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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Antecedentes

La implementacion de transceptores CMOS de bajo consumo que trabajan para la banda de 2,4
GHz ha cobrado gran importancia en los ultimos anos debido a la demanda que existe a este tipo de
dispositivos, que se caracterizan por ser de bajo coste y deben poseer baterias de larga duracion. Pese
a que en dicha banda de trabajo podemos encontrar otros estandares como Bluetooth o IEEE 802.11,
el estandar 802.15.4 cumple con los requisitos de bajo coste y reducido consumo en el desarrollo
de transceptores de baja tasa binaria. El estandar IEEE 802.15.4 permite trabajar en tres bandas de
frecuencia: en la banda de 868 MHz para Europa, en la banda de 915 MHz en América y en la banda
de 2,4 GHz a nivel global. La tasa de datos del estandar varia desde los 20 a los 250 kb/s en funcion
de la banda en que se opere. En cuanto a las aplicaciones de este estandar, se destaca la automocion,
domotica, aplicaciones industriales, sistemas médicos, aplicaciones comerciales, etcétera. Todas las
aplicaciones tienen una caracteristica comun, la bateria debe durar entre varios meses o incluso anos

sin ser remplazada.

Un transceptor se puede dividir en varios bloques claramente diferenciados. En primer lugar, hay
dos bloques principales como son el receptor y el transmisor. Dentro de cada uno de estos bloques se
puede distinguir un bloque denominado cabezal. El cabezal (de recepcion o de transmision) trabaja
en la frecuencia de RF y es el encargado de adaptar la senal tras ser recibida, o para ser transmitida.
Tras el cabezal se encuentra la etapa de filtrado, que permite al receptor o al transmisor quedarse con
la banda de frecuencia deseada. Por otra parte, dentro de un transceptor se encuentra el sintetizador
de frecuencias. Este bloque incluye el oscilador local que genera la senal necesaria para convertir la
senal de entrada a una frecuencia determinada, a través de un mezclador. En la Figura 1.1 se muestra
el diagrama de bloques de un transceptor, en el cual se pueden apreciar los distintos elementos que

se han mencionado.
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Figura 1.1: Diagrama de bloques de un transceptor

Este Trabajo Fin de Grado esta enfocado en el disefio del segundo bloque de recepciéon y en es-
pecifico del filtro polifasico, el cual se encargara de solucionar los problemas relacionados con la
presencia de frecuencias imagenes que aparecen durante la etapa de mezclado que se produce en el
cabezal de recepcion. Tal y como se puede ver en la Figura 1.1, este filtro se encuentra entre el ampli-
ficador de transimpedancia (TIA) y el amplificador de ganancia programable (PGA). A continuacion

se dara una explicacion general sobre receptores [1].

1.2. Receptor

Un receptor es un equipo de radiocomunicaciones que procesa una determinada senal de entrada

como informacion util, tratando de anadir la minima distorsion posible.

La integracion de una cadena de recepcion, generalmente llamada front-end, ofrece numerosas

ventajas sobre la conexion discreta de los distintos bloques que la componen, estas ventajas incluyen:

= Reduccion de los efectos parasitos: reduciendo la longitud de las pistas metalicas en los cir-
cuitos integrados con varios niveles de metalizacion, se consiguen menos capacidades parasi-

tas.

= Disminucion del area: se puede optimizar el area colocando los dispositivos fabricados muy

proximos y en un mismo chip.
= Reduccion del consumo: debido al propio escalado del nivel de integracion.

= Disminucidn del coste de fabricacidon al necesitar menos intervencion humana en el mon-

taje del circuito.
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El esquema general de un receptor es el que se muestra en la Figura 1.2 .

MEZCLADOR
Filtro ) ' ) Etapa R
i S i

oL

Figura 1.2: Esquema general de un receptor de radiofrecuencia

El filtro de RF a la entrada del receptor es el encargado de eliminar la senal no deseada obte-
niendo a su salida la banda util (wgrr). A continuacion, la senal se amplifica gracias a la accion del
amplificador de bajo ruido (LNA) y se convierte a una frecuencia mas baja (w; ) para trabajar mas
comodamente con ella . Un circuito llamado mezclador es el encargado de este cambio de frecuencias
de wrr a wrp. Para ello necesita, ademas de la senal proveniente del LNA, una senal de frecuencia
fija proporcionada por un oscilador local en la que wro=wgrr-wrr. El resultado de esta operacion
son dos bandas, una centrada alrededor de w;r y otra en 2wrp-wrF . Un filtro paso bajo sera el

encargado de eliminar esta ultima componente, manteniendo tnicamente la banda deseada en wyp.

Debido a que el mezclador no conserva la polaridad de la diferencia entre sus entradas, traslada a
la frecuencia wyp tanto la banda superior como la inferior, produciéndose entonces una degradacion
de la senal deseada. Ese efecto conocido como frecuencia imagen (wyys), se puede ver de forma

grafica en la Figura 1.3 .
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Figura 1.3: Representacion grafica de la aparicion de la frecuencia imagen en la banda

deseada

Existen diferentes técnicas que permiten eliminar la frecuencia imagen. La mas comun se basa
en el uso de un filtro de rechazo de imagen (ver Figura 1.4 ) el cual se disena para tener una atenua-
cion grande en la banda imagen y unas pérdidas relativamente pequenas en la banda deseada, dos

requisitos que pueden ser simultaneamente resueltos si 2wy es suficientemente grande.
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Figura 1.4: Representacion grafica de la accion de un filtro de rechazo de imagen

No obstante, el problema que se da al usar este tipo de arquitecturas es que el filtro de rechazo
de imagen por lo general no puede ser integrado. Al tener que situarse fuera del chip, obliga al
amplificador de bajo ruido a presentar una impedancia de salida de 50€) haciendo que sea mas dificil
alcanzar los requerimientos de ruido, linealidad, ganancia y consumo de potencia del amplificador.
Ademas, los filtros de rechazo de imagen son caros y voluminosos, lo cual dificulta el diseno de

terminales de pequeno tamano y bajo coste.

Otro método para reducir la degradacion sufrida por la senal debida a la componente imagen se
basa en el empleo de arquitecturas de rechazo de imagen basadas en multiplicadores activos. La idea
de estas arquitecturas es procesar la senal y la frecuencia imagen de forma distinta, permitiendo
la cancelacion de la imagen mediante las réplicas negativas. La diferenciacion entre la senal y la
imagen es posible dado que las dos caen en diferentes lados de la frecuencia del oscilador local.
Las arquitecturas de rechazo de imagen mas conocidas son la Hartley y la Weaver [2] y su principal
inconveniente es que aumentan considerablemente la complejidad del terminal, ya que incluyen dos

o mas multiplicadores asi como filtros paso bajo y sumadores de senal.

Como alternativa a estas estructuras, la opcion que se toma actualmente es la sustitucion del filtro
paso bajo situado al final del cabezal por un filtro polifasico. Este tipo de filtros, también llamados
filtros complejos, permiten el rechazo de la frecuencia imagen a frecuencias bajas y suponen solo un
pequeno aumento de la complejidad de los filtros paso bajo que, de cualquier modo, hay que situar

antes de los convertidores analogico digital (ADC)[1][3].

1.3. Objetivos

El objetivo principal del presente Trabajo Fin de Grado consiste en disenar un filtro polifasico

utilizando la metodologia gm-C para el estandar IEEE 802.15.4 usando la tecnologia CMOS 0.18 pm.

Para ello, se utilizara la herramienta software Advanced Design System, mas cominmente cono-
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cida como ADS de la empresa Keysight. Esta herramienta es una de las mas potentes y mas utilizadas
para el diseno de circuitos de radiofrecuencia. Este software posee una gran cantidad de librerias y
opciones de simulacion lo cual lo convierte en una herramienta idonea para realizar los distintos

disenos que forman parte de este TFG.

Para poder utilizar los distintos componentes de la tecnologia CMOS 0.18 pm es necesario ins-
talar la libreria o kit de disenio (Design Kit) de la tecnologia del fabricante correspondiente, en este

caso United Microelectronics Corportation (UMC).

Las especificaciones del filtro polifasico vienen definidas por el estandar IEEE 802.15.4 y son las

que se encuentran en la siguiente tabla:

Parametros Especificaciones
Frecuencia canal adyacente +5 MHz
Frecuencia canal alterno +10 MHz
Rechazo canal adyacente 0 dB
Rechazo canal alterno 30 dB
Ancho de banda 3 MHz

Tabla 1.1: Especificaciones del filtro

1.4. Contenido de la memoria

Esta memoria se compone de tres Partes y tres Anexos, cuyos contenidos se detallaran a conti-

nuacion:

= Parte I: Memoria. Esta Parte es la memoria en si, y se divide en 9 capitulos:

« Capitulo 1: Introduccion. En este capitulo se realiza una introduccion de los antece-

dentes de este trabajo y se definen los objetivos marcados para el Trabajo Fin de Grado.

« Capitulo 2: Teoria general sobre filtros integrados. En este capitulo se realiza una
introduccion teorica a los filtros integrados. En €l se realizan distintas clasificaciones
segun el tipo de filtro, banda en la que actian y elementos que lo componen. Finalmente

se habla de ciertos efectos que pueden afectar al funcionamiento del filtro.

« Capitulo 3: Disefio de filtros pasivos. En este capitulo se profundiza en los distintos
tipos de filtro. Para ello se explica tanto de forma cualitativa como cuantitativa su fun-
cionamiento. Finalmente se introduce el filtro paso bajo pasivo a partir del cual se partira

en el diseno del filtro polifasico.

« Capitulo 4: Filtros activos gm-C. En este capitulo se realiza una descripcion general
de la topologia gm-C para el diseio de filtros y se sustituyen las bobinas del filtro pasivo

del capitulo anterior por circuitos formados por transconductores ideales.
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« Capitulo 5: OTAs de Nauta. En este capitulo se explica el tipo de OTA que se va a
utilizar, conocido como transconductor de Nauta. A continuacion se explica la metodo-
logia que se va a utilizar para dimensionar los transistores de los OTAs y se realizaran
comprobaciones de este con un banco de test. Finalmente se sustituyen los OTAs ideales

del capitulo anterior por transconductores reales.

« Capitulo 6: Filtro polifasico ideal. En este capitulo se introduce la teoria de filtros
polifasicos y se realiza el filtro polifasico con OTAs ideales a partir del filtro paso bajo

desarrollado en el Capitulo 3.

« Capitulo 7: Filtro polifasico con OTAs reales. En este capitulo se realiza el filtro
polifasico con OTAs reales a partir del filtro paso bajo desarrollado en el Capitulo 4. Para
ello, previamente se calculan los transconductores restantes para poder formar las ramas
integradoras que desplazaran en frecuencia la respuesta, convirtiendo asi un filtro paso
bajo en uno paso banda complejo. Finalmente se aplicaran una serie de técnicas para

mejorar el funcionamiento del filtro.

« Capitulo 8: Receptor completo y simulaciones. En este capitulo se adjunta el filtro
polifasico y un cabezal de recepcion disenado de forma paralela a este proyecto. Con
estos componentes tenemos el receptor completo, al que se le realizaran una serie de

simulaciones.

« Capitulo 9: Conclusiones y lineas futuras. En este capitulo se analizan los resultados
obtenidos tanto del filtro polifasico como del receptor completo del que se habla en el

capitulo anterior.

= Parte II: Bibliografia. En esta Parte se muestran las distintas fuentes consultadas a lo largo

del desarrollo del TFG.

= Parte III: Presupuesto. En el presupuesto se desglosan los costes de elaboracion del presente

TFG.

= Parte IV. Anexo 1: Setups de simulacion del receptor. En este Anexo se pueden encontrar

los esquematicos de los circuitos disenados y los distintos setups de simulacion elaborados.

= Parte V. Anexo 2: Polinomios En este anexo se encuentra una tabla con polinomios de las

distintas aproximaciones de filtros.

= Parte VI. Anexo 3 Paper del receptor..: En este Anexo se encuentra el paper presentado en
la XXX Conferencia en Diseno de Circuitos y Sistemas Integrados (DCIS: Design of Circuits
and Integrated Systems)
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Teoria general sobre filtros integrados

Un filtro es un dispositivo disenado para dejar pasar todas las frecuencias dentro de un rango
especificado (banda de paso) y rechazar todas las frecuencias fuera de ese rango (banda de rechazo).
Idealmente, un filtro tiene pérdidas cero en la banda de paso y pérdidas infinitas en la banda de
rechazo, no causando ninguna distorsion a la senal que pasa a través de él. Existen diferentes criterios

para definir los filtros, los cuales se explicaran a medida que se avance en el capitulo[1][3].

2.1. Clasificacion segun la funcion que desempenan

De acuerdo a la funciéon que realizan, los filtros se clasifican como: paso bajo (LPF), paso alto
(HPF), paso banda (BPS) y rechazo banda (SBF). En la Figura 2.1 se puede observar un ejemplo de
ellos.

Paso bajo Paso alto

1 = 1 ——

paso | rechazo
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|
rechazo || paso
|
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Paso banda Banda eliminada
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\
\| rechazo |/
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Figura 2.1: Respuesta en frecuencia de los cuatro tipos basicos de filtros. Las lineas

continuas son la funcion ideal y las lineas discontinuas la funcion real.
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Dado que resulta imposible realizar filtros con caracteristicas ideales, es decir, con cambios brus-
cos entre la banda de paso y la banda de rechazo, los filtros generalmente se hacen dentro de ciertas
tolerancias en términos de la atenuacion («) en las bandas de paso (pérdidas de insercion) y de

rechazo (véase la Figura 2.2).

Existen diferentes aproximaciones que nos permiten disenar filtros con caracteristicas parecidas
a los filtros ideales, normalmente a expensas de otros parametros. Las aproximaciones mas impor-

tantes son:

Butterworth

Chebyshev

Bessel-Thomson

Eliptico (igual rizado)

Eliptico (maximamente plano)
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Figura 2.2: Especificaciones practicas de la atenuacion del filtro.

Los filtros Butterworth (en la Figura 2.3 (a)) estan disenados para producir la respuesta mas plana
posible 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 determinado en el borde de la banda de transicion. A partir de este punto las pérdidas de
insercion 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 manifestar una 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.

10
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La respuesta de los filtros Chebyshev (en la Figura 2.3 (c)) presenta un rizado en la banda de
paso, es decir, las pérdidas de insercion varian entre un minimo y un maximo a lo largo de toda la
banda de paso. Esto implica que la distorsion de amplitud y fase de estos filtros es mayor pero, como
compensacion, las caracteristicas de rechazo de los filtros de este tipo son superiores a las de los
filtros de tipo Butterworth. De esta forma, con pocos componentes y, a pesar de tener una distorsion
en amplitud y fase mas alta, se puede conseguir que las pérdidas de insercion sean las especificadas

en la banda de rechazo.

Los filtros de Bessel-Thomson (Figura 2.3 (b)) son una aproximacion lineal en fase, es decir, tie-
nen una fase aproximadamente lineal. Fuera de la banda de paso, las pérdidas de insercion aumentan
gradualmente. En la banda de rechazo no tiene una respuesta tan buena como en los filtros de But-
terworth o de Chebyshev, (la pendiente de bajada tiene un valor de 6n 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 son idénticas en la banda de paso a la de los filtros Butterworth y de Chebyshev,
respectivamente (ver Figura 2.3 (d)). Sin embargo, hay una diferencia muy importante en la banda
de rechazo, y es que las pérdidas de insercion alcanzan un valor infinito en una o mas frecuencias de
la misma banda. La ventaja de este tipo de filtros es que la transicion es mucho mas rapida, aunque

su estructura sea un poco mas compleja.
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Figura 2.3: Funciones de transferencia tipicas para filtros de cuatro polos.

2.2. Clasificacion segun los componentes que lo forman

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.

11
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2.2.1. Filtros pasivos

Un filtro pasivo es basicamente un filtro que no posee ningun elemento que amplifica (transis-
tores, amplificadores operacionales, etc.). En términos del nimero de componentes necesarios, los
filtros pasivos son la implementacion mas simple de una funcion de transferencia dada. Estos filtros

tienen otras ventajas como:

Debido a que no tienen ningin componente activo, no precisan ninguna fuente de alimenta-

cion.

= Su respuesta no esta acotada por las limitaciones en ancho de banda de amplificadores ope-
racionales o cualquier otro tipo de circuito activo y, por tanto, pueden trabajar bien con alta

frecuencia.

» Los filtros pasivos se pueden utilizar en aquellas aplicaciones que implican corrientes o ten-

siones elevadas.
= Generan poco ruido en comparacion con los circuitos que usan elementos activos.

= El ruido que producen es simplemente ruido térmico de los componentes resistivos vy, si se

disena correctamente, la amplitud de este ruido puede ser muy baja.

Sin embargo, presentan algunas desventajas importantes para segun que aplicaciones:

= Al no utilizar ningtin elemento activo, no proporcionan ganancia.

= Ademas, para la sintesis de la mayoria de filtros pasivos son necesarios varios inductores y el

coste que implica su uso en circuitos integrados puede ser prohibitivo en términos de area.

2.2.2. Filtros activos

Los filtros activos emplean elementos que amplifican, especialmente amplificadores operaciona-
les (OA) y amplificadores operacionales transconductores (OTA), junto con resistencias y conden-

sadores en sus lazos de realimentacion. Existe una serie de ventajas asociadas a este tipo de filtros:

= Pueden tener ganancia y ademas sus impedancias de entrada y salida se puede ajustar a los

valores deseados (en general esto no es siempre posible con los filtros pasivos).

= Son mas faciles de disenar que los filtros pasivos (sobre todo si los comparamos con los dis-

tribuidos).

= Su cualidad mas importante, es posiblemente que carecen de inductores, de tal modo que se

eliminan los problemas asociados a estos componentes.

12



Diseno de un Filtro Polifasico para un receptor IEEE 802.15.4 en Tecnologia CMOS 0.18pum

No obstante, al igual que los pasivos también poseen una serie de desventajas:

= El funcionamiento en alta frecuencia esta limitado por el producto ganancia-ancho de banda

de los elementos que amplifican.

= Los filtros activos generan ruido debido a la circuiteria de amplificacion, aunque haciendo un

diseno cuidadoso y usando amplificadores de bajo ruido esto se puede reducir al minimo.

En [4] se puede encontrar una descripcion detallada de los filtros activos basados en OA.

Otro tipo de filtros, llamados filtros de condensadores o capacidades conmutadas, solventa al-
gunos de los problemas inherentes a los filtros activos comunes y anade algunas nuevas cualidades
interesantes. Este tipo de filtros no necesita de ningun condensador o inductor externo y su fre-
cuencia de corte se puede fijar en un amplio rango con una exactitud muy alta mediante el uso de
una frecuencia de reloj externa. Esto posibilita hacer disefios robustos y con alta repetibilidad, con
el coste reducido de osciladores baratos controlados por un cristal. Un detalle a tener en cuenta de

este tipo de filtros es su baja sensibilidad a cambios de temperatura.

La principal diferencia entre los filtros de capacidades conmutadas y los filtros activos conven-
cionales es que trabajan con datos muestreados, es decir, trabajan en tiempo discreto en lugar de en
tiempo continuo. El funcionamiento de los filtros de capacidades conmutadas se fundamenta en la
posibilidad de simular el funcionamiento de resistencias mediante el uso de condensadores integra-
dos y conmutadores 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, dan-
do por resultado filtros integrados cuyas frecuencias de corte son proporcionales y determinadas

unicamente por la frecuencia del reloj externo.

El inconveniente principal de los filtros conmutados es que presentan mucho mas ruido a su
salida (tanto ruido aleatorio como del propio reloj) que los circuitos activos convencionales. Ademas,
su frecuencia maxima de operacion esta limitada por el ancho de banda de los dispositivos activos
[5]. Debido a esta limitacion, la aproximacion de capacidades conmutadas no se suele utilizar para
el filtrado en alta frecuencia, por lo que la solucion mas comun es utilizar los filtros activos basados

en OTA.

La mayoria de los OA se basan 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 realimentacion de compensacion, la
cual disminuye el producto ganancia-ancho de banda (GBW) del OA. 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 enfocados a la realizacion
de filtros integrados de alta frecuencia. Esta técnica de disefio utiliza solamente transconductores y

condensadores y se denominan filtros gm-C. Aunque la aplicacion fundamental de este método de
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diseno son los filtros de alta frecuencia, los circuitos gm-C se pueden utilizar también para el disenio

de filtros integrados en frecuencias bajas.

La Figura 2.4 muestra una clasificacion de los filtros segtn el rango de frecuencias de funciona-
miento. Como se puede apreciar, la aproximacion gm-C es el método mas conveniente para el disenio

de filtros de frecuencia intermedias (FI).

| Filtros RC discretos analdgicos |

| Filtros SC |

| Filtros gm-C |

Filtros pasivos LC |

Filtros distribuidos
(guia-ondas)

| | | | | | | | | | |
0 100 102 10 10* 100 10® 107 10® 10° 10"

Figura 2.4: Clasificacion de los filtros segun el rango de frecuencias de funcionamiento.

2.2.3. Efectos de segundo orden
2.2.3.1. DC-offset

Los offsets de continua pueden corromper la senal y, en el peor caso, podrian saturar las etapas
siguientes. Este efecto es mas importantes en filtros paso bajo puesto que los paso banda no usan la
frecuencia cero. En caso necesario habra que compensar este efecto mediante sistemas que permitan

el calibrado.

2.2.3.2. Ruido

El ruido generado por los dispositivos semiconductores esta presente en la salida de cualquier
filtro construido con componentes activos. En la mayoria de los casos, las ultimas etapas del filtro
eliminan el ruido presente en la banda de rechazo generado por las etapas 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 analogico
digital (ADC) y la magnitud del ruido raramente excede el valor del bit menos significativo. Sin
embargo, si se pretende mejorar la exactitud de los datos deberemos reducir el ruido tanto como sea

posible.

14



Diseno de un Filtro Polifasico para un receptor IEEE 802.15.4 en Tecnologia CMOS 0.18pum

2.2.3.3. Distorsion

Si los circuitos activos de los que se compone el filtro presentan no-linealidades, a la salida apare-
ceran componentes armonicas de la frecuencia de la senal de entrada. Estos armonicos se convierten
en entradas al convertidor analogico-digital, que los transforma a digital con el resto de la senal. Igual
que sucede con el ruido, cada etapa del filtro paso bajo elimina 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

senal de entrada, la amplitud, la funcion 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. La THD es la suma del valor
eficaz de las distorsiones armonicas individuales (es decir 2°, 3°...etc.) creada por la no-linealidad
de los componentes activos y pasivos en el circuito cuando es atacado por una entrada sinusoidal
pura con una amplitud y una frecuencia dadas. Su medida precisa una entrada sinusoidal de muy
baja distorsion, la eliminacion de la componente correspondiente a la frecuencia fundamental de la
salida y la medida de amplitud de los armoénicos restantes que son, tipicamente, de 60 dB a 140 dB

menos que el fundamental.

En filtros activos, la THD se especifica generalmente en dBc (dB relativo a la amplitud de la
componente fundamental) en una frecuencia y amplitud especificas (por ejemplo 10V),_, para una

frecuencia de 1 KHz).

La figura de mérito que relaciona el ruido y la distorsion es el rango dinamico (DR). E1 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 proporciona una calidad razonable de senal. 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.

—>> FILTRO ADC
(a)
—>> FILTRO ADC

(b)

Figura 2.5: Distorsion producida por la no-linealidad en un filtro (medida con el
THD)(a). Distorsion producida por la intermodulacion (medida con el
IP3)(b).

15



Capitulo 2. Teoria general sobre filtros integrados

Las no-linealidades en un filtro paso bajo se pueden medir mediante el THD (véase la Figura
2.5(a)). Sin embargo, en el caso de un circuito paso banda, la medida mas adecuada es la intermodu-
lacion 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 2.5((b)). Esta no-linealidad es caracte-
rizada por el punto de intercepcion de tercer orden (IP3). Cuando la definicion del rango dinamico
se basa en el comportamiento de la intermodulacion, el rango dinamico se llama rango dinamico
libre de espurios (SFDR). [4].

2.3. Resumen

A lo largo de este capitulo se han mostrado diferentes clases de filtros, desde los ideales, que
nunca se implementaran debido a sus cambios imposibles de senal, hasta los filtros reales, que se

clasifican de dos maneras, segun la funcion a desempenar o segin los componentes que lo forman.

Segun la funcién que vayan a desempenar pueden ser filtros paso bajo (LPF), paso alto (HPF),
paso banda (BPF) o rechazo banda (SBF), realizandose a partir de una de las cinco aproximaciones

que creamos conveniente (Butterworth, Chebyshev, Chebyshev inverso o Eliptico).

Segun los componentes que lo conforman pueden ser filtros pasivos, formados por componentes
que no ofrecen ganancia, o filtros activos, creados por amplificadores y transconductores que limitan

su ancho de banda en alta frecuencia pero mas sencillos de disenar.

Antes de iniciar el diseno del filtro polifasico, en el proximo capitulo se hablara sobre las ca-
racteristicas de las distintas aproximaciones para la creacion de filtros. De esa forma, sera posible

apreciar sus diferencias desde el punto de vista teorico.
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Capitulo 3

Diseno de filtros pasivos

Una vez comentados los tipos de filtros, en este capitulo se procedera a crearlos a partir de la
base teorica de cada uno de ellos [6]. Este capitulo sera meramente teorico, dado que como se vera,

para el disenio de filtros se utilizara una herramienta software [1][3][7].

3.1. Teoria general sobre filtros

En la practica, las especificaciones de los filtros se dan en términos de la frecuencia (o frecuen-
cias) de corte (w,), la desviacion o error maximo permitido en la banda de paso Ay, la frecuencia o
frecuencias limite de la banda de rechazo (ws) y la atenuacion minima en la banda de rechazo (A,).
En base a estas especificaciones se podra representar un diagrama en magnitud de la respuesta en
frecuencia del filtro. En la Figura 3.1 se puede ver la respuesta de un filtro paso bajo y como esta

cumple las especificaciones al estar dentro de los limites impuestos en el diagrama.

