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RESUMEN

TÍTULO: DISEÑO DE UN AMPLIFICADOR DE BAJO RUIDO Y UN

MEZCLADOR DE SEÑAL PARA RADIOFRECUENCIA, INTEGRADOS EN

TECNOLOGÍA CMOS*

AUTOR: ARMANDO AYALA PABÓN**

PALABRAS CLAVES: RF, amplificador de bajo ruido, mezclador de señal, radiofre-

cuencia, circuito integrado, LNA, Mixer, Bluetooth.

DESCRIPCIÓN

Este proyecto plantea el diseño de un amplificador de bajo ruido (LNA) y un mezclador de

señal (Mixer) completamente integrados dentro de un mismo chip, para su posterior aplicación

en un sistema de recepción de radiofrecuencia (RF ) en tecnoloǵıa CMOS.

En este trabajo el problema de diseño del amplificador de bajo ruido y el mezclador de

señal en tecnoloǵıa CMOS, es abordado mediante la adaptación de metodoloǵıas ya existentes

en la literatura, cumpliendo con los compromisos entre cada una de las variables de diseño para

una aplicación Bluetooth 2,45 GHz, con una frecuencia intermedia de salida de 1MHz. Con el

fin de realizar un trabajo acorde con el estado del arte de circuitos integrados analógicos para

radiofrecuencia, los análisis presentados en este trabajo son derivados mediante la adaptación

y revisión cuidadosa de diferentes trabajos especializados.

El diseño del LNA y el Mixer fue realizado para el proceso de fabricación 0, 35µm CMOS

C35B4 de AMS (Austria-MycroSystems). Algunas de las especificaciones de desempeño del

sistema en cascada del amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal diseñados, obtenidas

mediante simulación, son las siguientes: figura de ruido 7, 9 dB, ganancia de voltaje total

27 dB, punto de intersección de tercer orden referido a la entrada PIIP3 = −14, 4 dBm,

sensibilidad de −85 dBm y un consumo de potencia total de 15, 6 mW para una tensión de

alimentación de 3, 3V .

*Modalidad: Trabajo de grado.
**Facultad de Ingenieŕıas F́ısicomecánicas. Escuela de Ingenieŕıas Eléctrica, Electrónica y Telecomunicacio-

nes. Director: MSc. Elkim Felipe Roa Fuentes. Co-Director: Ing. Alfredo R. Acevedo Picon.



SUMMARIZE

TITLE: DESIGN OF A LOW NOISE AMPLIFIER AND A SIGNAL MIXER

FOR RADIOFREQUENCY, INTEGRATED IN CMOS TECHNOLOGY*

AUTHOR: ARMANDO AYALA PABÓN**

KEY WORDS: RF, low noise amplifier, signal mixer, radiofrequency, integrated circuit,

LNA, Mixer, Bluetooth.

DESCRIPTION

This project presents the design of a low noise amplifier (LNA) and a signal mixer (Mixer)

completely integrated inside the same chip, for its subsequent application in a radiofrequency

(RF) receiver system in CMOS technology.

In this work the design problem of the low noise amplifier and the signal mixer in CMOS

technology, is approached through adjustment of already existing methodologies (in the litera-

ture), fulfilling with commitments between each variable of design for a Bluetooth 2,45 GHz

application, with an out intermediate frequency of 1MHz. In order to achieve a work accor-

ding to the art state of analogical integrated circuits for radiofrequency, the analyses presented

in this work are derived by means of adjustment and a careful review of different specialized

works.

The design of the LNA and the Mixer was realized for the 0, 35µm CMOS C35B4 ma-

nufacturing process of AMS (Austria-MycroSystems). Some of the performance specifications

of the system in cascade of the low noise amplifier and the signal mixer designed, obtained

through simulation, are the following: Noise figure of 7, 9 dB, total voltage gain 27 dB, third

order input intercept point PIIP3 = −14, 4 dBm, sensitivity of −85 dBm and a total power

consumption of 15, 6 mW to a supply voltage of 3, 3V .

*Degree Project
**Physics Mechanical Engineering Faculty. Electric, Electronic and Telecommunications School. Director:

MSc. Elkim Felipe Roa Fuentes, Co-Director: Ing. Alfredo R. Acevedo Picon.
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3.3.3. Análisis de ruido térmico . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32

3.4. Ruido flicker . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35

3.4.1. Carga de salida . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36

3.4.2. Etapa de transconductancia . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36

3.4.3. Par conmutado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37

4. Linealidad 43

4.1. Introducción . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43

4.2. Etapa de transconductancia . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

4.2.1. Consideraciones generales . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

4.2.2. Distorsión por intermodulación de tercer orden . . . . . . . . . . . . . . 47

4.2.3. Dispositivo cascodo . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52

4.3. Par conmutado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54

5. Diseño del Amplificador de Bajo Ruido y el Mezclador de señal 57
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5.4. Estrategia y diseño del mezclador de señal. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72
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A.1.1. Parámetros-S de una red de dos puertos . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108

A.2. Ruido . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 109

A.2.1. Fuentes de ruido en transistores MOSFET . . . . . . . . . . . . . . . . . 109

A.2.2. Figura de ruido . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111

A.2.3. Ruido en una red de dos puertos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111

A.2.4. Figura de ruido de bloques RF en cascada . . . . . . . . . . . . . . . . . 112

A.2.5. Sensibilidad . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113

A.3. No Linealidad . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113

A.3.1. Distorsión Armónica . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

A.3.2. Compresión de ganancia . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115

A.3.3. Intermodulación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115

A.3.4. Rango dinámico . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116

A.3.5. Bloqueo . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 117

B. Derivadas de la Corriente de Dreno de un Transistor MOS 119



IV Contenido general
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señal de la figura 3.3.1, reemplazado con un seguidor de fuente. . . . . . . . . . 41

4.1. (a) Etapa de transconductancia CMOS de fuente común con degeneración en

la fuente; (b) Modelo equivalente en pequeña señal para análisis de linealidad. . 45
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Caṕıtulo 1

Introducción

Una de las tendencias actuales de la electrónica es diseñar y construir todos los sistemas

electrónicos (como sistemas de comunicación y control), dentro de un mismo circuito integrado

con el fin de mejorar desempeño, reducir costos y tamaño. A pesar de esta tendencia, a nivel

local no se han adelantado estudios y trabajos continuos en el área de diseño de circuitos

integrados, lo cual incrementa la brecha tecnológica existente en nuestro páıs. Por tanto, se

hace necesario el desarrollo de nuevos trabajos en torno a esta área, en aras de estar acorde a

la tendencia de la electrónica a nivel internacional y de adaptar localmente las metodoloǵıas

de diseño existentes en el estado del arte, para el desarrollo de aplicaciones espećıficas.

Precisamente, una manifestación de los seres humanos por generar entornos confortables,

se evidencia en su afán por suplir la necesidad básica de comunicación. Tener la posibilidad

de acceder a la información en cualquier lugar, condición y tiempo ha impulsado la demanda

de sistemas portátiles que promuevan dicho fin. Como respuesta a esta creciente demanda,

la academia y la industria electrónica han desarrollado sistemas de transmisión y recepción

inalámbricos (transceivers1), los cuales han adquirido gran importancia en el escenario tec-

nológico mundial.

Un transceiver esta conformado básicamente por bloques de procesamiento de datos y

bloques de radiofrecuencia. Inicialmente los circuitos de radiofrecuencia se desarrollaron en

tecnoloǵıas de buen desempeño operando a altas frecuencias (Bipolar, GaAs, BiCMOS); sin

embargo, los altos costos de éstas tecnoloǵıas y la incompatibilidad de integración con los cir-

cuitos de procesamiento de datos digitales2, comprometen la disminución de costos y tamaño.

1Se utilizará este término en inglés debido a que la traducción utilizada por algunos autores, la cual corres-

ponde a transceptor, no ha sido plenamente aceptada por la academia internacional y no encierra la esencia

del dispositivo al que se hace referencia. En adelante, los términos en inglés usados se presentarán en forma de

letra cursiva.
2Los circuitos digitales son comúnmente realizados en tecnoloǵıa CMOS, debido a que el continuo esca-

lamiento de las dimensiones de los dispositivos en esta tecnoloǵıa ha permitido mayor integración y mejor

1
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En un sistema de recepción es indispensable utilizar un amplificador de bajo ruido (Low

Noise Amplifier, LNA) para amplificar las señales de entrada provenientes de la antena, ya que

estas no llegan con suficiente potencia para ser procesadas. Adicionalmente, como se muestra

en la figura 1.1 para un receptor con arquitectura de conversión directa, después de que las

señales son amplificadas, los bloques mezcladores de señal trasladan en frecuencia la señal RF

a banda-base, donde la información puede ser fácilmente recuperada y procesada.

El LNA y el mezclador de señal son bloques muy importantes dentro del receptor, ya que

estos corresponden a la etapa de entrada del sistema, y por consiguiente, afectan el desempeño

total y el requerimiento de desempeño de los bloques adyacentes o subsecuentes que conforman

el receptor. Por tanto, el diseño de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de señal es

cŕıtico en cualquier sistema de recepción.

En este trabajo el problema de diseño del amplificador de bajo ruido y el mezclador de

señal en tecnoloǵıa CMOS, es abordado mediante la adaptación de metodoloǵıas ya existentes

en la literatura, cumpliendo con los compromisos entre cada una de las variables de diseño

para una aplicación Bluetooth 2.45 GHz3, con una frecuencia intermedia de salida de 1MHz.

Con el fin de realizar un trabajo acorde con el estado del arte de circuitos integrados analógicos

para radiofrecuencia, se presentan análisis que abordan las caracteŕısticas más relevantes de

desempeño, los cuales exponen el compromiso entre cada una de las variables de diseño y

hacen enfásis en las posibles estrategias de optimización de desempeño de cada una de las

etapas que conforman el LNA y el mezclador de señal; estos análisis son derivados mediante la

adaptación y revisión cuidadosa de diferentes trabajos especializados, como tesis doctorales,

tesis de maestŕıa y publicaciones en revistas internacionales.

Con el propósito de crear un marco contextual en el diseño del LNA y del mezclador de

señal CMOS, en este caṕıtulo se exponen brevemente las consideraciones a nivel de sistema y

el estado del arte en el diseño de cada uno de estos bloques. Finalmente, se presenta la forma

como está organizado el documento.

1.1. Consideraciones a nivel de sistema

1.1.1. Arquitectura del receptor

La arquitectura superheterodina ha sido ampliamente usada para receptores inalámbricos.

Sin embargo, desde que el desarrollo de sistemas portátiles apunta a la disminución del factor

desempeño de estos circuitos. Adicionalmente el aumento en la frecuencia de operación ha perfilado la tecno-

loǵıa CMOS como una opción viable para implementación de circuitos RF [1].
3Se selecciona esta frecuencia de operación, debido a que hace parte de una de las bandas de radiofrecuencia

ISM destinadas internacionalmente para usos no comerciales con propósitos industriales, cient́ıficos y médicos.
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Figura 1.1: Receptor con arquitectura de conversión directa.

tamaño, costo y potencia, la arquitectura de conversión directa comenzó a ser interesante para

la implementación del receptor.

Receptores de arquitectura de conversión directa, también llamada arquitectura homodina

o zero-IF (Frecuencia Intermedia igual a cero), son altamente integrables en un sólo circuito

integrado, debido a que el filtro de rechazo de imagen no es requerido4, y las etapas subse-

cuentes al mezclador de señal son reemplazadas por filtros pasa bajos y amplificadores de

banda base. No obstante, esta arquitectura presenta algunas desventajas como la alta sensi-

bilidad a las tensiones offset DC, infiltraciones del oscilador local, desbalance entre la ruta de

señal directa (I) y la ruta de señal en cuadratura (Q)5, aśı como la distorsión de orden par

y ruido flicker que contaminan la señal banda base de frecuencia cero [2]. La arquitectura

Weaver y arquitecturas de frecuencia intermedia baja (Low-IF receivers), las cuales emplean

filtros de polifase complejos en bajas frecuencias, son otras alternativas [3]. En la figura 1.1

se muestra un receptor con arquitectura de conversión directa; en especial se resaltan el LNA

y el mezclador de señal, los cuales son bloques fundamentales que determinan el desempeño

del receptor, ya que corresponden a la etapa de entrada del sistema.

1.1.2. Compromisos en el diseño de un LNA y un mezclador de señal

El diseño de un LNA y un mezclador de señal, es cŕıtico en el desempeño de un sistema de

recepción, ya que estos bloques corresponden a la etapa de entrada del sistema. Estos bloques

deben estar en la capacidad de sostener señales relativamente grandes con baja distorsión

y proveer una ganancia suficientemente alta a los bajos niveles de potencia provenientes de

la antena –sin degradar la relación señal a ruido (SNR)– para superar las contribuciones de

ruido de los circuitos posteriores, los cuales pueden de otra manera degradar la sensitividad

4Los filtros de rechazo de imagen generalmente deben ser implementados fuera del circuito integrado, ya

que deben ser altamente selectivos trabajando a frecuencias intermedias.
5Arquitecturas de conversión directa con salidas en cuadratura, son requeridas para sistemas de radio

transmisión que trabajan con señales moduladas en frecuencia y fase para evitar pérdidas de información.
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del sistema de recepción.

El rango dinámico del receptor es determinado por su figura de ruido y los productos de

distorsión de intermodulación (IM) generados; el desempeño de intermodulación del receptor

es usualmente dominado por el mezclador de señal [4]. Además, la etapa anterior al LNA

generalmente es la antena, siendo necesario acoplar la impedancia de entrada a un valor

espećıfico que garantice máxima transferencia de potencia.

Por consiguiente, el diseño del LNA y del mezclador de señal requiere compromisos entre:

ganancia suficiente, baja figura de ruido, alta linealidad –t́ıpicamente medida en términos del

punto de intersección de tercer orden, IIP3–, impedancia de entrada estable, aislamiento de

puertos y bajo consumo de potencia. Un impedimento adicional para diseñar circuitos integra-

dos de radiofrecuencia CMOS, ha sido la carencia de modelos adecuados para los dispositivos.

En particular, diferentes modelos frecuentemente usados fueron desarrollados originalmente

para aplicaciones de baja frecuencia, y no son adecuados para predecir correctamente algunos

factores como ruido y parámetros de los sistemas en radiofrecuencia [5]. Por tanto, una estra-

tegia de diseño de dispositivos CMOS en alta frecuencia depende de una buena caracterización

de los dispositivos para circuitos analógicos, no obstante, a medida que aumentan los esfuer-

zos en esta caracterización, el escalamiento o reducción del canal degrada la precisión de los

modelos. Para cumplir con el compromiso de las especificaciones de diseño, es necesario que

los modelos de los dispositivos consideren el comportamiento DC, AC, linealidad, fuentes de

ruido, y además deben tener en cuenta el escalamiento, extracción de parámetros, variaciones

de temperatura y tolerancias del proceso [6].

De otro lado, la demanda de ciclos cortos de diseño ha impulsado la necesidad de optimizar

diferentes bloques de circuitos analógicos que trabajan en alta frecuencia. Una estrategia de

diseño de LNAs RF CMOS que involucra la optimización del desempeño de ruido y linea-

lidad, con ganancia y disipación especificadas, ya está disponible en la literatura [7]. Esta

metodoloǵıa es propuesta mediante una formulación de expresiones anaĺıticas, encontrando

la geometŕıa y punto de polarización de los diferentes dispositivos, tal que, la disipación de

potencia, ganancia, frecuencia de operación, acople de impedancias, desempeño de ruido y

linealidad sean adecuados. En el caso del mezclador de señal existe una investigación [3] que

profundiza el análisis y diseño de mezcladores CMOS de conmutación de corriente, la cual

provee una técnica para optimizar sistemáticamente el diseño de estos dispositivos.

En la siguiente sección se muestran algunas de las publicaciones y trabajos realizados en

el diseño de LNAs y mezcladores de señal CMOS, con el fin de crear un marco contextual que

permita evidenciar la tendencia en el diseño de estos bloques, de acuerdo al estado del arte

de diseño de circuitos integrados analógicos para radiofrecuencia.
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Tabla 1.1: Selección de trabajos publicados sobre LNAs integrados en CMOS.

Autor
NF Ganancia PIP3 Potencia Frecuencia

Tecnoloǵıa Año
(dB) S21(dB) (dBm) (mW) (GHz)

[9]c 0.8 20 -10.8a 9 1.23 0.25µm CMOS 2001

[10] 2.6 5 5b 22.5 0.9 0.35µm CMOS 2001

[10]d 2.8 2.5 18b 45 0.9 0.35µm CMOS 2001

[8]c 3.5 22 12.7b 30 1.5 0.6µm CMOS 1997

[11]c 2.2 15.2 -3.2a 20 0.9 0.5µm CMOS 1996

a Referido a la entrada.
b Referido a la salida.
c Arquitectura de degeneración inductiva.
d Arquitectura con mejoramiento de linealidad.

1.2. Estado del arte de LNAs CMOS

Hasta 1996, solo cuatro publicaciones sobre LNAs exist́ıan en la literatura [8]; sin embargo,

algunas configuraciones interesantes de diseño que optimizan la figura de ruido y/o linealidad

con consumos de potencia moderados han dominado en los últimos años. En la tabla 1.1 se

muestran algunos de los diseños más representativos de LNAs CMOS.

El diseño realizado por Leroux [9] alcanza una de las figuras de ruido más bajas reportadas

hasta el momento, consumiendo menor potencia comparada con otros diseños, sin embargo,

presenta un menor desempeño con respecto a linealidad (medida en términos del punto de

intersección de tercer orden, PIIP3) y una resistencia de entrada menor a 50Ω comprometien-

do el coeficiente de reflexión a la entrada. Por otro lado, el diseño implementado por Ding

maximiza PIIP3 mediante la introducción de una arquitectura innovadora [10], utilizando una

técnica de cancelación de las componentes de tercer orden, con lo cual se logra la más alta li-

nealidad reportada en un LNA en los últimos años. La desventaja de este diseño es que utiliza

potencia adicional debido al circuito auxiliar empleado, que a su vez produce una reducción

en la ganancia del LNA.

El diseño presentado por Karanicolas es un sistema representativo de alto desempeño [11],

reportando la más baja figura de ruido y alto PIIP3 por unidad de potencia, sin embargo

no es aplicable a sistemas totalmente integrados ya que necesita de elementos externos para

acoplar impedancias.

Los trabajos mencionados anteriormente corresponden a implementaciones para arquitec-

turas de receptor estándar, como superheterodinos y de conversión directa, los cuales logran

su alta selectividad y sensitividad mediante operación en banda angosta para sólo un rango
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de frecuencias de entrada. Estos modos de operación limitan el ancho de banda aprovechable

del sistema, la robustez a variaciones del canal y por tanto su funcionalidad.

Por lo anterior y debido al diverso rango de aplicaciones inalámbricas modernas, se hace

necesario sistemas de comunicación con más ancho de banda y flexibilidad, conocidos co-

mo sistemas multi-estándar, es decir que pueden manejar varios estándares de comunicación.

Las diferentes implementaciones de LNAs propuestas para sistemas multi-estándar pueden

ser clasificadas de la siguiente forma: LNAs convencionales banda-dual, LNAs de banda an-

cha y LNAs multi-banda concurrentes [12]. Los LNAs multi-banda concurrentes proveen si-

multáneamente acople de entrada de banda angosta en cada una de las bandas de operación,

ganancia en múltiples bandas de frecuencia y bajo ruido. Su funcionamiento se basa en que la

transconductancia intŕınseca del dispositivo activo es inherentemente de banda ancha y pue-

de ser usada en múltiples frecuencias simultáneamente. Hashemi et. al. en [12] introducen el

concepto de un LNA multi-banda concurrente, para ser utilizado como la parte esencial de un

receptor multi-estándar, y suministra una metodoloǵıa general para alcanzar simultáneamente

ganancia en banda angosta y acople de entrada, manteniendo una baja figura de ruido.

1.3. Estado del arte de mezcladores de señal CMOS

Tabla 1.2: Selección de mezcladores integrados en tecnoloǵıa CMOS.

Autor
NF S21 PIIP3 Potencia fRF IF

Topoloǵıa Tecn. Año
(dB) (dB) (dBm) (mW) (GHz) (MHz)

[13] 18a -6 27 12 0.9 10
Muestreo y

retención
1µm 1993

[14] 8.5a 6.5 -3 39.3 1.9 250
Celda de

Gilbert
0.8µm 1996

[11] 6.7b 8.8 -4.1 7 0.9 100
Re-uso de

corriente
0.5µm 1996

[15] 3.4b 23 -1.5 20.7 2.1 12
Fusión LNA y

Mezclador
0.35µm 2003

a Figura de ruido de banda lateral única (SSB NF ).
b Figura de ruido de doble banda lateral (DSB NF ).

En la tabla 1.2 se muestran algunos diseños e implementaciones de mezcladores de señal

CMOS realizados en los últimos años. El primer mezclador de señal CMOS operando en

RF [13], presenta la más alta linealidad de los trabajos referenciados; sin embargo, esta con-

figuración presenta pérdidas por conversión, degradando la figura de ruido del mismo.

Por otro lado, Karanicolas utiliza una técnica de re-uso de corriente [11], obteniendo

un buen desempeño con respecto a ruido y linealidad con un bajo consumo de potencia,
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desafortunadamente no es aplicable a sistemas totalmente integrados ya que necesita elementos

externos para acoplar impedancias; otros diseños con caracteŕısticas de desempeño similares

con respecto a ruido y linealidad han sido presentados pero con un consumo de potencia más

elevado [14].

Por último, se presenta un diseño de LNA y mezclador de señal fusionados en cuadratura

[15], el cual disminuye ruido y mejora linealidad con bajo consumo de potencia; este diseño

puede ser considerado como un mezclador de bajo ruido con acople de impedancia de entrada.

1.4. Organización del documento

El caṕıtulo 2 describe en resumen los términos de operación y no idealidades de los ampli-

ficadores de bajo ruido y los mezcladores de señal. Se establece el compromiso existente entre

cada una de las especificaciones de diseño, y finalmente se hace una selección de las topoloǵıas

en función de estos compromisos.

En el caṕıtulo 3 se presenta el análisis de ruido de cada una de las etapas que conforman

el LNA y el mezclador de señal, particularmente para las topoloǵıas seleccionadas. Se plantea

el desempeño de ruido de los dos bloques, y se indican cuales son los posibles procedimientos

de optimización, haciendo énfasis en el compromiso entre las variables de diseño.

