez,c1ad0r~Xseﬁa.l'elmnt
o X Filtro complejo

\T ™ H(s)=LP(s-jo ) >

o ®ort=cos((0 o) )+ sin((©@op) )

Figura 8.14. Representacion en el dominio complejo de la arquitectura de rechazo de la frecuencia ima-
gen.

En las ecuaciones (8.9) y (8.10) , tanto la sefal deseada como la imagen en la rama I estan
desfasadas 90° con respecto a sus equivalentes en la rama Q. La Figura 8.15 muestra de forma
grafica el proceso de mezclado complejo de la senal deseada y su imagen. Después de la con-
version se mantiene la separacion entre la sefial y la imagen (2 - oy, ). El filtro de seleccion de
canal complejo no es mas que una version desplazada en frecuencia de un filtro paso bajo.

Esto significa que el filtro deja pasar la sefial en ® = ®,,, mientras que atenua la sefal en

O =—0.
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Dado que el filtro tiene una respuesta asimétrica alrededor del eje jo, 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 ahi su nombre) de forma que la respuesta en frecuencia de los filtros com-

plejos es simétrica alrededor de @, y no alrededor de 0.

Mezcla
A
_ 2om _ Filto B op
- . complejo
\
/ o ~
/ " imagen sefial
/ \
// \\
/ 7 ' >
/
\
—OF] 0/ OF] ' ®OOL—OF] ®oL OOLtTOF

Figura 8.15. Traslacion de frecuencia de una sefial y su imagen con un mezclador en cuadratura y efecto
del filtrado complejo.

Bi=Ginezclador (KXsefial €08(® prt)+Xim cos(w prt))

L// Cr=Gnezelador Xsefal COS(Opr.t)
X » L >
cos((@or)t)
A=Xcia1€08((® oL+ pr) )+ Xim €08((® oL -0 F1) 1) Filtro complejo
H(s)=LP(s-joo )
CQ:Gmezclador‘Xseﬁal'Sin(m Frt)
X > —

sin((@oL)t) ) )
BQ=Gmezclador'(Xseﬁa.l‘Sln((") FI-t)'Xim'SIH((D FI-t))

Figura 8.16. Implementacién practica del rechazo de la frecuencia imagen de la arquitectura de la Figura
8.15.

Estas operaciones complejas se realizan en la practica de la siguiente forma. Mediante un
mezclador en cuadratura, que consiste basicamente en dos mezcladores cuyas entradas OL

estan desfasadas 90° (ver la Figura 8.16), se lleva a cabo la multiplicacion de la sefial real de

RF por e, En la representacion compleja de la Figura 8.14, la sefial deseada a la salida del
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mezclador se localiza a una frecuencia FI positiva mientras que la sefial imagen es localizada
a una frecuencia FI negativa. En la implementacion real en la Figura 8.16, la sefial deseada (o

la imagen) en la rama I esta desfasada 90° de la de la rama Q.

Tal y como se dijo anteriormente, un filtro polifasico es capaz de hacer la distincion entre la
sefal y la imagen basadndose en la diferencia entre la fase de la rama I y la de la rama Q. En el
dominio complejo, un filtro paso-banda polifasico es una version desplazada de un filtro paso
bajo. Para convertir un LPF en un BPF polifasico centrado en o, cada elemento dependiente
de la frecuencia en el LPF se debe modificar para que sea una funcion de s - jo,, en lugar de
“s” [SEDS85]. El elemento dependiente de la frecuencia bésico en un filtro es el integrador. Si
consideramos el caso mas simple de convertir un LPF de primer orden con una frecuencia de
corte ®,,, a un filtro BPF polifasico centrado enw,, para desplazar en frecuencia la respuesta
del LPF se debe insertar un lazo de realimentacion tal y como se muestra en la Figura 8.17(a).

La relacion compleja entre la entrada y la salida vendra dada por

Oy

i r— (8.11)

donde x; =%y +J %o Y Xo =Xot TJ Xoo- Teniendo en cuenta estas definiciones, esta ecua-

cion se puede poner de la siguiente manera:

@, O,
=y, —— 8.12
Xor S+ 0L, (Xﬂ o, XQQJ ( )
O, O
= | Yy ——- 8.13
X0 S+ 0L, (XIQ o, Xolj ( )

Esta distincion entre la componente en fase y en cuadratura se hace en la practica tal y como

se muestra en la Figura 8.17 (b).
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XiQ ®, %oQ
S+(DLP

(b)
Figura 8.17. Conversién de un filtro paso bajo a uno polifisico centrado en ®g. Representacion compleja
(a), implementacién mediante diagrama de bloques (b).

La traslacién en frecuencias

H(s) > H(s — j- o) (8.14)

o lo que es lo mismo:
H(j- 0) > H(j(o - j-oy)) (8.15)

Se puede usar de forma directa para generar la estructura de un filtro paso-banda polifasico
basado en la técnica gm-C ya que dicha traslacion se puede aplicar a cada elemento reactivo

en el filtro pasivo paso-bajo prototipo. Asi, si nos fijamos en un condensador C cualquiera,

éste se convierte a:

JoCojlw-0y,)C=j0C-joyC (8.16)
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donde wp;'C es una conductancia con un valor independiente de la frecuencia. Esta traslacion
se podra hacer solamente si tenemos sefales en cuadratura tal y como se ha comentado ante-
riormente. En la Figura 8.18 se muestra un ejemplo de la utilizacion 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 version polifasica del filtro se muestra en la Figura 8.18(c) la cual esta compuesta

por dos filtros como el de la Figura 8.18(b) més los circuitos de traslacion.

(a)

(c)
Figura 8.18. Filtro C-L-C (a), implementacion gm-C (b) e implementacion gm-C polifasica (c).
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8.1.5. Implementacion del filtro polifasico
En este apartado explicaremos el proceso de disefio del filtro polifasico para el receptor de
802.11a. Las especificaciones que debe tener nuestro filtro polifasico paso banda son las si-

guientes:

e Ancho de banda de 20MHz
e Frecuencia central a 20MHz

e Rechazo de -30dB a 40 MHz (es decir, a 20MHz de la frecuencia central del filtro).

El proceso de disefio comienza con la definicion del filtro paso bajo pasivo prototipo. Una vez
hecho esto pasamos a su transformacion en un filtro activo tipo gm-C. Para ello, primero
haremos la implementacion usando transconductores ideales y seguidamente, tras estudiar el
OTA real que vamos a utilizar, haremos la implementacién real del filtro prototipo. Llegados
a este punto, ya sélo nos faltaria convertir el filtro paso bajo de partida en un filtro polifasico

paso banda mediante la transformacion H(s) - H(s — j- ) . Para ello, en primer lugar utili-

zaremos transconductores ideales y posteriormente haremos la implementacion real del filtro

usando los transconductores reales.

8.1.5.1. Diseiio del filtro pasivo paso bajo prototipo
Lo primero que debemos hacer es disefiar el filtro pasivo paso bajo prototipo. Las caracteristi-

cas de este filtro son las siguientes:

e Ancho de banda de 10MHz (recordemos que un filtro polifasico tiene el doble de banda
de paso que un filtro paso bajo).

e Rechazo de -30dB a 20MHz.

Como se comento en el apartado 8.1.3.4, a la hora de disedar el filtro pasivo prototipo existe
una amplia disponibilidad de programas de ayuda al disefio. Concretamente, nosotros hemos
utilizado el programa de disefio 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 caracteristicas
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 = 1K), la amplitud en dB en las bandas de paso y rechazo (Ap =
3dB y As = 30dB) y, por ultimo, el tipo de respuesta del filtro (Butterworth o Maximally
Flat).
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Figura 8.19. Guia de disefios 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).

L L

L1 L2

L=23.399622 uH L=23.399622 uH

R=1e-12 Ohm R=1e-12 Ohm
Port Port
P1 3 [ 3 P2
Nun+1 Nun=2

—_—C — C2 — C3
C=8.93786 pF C=28.923524 pF C=8.93786 pF

Figura 8.20. Filtro proporcionado por el ADS a partir de la guia de diseiio de filtros.

8.1.5.2. Diseiio del filtro activo paso bajo prototipo
Una vez tenemos la estructura del filtro pasivo pasamos a su implementacion con transcon-

ductores. En principio utilizaremos OTAs ideales para luego pasar a su implementacion 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 disefio 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.
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Figura 8.21. Circuito equivalente de OTA ideal utilizado inicialmente en las simulaciones.
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(1KQ) N Implementacién Resistencia
de la primera “
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A
Capacidades propias del filtro pasivo de 5° orden

Figura 8.22. Filtro paso bajo activo realizado con OTAs ideales.

La respuesta del circuito, tanto en su versidon pasiva como en su version 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.

m1
(o]
_ o m1
9g = freq=1.000 Hz
B dB(salida_activo)=6.021
&%l -100—
%g -150—| m4
m,% freg=100.0kHz
TOT 200 dB(salida_pasivo)=6.021
-250

1 1E1 1E2 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9
freq, Hz

Figura 8.23. Respuesta del filtro en su versidon pasiva y activa.

8.1.5.3. Transconductor de Nauta
El transconductor es el bloque mas importante en el disefio 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-
sion 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 mas moderadas.

Como norma general, la ganancia en DC (AVpc) debe ser de al menos 40 dB y el ancho de

banda debe ser suficiente para cubrir el rango de trabajo del filtro final [ANDO1].

Con respecto al valor de la gm, su valor minimo dependera de la capacidad minima disponible
en la tecnologia y de la inductancia minima requerida. Por ejemplo, si la capacidad minima de

la tecnologia es de 1 pF, para una inductancia de 15 pH necesitariamos una gm minima de

250 uS.
gm > \/E (8.17)
L

Una vez conocemos los valores de AVpc y gm, la r, la podemos calcular usando la siguiente

expresion:
AV,
gm

r. >

[

(8.18)

En los ultimos afos se han desarrollado un elevado nimero de transconductores y tanto su
disefio como sus circuitos se pueden encontrar en la literatura. En [SANOO] se hace un amplio
repaso de las arquitecturas de transconductores basadas en tecnologias CMOS maés 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 tension de alimenta-

cion. Ademas el area necesaria es también bastante reducida.

Las caracteristicas mas importantes de este transconductor son las siguientes:

e FEl esquema del transconductor de Nauta se muestra en la Figura 8.24. Esta formado por
seis inversores. Los inversores I; e I, son los responsables de generar la transconductan-
cia, mientras que el resto se encarga de garantizar estabilidad en modo comun y propor-
cionar una resistencia de salida en modo diferencial alta.

e Este transconductor posee una arquitectura diferencial y, por tanto, es simétrico con res-

pecto a los inversores que lo forman.
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El transconductor carece de nodos internos, excepto “gnd” y “V44”, lo cual abre la posibi-
lidad de combinar las capacidades del transconductor con las propias del filtro. Esto per-
mite la implementacion 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 gm; y las conductancias para-
sitas de salida como gd;, las resistencias de salida en modo comun (R.,) y en modo dife-

rencial (R4m) serdn respectivamente:

1

™ gd, +gd; +gd, +gm, +gm, (8.19)
B 1

" gd, +gds +gdg + gm, —gm; (8.20)

Si por simplicidad suponemos que tanto las transconductancias gm; como gd; son iguales

a gmy a gd, respectivamente, las ganancias en modo comun y en modo diferencial serdn:

" 3.gd+2-gm (8.21)
gm

A =—— 8.22

o 3'gd ( )

Este resultado implica que el circuito es estable respecto al modo comin (A, es menor
que uno) y que el valor numérico de A, dependera de los valores de gm y gd. Para aplica-
ciones a frecuencias altas, los transistores deberdn tener longitudes de canal pequefias lo
cual implica una A, pequeia. En esos casos habria que aumentar la gm mediante el au-

mento de la tension de polarizacion del inversor correspondiente (Is e 1y).

Dado que todos los transistores trabajan en la region de saturacion, la transconductancia
resultante es una funcion lineal de la tension de entrada. Es facil demostrar que el circuito

sera lineal si se satisfacen las siguientes desigualdades:

AV <V, /2 (8.23)
AV <(Vyy/2) =V, (8.24)

donde AVes la excursion de la sefial a la entrada/salida del transconductor y V,, es la

tension umbral de los transistores. Estas restricciones implican que el valor minimo de

Vag es 3V, vy, por tanto, el circuito puede funcionar con una tension de alimentacion

mucho menor que la del chip.
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Por lo general los inversores de salida suelen tener el mismo tamafio 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 comun mediante la minimizacion de la re-
sistencia de salida en modo comun. Para conseguir la estabilidad respecto al modo comun
basta con que la transconductancia de los inversores de entrada sea al menos el doble de
los de la salida [ANDO1]. La relacion 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
condicion de estabilidad respecto al modo comun debido a las tolerancias en el proceso de
fabricacion. Entre las ventajas de reducir la transconductancia de salida se encuentra en
primer lugar la reduccion del consumo de potencia, que para el factor de 0.6 es de un
27%. Asi mismo el area también serda menor. La relacion sefal a ruido a la salida también
se ve mejorada ya que al disminuir la corriente de los inversores de salida se producira
menos ruido. Por ultimo, la linealidad del transconductor mejora ligeramente puesto que
los transistores que dejarian primero la region de saturacion 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 mds comodamente, en lugar de utilizar el circuito completo del transconductor
de Nauta utilizaremos sélo su diagrama de bloques (ver Figura 8.25). En la Tabla 8.2 se
muestran los pardmetros caracteristicos de este transconductor. La respuesta en frecuencia
tanto en magnitud como en fase del circuito real y de su modelo usando los parametros de la

Tabla 8.2 se muestra en las figuras 8.26 y 8.27. Obsérvese la coincidencia de ambas respues-

tas.
- IN+ OuUT+ -
. INouT- |
Figura 8.25. Simbolo del transcoductor de Nauta.
Tabla 8.2. Parametros del transconductor de Nauta disefiado
AVpc faae Margen de Fase gm ro Co C;
31.14 dB 6.31MHz 89° 449uS | 69.35kQ 0.36pF 0.32pF
40
20 i
7 freq=251.2MHz

Figura 8.26. Respuesta en magnitud del transconductor de Nauta modelado mediante sus parametros y el

dB(salida_modelo)
dB(salida)
o
[

1

1E1 1E2 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9 1E10
freq, Hz

disenado.

dB(salida)=0.542
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Figura 8.27. Respuesta en fase del transconductor de Nauta modelado mediante sus parametros y el dise-
fiado.