Filtro Paso bajo
AMEITETIEELEELRER R RRR RN
N
A NE
N
P N
N\
A
N r
X
N
D
5
Banda de paso §
—>
R
Y | Banda de rechazo
A .
, , o

(ol s

Figura 3.1: Ejemplo de respuesta que cumple las especificaciones de un filtro paso bajo

Normalmente, se trabaja con funciones paso bajo debido a la simplicidad de estas, ya que las
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respuestas de otro tipo de filtros (BPF, HPF y SBF) pueden extraerse a partir de filtros paso bajo a

traveés de una transformacion en frecuencia.

La dificultad radica en dar con una respuesta F(s) en magnitud y/o fase que se ajuste a la cur-
va predefinida. El problema de esta aproximacion es que es una aproximacion, pero esto ha sido

superado por varias vias matematicas, siendo las funciones mas conocidas las de:

Butterworth (maximamente plano)

Chebyshev (igual rizado)

Bessel-Thomson

Eliptico igual rizado o Cauer

Eliptico maximamente plano

3.2. Aproximacion del filtro paso bajo ideal

En la Figura 3.2 se representa la respuesta en amplitud de un filtro paso bajo ideal con una
frecuencia de corte normalizada (2. = 1. Si se acepta un pequeno error en la banda de paso y una
banda de transicion no muy abrupta, se puede buscar una funcion F(s) donde la magnitud de la
misma se aproxime lo maximo posible a la respuesta ideal. Una funcién genérica que cumple estas

caracteristicas puede ser la siguiente:

1
1+ 2w(w)?]1?

[F(jw)| = M(w) =

Donde ¢ es una constante con un valor comprendido entre cero y uno (0 < ¢ < 1), dependiendo

del error estipulado para la banda de paso, y w(w?) es una funciéon de w? tal que:

» Para(0<w<1)—0< (ww? <1)

s Paraw > 1 — w(w?) > 1

Por lo general, el numerador de M(w) puede tener otra constante distinta a la unidad, que co-

rresponderia con la ganancia (o atenuacion) en w = 0 (es decir, en DC).

18



Diseno de un Filtro Polifasico para un receptor IEEE 802.15.4 en Tecnologia CMOS 0.18pum

IF(jw)l

0 (A)C:]. w

Figura 3.2: Respuesta de la amplitud de un filtro paso bajo ideal.

3.2.1. Aproximacion por el método de Butterworth o maximamente plano

2

Si en la funcion genérica mostrada previamente, se fuerza ¢ = 1y w(w?) = w?" siendo n un

numero entero, real y positivo, se obtiene la siguiente ecuacion para la amplitud:

_
[1+ wn]1/2

[M(w)| =

Se puede observar que M(0)= 1y que M(w) decrece con w.

Para w,. = 1:

20logM (1) = —10log2 = —3,01dB

En otras palabras, para w, = 1, la amplitud estara 3dB por debajo de su valor en DC. Esta ser4 la
frecuencia de corte del filtro, la cual no depende del orden del mismo (n). El orden del filtro determina

cuanto se aproxima la funcion M(w) a la ideal.

En la funcion de M (1) se muestra la respuesta en amplitud de los filtros Butterworth. La apro-
ximacion de Butterworth es también conocida como aproximacion maximamente plana debido a
que las primeras 2n — 1 derivadas de M(w) son cero en w = 0. El error en la banda de paso es
cero en w = 0 y maximo en la frecuencia de corte (3dB). Entre w = 0y w = 1, el error toma
valores intermedios aumentando a medida que crece w. Para valores de w > 1, M(w) se comporta

aproximadamente como:

Es decir, cae alrededor de 20n dB/décadas.
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Capitulo 3. Diseno de filtros pasivos

20logM (w) = —20nlogw

Para buscar una funcion de red F(s) cuya magnitud con s = jw esa M(w), se hara lo siguiente:

1

M*(w) = [F(ju)* = F(jw)F(=jw) =

Sustituyendo jw por s queda:

1

F(s)F(—s) = TT o

Definiendo una funcion P(s?) tal que cumpla que:

Y que

entonces, puesto que se conoce P(—w?) a partir de M?(w), se puede obtener P(s?) cambiando
—w? por 52 en la ecuacion de M?(w). Si se expresa P(s?) en la forma definida en la tltima ecuacion,
se puede observar que los polos de F'(s) son simétricos a los de F'(—s) sobre el eje jw. Dado que
F(s) debe ser una funcion estable, sus polos son idénticos a los de P(s?) pero con la parte real

negativa. Los polos de P(s?) son las raices de la ecuacion:

1+ (=1)"s* =0
Se puede demostrar que la solucion es la siguiente:

2k —1 )+ (2k—1
s cos
2n J 2n

Sp = ok + jwy, = sen( )

Donde k puede tomar los valores k = 1,2, ..., 2n.

Los n polos de F(s) se obtienen a partir de la ecuacion anterior. Todos ellos tienen una magnitud

igual a la unidad y caen de forma equidistante sobre la circunferencia unidad.

Por ejemplo, considerando el caso para n = 4, tenemos:

con ello podemos decir que:
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1

P(SQ) = —1+88

Los polos de P(s?) se obtienen de la ecuacion de s para k = 1,2,...,8, y se observa que se

situan en la circunferencia unidad tal y como se muestra en la Figura 3.3.

Figura 3.3: Polos de un filtro Butterworth para n=4.

De estos polos, los primeros cuatro (k = 1,2, 3,4) se asignan a F'(s) puesto que deben caer en

la mitad izquierda del plano s. Estos son:

s1 = —0, 3827 + 50,9239

9= —0,9239 + 50, 3827

s3 = —0,9239 — 50, 3827

sy = —0,3827 — 50,9239

Por lo tanto, la funcion de cuarto orden de un filtro Butterworth paso bajo es:

1
(1 — 81)(1 — 82)(1 — 83)(1 — 84)

F(s) =
Agrupando los términos complejos conjugados tenemos:

1
(s2 4 0,7654s + 1)(s% 4+ 1,8478s + 1)

F(s) =

Y al multiplicarlos entre si:
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1

F(s) =
() = 26185 1 341452 + 26135 1 1

El denominador de esta funcion se conoce como el polinomio de Butterworth. En la Figura 3.4

se muestra la respuesta del filtro expresado por la funcion F'(s).

Los primeros diez polinomios de Butterworth se pueden observar en la Tabla A.1 del Anexo 2.

may(S(2.1))

L L L O e L B B B B B
00 02 04 06 08 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30

freq, Gz

Figura 3.4: Filtro Butterworth de cuarto orden realizado mediante la herramienta ADS.

3.2.2. Aproximacion por el método de Chebyshev o igual rizado

Se parte de la siguiente ecuacion:

1

|F(jw)* = M*(w) = T4 2020w

Donde ¢ sigue teniendo un valor comprendido entre cero y uno (0 < ¢ < 1) y Cp(w) es el

polinomio de Chebyshev de grado n, cuyo valor vendra dado por:

1

cos(ncos™ w) para (0 < |w| <1)

Cp(w) =
cosh(ncosh™1w) para (0 < |w|
Cy(w) variara entre +1 y -1 en la banda de paso (0 < ||w| < 1), mientras que su valor absoluto
aumenta rapidamente con w por encima de w = 1. Como consecuencia de ello M(w) varia entre
1y (1 + ?)~/2 en la banda de paso, tomando un error con un rizado de 20log(1 4 £2)1/2 =
10log(1 + £%)dB. De esta forma, el valor de ¢ determina el error en la banda de paso. El polinomio

de Chebyshev se puede obtener a partir de la siguiente formula recursiva:

Cryi1(w) = 2wC, (w) — Cp—1(w)

Con Cy(w) =1y C1(w) = w.

En la Figura 3.5 se ofrece la representacion de los polinomios Chebyshev con n=1, 2, 3.
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C,

G 1

Figura 3.5: Diagrama de los polinomios Chebyshev de grados n=1, 2 y 3.

Por lo tanto en DC (w = 0) tendremos:

fn) 1 para n impar
n)=
—(1+ /)12 para n par

Fuera de la banda de paso y paraw >> 1, M(w) se comporta aproximadamente como (£2"~1w") ™1,

es decir, la atenuacion para w > 1 sera:

20log (2" Lw™) = 20loge + 20l0g2™ ! 4 20logw™ = 20loge + 6(n — 1) + 20nlogw,y dB

Que si se compara con los 20nlogw de la funcion Butterworth, para € > 1, la aproximacion de
Chebyshev tiene una ventaja de 20log(c+ 6(n-1)) dB sobre la primera (aproximacion de Butterworth).
Sin embargo, cuando ¢ < 1 esta ventaja es menos relevante debido a que el log(¢) tienen valores

negativos.

Por un procedimiento similar al del caso del tipo Butterworth, se hallan los polos de la funcion

del filtro Chebyshev de la siguiente forma:

Sp = o £ jwy

Donde:
. o 2k —1
o = sinhfsin( 57y )
2k — 1
wy, = coshPycos( 5 )
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1 1
Br—senh™ 1=
n €

parak=1,2,...2n.

Estos polos se sitian sobre la elipse definida por la siguiente ecuacion:

2 2
O Wy

=1
senh?fB,  cosh?fy

El semieje mayor de la elipse cae en el eje jw, siendo su longitud +coshfj. Mientras que la

longitud del semieje menor es £senhfy.

Los puntos de interseccion entre la elipse y el eje jw definen la frecuencia a -3dB (frecuencia a
potencia mitad), los cuales coinciden con +coshfy. Si se comparan con los de Butterworth se puede

ver que las frecuencias de estos son siempre w, = £1.

Dividiendo sy, entre coshf3; se pueden normalizar las funciones de los polos de Chebyshev de
forma que se puede obtener la frecuencia a potencia mitad en w. = 1. La normalizacion de los polos

se hara de la siguiente forma:

sp, = LI o, £ jwj
k coshfy, k= Tk
Con
2k —1
o, = tanhpBysen( 5 )
2k —1
w), = cos( )

2n

Comparando s}, con los correspondientes polos de la funcién de Butterworth se puede observar
que tienen idénticas partes imaginarias, mientras que sus partes reales se diferencian en un factor
tanhfy. La posicion relativa en el plano s de los polos de Butterworth y de los polos normalizados
de Chebyshev para n = 3 se muestran en la Figura 3.6 . Para el caso de ¢ = 0, cuando 8, = ooy

tanhf;, = 1, los polos de Butterworth y Chebyshev coinciden.

Los coeficientes de la funcion del filtro de Chebyshev, asi como sus polos, se pueden buscar
facilmente en una tabla creada con varios valores de rizado, desde 0.1, 0.5, ..., hasta 3dB. Algunos de

estos datos estan recogidos en la Tabla A.2 del Anexo 2, pero no son funciones normalizadas.
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B — « Ch

Figura 3.6: Posicion de los polos de Butterworth y de los normalizados de Chebyshev.

Las respuestas en amplitud de una funcion paso bajo Chebyshev de tercer orden para 1y 3 dB

son los siguientes:

Fras(s) 0,491
s =
1dB s3 + 0,988s2 + 1,2385 + 0,491
0,2506
F34p(s) =

s34 0,597s2 + 0,928s + 0,2506

En la Figura 3.7 se muestra la comparacion entre ambas respuestas con la del filtro Butterworth.
En ella se observa que los filtros Chebyshev tienen una respuesta de igual rizado en la banda de paso

y cae de forma monotona fuera de ella.

IFGo) = =
~
N

0.80 — A

— Butterworth
«= 1-dB Chebyshev
« 3-dB Chebyshev

0.40 —

0.00 T e e

0.01 0.10 1.00 10.00

Figura 3.7: Comparacion de la respuesta en magnitud del filtro Chebyshev de tercer
orden paso bajo de 1y 3 dB de rizado con el correspondiente filtro Butter-

worth.
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3.2.3. Aproximacion por el método de Chebyshev inverso

Los polinomios de Chebyshev también se usan para obtener las funciones inversas de los filtros

Chebyshev, su magnitud es la siguiente:

1

e2C%(~

M (w) = —— W
14 2C%(

)

SH R

Las propiedades de esta funcion son las complementarias a las funciones del tipo Chebyshev, en
el sentido de que estas presentan un maximo plano en la banda de paso y tiene igual rizado en la
banda de rechazo. Ademas, la respuesta en fase es mejor que la del filtro Chebyshev. En la Figura 3.8,

podemos ver la diferencia en magnitud entre los filtros Chebyshev y Chebyshev inverso de tercer

orden.
1.20 T
ol
0.80 —
0.40 — — Chebyshey
- Inverse Chebyshey
- N
“~
-~
-
- - o,

0.00 L ) B B L L1 S R 1L llllﬂf‘[

0.01 0.10 1.00 10.00 100.00

Figura 3.8: Comparacion de la respuesta en magnitud del filtro Chebyhhev de tercer
orden paso bajo de 1y 3 dB de rizado con el correspondiente filtro Butter-

worth.

3.2.4. Aproximacion por el método Eliptico o de Cauer

Los filtros examinados hasta ahora tienen todos los ceros en el infinito. Sin embargo, en algunos
casos, se necesita que la banda de transicion caiga mas rapidamente. En otras palabras, se necesita
una atenuacion muy alta cerca e la frecuencia de corte. Este requisito obliga a usar funciones de

aproximaciones elipticas y es, por esta razon, que estos filtros se les llame filtros elipticos o de Cauer.

Estos filtros presentan un rizado constante tanto en la banda de paso como en la de rechazo. En
la Figura 3.9 se muestra la respuesta en magnitud tipica de un filtro eliptico de tercer orden cuya

funcion es:

K(s* +wd)
(s+a)(s2+Bs+~

F(s) =
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Los parametros que determinan un filtro eliptico son:

» El error maximo en la banda de paso, dado como atenuacion maxima (A, 4,.) en la banda paso
» La minima atenuacion en la banda de rechazo (A,,4:)
= La frecuencia a la cual comienza la banda de rechazo w;

= Frecuencia de corte de la banda de transicion w,

]
(dB)

Figura 3.9: Respuesta de un filtro eliptico de tercer orden.

En el caso de los filtros elipticos, se parte de la siguiente ecuacion:

1

Fljw?= ——
V) = T R )

Donde R, dependiendo de si n es par o impar, se obtiene:

ww? —w?) (w3 — w?)...(wi — w?)
(1 — wiw?)(1 — wiw?)...(1 — wiw?)

R, =

para n impar (n=2k+1),

e k
R, = 5
1

para n par (n=2k).

Se puede extraer a partir de las ecuaciones anteriores que:

Esto significa que el valor de R,,(w) a una frecuencia w’ en la banda de 0 < w < 1 es reciproco
a su valor en la frecuencia 1/ w’ en la banda comprendida entre 1 < w < oo. Por lo tanto, si se

encuentran las frecuencias criticas que ofrecen un comportamiento de rizado plano en la banda de
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paso, automaticamente la funcion tendra el mismo comportamiento en la banda de rechazo. Dado

F|? esta limitado, los polos de F(s) no pueden caer en el eje jw. Ademas, como |F(jw)|?

que
no puede ser cero dentro de la banda de paso, sus ceros deberian estar situados fuera de ella. No
obstante, los ceros de | F'(jw)|? son los polos de R,,(w), asi que todos los polos de R,,(w) deberian
ser mayor que la unidad. Es decir, que los ceros de R,,(w) deberian estar todos dentro de la banda

0<w< 1l

Existen tablas que dan los polos, los ceros y las frecuencias w; para varias combinaciones de
valores de A4, ¥ A,,;,,- En dichas tablas el rizado de la banda de paso viene dado normalmente en

términos del coeficiente de reflexion p, el cual se relaciona con A,,4, segin la siguiente expresion:

Apgz = —10log(1 — p?)dB

Se debe tener en cuenta que, si se conoce A, 4,4 ws y we, la solucion del problema de

min’
aproximacion por medio de filtros elipticos es la que menor orden requiere, con lo que este tipo de

filtros se pueden fabricar con un bajo de coste y, debido a ello, son los mas utilizados en la practica.

En la Tabla A.3 del Anexo 2 se muestran algunas funciones de estos filtros para varios valores
de atenuacion maxima A,,4, en la banda de paso. Claramente, para la seleccion del filtro eliptico

apropiado, las especificaciones deben incluir los valores de A4, A Qs = (ws/we) y n. Por el

min’
contrario, en los filtros de Butterworth solo se necesitaba el orden n, mientras que en los filtros de

Chebyshev era necesario especificar los valores de n y € (0 Agz)-

3.2.5. Aproximacion por el método Bessel-Thomson

Para realizar este tipo de aproximaciones se procedera de forma similar tomando como funcion
F(s):

Donde K es una constante y D,,(s) es un polinomio de orden n que esta relacionado con los

polinomios de Bessel G, (s) a través de la siguiente relacion:

Los polinomios de Bessel se definen de la siguiente forma:

1 (n+k)! &
-) = ——=1k!(2
Gul) = 3 g H(2s)
Puede demostrarse que todos los ceros de D, (s) estan situados en la parte izquierda del plano

5y que existe al menos un cero en el semieje real negativo.
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La formula para hallar D,,(s) para cualquier n, junto con sus dos primeros polinomios son los

siguientes:

Di(s)=s+1

D,(s) = (2n — 1)D,,_1(s) + s’ D, _s(s)

En la siguiente tabla se pueden ver los 5 primeros polinomios de D,,(s):

n Dy (s) Raices de D,,(s)

1 s+1 -1

2 s2+3s+3 -1.5 %+ j0.867

3 s3 + 652 + 155 + 15 -2.322, -1.839 £ j1.754

4 5% +10s% + 4552 + 1055 + 105 -2.896 + j0.867, -2.104 + j2.657

5 8% 4 15s% 4+ 10553 + 42052 + 9455 + 945 -3.647, -3.352 + j1.743, -2.325 + j3.571

Tabla 3.1: El polinomio D,,(s) y sus primeras cinco raices

Las funciones F'(s) conseguidas por este método se conocen como filtros de Bessel o Thomson,

siendo su retraso practicamente ideal de acuerdo con el criterio de maximo plano.

Su respuesta en amplitud es paso bajo con una frecuencia de corte dada por la siguiente formula

aproximada (para > 3):

W3qdB = (2n — 1)ln2

Esto se puede comprobar en la Figura 3.10 , en la cual se muestra la respuesta en magnitud y
fase de los tres primeros filtros Bessel de orden impar. Podemos observar que el ancho de banda en

el que la respuesta en fase es lineal aumenta a medida que aumenta n.
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Amplitude (dB)

Phase (degree)

(b)

Figura 3.10: Respuesta en magnitud en magnitud (a) y en fase (b) de los tres primeros

filtros Bessel de orden impar.

En las Figuras 3.11 y 3.12 se pueden observar las diferencias de la respuesta en magnitud y fase

de un filtro Bessel de tercer orden con las los filtros Butterworth y Chebyshev del mismo orden.

120 —
F(o) ——
0.80 —
— Butterworth
0.40 — ... Chebyshey
— Bessel
. \
\
* -
0.00 LI lllllll 1 Illl”ll I T IIIIITII
0.01 0.10 1.00 10.00 100.00

Normalized Frequeacy, o/,

Figura 3.11: Respuesta en magnitud de un filtro Butterworth paso bajo de tercer orden,

su correspondiente filtro Chebyshev (con un rizado de 1dB) y por ultimo

el filtro Bessel.
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0 —

— Butterworth

-~ Bessel
«e Chebyshey

Phase ~ N
(Degrees)
. ~
~
~
=100 —
-200 —
300 g T I
2

Figura 3.12: Respuesta en fase de los filtros de tercer orden Butterworth, Bessel y

Chebyshev (con un rizado de 1dB).

Se puede apreciar que, desde el punto de vista de la selectividad, el filtro de Bessel esta en desven-

taja, pero su respuesta en fase, por lo que a su linealidad se refiere, es bastante superior, sobretodo

cuando se compara con la respuesta en fase del filtro Chebyshev.

Como consecuencia de ello, la respuesta temporal de los filtros Bessel-Thomson muestra un

mejor funcionamiento en cuanto a la fidelidad de las formas de onda de la entrada, comparado con la

de los otros filtros paso bajo. En otras palabras, transmiten pulsos cuadrados con menos distorsion

que los otros tipos de filtros. En la Figura 3.13 podemos ver la respuesta a un escalon de los tres

filtros considerados anteriormente. Claramente, el tiempo de subida, el tiempo de estacionamiento

y el sobreimpulso son menores en el filtro de Bessel que en los otros dos filtros.

0.4 —

— Butterworth
= Chebyshev
+e. Bessel

0

T

16
time

0.0 r

Figura 3.13: Respuesta en escalon de los filtros Bessel, Butterworth y Chebyshev de

tercer orden.
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3.3. Aproximacion del filtro paso bajo ideal mediante la herramien-

ta ADS

Como se ha visto en los apartados anteriores, se ha conseguido mediante distintos métodos
tedricos, una aproximacion bastante acertada de los filtros paso bajo ideales. Sin embargo, actual-
mente a la hora de disenar el filtro pasivo prototipo, se usan herramientas software pudiendo elegir
entre una amplia gama de programas de ayuda al disenio. En este caso, se diseniaran nuevos filtros
basados en esas aproximaciones con la ayuda del software de diseno ADS (Advanced Design Sys-
tem). Concretamente, se empleara el programa de diseno de filtros que incorpora ADS denominado

Filter Design Guide, (véase la Figura 3.14 )

File Edit Select View Insert Options Tools Layout Simulate Window Dynamiclink NeEEGGIENEEM Help

1 Amplifier

—]IE7 Eﬂ‘@' 4' wf| ot 0 Q] Bluetooth Elr{]ﬁ?}‘ e

| Fier
|Filter DG - All Networks =] _| Uinesiization J %

Mixer

r # Osdillator
oT o7 Passive Circuit
~ . e S
E g { g 5 o e 5 . 3 y ; a 5 a . . ; - i RF System
oT oT ] ™ — i
i@. E T T - R R Analog/Digital Conversion
5T 3T DA LClowpa yassDT_untitled2 Loadpdl e
¥ o DA LCLOWDBSSDT1 T Radar Applications
@ E TDSCDMA
T 3T . .Fp=1GHz . . . L4 WLAN
JFs=2GHz VPI Link Utility
) Ap—3 dB . . . | csignalIntegrity Applications
As=20dB Wireline Applications
"N=0 - - - o cdma2000
. ResponseType Maxlmally Flat - - =
. Rg=50 Ohm. :
_RI=50 Ohm

Figura 3.14: Ventana donde se realizan los esquematicos y se muestra el menu de "De-

sign Guide”.

3.3.1. Aproximacion por el método Butterworth

En la Figura 3.15 se puede ver la ventana principal, donde se indican las caracteristicas que
debe tener el filtro. Los parametros a definir son las frecuencias donde debe estar la banda de pa-
so (Fp=1GHz) y la banda de rechazo (Fs=2GHz), las impedancias de entrada (Source=50f2) y salida
(Load=50%2), la amplitud en dB en las bandas de paso (Ap=3dB) y rechazo (As=20dB) y, por ulti-
mo, el tipo de respuesta del filtro. En este caso, queremos disenar un filtro Butterworth, por lo que

elegiremos una respuesta maximamente plana (Figura Maximally Flat).

Al colocar todos estos parametros en el asistente, este nos devolvera el orden del filtro que tal y

como se puede ver en este caso es cuatro.

Si lo que se precisa es un orden concreto y los parametros introducidos no son logrados, se
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tendran que modificar los datos y definir un nuevo filtro o utilizar otro método.

Overview Filter Assistant l Simulation Assistant ] Sensitivity Assistant ] Display Assistant |

Impedances Response Type Ap (dB)
ey Load lMaximaIIy Flat LI [3
[50 {50 As (dB)
) |20
First Element
| Parallel | ,3_3 dB /square
™
Order [N)
l
Realizations
Design Information ™ View Al
Order:
i |
Minimum Insertion Loss: Fp Fs Units
0.0000 [ 2 ] ] [GHz +]
| Design l Redraw I Help

Figura 3.15: Ventana donde se realizan los esquematicos y se muestra el menu de "De-

sign Guide”.

Tomando la opcion de disenio (Design), la herramienta proporciona el circuito que implementa
el filtro pero, para trabajar de forma mas comoda, lo representa mediante un simbolo en el que se

presentan las caracteristicas del filtro tal y como se puede ver en la Figura 3.16

H—x n
DT

DA_LCLowpassDT1_creo_butterworth
DA_LCLowpassDT1

Fp=1 GHz

Fs=2 GHz

Ap=3 dB

As=20 dB

N=4

ResponseType=Maximally Flat
Rg=50 Ohm

RI=50 Ohm

Figura 3.16: Simbolo de ADS de un filtro paso bajo de Butterworth.

Una vez hecho esto, se puede ver el ladder o filtro pasivo propiamente dicho. El esquematico

correspondiente a este filtro se muestra a continuacion.
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L1 2
1L=14.695273 nH 1 =6.086982 nH
R=1e-120hm R=1e-12 Ohm
Port Port
P1 P2
Num=1 Num=2
C ]S
c1 R
C=2.434793 pF C=5.878109 pF

Figura 3.17: Ladder realizado por el ADS a partir de los datos propuestos en el asisten-

te.