En el caṕıtulo 4 se desarrolla el análisis de linealidad para las etapas de transconductancia

con degeneración inductiva, el dispositivo cascodo, y el par conmutado. Se plantean posibles

estrategias de optimización del desempeño de linealidad del LNA y el mezclador de señal.

En el caṕıtulo 5 se plantean las estrategias a utilizar en el diseño del LNA y el mezclador

de señal, con base en los análisis realizados en los caṕıtulos 3 y 4. Posteriormente, se realiza el

diseño de los dos bloques cumpliendo con los compromisos mı́nimos entre las especificaciones

del estándar Bluetooth.

En el caṕıtulo 6 se presentan las consideraciones del diseño del layout6 y, se realiza la

extracción y análisis de resultados por medio de simulaciones, antes de realizar el layout y

después de realizarlo. Seguidamente, se contrastan los resultados con las expectativas iniciales.

Finalmente, se condensan las experiencias, resultados obtenidos, conocimientos adquiridos y

recopilados, en forma de observaciones, conclusiones y recomendaciones para trabajos futuros.

En el apéndice A se realiza una breve revisión de algunos de los conceptos básicos en el

diseño de circuitos RF y en el apéndice B se presentan las derivadas de la corriente de dreno

del transistor MOS en las tres regiones de inversión (inversión débil, inversión moderada e

inversión fuerte), cuando el transistor se encuentra en saturación.

6Término en inglés usado aqúı para describir el dibujo que se realiza mediante software y que representa el
diseño final de las máscaras utilizadas en el proceso de fabricación de un circuito integrado.
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Caṕıtulo 2

Especificaciones

En este caṕıtulo inicialmente se hace una introducción a los términos de operación y

no idealidades de los amplificadores de bajo ruido y los mezcladores de señal. Finalmente,

en función de los compromisos entre cada una de las especificaciones de diseño, se hace una

selección de las topoloǵıas del LNA y el mezclador de señal, basándose en trabajos previamente

publicados.

2.1. Consideraciones generales

El problema de diseño de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de señal CMOS,

puede ser abordado de varias maneras. La forma convencional de enfrentar el problema es

considerar los dos bloques por separado, y posteriormente hacer el acople entre éstos sin

afectar considerablemente sus especificaciones de desempeño. Otra forma es implementar el

amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal como un sólo bloque, como se muestra

en [15]. A continuación se presentan las especificaciones de diseño más importantes de los

LNAs y los mezcladores de señal por separado.

2.2. Amplificador de bajo ruido

Como se mencionó en el caṕıtulo 1 el desempeño de este bloque puede llegar a dominar el

desempeño del receptor completo. Por consiguiente, en esta sección se mencionarán algunas

de las caracteŕısticas más relevantes de desempeño, con el fin de formar un marco contextual

en el diseño del amplificador de bajo ruido.

2.2.1. Ganancia

El amplificador de bajo ruido RF es t́ıpicamente el primer bloque de ganancia en un re-

ceptor. Por tanto, este debe suministrar ganancia suficiente a los pequeños niveles de potencia

que llegan de la antena para sobreponerse al ruido generado por la etapas subsecuentes (por

9
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ejemplo, el mezclador de señal), garantizando una buena relación señal a ruido para que la

información pueda ser procesada de forma adecuada. Como se muestra en la sección A.2.4 au-

mentar la ganancia del LNA disminuye la figura de ruido total del receptor y por consiguiente,

mejora su sensibilidad, ya que el aporte a la figura de ruido total de las etapas subsecuentes

es atenuado por la ganancia en cascada que precede cada una de las etapas. Adicionalmente,

cuando un filtro no es usado entre la antena y el LNA, éste bloque debe suministrar ganancia

de forma selectiva sólo a la banda de frecuencia de interés, en ésta situación t́ıpicamente el

LNA es diseñado como un circuito de banda estrecha.

2.2.2. Ruido

Al ser el amplificador de bajo ruido la primer etapa de un sistema de recepción, su figura

de ruido se adhiere directamente a la figura de ruido total (ver sección A.2.4). Por está razón la

figura de ruido del LNA debe ser lo menor posible para mejorar la sensibilidad del receptor, la

cual determina o establece el ĺımite más bajo de señal que puede ser detectado. Precisamente,

para minimizar la figura de ruido de una red ruidosa existe una teoŕıa clásica, la cual se

basa en el uso de una impedancia de fuente óptima definida por los parámetros de ruido [16].

Ésta teoŕıa tiene algunas consideraciones, por ejemplo, la impedancia de fuente que minimiza

la figura de ruido generalmente difiere de la impedancia que maximiza la transferencia de

potencia, y no está asociada al compromiso con el consumo de potencia, el cual es un factor

muy importante en la tendencia actual de diseño de circuitos integrados [17].

2.2.3. Acople de impedancias

La entrada del LNA es alimentada directamente por la antena o es conectada a la antena

a través de un filtro pasabanda. En cualquiera de los casos, existe la necesidad de acoplar la

impedancia de entrada a un valor espećıfico, por ejemplo 50Ω, para garantizar máxima trans-

ferencia de potencia. Cuando existe un filtro entre la antena y el LNA también es necesario

acoplar la entrada del LNA a 50Ω, púes un desv́ıo en la carga del filtro resulta en un pobre

desempeño de éste. Un diseño de LNA aislado requiere terminaciones con 50Ω debido a las

impedancias de entrada de los instrumentos de medida.

2.2.4. Aislamiento de puertos

El aislamiento inverso del LNA determina la cantidad de la señal del oscilador local (LO)

que se filtra desde el mezclador de señal a la antena. En receptores heterodinos con altas

frecuencias intermedias, el filtro de rechazo de imagen suprime de manera significativamente

la filtración debido a que la frecuencia del LO cae fuera de su banda de paso. De otro lado,

en arquitecturas de conversión directa las filtraciones son atenuadas principalmente por las
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caracteŕısticas de aislamiento inverso del LNA [18]. Precisamente, en algunas topoloǵıas de

LNAs es utilizado un dispositivo en configuración cascodo para disminuir el efecto Miller y

aśı mejorar las caracteŕısticas de aislamiento inverso.

2.2.5. Linealidad

Además del compromiso entre figura de ruido, ganancia, acople de entrada y aislamiento

de puertos, la linealidad es una importante consideración debido a que el LNA no sólo debe

amplificar, sino que también debe mantener operación lineal cuando recibe una señal débil

en presencia de una fuerte interferencia [17]. En el peor de los casos, el LNA puede llegar

a establecer el ĺımite superior de señal de entrada recibida aceptable. Este ĺımite superior

es establecido por la distorsión del LNA, el cual causa compresión de ganancia y tonos de

frecuencia no deseada en la banda de señal (ver sección A.3). Usualmente se asume que en la

entrada del LNA se presenta un tono en la frecuencia de portadora, no obstante, siempre exis-

ten interferencias las cuales crean intermodulación. El comportamiento no lineal en pequeña

señal, en presencia de señales de interferencia en la entrada, es descrito t́ıpicamente por su

definición de PIIP3 como una medida del nivel de potencia a la entrada que causa distorsión

significativa, el cual es dominado por las no linealidades de tercer orden. Otra, medida impor-

tante de linealidad es el punto de compresión de 1-dB (P−1dB), la cual es representativa para

evaluar el comportamiento no lineal en gran señal sin tener en cuenta señales de interferencia,

incluyendo las contribuciones de todas las no linealidades de orden impar. Particularmente,

P−1dB estima el nivel de la potencia de entrada que causa que la ganancia de la componente

fundamental se reduzca 1dB (ver secciones A.3.3 y A.3.2).

2.3. Mezclador de señal

Un mezclador de señal es un circuito con tres puertos, el puerto de entrada RF, el puerto

del oscilador local LO, y el puerto de salida IF, como se muestra en la figura 1.1. En vista

de que los circuitos lineales e invariantes en el tiempo (LIT) no pueden producir salidas con

componentes espectrales que no estén presentes en la entrada, en principio los mezcladores de

señal deben ser elementos no-lineales o variantes en el tiempo para proveer una traslación de

frecuencia.

En la literatura un mezclador de señal ideal es fundamentalmente un multiplicador cuya

salida es igual al producto de la señal de entrada con una forma de onda proveniente del

oscilador local (LO). Si el LO es una forma de onda sinusoidal, el espectro de la señal de

salida del mezclador está conformado por las componentes suma (función up-conversion) y

diferencia (función down-conversion) del espectro de la señal de entrada con la frecuencia del
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oscilador local (LO). En sistemas de recepción la componente de diferencia de frecuencia es

la banda deseada, y la frecuencia de la componente suma es rechazada por el filtro de rechazo

de imagen o el filtro banda-base (en el caso de la arquitectura de conversión directa).

Un mezclador de señal real no es un multiplicador ideal. Aunque la señal del oscilador

local sea una forma de onda sinusoidal pura, la función de salida del mezclador de señal

contiene todas las combinaciones posibles de los productos de mezclado de las componentes

armónicas de la frecuencia del LO ωLO, y de la señal RF ωRF debido a las no-linealidades del

dispositivo de mezclado. Es decir, en el puerto de salida se presentan componentes espectrales

con frecuencias de la forma:

ωIF = mωRF + nωLO (2.1)

donde

m,n = 0,±1,±2, · · · (2.2)

Como se mencionó con anterioridad las señales que se producen por fuera de la banda de interés

pueden ser removidas por medio de filtrado. Sin embargo, algunos productos de mezclado no

deseados caen en la banda de interés los cuales son conocidos como respuestas o señales

espurias en banda.

A continuación se realizará una revisión de las caracteŕısticas más significativas de los

mezcladores de señal, con el fin de establecer algunas de las consideraciones a tener en cuenta

en el diseño de este bloque. Adicionalmente, con base en esta revisión se determinará cuales

son las variables más relevantes que afectan el desempeño y que por consiguiente, deben ser

estudiadas con más detenimiento en los caṕıtulos posteriores.

2.3.1. Ganancia de conversión

La ganancia de conversión de un mezclador de señal puede ser definida como la relación

entre el nivel de la señal de salida deseada y el nivel de la señal de entrada RF. La ganancia de

conversión puede ser positiva o negativa1, ganancias de conversión negativas son comúnmente

referidas como pérdidas de conversión. Al aumentar las pérdidas de conversión se incrementa

la figura de ruido del sistema, y por tanto, es necesario que las etapas anteriores al mezclador

de señal suministren mayores niveles de amplificación, lo cual puede llegar a incrementar el

consumo de potencia de las etapas anteriores al mezclador. Aumentar la ganancia de con-

versión del mezclador de señal mejora el rango dinámico del receptor mediante la reducción

de la figura de ruido total del mismo. Sin embargo, altos niveles de ganancia no siempre son

deseables debido a que estos pueden degradar la linealidad del sistema [4].

La ganancia de conversión del mezclador de señal es t́ıpicamente especificada por medio de

la ganancia de potencia, que se define como la relación de la potencia entregada a la impedancia
1Expresando la ganancia en decibelios (dB).
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de carga en la frecuencia de salida deseada IF = fRF − fLO y la potencia suministrada por

el puerto de entrada:

Ganancia = 10 ∗ log

((
Vout

Vin

)2 RS

RL

)
(dB) (2.3)

donde RS y RL son las resistencias de la fuente y de la carga, respectivamente. Vin es el

voltaje de entrada RF y Vout es el voltaje de salida en la frecuencia IF. La ecuación 2.3

es particularmente válida cuando la impedancia de entrada y de salida del mezclador están

acopladas a la impedancia de la fuente y la resistencia de la carga, respectivamente.

2.3.2. Problema de la banda de frecuencia imagen

Como se evidencia en la ecuación 2.1, un mezclador de señal transfiere una señal desde

una única banda de frecuencia a varias bandas de frecuencia de salida. Similarmente la señal

en una banda de salida se puede originar desde múltiples bandas de frecuencia de entrada;

estas múltiples bandas de frecuencia en la entrada y la salida son llamadas bandas laterales o

bandas imágenes.

Bandas imágenes que están localizadas lejos de la banda de la señal de entrada en el domi-

nio de la frecuencia son fácilmente filtradas. Sin embargo, en mezcladores de señal utilizados

en receptores heterodinos, donde la salida es obtenida en la frecuencia fIF y la señal de en-

trada está en la frecuencia fRF = fLO + fIF , la señal en la banda imagen fIM = fLO− fIF es

también trasladada a fIF . El espectro usualmente contiene información no deseada o ruido en

la frecuencia imagen la cual contamina la salida [3]. Frecuentemente se utilizan filtros antes del

mezclador para eliminar la banda imagen. En sistemas de recepción con frecuencia intermedia

fIF baja se hace más dif́ıcil el filtrado ya que la banda de entrada y la banda imagen son

muy cercanas en frecuencia. Implementar estos filtros adicionalmente compromete la capaci-

dad de integración y aumenta los costos de fabricación. Como se mencionó en la sección 1.1.1

el problema de la banda imagen desaparece en los receptores con arquitectura de conversión

directa o zero IF, sin embargo, estos presentan otras desventajas que no están presentes en

receptores con otras arquitecturas.

2.3.3. Ruido

La función de mezclado es inherentemente ruidosa, debido a que mientras el mezclador

transfiere señal sólo desde la banda de entrada a la salida, este transfiere ruido a la salida

desde múltiples bandas de frecuencia. Por tanto, la figura de ruido de los mezcladores de señal

tiende a ser considerablemente más grande que la de los amplificadores y por consiguiente,

este bloque es un contribuyente significativo de ruido en muchos sistemas de comunicación.
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Figura 2.1: (a) Filtración de la señal del oscilador local a la entrada y salida del LNA; (b)
filtración de la señal RF de entrada al puerto del oscilador local.

Adicionalmente se debe tener en cuenta que el ruido generado en un mezclador tiene

estad́ısticas periódicamente variantes en el tiempo. Esto se debe a que el punto de operación

de los dispositivos cambia periódicamente con el tiempo, y el procesamiento de la señal desde

el punto en el cual el ruido es generado a la salida puede ser periódicamente variante en el

tiempo [19].

La figura de ruido del mezclador puede ser especificada mediante la figura de ruido de

banda lateral única (SSB NF ) o de doble banda lateral (DSB NF ). SSB NF es usado para

mezcladores cuya señal deseada se encuentra en solo una de las bandas laterales de la entrada,

como es el caso de los mezcladores de señal en los receptores heterodinos, donde la banda

imagen no hace parte de la banda de señal deseada. DSB NF es usada para sistemas que

usan la frecuencias RF y las frecuencias imágenes como entradas deseadas, por ejemplo, los

receptores de conversión directa [17]. SSB NF es calculada tomando en cuenta sólo el ruido

introducido a la salida por la banda de frecuencia RF de entrada, mientras, DSB NF es

calculada considerando el ruido introducido a la salida por la banda de entrada RF y su

banda de frecuencia imagen. Por lo tanto, cuando la ganancia de conversión de la banda RF

y la banda imagen son iguales, la potencia de ruido de la impedancia de la fuente en el caso

SSB es la mitad que en el caso DSB, y SSB NF es 3dB más alta que DSB NF.

2.3.4. Aislamiento de puertos

La única señal útil que se transfiere en el mezclador es desde la banda de señal en el puerto

de entrada a la banda de señal en el puerto de salida, cualquier otra potencia transferida es

parásita y es posiblemente perjudicial.

Cualquier filtración de la fuerte señal del LO a la salida actúa como una interferencia

para los circuitos que siguen el mezclador de señal, mientras filtraciones del LO al puerto de

entrada en un receptor pueden alcanzar la antena y ser transmitidos causando problemas a

otros usuarios, figura 2.1(a). Además como se ilustra en la figura 2.1(b) filtraciones del LO

al puerto de entrada y viceversa, pueden causar offsets DC en la salida, los cuales son un

problema significativo en aplicaciones de conversión directa [2].
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Por éstas razones, un parámetro de gran importancia es el aislamiento entre los puertos RF,

IF y LO. En implementaciones tradicionales de transceivers con componentes discretos, filtros

han sido usados para satisfacer los requerimientos de aislamiento. No obstante en soluciones

integradas modernas, el filtrado de alta frecuencia no es fácilmente implementado y además

la separación entre las diferentes bandas de frecuencia puede ser pequeña o cero2. Por lo

tanto, estructuras balanceadas que desempeñen una cancelación de las señales no deseadas

son extensamente usadas [3].

2.3.5. No-Linealidad

La señal amplificada por el LNA (y en algunos casos filtrada por un filtro de rechazo de

imagen) es aplicada al puerto RF del mezclador de señal. Por consiguiente, éste puerto debe

exhibir suficientemente bajo ruido y alta linealidad debido a que interferencias próximas son

amplificadas por el LNA y por tanto pueden producir fuertes productos de intermodulación

[18].

En la práctica el mezclador de señal exhibe no-linealidades y en cuanto a su comporta-

miento, éste puede ser considerado como un sistema variante periódicamente en el tiempo y

débilmente no-lineal [3], la última consideración es válida cuando los niveles de señal aplicados

al mezclador son suficientemente pequeños. La relación entrada-salida de estos sistemas en

alta frecuencia puede ser descrita con una serie de Volterra con coeficientes variantes periódi-

camente en el tiempo3 (ver sección A.3):

y = P1(t, fa) ◦ x + P2(t, fa, fb) ◦ x2 + P3(t, fa, fb, fc) ◦ x3 + · · · (2.4)

y tomando una expansión en series de Fourier de los coeficientes, se tiene:

y =
+∞∑

n=−∞

[
P1,n(fa) ◦ x + P2,n(fa, fb) ◦ x2 + P3,n(fa, fb, fc) ◦ x3 + · · ·

]
ej2πnfLOt (2.5)

La serie de Volterra que describe la intermodulación en la banda de frecuencia de interés puede

ser extráıda tomando los primeros coeficientes de la serie de Fourier de P1(t, fa), P2(t, fa, fb),

y P3(t, fa, fb, fc) respectivamente.

2.4. Selección de la topoloǵıa del LNA

Diferentes topoloǵıas de LNAs han sido investigadas con el fin de encontrar una topoloǵıa

que mejor se adapte al cumplimiento entre los compromisos existentes entre las diferentes

variables de diseño.
2Por ejemplo, en receptores con arquitectura de conversión directa donde la señal del LO y la señal de

entrada son indistinguibles en frecuencia.
3Se utilizará la notación empleada en [3] para representar las series de Volterra.



16 Caṕıtulo 2. Especificaciones

1M
ZL

Rs
Vant

R2

(a)

Rs
Vant 1M

ZL

Rf

R2

(b)

1M

Vant

Rs

Ls

ZL

(c)

Lg
Vant

Rs
1M

Ls

i
Zin

(d)

Figura 2.2: Arquitecturas para acople de impedancia de entrada: (a) Fuente común con acople
resistivo; (b) Fuente común con realimentación; (c) Compuerta común; (d) Fuente común con
degeneración inductiva.

Los primeros LNAs fueron implementados en tecnoloǵıas diferentes de CMOS, como Bi-

polar, Arseniuro de Galio (GaAs) o BICMOS, con estrategias de diseño las cuales dependen

de la selección de un dispositivo (con geometŕıa fija), de circuitos de polarización y de acople

de impedancias para obtener un mejor desempeño en función de las especificaciones. Como

estas tecnoloǵıas presentan buenas caracteŕısticas AC operando a alta frecuencia (RF), el ma-

yor interés de los diseñadores es hacer un acople para máxima transferencia de potencia sin

degradar el desempeño de ruido. Con este fin, diferentes arquitecturas han sido propuestas

para hacer un acople de entrada, las cuales se pueden clasificar en cuatro arquitecturas y se

muestran en forma simplificada en la figura 2.2 [8].

La primera arquitectura, figura 2.2(a), usa terminación resistiva del puerto de entrada

para proveer un acople de impedancia; desafortunadamente, el uso de resistores en esta forma

degrada la figura de ruido, debido al ruido térmico adicionado. Una segunda arquitectura

es una topoloǵıa fuente común con realimentación, figura 2.2(b). Este amplificador es de

banda ancha, presentando una disipación de potencia mayor comparado con otros diseños

que poseen un desempeño de ruido similar, lo cual lo hace poco atractivo para aplicaciones

portátiles. La tercera arquitectura usa una configuración de compuerta común, figura 2.2(c),

donde se utiliza la impedancia vista desde la fuente del transistor, para acoplar la entrada

a una impedancia de fuente bien definida, esto se logra seleccionando adecuadamente las

dimensiones de los dispositivos y sus puntos de polarización. Sin embargo, se puede mostrar

que la figura de ruido tiene un ĺımite inferior de 2.2dB, para un transistor CMOS de canal

largo perfectamente acoplado [8]; para transistores de canal corto este ĺımite inferior puede

aumentar a causa de los efectos del canal y al exceso de ruido térmico [20].

Por último, otra topoloǵıa usada en el diseño de LNAs, es la configuración fuente común

con degeneración inductiva, figura 2.2(d), la cual puede mejorar la relación señal a ruido de sa-
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lida. Su gran uso se debe al acople de impedancia de entrada sintonizada sin utilizar elementos

resistivos generadores de ruido térmico. La realimentación inductiva ideal sin pérdidas mueve

la impedancia de fuente hacia el acople de potencia óptimo con el menor incremento posible

de ruido [20]. Desafortunadamente, en implementaciones de silicio, las pérdidas asociadas con

los inductores degradan la figura de ruido. En casos prácticos, comúnmente la configuración

cascodo se utiliza para mejorar la estabilidad y aislamiento inverso (aislamiento de puertos)

del amplificador.

Cada una de éstas topoloǵıas puede ser implementada en forma de entrada simple o di-

ferencial. Las formas o topoloǵıas de entrada diferenciales comúnmente requieren el uso de

un balun4 o elemento similar, para transformar la señal que llega de la antena usualmente en

terminación simple a una señal diferencial, lo que aumenta el número de componentes compro-

metiendo la capacidad de integración dentro del mismo circuito integrado. Adicionalmente,

los baluns en la práctica introducen pérdidas extras en altas frecuencias, las cuales aumentan

la figura de ruido total. De otro lado, si el LNA es diseñado como un circuito diferencial, este

requiere un mayor consumo de potencia para obtener un desempeño de ruido comparable a

las configuraciones de entrada simple [2, 7].