8.1.5.4. Realizacion del filtro activo paso bajo con el transconductor de
Nauta

En este apartado lo inico 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 transformacion se debera tener

en cuenta las siguientes consideraciones:

e El valor de los condensadores que simulan las inductancias vienen dados por: C=L-gm”’.

e Dado que los condensadores que nos salen son pequefios tenemos que tener en cuenta las

capacidades parasitas del transconductor:

C<C-2C,-2C,
C._.<C, —2C —4C,

input input
Cmid]e — Cmidle o 2Ci - 2Co
Coutput — Coutput - 2C1 - 2Co

e Las resistencias de adaptacion de 1 KQ las hemos generado de forma interna,
e Hemos afiadido dos transconductores en paralelo a la entrada con objeto de aumentar la

ganancia en la banda de paso y no tener las pérdidas tipicas de los filtros pasivos.



208 Capitulo 8. El filtro polifasico y el amplificador operacional

EpIEs

OJ)l4 [9p

1OpesuspuUO) ;o€

OJ}l} [9p
lopesuspuo) ,Z

400
€
o}

400

o4} 19p
lopesuspuo) ;.|

4u0=0

£
5%

a0 N

o

bey=baiy
A1) er0=0n
IS
VA
X
weg

w0 |

=)
= oS X 6X ax 8X 9X 128
T SOA 2rilub enai ub epai ub epai ub eyeuub
o o +ro Ok oo Wl o o o ]
" T recb Tl ?z%‘ /_l. _
BIOUS)SISOY / < \ / < \ EIOUD)SISOY

BUIqOq epunbas g
ap uoloeyuawaldw)

eulqoq esswiid g
ap uogioejuswadw|

osed ap epueq
e| us eloueueb
e| J1eng|d

eled ajuallod

ap sajuan4

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 unica diferencia estriba en la ganancia que en la versidn activa es

5dB mayor gracias a la inclusion de los dos transconductores en paralelo a la entrada.

¥

g
éﬁ 100
g3
22 450
g% 150
T ow
-250
1 1E1 12 1E3 1E4 1E5 1E6 1E7 1E8 1E9
freq, Hz
m1 m2
freq=10.00MHz freq=10.00MHz
dB(salida)=4.272 |dB(salida_pasivo)=9.02¢

Figura 8.29. Simulaciones obtenidas del filtro paso bajo activo realizado con OTAs reales.

8.1.5.5. Realizacion del filtro polifasico activo

Llegados a este punto, ya solo nos faltaria convertir el filtro paso bajo de partida en un filtro

polifasico paso banda mediante la transformaciéon H(s) - H(s — joy,). Para ello, en primer

lugar utilizaremos transconductores ideales y posteriormente haremos la implementacion real

del filtro usando los transconductores reales.

En la Figura 8.30 se muestra el filtro polifidsico implementado mediante transconductores

ideales. Como se comentd anteriormente, este circuito estd compuesto por dos filtros paso

bajo mas los circuitos encargados de hacer la transformacion H(s) — H(s — jog,) .
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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 maxima
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 esta por debajo de

-30 dB.
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Figura 8.31. Resultados de la simulacion del filtro polifasico implementado mediante transconductores
ideales para la salida en fase (a) y en cuadratura (b).

La version del filtro polifasico implementado mediante transconductores reales se muestra en

la Figura 8.32. En este caso se han redisefiado los transconductores encargados de hacer la

transformacion H(s) - H(s — jo,,) para que tengan la trasnconductancia adecuada.

En la Figura 8.33 se observan las salidas en fase y en cuadratura que en este caso estan lige-
ramente deformadas debido al uso de transconductores reales. En este caso el filtro esta cen-
trado a 21.78 MHz y el ancho de banda es de 18.23 MHz. La atenuacién en 40 MHz es de
42.708 dB, (mayor que en el caso ideal). Obsérvese que las diferencias son minimas y, por

tanto, podemos decir que se siguen cumpliendo las especificaciones impuestas.
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Figura 8.32. Filtro polifasico implementado mediante transconductores reales.
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Figura 8.33. Resultados de la simulacion del filtro polifasico implementado mediante transconductores
reales para la salida en fase (a) y en cuadratura (b).

8.1.6. Conclusiones del diseiio del filtro polifasico

En este apartado hemos visto como los filtros polifasicos (también llamados filtros complejos)
permiten el rechazo de la frecuencia imagen a frecuencias bajas. Esto permite el uso de recep-
tores de conversion directa con un aumento de la complejidad minima si los comparamos con

las arquitecturas Hartley y Weaver.

Con objeto de demostrar la viabilidad de la utilizacion de los filtros polifasicos para este fin,
en este capitulo hemos implementado a nivel de esquematico un filtro para el receptor de
IEEE 802.11a. Para ello primero se ha hecho el estudio tedrico sobre los filtros, prestando
especial atencion a los filtros gm-C, los cuales estan compuestos por amplificadores de trans-
conductancia y condensadores. Tras haber realizado un estudio teorico de los filtros polifasi-
cos se pasoé a la implementacion del mismo utilizando OTAs, describiendo detalladamente el

proceso para transformar un filtro pasivo en un activo polifasico.
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8.2. El amplificador de FI

En este apartado se desarrollara una etapa de amplificacion basada en un amplificador opera-
cional totalmente diferencial. Mediante la introduccion del amplificador en la cadena de re-
cepcidn no solo se pretende eliminar las pérdidas en la conversion del sistema sino que inclu-
S0 se proporcione ganancia al sistema total. Se comienza con el disefio de la etapa de entrada.
Se sigue con el disefio de la etapa de CMFB (Common Mode Feeback) para terminar el disefio
con la etapa de salida. Para finalizar se realiza el dibujo del /ayout y las correspondientes si-

mulaciones post-layout.

8.2.1. Etapa de entrada del amplificador

La topologia elegida para la realizacion del amplificador operacional es la mostrada en la
Figura 8.34. Inicialmente se han evaluado las diversas topologias existentes en amplificadores
operacionales [PIN0O3] pero se ha optado por esta estructura por presentar un bajo consumo,
una ganancia aceptable y, lo mas importante en este disefio, un buen ancho de banda. Como
puede observarse en la Figura 8.34 la etapa de entrada no es mas 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

VBIASZ

Figura 8.34. Etapa de entrada del amplificador.

Para la realizacion del disefio se debe tener en cuenta la polarizacion de cada uno de los tran-

sistores para garantizar que estos permanezcan siempre dentro de la region de saturacion. La
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maxima excursion de salida diferencial que se puede obtener con el circuito es de 3.3 V. En
consecuencia, estableciendo una excursion maxima 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-
cursion y estableciendo una corriente de polarizacion 100 pA se obtiene que los componentes

del circuito queden dimensionados y con las polarizaciones mostradas en la Tabla 8.3.

Tabla 8.3. Dimensionado y polarizacion de los transistores de la etapa de entrada

Transistor Tensioén Vpsar (V) W (um) L (um)
M, 0.2 2 0.6
M, 0.2 90 0.6
M; — M, 0.65 14.8 2
M; — Ms 1 4.55 1

Los transistores deben de estar en saturacion, por lo que la tension de saturacion minima de

los MOSFET viene dada a partir de la ecuacion (8.25).
Visar = Vas - Vi (8.25)

Sabiendo que se dispone de 1.85 V para la polarizacion del circuito, en la Figura 8.35 se

muestra como se reparte la tension entre los transistores.

vdd

V
Ms Ii psat=1V

1.85V
—| M3 DSAT:0'65 \Y

VBias2 |
M psat=0.2'V

Figura 8.35. Polarizacion de los MOSFET.

Una vez distribuida la tension para polarizar el circuito, a partir de la ecuacion (8.25) se ob-

tiene la tension Vgs de cada uno de los transistores y teniendo en cuenta la ecuacion de los
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transistores MOSFET en la region de saturacion (ecuacion (8.26)) se puede dimensionar el

transistor y obtener la relacion de aspecto de los mismos.

Iy :—'_'(VGS_VT)2 (8.26)

Una vez dimensionados los transistores para la corriente especificada, para completar el ajuste
de la etapa de entrada solo 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 caida de tension en la resistencia es de 2.4 V y que la co-
rriente que la atraviesa es de 100 pA. Se obtiene directamente que la resistencia deba tener un

valor de 24 KQ.

8.2.2. Diseino del CMFB

La etapa de CMFB es imprescindible en el disefio de un amplificador totalmente diferencial.
En el caso de un amplificador asimétrico el nivel de polarizacion 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 tension de polarizacion en la salida depende tinicamente de la tension y
la corriente de polarizacion del circuito. Esta dependencia de la polarizacion del circuito im-
plica que una pequefia variacion de la polarizacion debido a los procesos de fabricacion hace

que se produzca un desajuste del modo comun en la salida del circuito.

En la Figura 8.36 se muestra esquematicamente el funcionamiento del CMFB. Como puede
observarse el sistema presenta una red de realimentacién que muestrea en todo momento la
tension de salida en modo comun del amplificador y la compara con una tension de referencia
(Vref) y en funcidén de esa comparacion se actiia sobre la fuente de corriente que polariza el

circuito para conseguir mantener constante la tension en modo comun en la salida.
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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 sefal de salida sea despreciable en comparacion
con la impedancia de salida del amplificador. En la Figura 8.37 se muestra el esquema de la

etapa implementada en el disefio.

Vdd Vdd

| Vaias
M, M3 |

I—” M M M M
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Vewz
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M7

Figura 8.37. Esquematico del CMFB.

VREF

Buscando correspondencia entre el esquematico de la Figura 8.37 y el diagrama de la Figura

8.36, la red de muestreo de los niveles del modo comun lo constituyen los transistores Mg y
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My y el comparador de las senales esta constituido directamente por el amplificador diferen-
cial. En este circuito, cuando se produce un aumento en el nivel del modo comun en la salida
del amplificador, aumenta la corriente por la rama de M, y, en consecuencia, se produce una
disminucién de la corriente por la rama de M;3. Teniendo en cuenta que la tensiéon en Mo y
M, esta fijada por Vgrgr, para compensar la disminucioén de la corriente debe producirse una
bajada de la tension Vpias, que es la encargada de polarizar a los transistores Ms y Mg del

amplificador, compensandose de esta forma el aumento del modo comun.

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 polarizacion de cada uno de los transistores.

Tabla 8.4. Dimensionado del CMFB

Transistor Tension Vpsar (V) W (um) L (um)
M, 0.2 8,55 0.6
Mg-M, 0.3 1.15 1
Mo — My, 0.3 1.15 1
Mz — My3 0.7 0.85 1

8.2.3. Diseiio de la etapa de salida

Disenadas ya la etapa de entrada del amplificador operacional y el circuito de realimentacion
del modo comun, para completar el disefio del amplificador so6lo resta disefiar la etapa de sali-
da. Esta etapa debe presentar un buen rango dinamico asi como un ancho de banda suficiente
para no interferir en la sefial de salida. Teniendo en cuenta las condiciones impuestas, la etapa

de salida elegida para la realizacion del disefio es la mostrada en la Figura 8.38.

Vvdd

i —I Mg

VOUT

Veiass = 1.8 V4| M,

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 excursion de salida del circuito. De
esta forma, en la Tabla 8.5 se muestra la polarizacion de cada uno de los transistores teniendo

en cuenta que la corriente que atraviesa la etapa es de 200 pA.

Tabla 8.5. Dimensionado de la etapa de salida

Transistor Tension Vpsar (V) W (um) L (um)
M4 1 5 0.35
M5 1 20 0.35

8.2.4. Simulaciones a nivel de esquematico del amplificador
Una vez completado el proceso de disefio del amplificador debe comprobarse el correcto fun-
cionamiento del mismo. De esta forma en la Figura 8.39 se muestra una simulacién en AC del

amplificador en lazo abierto.