Para observar el comportamiento del filtro se pueden hacer dos cosas: o bien se simula dentro del

asistente de diseno (Simulation Assistant) de donde se obtiene la respuesta en frecuencia de varios

parametros del filtro junto con otras pruebas que el software realiza automaticamente, o bien se

puede colocar el circuito como se encuentra en la Figura 3.18 y simular obteniendo los parametros

S. En este caso se ha optado por la segunda opcion, ya que simulara solo la ganancia del filtro (S5 7).

!
Torm By Term (&% | s-ParaveTERS |
Term1 Term2
_ DA_LCLowpassDT1_creo_butterworth iy &
Num=1 DA Num=2 S_Param
=50 Ohm . LCLowpassDT1 7250 Ohm sP1
Fp=1 GHz _
- & = Start=0 GHz
Fs=2 GHz o
— Ap=3 dB y— Stop=3.0 GHz
As=20 dB Step=10.0 MHz
N=4
ResponseType=Maximally Flat
Rg=50 Ohm
RI=50 Ohm

Figura 3.18: Esquema del filtro de Butterworth para la simulacion en parametros S.

La respuesta en magnitud de la ganancia de un filtro Butterworth de tercer orden viene repre-

sentada en la Figura 3.19.

meg(§(2.1))

0.4—

0.2

B L L A B BN B
00 02 04 06 08 10 12

1.4 22 24 26 28 30

freq, Gz

16 18 20

Figura 3.19: Respuesta de un filtro de Butterworth.
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3.3.2. Aproximacion por el método de Chebyshev

Para el diseno de filtros de Chebyshev se seguiran los mismos pasos comentados en el ejemplo
de filtros de Butterworth. En la Figura 3.20 se muestra el asistente de la guia de diseno de filtros. En
ella se puede apreciar que el tnico cambio con respecto a la aproximacion por Butterworth es el tipo
de repuesta elegida. En este caso se corresponde con la de un filtro de tipo Chebyshev, para el cual
el asistente devuelve un filtro de orden tres. Al seleccionar la opcion Design, se genera el filtro paso
bajo con las caracteristicas propias de un Chebyshev (Figura 3.21) y, de igual forma que para el caso

anterior, se dispone tanto del simbolo como del esquematico (Figura 3.22).

Overview Fiter Assistant | Simulation Assistart | Senstivity Assistant | Display Assistart |

Impedances Response Type Ap [dB)
Source Load | Chebyshev EANE
|50 50 s [dB)
First Element |20
| Parallel | [3_5 dB/square

Order (N) \

i \
Realizations

Design Information [ View Al
Order:
7|
_ I
Minimum Insertion Loss: Fp Fs Units
i [ 2| I |GHz ]
Design [ Redraw I Help

Figura 3.20: Ventana del asistente para el diseno de filtros de Chebyshev.

- x —a
DT
DA LClowpassDT1_untitled2
DA LClowpassDT1
Fp=1GHz

Fs=2 GHz

Ap=3dB

As=20dB

N=3
ResponseType=Chebyshev
Rg=50 Ohm

RI=50 Ohm

Figura 3.21: Filtro Chebyshev.
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L
Jiq
L=5.66327 nH
R=1e-12 Ohm
< > 2 YA < >
Port Port
P L] L] P2
NurmrF1 Num=2
L C L C
. - c2
_1 C=10.659979 pF C=10.659979 pF

Figura 3.22: Ladder realizado por el ADS a partir de los datos propuestos en el asisten-

te.

El siguiente paso sera comprobar la ganancia. Una forma sencilla es hacerla mediante el analisis

de parametros S. Para ello se conectara el filtro como en la Figura 3.23 .

Los terminales usados a la entrada y salida del filtro sirven para definir la impedancia y poder

realizar la simulacion en corriente alterna de dichos parametros.

En la Figura 3.24 se muestra la magnitud del Sy ; representando asi la respuesta en frecuencia

del filtro Chebyshev.
=m - Term I ) | SPARAVETERS |
ot DA LCLowpassDT2_untitied2 =
Nun=1 e = Num=2 S Param
Z=50 Ohm DA LCLowpassDT2 Z=50 Ohm sP1
L Fp=1 GHz I oI
Fs=2 GHz =
L phartee) L Stop=3.0 GHz
As=20dB Step=10.0 MHz
N=3
ResponseType=Chebyshev
Rg=50 Ohm
RI=50 Ohm

Figura 3.23: Esquema del filtro de Chebyshev para la simulacion en parametros S.

mag(S(2,1))

1.2

1.0—

0.8

0.6

0.4—

0.2—

0-0|||||||||||||||||||||||||||1|
0.0 0.5 1.0 1.5 20 25 3.0

freq, GHz

Figura 3.24: Respuesta de un filtro de Chebyshev.
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3.3.3. Aproximacion por el método de Chebyshev inverso

Al igual que en los casos anteriores, se parte de la herramienta de diseno de filtros (Figura 3.25),
en la cual se cambia el tipo de respuesta por la de Chebyshev Inverso (Inverse Chebyshev). De esta

forma, el filtro resultante proporcionado por el asistente es de orden 3.

Una vez hecho esto, se presiona el boton Design, obteniendo el simbolo que se corresponde con

el filtro (Figura 3.26) y también el esquematico equivalente (Figura 3.27).

Overview Fiter Assistant | Simulation Assistant | Senstivity Assistart | Display Assistant |

Impedances Response Type Ap (dB)
Coistn s |Inverse Chebyshev ~| 3
50 50 As (dB)
. [2D
First Element
—~1 dB/square
|Parallel | Ig—_' q

Order N) AT

Realizations
Design Information ™ View Al
Order: '
4
l—
Minimum Insertion Loss: Fp Fs Units
0.0000 o
| Design | Redraw | Help |

Figura 3.25: Ventana del asistente para el diseno de filtros de Chebyshev Inverso.

o e
DT
DA LClowpassDT3_untitled2

DA LClowpassDT3

Fp=1 GHz

Fs=2 GHz

Ap=3dB

As=20dB

N=3

ResponseType=Inverse Chebyshev
Rg=50 Ohm

R=50 Ohm

Figura 3.26: Filtro de Chebyshev Inverso.
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L

iy

L=12.1142 niH

R=1e-12 Ohm

P Ve W

Cc

2661 77381 fF
Port i Port
P1 i ] H |— ] P2
N1 N =2

— . &1 — C3
C=2.42284 pF C=2.42284 pF

Figura 3.27: Ladder o esquema del filtro de Chebyshev Inverso.

Tal y como se ha procedido hasta ahora, para obtener la respuesta en frecuencia de este circuito

(Figura 3.28) se realizara una simulacion mediante parametros S (Figura 3.29).

T k= T} Tom | 5| sParavETERS I
Term1 o g Temm2
N1 aﬁt&wp&szg};ﬁmm\edz A > S Param
2250 Ohm \ LCLowpas: 250 Ohm SP1
= =l Gtz = Start=0 GHz
h ;‘S;g S'B"Z 1 Stop=3.0 GHz
sl Step=10.0 MHz

N=3
ResponseType=Inerse Chebyshev

RI=50 Ohm

Figura 3.28: Setup para simulacion en parametros S del filtro de Chebyshev Inverso.

1.2

1.0—

0.8—

0.6—

0.4—

0.2—

mag(S(2,1))

0-0|||||||||||||||||||||||||||||
0.0 0.5 1.0 1.5 20 25 3.0

freq, GHz

Figura 3.29: Respuesta de un filtro de Chebyshev Inverso.

3.3.4. Aproximacion por el método Eliptico o de Cauer

Siguiendo con el mismo orden que en la explicacion tedrica, la siguiente aproximacion a realizar

es la Eliptica o de Cauer.
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Como en los casos anteriores, primero se debe consultar la guia de diseno. En ella se pueden
ver los huecos destinados para colocar los parametros caracteristicos de los filtros. Como en el caso
anterior, lo unico que se debe cambiar es el tipo de respuesta a eliptica con respecto a los casos

anteriores, ya que los parametros son iguales.
Tras hacer esto, el asistente devuelve un filtro de tercer orden (Figura 3.30).

Tal y como ocurria en los casos que preceden a este, ahora se dispone tanto del simbolo (Figura

3.31) como del esquematico (Figura 3.32).

Overview Fiter Assistant | Simulation Assistant | Senstivity Assistant | Display Assistart |

Impedances Response Type Ap (dB)
Source Load IE"":'“C l.l !3
|50 |50 ﬂ\'S_IdB]
20
First Element |20
IParaIIel :J [3_5 dB/square
Order [N]
|
Realizations
Desian Information I~ Viewall
Order: Vi
X |
Minimum Insertion Loss: Fp Fs Units
6.0000 i [2 | | [GHz ~|
| Design | Redraw I Help

Figura 3.30: Ventana del asistente para el diseno de filtros Elipticos o de Cauer.

o | e
DT
DA _LClLowpassDT1_untitled2
DA LClLowpassDT4
Fp=1GHz

Fs=2 GHz

Ap=3dB

As=20dB

N=3

ResponseType=Elliptic

Rg=50 Ohm

RI=50 Ohm

Figura 3.31: Filtro Eliptico o de Cauer.
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L
L1

L=2.875735 nH
R=1e-12 Ohm
YN,
C
e = i o
Port i B Port
P1 4 ) | ; P2
Nurr=1 Nurm=2
J/ C ~L C
— 1 -— 3
T C=7.531781 pF C=7.531781 pF

Figura 3.32: Ladder o esquema del filtro Eliptico o de Cauer.

A continuacion, se le realizara a este filtro la misma simulacion en parametros S que para los

casos anteriores (Figura 3.33) y se podra observar la respuesta en frecuencia (Figura 3.34).

e
+ ¥ T = T3 Term | &% | SPARAVETERS I
Term1 " Tem2
NuT=1 BQM::CLOWSSBEFWﬂedZ Nure2 S_Param
Z=50 Ohm \ | Clowpass Z=50 Ohm SP1
Fp=1GHz
= = Start=0 GHz
Fs=2 GHz
L — Stop=3.0 GHz
= Ap=3dB = Step=10.0 MHz
As=20dB :
N=3
ResponseType=Elliptic
Rg=50 Ohm
RI=50 Ohm

Figura 3.33: Setup para simulacion en parametros S del filtro Eliptico o de Cauer.

mag(S(2,1))
i

0-0|||||||||||||||||||||||||||||
0.0 0.5 1.0 1.5 20 25 3.0

freq, GHz

Figura 3.34: Respuesta de un filtro Eliptico o de Cauer.

3.3.5. Aproximacion por el método de Bessel-Thomson

Este es el ultimo caso sobre el que se va a hablar y se trata de la aproximacion de Bessel-Thomson.

Siguiendo el mismo proceso que se siguio en los casos anteriores, se abrira la herramienta de disenio
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de filtros de ADS y en ella se colocara los parametros del filtro y el tipo de respuesta a Bessel-

Thomson.

Tal y como se ha visto en los apartados anteriores, es el asistente el que nos proporciona el
orden del filtro, pero, en el caso de Bessel-Thomson, ADS permite el orden de este tipo de filtros
como un parametro mas. Para que haya concordancia con el resto de circuitos ya creados por el

mismo meétodo se optara por un filtro de tercer orden (Figura 3.35).

Overview Filter Assistant | Simulation Assistant | Senstivity Assistant | Display Assistant |

Impedances Response Type Ap (dB)
s Load |Bessel- Thomson ~| 3
|50 |50 FTIT As [dB)
First Element \ =
IF'alaIIel ;J \ ’3_5 dB/square
S
Order [N)
I3
Realizations
Design Information ™ ViewAll
Order:
3 [—
Minimum Insertion Loss: Fp Fs Units
0.0000 ]1 l2 | I |I3Hz Ll
Design I Redraw I Help

Figura 3.35: Ventana del asistente para el diseno de filtros de Bessel-Thomson.

Una vez completado este Gltimo campo, se pulsa en Design y se obtiene el simbolo y esquematico

del filtro (Figura 3.36 y Figura 3.37).

o |l e
DT
DA L ClLowpassDT1_untitled2
DA LClLowpassDT5

Fp=1 GHz

Fs=2 GHz

Ap=3dB

As=20dB

N=3
ResponseType=Bessel-Thomson
Rg=50 Ohm

RI=50 Ohm

Figura 3.36: Filtro Bessel-Thomson.
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=

L1

L=7.710976 nH
°R=‘I e-12 Ohm

=42

Port Port
P1 3 [ P2
Nun1 NunF2
Lec Le
= C1 —
C=7.002677 pF T C=1.072362 pF

Figura 3.37: Ladder o esquema del filtro Bessel-Thomson.

Por ultimo, se realiza la simulacion en parametros S (Figura 3.38) para obtener la respuesta en

frecuencia (Figura 3.39).

e
+ ¥ Term T 3 Tem |@ S-PARAVETERS
Term1 P g Termm2
Nure1 DA LClowpassDT1_untited2 NUTE2 S Param

Z=500hm DA LClowpassDT4 Z=50 Ohm SP1
Fp=1GHz
Fs=2 GHz Sa-DGH:
S Stop=3.0 GHz

=3dB
2’;_:230 -] Step=10.0 MHz

N=3
ResponseType=Elliptic
Rg=50 Chm

R=50 Ohm

Figura 3.38: Setup para simulacion en parametros S del filtro de Bessel-Thomson.

mag(S(2.1))
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freq, GHz

Figura 3.39: Respuesta de un filtro de Bessel-Thomson.

3.4. Comparacion entre las distintas aproximaciones

En este apartado se procedera a incluir todas las respuestas en frecuencias de los distintos tipos
de filtros tratados en este capitulo en una misma grafica. Para ello se realizara la representacion en

magnitud (Figura 3.40) y fase (Figura 3.41), y asi se podran apreciar claramente sus diferencias.
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Los filtros quedan representados por distintos colores que coinciden en ambas graficas. De este
modo, se tiene que el filtro Butterwoth viene representado por el color rojo, el Chebyshev por el

azul, el Chebyshev Inverso por el negro, el filtro Eliptico sera de color verde y el de Bessel-Thomson

por la linea rosa.

5))
3))

mag(S(2,1))

meg(S(8,7))

0-0IIII|lIIIll’;\;ﬁl’cl]llIIIIIIIIIIII
0.0 0.5 1.0 1.5 20 25 3.0

Figura 3.40: Representacion de la ganancia en magnitud de los filtros de Butterworth,

Chebyshev, Chebyshev Inverso, Eliptico y de Bessel Thomson.
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Figura 3.41: Representacion de la ganancia en fase de los filtros de Butterworth,

Chebyshev, Chebyshev Inverso, Eliptico y de Bessel Thomson.

3.5. Resumen

En este capitulo se ha demostrado que existen numerosos tipos de aproximaciones para crear
un filtro. De ellas, cinco son las mas recurridas y, por ello, son objeto de estudio en este capitulo. Se
ha realizado un estudio de las caracteristicas mas relevantes, prestando especial atencion al estudio
de sus funciones de transferencia. Se ha comprobado que el disefio atendiendo al calculo de los
polos y los ceros de dichas funciones es una tarea repetitiva y , por ello, puede ser reemplazado por

herramientas software, como ADS, que automatizan dicho trabajo.

Una vez disenado el filtro, el problema que se presenta es que no todos los valores de los ele-
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mentos pasivos que lo forman estan disponibles. El problema se agrava si lo que se pretende es
disenar un filtro integrado en el que el area es aun mas limitada. La solucion que se plantea es sus-
tituir los elementos pasivos por otros generados a partir de circuitos activos como pueden ser los

transconductores (OTAs).

En el siguiente capitulo se estudiara como conectando convenientemente varios OTAs y modi-

ficando su transconductancia podemos simular un componente pasivo determinado.
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Capitulo 4

Filtros activos Gm-C

Tal y como se reflejo en el segundo capitulo del presente documento, los filtros gm-C estan
compuestos principalmente por OTAs (amplificadores de transconductancia) y condensadores. En
este capitulo, se presentaran los conceptos basicos referidos a este tipo de filtros [1][3]. Si el lector

lo precisa, puede encontrar una descripcion mas detallada en [5] y [2].

4.1. OTA basico

Un OTA o amplificador de transoconductancia, en el caso ideal, no es mas que una fuente de
corriente controlada por tension con ancho de banda infinito y con también posee impedancia de
entrada y salida infinitas. El simbolo utilizado para referenciar a un OTA es el que se muestra en la

Figura 4.1, en la que también se incluye el circuito equivalente en pequena senal.

Vi L
VJ IILCI CJ% ImVi

W

V2T
io=ngi
()
io
ViT ALI C‘ i
Vw} T #) ImVi §r0 %Co Vi O
V2
N o io=gmvi

(b)

Figura 4.1: Simbolos de los OTA asimétrico (a) y diferencial (b) con sus circuitos equi-

valentes en pequena senal.
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4.2. Circuitos basicos con OTAs

No es la intencion de este documento la de realizar una descripcion detallada de todos los cir-
cuitos basados en amplificadores de transconductancia. Por ello, se insta a leer las referencias ya
comentadas previamente ([5] y [2]) si se quiere tener un mayor conocimiento de este tipo de circui-
tos. No obstante, en las Figuras 4.2, 4.3 y 4.4 se muestran algunos circuitos basicos que se pueden
implementar con transconductores: resistencias simuladas, integradores y giradores. Las formulas

o0 expresiones y esquemas que describen a estos circuitos se pueden ver a continuacion:

Para la resistencia:

vi
L

(a) (b) (c)

Figura 4.2: Resistencias simuladas con OTA: conectada a tierra (a), flotante (b) y dife-

rencial (c).

Para el integrador:

Vo _ gm
V. sC
— Vi
o n .
! ok
(@) (b)

(c) (d)

Figura 4.3: Integradores simulados con OTAs: asimeétrico (a), asimétrico con carga re-
sistiva (filtro de primer orden) (b), diferencial con carga resistiva con dos

condensadores puestos a tierra (c) y diferencial con carga resistiva con con-
densador flotante (d).
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Para el girador:

L=C/gm? é
= L=Clgm?
P!
il v mI[ =€
(b)
= -—L;Cflvgﬂri L=Clgm?
v et =t o —
ol L— [
(©) (d)

Figura 4.4: Giradores simulados con OTAs: implementacion de una bobina conectada
a tierra mediante OTAs asimétricos (a), implementacion de una bobina co-
nectada a tierra mediante OTAs diferenciales (b), implementacion de una
bobina flotante mediante OTAs asimétricos (c) e implementacion de una

bobina flotante mediante OTAs diferenciales (d).

Tal y como se refleja en las Figuras 4.3 y 4.4, existen dos formas de disenar un integrador o un
girador completamente diferenciales. La primera esta basada en el uso de dos condensadores puestos
a tierray de valor 2C. La segunda se basa en el uso de un nico condensador flotante de valor C. Esto
significa que si se conecta el condensador de forma diferencial, se ahorraria tres cuartos del area del
condensador (se necesitaria 1 condensador (1C) en lugar de cuatro (4C)). No obstante, la conexion
diferencial tiene una desventaja. En la fabricacion de condensadores integrados, la placa inferior, la
que esta situada al lado del substrato, esta conectada a este a través de un condensador parasito cuyo
valor no es despreciable (su valor es del orden del 10 % del valor del condensador)(ver Figura 4.5(b)).
Desde el punto de vista del integrador o del filtro completo, estas capacidades parasitas influyen en
el comportamiento del circuito. Para eliminar este efecto, el condensador C deberia tener su placa
inferior conectada a tierra (Figura 4.5(c)). Si se conecta el condensador de forma diferencial para
ahorrar area de silicio, el disehador deberia conectar dos condensadores de valor C'/2 en paralelo
con las placas inferiores invertidas tal y como se muestra en la Figura 4.5(d). De esta forma, los

condensadores C, /2 todavia estan presentes pero se mantiene la simetria y el equilibrio del circuito.
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l——o
A
——H

ol
=

boe—f

(@ (b) (© (d)
Figura 4.5: 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 recomenda-

da de un condensador flotante de valor C (d).

4.3. Filtros de primer y segundo orden

El filtro gm-C de primer orden universal se muestra en la Figura 4.6. Este circuito queda descrito
por la siguiente funcion de transferencia:

Vo a-sC+gm
Vi sC+gme

]

2.a-C 2-(1-a)}C =

||
1

gmy -p——

(a)

Figura 4.6: Filtro gm-C de primer orden universal asimétrico (a) y diferencial (b).

Algunas de las caracteristicas principales de este tipo de filtros son:

= Se puede obtener un filtro paso alto de primer orden a partir de este circuito si se hace gm; = 0,

por lo que se eliminara del circuito el transconductor correspondiente.

» La transconductancia gm; puede ser negativa si se eliminan los cables cruzados y se conecta

la salida inversora de gmj con los condensadores superiores y la salida no inversora con los

inferiores.
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» El valor de a puede variar entre 0 < a < 1, permitiendo ajustar el coeficiente de s en el
numerador. Por ello, se puede hacer que los ceros de la funcion de transferencia puedan estar

en cualquier lado sobre el eje real.
» Para hacer un integrador ideal basta con eliminar la transconductancia gms.

= Sigm; = —gmso y a = 1 se obtiene un filtro paso todo de primer orden que se puede utilizar

para realizar correcciones de fase.

= Finalmente, si se intercambian las conexiones de + y - de los condensadores 2 - a - C de la
entrada de gm; se puede modificar el signo de la funcion de transferencia, convirtiendo el

circuito en inversor.

En la Figura 4.7 se muestra el filtro gm-C de segundo orden universal. Se puede observar que los
dos condensadores 2(1 — a)C y los dos condenadores 2(1 — b)C' en la implementacion diferencial
pueden ser sustituidos en el caso de la implementacion asimétrica por un condensador de valor
(1 —a)Cy (1 —0b)C, respectivamente. De igual forma ocurre con los condensadores 2 - a - C'y

2-b- C. A continuacion se presenta la funcion de transferencia que define el funcionamiento del

circuito:
Vy gm Vy gm Vs, gmi Vio  gmp
2(p. =2 .22 g L2 2.
Yo T e G W G
K 2y dm L gm?
C, C1-Cy
Ca-sf+ s+ w?
8245 wp/Q + Wi
donde

wo = 2, Q:\/g’
c -Gy Cy’

Esta funcion de transferencia describe una funcion bicuadratica, la cual puede tener ceros en

cualquier lugar, dependiendo de los valores de tension V;_4 que se elijan. Asimismo, las transcon-
ductancias gma, gms y gmy son iguales (gma = gms = gmy = gm). La transconductancia gm; se
puede ajustar por separado para hacer w, # wg. Teniendo en cuenta que la relacion entre los con-
densadores es Q2, se podrian presentar dificultades en la implementacion practica si Q es grande.

Las ecuaciones de diseno para los dos condensadores son las siguientes:

m 1
o =".09 Co="— =
wo wp @
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2(1a)C,
2'3'&1 - Z-b‘C: f— 2‘\\1-b_‘,--C:
+\'3__| |7 +u, H v,
+Vy
i — + - —
m
~ . -g 2 L
Nz
-3 | =W ]
L <IN i W4 11 =
2:a-Cy —_— 2:b-Cz =—=2{1b)-C2
2{1a)Cy

®)

Figura 4.7: Filtro gm-C de segundo orden (bicuadratico) asimétrico (a) y diferencial (b).

La siguiente tabla permite construir de forma sencilla cualquier filtro bicuadratico:

Tipo de filtro® | Vi | V3 | V4 a b gmy H(0) H(o0)
LP Vil oo 0 0 | H(0)-gm | gmi/gm 0
BP® 0 |Vi| o | Hy/Q*| o 0 0 0
HP 0| Vi|V a aQ? 0 0 b= aQ?
BR) Vi | Vi |V a a@Q® | H(0) - gm | gmi/gm | b= aQ?
AP Vil Vi | Vi| 2Q7? 1 Gm 1 b=

Tabla 4.1: Guia para el disefio de un filtro bicuadratico
ATy /o V4 deben ser iguales a —V; para una cierta libertad adicional en la seleccion de los
signos de los coeficientes
» ) H) es la ganancia a la mitad de banda

» (OG5 gm1/gm = b se obtiene un filtro de rechazo banda (notch), si gmy/gm > b un paso

bajo, y si gm1/gm < buno paso alto de rechazo de banda

= Nota: LP= Low Pass; BP= Band Pass; HP= High Pass; BR= Band Rejection; AP= All Pass

50



Diseno de un Filtro Polifasico para un receptor IEEE 802.15.4 en Tecnologia CMOS 0.18pum

4.4. Filtros de orden superior

Se pueden disenar filtros gm-C de orden superior de dos formas:

= Conectar varias estructuras de primer y segundo orden en cascada (Figura 4.8(a)).

= Simulacion de filtros pasivos en escalera (ladder)(Figura 4.8(b)).

La segunda técnica se basa en disenar 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,
puesto que disenar un filtro pasivo es relativamente sencillo gracias a la disponibilidad existente
de programas de ayuda al diseno de los mismos [7][8][9][10]. Ademas, los filtros desarrollados si-
guiendo este método son mas robustos frente a las tolerancias de los componentes con los que estan

disenadon [5]

—1 1% orden [— 2°rden [~

(a)
I-1g|rador

11

Figura 4.8: Disenio de un filtro de orden tercer conectando en cascada una etapa de
primer orden y otra etapa de segundo orden (a), y simulando un circuito

pasivo en escalera (b).

4.5. Implementacion del filtro gm-C

El primer paso para disenar cualquier filtro es conocer bien las especificaciones de diseno del
mismo. En este caso, el objetivo de este proyecto es de realizar un filtro polifasico paso banda cuyas

caracteristicas son:

= Ancho de banda de 3 MHz
» Frecuencia central de 2.5 MHz
= Rechazo de 0 dB en el canal adyacente (:=5M H z)

= Rechazo de 30 dB en el canal alterno (£10M H z)

51



Capitulo 4. Filtros activos Gm-C

Para completar el diseno del filtro polifasico, hay que definir una serie de pasos previos. El pri-
mero consiste en realizar un filtro paso bajo pasivo prototipo a partir de bobinas y condesadores.
Una vez hecho esto, se transformara dicho filtro en uno activo basado en gm-C con las técnicas

explicadas previamente.

Dado que un filtro paso bajo es igual que uno paso banda pero centrado en el origen, como

primer paso se disenara un filtro paso bajo con las siguientes caracteristicas.