Como se demuestra en [7, 8, 21] la topoloǵıa que mejor cumple los compromisos entre

las variables de diseño es la configuración de fuente común con degeneración inductiva con

entrada simple, utilizando un dispositivo cascodo en su salida para mejorar el aislamiento de

puertos. En el diseño del LNA presentado en este trabajo se utilizará está topoloǵıa y los

análisis presentados en los siguientes caṕıtulos aplican particularmente a ésta configuración.

2.5. Selección de la topoloǵıa del mezclador de señal

En el mundo de los circuitos bipolares los mezcladores de conmutación de corriente preva-

lecen. Aunque los mezcladores pasivos basados en FETs como interruptores analógicos eran

apropiados para CMOS, el primer mezclador CMOS operando en RF fue basado en un circuito

clásico de muestreo, seguimiento y retención con capacitores conmutados [13]. Sin embargo,

se notó que un circuito de seguimiento de banda ancha también seguiŕıa el ruido blanco ge-

nerado por los circuitos posteriores, lo cual degrada la figura de ruido del mezclador de señal.

Por estas razones esta propuesta fue reemplazada por otras versiones de mezcladores de señal

CMOS [22].

De acuerdo a la capacidad de proveer ganancia, los mezcladores pueden ser clasificados

como activos o pasivos. Los mezcladores activos son aquellos que pueden potencialmente am-

4Un balun t́ıpicamente es un dispositivo diseñado para convertir una señal eléctrica no balanceada a balan-
ceada, o viceversa; adicionalmente, algunos baluns también proveen transformación de impedancias. Estos son
casi siempre implementados a través del uso de transformadores.
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Figura 2.3: Mezclador activo CMOS de conmutación de corriente balanceado con entrada
simple.

plificar la señal de entrada, mientras que los mezcladores pasivos siempre presentan pérdidas

(al menos en términos de potencia) [3].

Los mezcladores activos comúnmente usados en forma integrada son los mezcladores de

conmutación de corriente ya que proveen un alto aislamiento de puertos, ganancia suficiente

de voltaje, alta linealidad y un buen desempeño con respecto a ruido. Los mezcladores con la

configuración de re-uso de corriente (current-reuse configuration) [11], los mezcladores activos

de un solo transistor, mezcladores de compuerta dual, mezcladores que inyectan la señal del

oscilador local por el terminal del cuerpo del transistor (back-gate mixer), son otros ejemplos

de configuraciones de mezcladores activos CMOS que pueden ser encontrados en la literatura.

Los mezcladores pasivos más comúnmente usados son los mezcladores pasivos conmutados,

ya que presentan una excelente linealidad; sin embargo presentan considerables pérdidas de

conversión y requieren una potencia más alta de oscilador local comparado con los mezcladores

activos. Otras configuraciones de mezcladores pasivos que han sido implementadas, son los

mezcladores de submuestreo [13] y mezcladores que utilizan el transistor en la región de

triodo [23]. Una breve descripción de cada una de las configuraciones de mezcladores de señal

CMOS mencionados anteriormente se encuentra en [3].

De acuerdo a lo expuesto anteriormente y debido a que ya existe una investigación que

propone una técnica para optimizar sistemáticamente el diseño [3], se selecciona la configu-

ración de mezcladores de señal CMOS de conmutación de corriente, figura 2.3. Nuevamente,

en este caso se selecciona una topoloǵıa con arquitectura de entrada simple por razones simi-

lares a las mencionadas en 2.4. Los análisis presentados en los caṕıtulos posteriores aplican

particularmente a los mezcladores de señal de conmutación de corriente.



Caṕıtulo 3

Ruido

3.1. Introducción

Con base en lo expuesto en los caṕıtulos 1 y 2 es evidente que algunas de las caracteŕısticas

más relevantes en el diseño de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de señal son: la

ganancia, el desempeño con respecto a ruido y linealidad. Por tanto es necesario estudiar cada

una de estas caracteŕıstica de una forma más detallada. En este caṕıtulo se presenta el análisis

de la impedancia de entrada, ganancia y ruido de cada una de las etapas que conforman el

LNA y el mezclador de señal.

Debido a que las topoloǵıas seleccionadas para el LNA y el mezclador de señal CMOS,

tienen en común la etapa de transconductancia, en este caṕıtulo se presenta el análisis de

impedancia de entrada, ganancia y ruido de las etapas funcionales que conforman cada uno de

estos bloques. Inicialmente se presenta el análisis de la etapa de transconductancia CMOS de

fuente común, dando especial interés al análisis de ruido térmico en esta etapa. Seguidamente

se presenta el análisis del comportamiento en gran señal, ganancia y ruido térmico en el par

conmutado del mezclador de señal. Finalmente, se presenta un análisis cualitativo que permite

estimar el efecto del ruido flicker en el desempeño de la etapa de transconductancia, el par

conmutado y la carga de salida.

3.2. Etapa de transconductancia

Con el fin de encontrar un compromiso entre varias especificaciones de diseño, inicialmente

se presentarán expresiones anaĺıticas que estimen la impedancia de entrada y la ganancia de

la etapa de transconductancia. Posteriormente, se plantea el análisis de ruido de la etapa de

transconductancia en función de los diferentes parámetros del circuito. Al finalizar la sección,

se discute el efecto sobre el desempeño de ruido de utilizar un dispositivo en configuración de

compuerta común en cascodo con la etapa de transconductancia.
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Figura 3.1: (a) Etapa de transconductancia CMOS con degeneración en la fuente; (b) Modelo
equivalente en pequeña señal.

3.2.1. Impedancia de entrada

En la figura 3.1(a) se muestra una etapa de transconductancia CMOS con degeneración en

la fuente. La fuente de voltaje Vs y la impedancia Zs representan el equivalente de Thevenin

de los elementos conectados al nodo in, incluyendo la fuente de señal y la impedancia equi-

valente del circuito de polarización. En la figura 3.1(b) se muestra el modelo equivalente de

pequeña señal, en el cual se desprecia el efecto cuerpo, la capacitancia compuerta-dreno Cgd,

la resistencia parásita de la compuerta y la resistencia de salida del transistor. Tomando como

base este modelo aproximado, se puede hacer una estimación de la impedancia de entrada Zin

mediante un análisis AC en pequeña señal de la siguiente forma:

iin =
Vgs

Zgs
(3.1)

Vin = iinZg + Vgs + (iin + gmVgs)Zs
′ (3.2)

donde Zgs representa la impedancia equivalente conectada entre compuerta y fuente del

transistor M1. Seguidamente, substituyendo (3.1) en (3.2) y definiendo Zin = Vin/iin se

obtiene:

Zin =
Vin

iin
= Zg + Zs

′ + Zgs + gmZs
′Zgs (3.3)

Si se desea acoplar la impedancia de entrada para que halla máxima transferencia de

potencia en una banda estrecha de frecuencia, es necesario que Zin = Zs
∗ en la banda de

frecuencia de interés. Por tanto, si la impedancia de la fuente es predominantemente resistiva,

Zs ≈ Rs, y si Zgs corresponde a la impedancia de la capacitancia Cgs intŕınseca del transistor1,

1En algunos implementaciones es usual conectar una capacitancia adicional entre compuerta y fuente del
transistor de la etapa de transconductancia, para disminuir los requerimientos en el tamaño del transistor.



3.2. Etapa de transconductancia 21

lo más conveniente es que Zs
′ y Zg

2 sean elementos inductivos, para que la red serie de entrada

esté en resonancia y se acople a un valor espećıfico de la resistencia de entrada, sólo en la

banda de frecuencia deseada. Es decir, con una etapa de transconductancia con degeneración

inductiva en la fuente, se puede obtener acople de impedancias para máxima transferencia de

potencia en una banda estrecha de frecuencia3.

Asumiendo que Zs
′ y Zg son elementos inductivos con resistencias parásitas en serie,

Zs
′ = RLs +jwLs y Zg = RLg +jwLs, Zgs = 1/jwCgs y que la red de entrada se encuentra en

resonancia en la frecuencia de interés w0, se puede deducir de (3.3) que Zin se puede expresar

aproximadamente como:

Zin ≈ RLs + RLg + rg +
gm

Cgs
Ls (3.4)

donde rg representa la resistencia parásita de la compuerta del transistor. Si las resistencias

parásitas son despreciables comparadas con el último término de (3.4), la impedancia de

entrada en la frecuencia de resonancia w0 se simplifica a:

Zin ≈
gm

Cgs
Ls ≈ wT Ls (3.5)

siendo wT la frecuencia de ganancia unitaria de corriente y

w0
2 ≈ 1

(Ls + Lg)Cgs
(3.6)

Por tanto, para obtener máxima transferencia de potencia se debe cumplir:

wT Ls = Rs (3.7)

De (3.5) y (3.7) es importante destacar, que la resistencia de entrada bajo condiciones

de resonancia despreciando las resistencias parásitas, depende directamente de la frecuencia

de ganancia unitaria de corriente wT y del valor del inductor Ls. Por tanto, para un valor

de resistencia de entrada determinado, el valor requerido de inductancia Ls aumenta si wT

disminuye. Un incremento en el valor de la inductancia Ls causa un mayor consumo de área,

y t́ıpicamente un deterioro en el factor de calidad del inductor, lo cual se ve representado en

la presencia de resistencias parásitas considerables que afectan las condiciones de resonancia,

y deterioran el desempeño de ruido (ver sección 3.2.3). En este sentido, existe un compromiso

de diseño entre la frecuencia de ganancia unitaria de corriente wT , el valor de la inductancia

Ls y la resistencia de entrada requerida Rs.

2La impedancia Zg permite un mayor grado de libertad entre la banda de frecuencia de interés y el reque-
rimiento de una resistencia de entrada espećıfica.

3De otro lado, si se desea hacer acople de impedancias en múltiples bandas de frecuencia, se pueden utilizar
impedancias externas entre compuerta-dreno, compuerta-fuente, que permitan alcanzar máxima transferencia
de potencia en las diferentes bandas de interés [12].
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De igual forma, existe un compromiso entre la frecuencia de resonancia requerida w0, el

tamaño del transistor de la etapa de transconductancia y el valor de los inductores Ls y Lg, ya

que de acuerdo a la ecuación (3.6) la frecuencia de resonancia depende inversamente del valor

de la capacitancia Cgs y del valor de los inductores Ls y Lg. Si el tamaño de los transistores

se reduce, la capacitancia Cgs intŕınseca del transistor disminuye, y por consiguiente aumenta

el valor requerido de Ls + Lg para una frecuencia de resonancia determinada; lo cual conlleva

nuevamente a un mayor consumo de área y a un incremento en las resistencias parásitas.

3.2.2. Ganancia

A continuación se presenta el análisis para determinar la ganancia de la etapa de

transconductancia en función de los parámetros de diseño del circuito de la figura 3.1(a).

Definiendo como ganancia la función de transferencia que relaciona la corriente de salida io

con el voltaje de entrada Vs, del modelo simplificado de la figura 3.1(b) se deduce el siguiente

análisis:

io = gmVgs Vgs = iinZgs (3.8)

iin =
Vi

Zs + Zin
(3.9)

Combinando (3.8) y (3.9), se encuentra que la ganancia puede ser expresada como:

GTransc =
io
Vi

=
gmZgs

Zs + Zin
(3.10)

substituyendo (3.3) en (3.10) se obtiene:

|GTransc| =
∣∣∣∣ ioVi

∣∣∣∣ = gm|Zgs|
|Zs + Zg + Zgs + Zs

′(1 + gmZgs)|
(3.11)

De (3.11) se concluye que en principio para maximizar la ganancia de la etapa de

transconductancia, es necesario que la función del denominador de (3.11) se minimice. Lo

anterior se logra particularmente cuando la red de entrada se encuentra en resonancia en la

frecuencia de interés. Bajo estas consideraciones, suponiendo nuevamente que la impedancia

de la fuente es predominantemente resistiva, Zs ≈ Rs, la impedancia Zgs corresponde a la

impedancia de la capacitancia Cgs, Zs
′ = RLs + jwLs y Zg = RLg + jwLs, y que la red RLC

serie equivalente de entrada se encuentra en resonancia, de (3.11) y (3.4) la ganancia de la

etapa de transconductancia se aproxima a:

|GTransc| ≈
gm

w0Cgs

[
1

Rs + RLg + RLs + rg + wT Ls

]
(3.12)

Despreciando las resistencias parásitas de los inductores, la resistencia parásita de la com-

puerta del transistor, y asumiendo que se presenta acople de impedancias para máxima trans-
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ferencia de potencia, de (3.12) sigue:

|GTransc| ≈
wT

w0

1
Rs + wT Ls

≈ wT

2w0Rs
(3.13)

Finalmente, teniendo en cuenta que wT para un transistor NMOS en la región de saturación

es aproximadamente:

wT =
3µn(Vgs − Vt)

2L2
(3.14)

donde µn es la movilidad de los portadores, Vgs es el voltaje compuerta fuente, Vt es el voltaje

de umbral y L es la longitud del canal del transistor; de (3.13) es importante notar que, la

ganancia de la etapa de transconductancia con degeneración inductiva en condiciones de reso-

nancia para máxima transferencia de potencia, es independiente de la transconductancia gm1

y del ancho del transistor M1, pero depende directamente de wT y por consiguiente del voltaje

efectivo Vgs − Vt aplicado al transistor de la etapa de transconductancia. Adicionalmente, la

ganancia se incrementa con el aumento de la relación wT /w0.

3.2.3. Análisis de ruido térmico

Habiendo establecido expresiones anaĺıticas que relacionan la impedancia de entrada y la

ganancia con los parámetros del circuito, a continuación se presentará el análisis de ruido

térmico para la etapa de transconductancia de la figura 3.1(a). El transistor NMOS se mo-

delará con sus fuentes de ruido intŕınsecas in,d e in,g como se muestra en la figura 3.2 (ver

sección A.2.1); en este modelo se desprecia el efecto de la capacitancia compuerta-dreno, el

efecto cuerpo y la resistencia de salida del transistor, porque esto reduce la complejidad del

análisis y permite obtener expresiones simplificadas que muestran de forma aproximada el

compromiso existente entre las variables de diseño más relevantes. La corriente de ruido in,d

representa el ruido térmico del canal, mientras in,g representa el ruido del canal acoplado o

inducido en la compuerta a través de la capacitancia de canal distribuida Cgs.

Para realizar un análisis AC de un circuito con fuentes de ruido se debe usar un método de

Fourier, ya que este permite evaluar valores medios cuadráticos aplicando técnicas de la teoŕıa

básica de circuitos [20]. El método plantea que una variable aleatoria x(t) puede ser expresada

en términos de su intensidad espectral Sx(f), y por consiguiente, una tensión aleatoria Vx(t)

puede ser expresada como [SV (f)∆f ]1/2, de la misma forma una representación análoga puede

ser obtenida para una corriente aleatoria.

De forma consecuente con el enunciado anterior, en el modelo de ruido de la figura 3.2

se usa in,d = [i2n,d]
1/2 e in,g = [i2n,g]

1/2 para las fuentes de ruido de compuerta y dreno,

respectivamente. Por tanto se puede hacer un análisis AC para determinar la influencia de las

fuentes de ruido in,d e in,g en el desempeño de la figura de ruido, y la dependencia de este con

respecto a las impedancias Zg, Zgs, Zs y Zs
′.
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vgs gmvgs in,din,g
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ZŚ

Figura 3.2: Modelo para análisis de ruido de la etapa de transconductancia.

Aplicando técnicas de circuitos y realizando un análisis AC de la figura 3.2, teniendo en

cuenta solo las fuentes de ruido intŕınsecas in,d e in,g del transistor NMOS, se obtienen las

siguientes expresiones:

Vs = (gm1Vgs + in,d)Zs
′ + (

Vgs

Zgs
− in,g)Zs

′ (3.15)

Vs = −Vgs − (
Vgs

Zgs
− in,g)(Zg + Zs) (3.16)

in,o = gm1Vgs + in,d (3.17)

igualando (3.15) y (3.16) se obtiene:

Vgs =
in,g(Zg + Zs + Zs

′)− in,dZs
′

1 + gm1

Zs
′ + Zs

′

Zgs
+ Zg+Zs

Zgs

(3.18)

Substituyendo (3.18) en (3.17), se encuentra la corriente de ruido referida a la salida in,o en
función de las fuentes de ruido in,d e in,g:

in,o =
(Zs

′ + Zgs + Zg + Zs)
Zs

′(1 + gm1Zgs) + Zgs + Zg + Zs
in,d +

gm1Zgs(Zs
′ + Zg + Zs)

Zs
′(1 + gm1Zgs) + Zgs + Zg + Zs

in,g (3.19)

Ahora, escribiendo (3.19) de la forma:

in,o = xin,d + yin,g (3.20)

y teniendo en cuenta que in,d e in,g están correlacionadas por medio de (A.7), se puede expresar

(3.20) en función de los valores medios cuadráticos de in,o, in,d e in,g de la siguiente forma:

in,o
2 = |x|2i2n,d + |y|2i2n,g + Re{2x∗yi∗n,din,g} (3.21)

in,o
2 = |x|2i2n,d + |y|2i2n,g + 2 ·Re{x∗yc}

√
i2n,d i2n,g (3.22)

donde c ≈ −j0,395 representa la correlación existente entre las fuentes de ruido in,d e in,g.

Substituyendo de (3.19) los valores correspondientes de x y y en (3.22) se encuentra que el
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valor medio cuadrático de la corriente de ruido referida a la salida es aproximadamente:

i2n,o =
|Zs

′ + Zgs + Zg + Zs|
|Zs

′(1 + gm1Zgs) + Zgs + Zg + Zs|2
i2n,d

+
g2
m1|Zgs|2|Zg + Zs + Zs

′|2

|Zs
′(1 + gm1Zgs) + Zgs + Zg + Zs|2

i2n,g

+
2 ·Re{(Zs

′ + Zgs + Zg + Zs)∗gm1Zgs(Zg + Zs + Zs
′) c}

|Zs
′(1 + gm1Zgs) + Zgs + Zg + Zs|2

√
i2n,d i2n,g

(3.23)

En seguida, definiendo el factor de ruido como la relación entre el ruido total a la salida

y el ruido a la salida debido únicamente a la fuente de entrada:

F = 1 +
i2n,o

i2
v2

n,s,o

(3.24)

donde i2
v2

n,s,o
representa el ruido introducido por la fuente de entrada referido a la salida, y

asumiendo que el ruido introducido por la fuente de entrada referido a la salida, está aso-

ciado exclusivamente con el ruido térmico introducido por la parte real de la impedancia del

generador, Rs, se obtiene:

i2
v2

n,s,o
= |GTransc|2v2

n,s con v2
n,s = 4kTRs∆f (3.25)

donde |GTransc| está dada por (3.11), k es la constante de Boltzman y T es la temperatura

en grados Kelvin [20]. Reemplazando (3.23), (3.25) y (3.11) en (3.24), se encuentra el factor

de ruido expresado en función de los valores medios cuadráticos de las fuentes de ruido y de

las impedancias asociadas con el circuito de la figura 3.2:

F =1 +
|1 + Ys(Zgs + Zg + Zs

′)|2

g2
m1|Zgs|2

i2n,d

|Ys|2V 2
n,s

+ |1 + Ys(Zg + Zs
′)|2

i2n,g

|Ys|2V 2
n,s

+
2

gm1
Re

{
(1 + Ys(Zgs + Zg + Zs

′))∗

Z∗
gs

(1 + Ys(Zg + Zs
′))c
}√i2n,d i2n,g

|Ys|2V 2
n,s

(3.26)

representando Ys = 1/Zs la admitancia del generador de entrada. En la ecuación anterior

se desprecian las contribuciones de ruido térmico de las impedancias Zgs, Zg y Zs
′; si estos

elementos presentan alguna resistencia parásita considerable, su contribución de ruido térmico

se adhiere directamente al factor de ruido aproximadamente de la forma Rp/Rs, siendo Rp la

resistencia parásita de cada uno de los elementos.

Cabe destacar que comúnmente el efecto de la corriente de ruido de dreno in,d es el más

significativo en el factor de ruido de la etapa de transconductancia4,por tanto, de (3.26) se

4Sin embargo, en altas frecuencias el ruido inducido en la compuerta in,g puede llegar a ser dominante [20].
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deduce que en principio para reducir el factor de ruido es conveniente que la red de entrada

se encuentre en resonancia5 [12], es decir:

Zgs + Zg + Zs
′ = 0 (3.27)

En consecuencia, asumiendo que Zgs es la impedancia de la capacitancia intŕınseca Cgs, lo

más oportuno es que Zg + Zs
′ tenga un efecto inductivo; por esta razón nuevamente utilizar

degeneración inductiva en la fuente del transistor de la etapa de transconductancia es lo más

conveniente.