Ganancia (dB)
Fase (°)

Frecuencia (Hz) Frec:encia (Hz)

(a) (b)

Figura 8.39. Simulacion 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 45°, lo que significa que no va a ser necesaria la
compensacion 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 KQ.)
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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 40° 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 realizacion de la simulacion se ha introducido una sefial senoidal con una fre-
cuencia de 20 MHz y una amplitud de 1 mVp. A pesar de que la sefal de entrada es muy pe-
quena 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 sefial de entrada de 1 mVp
es una sefial de entrada grande para las potencias de entrada que se le van a introducir al am-
plificador, ya que la sefial de entrada procede de la etapa de mezclador y tendra 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 disefio y comprobado mediante simulaciones que es valido para la im-
plementacion, pasamos a la realizacion del /ayout del mismo. Este circuito presenta estructura
diferencial y por tanto debemos tener especial cuidado en la realizacion del layout intentando
que los componentes queden lo més proximos posible entre ellos para evitar diferencias gran-
des entre los diversos componentes. Este aspecto es, si cabe, mas crucial en el disefo del /a-
yout del CMFB ya que es la parte encargada de la correccion de este tipo de fendmenos en el
circuito. Una vez hechas estas consideraciones previas, en la Figura 8.42 se muestra una vi-
sion general del layout del amplificador. Notese que la mayor parte del area 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 nticleo 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 tension que establece el
nivel de tension de modo comun. Finalmente, a la derecha puede observarse el espejo de co-

rriente.
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Figura 8.43. Detalle del niicleo 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 45.78°
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 KQ

Ganancia 14.8 dB
Margen de Fase 40.8°
Ancho de banda a 3 dB 40 MHz
frecuencia de corte (0 dB) 119.7 MHz

8.2.6. Conclusiones del diseiio del amplificador operacional

En este apartado se ha realizado el disefio del amplificador operacional a nivel de /ayout. El
disefio de ha realizado por partes. Primero se realizo el disefio de la etapa de entrada del am-
plificador operacional. Para corregir la tension de offset de salida del amplificador se disefio el
CMFB. El diseno finaliz6é con la implementacion de la etapa de salida. Tras realizar simula-
ciones a nivel de esquematico, se pasoé al trazado del layout y a las simulaciones post-layout,
simulandose 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 diseno del filtro polifasico y el amplificador de FI concluye el disefio y estudio de to-
dos los bloques que conforman el receptor propuesto. En el siguiente capitulo se realizaran las
simulaciones del sistema y se comprobara si los bloques disefiados pueden ser utilizados o no

en el receptor.



Capitulo 9

Analisis final del sistema y conclusiones

En el presente capitulo se realiza la simulacioén del receptor completo utilizando las especifi-
caciones obtenidas de cada elemento disefiado a lo largo de la tesis. A medida que avance el
capitulo se ird comprobando si los elementos disefiados son adecuados para ser utilizados en

el receptor.

La estructura del capitulo es la siguiente. En el primer apartado se recopilan las especificacio-
nes de cada elemento disefiado y se exponen las simulaciones a realizar. En el siguiente apar-
tado se realizan las simulaciones del sistema y se comprueba si los elementos disefiados se
pueden utilizar para el receptor propuesto. El capitulo finaliza con un breve resumen y con las

conclusiones y lineas futuras que abre esta investigacion.
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9.1. Resumen de las especificaciones de los elementos

disenados

A continuacién se muestran las especificaciones de los elementos disefiados en la presente

tesis, es decir, el LNA, los mezcladores, el sintetizador, el filtro polifasico y la etapa de ampli-

ficacion de FL.

9.1.1. Especificaciones del LNA

Las especificaciones del LNA estan sido recogidas del capitulo 4 y son especificaciones obte-

nidas de simulaciones postlayout. Se pueden ver en la Tabla 9.1 para los dos tipos de LNA

disenados, el cascodo y el doble balanceado.

Tabla 9.1. Especificaciones de los LNA disefiados

. Ganancia 11P3 OIP3
Tipo de LNA (dB) NF (dB) VSWR1 VSWR2 (dBm) (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 modulos 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 modulos LNAGain y LNAFilter para el LNA cascodo y LNA balanceado

LNA cascodo I;_a"ll:rlg:;;i
Ganancia 16.23 + 3dB 1591 +3dB
LNAGain Figura de ruido 2.875 3.13
Linealidad (IIP3) -4.37 -1.32
Frecuencia central de la banda de paso 5.5 GHz
Ancho banda de paso 1 GHz
LNAFilter Atenuacion banda de paso 3dB
Ancho banda paso+banda de transiciéon 2 GHz
Atenuacion para banda eliminada 23 dB
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9.1.2. Especificaciones de los mezcladores

Las especificaciones de los mezcladores del capitulo 5 estan 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 disefiados.

Tabla 9.3. Especificaciones de los mezcladores disefiados

Tipo de mezclador | Ganancia (dB) NF (dB) VSWROL | VSWRRF | IIP3 (dBm)
Gilbert 19 22 1.2 1.2 17
Doblado 31 21 1.2 1.2 25
Pasivo -31a-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 disefios.

Tabla 9.4. Especificaciones de los modulos Mixer_Q/I y MixerLoss_I/Q para los tres mezcladores disefiados

Gilbert Doblado Pasivo
Tipo de conversién FI = RF —OL
Mixer_11Q Ganancia de conversion 19 dB 31dB -33 dB
Aislamiento OL/IF >18.6 dB
Aislamiento OL/RF >70dB
Ganancia 0dB
MixerLoss_l/Q Figura de ruido 22 dB 21dB 29.6 dB
Linealidad (IIP3) 17 dBm 25 dBm 30 dBm

9.1.3. Especificaciones del sintetizador

Las especificaciones del sintetizador estdn determinadas por el VCO cuyas medidas se pre-

sentan en la Tabla 9.5.

Tabla 9.5. Prestaciones del VCO

Vcontrol =0V 6399 MHz
Frecuencia de oscilacion
Vcontrol = 3.3V 4693 MHz
Offset de 1 MHz -87 dBc/Hz
Ruido de fase Offset de 5 MHz -105 dBc/Hz
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 modulo

N_Tones, que modela el sintetizador, se muestran en la Tabla 9.6.

Tabla 9.6. Caracteristicas del sintetizador (m6dulo de ADS denominado N_Tones)

Frecuencias a generar (MHz) 5160, 5180, 5527%05 55273'% 5527%% 5527%% 5280, 5300,
Potencia de salida (dBm) -10
Offset de 1 MHz -87 dBc/Hz
Ruido de fase Offset de 5 MHz -105 dBc/Hz
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 disefiado
en el capitulo 8 de la presente memoria, de modo que la ganancia de los modulos IF_ Amp I

e IF_Amp_Q en la simulacion es de 14.8 dB.

9.1.5. Especificaciones del filtro polifasico

Las caracteristicas del filtro polifasico, obtenidas en el capitulo 8, son las de la Tabla 9.7:

Tabla 9.7. Caracteristicas del filtro polifasico

Frecuencia central de la banda de paso 21.75 MHz

Ancho banda de paso 18.08 MHz
Atenuacion banda de paso -7.7 dB
Ancho banda paso+banda de transicién 40 MHz
Atenuacion para banda eliminada -35dB

Como se dijo en el capitulo 2, en la simulacion del sistema el filtro polifasico 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. Caracteristicas 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
Atenuacion banda de paso -7.7 dB
Ancho banda paso+banda de transicion 40 MHz
Atenuacion para banda eliminada -35dB
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9.1.6. Simulaciones realizadas

Las simulaciones realizadas son, basicamente, las mismas que las del capitulo 2, pero esta vez
con las especificaciones de los elementos ya disefiados. La primera es el calculo del PER para
una sefial a la entrada de la antena cuya potencia sea igual a la sensibilidad minima de entra-
da. Le sigue el calculo del PER para la sefial de potencia mdxima a la entrada del receptor. El
tercer tipo de simulacion es el rechazo al canal adyacente (ACR) y la tltima el rechazo al ca-

nal no adyacente (NACR).

9.2. Simulacion del sistema

Al haber disefiado varios tipos de LNA y de mezcladores, el numero de simulaciones necesa-
rio es mayor que el del capitulo 2. En la simulacion del sistema, las prestaciones del sintetiza-
dor, amplificador de FI y filtro polifasico 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. Ademas, se ha tenido en cuenta el numero 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 sefal de un nivel aceptable en la salida del receptor.

9.2.1. Simulacion del PER para la sensibilidad minima de entrada

El esquema de simulacion es el mismo que el utilizado en el capitulo 2 (ver Figura 2.20). Se
han simulado 100 paquetes con un PSDU de 1000 bytes. Se ha impuesto que el nivel de sefial
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 ningun paquete.

Tabla 9.9. PER para minima sensibilidad a la entrada

Tipo de LNA Tipo de mezclador amplri‘;:]cr:g;oredsede Fl sen:illzaﬁiggtr:laarrll;n;r:t?ada
Gilbert 1 0 %
Cascodo Doblado 1 0 %
Pasivo 2 0%
Gilbert 1 0 %
Belancoatio Doblado ! 0%
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 amplificacion de FI. En la Figura 9.1 (a) vemos la sefial 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 sefial del sintetizador, la cual se encuentra a una frecuencia 5765
MHz. Dicha senal ya no es tan pura como la utilizada en el capitulo 2 debido al ruido de fase
del mismo. En la Figura 9.1 (c) se observa la sefial 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

sefal en fase (I) filtrada, lista para ser procesada en la parte digital del receptor.
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Figura 9.1. Resultados de la simulacion para el cilculo de PER con el canal de 5785 MHz utilizando el
LNA cascodo, el mezclador pasivo y dos etapas de amplificacion de FI.

9.2.2. Simulacion del maximo nivel de la senal a la entrada del
receptor

Para comprobar si el receptor cumple los requisitos del estandar referidos al maximo nivel de
sefal a la entrada del receptor, se ha realizado la simulacion utilizando el mismo esquema que
en el apartado anterior. En este caso para una PSDU de 1000 bytes se ha puesto una sefial 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 simulacidn se pueden ver en la Tabla 9.10.
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Tabla 9.10. PER para maxima sefial a la entrada
. . Ndmero de PER para maxima senal
Tipo de LNA Tipo de mezclador amplificadores de FI a la entrada
Gilbert 1 0%
Cascodo Doblado 1 0 %
Pasivo 2 0%
Gilbert 1 0%
Doble 0

Balanceado Doblado ! 0%
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 combinacion de componentes: LNA balanceado, mezclador doblado y

una etapa de amplificacion de FI. La Figura 9.2(a) muestra la sefial que le llega al LNA con

un nivel de potencia de -30 dBm. En la Figura 9.2(b) se observa la sefial del oscilador local, la

cual se encuentra a una frecuencia 5160 MHz. En la Figura 9.2 (c) se observa la sefial a la

salida del mezclador y en la Figura 9.2 (d) se muestra la sefial en fase (I).
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Resultados de la simulacién para el calculo de PER con el canal de 5180 MHz con una seiial

de -30 dBm a la entrada del receptor con el LNA balanceado y la el mezclador doblado.
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9.2.3. Simulacion 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 capitulo 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 sefial 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 simulacion se pueden observar en la Tabla

9.11.

Tabla 9.11. PER parael ACR

Tipo de LNA Tipo de mezclador amplri‘lfil’::r::;ore(;ede Fl PER para ACR
Gilbert 1 0%
Cascodo Doblado 1 0%
Pasivo 2 0%
Gilbert 1 0%
palangeado Doblado ! 0%
Pasivo 2 0%

En la Figura 9.3 se muestra la simulacion 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 simulacion para

100 paquetes se puede observar en la Figura 9.3.
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Figura 9.3. Resultados de la simulacion para el calculo 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 sefial 1. El

PER obtenido es del 0 %, cumpliendo las especificaciones del estandar.

9.2.4. Simulacion del NACR

Para el caso del NACR se ha utilizado el mismo esquema de simulacion que para el ACR, ya
que el proceso es el mismo. Para la simulacion 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:

e LNA doble balanceado, mezclador basado en la célula de Gilbert y una etapa de FI.

e LNA doble balanceado, mezclador pasivo y dos etapas de FI.
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Tabla 9.12. PER para NACR
. . Numero de
Tipo de LNA Tipo de mezclador amplificadores de FI PER para NACR
Gilbert 1 99 %
Cascodo Doblado 1 99 %
Pasivo 2 99 %
Gilbert 1 0%
Doble

Balanceado Doblado 1 22 %
Pasivo 2 0%

En Figura 9.4 se observan los resultados de la simulacion para el calculo 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 simulacion para el cdlculo 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 simulacion del sistema

Mediante las simulaciones realizadas al sistema se ha comprobado que el receptor cumple las

especificaciones de sensibilidad, méxima senal a la entrada y ACR pero no la de NACR.
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En caso de la simulacion 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 sefial de sali-
da del LNA. De esta manera se traslada a FI el canal no adyacente junto al deseado. Dicho
efecto se comprueba graficamente en la Figura 9.6, donde se ve que a la salida del mezclador

el canal adyacente interferente anula completamente el deseado.
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Figura 9.5. Espectro de salida del VCO ideal y real.
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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 maximo que tiene que tener el VCO para que en la

comprobacion 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

accion en el disefio del VCO, lo cual se plantea en el proximo 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 minimo 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 diseno, el tanque estd for-
mado por una bobina, un condensador y dos varactores. La bobina se ha disefiado de modo
que el factor de calidad, Q, a la frecuencia de interés sea 6ptimo [GONOS5]. En cambio, el di-
sefio del varactor no se ha optimizado, simplemente se ha utilizado el proporcionado por la
tecnologia. En la nueva version del hitkit de AMS, concretamente en la v3.60B de la tecnolo-
gia S35D4, se ofrece un nuevo varactor de uniéon PN, el denominado JVAR. Con dicho varac-
tor, ademas de conseguir una curva de tension 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 maxima a 1 kHz, habiendo una

diferencia de 19 dB entre ambos disefios. 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. Optimizacion de la corriente del circuito para minimo ruido

En cualquier circuito de RF existe una relacion entre los niveles de polarizacion de los transis-
tores y el ruido, debiendo existir un compromiso entre ambos. Por ello, se ha realizado un
estudio de las caracteristicas de los transistores proporcionados por la tecnologia, intentando
obtener el punto de polarizacion de los transistores del circuito para minimo ruido. Esto se ha
realizado con un analisis de ruido en ADS a partir de una configuracion muy sencilla, el par
diferencial de la Figura 9.9. Para todos los tipos de transistores disponibles en la tecnologia,
se ha calculado la densidad de corriente dI (corriente por unidad de area) para minimo ruido.