= Ancho de banda de 1.5MHz
= Rechazo de 0 dB en el canal adyacente

s Rechazo de 30 dB en el canal alterno

Como se reflejo en el capitulo anterior, a la hora de disenar el filtro prototipo pasivo, se pueden
emplear numerosas herramientas diferentes. En este caso, se ha utilizado la herramienta ADS (pro-
porcionada por Keysight), Filter Design Guide. Se puede observar en la Figura 4.9 la ventana principal
donde se indica a este asistente las caracteristicas del filtro a disenar. El proceso que se debe seguir
es el mismo que se mostro en el capitulo anterior. Esto es, definir las frecuencias donde debe estar
la banda de paso y la banda de rechazo (Fp= 1.5 MHz y Fs=7.5 MHz), las impedancias de entrada y
salida (Rsource= Rload= 12 Kf2 (esta eleccion se explicara en el Capitulo 5), la amplitud en dB de las

banda de paso y rechazo (Ap= 3dB y As= 30dB) y el tipo de respuesta del filtro, que en este caso sera
Butterworth (o Maximally Flat).

Imjl

( E=E)
c}( Filter DesignGuide =
File Tools Miaw
| & <@ = 0 X | 4
Current Schematic SmartComponent
I[ proyectofiltra_new_prj 1: B LI IU!\_LL‘LQ'.\IuassDTL LI
Current Design SmartComponent Capahility
IFlltrD IIJEsign. Simulate, Yield, Display
Ouerview  FiterAssistant | Simulation Assistant | Yield Assistant | Display Assistant |
Type Ap (dB)
Source Load IMaxlmaIIy Hat :I I3
|1znon |szuno Asilan)
kUS| T T O =
Parallel vl 2 3: dB/square

Design Information
Order:
3

Minimum Insertion Loss: B Fs
0.0000 i :

E

Design i

Help

Figura 4.9: Ventana del asistente de diseno.

Se ha seleccionado un filtro de tipo Butterworth porque los criterios de rechazo en Zigbee no son
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muy exigentes. A pesar de que los filtros tipo Butterworth precisan de un orden mayor para cumplir
dichos requisitos, esto no va a ser un problema debido a esta caracteristica del estandar. Ademas,
este tipo de filtros proporcionan una respuesta muy plana en la banda de paso, caracteristica muy

beneficiosa para el objetivo de este filtro.
A continuacion se observa el esquematico proporcionado por la herramienta (Figura 4.10 ).

L

L1

L=2.544464 mH
5=1e—1 2 Ohm

Port Port
P1 P2
Num=1 Num=2
— C1 — C2
C=8.834946 pF C=8.834946 pF

Figura 4.10: Esquematico resultante.

A continuacion se presenta el OTA ideal (Figura 4.11). A traveés del procedimiento explicado al
inicio de este capitulo, se sustituye la bobina presente en el circuito de la Figura 4.10 por un girador

formado por transconductores ideales, quedando el circuito que se muestra en la Figura 4.12.

Para calcular el valor de la transconductancia que deben poseer los OTAs ideales que formaran

el girador que sustituira a la bobina se ha utilizado la siguiente formula:

Cr

m=\T

donde:
L=254mH
C', = 10 pF (Valor seleccionado por el disenador)

Una vez aplicada la formula, se obtiene que el valor de la transconductancia g, = 63u.5. Este

valor sera importante a la hora de calcular el OTA real en el siguiente capitulo.

0A
R R2

~ .

Figura 4.11: OTA ideal (fuente de corriente controlada por tension ideal proporcionada
por ADS).
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Y =
SRC9 52 R2 R1
= .

out2

R
R4
R=12 kOhm

c — VCCS
c1 SRC3
G=gm S

}R | %
— VCCS —

SRC1
G=gm S

N

c2

I

I

5 deeféf;ec?§$aad|i Capacidades propias del filtro ades';ai?gr']aa o
entrada (12 kQ) pasivo 3° orden salida (12 kQ)

Figura 4.12: Filtro paso bajo activo realizado con OTAs ideales.

La respuesta del circuito, tanto en su version pasiva como en su version activa (con OTAs ideales),
se muestra en la Figura 4.13. Se puede apreciar como ambas respuestas se solapan perfectamente,
manteniéndose los valores de ganancia y frecuencia de corte en los valores especificados. Ambos

tienen pérdidas de 6 dB en la banda de paso, que seran corregidas a la hora de implementar el filtro

con OTAs reales.

0
h / v m4
) freq=251.2kHz
-20— dB(out2)=-6.021
40 m3
= . freq=316.2 Hz
33 -60-] dB(out1)=-6.021
mm i
T T
.80
-100—
L A A A A A
s 2 8 8 g 8 g g 8
o o o o o o o o o
freq, Hz

Figura 4.13: Respuesta del filtro tanto para su version pasiva (bobinas y condensado-

res) como para su version activa ideal (OTAs ideales y condensadores).

4.6. Resumen

Tal y como se ha comentado, los transconductores (OTAs) son uno de los componentes activos
mas empleados a la hora de realizar circuitos basicos. Los OTAs poseen un Unico parametro, la

transconductancia (gm), la cual puede ser variada dependiendo de las necesidades del diseno.
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Estos dispositivos, junto con condensadores, forman los filtros gm-C cuya caracteristica principal

es la robustez de sus disenos y versatilidad para usarlos en un vasto rango de frecuencias.

Si se pretende realizar filtros de primer o segundo orden a partir de OTAs, solo se tendra que
consultar las tablas con las condiciones de disenio. No obstante, si se pretende disenar filtros de orden
superior, se pueden construir de dos formas: Mediante la agrupacion de filtros en cascada o bien,

mediante la simulacion de filtros pasivos en escalera (ladder simulation).

A partir de la segunda opcion, se ha desarrollado el filtro paso bajo activo con OTAs ideales.
Tal y como se puede comprobar, al compararlo con el filtro pasivo paso bajo prototipo, mantiene la
misma respuesta. Aprovechando esto, el siguiente paso sera convertir el filtro paso bajo con OTAs

ideales en su equivalente con OTAs reales. Dicha tarea se abordara en el siguiente capitulo.
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Capitulo 5

OTAs reales: OTA de Nauta

El siguiente paso sera el de sustituir los transconductores ideales por transconductores reales
que puedan ser implementados fisicamente. Para ello, en este capitulo se explicara de forma teori-
ca el transconductor seleccionado, conocido como OTA de NAUTA [11]. Ademas, se explicara la

metodologia a utilizar para el diseno de los mismos, conocida como metodologia Gm-Id [12].

Finalmente, se procedera a disenar los transconductores necesarios para que sustituyan a los
ideales en el filtro paso bajo obtenido en capitulo anterior. Para comprobar que los transconductores

disenados cumplen las especificaciones deseadas, se simularan en un testbench.

5.1. Transconductor de Nauta

El transconductor es el bloque principal en el disenio de los filtros gm-C. Es por esto que resulta
primordial que el OTA disenado posea las prestaciones deseadas. Tal y como se comprobo en el
capitulo anterior, un transconductor ideal es una fuente de corriente controlada por tension ideal.
Ademas, se le considera un ancho de banda infinito y unas impendancias de entrada y salida, a su
vez, infinitas. No obstante, este tipo de especificaciones son imposibles de obtener en un circuito

real. Por tanto, se tendra que trabajar con especificaciones mas moderadas.

Como norma general, la ganancia en DC del transconductor debe ser de al menos 40 dB y el

ancho de banda debe ser suficiente para cubrir el rango de trabajo del filtro final [13].

En cuanto a la transconductancia, el valor de gm dependera de la inductancia minima requerida
y la capacidad seleccionada. Por ejemplo, si la capacidad es de 1 pF, para una inductancia de 15 uH

se necesitara una gm de 250 x.S. Esto viene dado por la siguiente expresion:

_ /<
gm=\|7

Una vez se conoconen los valores de ganancia y transconductancia, la , se puede calcular usan-

do la siguiente expresion:
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AV(DC)

o .
transconductancia

r

Durante las ultimas décadas se han desarrollado un gran numero de transconductores y, tanto su
diseno como sus circuitos se pueden encontrar en la literatura. En [14] se muestra un amplio repaso
a las arquitecturas de los transconductores basadas en tecnologias CMOS que mas se han usado en
las ultimas décadas y que aun se siguen empleando. El transconductor que se ha seleccionado para
implementar el filtro que compete al presente proyecto es el denominado de Nauta [11]. Se trata de
un circuito diferencial basado en el uso de inversores CMOS. Este tipo de OTAs presenta un area
reducida y es especialmente apropiado para aplicaciones de baja tension de alimentacion. Entre sus

caracteristicas mas importantes se encuentran las siguientes:

» El esquema del transconductor de Nauta se muestra en la Figura 5.1. Tal y como se puede
observar esta formado por seis inversores. Los inversores 1 e I> (inversores que se ven en
la parte superiore e inferior en la 5.1) son los responsables de generar la transconductancia,
mientras que el resto se encarga de garantizar la estabilidad en modo comun y proporcionar

una resistencia de salida alta en modo diferencial.

= Este transconductor posee una arquitectura diferencial y, por tanto, es simétrico con respecto

a los inversores que lo forman.

» El transconductor carece de nodos internos, excepto "gnd” y "Vy4”, lo cual abre la posibili-
dad de combinar las capacidades del transconductor con las propias del filtro. Esto permite
la implementacion de filtros a frecuencias altas, o bien, filtros de orden alto para operar a

frecuencias bajas.

= Si se definen las transconductancias de los inversores como gm; y las conductancias parasitas
de salida como g¢d;, las resistencias de salida en modo comun (R.,;,) y en modo diferencial

(Rgm) seran respectivamente:

1
R. —
M gdy + gds + gds + gms + gmg
1
Rdm

~ gdi + gds + gde + gme — gms
= Sipor simplicidad se supone que tanto las transconductancias gm; como gd; son iguales a gm

y a gd respectivamente, las ganancias en modo comun y en modo diferencial seran:

gm
Ap = ——————
M 3.gd+2-gm
gm
Ag = 22
0 3-gd
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Este resultado implica que el circuito es estable respecto al modo comun (A.,, es menor que
uno) y que el valor numeérico de Ay dependera de los valores de gm y gd. Para aplicaciones a
frecuencias altas, los transistores deberan tener longitudes de canal pequenas, lo cual implica
una Ag pequena. En esos casos, habria que aumentar la gm mediante un incremento de la

tension de polarizacion del inversor g, para tener gmg ~ gms — (gdi + gds + gds).

Suponiendo que todos los transistores trabajan en la region de saturacion, la transconductan-
cia resultante es una funcion lineal de la tension de entrada. Es facil demostar que el circuito

sera lineal si se satisfacen las siguientes desigualdades:

AV < Vi /2

AV < (Vga/2) — Vp

donde la AV esla excursion de la senal a la entrada/salida del OTA y Vr es la tension umbral
de los transistores. Estas restricciones impican que el valor minimo de V4 es de 3 - Vr y, por
tanto, el circuito puede funcionar con una tension de alimentacion mucho menor que la del

chip.

Por lo general, los inversores de salida suelen tener el mismo tamano que los de entrada. Sin
embargo, esto es innecesario ya que la finalidad de los inversores de salida es, como se acaba de
reflejar, la de proporcionar una resistencia de salida alta en modo diferencial. Ademas, deben
garantizar la estabilidad respecto al modo comin mediante la minimizacion de la resistencia
de salida en modo comun [15]. En el capitulo 7 se saca provecho de este aspecto, consiguiendo
un aumento de la ganancia modo diferencial al disminuir ligeramente el tamano de los transis-
tores de los inversores Inv4 e Inv6 con respecto a aquellos que forman los Inv3 e Inv5. Entre las
ventajas de reducir la transconductancia de salida se encuentra, en primer lugar, la reduccion
del consumo de potencia. De igual modo, el area de los inversores disminuira. Otra ventaja
es la relacion senal a ruido a la salida, que también se vera mejorada ya que al disminuir la

corriente de los inversores de salida se producira menos ruido.
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Figura 5.1: OTA de Nauta en ADS.

A continuacion se explicara de forma teorica la metodologia de diseno a utilizar para dimensio-

nar los transistores que componen dicho OTA.

5.2. Metodologia Gm/ID

A causa de los avances que ultimamente se han producido en los procesos de fabricacion de cir-
cuitos integrados, las dimensiones de los transistores se han reducido notablemente. Esta tendencia
a la miniaturizacion ha supuesto una ventaja en los circuitos digitales, ya que ha permitido una ma-
yor densidad de integracion. Sin embargo, en el caso del diseno analogico también ha dado lugar a
problemas debido a la reduccion de las tensiones de alimentacion y, de igual forma, a la reduccion

del rango dinamico, ganancias, etc.

Esto influye notablemente en el disenio de circuitos como los amplificadores de transconduc-
tancia, siendo estos los mas delicados a la hora de diseniar un filtro polifasico con topologia gm-C.
La tecnologia de 0, 18 um permite alimentar con tensiones de hasta 1.8V, aunque en este caso se

utilizara tensiones de 1.4V por motivos que se comentaran en el siguiente capitulo.

Tal y como ya se ha reflejado, se va a utilizar la metodologia G, /I para el disefio de los OTAs
que conforman el filtro polifasico. Esta metodologia tiene en cuenta el funcionamiento de los tran-

sistores en todas las regiones de inversion, por ello, se puede reducir bastante el consumo del mismo
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y mejorar sus prestaciones.

Antes de explicar la metodologia se realizara una breve explicacion del funcionamiento de los

transistores MOS [12].

5.2.1. El Transistor MOS

Hoy en dia, la tecnologia CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor) esta bastante asen-
tada, siendo empleada tanto en circuitos analogicos como digitales, proporcionando grandes densi-

dades de integracion, permitiendo realizar sistemas cada vez mas rapidos y, a su vez, mas complejos.

El principio de funcionamiento de los transistores MOS se basa en el uso de un campo eléctrico
para la creacion de un canal de conduccion, por donde circulara la corriente en forma de electrones

o huecos.

5.2.1.1. Funcionamiento

El transistor MOS es un dispositivo de cuatro terminales denominados drenador (D, del inglés
Drain), puerta (G, del inglés Gate), surtidor o fuente (S, del inglés Source) y sustrato (B, del inglés
Bulk). La corriente (electrones o huecos) en el interior del dispositivo, circula desde la fuente hasta
el drenador y es controlada por la puerta. Al terminal del sustrato se le aplica una tension constante

que fijara la tension umbral del transistor.

En estos transistores, bajo el terminal de puerta existe una capa de 6xido (Si02) que impide
practicamente el paso de corriente; por lo que el control de la puerta se establece en forma de tension.
La calidad y estabilidad con que es posible fabricar estas finas capas de 0xido es la principal causa

de éxito de este tipo de transistores.

Existen dos tipos de transistores MOS, dependiendo de que el paso de corriente sea por huecos
o electrones: NMOS y PMOS. El corte esquematico y simbolo de estos transistores se muestra en la

Figura 5.2.
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Figura 5.2: Corte esquematico y simbolo de los transistores MOS.

A continuacion se analizara el comportamiento de un transistor NMOS, siendo esta explicacion
extensible a los transistores PMOS con los correspondientes cambios de signo en las tensiones y

corrientes [12].

Cuando se aplica una tension positiva al terminal de puerta de un transistor NMOS, se crea
un campo eléctrico bajo la capa de 6xido que incide perpendicularmente sobre la superficie del
semiconductor. Este campo atrae a los electrones hacia la superficie bajo el 6xido, repeliendo los
huecos hacia el sustrato. Si el campo eléctrico es muy intenso, se logra crear en dicha superficie una
region muy rica en electrones, denominada canal N, que permite el paso de corriente de la fuente al
drenador. Cuanto mayor sea la tension de puerta, mayor sera el campo eléctrico y, por tanto, la carga
en el canal. Una vez creado este canal, la corriente se origina aplicando una tension en el drenador

positiva respecto a la de la fuente.

La tension de puerta necesaria para que se produzca el canal se conoce como tension umbral,

Vr. Normalmente, se considera que por debajo de la tension umbral la corriente de drenador es nula.

La operacion de los transistores MOS se puede dividir en tres regiones principales de operacion,

dependiendo de las tensiones en sus terminales. Cada region se regira por una ecuacion diferente.
Region de corte

Cuando la tension de la puerta es idéntica a la del sustrato (Figura 5.3), el transistor esta en
estado de no conduccioén: ninguna corriente fluye entre fuente y drenador aunque se aplique una

diferencia potencial entre ambos.

Vas <Vr;Vps >0=1Ip =0
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Figura 5.3: Transistor en corte.

Regioén lineal u 6mhica

Al polarizarse la puerta con una tension, el transistor pasa entonces a estado de conduccion
(Figura 5.4), de modo que una diferencia de potencial entre fuente y drenador dara lugar a una

corriente.

K-W V2
Vas > V0 < Vps < Vgs — Vp = Ip = T[(VGS —Vr)-Vps — %S]

Puertal
Surtidor ! 1 |Drenador

E] ne | = - | ml-

....................................

Sustrato P

T

Figura 5.4: Transistor en region lineal.

Region de saturacion

Cuando la tension entre drenador y fuente supera cierto limite, se produce un estrangulamiento
del canal y la corriente entre fuente y drenador se hace independiente de la diferencia de potencial

entre ambos terminales, tal y como se muestra en la Figura 5.5.

Vas > Vi Vps > Vs — V= Ip = (Vgs — Vr)?

no| T

W
L
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Figura 5.5: Transistor en saturacion.

Donde V7 es la tension umbral, W y L la anchura y longitud del canal respectivamente, y k es

el llamado parametro de transconductancia, cuyo valor viene dado por la siguiente ecuacion.

k:Mn'Com

donde i, es la movilidad de los electrones y C,, es la capacidad de la puerta por unidad de area.

Estas ecuaciones, no obstante, no modelan varios aspectos importantes para el diseno de cir-
cuitos integrados analogicos, ya que no tienen en cuenta la modulacion de la longitud del canal y,
ademas, consideran que cuando la tension de puerta es inferior a la tension umbral la corriente de

drenador es cero.

Realmente, cuando el transistor opera en la region de saturacion, la corriente de drenador no
es independiente del voltaje entre drenador y la fuente, sino que a medida que aumenta Vpg la
corriente crece ligeramente. Este efecto se denomina modulacion de la longitud del canal o efecto
Early. El parametro que modela esto es \. Para tener en cuenta esta discrepancia con el modelo ideal,
basta con multiplicar la ecuacioén Ip por el factor (1 4+ A - Vpg). La presencia de A en la ecuacion de
la corriente de drenador produce una ligera pendiente de la I con respecto a Vpg como se muestra

en la Figura 5.6.

T v,

-1/A I/[)S

Figura 5.6: Efecto de la modulacion de la longitud del canal.
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Ademas, cuando la tension de puerta es no nula e inferior a la tension umbral, existe una co-
rriente dependiente de dicha tension que permitira distinguir diferentes niveles de inversion del

transistor como se vera a continuacion.

5.2.1.2. Niveles de Inversion del Transistor

El modelo y ecuaciones planteadas hasta ahora consideran que al acercarse la tension de puerta
a la tension umbral, teniendo un valor por debajo de la misma, la corriente de drenador es cero. Sin
embargo, al analizar la curva caracteristica logaritmica Ip vs Vg (Figura 5.7), se observa que por
debajo de la tension umbral la corriente no es nula y que tiene una dependencia exponencial con la

tension de puerta.

Segun la tension de puerta, se pueden dar tres niveles diferentes de inversion que vendran de-
terminados por el nimero de electrones o huecos que conformen el canal: débil, fuerte o moderada

(Figura 5.7).

Cuando se esta en inversion débil, el canal es muy pequenio y la corriente que se encuentra es la
de difusion, por lo que la corriente sera exponencial con respecto a la tension de puerta. En inversion
fuerte, la corriente dominante es la de arrastre (la corriente de saturacion sigue una ley cuadratica
respecto a la tension de puerta). Finalmente, en la region de inversion moderada se encuentra la
corriente de difusion y de arrastre en equilibrio y, por lo tanto, no es una region en la que sea sencillo
modelar con una ecuacion. Sin embargo, es una region que presenta muchas ventajas puesto que en

ella se puede conseguir un buen compromiso entre velocidad y consumo.

Por lo tanto, para el diseno analogico de bajo consumo, se deben tener en cuenta los diferentes
niveles de inversion del transistor. Para ello, en el siguiente apartado se introduce la metodologia

9m/ID, la cual permite disefiar los transistores segun la region en la que se quiera trabajar.

-2

1D T T T T T
10 F .
7

10° F / 1
@10-3 | Corriente l
0 Subumbral

107" ﬁ

t Caorriente
102l de Fugas |
-4 L 1 1 1 1
1I:'»III 5 0 05 1 15 2 25

Figura 5.7: Curva caracteristica ID vs. VG.
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5.2.2. Introduccion a la metodologia gm/ID

Hasta ahora, a la hora de disenar circuitos analogicos siempre se suponia una corriente de drena-
dor nula cuando la tension de puerta era inferior a la tension umbral y una corriente con dependencia
cuadratica con la tension cuando la tension de puerta es superior a la tension umbral. Es decir, se
consideraba siempre al transistor en inversion fuerte. Sin embargo, tal y como se acaba de ver, si se
analiza la curva caracteristica I'p — Vgg (Figura 5.7) se puede observar que por debajo de la tension
umbral la corriente no es nula y que, ademas, posee una dependencia exponencial con la tension
de puerta. Si se tiene en cuenta esta corriente, se pueden disenar circuitos analogicos de muy bajo

consumeo.

La metodologia que se va a emplear en el disenio de los circuitos va a permitir trabajar en cual-
quiera de la regiones de operacion de los transistores. Esta metodologia explota la relacion existente
entre la transconductancia y la corriente de drenador (¢,,,/Ip). Esta relacion es una potente herra-
mienta a la hora de llevar a cabo el dimensionamiento de los transistores. Un buen compromiso
entre area, consumo y velocidad se puede conseguir cuando los transistores trabajan en la region de

inversion moderada [12].

Este método explota el hecho de que tanto la transconductancia como la corriente de drenador
varian con el ancho de puerta vy, por ello, la relacion g,,/Ip no dependera del mismo. Por este
motivo, las corrientes de drenador para conseguir un producto ganancia por ancho de banda dado
se podra derivar de la siguiente ecuacion, donde el numerador es la transconductancia del mismo y
el denominador es la relacion g, /Ip del transistor derivada de un transistor similar cuyo ancho de

puerta W* y longitud L* son conocidos.

 Om
Ip = s
Ip

Conociendo las corrientes de drenador, los anchos siguen la siguiente ecuacion:

Estas dos ecuaciones ayudaran a determinar la corriente de drenador y el ancho de puerta para
un producto de ganancia por ancho de banda fijado por g,,. La clave de esta metodologia se encuentra
en el denominador de la primera ecuacion. Para explicarlo mejor, se considerara como ejemplo la
llamada “etapa de ganancia intrinseca”(Figura 5.8) que consiste en un transistor en configuracion
fuente comun. Se llamara VA a la tension de Early, la cual controla la conductancia de salida del
transistor (Gp = Ip/V A). Por lo tanto, se tiene que la frecuencia de ganancia unidad y la ganancia

en DC vendran dadas respectivamente por las ecuaciones:
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9m gm-VA

Figura 5.8: Etapa de ganancia intrinseca.

Se puede ver la relacion g,,, /I p con el modo de operacion del transistor en la siguiente ecuacion,

donde se ve que g,,,/Ip es igual a la derivada del logaritmo de Ip con respecto a Vi [12][16].

I

{in| 571}
gn 1 00nIp)  (P)
Ip N Ip OVG B aVG

Esta derivada sera maxima cuando el transistor se encuentre en la region de inversion débil,

donde la dependencia de Ip frente a Vi es exponencial.

Otra caracteristica interesante de esta metodologia es que tanto la relacion g,,,/Ip como la co-
rriente normalizada (Ip/(W/L)) son independientes del tamano de los transistores. Por lo tanto, la
relacion entre g,, /Ip y la corriente normalizada es una caracteristica unica para todos los transisto-
res del mismo tipo (NMOS o PMOS) de una tecnologia determinada, aunque esta afirmacion debera

ser revisada cuando se trabaja con transistores de canal corto.

Por tanto, la curva g¢,,,/Ip frente a la corriente normalizada (Ip/(WW/L)) se empleara durante
la realizacion de los disenos. A partir de unas especificaciones dadas para un determinado diseno, y
una vez que un par de valores de g,, e Ip son obtenidos a partir de las especificaciones del diseno,
se podra determinar la relacion de aspecto (W/L) de los transistores. En la Figura 5.9 se muestra el

flujo que indica la forma de llevar a cabo esta metodologia.
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Figura 5.9: Flujo para disenar usando metodologia gm/ID.

In

5.2.3. La curva gm/ID vs. ID/(W/L)

Como se acaba de ver, la curva g,,, /I p frente (Ip/(WW /L)) puede usarse en la fase de disefio para
determinar la relacion de aspecto de los transistores (1W/L). Se puede obtener dicha curva de dos
formas distintas: experimental o analiticamente. La primera forma se puede llevar a cabo realizando
medidas sobre un transistor cuyo ancho y longitud son conocidos, lo cual permite derivar la relacion
9gm/Ip de las caracteristica Ip /Vizs de dicho transistor. El otro método emplea expresiones analiti-
cas para la relacion g, /I p. Estas expresiones se obtienen de modelos matematicos como puede ser
el modelo EKV [16]. Con estos modelos matematicos se podran hacer calculos a mano o empleando

programas de calculo, tales como Matlab.

En este caso se llevara a cabo el primer método, pero para obtener la curva experimental serian
necesarias varias medidas de transistores tipicos de la tecnologia que aqui se va emplear (0,18 um
de UMC). Como no se dispone de dichos dispositivos fisicos, se ha optado por realizar simulaciones
de dichos transistores en ADS [7]. A continuacion se explica el proceso que se sigue para extraer

dichas curvas.