Suponiendo que Zg y Zs
′ son inductores ideales (Zg = jwLg y Zs

′ = jwLs), Ys es comple-

tamente real (Ys = 1/Rs), que la condición (3.27) se satisface, y reemplazando (A.5), (A.6),

(3.25) y c ≈ −j0,395 en (3.26) sigue:

F ≈ 1 +
w

wT
γwCgsRs

{
1
α

+
δα

5γ

(
1 +

w2(Lg + Ls)2

R2
s

)
− 0,79

√
δ

5γ

}
(3.28)

donde γ y δ son parámetros dependientes de la polarización, wT ≈ gm1/Cgs, y α = gm1/gd0,

siendo gd0 la conductancia dreno-fuente con el voltaje dreno-fuente igual a cero. Bajo condi-

ciones de resonancia:

w2 =
1

(Lg + Ls)Cgs
→ w(Lg + Ls) =

1
wCgs

; (w = w0) (3.29)

y considerando la red de entrada como una red RLC serie en resonancia se puede definir (3.28)

en función del factor de calidad de la red de entrada como sigue:

F = 1 +
w

wT

γ

Qin

{
1
α

+
δα

5γ
(1 + Q2

in)− 0,79

√
δ

5γ

}
(3.30)

con

Qin =
w(Ls + Lg)

Rs
=

1
wCgsRs

(3.31)

de esta manera, (3.30) se puede definir de la siguiente forma:

F = 1 +
w

wT
γf(Qin) (3.32)

donde

f(Qin) =
1

Qin

{
1
α

+
δα

5γ
(1 + Q2

in)− 0,79

√
δ

5γ

}
(3.33)

5No obstante, como se menciona en la sección 2.2.2 y A.2.3, existe una teoŕıa clásica que minimiza el factor
de ruido mediante la utilización de una impedancia de fuente óptima, sin embargo, está optimización no permite
obtener un compromiso entre máxima transferencia de potencia y consumo de potencia. Ésta optimización es
particularmente útil cuando se tiene un dispositivo con una geometŕıa fija y, se puede variar la impedancia de
la fuente Zs.
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De (3.33) es posible obtener un factor de calidad óptimo Qin,opt para el cual f(Qin) presenta

un mı́nimo y por consiguiente el factor de ruido se minimiza para una frecuencia de ganancia

unitaria wT determinada, obteniendose aśı:

Qin,opt =

√
1 +

5
α2

γ

δ
− 0,79

α

√
5
γ

δ
(3.34)

De la misma forma, aproximando la capacitancia Cgs del transistor MOS en la región de

saturación a:

Cgs =
2
3
WLCox (3.35)

se puede obtener de (3.31) un ancho óptimo para el transistor de la etapa de transconductancia,

el cual minimiza el factor de ruido bajo condiciones de resonancia:

W1,opt =
3

2ωRsCoxLQin,opt
(3.36)

donde Qin,opt está dado por (3.34), Rs es la resistencia de la fuente de entrada, Cox es la

capacitancia del óxido de silicio entre compuerta y fuente por unidad de área, L es la longitud

del canal del transistor y w es la frecuencia de interés (frecuencia de resonancia).

Es importante resaltar de (3.30) y (3.34), que las expresiones que estiman el factor de

ruido y el factor de calidad óptimo Qin,opt, son funciones dependientes de los parámetros

γ y δ. Debido a que éstos parámetros dependen de las tensiones de polarización y de la

longitud del canal de una forma no especificada aún en la literatura, no es posible hacer

una optimización y cuantificación exacta del desempeño de ruido del circuito. No obstante,

en algunas publicaciones se asume que a pesar de que los parámetros γ y δ vaŕıan con las

condiciones de polarización y la tecnoloǵıa de fabricación utilizada, su relación δ/γ se mantiene

aproximadamente constante e igual a 2 [8].

Retomando (3.34) y (3.32) se puede hacer una estimación del factor de calidad óptimo y

el factor de ruido mı́nimo, substituyendo por valores aproximados γ ≈ 4/3, δ ≈ 8/3 y α ≈ 0,8

para transistores de canal corto [24]:

Qin,opt ≈ 1,83 (3.37)

Fmin,Qopt ≥ 1 + 1,9
w

wT
(3.38)

En este contexto y teniendo en cuenta que wT se puede aproximar con (3.14) en la región

de saturación, de (3.38) y (3.13) se puede deducir que inicialmente para minimizar la figura

de ruido y aumentar la ganancia de la etapa de transconductancia es conveniente adoptar

L = Lmin, para maximizar el valor de wT . Otra posibilidad es aumentar el voltaje efectivo

Vgs − Vt aplicado al transistor de la etapa de transconductancia, sin embargo, este aumento

de tensión ocasiona a su vez un incremento en la potencia total disipada por la etapa de
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transconductancia, lo cual compromete la tendencia actual en el diseño de circuitos integra-

dos. Por tanto, hasta el momento es evidente que para la etapa de transconductancia con

degeneración inductiva existe un compromiso de diseño entre desempeño de ruido, ganancia

y consumo de potencia.

3.2.4. Dispositivo cascodo

Usualmente un dispositivo cascodo en configuración de compuerta común es conectado

a la salida de la etapa de transconductancia, como se muestra en la figura 3.3(a); la fuente

de corriente IB representa la etapa de transconductancia. En el caso del LNA el dispositivo

cascodo M2 provee aislamiento de puertos y garantiza estabilidad, mientras en el caso de un

mezclador activo de conmutación de corriente, este dispositivo representa los transistores del

par conmutado6.

La figura 3.3(b) presenta el modelo aproximado de ruido equivalente para analizar la

contribución de ruido del dispositivo cascodo a la salida in,o2, sin tener en cuenta el ruido

introducido por la etapa de transconductancia. Suponiendo que el polo asociado con las ca-

pacitancias Cgs2 y Cp está suficientemente alejado de los polos asociados con la capacitancia

compuerta dreno Cgd2 del transistor M2 y las capacitancias parásitas del circuito, se puede

deducir del modelo de la figura 3.3(b), mediante un análisis en AC, que se forma un polo en

la frecuencia:

wp ≈
gm2 + gmb2

Cp + Cgs2
(3.39)

donde gm2 y gmb2 son la transconductancia de compuerta y cuerpo del transistor M2 respecti-

vamente, Cp es la capacitancia parásita total a tierra (o algún otro nodo de baja impedancia)

y, Cgs2 es la capacitancia compuerta-fuente del transistor M2 si la compuerta del transistor

M2 está conectada a un nodo de baja impedancia.

Asumiendo que la compuerta del transistor M2 está conectado a un nodo de baja impe-

dancia se puede hacer una estimación del ruido adicionado a la salida debido al transistor M2,

mediante un análisis AC del circuito equivalente de la figura 3.3(b), como sigue:

in,o2 ≈
gm2 + gmb2

gm2 + gmb2 + jw(Cgs2 + Cp)
in,g2 +

jw(Cp + Cgs2)
gm2 + gmb2 + jw(Cp + Cgs2)

in,d2 (3.40)

in,o2 ≈
1

1 + j w
wp

in,g2 +
j w

wp

1 + j w
wp

in,d2 (3.41)

6Esta representación es particularmente válida cuando uno de los transistores del par conmutado está apa-
gado o en la región de corte.
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Figura 3.3: (a) Dispositivo cascodo de la etapa de transconductancia. (b) Modelo de ruido
equivalente en pequeña señal.

y aplicando la definición de (3.22) en (3.41), se deduce que:

i2n,o2 ≈
1

1 + ( w
wp

)2
i2n,g2 +

( w
wp

)2

1 + ( w
wp

)2
i2n,d2 − 2|c|

w
wp

1 + ( w
wp

)2

√
i2n,g2 i2n,d2 (3.42)

Reemplazando (A.5) y (A.6) en (3.42) se puede deducir que el efecto de la corriente de ruido

inducida en la compuerta del transistor cascodo es comúnmente pequeña, y por consiguiente

puede ser despreciada. Bajo estas consideraciones la contribución de ruido del transistor M2

a la salida es aproximadamente:

i2n,o2 ≈
( w

wp
)2

1 + ( w
wp

)2
i2n,d2 =

( w
wp

)2

1 + ( w
wp

)2
4kTγgd02 (3.43)

donde gd02 es la conductancia del dreno de M2 en triodo, para el mismo voltaje de polarización

Vgs2 y Vds2 = 0V .

Es importante resaltar de (3.43) que si w << wp, la contribución de ruido del dispositivo

cascodo a la corriente de salida es despreciable comparada con la contribución de ruido de la

etapa de transconductancia. Por lo tanto, si el valor de wp es dominado por la capacitancia

entre compuerta y fuente Cgs2 del dispositivo cascodo, es conveniente seleccionar el transistor

M2 con las menores dimensiones posibles, ya que esto aumenta wp y por consiguiente mejora

el desempeño de ruido del dispositivo cascodo.

3.3. Par conmutado

En seguida se presenta el comportamiento en gran señal, la ganancia, y el análisis de ruido

del par conmutado de un mezclador activo balanceado con entrada simple, como el mostrado
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Figura 3.4: (a) Mezclador activo CMOS de conmutación de corriente balanceado con entrada
simple; (b) Modelo básico de un mezclador CMOS de conmutación de corriente.

en la figura 3.4(a). El análisis del comportamiento en gran señal y ganancia, fue tomado y

adaptado de [25].

Debido a que el modelo simple de ley cuadrática del transistor MOS no es apropiado

para tecnoloǵıas modernas de canal corto, en esta sección se utilizará una mejor aproximación

para la relación corriente-voltaje del transistor MOS en la región de saturación fuerte, el cual

está dado por:

I = K
(Vgs − Vt)2

1 + θ(Vgs − Vt)
; K ≈ µCox

W

2L
(3.44)

donde I es la corriente de dreno, Vgs es el voltaje compuerta-fuente, y Vt es el voltaje de

umbral del transistor. El parámetro K depende de la movilidad de los portadores µ, de la

capacitancia del óxido de silicio por unidad de área Cox, es proporcional al ancho del transistor

W e inversamente proporcional a la longitud del canal L. El parámetro θ modela en primer

orden la resistencia serie de la fuente, la degradación de movilidad debido al campo vertical,

y la velocidad de saturación debida al campo lateral en transistores de canal corto; éste

parámetro es dependiente de la longitud del canal L y es independiente del efecto cuerpo [26].

3.3.1. Comportamiento en gran señal

Si una señal periódica VLO suficientemente grande es aplicada al par conmutado forma-

do por los transistores M4 y M5, como se indica en la figura 3.4(b), la polarización de los

transistores M4 y M5 vaŕıa periódicamente con el tiempo. Cuando un voltaje diferencial VLO

más grande que un cierto valor Vx es aplicado entre las compuertas de los transistores, uno

de ellos se apaga; si el valor absoluto del voltaje instantáneo del oscilador local es más bajo
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que Vx la corriente entregada por la etapa de transconductancia M3, es compartida entre los

dos transistores M4 y M5. Por tanto en el último caso, es conveniente expresar la corriente

de dreno de cada transistor en función del voltaje del oscilador local VLO y la corriente de la

etapa de transconductancia IB.

En el análisis posterior se asume que la resistencia de salida de los transistores es muy

grande y por consiguiente M3 se puede modelar con una fuente de corriente ideal IB. También

se asume que la carga de M4 y M5 es tal que, los transistores permanecen en saturación du-

rante el intervalo de tiempo que están conduciendo. Bajo éstas consideraciones, despreciando

la conducción en subumbral y asumiendo que los transistores M4 y M5 son simétricos, el

comportamiento en gran señal del par conmutado es descrito aproximadamente por medio del

siguiente sistema de dos ecuaciones:

K
(VGS4 − Vt4)2

1 + θ(VGS4 − Vt4)
+ K

(VGS5 − Vt5)2

1 + θ(VGS5 − Vt5)
= IB (3.45)

VGS4 − VGS5 = VLO (3.46)

donde VGS4 y VGS5 son los voltajes compuerta-fuente de los transistores M4 y M5, respecti-

vamente. Despreciando el efecto cuerpo, asumiendo Vt4 = Vt5 = Vt, substituyendo (3.46) en

(3.45) y resolviendo para VGS4−Vt, se encuentra el ĺımite inferior del voltaje del oscilador local

VLO necesario para que se presente conmutación, es decir, para que uno de los transistores

del par conmutado esté en corte. En el instante en el que VGS5 − Vt = 0 y considerando VLO

positivo se cumple:

K(VGS4 − Vt)2 = IB(1 + θ(VGS4 − Vt)) con VGS4 − Vt = VLO (3.47)

por lo tanto, el ĺımite inferior de VLO para el cual toda la corriente de polarización IB circula

a través de un sólo transistor se aproxima a:

|VLO,min| = Vx =
θ

2K
IB +

√
θ2I2

B

4K2
+

IB

K
(3.48)

De (3.48) se deduce que Vx depende de la corriente de polarización IB, de los parámetros

K y θ, es decir, depende de la tecnoloǵıa utilizada, de la longitud del canal y del ancho de los

transistores del par conmutado.

3.3.2. Ganancia

Si los efectos capacitivos son despreciados, el comportamiento del mezclador balanceado

de la figura 3.3.1 es función del voltaje instantáneo del oscilador local VLO y, de la corriente

de salida de la etapa de transconductancia I3 = IB + is, siendo IB la corriente de polarización

e is la corriente de pequeña señal;

Isal = I4 − I5 = f(VLO(t), IB + is) (3.49)
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Teniendo en cuenta que en aplicaciones t́ıpicas de RF is es pequeña, al aplicar una expan-

sión de Taylor de primer orden a (3.49) se obtiene:

Isal ≈ f(VLO(t), IB) +
∂

∂IB
f(VLO(t), IB)is (3.50)

Isal ≈ p0(t) + p1(t)is (3.51)

donde p0(t) y p1(t) son formas de onda periódicas, con peŕıodo igual al peŕıodo del oscilador

local TLO. Durante un intervalo de tiempo ∆, cuando VLO(t) está entre Vx y −Vx, y ambos

transistores están encendidos, p0(t) y p1(t) dependen de VLO(t), de IB, y de la caracteŕıstica

corriente-voltaje de los transistores. La corriente de pequeña señal de cada rama del par

conmutado es determinada por un divisor de corriente y se puede demostrar despreciando el

efecto cuerpo que:

p1(t) ≈
gm4(t)− gm5(t)
gm4(t) + gm5(t)

(3.52)

donde gm4(t) y gm5(t) representan la transconductancia en pequeña señal de M4 y M5.

De acuerdo a (3.51) el producto entre p1(t) e is representa una traslación en frecuencia

del espectro de la señal is, por cada uno de los armónicos que conforman p1(t). Es importante

mencionar que con un buen acople de los transistores M4 y M5, p1(t) presenta simetŕıa de

media onda y por consiguiente tiene sólo componentes armónicas de orden impar.

En sistemas de recepción usualmente el desplazamiento por el primer armónico de p1(t) es

de interés, ya que este corresponde a un desplazamiento de la señal de entrada en el dominio de

la frecuencia por una frecuencia del oscilador local. Por consiguiente en este caso, la ganancia

de conversión del par conmutado puede ser expresada como:

Gc = |p1,1| (3.53)

donde p1,1 representa el primer coeficiente de Fourier de p1(t). Para altas amplitudes del

oscilador local, p1(t) se aproxima a una forma de onda cuadrada y Gc es aproximadamen-

te 2/π. Por consiguiente, el par conmutado disminuye la señal proveniente de la etapa de

transconductancia.

Después de haber analizado de forma muy general el comportamiento en gran señal y la

ganancia del par conmutado, a continuación se presenta el análisis del ruido térmico generado

por el par conmutado.

3.3.3. Análisis de ruido térmico

Las expresiones presentadas en la sección A.2.1 para modelar el ruido de los transistores

MOS asumen que el transistor tiene un punto de polarización constante. Como ya se ha

mencionado, el par conmutado es un circuito con un punto de operación variante en el tiempo;
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sin embargo, se ha demostrado que si el punto de operación cambia con el tiempo, el ruido

resultante se puede modelar todav́ıa como ruido blanco [27], con una densidad espectral de

potencia variante en el tiempo dada por la misma formula como para el caso invariante en

el tiempo, si se reemplazan los valores constantes por sus valores variantes en el tiempo. En

este análisis se modela el ruido térmico generado por los transistores del par conmutado de la

misma forma como se presenta en la sección A.2.1.

Cuando uno de los transistores M4 o M5 del par conmutado de la figura 3.3.1 está apagado,

la operación del par conmutado es equivalente a la de un dispositivo cascodo en configuración

de compuerta común, como el mostrado en la figura 3.3, pero con un punto de polarización

variante en el tiempo. Como se discutió en la sección 3.2.4, bajo ciertas condiciones, el ruido

referido a la salida aportado por el dispositivo cascodo es despreciable comparado con el ruido

referido a la salida introducido por la etapa de transconductancia, y por consiguiente, se puede

despreciar el ruido introducido por el par conmutado cuando uno de los transistores M4 ó M5

está apagado.

Sin embargo, durante el intervalo de tiempo en que el valor absoluto de VLO es menor que

Vx, los transistores M4 y M5 están encendidos y pueden contribuir significativamente al ruido

de salida. En seguida se presenta el análisis de ruido correspondiente, sin tener en cuenta

la resistencia de salida de los transistores, asumiendo que los transistores permanecen en

saturación durante el peŕıodo de tiempo que están encendidos y suponiendo que las compuertas

de los transistores M4 y M5 están conectadas a un nodo de baja impedancia. En la figura

3.5 se presenta el circuito correspondiente para el análisis de ruido del par conmutado, las

fuentes de corriente in,d4, in,g4, in,d5 e in,g5 representan el ruido térmico de canal y el ruido

inducido en las compuertas de los transistores M4 y M5 respectivamente, y Cp representa la

capacitancia asociada con el dreno del transistor M3 de la etapa de transconductancia.

Realizando un análisis AC del circuito de la figura 3.5 y definiendo:

CT = Cp + Cgs4 + Cgs5 (3.54)

g = gm4 + gmb4 + gm5 + gmb5 (3.55)

wpT =
g

CT
=

gm4 + gmb4 + gm5 + gmb5

Cp + Cgs4 + Cgs5
(3.56)

se obtiene después de algunas simplificaciones el ruido térmico introducido por el par conmu-

tado referido a la salida como:

in,sal = in,d4

[
2(gm5 + gmb5) + jwCT

g(1 + j w
wpT

)

]
− in,d5

[
2(gm4 + gmb4) + jwCT

g(1 + j w
wpT

)

]
+in,g4

[
(gm4 + gmb4)− (gm5 + gmb5)

g(1 + j w
wpT

)

]
+ in,g5

[
(gm4 + gmb4)− (gm5 + gmb5)

g(1 + j w
wpT

)

] (3.57)
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s

Cp

in,o4

in,d4

in,g4
gmb4vbs4gm4vgs4

Cgs4

+

-

vgs4

in,o5

in,d5
in,g5

gmb5vbs5 gm5vgs5

Cgs5

+

-

vgs5

+

vbs4

-

+

vbs5

-

Figura 3.5: Modelo para análisis de ruido del par conmutado.

De (3.57) se puede concluir que el mayor aporte de cada una de las fuentes de corriente

de ruido inducido en las compuertas, in,g4 e in,g5, se presenta cuando uno de los transistores

del par conmutado está apagado, no obstante, como ya se mencionó en la sección 3.2.4 su

contribución al ruido referido a la salida llega a ser despreciable comparado con el ruido

térmico introducido por las fuentes de ruido de canal de los transistores M4 y M5, in,d4 e

in,d5.

Despreciando el efecto de la corriente de ruido inducida en las compuertas de los transisto-

res del par conmutado, asumiendo que las fuentes de ruido in,d4 e in,d5 no están correlacionadas,

y expresando los términos de la ecuación (3.57) en función de sus valores medios cuadráticos,

el ruido introducido por el par conmutado referido a la salida se aproxima a:

i2n,sal = 4
(gm5 + gmb5)2

g2

1 + ( w
wp5

)2

1 + ( w
wpT

)2
i2n,d4 + 4

(gm4 + gmb4)2

g2

1 + ( w
wp4

)2

1 + ( w
wpT

)2
i2n,d5 (3.58)

donde

wp4 =
2(gm4 + gmb4)

CT
wp5 =

2(gm5 + gmb5)
CT

(3.59)

La transconductancia y las capacitancias asociadas con los transistores del par conmutado

varian con el tiempo, por tanto, para cuantificar la contribución de ruido de los transistores

M4 y M5 es necesario hallar el valor promedio de (3.58) en un peŕıodo del oscilador local.

No obstante, si se desprecian los efectos capacitivos en (3.58), no se tiene en cuenta el efecto

cuerpo, se aproxima gm ≈ gd0 y se substituyen i2n,d4 e i2n.d5 por (A.5), se puede obtener una

expresión simple que permite observar el comportamiento de la densidad espectral de ruido

térmico introducido por el par conmutado de la siguiente forma7:

i2n,sal ≈ 16kTγ

(
gm4(t)gm5(t)

gm4(t) + gm5(t)

)
(3.60)

7Dado que se carece de una expresión que relacione el parámetro γ con el punto de polarización, en este
caso se asume γ constante. En casos prácticos se toma el valor de γ correspondiente a la tensión de polarización
cuando la tensión del oscilador local es cero [3], dado que en este instante de tiempo es donde el par conmutado
contribuye más ruido ya que los dos transistores se encuentran operando simultáneamente en la región de
saturación.
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Adicionalmente, si se asume que la forma de onda del oscilador local es sinusoidal y

que la amplitud del mismo es suficientemente grande, la densidad espectral promedio de la

contribución de ruido del par conmutado a la saliada puede ser aproximada como [3],

i2n,sal ≈
16kTγ

π

IB

A
(3.61)

donde A es la amplitud del oscilador local e IB es la corriente de polarización suministrada

por la etapa de transconductancia. De la aproximación mostrada en la ecuación (3.61) se

deduce que la contribución de ruido del par conmutado disminuye con el incremento de la

amplitud del oscilador local y es proporcional a la corriente de polarización IB de la etapa

de transconductancia. Lo cual era de esperarse ya que a mayor amplitud del oscilador lo-

cal se reduce el intervalo de tiempo en el cual los dos transistores M4 y M5 se encuentran

encendidos simultáneamente. De otro lado, a mayor corriente de polarización IB de la eta-

pa de transconductancia mayor contribución de ruido del par conmutado, ya que la tensión

necesaria Vx para que se presente una conmutación completa de M4 y M5 se incrementa (ecua-

ción (3.48)), y por consiguiente, el intervalo de tiempo en el cual están encendidos también

aumenta.

Por tanto, para reducir el aporte de ruido del par conmutado es conveniente aumentar en

cuanto sea posible la amplitud del oscilador local y reducir la corriente de polarización IB de la

etapa de transconductancia. Sin embargo, lo último puede llegar a degradar el desempeño de

ruido de la etapa de transconductania y el desempeño de linealidad del mezclador de señal. Por

consiguiente, existe un compromiso entre el aporte de rudio de la etapa de transconductancia

y el aporte de ruido del par conmutado.

3.4. Ruido flicker

En los análisis de ruido presentados con anterioridad sólo se ha tenido en cuenta el efecto

del ruido térmico generado por los transistores MOS, sin embargo, en el caso de un receptor

inalámbrico de conversión directa (zero-IF ) o frecuencia intermedia baja (Low IF ), el incre-

mento del ruido de los dispositivos semiconductores en bajas frecuencias puede comprometer

la sensibilidad total del receptor. Generalmente, este exceso de ruido en bajas frecuencias es

conocido como ruido flicker y, de acuerdo a algunas investigaciones y trabajos publicados, su

densidad espectral de potencia es aproximadamente proporcional al inverso de la frecuencia,

por esta razón el ruido flicker en algunos casos es también llamado ruido 1/f [3].