Mediante simulaciones se ha comprobado que el transistor que mejor se comporta respecto a
ruido es el NPN121.

{ :
v_DC

SRC1 R
Vdo=vdd

—

e R
< & R=Rload
< <

R6
R=Rload ¢

m PARAMETER SWEEP I @I S-PARAMETERS I

ParamSweer S_Param
Sweep1 SP1
SweepVar="Iref" Start=5 GHz
SiminstanceName[1]="SP1" Stop=5 GHz
v_DC SimlnstanceName(2]= Step=1 GHz
+|_sres SiminstanceName(3]=

u = ge= =
[210mH 'l Vde=1.8V SiminstanceName(4]

Vminus Vplus L

- SiminstanceName[5]=
R= SiminstanceName[6]=
Start=0.01 m

Stop=50 m

— Step=0.25m

o

3

B

83
ogo

2 — VAR

=1.0 mF ars: S35 st A
Model VAR1
e Rload=750

ModelPathinclude Iref=3 m

ModelPathinclude ar=1

Mos=Typical Mean Vdd=3.3

Res=Typical Mean

Cap=Typical Mean

Bip=Typical Mean

BipType=VBIC

Ind=Typical Mean

1_DC
SRC7
= |dc=lref

-5 I TF3
TF1

T1=sqrt(2)
T2=sqrt(2)

TF3
TF2

Ti=sqrt(2)
T2=sqrt(2)

Figura 9.9. Esquematico para simular la dI para minimo ruido.

Por simplicidad, se ha fijado el parametro “Area” de los transistores a la unidad y se ha calcu-
lado la NFmin en funcién de la corriente de polarizacion del par diferencial. Los resultados de
la simulacion 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 simulacion para la obtencién de la dI para minimo ruido.

También se ha calculado la resistencia de carga para minimo ruido. Utilizando los resultados
anteriores (Iref=25mA y Area=1) hemos realizado un barrido de la resistencia de carga
(Rload) para la obtencion de minimo ruido. El esquematico utilizado para dicha simulacion es

el de la Figura 9.11.
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Figura 9.11. Esquematico para simular la Rload para minimo ruido.
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Figura 9.12. Resultados de la simulacion para la obtencién de la Rload para minimo ruido.

Como se observa en los resultados de la simulacion (ver Figura 9.12) para minimizar el ruido,

el valor de Rload debe ser alto (mayor de 20 kQ).

9.2.7. Resultados de la simulacion 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 d[=25mA/Area y una Rload grande se ha vuelto a redi-
sefar el VCO a nivel esquematico. 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 tension de control-frecuencia de salida ya no es tan abrupta como en el VCO origi-
nal (vease la Figura 9.14). Esto se debe a que la variacion de la capacidad del varactor utiliza-

do en el nuevo VCO es lineal en un rango mas amplio.
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Figura 9.14. Curva tension de control — frecuencia de salida para el VCO mejorado.
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Si el VCO mejorado se hubiera fabricado y medido, su ruido de fase no seria el simulado, tal
como ocurri6 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. Caracteristicas del sintetizador (mddulo de ADS denominado N_Tones) para el VCO mejorado
VCO original VCO mejorado
Offset de 1 MHz -87 dBc/Hz -92 dBc/Hz
Ruido de fase Offset de 5 MHz -105 dBc/Hz -110 dBc/Hz
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 simulacion del NACR no ha cambiado de forma

considerable.

De esta manera se concluye que la combinacion de componentes que cumplen con las especi-
ficaciones del estandar IEEE 802.11a son las dos siguientes:

e EI LNA doble balanceado, el mezclador basado en la célula de Gilbert y una etapa de FI.

e 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 inalambricas
segun el estandar IEEE 802.11a en una tecnologia de bajo coste. Para ello, primero se realizd
un estudio del estandar, prestando especial atencion a la capa fisica del mismo. Se sigui6é con
el estudio de distintas arquitecturas para el disefio del receptor eligiendo la de baja frecuencia
intermedia por su sencillez de disefio y baja sensibilidad al ruido flicker. El problema de como
rechazar la frecuencia imagen en esta arquitectura se optod por resolverlo utilizando un filtro

polifasico después de la amplificacion de baja frecuencia.

Para conseguir las especificaciones de los elementos a disefar, se simul6 el sistema con ADS,
comprobando que el receptor cumplia todas las especificaciones del estandar. Este paso se
realiz6 en el capitulo 2, donde se establecid el flujo de disefio general de receptor. Todo el
estudio y eleccidn, 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 estandar. Una vez obtenidas las especificaciones de cada elemento se pas6 a di-

sefiar cada uno, comenzando con el LNA.

En primer lugar se estudiaron los fundamentos de disefio de los LNAs para posteriormente
disefiar dos. Uno con configuracion cascodo y otro igual que el anterior, pero con configura-
cion balanceada, consiguiendo un mayor rechazo al modo comun. Se dibujaron los layouts de
ambos y mediante simulaciones post-layout se comprobd que cumplian las especificaciones

impuestas.

Se siguio con el disefio del mezclador de frecuencias. Una vez hecho su correspondiente estu-
dio teorico y clasificacion de las diversas topologias, se paso al disefio de un mezclador activo

y otro pasivo. El mezclador activo disefiado 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 disefio tam-
bién una variacion del mismo, que es el mezclador doblado. Este ultimo tiene dos niveles de
transistores, mejorando de esta manera el rango dindmico con respecto al anterior. Se dibuja-
ron los layouts de ambos y mediante simulaciones se comprob6 que cumplian las especifica-
ciones requeridas, obteniendo mejor prestacion de linealidad en el doblado. Se disefi6 también
un mezclador pasivo. Este Gltimo se pudo fabricar y medir, comprobando la similitud entre la

medida y la simulacion.

El siguiente paso fue el disefio, medida y fabricacion del VCO totalmente integrado, que es la
parte mas delicada del sintetizador. Se optd por la configuracion de un oscilador LC, la cual
es la que nos da un ruido de fase minimo en comparacion con otras estructuras. Se disefio,
fabricé y midié mostrando el proceso de disefio y medida. Se comprob6 que la frecuencia de
oscilacion medida coincidia con la simulada, en cambio el ruido de fase medido era peor de-

bido a parasitos no tenidos en cuenta en las simulaciones.

También se disefiaron, a nivel de transistores, los componentes mas importantes del sintetiza-
dor: el detector de fase frecuencia, la bomba de carga, el filtro de bucle y el divisor rapido. Se
verificé el funcionamiento del sintetizador con ADS. Para disminuir el tiempo de simulacion,
se modeld el divisor rapido y el VCO, comprobando que el sintetizador era estable y podia

engancharse de un canal a otro.

Para finalizar el disefio de los bloques basicos, se disefiaron el filtro polifasico y el amplifica-
dor de FI. Del primero se hizo un estudio tedrico y se explicoé detalladamente el proceso de

disefio. Su utilizacion en el rechazo de la frecuencia imagen es novedosa.

Para comprobar si los componentes disefiados se podian utilizar en el receptor se volvié a
simular el sistema, pero esta vez con las prestaciones obtenidas tras los disefios. Se comprobd
que las especificaciones de sensibilidad, méxima sefial a la entrada y ACR se cumplian para
todas las combinaciones de componentes mientras que la de NACR no la cumplia en todas,
debido principalmente al ruido de fase del VCO, siendo necesario un redisefio del mismo.
Para conseguir que todos los componentes disefiados pudiesen ser utilizados, se rediseii6 el
VCO, mejorando su ruido de fase. Dicha mejora no sirvi6 para que la simulacion del NACR
cumpliera las especificaciones del estandar para todas las combinaciones de componentes. A
partir de estos resultados se concluyd que las combinaciones de componentes que cumplian

con las especificaciones del estandar IEEE 802.11a eran:



334 Capitulo 9. Andlisis del sistema real y conclusiones

e EI LNA doble balanceado, el mezclador basado en la célula de Gilbert y una etapa de FI.
e 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 capitulo 1, que es el
estudio y disefio de los distintos componentes que conforman la parte de RF de un receptor
para redes inalambricas segun el estdndar IEEE 802.11a, todo ello sobre una tecnologia de
bajo coste. Se ha abordado el diseno del receptor desde cero, comenzando con la eleccion de
la arquitectura, el establecimiento inicial de las especificaciones de cada elemento de forma
razonada hasta el disefio de los bloques que conforman el receptor. Se ha finalizado con la
problemaética encontrada en la comprobacion 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 disefado utilizando
una tecnologia de Si de bajo coste con longitud de puerta minima de 0.35 um. Un aspecto a
recalcar en la presente tesis es que casi todos los circuitos disefiados se encuentran al limite de

las prestaciones de la tecnologia.

Otro aspecto a destacar es que se han abordado diversas facetas de la rama de disefio de RF.
Entre ellas se encuentran el analisis de sistema con el establecimiento justificado de las pres-
taciones de cada bloque y el disefio 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 comun, utilizacién 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 estacion de puntas y diversa instrumentacion especifica de RF.

9.4. Lineas abiertas

Las lineas abiertas por el presente trabajo son numerosas y variadas. A continuacion enume-

ramos algunas de ellas:

e Fabricacion y medida de los LNA, los mezcladores activos, el sintetizador completo, el
amplificador operacional y el filtro polifasico.

e Unidn de todos los bloques disefiados y realizacion del receptor completo, intentado poner

en el circuito diferentes puntos de prueba a la salida de cada bloque fundamental.
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e Mejora de las simulaciones del sistema incluyendo los efectos del canal de transmision en
el PER, las especificaciones de los convertidores ADC (nimero de bits, ruido, linealidad,
etc.) y la parte de tratamiento digital en banda base.

e Con ayuda de la experiencia adquirida en el disefio del receptor, se podria desarrollar la
parte de transmision del modulo de RF, prestando especial atencion a la implementacion
del amplificador de potencia y su influencia en el resto de la parte de RF.

e Aprovechando que estan disefiados y fabricados varios bloques fundamentales de RF se

podria estudiar el efecto del ruido a través del sustrato entre la parte digital y la de RF.
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AC: Alternating Current

ACR: Adjacent Channel Rejection

ADC: Anaogto-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

CIN: Carrier to Noise Ratio

CAD: Computer Aided Design

CCK: Complementary Code Keying

CDF: Component Description Format

CDMA: Code Division Multiple Access

CICyT: Comision Interministerial de Cienciay Tecnologia
CMFB: Common Mode Feedback

CMOS: Complementary Metal Oxide Semiconductor
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CNRR: Common Noise Regjection Ratio
CVD: Chemical Vapor Deposition
CW: Continuos Wave

DAC: Digital to Analog Converter

DC: Direct Current

DR: Dynamic Range

DUT: Device Under Test

FEC: Forward Error Correction

FDM: Frequency Division Multiplexing
FFT: Fast Fourier Transform

Fl: Frecuencia intermedia

G: Ganancia

GBW: Gain Bandwidth Product

Gl: Guard Interval

GP: Ganancia de potencia

GSG: Ground Signa Ground

HB: Harmonic Balance

HBT: Heterojunction Bipolar Transistor
HPF: High Pass Filter

1/Q: Inphase and Quadrature

IC: Integrated Circuit
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ICl: Intercarrier Interferente

|EEE: Institute of Electrical and Electronics Engineers
IF: Intermediate Frequency

IFFT: Inverse Fast Fourier Transform

[1P3: Input 1P3

IP3: Third-order Intercept Point

IM: Inter-Modulation

IM3: Third-order Inter-Modulation

[SI: Intersymbol Interferente

ISM: Industrial, Scientific and Medical Band

IUMA: Instituto Universitario de Microelectrénica Aplicada de Las Pamas de Gran Canaria
LAN: Local Area Network

LNA: Low Noise Amplifier

LPF: Low Pass Filter

MAC: Medium Access Control

Mbps: Mega bits per second

MCM: Multi Chip Module

MIC: Monoalithic Integrated Circuit

MMIC: Monolithic Microwave Integrated Circuit
MOS: Metal Oxide Semiconductor

MOSFET: Metal-Oxide Semiconductor Field-Effect Transistor
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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
OIP3: Output IP3

OL: Oscilador local

P14s : Punto de compresion a1l dB

PAC: Periodic AC

PCB: Printed Circuit Board

PER: Packet Error Rate

PHY: Physical Layer

PLL: Phase Locked Loop

PN: Phase Noise

PSDU: Sublayer Service Data Units

PSS Periodic Steady State Analysis

Q: Factor de calidad o Quadrature

QAM: Quaternary Amplitude Modulation

QPSK: Quaternary Phase Shift Keying

RBW: Resolution Bandwidth

RF: Radio Frecuencia

RFIC: Radio Frequency Integrated Circuit
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SFDR: Spurious Free Dynamic Range
SGS: Signal Ground Signal

SIR: Signad to Interferer Ratio

SMA: SubMiniature VersionA

SNR: Signal to Noise Ratio

SOl: 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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A Fully Integrated Mixer in CMOS 0.35 um
Technology for 802.11a WIFI Applications

R. Diaz, R. Pulido, A. Goni-Iturri, S. |

. Khemchandani, B. Gonzalez, J. del Pino

Institute for Applied Microelectronics of Las Palmas de Gran Canaria University, Spain.
sunil@iuma.ulpge.es

Abstract—In the last years, WIFI (Wireless Fidelity) market
has shown an incredible growth, exceeding expectations, This
paper presents a fully integrated passive mixer in CMOS 0.35
pm technology for the 5 GHz band, according to the IEEE
802.11a WIFI standard. To compensate the passive mixer
attenuation, an operational amplifier is used. All passives
devices are on chip, including integrated inductors which have
been designed by electromagnetic simulations, This work
demonstrates the feasibility of a low cost silicon technology for
the design of 5 GHz band circuits.