En ADS [7], se realizara una simulacion DC de los circuitos de la Figura 5.10 y la Figura 5.11
para los transistores tipo N y tipo P respectivamente, haciendo un barrido de la tension de puerta
(Vi) de 0 a 1.8V. Este barrido se realiza alimentando el transistor a analizar con una tension (Vpg)

de 1.8V.

oy
- |_Probe

IDS
l J‘ drenador

vV_DC
4| SRC1 |
— Vdc=VDS V_DBE |
- 4+ | SRC5 =
S

— Vdo=VGS
] UMC_18 NMOS_MM

M1

Figura 5.10: Esquema para extraer curvas del transistor tipo N.
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Figura 5.11: Esquema para extraer curvas del transistor tipo P.

Al realizar dicho barrido para distintos valores de relacion de aspecto de los transistores, se
comprueba que tanto para los transistores tipo N como para los tipo P, se cumple que la curva
9gm/Ip frente (Ip/(W/L)) es siempre la misma, tal y como se puede ver en las Figuras 5.12 y 5.13.
Esta caracteristica es la que propicia que estas curvas puedan ser utilizadas para dimensionar los

transistores siempre que se siga el proceso explicado en la Figura 5.9.

curvasGmld1..Gm/curvasGmid1..ld
curvasGmld10..Gm/curvasGmld10..Id
curvasGmld5..Gm/curvasGmld5..Id

[15=1%

0L-31—
631 —
831 —
31—
931
S-31—
v-31—
v-3c

curvasGmldb..Id/5
curvasGmld10..1d/10
Id

Figura 5.12: Curva para distintas relaciones de aspecto en un transistor tipo N.
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o
NI I
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-curvasGmld10P..Id/10
-curvasGmld5P..Id/5

Figura 5.13: Curva para distintas relaciones de aspecto en un transistor tipo P.
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Otros parametros de gran utilidad para el diseno también pueden ser extraidos de esta simula-
cion. Estos parametros son la transconductancia (g,,), capacidad de puerta (Cgg) o impedancia de

salida (rg) entre otros.

5.3. Diseno del transconductor de Nauta

El disefio del transconductor de Nauta se realizara con la ayuda de la metodologia g, /. Para
ello, se parte del esquema resultante (Figura 4.10) al introducir las especificaciones del filtro en el
asistente de diseno. Tal y como se reflejo en el Capitulo 4, se observa que el valor de la transconduc-

tancia venia dada por la siguiente formula:

Cr

=\

Siendo los valores de condensador y bobina conocidos. De ella se extrae que el valor de trans-
conductancia del OTA debia ser de 63..S. Una vez que se obtiene este valor, se puede empezar a
aplicar la metodologia de la forma que se muestra en la Figura 5.9. En este caso, se explicara como
extraer el valor del transistor tipo N. El valor del transistor tipo P se extrae de la misma forma, solo

que aplicando la curva que corresponde a este tipo de transistores.

Como se reflejo, se desea que lo transistores que conforman nuestros transconductores trabajen
en la region moderada (g,,, /I; ~ 20) para tener una buena relacion entre caracteristicas y consumo.
Por lo tanto, al observar la Figura 5.12 se ve que en el eje Y se debe situar en un valor igual a 20. En
este momento, se sabe tanto el valor de g,,, como el valor de la relacion g, /I;. Por lo tanto, se puede
extraer facilmente el valor de la corriente de drenador [; que pasara por nuestros transistores. Una
vez conocidos estos valores, se observa el valor correspondiente al eje X de la Figura 5.12. Este valor
se corresponde con I;/(W/L). Al conocer el valor de este cociente y el de la corriente de drenador,
se puede extraer el valor de la relacion de aspecto (I¥/L). Una vez hecho esto, fijando el valor de
la longitud (L) se puede extraer el ancho de puerta del transistor (W) y ya se habria dimensionado
el transistor tipo N. Aplicando este procedimiento, se dimensionan los transistores tipo N y tipo P

mediante metodologia g,, /1. En este caso, se obtuvieron los siguientes valores:

Parametro TipoN | Tipo P
w 0.24 ym | 2.49 um
L 0.36 um | 0.36 um
Numero de fingers 1 1

Tabla 5.1: Parametros de los transistores del OTA

El siguiente paso sera verificar que el transconductor proporciona las caracteristicas deseadas.
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5.4. Obtencion de los parametros del transconductor de Nauta a par-

tir de simulaciones

El siguiente paso es simular el transconductor disenado con la ayuda de ADS. Para facilitar el
uso del OTA, en lugar de emplear el circuito completo (Figura 5.1), se utilizara solo su diagrama
de bloques (ver Figura 5.14). Para obtener los parametros caracteristicos del transconductor se va a
emplear un circuito creado en ADS para este fin (Figura 5.15). Gracias a este banco de test se puede

generar un modelo equivalente del transconductor que sera util para realizar comparaciones con el

OTA una vez implementado fisicamente.

. o]
SRC1 o
Vac=polar(1,0) bal o
Frag=freq X18 gm_naut
veontinua=0.7v 22

veontinua=0.7 WV

veontinua=0.7 V 24

SRC3

X25

ik e

Rz
! o =
b SRC4 =
veontinua=07 V G=8084 uS
R2=172.8 kOhm

Figura 5.15: Banco de test para el transconductor.
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Iout
v .

m
Dado que se le aplica una simulacion tipo AC, si a la entrada de un transconductor se le aplica 1V,

El parametro principal que se va a calcular es la transconductancia. Se sabe que g, =

Ssu g, tendra el mismo valor que la corriente de salida. El segundo circuito de la Figura 5.15 se ha
creado especialmente para calcular la corriente de salida del transconductor siendo este el valor de

la transconductancia.

Una vez conocido este parametro, se puede calcular la resistencia de salida del OTA. Para ello se
utiliza la respuesta en magnitud de la ganancia que resulta del primer circuito de la Figura 5.15, ya

A
que rg = 220C  dato recogido en la Tabla 5.2
gm

De la grafica de la Figura 5.16 (respuesta en magnitud del transconductor) se pueden obtener
mas datos, como el valor de la ganancia en continua (AVpc) y la frecuencia a la que cae 3dB con

respecto al valor maximo (f34p). Representando la misma pero en fase, se puede calcular el margen

de fase del transconductor de Nauta (Figura 5.17 ).

Por ultimo, queda calcular las capacidades. El calculo mas sencillo es el de la capacidad de salida,

ya que los coeficientes usados en la siguiente formula Cy = son conocidos.
(2-m-70- f3aB)

La medida de la capacidad de entrada es mas complicada que la de salida. En este caso se utiliza
el tercer circuito de la Figura 5.15. Al fijarse en él se observa que la conexion de los transconductores

de Nauta ofrecen una salida cargada con las capacidades de entrada y salida del transconductor. Por
1

(2 CTTo f3dBcargada)
representado en la Tabla 5.2, donde f345 es la frecuencia a partir de la cual la senal cae 3dB

tanto, mediante la expresion C; = — () se puede hallar el ultimo parametro

cargada
en esta “salida cargada”.
Margen
AVpc f3dB gm T Co G
de fase

43.53 dB | 6.31MHz | 86.88 ° 63 uS | 2.350 MQ2 | 10.73 fF | 23.21 fF

Tabla 5.2: Parametros del transconductor de Nauta disenado

Siguiendo el procedimiento explicado en los parrafos anteriores, se obtienen los parametros
representados en la Tabla 5.2. Estos parametros sirven para crear el modelo del transconductor mos-
trado en el cuarto circuito de la Figura 5.15. La respuesta en frecuencia, tanto en magnitud como en
fase del circuito real y su modelo usando los parametros de la Tabla 5.2, se muestran en las Figuras
5.16 y 5.17. Se puede observar que practicamente coinciden, lo cual confirma que se ha modelado

correctamente nuestro transconductor.
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Figura 5.16: Respuesta en magnitud del transconductor de Nauta:linea = simulacion;

circular = modelo.
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Figura 5.17: Respuesta en fase del transconductor de Nauta:linea = simulacion; circular

= modelo.

Por tultimo, se calculara el consumo de potencia del OTA disenado. Para ello, se selecciona la

opcion "Annotate DC Solution” en ADS. El resultado de esto se puede apreciar en la Figura 5.18. Se

puede comprobar que cada OTA consume 48,81 A.

-48.8 uA
V_DC

-| SRcs

— Vdc=1.4V

|

Figura 5.18: Fuente de tension aplicada al OTA disenado.
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5.5.

Realizacion del filtro activo paso bajo con el transconductor de

Nauta

En este apartado se transformara el circuito del filtro realizado con OTAs ideales de la Figura 4.12

en el circuito con transconductores reales de la Figura 5.21. A la hora de hacer esta transformacion

se debera tener en cuenta las siguientes consideraciones:

El valor de los condensadores que simulan las inductancias vienen dados por: Cy, = L - gm?.

Las resistencias de adaptacion han sido generadas de forma interna. Estas poseen un valor de

12k€2 debido a que R = —. Esta es la razon de elegir las impedancias de entrada y salida de
gm

este valor (Capitulo 4).

Se han anadido dos transconductores en paralelo a la entrada con objeto de aumentar la ga-

nancia en banda de paso y no tener las pérdidas tipicas de los filtros pasivos.

Dado que el transconductor de Nauta es un circuito diferencial, se han anadido al filtro paso
bajo dos componentes que, por un lado, haran posible la medida del circuito a la salida vy,
por el otro, facilitaran la colocacion de una fuente senoidal a la entrada. Estos componentes
transformaran la senal de entrada de asimétrica a diferencial y de forma inversa a la salida.
Para este ultimo caso, se ha usado una fuente de tension controlada por tension o VCVS (Figura
5.19 ), mientras que para la entrada se han empleado dos fuentes como la anterior conectadas
tal y como se muestra en la Figura 5.20. Para trabajar de forma mas comoda en el filtro paso

bajo, ha sido representado mediante un simbolo llamado "Balun”(ver Figura 5.21)

Para crear el filtro paso bajo con transconductores de Nauta se ha partido del filtro creado
con transconductores ideales del capitulo anterior. Este filtro se basaba en transconductores
ideales asimétricos, con lo que, a la hora de sustituirlos por los transconductores de Nauta,

que son diferenciales, se debe prestar especial atencion a su conexionado.

Por ultimo, destacar que el transconductor de Nauta se ha disenado para trabajar a una tension
de alimentacion de 1.4V en vez de los 1.8V que permite la tecnologia. Esta decision se tomo
para posibilitar que el filtro tuviera una mayor vida util, dado que la caida de tension en la
bateria de 1.8V no le afectara de igual forma. Ademas, en un futuro se pretende anadir un
circuito de tuning, cuya funcion sera la de ajustar la tension de alimentacion a un valor de 1.4V
independientemente de que la bateria menos de 1.8V. De esta forma, se puede asegurar que su

funcionamiento sera siempre el deseado al no sufrir variaciones en la tension de alimentacion.
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R1 R2

VCVS
SRC5
G=1
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Figura 5.19: Fuente de tension controlada por tension.
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Figura 5.20: "Balun”, transforma la senal asimétrica a diferencial.
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Figura 5.21: Filtro paso bajo activo realizado con OTAs reales.
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Los resultados obtenidos se muestran en la Figura 5.22. Se ve que ambos filtros presentan una
respuesta similar. La unica diferencia radica en la ganancia. Esto se debe a que, como era de esperar,

en la version activa gracias a la inclusion de los dos transconductores en paralelo, la entrada es 6dB

mayor que la version pasiva.
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Figura 5.22: Simulaciones obtenidas del filtro paso bajo activo realizado con OTAs

reales (rosa) y filtro paso bajo pasivo (azul).

Para finalizar, se realiza el calculo de la corriente consumida por el filtro paso bajo real. Se vuelve
a realizar la simulacion "Annotate DC Solution”, obteniendo el resultado representado en la Figura

5.23. Se puede comprobar que el consumo es de 39111 A.

140V
_vdd

-391 UA
V_DC
+] SRCM

— Vdc=14V

Figura 5.23: Fuente de tension aplicada al filtro.

5.6. Resumen

Como ya se ha visto, un transconductor ideal es una fuente de corriente controlada por tension
con un ancho de banda infinito y con unas impedancias de entrada y salida infinitas. Obviamente, el
transconductor de Nauta al ser un transconductor real, no puede ofrecer estas especificaciones. No
obstante, ofrece otras ventajas que lo hacen una eleccion atractiva para el disenador. Por ejemplo, la
carencia de nodos internos evita la aparicion de capacidades parasitas elevadas, lo cual permite que

se pueda trabajar con €l a frecuencias relativamente altas.
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Por otro lado, se ha introducido la metodologia de disenno Gm/Id, que explota el hecho de que los
transistores trabajen en la region de inversion moderada. Tras realizar una introduccion a la teoria
de transistores MOS, se presenta dicha metodologia y las curvas que posibilitan disenar a partir de
la misma. Una vez hecho esto, se procedi6 al diseno filtro paso bajo con OTAs reales y se realizaron

simulaciones para comprobar tanto su funcionamiento como su consumo.
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Capitulo 6

Filtro polifasico ideal

Como se vio en el Capitulo 1, existen diferentes técnicas que permiten eliminar la frecuencia
imagen. Entre las mas empleadas se encuentran el uso de filtros de rechazo de imagen o la imple-
mentacion de arquitecturas de rechazo de imagen mediante multiplicadores activos tales como las
arquitecturas Hartley o Weaver [2]. Estos tipos de soluciones presentan una serie de problemas co-
mo la no integrabilidad de los filtros necesarios o el aumento considerable de la complejidad de los

terminales.

Una alternativa a estas estructuras consiste en la sustitucion del filtro paso bajo situado al final
del cabezal de RF por un filtro polifasico. Esto supone solo un pequenio aumento en la complejidad
de los filtros paso bajo necesarios al final del cabezal y elimina convenientemente el problema de la

frecuencia imagen [3].

6.1. Teoria sobre filtros polifasicos

Los filtros polifasicos se utilizan para rechazar la senal imagen en receptores de RF de FI baja.
Para entender como son capaces de rechazar la seial imagen, se considera la representacion compleja
del esquema de bloques del receptor mostrado en la Figura 6.1. Con objeto de simplificar el analisis,
se supondra que solo estan presentes en la entrada del mezclador la senal deseada y su imagen.
De esta forma, las frecuencias de la senal y de la senal imagen seran woy, + Wrr y wor — Wy
respectivamente. Después de eliminar los términos en 2 - woy, (el mezclador lleva implicita una

caracteristica paso-bajo), el resultado de mezclar las senales OL y RF en el dominio complejo es:

B = Gmezlcador : (Xsefzalej.wFI.t + Ximagene_j.wFI.t) = Br+ .7 : BQ

donde By y j- Bg son las partes real e imaginaria de la salida del mezclador y se pueden expresar

Ccomo:
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Br = Gezclador - (Xseﬁal : COS(WFI : t) + Ximagen COS(WFI : t))

BQ - Gmezclador : (Xseﬁal : Sin(wFI : t) — Ximagen * Sin(wFI . t))

donde la Gezclador €5 la ganancia de mezclador.

B=G (X

mezclador

seﬁ:?\l'eijlt+XlM'e_ijlt)= B| + JBQ

A=X e COS (006, +00)- 1) +X,-COS((00, +00,,) ) _ v FILTRO C:Gmezladorxseﬁarejwpll
'<>T<>—’ POLIFASICO %

ej(*’OLtzCOS((UOOL) D+j-sin((w,) 1)

Figura 6.1: Representacion en el dominio complejo de la arquitectura de rechazo de la

frecuencia imagen.

En las ecuaciones anteriores, tanto la senal deseada como la imagen en la rama I estan desfasadas
90° con respecto a sus equivalentes en la rama Q. La Figura 6.2 muestra de forma grafica el proceso
de mezclado complejo de la senal deseada y su imagen. Después de la conversion se mantiene la
separacion entre la senal y la imagen (2 - wpr). 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

senal w = wpy, mientras que atenua la senal w = —wpy.

Dado que el filtro tiene una respuesta asimétrica alrededor del eje jw, su respuesta en el dominio
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 complejos simples
(de ahi su nombre), de forma que la respuesta en frecuencia de los filtros complejos es simétrica

alrededor de wry y no alrededor de 0.

Mezcla
R A
_ 205 - Filtro _ 208

~
d

_ " __ complejo

% B | %imﬁgen /_\seﬁal
) : .

1 >
—OF 0, OF] . ®OL—OF ®oL OOLTOF

\

Figura 6.2: Traslacion de frecuencia de una senal y su imagen con un mezclador en

cuadratura y efecto del filtrado complejo.
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BrGnezelador Kseiia €0S(O )+ Xip cos(@grt))

,-;// CrGezclador Xseial €0S(@Fr.L)
X > —
cos((@qr)t)
A=K eparcos((0 o o) D Ximreos((@ oL-o gDt Filtro complejo
H(s)=LP(s-jo)
C‘Q:Gmezclador'Xseﬁal'sm((') Frt)
X > S

sin((®op)'t)
BQ:Gmezclador'(Xsefml $10(0 pr )Xy sin(@ grt))
Figura 6.3: Implementacion practica del rechazo de la frecuencia imagen de la arqui-

tectura de la Figura 6.2.

Estas operaciones complejas se realizan en la practica de la siguiente forma: Mediante un mezcla-
dor en cuadratura, que consiste basicamente en dos mezcladores cuyas entradas OL estan desfasadas
90° (ver la Figura 6.3), se lleva a cabo una multiplicacion de la sefal real de RF por ¢/ “F1't_ En la
representacion compleja de la Figura 6.1, la senal deseada a la salida del mezclador se localiza a una
frecuencia FI positiva mientras que la senal imagen esta localizada a una frecuencia FI negativa. En
la implementacion real en la Figura 6.3, la senal deseada (o la imagen) en la rama I esta desfasada

90° de la rama Q.

Tal y como se coment6 anteriormente, un filtro polifasico (complejo) es capaz de hacer la distin-
cion entre la senal y la imagen basandose en la diferencia entre la fase de la rama Iy 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 wr; se debe modificar cada elemento
dependiente de la frecuencia en el LPF para que sea una funcion de ”s — jwp;” en lugar de ’s” [2].
El elemento basico en un filtro dependiente de la frecuencia es el integrador. Si se considera el caso
mas simple para convertir un LPF de primer orden (frecuencia de corte wy, p) a un filtro BPF polifasi-
co (centrado en wpy), para desplazar en frecuencia la respuesta del LPF se debe insertar un lazo de
realimentacion tal y como se muestra en la Figura 6.4(a). La relacion compleja entre la entrada y la

salida viene dada por:

wo
. ¢
S+wrp — ) WFJI

X0 =

donde x; = Xir +J - XiQ Y Xo = XoI + J - Xo@- Teniendo en cuenta estas definiciones, esta

ecuacion se puede representar de la siguiente manera:

wo WEI

Xor = m - (xir — w—O'XoQ)

81



Capitulo 6. Filtro polifasico ideal

o= = CEL
0Q S+wrp iQ Wy ol

Esta distincion entre la componente en fase y en cuadratura se hace en la practica tal y como se

muestra en la Figura 6.4(b).

X O, 0, %o
— _— —>
storp 5TO1p-]OF
. O
]
o,
(a)
O, XoI
STO1p
O
Oy
-0F1
0,
@ %aQ
STOLp

Figura 6.4: Conversion de un filtro paso bajo a uno polifasico centrado en wp;. Re-

presentacion compleja (a), implementacion mediante digrama de bloques

(b).
La traslacion en frecuencias
H(s) - H(s—j wpr)
o lo que es lo mismo

H(j- w)— H(j(w—j-wrr))

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 protipo. De esta forma, un condensador C cualquiera se convierte a :
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jowC—jlw-jwrr) C=j w-C—j-wpr-C

donde wpy - C es una conductancia con un valor independiente de la frecuencia. Esta traslacion

se podra hacer solo si tenemos senales en cuadratura tal y como se ha comentado previamente.

En la Figura 6.5 se muestra un ejemplo de la utilizacion de esta técnica. El filtro paso bajo C-L-C
de la Figura 6.5(a) se convierte en un filtro gm-C paso bajo en la Figura 6.5(b). La version polifasica
del filtro se muestra en la Figura 6.5(c), la cual esta compuesta por dos filtros como el de la Figura

6.5(b) mas los circuitos de traslacion.

(a)

11
i

Figura 6.5: Filtro C-L-C (a), implementacion gm-C (b) e implementacion gm-C polifasi-

ca (c).
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6.2. Implementacion del filtro polifasico

En este apartado se explica el proceso de diseno del filtro polifasico para el receptor de 802.15.4.

Las especificaciones, tal y como ya se ha comentado, son las siguientes:

Ancho de banda de 3MHz

Frecuencia central de 2.5MHz

Rechazo de 0 dB en el canal adyacente (:=5M H z)

Rechazo de 30 dB en el canal alterno (+10M H z)

En el Capitulo 4 se comenzo el proceso de diseno al realizar un filtro activo gm-C con OTAs
ideales. Una vez hecho esto, se pasa a su transformacion en un filtro activo polifasico paso banda

con OTAs ideales mediante la transformacion H(s) — H(s — j - wpy).

En la Figura 6.6 se muestra el filtro polifasico implementado mediante transconductores ideales.
Tal y como se coment6 previamente, este circuito esta compuesto por dos filtros paso bajo mas los
transconductores encargados de hacer la transformacion H(s) — H(s—j-wpr), también conocidos

como ramas cruzadas. Estos ultimos se disenan atendiendo a la siguiente ecuacion:

gm; =2-7- fc-C;

Donde gm; es la transconductancia del OTA ideal, f. la frecuencia de corte del filtro y C; el valor
del condensador del filtro paso bajo pasivo. Para saber la transconductancia que necesita cada OTA,

se les daran nombres distintos para diferenciarlas.

Partiendo de la base de que la herramienta de diseno de filtros proporciona C = Cy = 8,8pF

y que se impuso que C7, = 10pF’, se obtienen los siguientes resultados:

= Calculo de "gmey,™:

gmer =2 -7 fc-Cf,

donde Cr, = 10pF'y f. = 2,5M H z. Por tanto:

gmer =2-7-25MHz-10pF = 157uS

= Calculo de >gme1” y “gme2™

Al ser C} = (Y, el calculo sera valido para ambos transconductores.

gme1r=2-m- fc- Gy
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donde C| = Cy = 88pF'y f. = 2,5M H z. Por tanto:

gmec1 =gmea =2-7-2,bMHz - 8,8pF = 138uS

En la Figura 6.7 se muestran los resultados obtenidos a partir del disefio anterior. En ella se
ven representadas las salidas del filtro en fase y cuadratura. Se puede apreciar que, idealmente, este
circuito tiene una ganancia maxima de -6.021 dB, una frecuencia central de 2.5 MHz y el ancho
de banda se corresponde con los 3 MHz pretendidos. Ademas, también se puede apreciar como los

requerimientos de rechazo son conseguidos, superando los 30 dB de rechazo en el canal alterno
(£10M H 2).

Cabe destacar que las pérdidas de 6.021 dB seran corregidas a la hora de implementar el filtro

polifasico con OTAs reales.

Hir

cl c4 c2 )
e c=C1 '_\C=CL . o=C2 R‘1
5 R=10k
L _ _ _ _ s
salidal
Rr1 R2 m1 R2
AAA .
A ey g .
SRC15 R2 SRCE SRCS
wac=palar10) =10k G=gm§ Gegm 5
Freq=freq - =
- y -
L RZ% ? él R1 R2 R1
sRCT SRCS
G=gm S G=gm 8
Il coe b fueesll ces | L buecs ) .
R1 | SRCY SRG11 R1 | SRC12 R2 ;hc'm rR1 | SRC14 RZ ;hc'w
Gegmcl § Ggme1 GegmeN S et § Gegme? § gmen s
R2 R R2 Rl Rr2 Rr1
I [ ||J I I mJ I
RZ %[ 1 Rz R1
I ” B
SRC3 SRC4
B=gm S G=gm 5
SRC16 C R Rz Rz
Vae=polar(1,90) cs B 3
Frag=fraq R=10k = e=0q ~l = c=c2 ;%mk
~ sRet - -
= G=gm §

Figura 6.6: Filtro polifasico a partir de OTAs ideales.
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" Tmz m2 *Im1 1
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Figura 6.7: Resultados de la simulacion del filtro polifasico implementado mediante
transconductores ideales para la salida en fase (izquierda) y en cuadratura
(derecha).
6.3. Resumen

En este capitulo se ha introducido una demostracion teérica del desplazamiento en frecuencias,
a partir de la cual se logro convertir el filtro paso bajo ideal, desarrollado durante el Capitulo 4, en un

filtro polifasico con implementacion gm-C también ideal. La respuesta del mismo es la pretendida

con respecto a las especificaciones iniciales.

En el siguiente capitulo, se buscara implementar el filtro polifasico a partir de los transconduc-

tores de Nauta. Ademas, se implementaran una serie de técnicas con las cuales mejorar el funciona-

miento del mismo.

15
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Filtro polifasico con OTAs reales

Una vez introducida la teoria de filtros polifasicos y presentado el filtro polifasico con trans-
conductores ideales, se procedera a disenar el filtro polifasico esta vez con OTAs reales. Para ello,
se empezara diseniando los transconductores necesarios para formar los circuitos integradores en-
cargados de desplazar en frecuencia la respuesta del filtro. Una vez hecho esto, se formara el filtro

polifasico y se simulara su respuesta.

Tras disenar este filtro se aplicaran una serie de técnicas para mejorar sus prestaciones. Con

estas técnicas se pretende mejorar tanto la respuesta como el consumo del mismo.