Particularmente es de interés en este trabajo discutir el efecto del ruido flicker en la

operación del mezclador de señal CMOS seleccionado, ya que este bloque es el encargado de

demodular la señal RF presente en el puerto de entrada a baja frecuencia, y por consiguiente,

los efectos del ruido flicker pueden afectar su desempeño.
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En las secciones 3.4.1-3.4.3 se presenta un análisis cualitativo del efecto del ruido flicker

en un mezclador activo conmutado CMOS con entrada simple, basándose en un modelo f́ısico

simple publicado para el análisis de ruido en mezcladores de señal CMOS en radiofrecuencia

[28]. Este modelo estima el ruido flicker en la salida de un mezclador activo conmutado

mediante la formulación de expresiones simples, las cuales establecen una dependencia entre

el ruido del mezclador, la amplitud del oscilador local y otros parámetros del circuito.

Un mezclador activo CMOS con entrada simple básicamente está conformado por una

etapa de transconductancia, un par conmutado y una carga de salida. Inicialmente se des-

cribe cualitativamente la contribución de ruido de la carga de salida y de la etapa de

transconductancia, y seguidamente se presenta el análisis cualitativo del comportamiento

del par conmutado con respecto a ruido flicker, mediante la adaptación de los resultados

encontrados en [28].

3.4.1. Carga de salida

En un mezclador de señal con arquitectura de conversión directa, el ruido flicker en la

carga de salida afecta directamente el desempeño de ruido del mezclador. Este ruido puede

ser disminuido con una selección apropiada de la carga de salida. Por ejemplo, los transistores

PMOS muestran menor ruido flicker comparados con transistores NMOS de las mismas di-

mensiones [26], y por consiguiente, cargas PMOS pueden ser usadas. Por otro lado, la carga del

mezclador puede ser resistores de polisilicio, los cuales son libres de rudio flicker, sin embargo,

usualmente esto se realiza a expensas de una cáıda de tensión mayor en estos elementos [28].

3.4.2. Etapa de transconductancia

Usualmente el ruido flicker de la etapa de transconductancia es modelado con una fuente

de tensión en serie con la compuerta del transistor de la etapa de transconductancia. Asu-

miendo ésta representación, el ruido flicker de la etapa de transconductancia es trasladado

en frecuencia de la misma forma presentada en la sección 3.3.2, por tanto éste aparece en

la salida del mezclador de señal alrededor de la frecuencia del oscilador local fLO y todos

sus armónicos de orden impar, ya que si los transistores del par conmutado son simétricos

la función p1(t) presenta simetŕıa de media onda y por consiguiente, sólo tiene componentes

de orden impar. Si la banda de frecuencia de interés a la salida es cercana a banda base, la

etapa de transconductancia no contribuye ruido flicker a la salida después de la traslación

de frecuencia, debido a que la frecuencia de corte del ruido flicker de los transistores MOS

es usualmente más baja que la frecuencia del oscilador local fLO. No obstante, debido a que

t́ıpicamente se presenta desacople en los transistores del par conmutado, una pequeña con-

tribución del ruido flicker de la etapa de transconductancia puede aparecer en la salida del
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mezclador de señal.

3.4.3. Par conmutado

El modelo presentado en [28] asume que los transistores del par diferencial de la figura

3.4(a), conmutan instántaneamente8 y por consiguiente el ruido flicker de los transistores M4

y M5 puede ser representado por medio de una fuente de voltaje de entrada equivalente inde-

pendiente de la polarización, y con una densidad espectral de potencia proporcional al inverso

de la frecuencia. A pesar de éstas simplificaciones, los resultados obtenidos teóricamente son

buenas aproximaciones comparados con resultados experimentales. Este modelo plantea que

el par conmutado de un mezclador activo contribuye ruido flicker a la salida del mezclador en

dos maneras o mecanismos diferentes, denominados mecanismo directo y mecanismo indirecto.

Mecanismo directo

El ruido flicker presenta comúnmente constantes de tiempo más grandes que el peŕıodo

t́ıpico de oscilación del par conmutado TLO, y por consiguiente, se puede asumir que las

fluctuaciones de carga en los transistores M4 y M5 debidas al ruido flicker, pueden ser referidas

como un voltaje Vn en la compuerta del transistor M4 con un valor RMS constante y una

densidad espectral de potencia proporcional a 1/f [28], como sigue:

Vn,rms =

√
2 ∗

Kf

WeffLeffCoxf
∆f (3.62)

donde Kf es una constante dependiente del proceso de fabricación, Weff y Leff son el ancho

efectivo y la longitud efectiva del canal del transistor, Cox es la capacitancia del óxido de silicio

por unidad de área y f es la frecuencia. El factor de 2 representa el ruido no correlacionado

de los dos transistores M4 y M5.

El efecto de Vn puede ser interpretado como una modulación aleatoria de los instantes

de tiempo en los cuales el par diferencial formado por M4 y M5 conmuta. En cada evento

de conmutación el desplazamiento en el instante de conmutación modula la forma de onda

de corriente diferencial isal en la salida del mezclador. Aunque la amplitud de la forma de

onda de la corriente de salida permanece constante, el ruido Vn avanza o retarda el tiempo de

cruce en cero por un tiempo ∆t, como se ilustra en la figura9 3.6. Si se aproxima el voltaje

del oscilador local VLO(t) en el intervalo de tiempo ∆t como una ĺınea recta con pendiente S,

correspondiente a la pendiente de VLO(t) en sus cruces por cero, el intervalo de tiempo en el

cual se desplaza el instante de conmutación se puede aproximar por ∆t ≈ Vn(t)/S.

8Se supone que una pequeña excursión del voltaje diferencial VLO causa que la corriente de la etapa de
transconductancia IB + is conmute completamente de M4 a M5.

9Figura adaptada de [28].
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Bajo estas consideraciones, la forma de onda de corriente de salida isal en el mezclador de

señal consiste de una onda cuadrada de frecuencia wLO y amplitud IB, superpuesta con un

tren de pulsos de ancho aleatorio ∆t y amplitud 2IB con frecuencia 2wLO, el cual representa

el efecto del ruido flicker a través del mecanismo directo, como se muestra en la figura 3.6

(b). El efecto de Vn puede ser estimado mediante el valor promedio de la corriente de salida

isal sobre un per̀ıodo, de la siguiente forma:

ifn1,sal =
2

TLO
2IB∆t = 4IB

Vn

STLO
(3.63)

donde TLO es el per̀ıodo del oscilador local. De (3.63) se deduce que el ruido flicker equivalente

en la compuerta del transistor M4, aparece en la salida en bajas frecuencias y por consiguiente

afecta una señal demodulada a una frecuencia cercana a banda base. En el caso de una forma

de onda de oscilador local sinusoidal, ST es aproximadamente 2πA, donde A es la amplitud

del voltaje diferencial del oscilador local VLO.

Con el fin de hacer una estimación del desempeño del mezclador de señal con respecto a

ruido flicker para el mecanismo directo, se predice la relación señal a ruido SNR1 en la salida

de un mezclador activo con entrada simple y etapa de transconductancia con degeneración

inductiva en la fuente. Expresando la ganancia de la etapa de transconductancia GTransc con

(3.13), el ruido flicker equivalente a la salida con (3.63) y aproximando la ganancia del par

conmutado Gpar a 2/π, la relación señal a ruido SNR1 correspondiente para una forma de

oscilador local sinusoidal y una resistencia de entrada equivalente Rs es:

SNR1 ≈
GTranscGparVin

ifn1,sal
≈

wT3
w

1
(Rs+wT3Ls)

2
πVin

4IB
Vn

2πA

≈ A

(Rs + wT3Ls)
1

wCgs3

gm3

IB

Vin

Vn

(3.64)

donde IB, gm3, wT3, Cgs3 son respectivamente la corriente, la transconductancia, la frecuencia

de ganancia unitaria y la capacitancia compuerta-fuente de la etapa de transconductancia,

y Ls es la inductancia de degeneración utilizada en la fuente del transistor de la etapa de

transconductancia.

De igual manera expresando la relación corriente-voltaje de los transistores MOS por

medio de (3.44), la relación gm3/IB y por consiguiente, la relación señal a ruido SNR1 se

aproximan a:

gm3

IB
≈ 1

(VGS3 − Vt)

{
2 + θ(VGS3 − Vt)
1 + θ(VGS3 − Vt)

}
(3.65)

SNR1 ≈
A

(Rs + wT3Ls)
1

wCgs3

1
(VGS3 − Vt)

{
2 + θ(VGS3 − Vt)
1 + θ(VGS3 − Vt)

}
Vin

Vn

(3.66)

siendo w la frecuencia RF de la señal de entrada y VGS3 − Vt el voltaje efectivo aplicado a la

compuerta del transistor M3 de la etapa de transconductancia.
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Figura 3.6: (a) Voltaje equivalente de entrada del par conmutado y (b) corriente de salida del
mezclador descompuesta en respuesta ideal sin ruido y pulsos de ruido.

Por consiguiente de (3.66) se deduce que la relación señal a ruido, teniendo en cuenta

solamente ruido flicker a través del mecanismmo directo, mejora con el aumento de la amplitud

del oscilador local A, con la reducción del voltaje efectivo VGS3−Vt y la disminución del área

de la compuerta del transistor M3 de la etapa de transconductancia, ya que esto último reduce

directamente la capacitancia entre compuerta y fuente Cgs3.

Adicionalmente, SNR1 también mejora con el aumento del área de la compuerta de los

transistores del par conmutado, debido a que este aumento reduce el ruido flicker equivalente

Vn asociado con los transistores M4 y M5 (ecuación (3.62)). Del mismo modo, como era de

esperarse, un aumento en la frecuencia RF de la señal de entrada w reduce la relación señal

a ruido, ya que esto causa una disminución en la ganancia de la etapa de transconductancia
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GTransc. Sin embargo aumentar el área de la compuerta de los transistores del par conmutado

y disminuir VGS3 − Vt usualmente degrada el ancho de banda del mezclador de señal, lo cual

puede llegar a comprometer su buen desempeño en altas frecuencias.

De otro lado, disminuir el voltaje efectivo VGS3− Vt aplicado al transistor M3 aumenta la

figura de ruido debida al ruido térmico generado por la etapa de transconductancia (sección

3.2.3), lo cual compromete el desempeño de ruido del mezclador de señal. Teniendo en cuenta

todo lo anterior, se puede concluir que existe un compromiso de diseño entre el desempeño con

respecto a ruido térmico y ruido flicker, al menos en lo que al mecanismo directo se refiere.

Mecanismo indirecto

El análisis presentado en el item anterior, según la ecuación (3.63), sugiere que el ruido

flicker en la salida del mezclador de señal puede ser eliminado si la forma del oscilador local

es una onda cuadrada perfecta, con pendiente infinita en los cruces por cero. Sin embargo,

conforme la pendiente del oscilador local aumenta aparece ruido flicker a través de otro

mecanismo, llamado mecanismo indirecto, que depende de la frecuencia del oscilador local y

las capacitancias asociadas con el circuito.

Si se aplica una forma de onda sinusoidal diferencial VLO(t) en el puerto del oscilador local

(LO) del mezclador activo de la figura 3.4(b), suficiente para que se presente conmutación

en el par diferencial, en una mitad del ciclo de VLO(t) el transistor M4 está encendido y el

transistor M5 está apagado10, y en la otra mitad del ciclo viceversa. Por lo tanto, si se asocia

todo el ruido flicker con la compuerta del transistor M4 al igual que en el mecanismo directo,

es decir, modelando su efecto con una fuente de tensión Vn en serie con la compuerta del

transistor M4 con un voltaje RMS dado por (3.62), el comportamiento del par conmutado se

puede describir de la siguiente forma:

En la mitad del ciclo de VLO(t) cuando M4 está encendido y M5 está apagado, en la

compuerta del transistor M4 está presente una onda sinusoidal con la amplitud del oscilador

local sobre un nivel de continua VLO,c, el cual corresponde al voltaje de modo común en la

entrada del puerto LO del mezclador de señal, en serie con una fuente de ruido Vn. En la

próxima mitad del ciclo de VLO(t), el transistor M4 está apagado y M5 está encend¡do, y el

voltaje en la compuerta de M5 es únicamente el semiciclo positivo de una onda sinusoidal con

la amplitud del oscilador local superpuesta sobre el mismo nivel de continua VLO,c, ya que

todo el ruido flicker fue modelado con la fuente de ruido Vn en serie con la compuerta del

transistor M4.

Por consiguiente, el comportamiento del par conmutado puede ser modelado como un

10Nuevamente, suponiendo que los transistores del par diferencial conmutan con una pequeña excursión de
VLO(t).
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Figura 3.7: Mecanismo indirecto para un oscilador local (LO) sinusoidal: Mezclador de señal
de la figura 3.3.1, reemplazado con un seguidor de fuente.

seguidor de fuente, con un voltaje en la compuerta que alterna entre Vn y cero alrededor de

un nivel de polarización VLO,c, superpuesto con una onda sinusoidal completamente rectificada

y un voltaje pico igual a la amplitud del oscilador local, como se muestra en la figura11 3.7,

representando Cp la capacitancia total asociada con el nodo de fuente común s. Por lo tanto,

el voltaje Vs consiste de la superposición de una forma de onda de carga y descarga debida a

Vn, y una onda senoidal completamente rectificada.

Como se demuestra en [28], después de superponer el ruido aportado por cada una de estas

señales, el ruido total a la salida debido al ruido flicker a través del mecanismo indirecto, puede

ser aproximado como:

ifn2,sal =
2Cp

TLO

{
(wLOCp)2

g2
ms + (wLOCp)2

}
Vn (3.67)

donde gms es la transconductancia de uno de los transistores del par comutado. De (3.67) se

deduce que cuando wLOCp << gms el ruido debido al mecanismo indirecto es despreciable

para un oscilador local de forma de onda sinusoidal; sin embargo, a medida que aumenta Cp

se incrementa el efecto del ruido flicker a través del mecanismo indirecto.

De esta manera, el efecto del ruido flicker aportado por el par conmutado a través del

mecanismo indirecto en la salida del mezclador de señal puede ser disminuido mediante la

reducción de la capacitancia equivalente Cp asociada al nodo de fuente común del par con-

mutado. Cuando la capacitancia de unión del dreno de la etapa de transconductancia domina

la capacitancia total Cp, incrementar el tamaño de los transistores M4 y M5 mejora la rela-

ción señal a ruido, ya que Vn disminuye (ecuación 3.62). No obstante, cuando la capacitancia

asociada con los transistores M4 y M5 domina, hacer los transistores del par conmutado más

grandes degrada la relación señal a ruido, ya que Vn disminuye de forma aproximada con la

ráız cuadrada del área de los transistores y Cp aumenta linealmente con el incremento del

área de la compuerta de M4 y M5 [28].

Por otro lado, en el caso particular de una etapa de transconductancia con degeneración

11Figura adaptada de [28].
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inductiva en la fuente, disminuir la longitud de canal e incrementar el voltaje efectivo VGS3−Vt

aplicado al transistor M3 mejora la relación señal a ruido, debido a que se incrementa wT

y por consiguiente la ganancia de la etapa de tranconductancia GTransc (ecuación 3.13). Es

importante resaltar que contrario a este caso, en el mecanismo directo aumentar el voltaje

efectivo VGS3 − Vt degrada la relación señal a ruido. No obstante, en situaciones prácticas el

mecanismo directo generalmente domina el desempeño de ruido flicker del par conmutado, y

por consiguiente es más conveniente reducir el aporte de ruido a través del mecanismo directo.

En conclusión en este caṕıtulo se han presentado algunos análisis de rudio que permiten

acotar el campo de diseño, y establecer posibles procedimientos para obtener un desempeño

adecuado con respecto a ruido, en función del compromiso entre las diferentes variables de

diseño.



Caṕıtulo 4

Linealidad

4.1. Introducción

Este caṕıtulo pretende presentar una estimación aproximada del desempeño de linealidad

de las etapas que conforman el LNA y el mezclador de señal, en función de las variables de

diseño, con el fin de acotar el campo de diseño y encontrar posibles estrategias de optimización.

El LNA y el mezclador de señal son circuitos de naturaleza no lineal, y por consiguiente,

si reciben señales en su entrada se generan señales deseadas y no deseadas en la salida (ver

sección A.3). Comúnmente es de gran interés, la disminución de las señales no deseadas que

caen dentro de la banda de operación, y por tanto, es importante hacer una estimación del

desempeño de linealidad de cada uno de estos bloques.

En general para el análisis y estimación del desempeño de linealidad es comúnmente usado

en la literatura la expansión en series de Taylor, para modelar el comportamiento no lineal de

los elementos de interés. Sin embargo, cuando es necesario aplicar el análisis de linealidad en

alta frecuencia, t́ıpicamente se utilizan las series de Volterra para modelar el comportamiento

no lineal de los dispositivos.

En altas frecuencias las caracteŕısticas de distorsión de circuitos débilmente no-lineales

pueden ser derivadas de las series de Volterra, las cuales son similares a las series de potencias,

pero sus coeficientes son dependientes de la frecuencia de la señal procesada [29]. Bajo estas

consideraciones la relación entrada-salida puede ser expresada como:

y = B1(fa) ◦ x + B2(fa, fb) ◦ x2 + B3(fa, fb.fc) ◦ x3 + · · · (4.1)

donde xn es la potencia n-ésima de la señal de la fuente de entrada, y Bn es el coeficiente de

la serie de Volterra. La operación ’◦’, es a veces llamada producto Kronecker y actúa de la

siguiente forma. Si la señal x es una suma de k tonos complejos en frecuencias f1, f2, · · · , fk,

el término xn contiene tonos de salida en todas las frecuencias f1
′+f ′2 + · · ·+f ′n donde cada f ′i

puede ser cualquiera de las frecuencias f1, f2, · · · , fk. La contribución de cada tono de salida es

43
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encontrado mediante la multiplicación de éste con el coeficiente de Volterra de orden n-ésimo

evaluado en las frecuencias f1
′, f ′2, · · · , f ′n.

En este caṕıtulo, particularmente se analiza la distorsión introducida por la intermodula-

ción de tercer orden. Para el análisis de distorsión de la etapa de transconductancia CMOS de

fuente común se emplean series de Volterra invariantes en el tiempo, en contraste, en el caso

del par conmutado es necesario utilizar series de Volterra variantes en el tiempo, debido a que

esta etapa debe ser tratada como un circuito débilmente no lineal y variante periódicamente

en el tiempo. En este documento no se presenta un análisis detallado de distorsión por inter-

modulación en el par conmutado; no obstante, se presenta de forma breve una discusión de

los análisis y resultados encontrados en [3], para los mezcladores de conmutación de corriente

CMOS.

4.2. Etapa de transconductancia

Las etapas de transconductancia CMOS comúnmente presentan una relación corriente-

voltaje débilmente no lineal, la corriente de dreno es en general fuertemente dependiente no

sólo del voltaje entre compuerta y fuente, sino también del voltaje entre fuente y sustrato

a través del efecto cuerpo. Por tanto, para realizar el análisis de linealidad de una etapa

de transconductancia CMOS es conveniente expresar la corriente de dreno como un sistema

de dos ecuaciones; la primera ecuación relaciona la corriente de dreno en señal id como una

función del voltaje efectivo en señal entre compuerta y fuente vgs − vt, y la segunda ecuación

relaciona la variación del voltaje de umbral vt como una función de la tensión entre fuente y

cuerpo. Dichas expresiones han sido comúnmente representadas como dos series de potencias

unidimensionales, las cuales involucran en el resultado final seis coeficientes1, o como series

de potencias de dos dimensiones las cuales involucran nueve coeficientes [3].

En las siguientes secciones se presenta el análisis de linealidad para etapas de

transconductancia CMOS de fuente común, representando inicialmente las funciones de

corriente de dreno id y voltaje de umbral vt, en señal, como dos series de potencias uni-

dimensionales; posteriormente se relaciona la corriente de dreno id con el voltaje de entrada

de la etapa de transconductancia por medio de una serie de Volterra.

4.2.1. Consideraciones generales

Una etapa de transconductancia CMOS de fuente común es mostrada en la figura 4.1(a).

De igual forma, un modelo equivalente en pequeña señal se muestra en la figura 4.1(b), donde

la fuente de voltaje vi y la impedancia Zs representan el equivalente de Thevenin de la red

1Si las no linealidades mayores de tercer orden son despreciadas.
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Figura 4.1: (a) Etapa de transconductancia CMOS de fuente común con degeneración en la
fuente; (b) Modelo equivalente en pequeña señal para análisis de linealidad.

conectada al nodo in, incluyendo la impedancia del circuito de polarización y la fuente de

señal. La impedancia Zs
′ representa la impedancia de degeneración junto con la capacitancia

fuente-cuerpo del transistor, y cualquier otra capacitancia parásita existente entre la fuente

del transistor de la etapa de transconductancia y tierra. En el modelo equivalente en pequeña

señal y en el análisis presentado posteriormente son adoptadas las siguientes suposiciones [3]:

La capacitancia intŕınseca entre compuerta y fuente Cgs es constante para pequeñas

perturbaciones del voltaje compuerta-fuente2.

La dependencia no lineal de la capacitancia de unión entre fuente y cuerpo es débil y

su capacitancia puede ser incorporada en una impedancia constante conectada entre la

fuente del transistor MOS y tierra.

Los efectos de segundo orden que modifican el voltaje de umbral Vt [26], pueden ser

despreciados.

La resistencia de salida del transistor es suficientemente alta y puede ser despreciada.

La capacitancia entre compuerta y dreno es pequeña, y aunque su efecto es posiblemente

incrementado por el efecto Miller, esta puede ser despreciada.

Las últimas dos suposiciones son particularmente válidas cuando el dreno de la etapa de

transconductancia es un nodo de baja impedancia, como es el caso del LNA donde comúnmen-

te un dispositivo cascodo es utilizado para proveer aislamiento del puerto de salida al puerto

de entrada, o cuando un par diferencial es usado para conmutar la corriente de salida de la

etapa de transconductancia en un mezclador de señal activo.

2Esta es una buena aproximación si el transistor permanece en saturación fuerte [26].
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Asumiendo que las suposiciones antes mencionadas se cumplen, a continuación se derivan

algunas expresiones con el fin de estimar los coeficientes de Volterra que relacionan la corriente

de dreno id con el voltaje de entrada vi.