Index Terms— Mixer, WIFI, IEEE 802.11a, CMOS,
integrated inductors.
[. INTRODUCTION
Nowadays the market has been flooded by WIFI

products. WIFI allows users to connect to the internet from
their couch at home, a bed in a hotel room or a conference
room at work without wires. Companies,
airports, coffee houses, hotels and some small towns are
setting up wireless free access points to provide internet
access for any visitor. WIFI enables computers to send and
receive data indoors and out, anywhere within the range ol a

universities,

base station. It is several times faster than the fastest cable
modem connection. In order to access to this services, the
computer must have a WIFI certified radio device (a PC
card or similar device). They operate in the 5 GHz band,
which is far away from the 2.4 Gllz band used in the WIFI
802.11b/g standard.

The WIFI
higher data rates, far more available spectrum, less sharing
with other uses such as cordless phones and Bluetooth
radio, and an environment with much less noise and

802.11a standard offers the advantages of

interlerence from other electronic devices.
The designed mixer is suitable to be used with 802.11a

standard. The physical laver of 802.11a is based on
orthogonal frequency-division multiplexing (OFDM), a

modulation technique that uses multiple carriers to mitigate
the effects of multipath [1], [2]. As indicated in Fig. 1, this
standard supports multiple 20 MHz channels, with cach
channel being an OFDM modulated signal consisting of 52
carriers.
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Fig. 1. Channel Allocation in IEEE 802.1 la standard.

In order to obtain the mixer specifications we have
analyzed various receiver architectures. We have selected a
low IF architecture to build-up the analog receiver (see Fig
2). Thus only one phase locked-loop (PLL) and one mixer
in the 5 Glz band should be designed. In a double
conversion need
difTerents mixers and two different PLLs. one fixed at the
higher
frequency,

architecture we would to design two
possible [requency. and the other. at a lower
which is in charge of channel selection. Both
sasier 1o design than the one proposed here,
would have more power
the proposed

mixers are
however the complete receiver
area.

consumption and bigger In general,

direct conversion solution is cheaper than the double
conversion architecture.
MINER
1
020 L
] SYNTHESIZER
L 5150 5825 GHe
/.’
»
Q)
MIXER 0200 Mile
"

515 5825 Gl

Fig. 2. Direct conversion receiver for IEEE 802.1 1a.

The organization of this paper is the following. In section
II we explain the passive mixer topology. The next section
is devoted to the mixer design. In order to compensate the
mixer losses. an operational amplifier 1s introduced in
section IV, In section V we show the results. Finally, a short
summary is given in section VI,
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1. MIXER TOPOLOGY

Mixers based directly on multiplication generally exhibit
superior performance than those based on device non
linearities because they ideally generate only the desired
intermodulation  product. Also, because the inputs to a
multiplier enter at separate ports, there can be a high degree
of isolation among all three signals (RF, LO and IT') [3][4].

There are several multiplier-based mixer topologies
reported in literature:

e Current mode mixers: simple-balanced and double-
balanced (Gilbert).

s Potentiometric mixers.

e Passive double-balanced mixers.

Current mode mixers [irst converts an incoming RF
voltage into a current through a transconductor, whose
linearity and NI set a bound on the overall mixer linearity
and NF. An alternative is to use a potentiometric mixer
where its four MOSFETs operating in triode region and
used as voltage-controlled resistances. This type of mixers
exhibits good linearity and high noise figures due to the
resistive thermal noise of the inputs FETs. Finally. passive
double-balanced mixers switch the RF signal directly in the
voltage domain. This kind of mixers operates at low-power
but no gain is added.

A CMOS mixer employing a multiplying quad (M1-M4)
is shown in the Fig. 3 [5]. The multiplying quad operates in
the triode region, and thus MOSFETs M1-M4 can be seen
as resistors

Fig. 3. CMOS potentiometric mixer schematic.
The negative output voltage of the mixer is given by:

V :_R'Um'}'/m)

g (1
While the positive output voltage is:
V,==R-(I,,+1,,) 2)
Thus, the total output voltage is given by:
Vo=V =V, ==R-(Ip+1y—1p—1,,) 3

When the MOSFETSs are in the linear or triode region, the
drain current is given by:

2

Using Equation (4) and taking into account that the DC
gate-source voltage of all MOSFETs is the same, the drain
currents can be writlen as:
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If Cox=Coy=Con=Coyi=Coyy then using equation (3)
and equations (5-8) the output voltage of the mixer can be
rewritlen as:

If V= (V> or Vi) and Vo= (Vs or 1), this equation

can be rewritten as:

Ve =R-B-V,-V,

il

(10)

Therefore, the output voltage is proportional to the
multiplication of the input voltages. The gain of the mixer is

AFU:R.ﬁ-

1. MIXER DESIGN

In the mixer design, the first problem to solve is to find
the DC voltages in order to bias the MOSFETSs in the triode
region. In addition, the noise figure (NF) must be as small
as possible and the third order input intercept point (I1P3)
must be as high as possible [6]. In Fig. 4 and 5 the relation
between the DC biasing and the NF and [1P3 is shown. As it
‘an be noticed the best combination of Vdrain and Veare is
2V and 3.2V respectively. These reference voltages were

generated on chip.

m—Vgate=0.2
—ea—Vgate=08
4004 —a—Vgate=1.4
—w—Vgates=2.0
—w—Vgate=2 6
—a—Vgate=32

NF {a

o

Vdrain (V)

Fig. 4. NF for different values of Feate and Vilrain.
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Once biased the mixer, the MOSFETs must be correctly
dimensioned. The transistors length has been fixed to the
minimum allowed by the technology, 0.35um. With this
length high frequency operation is achieved.

As shown in Fig. 6, the transistor width (W) has a strong
influence on the mixer NF and I1P3. From this figure the
best W can be found. In our case the chosen W value is

30pm.

490
—m— |IF3 (dBm)
T e— NF (dB}
35 -

10\

E
&
=
&
© 25 ~
. —
— -
~m —:\:‘_—'_—-— t— -.'k- g
20 4 =
= ™,
e
—a
13 T T T T L
] 10 20 30 40

W (um})

Fig. 6. Influence of W on 11P3 and NF.

As long as the mixer will be measured on-wafer both
inputs should be matched to 50€). As it is shown in Fig. 7,
LC impedance matching networks were used for this
purpose.

Capacitors are available in all 1C technologies, but the
developed mixer is based on a AMS 0.35um SiGe CMOS
process, and silicon is a low resistivity substrate (14-24
Q-em). Therefore high quality integrated inductors are
difTicult to obtain, and those provided by the foundry should
not satisfy the design requirements. So, a high quality spiral
inductors set has been designed by Momentum©, from
Agilent Technologies, electromagnetic simulations [7]. All
of them are octagonal and fabricated with the top level
metal.
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Fig. 7. Mixer inputs matching.

IV.  AMPLIFIER DESIGN

A, Input Stage

In order to compensate the mixer losses, an operational
amplifier is introduced. In analog integrated circuits it is
preferable to process signals differentially because, among
other advantages, it improves noise performance and
reduces distortion. There are two reasons:

1. Voltages or currents that tend to corrupt the main
signal, such as switching noise in the system, power supply
ripple. or other extraneous signals, tend to appear in
common mode for both positive and negative signal paths
and cancel in differential processing.

2. Active devices cause nonlinearities. However, applyving
the signal differentially and taking the current differentially
as well. we cancel the nonlinearity and we double the linear

part of the signal for a 6-dB gain.

Wild Vdd Vidd

Vaus

Fig. 8. Fully differe

ial amplifier schematic.

Fig. 8 depicts a fully differential topology. This gm-cell
was designed according to the following eriterion. Input
devices were given relatively small aspect ratios in order to
maximise their Vy,~VeosV which completely determines
the linearity. Hence, current source transistor (the one at the
bottom) operates at the edge of saturation. The lengths of
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the input devices are not the minimum allowable. Their
lengths were increased to boost the output resistance, The
PMOS transistors were sized a number of times larger than
the NMOS to achieve adequate matching. Bias transistors
constitute a current source/mirror and were sized to multiply
the polarization current by the desired factor,

B. CMFB (Common Mode Feedback)

As explained above there are many advantages of fully
differential circuits over their single-ended counterparts.
However, differential circuits require  common  mode
feedback (CMFB) in order to fix the average DC output
voltage. Otherwise the average (or common-mode, CM)
output voltage may be too low, pushing the input transistor
into the linear region. It may also be too high. pushing the
load transistors in the linear region. Keep in mind that all
transistors must be kept in the saturation region in order to
ensure high gain.

Vud

.

Vs
M7

Fig. 9. CMFB schematic.

Regarding to the CMFB amplifier. some requirements
must be satisfied. First. the Gain-Bandwidth (GBW) of the
CMFB amplilier must be equal or larger than GBW of the
differential amplifier in order to ensure stable biasing
conditions for all [requencies of interest. Second, the
common-mode DC output voltage must be well stabilized
and predictable, i.c. independent of transistor matching,
temperature, etc. Third. the differential amplifier still must
provide a maximum output swing. And finally, the
differential amplifier still must operate over a maximum
common-mode input vollage.

A CMFB circuit which monolithically integrates the
sensing and amplifier stages is shown in Fig. 9. It is simply
a differential  pair with diode connected  loads. The
differential input pair performs the comparison of the sensed
output CM voltage with the reference input. Any dilference
between the levels is amplified and a correction voltage is
applied to the PMOS current sources loading the gm-cell
8].

C.  Quiput Stage

Fig. 10 shows the developed output stage. This stage
presents a good output swing and enough bandwidth to
accommodate the output signal |9].
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Vi

Fig. 10, Output Stage schemalic,

V. RESULTS

The circuit photoghraph is shown in Fig. 11. The total
chip arca is 0.605 mm®, mostly occupied by inductors. In
order to test the correct circuit behaviour we have made
layout extracted simulations.

Fig. 11, Photograph of the developed mixer.

Fig. 12 shows the mixer simulated gain. It presents a
maximum of 43dB at 5.0GHz. The simulated noise figure is
plotted in Fig.13. At the output frequency. 20MHz, the NF
is minimum (40dB).

Gain (dB)

i i L i
4.0 “+.4 4.5 e 3.0 (X

Frequency (GHz)

Fig. 12. Simulated gain profile.
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Fig. 13. Simulated noise figure profile.

We have inserted a 5.15 GHz tone signal in the mixer RF
port (see RF signal in Fig. 14). At the mixer output port (see
Qutput signal in Fig. 14) we can see this tone at 20 MHz,
verifying, in this way, the mixer operation.

- Output Signal
o
h-1

L

.”- RF Signal
s
=

sl 20 ] i 4'|'|'I'I'm. ,...u[l'l'H'[II'“'l'H-.

Frequency (GHz)
Fig. 14, Input and output spectrum.

The passive mixer simulated performance is summarised
in Table I. The power consumption includes the operational
amplifier and the voltage sources consumption.

TaBLE ]
FINAL RESULTS

Parameters Value
Gain (dB) 43
NF SSB (dB) 45
11P3 (dBm) 40
OIP3 (dBm) 83
Power consumption (mW) 3.4
Occupied area (mm°) 0,605

VI, CONCLUSIONS

This work describes the design of a passive mixer for the
802.11a WIFI standard using a 0.35um CMOS standard
technology. To compensate the passive mixer attenuation,
an operational amplifier was designed. Also a CMFB circuit
was used to fix the average DC output voltage of the
operational amplifier. All the circuit passive devices were
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integrated on chip. The impedance matching network
inductors have been custom designed and simulated with an
electromagnetic simulator. With the proper mixer topology
and design techniques we have designed a mixer suitable to
be used in the 5 Gz band. This fully monolithic approach
provides an extremely ecasy-to-use mixer, equivalent to a
mixer module suitable for low [F architectures. The
obtained specifications demonstrate that the mixer is valid
for the WIFI 802.11a standard.
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A 5 GHz SiGe VCO for WLAN Using
Optimized Spiral Inductors

A. Goni-lturri, S. L. Khemchandani, J. del Pino, A. Hernandez
[nstitute for Applied Microelectronics of Las Palmas de Gran Canaria University, Spain.
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Abstract—Sinee 1999, wireless LAN market has shown an
incredible growth, exceeding expectations, In order to obtain
low cost products silicon based technologies are preferred. Due
to a low resistivity substrate, high quality integrated inductors
are difficult to obtain, Using electromagnetic (EM) simulations,
a set of inductors have been obtained with high quality factor
to work in the 5 GHz band. As an application, an LC voltage
controlled oscillator (VCO) according to IEEE 802.11a wireless
LAN standard has been designed. The obtained phase noise is
-113 dBce/Hz at 1 MHz offset. This work demonstrates the
feasibility of a low cost silicon technology for the design of 5
GHz band circuits,

Index Terms— WLAN, IEEE 802.11a, SiGe, integrated
inductors, electromagnetic simulator, phase noise, VCO.