7.1. Realizacion del filtro polifasico activo

7.1.1. Calculo de OTAs para ramas integradoras

En el Capitulo 5 ya se calculo el filtro paso bajo con OTAs reales. Tal y como ya se ha comentado,
un filtro polifasico esta compuesto por dos filtros paso bajo cuyas entradas estan desfasadas 90°,
formando asi dos ramas. Estas ramas, conocidas como [ y Q, estan conectadas verticalmente por las

ramas integradoras, encargadas de realizar el desplazamiento a la frecuencia deseada.

Para poder conformar estas ramas integradoras, es necesario disenar los transconductores que
satisfagan los valores de transconductancia que se calcularon en el capitulo anterior. Estos valores

fueron los siguientes.

gmer = 157uS

gme1 = gmea = 138uS

El siguiente paso sera aplicar la metodologia gm/Id de la forma que se explico en el Capitulo 5

para disenar los OTAs que conformaran las ramas verticales (ramas integradoras).
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Una vez se ha aplicado la metodologia, se obtienen las dimensiones de los transistores que forman

los OTAs:

= Para el transconductor con gm¢oy, = 157uS

Parametro TipoN | Tipo P
w 0.67 um | 4.43 um
L 0.3um 03um
Numero de fingers 1 1

Tabla 7.1: Parametros de los transistores de los OTAs con gm¢r,

= Para los transconductores con gme1 = gmeo = 138uS

Parametro TipoN | Tipo P
w 0.59 pm | 3.9 um
L 0.3um 0.3um
Numero de fingers 1 1

Tabla 7.2: Parametros de los transistores de los OTAs con gmc1 y gmee

En este punto, ya se tienen todos los componentes necesarios para construir el filtro polifasico
con transconductores reales. Cabe destacar que dos OTAs distintos mas son necesarios para comple-
tar el filtro, lo que sumado al disenado para las ramas Iy Q hacen un total de tres transconductores
distintos. Por un lado se tiene el transconductor correspondiente a gmey, = 157uS, que ira colocado
en la rama vertical central (ver Figura 7.1) y por otro lado, las otras dos ramas integradoras estaran

formadas por el transconductor correspondiente a gmc1 = gmee = 138uS (ver Figura 7.2).

A continuacion se muestran los simbolos correspondientes a cada transconductor:

I Vdd
M

& IN+ OUT+ ™

& IN- OuT- u

=

|

gm_nauta_vdd
X142

Figura 7.1: Simbolo del OTA correspondiente al integrador central.

88



Diseno de un Filtro Polifasico para un receptor IEEE 802.15.4 en Tecnologia CMOS 0.18pum

Vdd2

gm_nauta_vdd13 v1
X142

Figura 7.2: Simbolo del OTA correspondiente a las ramas I, Q y ramas verticales res-

tantes.

El esquematico del filtro polifasico con OTAs reales se muestra en la Figura 7.3 (esta imagen se
puede ver ampliada en el Anexo 1). Cabe destacar que al igual que en el proceso de transformacion
de filtro paso bajo con transconductores ideales a filtro paso bajo con transconductores reales, se

debe tener especial cuidado en el conexionado, ya que los OTAs reales que se implementaron son

puramente diferenciales.
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Figura 7.3: Filtro polifasico con OTAs de Nauta.
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El siguiente paso consiste en estudiar la respuesta del filtro polifasico implementado para ver si

cumple con las especificaciones que se pretendian del mismo. En la Figura 7.4 se puede observar las

respuestas en fase y cuadratura del filtro polifasico con OTAs reales. Tal y como se puede apreciar,

la respuesta esta centrada en la frecuencia de 2,5 MHz y tiene un ancho de banda de 3 MHz, lo cual

concuerda con las especificaciones. No obstante, se tienen unas pérdidas en la banda de paso de 3,15

dB. Los resultados de rechazo de imagen son similares a los del filtro paso bajo del Capitulo 6.
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«50;
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-70
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m1 e N m2 !
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/ \ 20| /
| / \ — ] // \\
7 -30—
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IIIT[IIITNIIIT[TIII[TII[‘T\II —70 IITIllTIIlIIIIWiiTI]IiII]TIII
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Figura 7.4: Respuestas en fase y cuadratura del filtro polifasico con OTAs reales.

Finalmente se muestra el consumo de corriente del filtro polifasico disenado (Figura 7.5). Este

consumo es de 1,39 mA para una tension de alimentacion de 1.40 V.

+

l

'1.40 V

vdd_filter

-1.39 mA
V_DC
SRC29

Vdc=1.4V

Figura 7.5: Consumo del filtro polifasico con OTAs de Nauta.

Si bien el filtro polifasico obtenido es acorde a las pretensiones iniciales del mismo, a continua-

cion se aplicaran una serie de técnicas que buscan mejorar su funcionamiento.

7.2.

Rediseno de los OTAs integradores

La primera técnica que se va a llevar a cabo busca aumentar la ganancia en modo diferencial del

filtro. En la Figura 7.6 se tiene la estructura normal de un OTA de Nauta. En [15] se dice que si en
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los OTAs que forman las ramas integradoras, los inversores considerados en la Figura 7.6 como Inv4
e Inv6 son disenados con un tamano ligeramente inferior al resto, la ganancia en modo diferencial

del filtro aumenta considerablemente.

vdd

!
#

Invl

a
%

Inv2

Out-

vdd vdd' Vdd vdd'

H

|_

Inv3 Inv4

Figura 7.6: Estructura del OTA de Nauta.

En este caso, se decidi6 dimensionar dichos inversores con un tamano que se corresponde con
el 90 % del tamano del resto de inversores. Una vez hecho esto, se simula nuevamente el filtro para
comprobar la validez de esta medida. En la Figura 7.7 se puede comprobar como la banda de paso en
este momento presenta una ganancia de 1,31 dB, lo que significa que se obtiene una mejora de unos

4,5 dB con respecto a la version anterior del filtro polifasico.

m1 m1 im2 m2
o—{freq=2.500MHz .t o—{freq=2.500MHz
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freq, MHz freq, MHz

Figura 7.7: Respuesta del filtro mejorada.

En la Figura 7.8 se puede comprobar como estos cambios no han tenido gran influencia en el
consumo de corriente del filtro. Aun asi, se puede apreciar una ligera mejora pasando a ser de 1,36

mA para una tension de alimentacion de 1.40 V.
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T1.40 v

vdd_filter

-1.36 mA
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| SRC29

Vdc=1.4V

I Tt

Figura 7.8: Consumo del filtro mejorado.

7.3. Simplificacion de las ramas 'y Q

En esta seccion se pretende disminuir el consumo de corriente y el area del filtro sin que esto
repercuta notoriamente en las prestaciones del mismo. En los OTAs de Nauta (Figura 7.6), los inver-
sores Inv3, Inv4, Inv5 e Invé6 se colocan para mantener la estabilidad de modo comun y establecer
los niveles de continua. En [17] se expone que debido a la topologia misma de los filtros polifasicos,
estos niveles de continua pueden ser establecidos simplemente gracias a las ramas cruzadas (ramas
integradoras). Es decir, solo se necesita disponer de los inversores Inv3, Inv4, Inv5 e Inv6 en estas ra-
mas cruzadas para establecer los niveles de continua de todo el filtro polifasico. Como consecuencia,
se consigue simplificar los OTAs que componen las ramas I y Q de la forma que se ve en la Figura

7.9, creandose asi transconductores clase A-B.

In+ % Out- vdd
% vdd vdd' Vvdd vdd'

Inv5_Inve Out+

Figura 7.9: OTA de Nauta (N) y OTA clase A-B (SN).

A continuacion se presentan la respuesta en frecuencia y el consumo del filtro polifasico utili-

zando estos transconductores.
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Figura 7.10: Respuesta del filtro polifasico final.
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=

Figura 7.11: Consumo del filtro polifasico final.

EnlaFigura 7.10 se puede ver como la respuesta del filtro ha empeorado ligeramente con respecto
a la version anterior del mismo, dado que se ha pasado de tener una ganancia de 1,31 dB a 0,42. No
obstante, esta pérdida es aceptable dado que ahora el filtro consume 0,846 mA (Figura 7.11) lo cual
se traduce en una reduccién de cerca del 40 % si se compara con la version anterior del mismo.
Ademas, el area del circuito se reduce considerablemente al eliminar los inversores Inv3, Inv4, Inv5

e Inv6 de los transconductores que forman las ramas Iy Q.

La version final del filtro polifasico se muestra en la Figura 7.12.
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Figura 7.12: Filtro polifasico final.

7.4. Resumen

En este capitulo se ha finalizado el diseno del filtro polifasico con OTAs reales. Para ello, en
primer lugar se disenaron los distintos OTAs necesarios para completar las ramas integradoras del

filtro. A continuacion, se simul6 el filtro y se calcul6 su consumo.

Por otro lado, se aplicaron una serie de técnicas que mejoraron notoriamente las prestaciones del
filtro desarrollado. En el siguiente capitulo, se introducira el cabezal de recepcion [18] (desarrollado
por otro alumno de forma paralela a este proyecto) y se presentaran los resultados de simulacion

del receptor formado por este cabezal de recepcion y el filtro polifasico disenado en este proyecto.
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Capitulo 8

Receptor completo y simulaciones

Este trabajo fin de grado forma parte de un proyecto de mayor alcance que busca realizar un
transceptor para el estandar 802.15.4. Especificamente, este filtro forma parte de la cadena de recep-
cion. Este receptor esta formado por el cabezal de recepcion y un filtro polifasico, a los que se le
anadira posteriormente un amplificador de ganancia programable. Este capitulo tratara las simula-

ciones del receptor formado por el cabezal de recepcion y el filtro polifasico.

Para abordar estas simulaciones, en primer lugar se realizara una explicacion del cabezal de

recepcion implementado por otro companero de forma paralela a este proyecto [18].

8.1. Cabezal de recepcion

El cabezal de recepcion se corresponde a la primera etapa de un receptor, donde se adapta la
senal de entrada para su posterior tratamiento. Tipicamente, un cabezal de recepcion en un circuito
de radiofrecuencia como el que se desea disenar esta compuesto por una serie de elementos. El
primero de estos elementos es el amplificador de bajo ruido (LNA: Low Noise Amplifier), que es el
encargado de adaptar la senal que proviene de la antena de recepcion y amplificarla, introduciendo
el menor ruido posible. El siguiente elemento es el mezclador, que es el encargado de mezclar la
senal recibida de entrada con una senal generada por el oscilador local con el fin de llevar la senal
desde una frecuencia de entrada (generalmente alta) a una frecuencia de trabajo (en los receptores,
esta frecuencia es menor que la de entrada). Por tltimo, el amplificador de transimpedancia (TIA) es
el encargado de convertir la senal de corriente que sale del mezclador en tension para ser procesada

por el filtro.

En cuanto a la arquitectura del cabezal de recepcion, se ha optado por una arquitectura del tipo
Low-IF. Se ha seleccionado esta arquitectura por ser la mas adecuada para aplicaciones de bajo coste
y bajo consumo. Ademas, al usar este tipo de arquitecturas no es necesario implementar filtros con
complejos sistemas de realimentacion para eliminar problemas como el nivel de continua introduci-

do. Finalmente también elimina posibles problemas por ruido Flicker (1/f Noise). Sin embargo, este
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tipo de arquitecturas presenta problemas con la frecuencia imagen, por lo que se precisa de un filtro

polifasico a la salida del cabezal [1].

Cabe destacar que el LNA esta alimentado con una tension de 1.8V mientras que el TIA tiene
una tension de alimentacion de 1.4V. Esto se debe a que, tal y como se ha comentado anteriormente,

este circuito estara controlado por un circuito de regulacion de tension (Tuning circuit).

8.1.1. Amplificador de bajo ruido

La funcion principal del LNA es la de amplificar la senal de RF entrante introduciendo el menor
ruido posible. Ademas, al ser la primera etapa de la cadena de recepcion, cumple la funcion de adaptar
la senal que viene de la antena. Teniendo esto en cuenta, un LNA se caracteriza por su baja figura de
ruido (NF: Noise Figure) y una ganancia lo suficientemente alta para reducir la aportacion de la NF en
las siguientes etapas de la cadena de recepcion. Un LNA también se caracteriza por su alta linealidad,
lo cual permite trabajar con senales de entrada de alta frecuencia y con interferencias. Cabe destacar
que un LNA debe tener una impedancia de entrada de 50 {2 para una correcta adaptacion, ya sea
directamente con la antena o con algun componente adicional (un filtro de seleccion de canal o un

conmutador entre transmisor y receptor, por ejemplo).

Entre las distintas topologias que se pueden escoger para disenar un LNA, se opt6 por una topo-
logia de cascodo con degeneracion inductiva. Esta topologia se caracteriza por tener salida asimétri-
ca, por su alta ganancia, bajo ruido y un buen aislamiento entre la entrada y la salida [1]. Las prin-
cipales razones por las que se ha escogido esta topologia son, en primer lugar, que la corriente en
continua disipada es menor que en una topologia diferencial y, en segundo lugar, porque la lineali-
dad (en concreto el IIP2) no es critica para el estandar 802.15.4 en comparacion con otros estandares

inalambricos [17]. En la Figura 8.1 se muestra un esquematico de la topologia utilizada.

Ve

Figura 8.1: Estructura del LNA.

Al usar una topologia con degeneracion inductiva es posible obtener simultaneamente bajo ruido
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y buena adaptacion de entrada. Esto se debe a que al incluir la bobina L4 se genera una parte real en la
impedancia de entrada lo cual disminuye las diferencias entre la impedancia de entrada 6ptima para
bajo ruido y la impedancia del propio LNA. Si no se incluyera una degeneracion, la impedancia de
entrada no tendria parte real y, por ello, en ese caso habria discrepancias con la impedancia 6ptima
para bajo ruido. Sin embargo, surge un problema al implementar la bobina de degeneracion, y es
que bajo condiciones de bajo consumo se necesita una bobina de un valor de inductancia elevado
para conseguir simultaneamente bajo ruido y una buena adaptacion de entrada. Esto significaria
que la figura de ruido minima (N F,,;,,) seria bastante elevada. Para solventar este problema se ha
incluido el condensador C,, tal y como se muestra en la Figura 8.1. El incluir este condensador
permite utilizar una bobina L, de bajo valor de inductancia para obtener simultaneamente bajo

ruido y buena adaptacion de entrada.

La impedancia de entrada del LNA vienen dada por la siguiente expresion:

1 g()-L
Zin=s (Lot Lo+ g + T

Donde la variable C; hace referencia a la capacidad que existe entre la puerta y el surtidor del
transistor M1. En este caso, esta capacidad seria la suma de Cys y C,;. Como se puede comprobar, el
incluir el condensador C¢, modifica la parte imaginaria de la impedancia de entrada. Esto permite
usar valores de inductancia menores en las bobinas Ly y L,. También se reducen las resistencias

parasitas de las bobinas, mejorando asi la figura de ruido del LNA.

Por otra parte, en este LNA se permite la regulacion de la ganancia. Para ello se varia la tension
en la puerta del transistor M2 mediante la tension V. El circuito esta alimentado con la tension V,
que tiene un valor de 1.8 V. La tension V., se varia entre 0.5 V y 1.8 V para obtener menor o mayor

ganancia. Esto se explicara en mas detalle en el apartado de resultados.

8.1.2. Mezclador

El mezclador es el circuito encargado de coger la senal entrante de RF, una vez ha sido amplifi-
cada por el LNA, y trasladarla a la frecuencia intermedia deseada. Esto se realiza sin modificar las
caracteristicas de frecuencia de la senal a trasladar (ancho de banda, relacion de amplitudes, etc.).
En este caso, la senal de RF se encuentra a una frecuencia de 2.4 GHz, mientras que la frecuencia
intermedia es de 2.5 MHz. Por tanto, el mezclador es el encargado de trasladar la senal desde los 2.4
GHz a los 2.5 MHz. Este tipo de mezclador se denomina ”down-conversion” ya que se pasa de una
frecuencia mas alta a una mas baja. Es por ello que este tipo de mezclador se encuentra en los recep-
tores. Por otro lado, existen los mezcladores de ”up-conversion” que realizan la operacion contraria,
es decir, se pasa de una frecuencia baja a una mas elevada. Este tipo de mezclador es caracteristico

de los transmisores.

Para trasladar la senal de una frecuencia a otra, un mezclador de frecuencias le suma o resta a

la banda de frecuencia de la senal RF un valor de frecuencia constante denominado frecuencia del
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oscilador local. A la salida del mezclador se obtiene la senal en la frecuencia intermedia deseada.

El mezclador ideal esta formado por un multiplicador y un filtro paso banda, aunque en un

receptor se puede emplear un filtro paso bajo, tal y como se muestra en la Figura 8.2.

Figura 8.2: Diagrama de bloques de un mezclador ideal.

La senal de RF entrante se puede escribir como:

Xrr = g(t) - cos(wgrpt)

Y la senal del oscilador local como:

Xor = A - cos(wort)

Por tanto, a la salida del mezclador se obtiene:

XRF - XoL = A - g(t) - cos(wrFt) - cos(wort)

1
XRF * XOL = §A - g(t) - [cos(wrr + wor)t + cos(wrr — wor)t]

Y después del filtro paso bajo se obtiene la senal de frecuencia intermedia:

1 1
XFI = 514 . g(t) . COS(wRF — WOL)t = 514 . g(t) : COS(WFIt)

Por lo tanto, el mezclador realiza una operacion claramente no lineal. El principal parametro de
un mezclador es la ganancia de conversion, que se puede definir como la relacion entre la amplitud
dela senal de FIy la amplitud de la senal de RF. Asi mismo, hay otros parametros que también definen
el comportamiento del mezclador como son la figura de ruido, el margen dinamico, el aislamiento

entre puertos, etc.[1]

Los mezcladores se pueden clasificar en dos tipos dependiendo de si los elementos que lo forman

son activos (BJT, MOSFET) o pasivos (diodos 0 MOSFET actuando como resistencias no lineales).
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Los primeros tienen ganancia de conversion superior a la unidad, mientras que los segundos poseen

menor ruido y mayor margen dinamico.

Los mezcladores en los que las frecuencias woy, y wrr no aparecen antes del filtro de salida se de-
nominan doblemente balanceados, si aparece una de las dos frecuencias se denominan balanceados

respecto a la que no aparece, y si aparecen ambas se denominan no balanceados.

Para este cabezal de recepcion se ha optado por utilizar un mezclador pasivo doble balanceado.
Las principales razones por las cuales se ha decidido implementar este tipo de mezclador son, en
primer lugar, que no disipa corriente de continua. Esto significa que, al no pasar corriente de continua
por los transistores, la contribucion del ruido flicker se minimiza. Ademas, este tipo de mezclador

tiene una linealidad bastante alta y reduce las fugas del oscilador local hacia la entrada.

Este mezclador se trata de un circuito con entrada y salida diferencial. Una de las entradas esta
conectada a la salida del LNA mientras que la otra entrada esta conectada a tierra a través del con-
densador Cj,, tal y como se muestra en la Figura 8.3. De esta forma se mantienen las ventajas de
un circuito diferencial como son la minimizacion de la distorsion de segundo orden y las fugas del
oscilador local. Es cierto que existe una cierta penalizacion en la ganancia del receptor, si bien esta

es despreciable [17].

El mezclador diferencia entre fase y cuadratura y, por tanto, tiene una rama diferenciada para
cada una. Realmente, un mezclador en cuadratura se puede considerar como dos mezcladores cuyas
entradas del oscilador local estan desfasadas 90 grados. Cada una de estas ramas tiene salida dife-
rencial, a la cual se conectara un amplificador de transimpedancia o TIA. Ademas, al tratarse de un

mezclador pasivo, no es necesario que posea una fuente de alimentacion.

Figura 8.3: Estructura del mezclador.
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En este circuito, la mezcla de senales se realiza mediante la conmutacion de los transistores. Los
transistores CMOS se caracterizan por ser buenos conmutadores. Por tanto, el tamano de los transis-
tores es un parametro clave a tener en cuenta para obtener las mejores prestaciones del mezclador. La
senal del oscilador local es otro parametro clave en el funcionamiento del mezclador. Especialmente

influyente es el nivel de continua en dicha senal proveniente del oscilador local.

Cabe destacar que existe una relacion de compromiso entre el ruido del mezclador y la ganan-
cia del LNA, la cual se debe tener en cuenta a la hora de dimensionar los transistores que actiian
como conmutadores en el mezclador. Como ya se coment6 en el apartado en el que se trataba la
estructura del LNA, este circuito tiene un tanque que actua como circuito resonante. La frecuencia
de resonancia (de 2.4 GHz en este caso) se consigue modificando la bobina y el condensador que
forman el tanque. Ademas, la inductancia de la bobina disminuye si la capacidad de conmutacion
del mezclador aumenta. Esto hace que la ganancia del LNA sea menor debido a que la impedancia

de carga es menor [18].

8.1.3. Amplificador de transimpedancia (TIA)

En general, se pueden distinguir cuatro tipos de amplificadores en funcion de la senal de entrada

que se desea amplificar (tension o corriente) y la senal de salida (tension o corriente).

El amplificador de tension, como su propio nombre indica, se encarga de amplificar una senal de
tension a la entrada y suministrar una senal de tension a la salida. Por otro lado, el amplificador de
corriente, amplifica una senal de corriente a la entrada y proporciona una senal de corriente a la sali-
da. En cuanto al amplificador de transconductancia, éste amplifica una senal de tension a la entrada
y proporciona una senal de corriente a la salida. Por ultimo, el amplificador de transimpedancia es
el encargado de amplificar una senal de corriente a la entrada y proporcionar una senal de tension
a la salida. Este ltimo tipo de amplificador es el que se ha incluido en el cabezal de recepcion a la
salida del mezclador. Esto se debe a que a la salida del mezclador existe una senal de corriente y los
filtros que se incluyen en un receptor de RF trabajan con senales de tension. Ademas, como ya se
ha comentado anteriormente, el mezclador pasivo doble balanceado que se ha disenado no posee

ganancia y, por tanto, es necesaria la presencia de un TIA que compense esta carencia.

En este caso, se ha optado por realizar un amplificador de transimpedancia basado en inversores.
Se ha incluido un amplificador para cada una de las dos ramas del mezclador (fase y cuadratura). Cada
amplificador esta constituido por dos inversores en paralelo y una red de realimentacion resistiva.
En la Figura 8.4 se muestra la estructura del TIA, en la que se puede apreciar que se trata de un
circuito con entrada y salida diferencial. Cabe destacar que para mantener la estabilidad de tension

en modo comun, se utilizan las resistencias R1 y R2. La resistenia equivalente efectiva viene dada

or ROLEH
P Ry — Ry’
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Figura 8.4: Estructura del TIA.

La resistencia efectiva constituida por las resistencias R1 y R2, junto con el condensador C forma
un filtro paso alto. Este filtro permite eliminar los niveles de continua (DC offsets) producidos por
el mezclador. El aumentar el valor de la resistencia equivalente permite utilizar una capacidad C de
menor tamano [19]. Esto se traduce en una reduccion tanto del ruido producido como del area del

circuito.

En cuanto a la ganancia del amplificador, esta se puede modificar variando la transconductancia
de los inversores. El valor de la resistencia efectiva también influye en la ganancia del circuito, tal y

como se muestra en la siguiente ecuacion:

‘/out

Ay = RiRy

Vin =1—(9un +9MP)m

Para variar la transconductancia de los inversores, se puede modificar el tamano de los transis-
tores que lo forman. Sin embargo, tal y como se puede observar en la siguiente ecuacion, la relacion
de aspecto de un transistor no es lo unico que influye en su transconductancia. También afecta la

tension Vg y por tanto, se debe de tener en cuenta:

gm =K - (Vas + V)

w
L
En esta expresion, K es la constante de transconductancia del transistor, W la anchura, L la

longitud, Vs la tension entre la puerta y el surtidor y Vr la tension umbral del transistor.

En la Figura 8.5 se muestra como es la estructura de cada inversor. Como se puede apreciar, esta
formado por dos ramas inversoras en paralelo, cada una controlada por un interruptor (switch). Esto

permite que el TIA tenga la funcion de control de ganancia.

103



Capitulo 8. Receptor completo y simulaciones

Vvdd

[%2]
S
i

ouT
O

Ly ¥ L2
|

Figura 8.5: Estructura del inversor.

Como se puede observar, para ambas ramas, en la parte superior se coloca un transistor p-MOS
mientras que en la parte inferior se situa un transistor n-MOS, siguiendo la estructura tipica de un
inversor. El inversor esta disenado para que los transistores de una de las ramas tengan un tamano
dos veces mayor que los de la otra rama. De esta forma, al activar una rama (mediante los switch) u
otra, se obtendra una ganancia maxima o una minima. Teniendo en cuenta que, como se ha comenta-
do anteriormente, el LNA también tiene una funcién de control de ganancia, el cabezal de recepcion
tendra cuatro ganancias posibles. Estas cuatro ganancias iran en funcion de si, tanto el LNA como

el TIA, actuan en modo de ganancia maxima o minima.

8.2. Receptor completo

El receptor completo se ha obtenido uniendo al cabezal de recepcion descrito en el apartado
anterior el filtro disenado en este trabajo fin de grado. Una vez hecho esto se procedera a realizar las

simulaciones pertinentes [18].

Como generador de la senal de entrada del cabezal de recepcion se ha incluido un generador
de tonos de una potencia igual a -85 dBm, centrada en 2.4 GHz. Esto se ha decidido asi puesto que
la sensibilidad de un receptor para el estandar 802.15.4 esta definida a ese valor. Es decir, el valor
minimo de potencia a la entrada para que el receptor funcione correctamente es de -85 dBm. A
continuacion se conecta el LNA, que es el primer elemento de la cadena de recepcion. Como ya
se ha comentado, el LNA tiene dos condensadores de desacoplo, uno para desacoplar el LNA con
respecto a la entrada y otro con respecto al resto del circuito. Tras el LNA se encuentra el mezclador
en cuadratura, con la senal del oscilador local que se ha comentado anteriormente. A la salida de
cada una de las ramas del mezclador se conecta un TIA que convierte la senal en corriente a senal en
tension. Tras estos amplificadores se conecta el filtro polifasico descrito en el capitulo anterior. Este
filtro, al igual que el TIA esta alimentado con una tension de 1.4V, puesto que como se ha comentado
anteriormente, ambos circuitos estaran controlados por un circuito regulador (funing circuit). En la
Figura 8.6 se puede observar el esquematico del cabezal y el filtro polifasico, una vez que se han

unido.
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Tras realizar todas las conexiones de los distintos elementos, ya se tiene el circuito preparado

para realizar las simulaciones pertinentes y obtener los resultados para su posterior analisis.