Aplicando las leyes de Kirchoff y realizando un análisis AC en el circuito de la figura

4.1(b) se encuentra que:

vi = K(w)vgs + idZs
′ (4.2)

vs = (jwCgsvgs + id)Zs
′ (4.3)

donde vi y vgs son los valores en pequeña señal del voltaje de entrada y el voltaje compuerta-

fuente, respectivamente, y:

K(w) = 1 + jwCgs(Zs + Zg + Zs
′) (4.4)

Si se desprecia la modulación del canal, la relación corriente-voltaje del transistor MOS

puede ser expresada de manera aproximada como una función del voltaje efectivo entre com-

puerta y fuente Veff = Vgst = Vgs − Vt (ecuación (3.44)), donde Vgs es el voltaje compuerta-

fuente y Vt es el voltaje de umbral del dispositivo. Si las variaciones de Vgst, Vgs y Vt al-

rededor del punto de operación son suficientemente pequeñas, la relación corriente-voltaje

del transistor MOS presenta un comportamiento débilmente no lineal; por tanto, los valores

incrementales de la corriente de dreno id y del voltaje de umbral vt pueden ser expresados

aproximadamente como dos series de potencias de tercer orden3, en función del valor incre-

mental del voltaje efectivo vgst y de la variación del voltaje de fuente vs a través del efecto

cuerpo, como sigue:

id = g1vgst + g2v
2
gst + g3v

2
gst con vgst = vgs − vt (4.5)

vt = b1vs + b2v
2
s + b3v

3
s (4.6)

donde gn y bn, n = 1, 2, 3, representan los coeficientes de orden n que relacionan id con vgst

y vt con vs, respectivamente. Invirtiendo (4.5) se obtiene:

vgst = vgs − vt = r1id + r2i
2
d + r3i

3
d (4.7)

y reemplazando (4.6) en (4.7) se encuentra vgs como una serie de potencias, en función de id

y vs de la siguiente forma:

vgs = r1id + r2i
2
d + r3i

3
d + b1vs + b2v

2
s + b3v

3
s (4.8)

donde las expresiones correspondientes para gn, rn y bn, con n = 1, 2, 3, son derivadas en el

apéndice B.
3Nuevamente, si las no linealidades mayores de tercer orden son despreciadas.
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Como se mencionó en la introducción de este caṕıtulo para analizar los efectos no lineales

en alta frecuencia es conveniente expresar la corriente de salida id como una serie de Volterra

en función del voltaje de entrada vi, como se muestra en seguida:

id = G1(wa) ◦ vi + G2(wa, wb) ◦ v2
i + G3(wa, wb, wc) ◦ v3

i (4.9)

De (4.2), (4.3) y (4.9) se obtienen expresiones para vgs y vs como series de Volterra de vi.

Substituyendo estas y (4.9), en (4.8), e igualando los términos de la misma potencia de vi se

encuentra [3]:

G1(wa) =
A(wa)
N(wa)

(4.10)

G2(wa, wb) = − 1
D(wa + wb)

[
r2G1(wa)G1(wb) + b2H(wa)H(wb)

]
(4.11)

G3(wa, wb, wc) = − 1
D(wa + wb + wc)

[
r3G1(wa)G1(wb)G1wc + b3H(wa)H(wb)

H(wc) + 2r2G1(wa)G2(wb, wc) + 2b2H(wa)P (wb + wc)G2(wb, wc)
] (4.12)

donde las expresiones de la forma (· · · ) representan el promedio sobre todos los términos que

resultan de todas las posibles permutaciones de los argumentos de frecuencia, y:

A(w) = 1− b1jwCgsZs
′ (4.13)

B(w) = (1 + j
w

wT
)Zs

′ con wT ≈
g1

Cgs
(4.14)

P (w) = (1− jwCgsZs
′

K(w)
)Zs

′ (4.15)

D(w) = r1 + b1Zs
′ +

Zs
′

K(w)
(1− b1jwCgsZs

′) (4.16)

N(w) = D(w)K(w) H(w) =
B(w)
N(w)

(4.17)

Habiendo realizado una estimación de los coeficientes de Volterra que relacionan la

corriente de dreno id con la tensión de entrada vi, en la siguiente sección se presenta el

análisis de distorsión por intermodulación de tercer orden, con el fin de hacer una estimación

del desempeño de linealidad de la etapa de transconductancia y establecer el compromiso de

este con algunas de las variables de diseño.

4.2.2. Distorsión por intermodulación de tercer orden

Cuando dos señales de canales adyacentes están presentes en la entrada de un circuito de

naturaleza no lineal, se generan productos de intermodulación de tercer orden que pueden

interferir con la señal deseada (ver sección A.3.3). Si la señal de entrada deseada está en
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presencia de una señal de interferencia de un canal adyacente con igual amplitud, es decir:

vi = A cos(w1t) + A cos(w2t) (4.18)

y si los tonos son muy cercanos en frecuencia w1 ≈ w2 ≈ w, como es usual en una prueba de

intermodulación, se generan tonos de salida en frecuencias 2w1 − w2 y 2w2 − w1 que pueden

interferir con la señal deseada, lo cual puede afectar considerablemente el desempeño con

respecto a linealidad del circuito en análisis. Una medida de este efecto, es la intermodulación

de tercer orden IM3, la cual establece una relación entre la señal de salida generada por los

productos de intermodulación de tercer orden y la salida debida a la componente fundamental.

De (A.32) y por definición de IM3 se obtiene:

|IM3| = AIM3

Afundamental
=

3
4 |a3|A3

|a1|A
(4.19)

|IM3| = 3
4

∣∣∣∣G3(2wa − wb)
G1(w)

∣∣∣∣A2 =
3
4

∣∣∣∣G3(w,∆w)
G1(w)

∣∣∣∣A2 (4.20)

para a = 1, b = 2 o a = 2, b = 1 (4.21)

donde ∆w ≈ wa − wb, y los coeficientes de la serie de Taylor han sido substituidos por los

coeficientes de la serie de Volterra dados en las ecuaciones (4.10)-(4.12). Como se plantea

en [3], evaluaciones de (4.20) con parámetros t́ıpicos muestran que la intermodulación de

tercer orden IM3 puede ser aproximada por la siguiente expresión, la cual toma en cuenta los

términos más significativos:

|IM3| ≈ 3
4

∣∣r3
′(∆w, 2w)A(w)|A(w)|2 + b3B(w)|B(w)|2

∣∣
|D(w)||N(w)|2|A(w)|

A2 (4.22)

con r3
′(∆w, 2w) = r3 −

2r2
2

3

[
2

D(∆w)
+

1
D(2w)

]
(4.23)

siendo A(w), B(w), D(w) y N(w) definidos por las ecuaciones (4.13)-(4.17). El término

r3
′(∆w, 2w) representa la interacción de los coeficientes de tercero y segundo grado, que rela-

cionan el voltaje efectivo compuerta-fuente vgst con la corriente de dreno id (ecuación (4.7));

esta interacción entre los términos de tercero y segundo orden se debe a las realimentaciones

presentes en el circuito, en este caso principalmente a la realimentación suministrada por la

impedancia de degeneración en la fuente Zs
′.

El numerador de la estimación de IM3 expresada en la ecuación (4.22) está conformado

básicamente por la suma de dos términos, el primero de los cuales depende de r3
′(∆w, 2w) y

el segundo término depende directamente del coeficiente de tercer orden b3 que relaciona la

variación del voltaje de umbral Vt con respecto al voltaje de fuente vs del transistor MOS, a

través del efecto cuerpo (ecuación (4.6)).
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En algunos casos se supone que la no linealidad o distorsión producida por el efecto cuer-

po a través de b3 es despreciable, y solo se tiene en cuenta para la estimación de IM3 la no

linealidad introducida por la relación débilmente no lineal existente entre la corriente de dreno

id y la variación del voltaje efectivo compuerta-fuente vgs−vt. No obstante, está suposición no

siempre se satisface y en determinadas situaciones la no linealidad introducida por el efecto

cuerpo puede llegar a dominar el desempeño de linealidad del circuito en cuestión. Precisa-

mente, de la aproximación de IM3 encontrada en (4.22) para la etapa de transconductancia

CMOS de fuente común, se deduce que para que la intermodulación introducida por el efecto

cuerpo sea despreciable, se debe cumplir la siguiente relación:∣∣b3B(w)|B(w)|2
∣∣ <<

∣∣r3
′(∆w, 2w)A(w)|A(w)|2

∣∣ (4.24)

adicionalmente si se asume que:

|Zs
′(w)| <<

r1

b1
|Zs

′(w)| <<
r1

b1

wT

w
(4.25)

y se reemplaza (4.13)-(4.14) en (4.24) se obtiene que la impedancia de degeneración Zs
′ debe

satisfacer lo que sigue:

|Zs
′(w)| <<

∣∣∣∣r3
′(∆w, 2w)

b3

∣∣∣∣1/3 1√
1 + ( w

wT
)2

(4.26)

Por consiguiente, de (4.26) se concluye que para pequeñas magnitudes de la impedancia

de degeneración Zs
′ en la banda de interés la no linealidad debida al efecto cuerpo se puede

despreciar, comparada con el aporte a la intermodulación de tercer orden introducida por la

relación no lineal entre id y vgst. Sin embargo, si el valor de la impedancia Zs
′ es muy alta, de

acuerdo con (4.26) y (4.22), el término proporcional a b3 en (4.22) dominará la intermodulación

de tercer orden IM3, y por lo tanto, el efecto cuerpo no puede ser despreciado. De acuerdo a

lo expuesto anteriormente, es evidente que el efecto cuerpo impone un ĺımite de desempeño

con respecto a linealidad que se puede alcanzar en la etapa de transconductancia CMOS de

fuente común.

Suponiendo que las condiciones (4.24)-(4.26) se cumplen, y por lo tanto, el efecto de b1 y

b3 puede ser despreciado, las ecuaciones (4.13)-(4.17) se aproximan a:

A(w) ≈ 1 (4.27)

B(w) ≈ (1 + j
w

wT
)Zs

′ (4.28)

D(w) ≈ r1 +
Zs

′

K(w)
≈ K(w)r1 + Zs

′

K(w)
(4.29)

N(w) = D(w)K(w) ≈ K(w)r1 + Zs
′ (4.30)
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y en consecuencia, de acuerdo a (4.22) y (4.23), haciendo las simplificaciones respectivas IM3

está dado aproximadamente por4:

|IM3| ≈ 3
4

g3
1|K(w)|∣∣K(w) + g1Zs

′(w)|3
∣∣r3

′(∆w, 2w)|A2 (4.31)

con r3
′(∆w, 2w) ≈ −g3

g4
1

+
2
3

g2
2

g5
1

{
2g1Zs

′(∆w)
K(∆w) + g1Zs

′(∆w)
+

g1Zs
′(2w)

K(2w) + g1Zs
′(2w)

}
(4.32)

donde los coeficientes r1, r2 y r3 han sido sustituidos por (B.17)-(B.19).

Bajo las condiciones mencionadas anteriormente, en principio para reducir la intermodu-

lación de tercer orden IM3 de la etapa de transconductancia CMOS de fuente común, es

conveniente que la reactancia de la impedancia de entrada Zin (ecuación (3.3)) se cancele

con la reactancia de la impedancia equivalente Zs, ya que esto disminuye el término K(w)

en conformidad con la ecuación (4.4) y por tanto se reduce IM3 de acuerdo con (4.31). Por

tal motivo, si se supone que Zs es predominantemente resistiva en la frecuencia de interés, lo

más oportuno es que Zg + Zs
′ tenga un efecto inductivo que cancele el efecto capacitivo de

Cgs y reduzca K(w); de modo que utilizar degeneración inductiva en la fuente del transistor

de la etapa de transconductancia nuevamente es lo más conveniente.

De otro lado, según la ecuación (4.31) IM3 puede ser decrementado con la reducción del

término r3
′(∆w, 2w), el cual depende de las impedancias Zs, Zg, Zs

′ y de la impedancia de la

capacitancia Cgs fuera de la banda de interés (terminaciones fuera de banda), en las frecuencias

∆w y 2w, a través de la interacción de los coeficientes de tercero y segundo grado (g3 y g2).

Como se demuestra en [30] se puede alcanzar una cancelación del término r3
′(∆w, 2w), sin

afectar el desempeño de ganancia y ruido, mediante la selección apropiada de las terminaciones

fuera de banda. “Sin embargo, tal cancelación es sensitiva a variaciones del proceso y requiere

arreglos no triviales de redes pasivas para fijar las terminaciones fuera de banda al valor

deseado. En muchos casos prácticos la red de transformación de la impedancia de entrada y

por tanto la impedancia Zs, dependen de los elementos parásitos del empaquetamiento y la

tarjeta de prueba, los cuales no son conocidos exactamente durante la fase de diseño” [3]. De

modo que prácticamente en la fase de diseño lo que se puede alcanzar es una reducción de

r3
′(∆w, 2w) más no una cancelación del mismo.

En el caso de que no se optimicen las terminaciones fuera de banda, r3
′(∆w, 2w) puede

ser reducido mediante la selección de un punto de polarización apropiado, de tal forma que

la interacción de los coeficientes g3 y g2 descrita por la ecuación (4.32) se minimice. Cabe

señalar, que si r3
′(∆w, 2w) es reducido a tal punto que (4.26) no se cumple, la no linealidad

debida al efecto cuerpo domina IM3 a través del coeficiente b3.

Representando Zs en la frecuencia de interés w como Zs(w) = Rs + jXs(w), y asumiendo
4Si las no linealidades mayores de tercer orden son despreciadas.



4.2. Etapa de transconductancia 51

que: a) Las no linealidades más altas de tercer orden pueden ser despreciadas, b) La impe-

dancia de degeneración Zs
′ es tal que la no linealidad del efecto cuerpo no domina, c) Zg y

Zs
′ son inductores ideales (Zg = jwLg y Zs

′ = jwLs), d) La reactancia de la impedancia de

entrada Zin se cancela con la reactancia de la impedancia equivalente Zs en la frecuencia de

interés w = w0, es decir:

Xs(w0) =
1

w0Cgs
− w0(Ls + Lg) (4.33)

e) Las frecuencias de los tonos en (4.18) con que se hace la prueba de intermodulación son

muy cercanos, de tal forma que Zs
′(∆w) = j∆wLs ≈ 0; se puede deducir de (4.4), (4.31) y

(4.32), haciendo las simplificaciones respectivas, que la intermodulación de tercer orden IM3

puede ser estimada por la siguiente expresión:

|IM3| ≈ 3
4

(
wT

w0

)2 g1Rs

(Rs + wT Ls)3
|r3

′(∆w, 2w0)|A2 (4.34)

donde,

r3
′(∆w, 2w0) ≈ −g3

g4
1

+
2g2

2

3g5
1

[
g1j2w0Ls

1 + j2w0Cgs[Zs(2w0) + j2w0(Ls + Lg)] + g1j2w0Ls

]
(4.35)

De igual forma, substituyendo (4.4), (4.27), (4.30) en (4.10) se obtiene que la ganancia de la

etapa de transconductancia puede ser expresada como:

|GTransc| =
∣∣∣∣ idvi

∣∣∣∣ = |G1(w0)| ≈
(

wT

w0

)
1

(Rs + wT Ls)
(4.36)

lo cual está de acuerdo con el resultado encontrado en la ecuación (3.13).

Una medida adicional que t́ıpicamente es de interés para evaluar el desempeño de un

circuito en presencia de señales de interferencia es el punto de intersección de tercer orden

referido a la entrada IIP3, que es definido como la magnitud de la señal de entrada para la

cual el término de intermodulación de tercer orden a la salida tiene la misma magnitud que

el término lineal (IM3 = 1), asumiendo que las no linealidades más altas de tercer orden son

despreciables. Luego, de las ecuaciones (A.33), (4.20) y (4.34) se obtiene:

A2
IIP3 =

A2

|IM3|
=

4
3

(
w0

wT

)2 (Rs + wT Ls)3

g1Rs

1
|r3

′(∆w, 2w0)|
(4.37)

donde r3
′(∆w, 2w0) está dado aproximadamente por (4.35) y AIIP3 es la amplitud de la señal

de entrada para la cual IM3 = 1.

Finalmente en este contexto, de acuerdo con (4.34), (4.35) y (4.37) se puede concluir

que para reducir IM3 y consecuentemente mejorar el punto de intersección de tercer orden

AIIP3, lo más conveniente es que la relación wT /w0 sea lo menor posible, sin embargo esto

reduce la ganancia GTransc (ecuación (4.36)) y aumenta el factor de ruido de la etapa de
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transconductancia, como fue discutido en el caṕıtulo 3. Otra forma de mejorar AIIP3 es

incrementar Ls, siempre y cuando está sea una variable flexible de diseño; no obstante, si Ls

es lo suficientemente grande como para que |Zs
′(w0)| ≈ w0Ls no cumpla la relación presentada

en (4.26), el efecto cuerpo domina el comportamiento no lineal del circuito y en consecuencia

un incremento en Ls no mejora el desempeño con respecto a linealidad, y por el contrario,

reduce la ganancia de la etapa de transconductancia desmejorando el desempeño con respecto

a ruido. Adicionalmente, como ya se ha hecho notar, IM3 puede ser decrementado reduciendo

(4.35) en función de las terminaciones fuera de banda o en función de la polarización de la

etapa de transconductancia.

De esta manera, es evidente que en el diseño de la etapa de transconductancia existe un

compromiso entre ganancia, desempeño con respecto a ruido y linealidad.

4.2.3. Dispositivo cascodo

Como ya se mencionó en los caṕıtulos 2 y 3, usualmente en un LNA un transistor en

configuración de compuerta común es conectado en la salida de la etapa de transconductancia,

y por lo tanto, el LNA puede ser concebido como un circuito de dos bloques en cascada.

Teniendo en cuenta, que el desempeño de un sistema formado por varios bloques en cascada

puede ser mejorado incrementando los puntos de intersección de tercer orden IIP3 de los

bloques individuales, y significativamente aumentando el IIP3 de los bloques finales [7] (ver

sección A.3.3), es necesario que el dispositivo cascodo de la configuración seleccionada para

el LNA (figura 4.2) no afecte sustancialmente el desempeño de linealidad.

La selección de las dimensiones del transistor en configuración cascodo M2 (figura 4.2)

t́ıpicamente se fundamenta en la reducción del efecto Miller sobre la capacitancia compuerta-

dreno Cgd1, asegurando una baja impedancia equivalente (≈ 1/gm2) en el terminal de dreno

del transistor M1 de la etapa de transconductancia, y una impedancia suficientemente alta

en la salida del LNA para alimentar la carga. Adicionalmente, se debe tener en cuenta que

la resistencia de salida (ro2) del dispositivo cascodo M2 vaŕıa con el cambio del voltaje entre

dreno y fuente, y esto puede llegar a ser un factor de no linealidad dominante en el desempeño

del LNA. Por esta razón, si la resistencia de salida del transistor M2 es comparable con la

impedancia de la carga, la carga total de salida llega a ser una función fuertemente no lineal

del voltaje de salida, que puede llegar a degradar significativamente el desempeño de linealidad

del LNA, especialmente en dispositivos de canal corto [4]. Por consiguiente en el diseño del

LNA y particularmente del transistor M2, es conveniente garantizar que la impedancia total

de salida conectada al dreno de M2 sea dominada por una impedancia de carga lineal y no

por la resistencia de salida del transistor M2.

De otro lado, el transistor M2 debe ser diseñado de tal forma que garantice la operación
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Figura 4.2: Topoloǵıa de fuente común con degeneración inductiva en la fuente y transistor
en cascada.

del transistor M1 en la región de saturación, ya que no es recomendable que este opere en la

región de triodo si va a ser utilizado como amplificador. Comúnmente el terminal de dreno

de M2 es conectado al voltaje de alimentación Vdd a través de un inductor, de modo que si

la geometŕıa y la tensión de polarización VG2 de la puerta de M2 (figura 4.2) son fijas, un

incremento en la tensión de polarización entre compuerta y dreno VGS1 de M1 ocasiona un

aumento en la corriente de dreno de los transistores M1 y M2 (ID1 ≈ ID2), y por lo tanto, el

voltaje VGS2 se incrementa. Debido a que la tensión VG2 es fija, lo anterior se ve representado

en una disminución del voltaje en la fuente de M2, y por consiguiente, en una reducción del

voltaje entre dreno y fuente VDS1 del transistor M1 de la etapa de transconductancia. En

consecuencia, si la tensión VDS1 se hace menor que VGS1 − Vt, el transistor M1 pasa a la

región de triodo. De esta manera, existe un ĺımite máximo de tensión de polarización VGS1

establecido por las dimensiones del transistor M2, tal que el transistor M1 se mantenga en

saturación para una geometŕıa determinada de M1 y una tensión de polarización fija en la

puerta de M2 [7].

Si las longitudes de canal de los transistores M1 y M2 son iguales a L, una expresión

que relacione el menor valor del ancho W2 del transistor M2 en función de las tensiones de

polarización y el ancho W1 del transistor M1, puede ser obtenido mediante un análisis DC del

circuito de la figura 4.2, usando las expresiones de primer orden para la relación corriente-
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voltaje del transistor MOS en la región de saturación, como sigue:

ID2 = ID1 = K ′W2(VGS2 − Vt)2, con K ′ =
µ0Cox

2L
(4.38)

VGS2 = VG2 − VDS1 =
√

ID1

K ′W2
+ Vt (4.39)

VDS1 = VG2 −

√
W1(VGS1 − Vt)2

W2
− Vt (4.40)

adicionalmente para que el transistor M1 esté en región de saturación VDS1 debe ser mayor

que VGS1 − Vt, entonces:

VGS1 < VG2 − (VGS1 − Vt)
√

W1

W2
(4.41)

⇒ W2 >
W1(VGS1 − Vt)2

(VG2 − VGS1)2
(4.42)

En consecuencia, para el valor máximo que VGS1 pueda alcanzar, W2 presenta un ĺımite

inferior que garantiza la operación del transistor M1 en la región de saturación. De (4.42)

es importante resaltar que un aumento en la tensión de polarización VG2 disminuye el ancho

mı́nimo necesario del transistor M2, lo cual puede llegar a representar una disminución del

área utilizada y posiblemente un mejor desempeño con respecto a ruido del dispositivo cascodo

(ver sección 3.2.4); por lo tanto, lo más conveniente es conectar la puerta del transistor M2 a

la tensión de polarización Vdd, logrando adicionalmente una reducción en el número de fuentes

de polarización requeridas.