[. INTRODUCTION

OWDAYS the wireless LAN market has experimented

a tremendous growth [1]. This is due to a confluence of
factors including the adoption of industry standards and
interoperability testing, the progressing of wireless LAN
equipment to higher data rates, rapid decreases in product
prices, and an industry shift toward mobility and use of
laptops. The PHY layer of 802.11a is based on orthogonal
frequency-division multiplexing (OFDM),
technique that uses multiple carriers to mitigate the effects
of multipath [2]. OFDM distributes the data over a large
number of carriers that are spaced apart at precise
frequencies. It is one of the most spectrally efficient data
modulation techniques available [1].

Wireless applications typically require circuits having
low power consumption. low phase noise. small size and
low cost. These include mixers, low noise amplifiers (LNA).
VCOs, ete. Silicon based technologies, like SiGe or
BiCMOS, are good candidate for the implementation of
these circuits. The main advantage ol SiGe HBTs over 1I1-V
HBTs is that a standard Si production line can be used for

a modulation

device fabrication. This allows a low cost production with
excellent reliability. Also. several receiver building blocks
can be integrated on a single die.

Silicon is a low resistivity substrate and high quality
integrated inductors are difficult to obtain. Inductors quality
factor (©O) is limited by resistive losses in metal traces,
induced currents in metal strips and substrate and by the

Manuscript received March 31, 2004,

DCIS 2004

metal to substrate capacitance. The design of high @
inductors at these frequencies. having inductances from 0.1
to 10 nH, is a major requirement because the behaviour of
RF devices relies on inductors quality.

A number of published works report research activities
dealing with this problem, but most of them introduce
changes in the process technology or suggest post-
processing techniques to increase the inductors quality
factor |3]. [4]. Both approaches increase the cost of the final
product. The design of optimal inductors for the required
frequency, 5GHz in this case, is the key in the design of
high-quality {ront-ends. Electromagnetic
simulations will be in this work with the aim of

receiver
run
designing such inductors.

This paper describes the design of inductors with high @
in 0.35 pm SiGe technology uvsing EM simulations. As an
application we have designed a fully integrated VCO for
IEEE 802.11a standard. All the elements of VCO tank are
on chip. This work demonstrates that with proper design
and layout techniques it is possible to design a VCO in the 5
GHz band using custom designed integrated inductors with
a low cost silicon technology.

The organization of this paper is the following. In section
IT we describe the correct set up of the used EM simulator,
in order to have into consideration all the parasitic effects.
Section 1 is devoted to describe the guidelines followed in
the inductors optimizing. A fully integrated VCO using 0.35
wm SiGe technology for the IEEE 802.11a standard is
described in section 1V. The next section is devoted to the
VCO implementation and results. Finally, a short summary
is given in section VII.

I, INTEGRATED INDUCTORS SIMULATIONS

A.

The most common way to design an integrated inductor

Integrated Inductors

on silicon is to layout a simple metallic spiral directly above
the substrate. Some foundries offer a set of inductors not
designed for a specific application. Therefore, sometimes
the quality factor is not as high as the designer needs, or is
not centred at the required frequency.

The receiver front-end in our application, the standard
802.11a. requires a number of high quality inductors with
inductance values up to 10 nll at 5 GlHz.
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Fig. 1 shows an example of the difference between a 2
nH square inductor provided by the foundry and one of the
designed set. We have doubled the quality factor and shified
the maximum peak to the required frequency range.

B. 2.5-D EM Simulations

The results reported in this work are based on EM
simulations. This kind of simulators allows optimizing
flexibly the inductor lavout The inductor
characteristics can be obtained by using a three-dimensional
design tool or a two-dimensional one. The former is very

structure.,

time-consuming, although it simulates fully all the inductor
parasitic effects [5]. In order to collect a large number of

14.0

—— Dessgned inductor

= = = Inducter provided by the foundny

Quality Factor

0.0

1E9 1E10
Frequency

Fig. 1. Comparison between Qs fora 2 nH inductor.

inductors in the 5 GHz frequency range, simulations must
be done as fast as possible.

Planar 2-D or so called 2.5-D simulators work quickly.
and accept complex coil geometries [5]. We have used one
of these simulators, the Advanced Design System planar
EM simulator, Momentum®©, from Agilent.

The quality factor of the inductor will be limited by the
series resistance of the metal traces and the substrate losses.
Our simulator requires an accurate sctup of the process
parameters. taking into account substrate and metallization
characteristics [6].

Thick conductor can be simulated with Momentum in two
different ways: zero thickness or finite thickness approach
[7]. With the former a 3-D conductor is modeled like a sheet
conductor using the Surface Impedance Model Zs (r.0.m).
where ¢ is the real metal thickness, o is the metal
conductivity and @ is the angular frequency. Zs takes
thickness and frequency dependency (skin effect) of the
conductor loss into account. With this approach low-
frequency currents will run in entire cross section of the
metallization, while high-frequency currents will run in
simple skin depth (&) surface layer (see Fig 2.a). o, is given

by

. 2
dg = |J—— (n
{!) . u . G
where g4 is the metal permeability.
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However, with the finite thickness approach we consider
thick conductors as two metallization layers, each one
characterized by Zs (#/2,a.0). Top and bottom lavers will be
separated by a r-thickness via characterized as perfect
conductor. This way low-frequency currents will run in
entire cross section of the metallization, and high-frequency
currents will run in double skin depth surface laver (see Fig.
2.b).

Apart from the currents distribution. il we model
conductors as a zero thickness layer, we don’t define the
substrate distances correctly. Momentum is based on the
method of moments. This implies that all metal conductors
are simulated as infinite thin sheets of metal. Although we
set up the thickness of each strip, this is only used for loss
calculations. not during the actual EM simulations |7]. So.
the finite thickness approach will take into account the
correct from the substrate, and parasitic
capacitances between coil and substrate and between metal

distances

tracks will be correctly simulated. As a consequence. quality
factor will be centered in the right frequency.

The used technology, Austrian Mikro
Systems (AMS) SiGe 0.35 pm, provides four metal levels.
Three of them are similar, with equal thickness and
conductivity, and the top level metal, M4, is thicker and
more conductive. As we will see in section II1, the coils
were designed using this top metal.

In order to simulate the coils with the correct distances to
substrate, metal layers under M4 were defined lollowing the
finite thickness approach. M4 was defined as a zero
thickness metal, since it is the top metal and there are no
conductors above it. Simulations will run faster this way.

a) Zero thickness h) Finite thickness

Fig. 2. Layer modeling and high frequency currents distribution.

1. OPTIMUM COIL DESIGN

The aim of this work is to find a large set of inductors
with the maximum quality factor @ peak rounding
frequencies of 5 GHz.

Spiral inductors with different geometry were simulated.
In order to improve its behavior all the designed inductors
share some common characteristics.

First of all, the spacing between the metal lines should be
as small as possible. Increasing the spacing decreases the
total inductance because of the decreasing of the mutual
inductance. It also increases the series resistance and the
total area. Therefore the spacing (s) will be fixed in 2 pm,
the minimum allowed by the foundry.

ISBN 2-9522971-0-X
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It"s well known that circular shape is the optimum for
spiral coils and could bring © at least 10% higher [8].
However, octagonal shapes were used, since the technology
allows 45° routing.

The rest of geometrical parameters have been varied in
the following boundaries:

e Spiral maximum radius (r): from 60 to 170 um.
o Number of turns (n): from 1.5 10 6.5,

o Metal width (w): from 6 to 22 pm.

Some simulations were run to decide the best metal
combination in the inductors. As we can see in Fig. 3, coils
designed with a single metal (M4) and several shunted
metals connected by vias throughout the whole metal length
were simulated.

10
— Single metal M4
Shunting of M4M3
g | Shunting of M4M3M2
g
1
m
w
2
™
3
o
0 — T T T T ™ —
1E9 1E10
Frequency
180 —— Single metal M4
- Shunting of M4/M3
175 --- Shunting of M4/M3/M2
T
£ 10
w
Q
c
o 185
5]
3
o R S
£ 1804
1,554 £
1.50 .
1E9 1E1D
Frequency

Fig. 3. Quality factor O and inductance of one of the simulated coils Tor
different metal combinations.

We concluded that in the 5 Gz range, the quality factor
is better for the one single metal level implementation.
Inductance, however, varies slightly if the metal structure is
changed.

So, inductors will be designed with the top metal level,
thick and conductive enough to present a low coil
resistance, and far from substrate enough to work at high
frequencies.

Following the guidelines described above, we designed a

DCIS 2004

number of high-performance inductors in the 5 GHz
frequency range. A group of these inductors is presented in
Table 1. It shows the geometrical parameters of cach coil,
and its inductance value and quality factor at 5 GHe.

In the next section, we choose among all the designed
inductors the one which best [its to the VCO requirements.

IV. VCO DESIGN

As an application of the designed inductors, we have
designed a VCO for IEEE 802.11a standard. As indicated in
Fig. 4, this standard supports multiple 200 MHz channels,
with each channel being an OFDM modulated signal
consisting of 52 sub-carriers. Each sub-channel is 312 klHz

TABLEL
CGEOMETRICAL PARAMETERS FOR HIGH ¢ INBUCTORS

" lum) w{um) L (nl} o
L1 1.5 100 20 0.6 12
1.2 1.5 130 18 | 12.5
L3 1.5 150 18 1.3 12.5
L4 2 120 16 1.3 119
L5 1.5 130 10 1.3 11
L& 25 130 18 2 10,5
1.7 5.5 60 6 2.3 9.2
.8 1.5 a0 1) 3 9.4
L9 5 &0 10 3 9.2
L1 33 100 13 3 9.3
L1l 35 70 6 3.3 a.1
.12 3.3 90 6 33 9
[.13 1.5 80 ] iR Ry
14 1.3 Q0 6 4.9 8
L13 3.5 130 10 3.3 6.7
L16 3 Q0 6 3.6 7.3
117 4.5 100 6 6.2 6.9
[L18 5.5 1) ] 7.6 5
149 4.5 124} t 9.1 4.8
L.20 6.3 1) ] 0.8 3
‘ ‘ 0w " su0mw
i 1]
x'!n.uil L s2tan PER ssabaie
20 Witk
52 carricrs o, gach 300 Kz

Fig. 4. Channel Allocation in IEEE 8021 1a standard.

wide, giving raw data rates form 125 kb/s to 1.124 Mb/s per
carrier depending on the modulation type employed (BPSK.
QPSK, QAM or 64-QAM) and on the amount of error-
correcting code overhead (Y2 or % rate code).

Table 2 shows the wvalid operating channels for this
standard. Using a direct conversion receiver, the VCO
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frequency range must be from 5180 MHz to 5805 MHz (sce
Table 2).

The VCO is designed using SiGe HBTs as active devices.
It is implemented as an LC oscillator topology, integrating
all the components of the tank on-chip. The phase noise of
LC-tuned  oscillators is  much  better than  other
conligurations because they use the band pass characteristic
of the LC-tank to reduce the phase noise |9]. Other type of
oscillators, like ring oscillators, suffer from switching
effects, can introduce noise in the power supply, and have a
worse phase noise than LC-tuned oscillators.

TABRLE 2
VALID OPERATING CHANNEL NUMBERS BY REGULATORY DUMAIN AND
BAND FOR 802.1 1a

Operating channel
numbers (17,5}

Channel center

Band (GHz .
L) frequency (MI1z)

36 5180

U-NIT lower band 40 3200
(5.15-5.25) 44 3220
48 3240

52 32610

U-NII middle band 36 3280
(5.25-5.35) 60 5300
6 5320

149 3745

LI-NIT upper band 153 5765
(5.725-5.815) 157 5785
161 3803

The chosen inductor for the VCO tank is L4 (see Table 1)
because of its high quality factor at the working frequency
and its associated low arca. The inductor layout has been
generated by an automatic generation tool, and a discrete
element model was extracted to be used in simulations | 10].
The designed inductor @ is shown in Fig. 5.

12,0
e el e N
: ~

s / N
B 11
[ i \
=
£ 114
=2
[«]

112

1n.o T T T T T TT TrTrT LI I TIrrr|rrrr

40 45 50 &5 6D 65 70
Frequency (GHz)

Fig. 5. Integrated inductor quality factor.

l'o compensate the tank losses we use a negative
resistance amplifier. The VCO core uses a cross-coupled
transistor pair to build-up the negative resistance. A
differential topology provides a more stable frequency
versus supply voltage characteristic and improves the
immunity to load variations. From TFig. 6(a) the negative
resistance, Z;,. 1s given by

2
. - O Y O T
Sogm\ - gm
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where gm is the transconductance of the transistor and /£ is
the base to collector current gain.

In addition, there is a buffer amplifier following the
oscillator core to provide additional isolation from load
variations and to boost the output power. A voltage applied
to the TUNE pin connected to the varactor controls the
VCO frequency.

Vroe

[F ]
£ |

Z |_ }—-v +
! ! I
A >_<
IFFER, WVotrr
(a) )

Fig. 6. (a) Negative impedance calculation for the cross-coupled pair. (b)
VCO simplilied schematic

V. VCOIMPLEMENTATION
VCO performance is influenced by random mismatches
due to microscopic fluctuations in dimensions, doping,
implant thickness and other parameters. A good differential
pair behaviour depends on the base to emitter voltage
matching. In order to minimize this mismatch we take into
account the following rules:

s Place transistors in close proximity, keeping transistors
layout as compact as possible.