En primer lugar se realizaron medidas del consumo del receptor. Para ello se calcul6 el consumo
de cada uno de los elementos por separado y se sumaron para obtener el total. Para hallar el consumo
de cada elemento se realizara la operacion P = V - I, donde V es la tension de alimentacion del
dispositivo e I su consumo de corriente. Cabe destacar que el mezclador al ser pasivo no consume

potencia 8.1.

. Tension de Consumo de | Consumo de
Circuito
alimentacion (V) | corriente (A) | potencia (W)
LNA 1.8 1.70m 3.006m
TIA 1.4 60/ 0.084m
FILTRO
, 1.4 0.77m 1.19m
POLIFASICO
CIRCUITO
- - 4.19m
COMPLETO

Tabla 8.1: Consumo de los elementos

Una caracteristica importante en un receptor de RF es la adaptacion de entrada. Esta es llevada
a cabo por el LNA, puesto que es el primer elemento del cabezal de recepcion. Es comun que el LNA
esté conectado directamente a la antena, aunque a veces se implementa antes un filtro duplexor o
un conmutador entre el bloque de recepcion y el de transmision de seleccion de canal antes. De
cualquier manera, el LNA debe adaptar la senal entrante para que el cabezal de recepcion pueda

funcionar correctamente.

Para hallar la adaptacion de entrada, se ha calculado el parametro S1; que representa la adap-
tacion de entrada de un circuito de RF. Si la entrada esta adaptada significa que no deberia haber
potencia reflejada, y por tanto, S1; = 0+ j0. En este caso, se ha obtenido una adaptacion de entrada
calculada a 2.4 GHz de -11 dB, tal y como se muestra en la Figura 8.7. En el Anexo 1 se muestra el

set-up utilizado para calcular este parametro.
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Figura 8.7: Adaptacion de entrada.

En cuanto a la ganancia y la figura de ruido, se puede argumentar que son dos de los parametros
mas importantes a la hora de disenar un receptor de RF para tecnologias inalambricas. Teniendo esto
en cuenta, en primer lugar se hallo tanto la ganancia como la NF para toda la banda de frecuencia del
estandar 802.15.4, que va desde los 2.4 GHz hasta los 2.4835 GHz. Para ello se realiz6 una simulacion
de balance de armonicos (Harmonic Balance). Este tipo de simulacion es ideal para simular circuitos
no lineales y de radiofrecuencia. En este caso, ademas, se realizo un barrido de la frecuencia RF de
entrada para toda la banda y se tomaron los datos de simulacion en el centro de cada canal, ver en

Anexo 1.

En la Figura 8.8 se pueden apreciar los valores obtenidos. Como se puede ver, la NF varia en-
tre 10.3 y 12 dB a lo largo de toda la banda. Por otro lado, la ganancia se mantiene practicamente

constante alrededor de 44 dB.
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Figura 8.8: Ganancia y NF para toda la banda del estandar 802.15.4.
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Figura 8.9: NF para un canal.

En cuanto al valor obtenido en simulacion de la NF en un Unico canal, este se muestra repre-
sentado en la Figura 8.9. Se puede observar como la NF es practicamente constante, con un valor de
10.3 dB, hasta que hay un repunte en frecuencias muy bajas debido al ruido flicker. Como ya se ha
comentado anteriormente, el ruido flicker aparece a frecuencias bajas, tal y como se aprecia en la
Figura 8.9. Sin embargo, en este caso este ruido aparece por debajo de los 250 kHz, por lo que no es
problematico. Esto se debe a que al usar un mezclador pasivo doble balanceado, el impacto del ruido

flicker se minimiza bastante.

Para obtener estos datos, se realizo una simulacion de balance de armonicos. Sin embargo, a
diferencia de en el caso anterior, el barrido de la frecuencia RF entrante se realiz6 para un solo canal,
concretamente para el primer canal. Para obtener un barrido con mas puntos de simulacion y, por
tanto, mas preciso, se realizaron tres barridos encadenados. Para frecuencias bajas el barrido que
se realizo fue mas fino (con pasos mas pequenos), mientras que para las frecuencias mas altas los
puntos de simulacion estaban mas espaciados, ver en Anexo 1. Esto se debe a que a frecuencias
mayores el valor de la NF apenas varia mientras que en las frecuencias mas bajas el valor de la NF

varia cada pocos Hz debido al ruido flicker.

Por otra parte en la Figura 8.10 se muestra la respuesta en frecuencia del receptor para un solo
canal. En ella se puede comprobar que la ganancia en la banda de paso de aproximadamente 44 dB.
Por otro lado, se puede apreciar que el rechazo de imagen se ajusta a lo pretendido por el estandar
802.15.4, siendo este de 34 dB, al ser este calculado como la diferencia de ganancia entre la banda de

paso y la ganancia presente al restarle 5 MHz a la frecuencia central.

En el Anexo 1 se puede observar que para obtener la respuesta en frecuencia del receptor se
realizo una simulacion de balance de armonicos. En este caso se realizo un barrido de la frecuencia

de IF entre -8 MHz y 8 MHz. De esta manera se calcula el valor de la ganancia para cada punto de
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simulacion entre las frecuencias mencionadas, obteniendo asi la respuesta en frecuencia del receptor

que se muestra en la Figura 8.10.
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Figura 8.10: Respuesta en frecuencia del receptor.

Como ya se ha comentado, tanto el LNA como el TIA poseen una funcion de control de ganancia.
Concretamente, ambos circuitos pueden variar entre una ganancia maxima y una ganancia minima,
lo que resulta en que el receptor posee cuatro modos de ganancia. E1 LNA, gracias a la tension de
control V., varia su ganancia entre 4 y 18 dB, tal y como se explico en el apartado de disefio del LNA,
donde se vio que a medida que se aumenta la tension V., (entre 0.5 y 1.8V), la ganancia aumenta
mientras que la NF disminuye. En cuanto al TIA, la funcion de control de ganancia de este circuito
se implementa con los interruptores que activan o desactivan cada rama inversora. Una de las ramas
tiene los transistores con un tamaio el doble de grande que la otra rama. Por tanto, activando una
rama u otra se obtendra una ganancia mayor o menor. Los valores maximos y minimos de esta
ganancia son de 1 dB y 24 dB. En la Tabla 8.2 se muestra la ganancia total y la NF total del receptor
en funcion de la aportacion del LNA y el TIA. Como se puede observar, la ganancia total varia entre

6 y 44 dB, mientras que la NF lo hace entre 10.3 y 43 dB.

Ganancia del | Ganancia del | Ganancia del NF del
LNA [dB] TIA [dB] Receptor [dB] | Receptor [dB]
4 1 6 43
18 1 21 28
4 24 30 25
18 24 44 10.3

Tabla 8.2: Ganancia y NF del receptor para distintas configuraciones

Se puede apreciar que la NF aumenta considerablemente cuando se implementan configuracio-
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nes de baja ganancia. Sin embargo, estos valores elevados se encuentran dentro de los aceptables
por el estandar 802.15.4 ya que a medida que aumenta la potencia de entrada, también lo hace la NF
maxima admisible. Esto se puede apreciar en la Figura 8.11, donde se muestra la NF maxima admisi-
ble para que un receptor basado en el estandar 802.15.4 funcione correctamente, frente a la potencia
de entrada. Segun el estandar, la potencia de la senal de entrada puede variar entre un valor minimo
de -85 dBm (este valor marca la sensibilidad del receptor) y un valor maximo de -20 dBm. Por tanto,
la NF maxima admisible variara entre 15.5 y 78 dB. Es decir, cuando la potencia de entrada es baja,
es necesario utilizar la maxima ganancia posible y, por tanto, el ruido debe ser el menor posible. Por
otra parte, a medida que se incrementa la potencia de entrada, no es necesario utilizar el modo de

ganancia maxima y las condiciones de la NF no son tan restrictivas [18].
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Figura 8.11: NF maxima frente a la potencia de entrada de un receptor para el estandar

802.15.4.

Por ultimo, se estudio la linealidad del receptor, que es un parametro clave en circuitos de RF. La
linealidad de un receptor se basa, por definicion, en que a la salida haya la menor distorsion posible.
Un dispositivo se considera lineal si la senal a la salida s6lo difiere de la de entrada en un factor de

ganancia y en un retardo de tiempo.

Para hallar la linealidad del receptor se hallo el IIP3. Este es el punto de intercepcion de 3° orden
y se trata de un punto teorico. Se trata de una extrapolacion del punto donde se cruzan las curvas

que representan la senal fundamental y la senal producto de la distorsion de tercer orden.

110



Diseno de un Filtro Polifasico para un receptor IEEE 802.15.4 en Tecnologia CMOS 0.18pum

-20 4

-30 4

40 = Fundamental
. e IM3

T T T T T T T T T T [ T "1
-60 -55 50 -45 40 -35 -30 26 -20 -15 -10 -5 0

Potencia de entrada [dBm]

Potencia de salida [dBm]

Figura 8.12: Punto de intercepcion IIP3 del receptor .

Para hallar el IIP3 se aplican dos tonos a la entrada, se varia la potencia de entrada y se mide la
potencia de la senal de salida y la de los productos de intermodulacion Anexo 1. De esta forma, se
pueden generar las curvas de la potencia de salida tanto de la senal fundamental como de la senal
producto de la distorsion de tercer orden, lo cual permite hallar el punto de intercepcion. En este
caso se ha obtenido un ITP3 de aproximadamente 0 dBm cuando se aplican a la entrada dos tonos

espaciados 500 kHz con respecto al centro del canal, tal y como se muestra en la Figura 8.12.

En aplicaciones de RF, interesa que el valor del IIP3 sea lo mas alto posible ya que eso significa
que el circuito deja de ser lineal para un valor de potencia de entrada elevado. Por tanto, el circuito

sera lineal para un mayor rango de potencia de entrada.

8.3. Resumen

En este capitulo, se hablo acerca del receptor del que forma parte el filtro polifasico desarrollado
en este trabajo de fin de grado. Para ello, se introdujeron los circuitos que forman el cabezal de
recepcion. Este cabezal de recepcion esta compuesto, a su vez, por un amplificador de bajo ruido, dos
mezcladores en cuadratura y los amplificadores de transimpedancia. Tal y como ya se ha comentado,
el cabezal fue disenado por otro companero de forma paralela a este proyecto [18]. Finalmente se

unieron todos los circuitos conformando, de esa forma, el receptor.

A continuacion, se realizaron una serie de simulaciones al receptor completo para ver los pres-
taciones que este ofrecia. Una vez hecho esto se analizaron los resultados obtenidos y se confirmé

que el receptor cumplia las especificaciones del estandar.
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Capitulo 9

Conclusiones y lineas futuras

En este capitulo se hablara de las conclusiones extraidas de este trabajo fin de grado. Ademas, se
presenta un resumen de los resultados obtenidos y las posibles lineas futuras a abordar en trabajos

posteriores.

9.1. Conclusiones

Una vez se ha analizado el filtro polifasico y se le han realizado simulaciones para comprobar
su funcionamiento, es el momento de analizar los resultados obtenidos y extraer las conclusiones

pertinentes.

El objetivo de este trabajo fin de grado, tal y como ya se ha dicho, era el de obtener un filtro
polifasico para el estandar IEEE 802.15.4 usando la tecnologia CMOS 0.18 pm. Este filtro debia estar
centrado a 2.5 MHz y tener un ancho de banda de 3 MHz. Ademas, el rechazo en el canal adyacente
debia ser de 0 dB y en el canal alterno de 30 dB. Dentro del receptor, este filtro se encarga del rechazo

de las frecuencias imagen que surgen en las etapas de mezclado.

En cuanto al tipo de filtro a implementar, dentro de todos los explicados tedricamente en esta
memoria, se opto por el filtro tipo Butterworth debido a su respuesta plana en la banda de paso. No
obstante, este tipo de filtros requieren de un orden mayor para satisfacer los criterios de rechazo si
se compara con otro tipo de filtros. Al ser estos criterios muy bajos en este estandar, esto no supuso

ningtn problema.

En cuanto a la topologia que se utilizo para la implementacion del filtro, destacar que se trata
de la gm-C, la cual aboga por sustituir las bobinas por circuitos disenados a partir de amplificadores
de transconductancia y condensadores, conocidos como giradores. En cuanto a la metodologia de
diseno de transconductores, se opt6 por la Gm-Id, que consigue buenos resultados de ganancia con

bajo consumo, explotando la region de inversion moderada de los transistores.

Finalmente, una vez diseniado el filtro paso bajo, se transformo en un filtro paso banda complejo

o polifasico centrado en la frecuencia requerida. Para ello, se anadieron una serie de integradores
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basados en transconductores entre las ramas I y Q del filtro paso bajo original. Tras construir el filtro

polifasico se aplicaron una serie de técnicas que mejoraron su consumo y respuesta, tales como la

simplifacion de los transconductores utilizados en las ramas I y Q y la reduccion de los tamanos de

los inversores Inv4 e Inv6 en los OTAs de las ramas integradoras.

En cuanto a los resultados obtenidos, en las Figuras 9.1 y 9.2 se puede comprobar como los

criterios de rechazo fueron logrados satisfactoriamente.
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Figura 9.1: Respuesta del filtro polifaisco final.
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Figura 9.2: Respuesta en frecuencia del receptor.

En cuanto al receptor completo, se obtuvieron los resultados que se muestran en la tabla 9.1.
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Parametros Especificaciones Resultados
Consumo de potencia .
El menor posible 4.19
[mW]
Ganancia del receptor >30 (FEY) 44 (FEY)
[dB] -[20.65] (BB?) -
Variacion de la ganancia 1 9 1
65 (F'E* + BB”) 38 (F'EY)
[dB]
NF [dB] <155 10.3
Rechazo imagen [dBc] >20 34
>-32 para maxima ganancia | 0 para maxima
1I1P; [dBm] ganancia
>-10 para minima ganancia -
Sensibilidad [dB] -85 -85

Tabla 9.1: Resultados del receptor (FE: Front-End o Cabezal de RF; BB: Banda Base)

Si se comparan los resultados obtenidos con las especificaciones del estandar 802.15.4 para re-
ceptores de RF, se puede apreciar que el receptor disenado cumple con las especificaciones y, por

tanto, posee un rendimiento adecuado para este tipo de circuito.

Por otro lado, para obtener una vision mas global de los resultados obtenidos y del rendimiento
del receptor disenado, se ha realizado una comparacion con otras soluciones propuestas para circui-
tos de este tipo, la cual se muestra en la Tabla 9.2. Los otros modelos con los que se ha comparado el
receptor disenado son soluciones propuestas anteriormente para el mismo estandar y con las mis-
mas tecnologias. En [20], el modelo solo incluye el LNA y el mezclador en cuadratura. En [17] y
[21], ademas del cabezal de recepcion y el filtro, se ha incluido un amplificador de ganancia progra-
mable (PGA: Programmable Gain Amplifier). Estas diferencias se deben tener en cuenta a la hora de

comparar los resultados obtenidos en cada caso.
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[17] [20] [21] Este trabajo
Referencia | (LNA+MIX+TIA (LNA+MIX+ | (LNA+MIX+
(LNA+MIX)
+FILT+PGA) PGA+FILT) | TIA+FILT)
Tecnologia
0.18 0.18 0.18 0.18
CMOS [pm]
Ganancia
86 30 - 44
[dB]
NF [dB] 8.5 73 <10 103
I1P; [dB] -8 -8 >-15 0
Consumo de
potencia 12.63 6.3 10.8 4.19
[mW]

Tabla 9.2: Comparacion del receptor con otros recogidos en la bibliografia

Como se puede observar, todos los modelos que se muestran han sido diseniados con tecnologia
CMOS de 0.18 pm. El receptor disenado es el que tiene mejor linealidad entre los modelos que se

comparan (0 dBm frente -8 dBm en el mejor de los casos).

En cuanto a la ganancia, nuestro receptor se encuentra en un punto intermedio con respecto a
las otras soluciones. Sin embargo, esto tiene sentido ya que en [20] simplemente se implementan
un LNA y un mezclador en cuadratura mientras que en [17] y [4] existe un PGA que hace que sus
ganancias sean considerablemente mayores. Respecto a la NF, nuestro receptor presenta un valor
ligeramente superior al resto de modelos presentados, si bien se mantiene dentro de las especifica-

ciones del estandar.

En cuanto al consumo de potencia, el receptor disenado presenta un consumo considerablemente
menor que el resto de modelos. Si comparamos con los circuitos presentados en [17] y [21], esto es
logico puesto que nuestro receptor no incluye el PGA. Sin embargo, si consideramos que un PGA
tipicamente consume unos 2.5 mW, podemos afirmar que nuestro receptor seguiria siendo mucho
mas eficiente que estos receptores. Por otro lado, nuestro receptor es también mas eficiente desde el
punto de vista energético que el receptor presentado en [20], ya que este tiene un mayor consumo

aunque incluye menos componentes que el nuestro.

Por tanto, se puede concluir que los resultados obtenidos cumplen las especificaciones del estandar
siendo ademas unos resultados altamente competitivos frente a los encontrados en la literatura. Una
aportacion importante de este trabajo ha sido la redaccion de un articulo en inglés conjuntamente
con otro alumno y los tutores, el cual describe de una manera resumida la estructura del receptor
disenado. Este articulo ha sido aceptado para su publicacion en la XXX Conferencia en Diseno de
Circuitos y Sistemas Integrados (DCIS: Design of Circuits and Integrated Systems). Ademas, el pa-
sado Noviembre se presento este articulo en dicho congreso. En el Anexo 3 se muestra el articulo

que se menciona.
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9.2. Lineas futuras

En un futuro se pretende disenar un circuito de regulacion de tension (Tuning circuit) tal y co-
mo se comento en el capitulo anterior. Este circuito, mediante realimentacion, garantizara que la

alimentacion del filtro sea siempre de 1.4V, asegurando su correcto funcionamiento.

Una vez realizada esta tarea, se procedera a realizar el layout del circuito con el fin de comprobar
si el disefio que se ha realizado hasta ahora en ADS seguira funcionando en condiciones reales. Tras

esto se procedera a la fabricacion de los circuitos y a la realizacion de medidas de los mismos.

Como ya se ha dicho, este TFG forma parte de un proyecto de mayor alcance. En este proyecto
se pretende disenar un transceptor completo para el estandar 802.15.4. Es por ello, que el circuito
presentado en este documento se unira a otros circuitos desarrollados por otros companeros como

pueden ser el transmisor o el amplificador de ganancia programable.
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Presupuesto

Este capitulo contiene el presupuesto que recoge los gastos generados por el presente Trabajo

Fin de Grado. Dicho presupuesto se divide en las siguientes partes:

» Trabajo tarifado por tiempo empleado.
= Amortizacion del inmovilizado material.

« Amortizacion del material hardware.

« Amortizacion del material software.
= Redaccion de la documentacion.
= Derechos de visado del COITT.

= Gastos de tramitacion y envio.

Una vez analizados cada uno de los criterios establecidos, se aplicaran los impuestos vigentes y

se procedera a la obtencion del coste total del presente TFG.

P.1. Trabajo tarifado por tiempo empleado

Este concepto contabiliza los gastos que corresponden a la mano de obra, segun el salario co-
rrespondiente a la hora de trabajo de un graduado en ingenieria de telecomunicaciones. Se propone

utilizar la siguiente formula:
H =14,48 x H, + 20,27 x H. € (P.1)

donde:

» H son los honorarios totales por el tiempo dedicado.
= H, son las horas normales trabajadas dentro de la jornada laboral.

= H, son las horas especiales trabajadas.
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Se estima que para la realizacion del presente TFG se ha invertido un total de 300 horas, y que
todas ellas se han realizado dentro del horario normal, por lo que el nimero de horas especiales es

Cero.

Teniendo en cuenta estos datos, el coste total de honorarios asciende a:

H = 14,48 x 300 + 20,27 x 0 = 4.344,00 € (P.2)

El trabajo tarifado por tiempo empleado asciende a la cantidad de cuatro mil trescientos cuarenta

y cuatro euros.

P.2. Amortizacion del inmovilizado material

En el inmovilizado material se consideran tanto los recursos hardware como software empleados

para la realizacion de este TFG.

Se estipula el coste de amortizacion para un periodo de 3 anos utilizando un sistema de amorti-
zacion lineal, en el que se supone que el inmovilizado material se deprecia de forma constante a lo

largo de su vida util. La cuota de amortizacion anual se calcula haciendo uso de (P.3)

Valor de adquisicion — Valor residual

Cuota anual = (P.3)

Numero de anos de vida util

donde el valor residual es el valor teorico que se supone que tendra el elemento en cuestion después

de su vida util.

P.2.1. Amortizacion del material hardware

Dado que la duracion de este TFG es de 4 meses y es inferior al periodo de 3 anos estipulado

para el coste de amortizacion, los costes seran los derivados de los primeros 4 meses.

En la tabla P.1 se muestra el hardware necesario para la realizacion del trabajo, indicando para
cada elemento su valor de adquisicion, valor residual y coste de amortizacion, teniendo en cuenta

un tiempo de uso de 4 meses.

Elemento Valor de Valor Coste de

adquisicion | residual | la amortizacion

Ordenador portatil Lenovo Z50-70 15.6 ” 600,00 € | 180,00 € 46,67 €
Ordenador de sobremesa Acer Aspire X1430 350,00 € | 105,00 € 27,22 €
Total 950,00 € | 285,00 € 73.89 €

Tabla P.1: Precios y costes de amortizacion del hardware.

El coste total del material hardware asciende a setenta y tres euros con ochenta y nueve céntimos.
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P.2.2. Amortizacion del material software
Para el calculo de los costes de amortizacion del material software se consideraran, al igual que
con el material hardware, los costes derivados de los primeros 4 meses.

La tabla P.2 muestra los elementos software necesarios para la realizacion del trabajo, asi como

su valor de adquisicion, valor residual y coste de amortizacion.

Elemento Valor de Valor Coste de
adquisicion | residual | la amortizacion
Sistema Operativo Windows 7 Enterprise 0,00 € 0,00 € 0,00 €
Licencia anual de ADS 2009 1722,23 € 0,00 € 574,08 €
Texmaker v4.2 0,00 € 0,00 € 0,00 €
LibreOffice v4.3.1 0,00 € 0,00 € 0,00 €
Inkscape v0.47 v4.3.1 0,00 € 0,00 € 0,00 €
Microsoft Office 2013 0,00 € 0,00 € 0,00 €
Total 1.722,23€ | 0,00 € 574,08 €

Tabla P.2: Precios y costes de amortizacion del software.

Por tanto, el coste total del material software asciende a la cantidad de quinientos setenta y cuatro

euros con ocho céntimos.

P.3. Redaccion del trabajo

Se utiliza (P.4) para determinar el coste asociado a la redaccion de la memoria del trabajo.
R=0,06x P (P.g)

donde:

» R son los honorarios por la redaccion del trabajo.

» P es el presupuesto.

El valor del presupuesto P se calcula sumando los costes de las secciones anteriores correspon-
dientes al trabajo tarifado por tiempo empleado y a la amortizacion del inmovilizado material, tanto

hardware como software. Esta suma de los costes se muestra en la tabla P.3.
Dado este total, el coste derivado de la redaccion del Trabajo Fin de Grado es de:
R =0,07 x 4.991,97 = 349,44 € (P.5)

El coste de la redaccion del trabajo asciende a trescientos cuarenta y nueve euros con cuarenta y

cuatro céntimos.
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Concepto Coste

Trabajo tarifado por tiempo empleado | 4344,00 €
Amortizacion del material hardware 73,89 €
Amortizacion del material software 574,08 €
Total (P) 4.991,97 €

Tabla P.3: Presupuesto incluyendo trabajo tarifado y amortizacion del inmovilizado

material.

P.4. Derechos de visado del COITT

El COITT establece que para proyectos técnicos de caracter general, los derechos de visado en

el ano 2014 se calculan en base a (P.6).

V =0,0035 x P x C (P.6)

donde:

= V es el coste de visado del trabajo.

= P es el presupuesto del proyecto.

= (' es el coeficiente reductor en funcion del presupuesto.

El valor del presupuesto P se halla sumando los costes de las secciones anteriores correspon-
dientes al trabajo tarifado por tiempo empleado, a la amortizacion del inmovilizado material, tanto

hardware como software, y a la redaccion del documento. Esta suma se muestra en la Tabla P.4. El

coeficiente C' para proyectos de presupuesto inferior a 30.050,00 €es de 1.

Concepto Coste

Trabajo tarifado por tiempo empleado | 4.344,00 €
Amortizacion del material hardware 73,89 €
Amortizacion del material software 574,08 €
Redaccion del trabajo 349,44 €
Total (P) 5.341,41€

Tabla P.4: Presupuesto incluyendo trabajo tarifado, amortizacion y redaccion del tra-

bajo.

Asi, aplicando (P.6) con los datos de la tabla P.4 y el coeficiente especificado se obtiene:

V =0,0035 x 5.341,41 x 1 = 18,69 € (P.7)
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Los costes por derechos de visado del presupuesto ascienden a dieciocho euros con sesenta y nueve

centimos.

P.5. Gastos de tramitacion y envio

Los gastos de tramitacion y envio estan estipulados en seis euros (6,00 €) por cada documento

visado de forma telematica.