4.3. Par conmutado

En [3] se presenta un análisis detallado de la intermodulación de tercer orden en el mez-

clador de señal CMOS de conmutación de corriente. A continuación se presenta una breve

discusión de los resultados encontrados en este trabajo.

Para hacer una estimación confiable del comportamiento de distorsión por intermodulación

del par conmutado, es necesario utilizar un modelo adecuado para los transistores, que tenga

en cuenta todas las regiones de operación, sin presentar discontinuidades entre estas, ya que

debido a la variación de la tensión del oscilador local los transistores del par conmutado operan

en las regiones de inversión débil, moderada y fuerte.

En [3] se modela la relación corriente-voltaje del transistor MOS por medio de (B.1), lo

cual proporciona una transición suave entre las tres diferentes regiones de inversión (inversión

débil, moderada y fuerte). Utilizando este modelo se presenta un procedimiento basado en

series de Volterra variantes en el tiempo, para analizar el desempeño con respecto a linelaidad

del par conmutado. En los resultados encontrados se observa que existe un valor óptimo de



4.3. Par conmutado 55

la tensión del oscilador local VLO,opt en altas frecuencias, para la cual se obtiene un mejor

desempeño con respecto a linealidad; para amplitudes de oscilador local superiores a VLO,opt

se presenta un deterioro del desempeño con respecto a intermodulación del par conmutado.

Este comportamiento es contrario al compartamiento obtenido en bajas frecuencias para

el par conmutado, donde la intermodulación mejora monótonamente con el aumento de la

amplitud del oscilador local. Adicionalmente, también se observa que en altas frecuencias

para una tensión de oscilador local y corriente de polarización establecida, existe un rango

de dimensiones de los transistores del par conmutado para los cuales se mejora el desempeño

con respecto a linealidad.

En resumen, en este caṕıtulo se presentaron algunos análisis de linealidad que permiten

obtener una estimación del desempeño de linealidad del LNA y el mezclador de señal. Con base

en los comentarios y discusiones planteadas se pueden establecer posibles estrategias de diseño

para obtener un desempeño adecuado con respecto a linealidad, dentro de los requerimientos

mı́nimos de desempeño establecidos para una aplicación espećıfica.
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Caṕıtulo 5

Diseño del Amplificador de Bajo
Ruido y el Mezclador de señal

Para llevar a cabo satisfactoriamente el diseño de un amplificador de bajo ruido y un mez-

clador de señal es necesario comprometer las variables más significativas de desempeño. Con

este fin, en las secciones 5.1 y 5.3 se resumen algunas de las consideraciones más relevantes

que se deben tener en cuenta en el diseño del LNA y el mezclador de señal CMOS; estas consi-

deraciones se fundamentan en los análisis planteados en los caṕıtulos 3 y 4. Seguidamente, se

presenta la estrategia utilizada en el diseño del LNA, tomando como base las consideraciones

de diseño expuestas, expresiones y resultados encontrados en los caṕıtulos anteriores, y meto-

doloǵıas de diseño ya existentes en la literatura; aplicando la estrategia planteada se obtiene

un diseño preliminar para el amplificador de bajo ruido en función de las especificaciones de

desempeño planteadas. De igual forma, en la sección 5.4 se presenta la estrategia utilizada en

el diseño del mezclador de señal y, se obtienen los valores y dimensiones preliminares de los

dispositivos de la topoloǵıa seleccionada.

Los diseños presentados en este caṕıtulo se desarrollan para la tecnoloǵıa de fabricación

0.35 µm CMOS C35B4 (4 capas de metal y 2 capas de polisicio) de AMS (AustriaMicroSys-

tems). Algunos de los parámetros de proceso para el transistor NMOS utilizados en el diseño

del LNA y el mezclador de señal, son mostrados en la tabla 5.1.

De otro lado, como se mencionó en el caṕıtulo 1 se pretende que el LNA y el mezclador de

señal diseñados cumplan con los compromisos mı́nimos entre cada una de las especificaciones

de desempeño para una aplicación Bluetooth 2,45 GHz. En consecuencia, en la tabla 5.2 se

consignan algunas de los requerimientos mı́nimos para la etapa de recepción de un sistema

Bluetooth; estos requerimientos fueron extráıdos de la información suministrada en [31].
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Tabla 5.1: Parámetros para el transistor NMOS en la tecnoloǵıa AMS C35B4 0,35 µm CMOS
Parámetros Unidades Valores

Longitud mı́nima de canal µm 0,35

Movilidad (µ0)
cm2

V ·s 370

Cox
fF

µm2 4,86

Voltaje de umbral (Vt) V 0,56

Factor de ganancia (Kn) µA
V 2 170

Capacitancia de unión de área (Cj)
fF

µm2 0,94

Coeficiente de graduación de área (mj) – 0,34

Capacitancia de unión lateral (Cjsw) fF
µm

0,25

Coeficiente de graduación lateral (mjsw) – 0,23

Potencial de unión (PBN ) V 0,69

Tabla 5.2: Especificaciones del estándar Bluetooth
Especificación Valor requerido

SNR ≥ 21 dB

NF ≤ 23 dB

Pin,mı́n ≤ −70 dBm

Ancho de banda de canal 1 MHz

Banda de frecuencias 2400− 2483,5 MHz

PIIP3 ≥ −16,5 dBm

5.1. Consideraciones de diseño del LNA

Las consideraciones de diseño del LNA que se presentan en esta sección aplican a la topo-

loǵıa de fuente común con degeneración inductiva y entrada simple, utilizando un dispositivo

cascodo en su salida, figura 5.1. Como se mencionó en la sección 2.4, y en los caṕıtulos 3-

4, esta topoloǵıa es la que mejor cumple los compromisos entre las variables de diseño mas

importantes par el LNA.

De acuerdo con la sección 1.1.2 y los análisis expuestos en los caṕıtulos 3 y 4, se deben

tener en cuenta las siguientes consideraciones en el diseño del amplificador de bajo ruido en

tecnoloǵıa CMOS :

a) Para obtener un buen compromiso entre acople de impedancias para máxima transferencia

de potencia desde la antena hacia el LNA, maximizar ganancia, reducir ruido y mejorar

linealidad es conveniente que la red de entrada del LNA se encuentre en resonancia en la

frecuencia central de interés.

b) La ganancia de la etapa de transconductancia depende directamente de la frecuencia de
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Figura 5.1: Topoloǵıa seleccionada para el LNA.

ganancia unitaria en corriente (ωT ) y la figura de ruido se reduce con el aumento de ωT .

Por consiguiente, inicialmente para incrementar la ganancia y disminuir la figura de ruido

es conveniente adoptar longitudes de canal mı́nimas L = Lmin en los transistores, ya que

esto representa un aumento en ωT (ecuación 3.14).

c) Para una frecuencia de ganancia unitaria ωT determinada, existe un factor de calidad

óptimo Qin,opt y, por tanto, un ancho óptimo W1,opt para el transistor M1 que minimiza

el factor de ruido de la etapa de transconductancia (ecuaciones 3.34-3.36). De modo que

si el aporte al factor de ruido total (Ftotal) del LNA por parte del dispositivo cascodo no

es significativo, se puede obtener una minimización de Ftotal seleccionando W1 = W1,opt.

No obstante, si el aporte de ruido del dispositivo cascodo en la frecuencia de interés es

considerable, se hace necesario comprometer simultáneamente el desempeño de ruido de

la etapa de transconductancia (ecuación 3.30) y del dispositivo cascodo (ecuación 3.42), y

por tanto, es posible que el valor de W1 para el cual la figura de ruido total se minimiza

varie, ya que el desempeño de ruido de M2 depende de la capacitancia entre dreno y fuente

de M1, y por tanto de W1.

d) Aumentar el voltaje efectivo Vgs−Vt aplicado al transistor de la etapa de transconductancia

incrementa ωT y por consiguiente, mejora la ganancia y el desempeño con respecto a ruido;

sin embargo, esto a su vez ocasiona un incremento en la potencia total disipada.

e) La selección del ancho del transistor M2 del dispositivo cascodo, establece un valor
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máximo de tensión que puede estar presente entre compuerta y fuente de la etapa de

transconductancia, de tal forma que el transistor M1 se mantenga en la región de satura-

ción.

f) La intermodulación de tercer orden IM3 de la etapa de transconductancia, si no se tiene

en cuenta el efecto cuerpo, puede ser reducida mediante el ajuste de las terminaciones

fuera de banda o mediante la selección de un punto de polarización adecuado, de tal forma

que la interacción de los coeficientes g3 y g2, descrita por la ecuación (4.32), se reduzca.

g) La resistencia de entrada bajo condiciones de resonancia, despreciando las resistencias

parásitas, depende directamente de la frecuencia de ganancia unitaria de corriente ωT y

del valor del inductor Ls (ecuaciones 3.4-3.7).

h) Existe un compromiso entre la frecuencia de resonancia requerida ω0, el tamaño del tran-

sistor de la etapa de transconductancia y el valor de los inductores Ls y Lg de acuerdo

con la ecuación (3.6).

Teniendo en cuenta estas consideraciones, a continuación se plantea la estrategia de diseño

utilizada para el amplificador de bajo ruido en tecnoloǵıa CMOS.

5.2. Estrategia y diseño del LNA

La estrategia de diseño que se presenta a continuación para el LNA, pretende mostrar un

método a seguir para obtener un compromiso de diseño adecuado entre las especificaciones

más relevantes de desempeño del LNA (ruido, linealidad, acople de impedancias, consumo de

potencia, ganancia, y aislamiento de puertos). Antes de plantear la estrategia de diseño es

necesario hacer claridad en los siguientes aspectos:

♣ Varias fuentes de ruido que en la práctica degradan el desempeño de ruido han sido

despreciadas en los análisis realizados en el capitulo 3, por ejemplo, el ruido generado

por la resistencia del sustrato y amplificado por la transconductancia del cuerpo, el ruido

generado por la resistencia del sustrato y directamente acoplado a la salida a través de la

capacitancia de unión, el ruido generado por la resistencia del polisilicio y los contactos

conectados a la puerta.

♣ La estrategia a plantear adopta condiciones de acople para máxima transferencia de

potencia de la fuente hacia el LNA, y no acople para mı́nima figura de ruido. Por tanto,

en general existe una impedancia de fuente diferente para la cual la figura de ruido es

menor que la planteada en la sección 3.2.3.
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Tabla 5.3: Especificaciones de diseño para el LNA
Especificación Valor

Fuente de Alimentación 3,3 V

Consumo de potencia < 15 mW

Figura de ruido < 5 dB

PIIP3 > −10 dBm

Ganancia de voltaje ≥ 14 dB

Aislamiento inverso (S12) ≤ −30 dB

Coeficiente de reflexión en la entrada (S11) ≤ −10 dB

Impedancia de entrada ≈ 50 Ω

Frecuencia de operación 2,45 GHz

♣ Los resultados teóricos presentados en esta sección son sólo una estimación del desem-

peño real con respecto a cada una de las variables.

Con base en los análisis presentados en los caṕıtulos 3 y 4, y las consideraciones de diseño

planteadas en la sección anterior, a continuación se presentan los pasos a seguir en el diseño

del LNA, usando las tensiones de polarización y las dimensiones de los dispositivos como

variables de diseño; estos pasos se resumen en la figura 5.2.

1. Plantear las especificaciones de desempeño requeridas, de acuerdo a la aplicación para

la cual se va a diseñar el LNA.

Con el propósito de validar los análisis presentados en los caṕıtulos anteriores y hacer

claridad sobre la metodoloǵıa de diseño propuesta; en este trabajo se aborda el diseño

de un amplificador de bajo ruido cumpliendo con las especificaciones mı́nimas para el

estándar Bluetooth. Con base en la información suministrada en [31] y el estado del

arte presentado en la sección 1.2, en la tabla 5.3 se presentan las especificaciones que se

pretenden alcanzar en el diseño del amplificador de bajo ruido.

2. Adoptar la longitud de canal mı́nima permitida por el proceso de fabricación para los

transistores, L = Lmı́n, para maximizar los valores de ωT y gm.

De acuerdo con los parámetros de proceso presentados en la tabla 5.1 para el transistor

NMOS en la tecnoloǵıa 0,35 µm CMOS la longitud mı́nima de canal que se puede alcan-

zar es aproximadamente 0,35 µm, por consiguiente, se selecciona L = Lmı́n = 0,35 µm

para los transistores M1 y M2.

3. Acotar el campo de diseño de W1 y W2, en función del punto de polarización, para

obtener un desempeño de ruido adecuado en el LNA.
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Generación de resultados

Cumple?

Verificación (simulación)

Seleccionar carga
de salida del LNA

Seleccionar Vpol1, W1, W2, Ls y Lg

en función de las especificaciones

Estimar PIIP3 en función
de Vpol1, Fmı́n y W1

Establecer rango
para Vpol1

Obtener Fmı́n, W1, PD, Ls y Lg

en función de Vpol1 con Rin = 50 Ω

Estimar FTransc, Fcascodo, FLNA en
función de Vpol1, W1, W2 y W2/W1

Seleccionar W2/W1 en función
del rango de excursión

Adoptar L1 = L2 = Lmı́n

Especificaciones iniciales

Figura 5.2: Estrategia de diseño del LNA.

De acuerdo a las estrategias de diseño para LNAs presentadas en la literatura, la

selección del ancho del transistor M1 se realiza comúnmente de tal forma que se mi-

nimice el aporte de ruido de la etapa de transconductancia, (ecuaciones 3.30-3.36), dado
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que lo anterior representa una minimización de la figura de ruido del LNA siempre y

cuando el dispositivo cascodo M2 no afecte significativamente el desempeño de ruido

en la banda de frecuencias de interés; no obstante, en la frecuencia de interés para el

estándar Bluetooth, 2,45 GHz, el aporte del dispositivo cascodo M2 puede llegar a ser

significativo. Con el fin de evaluar el aporte de los transistores M1 y M2 al factor de rui-

do total, se realizó una estimación del desempeño de ruido por medio de las expresiones

encontradas en el caṕıtulo 3 para una frecuencia central de 2,45 GHz, y los parámetros

de proceso mostrados en la tabla 5.1.

Asumiendo que la red de entrada del LNA se encuentra en resonancia, el factor de ruido

de la etapa de transconductancia puede ser estimado por medio de la ecuación (3.30),

como sigue:

FTransc ≈ 1 +
w

wT1
γ1wCgs1Rs

{
1
α1

+
δ1α1

5γ1

(
1 +

1
(wCgs1Rs)2

)
− 0,79

√
δ1

5γ1

}
(5.1)

donde γ1 y δ1 son parámetros dependientes de la polarización, wT1 ≈ gm1/Cgs1, y

α1 = gm1/gd01, siendo gd01 la conductancia dreno-fuente de M1 con el voltaje dreno-

fuente igual a cero.

De igual forma, una estimación del factor de ruido del dispositivo cascodo con respecto al

ruido introducido por la fuente de entrada del LNA (vs), puede ser obtenida retomando

las ecuaciones (3.13), (3.25), (3.39), (3.42), de la siguiente forma:

Fcascodo ≈ 1 +
i2n,o2 · {1 + ( ω

ωp
)2}

|GTransc|24kTRs∆f
(5.2)

Fcascodo ≈ 1 +
4ω4Rsγ2

ω2
T1

C2
gs2

gm2

{
α2δ2

5γ2
+

(1 + Cp

Cqs2
)2

α2
− 0,79

(
1 +

Cp

Cgs2

)√
α2

5γ2

}
(5.3)

donde Cp es la capacitancia total asociada al nodo Vs2 sin tener en cuenta la capaci-

tancia compuerta-fuente de M2 y gm2 es la transconductancia de M2. Despreciando las

capacitancias parásitas, Cp puede ser aproximada como la suma de la capacitancia entre

dreno y cuerpo de M1 (Cdb1) y, la capacitancia entre fuente y cuerpo de M2 (Csb2);

Cp ≈ Cdb1 + Csb2 (5.4)

Cada una de estas capacitancias está formada por la suma de una capacitancia de unión

de área y una capacitancia de unión lateral, y pueden ser aproximadas por:

Cdb1 ≈
W1LdifCj(
1 + Vdb1

PBN

)mj
+

(W1 + 2Ldif )Cjsw(
1 + Vdb1

PBN

)mjsw
(5.5)

Csb2 ≈
W2LdifCj(
1 + Vsb2

PBN

)mj
+

(W2 + 2Ldif )Cjsw(
1 + Vsb2

PBN

)mjsw
(5.6)
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donde Cj es la capacitancia de unión por unidad de área, mj es el coeficiente gradiente

de área, Cjsw es la capacitancia de unión lateral por unidad de longitud, mjsw es el

coeficiente gradiente lateral, PBN es el potencial de unión y Ldiff es la longitud de la

difusión.

De igual forma, si se usan las expresiones de primer orden para la relación corriente-

voltaje de los transistores M1 y M2, se deduce de las ecuaciones (4.38-4.40) que la

transconductancia de M2 está dada aproximadamente por:

gm2 ≈ Kn
W2

L
(Vgs2 − Vt2) ≈ Kn

√
W1W2

L
(Vgs1 − Vt1) (5.7)

En este orden de ideas, el factor de ruido total del LNA despreciando las resistencias

parásitas de los inductores, está dado aproximadamente por:

FLNA ≈ FTransc + (Fcascodo − 1) (5.8)

y de acuerdo a las expresiones (5.1)-(5.8) es evidente que el desempeño de ruido del LNA

depende del ancho del transistor M1 y del transistor M2. Con el fin de evaluar el factor

de ruido del LNA con respecto al ancho del transistor M1, se fijo una relación entre

W2 y W1 de tal forma que se garantizará un buen rango de excursión en la entrada del

LNA. De acuerdo con la ecuación (4.42), con una relación de W2/W1 ≈ 2/5 se garantiza

que para un valor máximo aproximado de 1,5 V en la tensión de entrada del LNA, los

transistores M1 y M2 aún se encuentran operando en la región de saturación; dado que

éste es un rango adecuado de excursión se seleccionó W2/W1 ≈ 2/5.

Una estimación del factor de ruido de la etapa de transconductancia y del dispositivo

cascodo se muestra en las figuras 5.3(a) y 5.3(b), respectivamente. Estas estimaciones se

obtuvieron para una frecuencia de 2,45 GHz mediante la evaluación de las ecuaciones

(5.1) y (5.3) asumiendo:

γ = γ1 = γ2 ≈
4
3

δ = δ1 = δ2 ≈ 2γ Ldif ≈ 1µm

α = α1 = α2 ≈ 0,8
W2

W1
=

2
5

Rs = 50 Ω

y aproximando gm2 con (5.7) y Cp mediante (5.4)-(5.6). Las capacitancias Cgs1 y Cgs2

fueron aproximadas con una expresión que provee una transición continua de la capaci-

tancia de traslape Cgsol en subumbral al valor de la capacitancia en saturación Cgssat,

como se indica a continuación,

Cgs = Cgsol +
Cgssat − Cgsol

1 + e
−Veff

nVt

(5.9)
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Figura 5.3: (a) Estimación teórica del factor de ruido de la etapa de transconductancia; (b)
Estimación teórica del factor de ruido del dispositivo cascodo M2.

De los resultados mostrados en las figuras 5.3(a) y 5.3(b) es evidente que el factor de

ruido del dispositivo cascodo con respecto a W1 , para diferentes puntos de polarización

del transistor M1 (Vpol1), llega a ser considerable comparado con el factor de ruido de la

etapa de transconductancia. Por tanto, como se observa en la figura 5.4 el valor de W1

para el cual se presenta un mı́nimo en el factor de ruido de la etapa de transconductancia,

difiere del valor de W1 para el cual se presenta un mejor desempeño con respecto a ruido

del LNA; ya que el mı́nimo de FLNA se presenta cuando las pendientes de FTransc y

Fcascodo se cancelan, y no cuando la pendiente de FTransc es igual a cero.

Bajo estas consideraciones, existe un rango de valores de W1 para el cual se mejora el

desempeño de ruido del LNA, para diferentes puntos de polarización Vpol1 y una relación

W2/W1 preestablecida (en este caso W2/W1 ≈ 2/5), como se observa en la figura 5.5(a).

Con el propósito de acortar el campo de diseño de cada una de las variables y cumplir con

las especificación de desempeño de ruido planteda, se adopta un punto de polarización

Vpol1 mı́nimo de 0,73V dado que teóricamente esto representa una figura de ruido mı́nima

de 2dB que se puede alcanzar; no obstante, se debe tener en cuenta que las resistencias

parásitas asociadas con los inductores pueden llegar a degradar la figura de ruido por

algunos decibelios. El valor correspondiente del ancho del transistor M1 para este punto

de polarización es W1 ≈ 460µm y por consiguiente para M2 es W2 ≈ 180µm.

4. Establecer el valor máximo de tensión de polarización Vpol1 de la etapa de

transconductancia que puede ser empleado, de tal forma que se cumpla con la espe-

cificación establecida de consumo de potencia del LNA.

De acuerdo con los resultados encontrados en el item anterior, para cada punto de
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Figura 5.4: Estimación del factor de ruido total del LNA.

polarización Vpol1 existe un valor óptimo de W1 que minimiza la figura de ruido total

del LNA (figura 5.5(c)) , y por consiguiente, una disipación de potencia asociada con

cada punto de polarización.

Con el fin de encontrar un ĺımite superior de la tensión de polarización Vpol1, se realiza

una estimación de la disipación de potencia del LNA con respecto a Vpol1 bajo condi-

ciones de mı́nima figura de ruido. En la figura 5.5(b) se muestra una estimación del

consumo de potencia del LNA, para cada punto de polarización bajo condiciones de

mı́nima figura de ruido; con base en estos resultados se estima que la tensión máxima

de polarización Vpol1, que puede ser empleada para cumplir con la especificación de

máxima potencia disipada (PDmax = 15 mW ), es Vpol1 ≈ 0,78 V . De acuerdo con esta

estimación y el valor de Vpol1 mı́nimo seleccionado, un rango adecuado de la tensión de

polarización en la puerta de M1 es 0,73 ≤ Vpol1 ≤ 0,78.