®  Orient transistors in the same direction.
Differential  pair  devices should have the same
boundary conditions. This is accomplished by adding
dummy components.
Place transistors well away from the power devices.
Use common centroid to obtain the best common mode
reject relation (CMRR) in the differential pair. This
technique results in devices symmetrically placed about
a common center in the layout (see Fig. 7).

ISBN 2-9522971-0-X
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Fig. 7. Differential pair transistor in common centroid configuration, Freq (Hz)

Fig. 9.VCO simulated phase noise.

A MOS varactor is vsed. lts operation is based on the
gate to oxide tunable capacitance. In general, it presents a
very good CMAX/CMIN ratio associated with a linear
variation. It is implemented by simply connecting the drain
and source terminals of an NMOS transistor. In order to
match the varactors and reduce the area we use an inter-digit

Fig. 10 shows the tuning range. VCO frequency varies
from 4.45 GHz 10 6.2 GHz.

This wide tuning range is desirable to compensate lor
process variation. The total chip area is 0,424 mm”,

configuration | 11]. Gt )

To minimize the latch-up effect we add many substrate ol —
contacts 1o reduce the resistance of the ohmic regions. S e :
Latch-up occurs when there is a large substrate or well .
currents, and then a voltage drops across ohmic regions and .
causes parasitic BJTs to turn on and set up positive ‘
feedback. Excessive current flow may damage the a
microcircuit. Fig. 8 shows the VCO lavout. asl

-
B s 1 1 ; :
40 i i v

Of 02 04 06 08 10 12 14 165 L8 L0 22 24 26 28 30 32

Fig. 10. VCO tuning range.

V1. CONCLUSION

We have studied, by EM simulations, the behaviour of
octagonal inductors fabricated in a four metal SiGe 0.35 um
process. Using the top level metal and choosing the correct
combination of the geometrical parameters, we have
designed inductors with high O from 0.6 to 10 nH range to
work in the 3 GHz band. To test the inductor behaviour, we
have designed a fully integrated VCO with on chip tank

Fig. 8. VCO layout.

The simulated phase noise is shown in Fig. 9. We have
achieved a -113 dBe/Hz at 1 MHz offset. The VCO power suitable for IEEE 802.11a WLAN standard. This fully
monolithic approach provides an extremely ecasy-lo-use
VCO, equivalent to a VCO module suitable for direct
conversion architectures. The obtained Q and occupied area
fit with our VCO better than the inductors offered by the
foundry. With the proper VCO topology and the appropriate
layout techniques we have designed a VCO in a low cost
technology suitable to be used in the 5 Glz band.

consumption is 116 mW. The achieved phase noise is
suitable for the 802.1 la standard requirements.

REFERENCES
[1] T. . Meng, B. Mcfarland, D. Su, I Thomson, “Design and
Implementation of an AII-CMOS 80201 1a Wireless Lan Chipset,”
1 Communications Magazine, pp. 163-168, Aug. 2003,
12]  IEEE std 802.11a-1999, Partll: Wireless LAN Medium Access
Control (MAC) and Physical Layer (PHY) specifications: High-speed
Physical Laver in the 5 Glz band.
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A fully integrated low-noise amplifier in SiGe 0.35 pm technology for
802.11a WIFI applications

R. Pulido, S. L. Khemchandani, A. Goni-Iturri, R. Diaz, A. Hernandez and J. del Pino.
Dep. Ingenieria Electronica y Automatica / Instituto Universitario de Microelectronica Aplicada.
Universidad de Las Palmas de Gran Canaria, Spain.

ABSTRACT
In the last years, WIFI market has shown an incredible growth, exceeding expectations. This paper presents the design of
two fully integrated LNAs using a low cost SiGe 0.35 um technology for the 5 GHz band, according to the IEEL 802.11a
WIFI standard. One LNA has an asymmetric configuration and the other a balanced configuration. A comparison
between the two LNAs has been made. All passives devices are on chip, including integrated inductors which have been
designed by electromagnetic simulations. This work demonstrates the feasibility of a low cost silicon technology for the
design of 5 GHz band circuits.

Keywords: Low Noise Amplifiers, Integrated Inductors, WIFL, IEEE 802.11a, SiGe, asymmetric configuration, balanced
configuration, electromagnetic simulations.

1. INTRODUCTION

Nowadays the market has been flooded by WIFI (Wireless Fidelity) products. WIFI allows users to connect to the
internet from their couch at home, a bed in a hotel room or a conference room at work without wires. Companies,
universities, airports, coftee houses, hotels and some small towns are setting up wireless free access points to provide
internet access for any visitor. WIFI enables computers to send and receive data indoors and out, anywhere within the
range of a base station. It is several times faster than the fastest cable modem connection. In order to access to this
services, the computer must have a WIFI certified radio device (a PC card or similar device). They operate in the 5 GHz
band, which is far away from the 2.4 GHz band used in the WIFI 802.11b/g standard.

The WIFI 802.11a standard offers the advantages of higher data rates, far more available spectrum, less sharing with
other uses such as cordless phones and Bluetooth radio, and an environment with much less noise and interference from

i
o |

5151 525 CFh 535 OBk 5.725 51 5825 Gz
MHz

2 carriers tom ], each 200 hEHE

2 Mz

Figure 1. Channel Allocation in IEEE 802.11a standard.

The designed LNAs are suitable to be used with 802.11a standard. The physical layer of 802.11a is based on orthogonal
frequency-division multiplexing (OFDM), a modulation technique that uses multiple carriers to mitigate the effects of
multipath [1]. [2]. As indicated in Figure 1, this standard supports multiple 20 MHz channels, with each channel being an
OFDM modulated signal consisting of 52 carriers.

In order to obtain the LNAs specifications we have analyzed various receiver architectures. We have selected a low IF
architecture to build-up the analog receiver (see Fig 2). In this casc only one phase locked-loop (PLL) and one mixer in
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the 5 Glz band should be designed. In a double conversion architecture we would need to design two differents mixers
and two different PLLs, one fixed at the higher possible frequency, and the other, at a lower frequency, which is in
charge of channel selection. In general, the proposed direct conversion solution is cheaper than the double conversion
architecture.

MIXLEIR
.
>
0 20 RV
> SYNTHESIZER
o 2% 5.15 a 5.825 GlIz
//’ Q0"
» >
2 —> 0
MIXER 0 20 Iz
o >
5.15 5.825 Gl e

Figure 2. Direct conversion receiver for [IEEE 802.11a.

The organization of this paper is the following. In section 2 we explain the LNA topology. The next section is devoted to
the LNA design. In section 4 we show the LNA implementation and a comparison between the designed LNAs. Finally,
a short summary is given in section 5.

2. LNATOPOLOGY
To start the analysis of the designed LNAs, we begin with the description of the basic topologies. As shown in figures 3
and 4, there are four possibilities, two of them related as single-ended (common emitter and cascode) and the other two
as dilTerential (differential and balanced):

Common Emitter configuration
In higure 3(a) we can see the topology of this structure. It is characterized by its low power consumption. Its NF is
usually high due to its high parasitic capacitances.

Cascode configuration (Single —ended)

This configuration is shown in ligure 3(b). With this topology the isolation between the input and the output is improved
thanks to transistor Q2. The polarization circuit is composed by the Q3°s network. The input impedance is matched with
Le and Ls. The output impedance is matched by the network composed by Lo and Ci .

Differential configuration

With this conliguration (see figure 4(a)), we can obtain the common mode rejection (CMR). This conliguration works
with differential signals and it is composed by two cascode branches. It has the same advantages that the cascode
configuration, besides the mentioned CMR. The power consumption is greater than the other conligurations because it
has two branches and a current source.

Balanced configuration
This structure is shown in figure 4(b). It has the same advantage that the differential configuration. The power
consumption and the NF are smaller than the other configurations. This is because it has not any current source.
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Figure 3. Single-ended configuration, (a) common emitter, (b) cascode.

Once we have studied the basic topologies, we consider implementing the best structures. In the single-ended case, the
chosen structure was the “cascode configuration™. This is due to its high voltage gain and low NF and power
consumption. For the differential case, following the same criterion the chosen structure was the “balanced
configuration”™. Also this structure has high linearity.
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Figure 4. LNA in a differential configuration (a) and in a balanced configuration (b).
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3. LNA DESIGN
Lets start with the asvmmetric configuration. This is shown in figure 5. The circuit polarization is done with a voltage
divider, and it is composed by the resistances R1, R2 and R3. The resistance R4 isolates the polarization from the
amplification circuit, which is composed by the transistors Q1 and Q2. The input impedance is matched with Lb and Le.
The capacitor C2 isolates the polarization from the amplification circuit. It realizes the same function than the resistance
R4. Finally, with the net composed by L3 and C3 we match the output impedance to 50 Q.

i L3
0 § c3
._“-_-\l'oui
I’[{I o2
CZ
RZ g
Q I
R4 LE
R3 § c1 = Le
0 0 J’o
Win

Figure 5. Simplified schematic for the single-ended LNA.

The balanced circuit is shown in figure 6. We can see that the two branches are cascode circuits. To transform the single-
ended signal from the input antenna, we use a balun. Its transform relationship is T = V2 . In the same way, to transform
the differential output to single-ended, we use an output balun. This is necessary to drive the next stage, usually a mixer.
The transform relationship for this device is the same, T = V2.
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Figure 6. Simplified schematic of the balanced LNA,

4. LNA IMPLEMENTATION AND RESULTS
Figure 7 and 9 show the layout photograph of the two designs. It can be appreciated the use of spiral inductors [12].
Silicon is a low resistivity substrate and high quality integrated inductors are difficult to obtain. Inductors quality factor
is limited by resistive losses in metal traces, induced currents in metal strips and substrate, and by metal to substrate
capacitance.

The used technology has four metal levels. Three of them are similar and the top level metal is thicker and with greater
conductivity than the others. Although the foundry offers a set of inductors, they are not designed for our specific
application. Particularly, the quality factor is not as high as we need, or is not centered at the required frequency. For this
purpose, we have used Momentum®©, from Agilent Technologies, a fast 2.5-dimensional electromagnetic simulator.
Spirals with different geometry were simulated and an inductor library for the 5 GHz band was designed [12]. With the
designed inductors, we have achieved a high quality factor (from 10 to 12).
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Figure 7. Single ended cascode LNA photography.

Table 1. Final results

Cascode configuration Balanced configuration
Gain 16.230 dB 15910 dB
NF 2.875dB 3.127 dB
VSWRI 1.25 1.35
VSWR2 2.53 1:93
Sl -41 dB -32.81dB
S12 -47 dB -44 dB
S21 16.230 dB 15.910 dB
S22 -9.3 dB -14.43 dB
[1P3 -4.373 dBm -1.32 dBm
0IP3 11.857 dBm 14.59 dBm
Power consumption 9.82 mW 19.64 MW
Chip arca 645 um * 736 um 767 um * 932 um
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Figure 8. Postlayouts simulations from the cascode configuration.

Figure 8 and 10 show the post-layouts simulations results. These results are summarized in table 1. It can be appreciated
the correct matching (VSWR 1 and VSWR 2) in both implementations at 5.5 GHz. In both cases, the isolation between
the input and output ports is high. The balanced configuration is more lineal (the [IP3 and OIP3 are bigger) although its
power consumption is twice. Finally, the NF and gain are quite similar. This is due to both cases utilizes the same
component values
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5. CONCLUSIONS
In this paper we have reported the fundamental design aspects of LNAs with SiGe transistors and on chip inductors. A
description of the LNA configuration was explained, emphasizing the influence of the design parameters in the gain, NF
and IP3. Inductors have been custom designed and simulated with an electromagnetic simulator. The obtained quality
factor and area of the designed inductors fits better with the designed LNAs, than the inductors offered by the foundry.
Two LNAs were designed, one single ended, and other in a differential configuration, showing the feasibility of a low
cost silicon technology for the design circuits in the 5 GHz band.
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A Synthesizer for WLAN with a Fully
Integrated VCO 1n 0,35 um SiGe Technology
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Abstract—In the last yvears, wireless LAN market has shown
an incredible growth, exceeding expectations. This paper
presents a fully integrated LC voltage controlled oscillator in a
low cost 0.35 pm SiGe technology for the 5 GHz band,
according to the IEEE 802.11a wireless LAN standard. The
tank inductor has been designed by electromagnetic
simulations. In order to test the VCO performance, a
synthesizer for IEEE 802.11a has been designed. This work
demonstrates the feasibility of a low cost silicon technology for
the design of 5 GHz band circuits.

Index Terms—WLAN, IEEE 802.11a, SiGe, integrated
inductors, electromagnetic  simulator, phase noise. VCO,

synthesizer.

[. INTRODUCTION

INCLE 1999, the wireless LAN market has experimented

a tremendous growth [1]. This is due to a confluence of
factors including the adoption of industry standards and
interoperability testing, the progressing of wireless LAN
equipment to higher data rates, rapid decreases in product
prices, and an industry shift toward mobility and use of
latptops. The 5 GHz band offers the advantages of higher
data rates, far more available spectrum, less sharing with
other uses such as cordless phones and Bluetooth radio, and
an environment with much less noise and interference from
other electronic devices.

Wireless applications typically require circuits having
low power consumption, low phase noise, small size and
low cost. These include mixers, low noise amplifiers
(LNA), voltage controlled oscillators (VCO), etc. Silicon
based technologies, like SiGe or BICMOS, are good
sandidate for the implementation of these circuits. The main
advantage of SiGe HBTs over 111-V HBTs is that a standard
Si production line can be used for device fabrication. This
allows a low cost production with excellent reliability. Also,
several receiver building blocks can be integrated on a
single die.