P.6. Material fungible

Ademas de los recursos hardware y software, en este trabajo se han empleado otros materiales,
como los folios y el toner de la impresora entre otros, que quedan englobados como material fungible.

En la tabla P.5 se muestran los costes derivados de estos recursos.

Concepto Coste

Folios 10,00 €
Toner de la impresora | 30,00 €
Encuadernacion 4,00 €
Tres CDs 6,00 €
Total (P) 50,00 €

Tabla P.5: Costes de material fungible

Los costes de material fungible ascienden a cincuenta euros.

P.7. Aplicacion de impuestos y coste total

La realizacion del presente TFG esta gravada por el Impuesto General Indirecto Canario, LG.I.C,,
en un siete por ciento (7 %). En la tabla P.6 se muestra el presupuesto final con los impuestos aplica-

dos.
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Concepto Coste

Trabajo tarifado por tiempo empleado | 4344,00 €
Amortizacion del material hardware 73,89 €
Amortizacion del material software 574,08 €
Redaccion del trabajo 349,44 €
Derechos de visado del COITT 18,69 €
Gastos de tramitacion y envio 6,00 €
Costes de material fungible 50,00 €
Total (Sin IGIC) 5.416,10 €
IGIC (7 %) 379,13 €
Total 5.795,23 €

Tabla P.6: Presupuesto total del Trabajo Fin de Grado.
El presupuesto total del trabajo “Diseno de un Filtro Polifasico para un Receptor IEEE 802.15.4

en Tecnologia CMOS 0.18um” asciende a cinco mil setecientos noventa y cinco euros con veintitrés

céntimos.

El ingeniero proyectista

Fdo: D. Daniel Mayor Duarte
En Las Palmas de Gran Canaria a 8 de Junio de 2016
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ANEXO 1.3

Setup de simulacidn para calcular la figura
de ruido de un canal del estandar 802.15.4
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ANEXO 1.4

Setup de simulacién para calcular la
respuesta en frecuencia del receptor
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ANEXO 1.5

Setup de simulacidn para calcular el punto
de intercepcidn 1IP3 del receptor




Tabla A.1
Polinomio de Butterwoth, de forma ampliada y descompuesta en factores, su frecuencia de corte es igual a la unidad.

Polinomio de Butterworth

O 0 N O = N W N RS

[
(&)

S+1

s?+1.4142s +1

s34+ 252+ 2s + 1 = (s+1)(s-2+s+1)

s*+2.613s% + 3.414s2 + 2.613s + 1 =(s2+ 0.765s + 1)(s2+ 1.848s + 1)

s>+ 3.2361s* + 5.2361s3 + 5.2361s2 + 3.2361s + 1 = (s + 1)(s* + 0.618s + 1)(s> + 1.618s + 1)

s+ 3.8637s° + 7.4641s% + 9.141653 + 7.4641s% + 3.8637s + 1 =(s® + 0.5176s + 1)(s? + 1.4142s + 1)(s> + 1.9318s + 1)

s7 + 4.4940s° + 10.0978s5 + 14.5918s* + 14.5918s3 + 10.0978s? + 4.4940s + 1 =(s + 1)(s? + 0.4450s + 1)(s? + 1.247s + 1)(s? + 1.802s + 1)

s8+5.1258s7 + 13.1317s° + 21.8462s° + 25.6884s* + 21.8462s% + 13.1371s%+ 5.1258s = (s> + 0.39865s + 1)(s? + 1.111s + 1)(s? + 1.6630s + 1)(s> + 1.9622s + 1)

s® +5.7588s% + 16.5817s” + 31.1634s°® + 41.9864s° + 41.9864s* + 31.1634s3+ 16.5817s%+ 5.7588s+ 1 =
=(s+1)(s*+0.3474s + 1)( s> +s+ 1)( s> +1.532s + 1 )(s* + 1.8794s + 1)

510+ 6.3925s5° + 20.4317s8 + 42.8021s” + 64.8824s° + 74.2334s° + 64.8824s* + 42.8021s> + 20.4317s> + 6.39255 + 1 =
=(s2+0.3128s5 + 1)( s+ 0.908s + 1)( s>+ 1.4142s + 1)(s> + 1.782s + 1)(s? + 1.9754s + 1)



Tabla A.2

Polinomio del denominador de forma ampliada y descompuesta en factores para los filtros Chebyshev de orden impar.

n Polinomios
Amax =0.1dB (¢ =0.15262)

1| s+6.55220

3 | s3 +1.93881s% +2.62950s + 1.63805 = (s? + 0.96941s + 1.68975)(s + 0.96941)

5| s® +1.74396s* + 2.77070s% + 2.39696s2 + 1.43446s + 0.40951 = (s® + 0.33307s + 1.19494)(s* + 0.87198s + 0.63592)(s + 0.53891)

7 | s7+1.69322s% +3.18350s° + 3.16925s* + 2.70514s> + 1.48293s2 + 0.56179s + 0.10238 = (s> + 0.16768s + 1.09245)(s? + 0.46983s + 0.7322)(s*> + 0.67893s + 0.33022)(s +
0.37678)

9 | $°+1.67270s%+ 3.64896s” + 3.936385s° + 4.19151s° + 2.93387s* + 1.735412s% + 0.59421s% + 0.19176s + 0.025595 = (s% + 0.10088s + 1.05421)(s? + 0.29046s + 0.83437)(s* +
0.44501s + 0.49754)(s* + 0.5358s + 0.20135)(s + 0.29046)

Amax = 0.5dB (e = 034931)

1| s+2.86278

3 | s3 +1.25291s% + 1.53490s + 0.71569 = (s? + 0.62646s + 1.14245)(s + 0.62646)

5| 8% +1.17249s% + 1.93738s> + 1.30958s2 + 0.75252s + 0.17892 = (s? + 0.22393s + 1.03578)(s? + 0.58625s + 0.47577s + 0.36232)

7 | s7+1.15122s% + 2.41265s° + 1.86941s* + 1.64790s> + 0.75565s2 + 0.28207s + 0.04473= (s®> + 0.11401s + 1.01611)(s? + 0.31944s + 0.67688)(s> + 0.46160s + 0.25388)(s +
0.25617)

9 | s2+1.14257s%+ 2.90273s” + 2.42933s° + 2.78150s° + 1.61139s* + 0.983625s> + 0.34082s% + 0.09412s + 0.01118 = (s + 0.06891s + 1.00921)(s? + 0.19841s + 0.78937)(s> +
0.30398s + 0.45254)(s*> + 0.37678s + 0.15634)(s + 0.19841)

Amax = 1dB (E = 050886)

1| s+1.96523

3| s3+0.73782s% + 1.02219s + 0.32689 = (s? + 0.36891s + 0.88510)(s + 0.36891)

5| s° +0.70646s* + 1.49954s3 + 0.69348s? + 0.45935s + 0.08172 = (s + 0.13492s + 0.95217)(s? + 0.35323s + 0.39315)(s + 0.21831)

7 | s7+0.69809s° + 1.99367s° + 1.03955s* + 1.14460s> + 0.38264s? + 0.16613s + 0.02043 = (s? + 0.06913s + 0.97452)(s? + 0.1937s + 0.63539)(s? + 0.27991s + 0.21239)(s +
0.15534)

9 | s2+0.69468s%+ 2.49129s” + 1.38375s° + 2.07675s + 0.85687s* + 0.644475s3 + 0.1684552 0.05438s + 0.00511 = (s® + 0.04189s + 0.98440)(s? + 0.0.12063s + 0.76455)(s? +

0.18482s + 0.42773(s* + 0.22671s + 0.13153)(s + 0.12063)




n Polinomios
Amax = 2dB (€ = 0.76478)
1| s+1.30756
3| s3+0.73782s% + 1.02219s + 0.32689 = (s? + 0.36991s + 0.88610)(s + 0.36891)
5| s° +0.7064s* + 1.49954s% + 0.69348s% + 0.45935s + 0.08172 = (s? + 0.13492s + 0.95217)(s? + 0.35323s + 0.39315)(s + 0.21831)
7 | s7+0.69809s° + 1.99367s> + 1.03955s* + 1.14460s> + 0.38264s2 + 0.16613s + 0.02024 = (s + 0.06913s + 0.97462)(s? + 0.19371s + 0.63539)(s> + 0.27991s + 0.21239)(s +
0.15534)
9 | $°+0.69468s%+2.49129s” + 1.38375s5% + 2.07675s° + 0.85687s* + 0.64447s3 + 0.16845s% + 0.0538s + 0.00511 = (s? + 0.04189s + 0.98440)(s? + 0.12063s + 0.76455)(s? +
0.18482s + 0.42773)(52 +0.0.22671s + 0.13153)(s + 0.12063)
Amax = 3dB (e =0.99763)
1| s+1.00238
3 | s3 +0.59724s% + 0.92835s + 0.25059 = (s? + 0.29862s + 0.83917)(s + 0.29862)
5| s° +0.57450s% + 1.41503s> + 0.5489s% + 0.40797s + 0.06265 = (s> + 0.10972s + 0.93603)(s? + 0.28725s + 0.37701)(s + 0.17753)
7 | s”7+0.56842s% + 1.91155s° + 0.83144s* + 1.05185s> + 0.30002s2 0.14615s + 0.01566= (s% + 0.05629s + 0.96648)(s? + 0.15773s + 0.62726)(s> + 0.22792s + 0.20425)(s + 0.12649)
9 | s9+0.56594s8 + 2.41014s7 + 1.11232s6 + 1.94386s5 + 0.67893s4 + 0.58351s3 + 0.13139s2 + 0.04759s + 0.00392 = (s2 + 0.03413s + 0.97950)(s2 + 0.09927s + 0.75966)(s2 +

0.15057s + 0.42283)(s2 + 0.18470s + 0.12664)(s + 0.09827)




Tabla A.3

Funciones de aproximacion del filtro eliptico para Amsx= 0.5 dB.

n Amin Numerator constant K Numerator of F(s) Denominator of F(s)
(a) Qs=1.5

2| 8.3 0.38540 s?+3.92705 s?+1.03153s + 1.60319

3219 0.31410 s? +2.80601 (s +0.45286s + 1.14917)(s + 0.755952)

4 | 36.3 0.015397 (s? + 2.53555)( s2 + 12.09931) (s? +0.25496s + 1.06044) (s> + 0.9001s + 0.47183)

5| 50.6 0.019197 (s® +2.42551)( s% + 5.43764) (s +0.16346s + 1.03189) (s> + 0.57023s + 0.57601) (s + 0.42597)
(b) Qs=2.0

21 13.9 0.20133 s +7.4641 s? +1.24504+ 1.59179

3] 31.2 0.15424 s2+5.15321 (s +0.53787s + 1.14849)(s + 0.69212)

4 | 48.6 0.0036987 (s®+4.59326s + 24.22720) (s +0.30116s + 1.06258) (s> + 0.88456s + 0.41032)

5 66.1 0.0046205 (s® + 4.36495s + 10.56773) (s? +0.19255s + 1.03402) (s + 0.58054s + 0.52500) (s + 0.392612)
(c) Qs=3.0 |

2| 215 0.083974 s2+17.48528 s2+1.35715s + 1.55532

3428 0.063211 s2+11.82781 (s? + 0.58942s + 1.14559)(s + 0.65263)

4| 64.1 0.00062046 (s? + 10.4554)( s? + 58.471) (s? +0.32979s + 1.063281) (s? + 0.86258s + 0.37787)

5| 855 0.00077547 (s +9.8955)( s2 + 25.0769) (s +0.21066s + 1.0351) (s? + 0.58441s + 0.496388)(s + 0.37452)
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Abstract—This paper presents a low power 2.4 GHz receiver
front-end for 2.4-GHz-band IEEE 802.15.4 standard in 0.18 um
CMOS technology. This receiver adopts a low-1F architecture and
comprises a variable gain single-ended low-noise amplifier (LNA),
a quadrature passive mixer, a variable gain transimpedance
amplifier (TIA) and a complex filter for image rejection. The
receiver front-end achieves 42 dB voltage conversion gain, 10.3 dB
noise figure (NF), 28 dBc image rejection and -5 dBm input third-
order intercept point (I11P3). It only consumes 5.5 mW.

Index terms: RF front end, CMOS RFIC, IEEE 802.15.4
receiver, low-noise amplifier (LNA), passive quadrature mixer,
complex filter.

I. INTRODUCTION

The last decade has seen the rise of CMOS as the choice
technology in consumer-based wireless applications. Full
system integration continues to be a topic of interest in this
research field in order to minimize both the cost and the form-
factor of wireless transceivers. In the interests of longer battery
life, ultra-low power design has recently become a hot topic for
applications such as wireless personal area networks (WPAN),
and wireless sensor nodes. The IEEE 802.15.4 standard has
been specifically designed to cater to this demand. This
standard operates in the 868 MHz/915 MHz/2.4 GHz Industrial,
Scientific and Medical (ISM) bands with a data rate varying
from 20 to 250 kb/s depending on the operating frequency band.
This paper describes the design and implementation of a low-
power fully integrated CMOS RF receiver for 2.4-GHz-band
IEEE 802.15.4 standard. The receiver architecture is discussed
in Section Il. The RF receiver circuit designs are explained in
Section Il1. Section IV summarizes the experimental results of
the implemented receiver and, finally, some conclusions are
given in Section V.

Il. RECEIVER ARCHITECTURE

Direct conversion architectures (Zero-IF and Low-IF) are
known for their suitability for making radios in a single chip.
Zero-IF receivers directly down-convert the RF input signal to
baseband thus needing only a few components. However, some
drawbacks appear: dc offset, 1/f noise, 1/Q mismatch, even
order distortion and local oscillator (LO) leakage. Alternatively,
the low-IF architecture does not exhibit either a severe dc offset
or 1/f noise but still possesses the drawback of a restricted
image rejection which is carried out by a complex filter. The
order of this filter depends on the blocking profile imposed to
the receiver.

-55dBm - 55dBm

30dB
-85 dBm -85 dBm -85 dBm

fo-15 fo-10 fo-5 fo fo+5 fo+10 fo+15 [MHz]

(Wanted channel)
Figure 1. Blocking profile in the 2.4-GHz band for ZigBee radio.

Figure 1 shows the blocking profile in the 2.4-GHz band for the
IEEE 802.15.4 standard. In this case, the interferers
surrounding the desired signal are relatively weak compared
with the environment of other radio technologies, (WLAN,
GSM, WCDMA, etc.) and the specifications of the image
rejection filter are very loose. As a consequence, a number of
IEEE 802.15.4 receivers in the literature use a low-1F receiver
architecture [1]-[4].

The proposed receiver architecture is shown in Figure 2. The
RF input signal is amplified by a LNA and down-converted by
a current-mode 1/Q mixer. Then, the output current signal is
converted to voltage by a transimpedance amplifier (TIA) and
filtered by a complex filter to improve the image rejection
performance and sensitivity.

Mixer
% B
RF signal LO COMPLEX
FILTER
Mixer

Figure 2. System architecture of the proposed receiver.

I1l. CIRCUITS DESIGNS

A. Low Noise Amplifier

The main goals of the LNA are low noise figure (NF), high gain
to sufficiently reduce the NF contribution of the subsequent

978-1-4673-7228-2/15/$31.00 ©2015 IEEE



stages, and high linearity to accommodate high input signal and
strong interferences. In addition, the LNA should have a 50-Q
input impedance to match with the output impedance of the off-
chip components such as RF bandpass filter or T/R switch.

Figure 3 shows the schematic of the LNA. A single-ended
topology has been chosen because it dissipates lower dc current
than a differential one and the required input second-order
intercept point (I1P2) performance of the IEEE 802.15.4
standard is not as high compared with other wireless

communications standards [4].
Ve
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Vetr —[ M2
Ce Lg
M1
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RFin‘< }—W\T
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Figure 3. Schematic of the Low-Noise Amplifier.

As shown in Figure 3, an inductive degenerated cascode LNA
topology is used. This topology is known to provide high gain,
low noise and high input/output isolation. In order to achieve
simultaneously low noise and input matching, the inductive
degeneration technique is used. The addition of L generates a
real part at the input impedance which reduces the discrepancy
between the optimum noise impedance and the LNA input
impedance. This is due to the fact that the optimum noise
impedance has a real part while without degeneration there is
no real part at the input impedance. However, under low power
consumption the value needed of this inductance to obtain both
noise and input matching is very large. This results in a
minimum achievable noise figure of the LNA significantly
higher than its NFmin. This can be solved by including the
capacitor Cex as it is shown in Figure 3. By adding this
capacitance, one can use lower values of the inductance Ls to
achieve simultaneous noise and input matching.

The input impedance of the LNA is given by:

1 + gM.LS (1)
s-C C

where C; is the total capacitance between the gate and the source
of M1, i.e. Cygs + Cex. From (1) it can be seen that by including
the capacitor Ce the imaginary part of the input impedance
changes, allowing smaller values for Ls and L. This also reduces
the parasitic resistance, thus improving the noise figure of the
LNA.

In this design, the inductors Ls, Ly and Ly are implemented on-
chip in order to reduce the off-chip components. This can be
done because the noise figure required by the standard is
relaxed.

Zin = S'(Ls + Lg )+

t t

In this topology, the gain control function is implemented by
adjusting the bias voltage V.

B. Downconversion Mixer

Figure 4 shows the schematic of the downconversion mixer. A
passive double-balanced mixer has been chosen because it
dissipates no dc current, provides high linearity and reduces the
LO leakage. Also, as no dc current flows through the transistors,
the 1/f noise contribution from the mixers is minimized [5].
The output of the LNA is connected to one terminal of the
differential input of the mixer via the coupling capacitor Cqy,
while the second input terminal of the mixer is connected to ac
ground through the bypass capacitor Cgp. This approach
maintains most of the advantages of the differential circuitry
such as the second-order distortion and the LO leakage, with a
negligible gain penalty [1].

Figure 4. Schematic of the downconversion mixer.

There are two parameters that can be modified in this mixer to
obtain the best possible performance: the device size and the
LO signal characteristics. When low noise performance is
desired, the width of the transistors should be large enough to
provide a low on-resistance. Also, there is a tradeoff between
the mixer noise performance and the gain of the LNA, which
has to be considered when sizing the switches. The LNA has a
load impedance which is a parallel resonance circuit that
consists of a parasitic capacitance and an output inductor. In this
case, the inductance must be decreased if the switch capacitance
incresases. This has to be done so that the resonance frequency
doesn’t change. However, this will decrease the gain of the
LNA due to the lower load impedance. Also, the dc level of the
LO signal will affect the mixer performance because it controls
the switching performance.

C. Transimpedance Amplifier

The current signal from the mixer is converted to voltage by a
TIA. As it can be seen in Figure 5, this amplifier consists of two
inverters in parallel (Figure 6) and resistive feedback loops. In
order to maintain common-mode voltage stability, the resistors
R1 and R2 are used. These resistors produce an effective
resistance for differential signals of RiR2/(R2-Ri). The



elimination of the dc offsets produced by the mixer is carried
out by a high pass filter formed by this effective resistance and
the capacitor C. The increased value of this effective resistance
allows the input blocking capacitor to be smaller and, as a
consequence, both the noise and area are reduced. In (2) the
voltage gain of the amplifier is shown.

v R,R
Av:ﬂzl-(gMN-'-gMP) 2
Vin (RZ - Rl)
As it can be seen, by adjusting the gwm of the inverters the voltage
gain can be changed.
To allow the TIA to operate at high and low gain modes, the
switches SW1 and SW2 are used in the inverters.

(2)

D. Balanced third-order complex filter

The IEEE 802.15.4 standard requires 0 dB rejection at the
adjacent channel (5 MHz) and 30 dB rejection at the alternate

(o}
In+o—“

(o}
In—o—“

R1

Lo Out+

—o Out-

-
=

R1

Figure 5. Schematic of the TIA.

vdd

channel (10 MHz). This can be accomplished by a Butterworth '
third order gm-C complex filter. The main advantage of this
topology is that the inherent insertion loss of passive filters can
be compensated by the transconductance of the input stage.

Also, a good trade-off in terms of power, operating frequency
and noise can be achieved [6][7].

Figure 6. Inverter used in the TIA.
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Figure 7. Schematic of the complex filter.



The topology of the complex filter is shown in Figure 7. It
consist of two Butterworth third order gm-C low-pass filters for
the 1 and Q paths and two crossing extra signal paths per
integrator to transform the low-pass prototypes to their band-
pass complex counterparts.

In order to reduce the power consumption, inverter based
transconductors have been used in the I and Q paths (Figure 8.b).
The main issue with this kind of transconductors is the difficulty
of setting the dc levels. To maintain the output common mode
voltage stability, Nautas’ transconductors (Figure 8.a) have been
used in the crossing signal paths that connects the | and Q
branches [8]. In this type of transconductors, inverters Inv3,
Inv4, inv5 and Inv6 are used to maintain common-mode stability
and enhance dc gain. Common-mode stability follows if the
common-mode gain (Acw) is less than unity. On the other hand,
if the width of the transistors in Inv4 and Inv5 are designed
slightly smaller than those of Inv3 and Inv6 the differential mode
gain (Apw) is boosted [9].

The frequency response of this filter is shown in Figure 9. As a
consequence of both, dispersions in the process of fabrication
and variations of the voltage power supply, this frequency
response may suffer variations. These deviations can be
compensated by controlling the voltage supply of the
transconductors with a tuning circuit that controls the voltage
supply of both the TIAs and the complex filter transconductors.
For this reason those circuits have been designed to work with
a 1.4 V voltage supply instead of 1.8 V, which is the voltage
supply for the rest of the receiver. In the Nautas’
transconductors the voltages Vdd and Vdd’ are used for F-
tuning and Q-tuning, respectively.

Out- vdd
vdd vdd'
E InLE Out- Out+ In-
o o %

Out+

Vdd

Invl

Inv3_Inv4

vdd vdd'

Inv5_Inve

Inv2

(a) (b)

Figure 8. (a) Nauta’s Transconductor (b) Simplified Nauta’s transconductor.
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Figure 9. Complex filter frequency response

IV. SIMULATION RESULTS

The proposed receiver is implemented in a standard 0.18 pm
CMOS technology and simulated using Advanced Design
System (ADS) software. The total power consumption of the
receiver is 5.5 mW — 2.39 mA at 1.8V for the LNA, 60 YA at
1.4 V for the mixer&TIA, and 0.8 mA at 1.4 V for the complex
filter.

The input matching of the receiver is shown in Figure 10. It can
be observed that for 2.4 GHz the input matching is below -10
dB.

The gain and NF for the entire IEEE 802.15.4 standard band are
shown in Figure 11. The noise figure varies from 10.3 dB to 12
dB over the whole band while the gain is almost constant with
a value around 42 dB.

The simulated value of the receiver’s NF for one channel is
shown in Figure 12. The simulation shows a constant value of
10.3 dB approximately, with a high rise at low frequencies due
to the 1/f noise. On the other hand, Figure 13 shows the
frequency response of the receiver. As can be seen, the
maximum gain is over 42 dB and the image rejection of the
adjacent channel is 28 dB.

The LNA has a maximum gain of 18 dB and a minimum gain
of 4 dB. This is controlled by the LNA’s control voltage V.
As shown in Figure 14, as V¢ increases, the gain also increases,
while the NF decreases. In addition, the TIA has a high gain
mode of 24 dB and a low gain mode of 1 dB. This is achieved
thanks to the switches included in each inverter. In Table I, the
total gain and NF of the receiver are shown depending on the
gains of the LNA and the TIA. The total gain can be varied from
5 to 42 dB while the NF changes between 10.3 and 43 dB. This
increase of the NF at low gains is acceptable because, as the
input power increases, so does the tolerable NF. This can be
seen in Figure 15, where the tolerable system NF of an IEEE
802.15.4 receiver versus the received signal power is shown
[10]. According to the standard, the input signal ranges from a
minimum value of -85 dBm (sensitivity) and a maximum value
of -20 dBm, which imposes a maximum NF ranging from 15.5
to 78 dB.



Table | Receiver Gain and Noise Figure for different gain setups

LNA gain TIA gain Receiver Gain Receiver NF
[dB] [dB] [dB] [dB]
4 1 5 43
18 1 19 28
4 24 28 25
18 24 42 10.3

Finally, the simulated value of the third-order input intercept
point (11P3) at high gain mode is shown in Figure 16. A -5 dBm
I1P3 is obtained when two tones at 500 kHz offset from the
center of the designed channel are applied at the input.

Table Il compares the presented receiver to previously reported
IEEE 802.15.4 receivers. It shows that our results are in line
with the state-of-the-art of low-power/low-cost front-end
receivers.

V. CONCLUSIONS

A 802.15.4 receiver front-end for 2.4-GHz-band consuming a
dc power of 5.5 mW is reported in 0.18-um CMOS. The
receiver adopts a low-IF architecture and comprises a variable
gain single-ended LNA, a quadrature passive mixer, a variable
gain TIA and a complex filter for image rejection. The receiver
shows 42 dB conversion gain with 37 dB gain variation, 10.3
dB NF, 28 dBc image rejection and -5 dBm input (11P3). The
achieved performance exceeds the requirements of 802.15.4,
yet performs favorably in terms of high level of integration and
low power consumption.
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Table Il Performance Comparison of 2.4 GHz IEEE 802.15.4 Front-End Receivers

[1] [2] [3] [4] This Work
Technology CMOS [nm] 180 180 90 180 180
Voltage Gain [dB] 86 30 67 - 42
NF [dB] 8.5 7.3 16 <10 10.3
11P3 [dB] -8 -8 -10.5 >-15 5
Power dissipation [mW] 12.63 6.3 10 10.8 55
Architecture Low-IF: Low-IF: Low-IF: Low-IF: Low-IF:
LNA+MIX LNA+MIX LNA+MIX LNA+MIX+FI LNA+MIX
+FIL+PGA +FIL+PGA L+PGA +FIL

LNA: Low Noise Amplifier

MIX: Mixer
FIL: Complex Filter

PGA: Programmable Gain Amplifier
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