Due to low resistivity substrate. inductors with a high
quality factor (Q) are not available. Series resistance of the
metal traces and substrate losses basically limits the
inductor Q [2][3].

This paper describes the design of a fully integrated VCO
using 0.35 pm SiGe technology for the IEEE 802.11a
standard. All the elements of VCO tank arc on chip. In
order to test the VCO performance, a synthesizer for IEEE
802.11a has been designed This work demonstrates that

with the proper configuration and layout techniques it is
possible to design a fully integrated the VCO at 5 GHz band
with a low cost silicon technology.

The organization of this paper is the following. In section
Il we describe the IEEE 802.11a receiver block diagram,
the synthesizer and the VCO specifications for this
standard. Section I11 deals with the inductor design. VCO is
described in section IV. The next section is devoted to the
VCO implementation. In Section VI we show the results.
Finally, a short summary is given in section VII.

I IEEE 802.11A RECEIVER

The PHY layer of 80l.11a is based on orthogonal
frequency-division multiplexing (OFDM), a modulation
technique that uses multiple carriers to mitigate the effects
of multipath [4]. OFDM distributes the data over a large
number of carriers that are spaced apart at precise
frequencies. It is one of the most spectrally efficient data
modulation techniques available [1].

As indicated in Fig 1, this standard supports multiple 20
MHz channels, with each channel being an OFDM
modulated signal consisting of 52 carriers. Each channel is
312 kHz wide, giving raw data rates form 125 kb/s to 1.124
Mb/s per carrier depending on the modulation type
employed (BPSK, QPSK, QAM or 64-QAM) and on the
amount of error-correcting code overhead ( '2 or % rate

code).

5825 Gille

M1 mW
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Fig 1. Channel Allocation in IEEE 802.11a standard.

Table | shows the wvalid operating channels for this
standard. The relationship between the channel center
frequency and the channel number (n.,) is the following:

Channel center frequency =5GHz+ 5 MHzn
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TABLEI
VALID OPERATING CHANNEL NUMBERS BY REGULATORY DOMAIN AND
BAND FOR 802,11 A.

. . Operating channel Channel center
Band (GHz) numbers (1,,) frequency (MHz)
36 5180
L-NII lower 40 5200
band (5.15-5.25) 44 5220
48 5240
52 5260
U-NII middle 56 5280
band (5.25-5.35) 60 5300
64 5320
149 5745
Tt 15 5763
(5.725-5.825) 161 5805

We have selected direct conversion architecture to build-
up the analog receiver (see Fig 2). Thus only one phase
locked-loop (PLL) in the 5 GHz band should be designed.
In addition, it also avoids the need for an off-chip image
reject filter. In a double conversion architecture we would
need two different PLLs, one fixed at the higher possible
frequency, and the other, at a lower frequency, which is in
charge of channel selection. Both PLLs are easier to design
than the one proposed here, however the complete receiver
would have more power consumption and bigger area. On
the other hand, the direct conversion architecture suffers
from drawbacks such as local oscillator leakage (self-
mixing effect) and frequency pulling that appears because
the synthesizer operates at RF signal frequency. All in all
the proposed direct conversion solution is cheaper than the
double conversion architecture.

.
i :IT_“Il-'

Swynthesizer
505 5825 Gl

MIXER

MIXER o 20 Ak

15 5823 ik

Fig 2. Direct conversion receiver for IEEE 8021 1a.

The block diagram of the proposed synthesizer is shown
in Fig 3. The VCO frequency range must be from 5180
MHz to 5805 MHz (see Table 1). The Phase Frequency
Detector (PFD) compares the output frequency (5180 to
5805 MHz), divided by the Programmable Divider and the
Fast Divider, and the reference frequency fi. The Charge
Pump converts the PFD comparison in current pulses,
which are filtered by the Loop Filter to generate the control
voltage. This voltage drives the VCO to increase or
decrease the output frequency so as to drive the PFD’s
average output towards zero [5].

fr >
25 M Charge Loop . foun
13 PED = e T e
uimp er 5180 MHz
5200 MiLe
805 MHe
Programmable Fast
Divicder Divider
+ 1036 1o+ 1161 +2

T T

Fig 3. Synthesizer for IEEE 802.11a receiver.

1I1. VCO DESIGN

The VCO is designed using SiGe HBTs as active devices
from a cheap commercially available process. These HBTs
are npn bipolar transistors with a thin pseudomorphically
grown SijxGey alloy layer as the base. High Ge contents up
to 50% can be incorporated. and the base may be as thin as
5 to 10 nm, which helps in decreasing the base transit time
(7sc) and raises the cut-oft frequency (f7) of the transistor.
Tpc is a critical parameter in high-speed transistors. To keep
its value small the collector doping (Np) is high. The DC
performance of a SiGe HBT is basically governed by the
high current gain due to the suppressed hole re-injection
because of emitter-base valence band offset. Due to the
heterojunction, the collector current density is increased
exponentially with the emitter-base band-gap difterence,
which is, in turn, proportional to the germanium content in
the base.

The VCO is implemented as an LC oscillator topology,
integrating all the components of the tank on-chip. The
phase noise of LC-tuned oscillators is much better than
other configurations because they use the band pass
characteristic of the LC-tank to reduce the phase noise [6].
Other type of oscillators, like ring oscillators, suffer from
switching effects, can introduce noise in the power supply,
and have a worse phase noise than LC-tuned oscillators.

An LC-tuned oscillator is a feedback network as shown
in Fig 4 (a). Oscillation will occur at the frequency at which
the loop transfer function f(s)4(s) is exactly one. This is
known as the Barkhausen criterion. The oscillation
frequency can easily be found, because the imaginary part
of fits)A(s) has to be exactly zero. After calculations it
results to be:

(a) (b}

Fig 4. (a) General feedback network. (b) An LC-tuned oscillator as a
feedback circuit.

The oscillator LC-tank is shown in Fig 4 (b). There are
shown all the parasitic resistances. A series resistance R is
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associated with the capacitor C, and a series resistance K is
associated with the inductor L. The transconductor output
resistance, and the parallel resistance across C and L, arc
represented by Rp. The negative resistance amplifier must
be implemented using active elements, which introduces
noise. Therefore, when designing amplifiers the number of
active elements should be minimized. The VCO core uses a
cross-coupled transistor pair to build-up the negative
resistance. A differential topology provides a more stable
frequency versus supply voltage characteristic and improves
the immunity to load variations. From the Fig 5 (a) the
negative resistance, Z,, , is given by:

27 2

= em\1-p4 am

Jfor p >>1

where gm is the transconductance of the transistor and /7 is
the base to collector current gain.

<

S

La)
(b}
Fig 5. (a) Negative impedance caleulation for the cross-coupled pair. (b)
VCO simplified schematic

In addition, there is a buffer amplifier following the
oscillator core to provide additional isolation from load
variations and to boost the output power. A voltage applied
to the TUNE pin, which is connected to the varactor,
controls the VCO frequency.

IV. INDUCTOR DESIGN

The key element in the realization of a good on-chip LC-
tank is the inductor. Capacitors are readily available in all
IC technologies. But silicon is a low resistivity substrate
and high quality integrated inductors are ditficult to obtain.
Inductors quality factor is limited by resistive losses in
metal traces, induced currents in metal strips and substrate,
and by metal to substrate capacitance [7].

A number of published works report research activities
dealing with this problem, but most of them introduce
changes in the process technology or suggest post-
processing techniques to increase the inductors quality
factor [8][9]. Both approaches increase the cost of the final
product.

The technology provides four metal levels. Three of them
are similar, with equal thickness and conductivity, and the
top level metal is thicker and exhibits a greater

conductivity. Although the foundry offers a set of inductors,
they are not designed for our specific application.
Particulary, the quality factor is not as high as we need, or is
not centred at the required frequency.

We have used Momentum©, from Agilent Technologies.,
a fast 2.5-dimensional design tool, accepting complex coil
geometries. Three-dimensional tools are very time-
consuming, although simulate fully all the parasitic etfects
in the inductor [3].

Spiral inductors with different geometry were simulated.
In order to improve their behavior all the designed inductors
share some common characteristics. The spacing between
the metal lines should be as small as possible. Increasing
the spacing decreases the total inductance because of the
decreasing of the mutual inductance. It also increases the
series resistance and the total area. Therefore the spacing
was fixed to 2 pm. It is well known that circular shape is
the optimum for spiral coils and could bring Q at least 10%
higher [11]. However, octagonal shapes were used, since
the technology allows 45° routing.

Inductors were designed with the top metal level, thick
and conductive enough to present a low coil resistance, and
far enough from the substrate to work at high frequencies.

The chosen inductor has an external radius of 120 pm, 2
turns, the metal width is 16 pm, and the inductance value is
1.3 nH at 5 GHz. The inductor layout has been generated by
an automatic generation tool [12]. A discrete element model
was extracted to be used in simulations [7]. The designed
inductor Q) is shown in Fig 6.
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Fig 6. Integrated inductor quality factor.

V. VCO IMPLEMENTATION

VCO performance is influenced by random mismatches
due to microscopic fluctuations in dimensions, doping,
implant thickness and other parameters. A good differential
pair behaviour depends on the base to emitter voltage
matching.

In order to minimize this mismatch we take into account
the following rules. We have placed transistors in close
proximity, keeping transistors layout as compact as
possible. We have oriented transistors in the same direction.
Differential pair devices should have the same boundary
conditions, this is accomplished by adding dummy
components. We have placed transistors well away from the
power devices. We have used common centroid to obtain
the best common mode reject relation (CMRR) in the
differential pair. This technique results in devices
symmetrically placed about a common center in the layout.
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IFig 7. Differential pair transistor in common centroid configuration.
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A MOS varactor is used. Its operation is based on the
gate to oxide tunable capacitance. In general, it presents a
very good CMAX/CMIN ratio associated with a lincar
variation. It is implemented by simply connecting the drain
and source terminals of an NMOS transistor. In order to
match the varactors and reduce the arca we use an inter-
digit configuration [13].

To minimize the latch-up effect we add many substrate
contacts to reduce the resistance of the ohmic regions.
Latch-up occurs when there is a large substrate or well
currents, then a voltage drops across ohmic regions and
causes parasitic BITs to turn on and set up positive
feedback.  Excessive current flow may damage the

microcircuit. Fig 8 shows the VCO photograph. The total
chip area is 0.424 mm-~.

Fig 8. VCO photograph.

VI, RESULTS
The phase noise is shown in Fig 9. We have achieved a
-113 dBe/Hz at 1 MHz oftset. The achieved phase noise is
suitable for the proposed receiver requirements.
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Fig 9. VCO simulated phase noise.

Fig 10 shows the VCO measured tuning range. VCO
frequency varies from 4.7 GHz to 6.4 GHz.
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Fig 10, VCO tuning range.

To test the synthesizer behavior, we have made
simulations with Advanced Design System© tool from
Agilent Technologies. using the schematic shown in Fig 3.
In order to reduce the simulation time, the simulations were
made with modeled clements, with the exception of the
VCO. We have set the phase noise characteristics of every
element according to the results of individual simulations
for every component. The utilized loop filter is a passive
three-pole filter (see Fig 11). This comprises a second order
filter section and a RC section, providing an extra pole to
assist the attenuation of the sidebands at multiples of the
comparison frequency that may appear.

second order filter extra pole

. ! R2 :
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Fig 11. Passive three-pole loop filter.

The contribution of every element to the synthesizer
phase noise and the total phase noise is shown in Fig 12.

From 10 KHz to 10 MHz the total phase noise is
determined by the VCO contribution.
dBeHz
0.0000 =
4 Total
| Dividers [
1 PFD+Charge Pump O
50.00 - VCO x

2000 : ' . S
100.0 1.000k 10.00k 1000k 1.000M
treq, Hz
Fig 12. Contributions to synthesizer phase noise

10.00M
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The VCO free run phase noise, VCO phase noise loop
contribution and total phase noise is shown in Fig 13. In the
loop, below 10 kHz, the VCO phase noise contribution is
reduced in comparison with the VCO free run phase noise.

dBcHz
-30.00 — S =
" Total
. VCO only !
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-40.00 E "u
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-130.0

100.0 1000k 1000k  1.000M
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Fig 13. VCO phase noise and total phase noise.

1.000Kk 10.00M

We have simulated a hop from 5745 MHz to 5805 MHz.
Fig 14 shows the synthesizer transient response. Initially,
the synthesizer is running at 6240 MHz (Vtune=0 V). The
synthesizer frequency is stabilized on 5745 MHz after 4.2
ms. A change in the divider (from 2298 to 2322) is applied
at 5 ms to achieve the 5805 MHz frequency.
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Fig 14. Transient response of the synthesiser for 5745 MHz to 5805 MHz
hop.

VII. CONCLUSIONS

Using a low cost technology we have designed a fully
integrated VCO with on chip tank in the 5 GHz band. This
fully monolithic approach provides an extremely casy-to-
use VCO, equivalent to a VCO module suitable for direct
conversion architectures. The tank inductor has been
custom designed and simulated with an electromagnetic
simulator. The obtained Q and area fits better with our VCO
than the inductors offered by the foundry. With the proper
VCO topology and the appropriate layout techniques we
have designed a VCO suitable to be used in the 5 GHz
band. In order to test the VCO, a synthesizer according to
IEEE 802.11.a standard has been designed. Simulations
have been made to test the synthesizer behavior, showing
the VCO phase noise contribution to the synthesizer.
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