5. Realizar una estimación del desempeño de linealidad, por medio del punto de

intersección de tercer orden referido a la entrada, para cada punto de polarización Vpol1

bajo condiciones de resonancia para máxima transferencia de potencia de la fuente hacia

el LNA.

De los numerales 3 y 4 se obtiene un rango de la tensión de polarización Vpol1 en la

puerta de M1 que cumple con los requerimientos establecidos de desempeño de ruido y

máxima disipación de potencia.

Habiendo comprometido el desempeño de ruido y la disipación de potencia del LNA,

es necesario estimar el desempeño con respecto a linealidad de este bloque. Asumiendo
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Figura 5.5: Estimaciones teóricas. (a) Figura de ruido mı́nima que se puede alcanzar para
diferentes puntos de polarización; (b) Potencia disipada por el LNA; (c) Ancho de M1 para
el cual se minimiza FLNA; (d) Punto de intersección de tercer orden referido a la entrada.

que el dispositivo cascodo M2 no degrada significativamente el desempeño de linealidad

y, que la impedancia de salida del LNA es dominada por una carga lineal1, es posible

evaluar teóricamente el punto de intermodulación de tercer orden de este bloque por

medio de las ecuaciones (4.34-(4.37)) encontradas para la etapa de transconductancia

bajo condiciones de resonancia, como sigue,

PIIP3 ≈
4
3

(
ω0

ωT

)2 R2
s

g1

1
|r′3(∆ω, 2ω0)|

(5.10)

r′3(∆ω, 2ω0) ≈
g3

g4
1

− 2g2

3g4
1

{
2ω0Ls

4ω0Cgs1Rs + j3

}
(5.11)

1En el caso de la topoloǵıa propuesta la impedancia de salida del LNA es dominada por la resistencia
asociada con el inductor.
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Los diferentes valores de Ls y Lg para cada punto de polarización Vpol1 se calculan en

conformidad con las ecuaciones 3.6-3.7, para obtener acople de impedancias a la entrada

(Rs = 50 Ω) en condiciones de máxima transferencia de potencia en la frecuencia central

de interés (f0 ≈ 2,45 GHz).

De otro lado, para estimar IM3 y PIIP3 de la etapa de transconductancia, sin tener

en cuenta las no linealidades mayores de tercer orden, es necesario conocer las tres

primeras derivadas de la corriente de dreno (g1, g2 y g3) del transistor M1 con respecto

a la tensión entre compuerta y fuente para cada punto de polarización Vpol1. Con este

propósito, se modelo la corriente de dreno de M1 por medio de las ecuaciones (B.1)-

(B.2) y sus respectivas derivadas con las expresiones (B.3)-(B.5)2, para θ ≈ 1 [V −1] y

nφt ≈ 29 mV .

Utilizando los valores calculados de Ls, Lg, g1, g2, g3 y Cgs1 para cada punto de polari-

zación Vpol1 de la etapa de transconductancia, se obtiene la estimación teórica de PIIP3

mostrada en la figura 5.5(d) bajo condiciones de acople para máxima transferencia de

potencia y mı́nima figura de ruido FLNAmı́n. De acuerdo a estos resultados, en el rango

de Vpol1 seleccionado en los dos numerales anteriores se satisface con el requirimiento de

linealidad (PIIP3) establecido para el LNA.

Adicionalmente, cabe destacar que existe un rango de voltajes de Vpol1 (aproximadamen-

te entre 0,65V − 0,67V ) en el cual se presenta un máximo local de PIIP3 con respecto

a Vpol1. Este máximo local se presenta en la zona donde la interacción entre los coe-

ficientes de segundo orden (g2) y tercer orden (g3) se reducen, en conformidad con la

ecuación 5.11. No obstante, para tensiones de polarización mayores que aproximada-

mente 0,72 V se presenta un mejor desempeño con respecto a linealidad, dado que la

tendencia incremental de la transconductancia g1 con respecto a Vpol1 domina.

6. Seleccionar W1, W2, Vpol1, Ls y Lg.

En función de los resultados encontrados en los numerales anteriores se selecciona

Vpol1 = 0,73V , dado que para este punto de polarización se cumple con las especi-

ficaciones de ruido y linealidad planteadas, con un consumo de potencia estimado de

10 mW el cual se encuentra dentro del estado del arte de LNAs en tecnoloǵıa CMOS (ver

tabla 1.1). En esta tensión de polarización se estima que para un valor de W1 ≈ 460µm

y W2 ≈ 180µm (figura 5.5), se obtiene un desempeño de ruido adecuado. Adicional-

mente, para estos valores de Vpol1, W1 y W2 se obtiene teóricamente Ls ≈ 0,9 nH y

Lg ≈ 7 nH para obtener acople de impedancias a 50Ω en la entrada. No obstante, fue

2Los valores de θ y nφt fueron extrapolados basándose en resultados de simulación para los parámetros de
proceso de la tecnoloǵıa 0,35 µm CMOS de AMS.
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necesario hacer una simulación previa para obtener el valor adecuado de las inductan-

cias, dado que la capacitancia Cgs1 en saturación es calculada usando la aproximación

Cgs1 = 2
3W1LCox y despreciando el valor de la capacitancia de sobreposición, el cual

puede ser significativo y representar una variación de la inductancia Lg para efectuar el

acople. Después de efectuar dicha simulación se obtiene Ls ≈ 1nH y Lg ≈ 5,7nH.

7. Selección del tanque resonante (Ld y Cd) como carga del LNA.

Teniendo en cuenta que el estándar Bluetooth opera en una banda espećıfica de frecuen-

cias es necesario diseñar el LNA como un circuito de banda estrecha para disminuir el

efecto de señales de interferencia fuera de la banda de interés y los requerimientos de

un posible filtro a la salida. Una solución t́ıpica para obtener una banda estrecha, es el

uso de un circuito LC paralelo resonante conectado en el dreno de M2 para aumentar

la ganancia en la banda deseada.

Dado que en este trabajo se propone el diseño de un amplificador de bajo ruido y un

mezclador de señal dentro de un mismo circuito integrado, es necesario tener en cuenta

la impedancia de entrada del mezclador de señal para seleccionar de forma adecuada

el valor de Ld y Cd. Sin embargo, con el próposito de analizar el desempeño del LNA

se hace un diseño previo del circuito resonante sin tener en cuenta la impedancia de

entrada del mezclador3.

Con el objetivo de diseñar un LNA completamente integrado, los inductores son im-

plementados dentro del chip, que en tecnoloǵıa CMOS presentan factores de calidad

bajos. Lo anterior ocasiona que el inductor del circuito resonante Ld tenga asociada una

resistencia equivalente en paralelo, la cual domina la resistencia de salida en el terminal

de dreno del transistor M2. En consecuencia, es necesario estimar previamente el valor

de dicha resistencia para determinar si se cumple con la especificaión de ganancia de

voltaje establecida.

Si se modela la impedancia del inductor Ld como,

ZLd = w0Ld

( 1
Q

+ j
)

(5.12)

la resistencia de salida equivalente del tanque resonante es aproximadamente:

Rsal ≈ Re
( 1
ZLd

)
≈ 1 + Q2

Q
w0Ld (5.13)

donde Q es el factor de calidad del inductor, Ld es el valor efectivo de la inductancia y

w0 es la frecuencia central de interés. De (5.13) se evidencia que la impedancia equiva-

lente del tanque Rsal aumenta con el incremento del factor de calidad Q y el aumento
3La impedancia de entrada del mezclador comúnmente es predominantemente capacitiva, y por consiguiente,

esto causa una variación del valor de Cd requerido.
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Tabla 5.4: Valores y dimensiones seleccionados para el LNA.
Parámetros Vpol1 W1 W2 Ls Lg Ld Cd RA

Valor 0.73 V 460µm 180µm 1 nH 5,7 nH 5 nH 660 fF 12KΩ

de la inductancia efectiva Ld, sin embargo, altos valores de inductancia generalmente

representan menores factores de calidad; por consiguiente, existe un compromiso entre

el valor de resistencia de salida deseado, la selección de la inductancia Ld y el factor de

calidad que se pueda alcanzar. Por este motivo, se realizaron simulaciones previas en

ASITIC 4 [32] para diferentes valores de inductancia y una longitud de espira determi-

nada, teniendo en cuenta los parámetros de proceso de la tecnoloǵıa 0,35µm CMOS de

AMS para la capa de metal 4. Con el fin de obtener una resistencia de salida adecuada

se seleccionó una longitud de espira máxima de 300µm y utilizando el comando optsq5

se seleccionó un inductor de 5nH con el cual se obtiene una resistencia de salida Rsal de

aproximadamente 460Ω para parámetros t́ıpicos de proceso y de 260Ω para parámetros

de proceso estimados en el peor de los casos. Para este valor de inductancia, utilizando

el modelo “PI ” extraido por ASITIC, corresponde un valor de Cd = 660fF para que la

salida del LNA se encuentre en resonancia en la frecuencia de interés.

Finalmente la tabla 5.4 muestra los valores y dimensiones de los componentes del LNA

obtenidos aplicando la estrategia de diseño antes propuesta. Adicionalmente, se seleccionó un

valor de 12KΩ para el resistor RA de la red de polarización del LNA (figura 5.1), dado que

este valor no degrada significativamente la resistencia de entrada y el desempeño con respecto

a ruido del LNA.

5.3. Consideraciones de diseño del mezclador de señal.

De acuerdo con la sección 2.5, la topoloǵıa seleccionada en este trabajo es la configuración

de mezclador de señal CMOS de conmutación de corriente con entrada simple (figura 2.3);

adicionalmente con el fin de mejorar el comportamiento con respecto a linealidad de esta

configuración se adopta degeneración inductiva en la fuente de la etapa de transconductancia.

Con el propósito de establecer un procedimiento adecuado para diseñar el mezclador de

señal a continuación se resumen algunas de las consideraciones a tener en cuenta en el diseño

de este bloque, estas consideraciones provienen de los análisis realizados en los caṕıtulos 3 y

4.
4ASITIC es una herramienta CAD que ayuda a los diseñadores de circuitos integrados de radiofrecuencia

para optimizar y modelar inductores espirales, transformadores y capacitores.
5El comando optsq optimiza el factor de calidad en función del ancho de la espira para una inductancia

fija, una dimensión de diámetro externo fija, un rango de valores de espaciamiento entre espiras y un rango de
valores para el ancho de la espira.
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a) Las consideraciones de diseño plantedas en la sección 5.1 para la etapa de

transconductancia, también aplican en el diseño del mezclador de señal, dado que una

de las partes funcionales del mezclador de señal CMOS de conmutación de corriente es

una etapa de transconductancia con degeneración inductiva.

b) Como el propósito de este trabajo es diseñar el LNA y el mezclador de señal dentro del

mismo circuito integrado, el diseño de la etapa de transconductancia del mezclador de

señal depende de la impedancia de salida del LNA.

c) Si la etapa de transconductancia del mezclador de señal no se encuentra en resonancia en

la frecuencia central de interés, al aumentar el tamaño del transistor M3 se incrementa

la ganancia de la etapa de tranconductancia. ya que Cgs3 se incrementa (ecuación 3.11).

Además, al aumentar el ancho del transistor M3 se disminuye la impedancia de entrada

equivalente del mezclador de señal (ecuación 3.3), y por consiguiente, se reduce la ganancia

del LNA, dado que la impedancia equivalente conectada en el dreno de M2 se reduce. En

consecuencia, existe un valor de W3 para el cual se obtiene máxima ganancia en la salida

de la etapa de transconductancia del mezclador de señal.

d) En arquitecturas de recepción de conversión directa o frecuencia intermedia baja es con-

veniente utilizar resistores de polisilicio como carga del mezclador de señal, ya que estos

elementos son libres de ruido flicker, sin embargo, esto se realiza a expensas de una cáıda

de tensión mayor en estos elementos.

e) La relación señal a ruido SNR1, teniendo en cuenta el ruido flicker introducido por el

par conmutado a través del mecanismo directo, mejora con el aumento de la amplitud del

oscilador local y del área de la compuerta de los transistores del par conmutado, con la

reducción del voltaje efectivo Vgs3−Vt aplicado al transistor M3, y la disminución del área

de la compuerta del transistor M3, ya que esto último reduce directamente la capacitancia

entre compuerta y fuente Cgs3. No obstante, disminuir el voltaje efectivo Vgs3−Vt aumenta

la figura de ruido debida al ruido térmico generado por la etapa de transconductancia, lo

cual compromete el desempeño de ruido del mezclador de señal.

Teniendo en cuenta las ideas planteadas anteriormente y retomando los análisis planteados

en los caṕıtulos 3 y 4, a continuación se presentan los pasos a seguir en el diseño del mezclador

de señal CMOS de conmutación de corriente de entrada simple, con degeneración inductiva y

carga de salida resistiva, figura 5.6.
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Figura 5.6: Mezclador activo CMOS de conmutación de corriente balanceado con entrada
simple.

5.4. Estrategia y diseño del mezclador de señal.

Esta sección tiene como propósito mostrar un procedimiento para diseñar el mezclador de

señal CMOS de conmutación de corriente con entrada simple. Adicionalmente siguiendo cada

uno de los pasos propuestos, se realiza el diseño de un mezclador de señal cumpliendo con los

requerimientos mı́nimos del estándar Bluetooth.

Antes de plantear la estrategia y desarrollar el diseño es importante hacer claridad sobre

algunos aspectos:

♣ La estrategia propuesta en este trabajo para el mezclador de señal, aplica para diseños

en los cuales se pretenda integrar el amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal

dentro de un mismo chip.

♣ Algunos de los pasos propuestos hacen parte de una adaptación de metodoloǵıas ya

existentes en la literatura, y toman como base resultados encontrados en trabajos espe-

cializados.

♣ No se pretende mostrar un prodedimiento para optimizar el desempeño de mezcladores

de señal CMOS de conmutación de corriente, sino mas bien, un procedimiento para

cumplir con las especificaciones de desempeño requeridas.
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En este orden de ideas en seguida se presentan los pasos que conforman la estrategia, y cada

uno de estos se aplica en el diseño de un mezclador de señal CMOS para el estándar Bluetooth.

En la figura 5.7 se resume la estrategia de diseño utilizada.

Generación de resultados

No

Si

Cumple?

Verificación (Simulación)

Selección de la carga de salida
del mezclador de señal

Selección del ancho de los transistores
del par conmutado

Seleccionar la tensión diferencial
del oscilador local y la tensión

de modo común VLO,C

Seleccionar W3 y Vpol2 en función
de ganancia, NF y PIIP3

Seleccionar capacitor de acople C2

Estimar la impedancia de salida
del LNA sin tener en cuenta Cd

Adoptar L3 = L4 = L5 = Lmı́n

Especificaciones iniciales

Figura 5.7: Estrategia de diseño del Mezclador de señal.
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Tabla 5.5: Especificaciones de diseño para el mezclador de señal
Especificación Valor

Fuente de Alimentación 3,3 V

Consumo de potencia ≤ 7 mW

Figura de ruido SSB ≤ 15 dB

PIIP3 ≥ 0 dBm

Ganancia de voltaje ≥ 5 dB

Frecuencia central RF de entrada 2,45 GHz

Frecuencia intermedia de salida (IF ) 1 MHz

1. Plantear las especificaciones de desempeño requeridas para el mezclador de señal, de

acuerdo a la aplicación para la cual se va a diseñar.

Con base en los requerimientos planteados en la tabla 5.2 y el estado del arte de mez-

cladores de señal CMOS se seleccionan las especificaciones de desempeño mostradas en

la tabla 5.5 para el mezclador de señal CMOS.

2. Adoptar la longitud de canal mı́nima permitida por el proceso de fabricación para los

transistores M3, M4 y M5, L = Lmı́n, para maximizar los valores de ωT y gm.

Como ya se mencionó en la sección 5.2, la longitud mı́nima de canal que se puede alcanzar

en la tecnoloǵıa de fabricación utilizada es aproximadamente 0,35 µm, por consiguiente,

se selecciona L = Lmı́n = 0,35 µm para los transistores M3, M4 y M5.

3. Estimar la impedancia de salida del LNA sin tener en cuenta Cd.

Dado que en este trabajo se pretende diseñar el amplificador de bajo ruido y el mezclador

de señal dentro de un mismo circuito integrado, la entrada de este último bloque afecta

las condiciones de resonancia en la salida del LNA. Por consiguiente, es necesario estimar

la impedancia de salidad del LNA sin tener en cuenta la capacitancia Cd y la etapa de

entrada del mezclador, para posteriormente encontrar un campo adecuado de diseño con

respecto al ancho del transistor M3 y la capacitancia Cd. Adicionalmente, se debe tener

en cuenta que el desempeño de linealidad de la etapa de transconductancia del mezclador

de señal depende de la terminación fuera de banda del LNA, por tanto, también es

necesario determinar la impedancia de salida del LNA en aproximadamente 2 veces la

frecuencia central de operación (ecuación 4.23). Para el diseño del LNA presentado en la

sección anterior se estima una impedancia de salida en la frecuencia central de operación

f = 2,45 GHz, sin tener en cuenta Cd, de aproximadamente Zout1(w) = 21,2 + j93,3

y una impedancia de salida aproximada de Zout1(2w) = 418 + j277 para 2 veces la

frecuencia central de operación, donde w es igual a 2πf .
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4. Seleccionar un capacitor de acople adecuado entre la salida del LNA y la entrada del

mezclador de señal.

El dreno del transistor M2 en condiciones de polarización está conectado a un valor

próximo a la fuente de alimentación, a través del inductor Ld, por tanto, no es conve-

niente conectar directamente la salida del LNA a la entrada del mezclador de señal, ya

que no seŕıa posible obtener una polarización adecuada de la etapa de transconductancia

y el par conmutado del mezclador de señal.

Por esta razón, es necesario implementar un capacitor C2 entre la salida del LNA y la

entrada del mezclador de señal que permita desacoplar los dos bloques en condiciones de

polarización. La selección de este capacitor debe ser tal que su impedancia equivalente

en la frecuencia de operación sea menor que la impedancia de entrada del mixer, para

que no se produzcan perdidas significativas de ganancia.

De acuerdo a lo dicho anteriormente, se puede llegar a pensar que aumentar el valor de

la capacitancia C2 es lo más conveniente; sin embargo, existe un ĺımite superior para C2

determinado por la capacitancia parásita entre una de sus placas y el sustrato, ya que

esta afecta directamente las condiciones de resonancia en la salida del LNA.

Teniendo en cuenta estas consideraciones se seleccionó una capacitancia de 1 pF para

C2, la cual introduce una capacitancia parásita de aproximadamente 150 fF entre una

de sus placas y el sustrato, para el proceso de fabricación utilizado.

5. Seleccionar W3 y la tensión de polarización Vpol2 de la etapa de transconductancia del

mezclador de señal, en función de ganancia, desempeño con respecto a ruido y linealidad.

Como se mencionó en la sección anterior, la impedancia de entrada del mezclador de

señal actúa como carga del LNA y por consiguiente afecta la selección de los elementos

Ld y Cd para obtener un comportamiento de banda estrecha en la salida del LNA.

Por este motivo, es necesario obtener una estimación de la impedancia de entrada del

mezclador de señal con respecto a las variables de diseño que afecten de forma más

significativa esta especificación. De acuerdo a lo expuesto en el caṕıtulo 3, la impedancia

de entrada de la etapa de transconductancia depende del voltaje de polarización aplicado

entre compuerta y fuente del transistor M3, de las dimensiones de este transistor y de

la inductancia de degeneración Lsm.

La tensión de polarización Vpol2 de M3 se seleccionó igual al punto de polarización Vpol1

de la etapa de transconductancia del LNA, con el propósito de reducir los puntos de po-

larización necesarios (Vpol2 = Vpol1 ≈ 0,73 V ). Lo anterior, en un sistema completamente

integrado representa una reducción en el número de fuentes de polarización requeridas,
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lo cual disminuye costos y tiempo requerido en la fase de diseño..

El inductor de degeneración Lsm se seleccionó de tal forma que el desempeño con res-

pecto a linealidad del mezclador de señal fuera el adecuado, a mayor inductancia Lsm

se mejora linealidad (ecuaciones (4.31)-(4.32)), pero se reduce ganancia de la etapa de

transconductancia del mixer (ecuación (3.11)).

Realizando un compromiso entre estas especificaciones y teniendo en cuenta que las

resistencias parásitas asociadas con el inductor Lsm no degradarán significativamente el

desempeño con respecto a ruido del sistema completo (LNA y mezclador de señal), se

seleccionó Lsm ≈ 2,6 nH.

Habiendo seleccionado la tensión de polarización de la etapa de transconductancia y

el valor de la inductancia Lsm, se utilizó el valor de W3 como variable de diseño para

obtener un acople adecuado entre el LNA y el mezclador de señal, con el fin de obtener

máxima ganancia en la salida de la etapa de transconductancia, bajo las condiciones de

polarización y degeneración establecidas.

Al aumentar el ancho del transistor M3 se disminuye la impedancia de entrada equiva-

lente del mezclador de señal, y por consiguiente se reduce la ganancia del LNA, dado

que la impedancia equivalente conectada en el dreno del dispositivo cascodo se reduce.

De otro lado, al aumentar el ancho W3 se disminuye la impedancia de la capacitancia

entre compuerta y fuente Cgs3 de M3, y por tanto, se incrementa la ganancia de la etapa

de transconductancia (ecuación (3.11)). En consecuencia existe un valor de W3 para el

cual se obtiene máxima ganancia en la salida del sistema en cascada del LNA y la etapa

de transconductancia del mezclador de señal.

Con el propósito de acotar el campo de diseño del mezclador de señal con respecto a W3

se realizó una estimación de la impedancia de entrada de la etapa de transconductancia

por medio de simulación teniendo en cuenta la capacitancia de acople C2 y la resistencia

de polarización RB, para Lsm = 2,6 nH, Vpol2 = 0,73 V y diferentes valores de W3.

El valor de RB se ajustó a 12 kΩ dado que este valor no degrada significativamente el

desempeño de ruido y la impedancia de salida del LNA.

Con los valores extráıdos de la impedancia de entrada del mezclador de señal y la

estimación realizada inicialmente de la impedancia de salida del LNA (sin tener en

cuenta Cd), se calcula el valor de Cd para cada uno de los diferentes valores de W3

con el fin de obtener condiciones de resonancia en la salida del LNA para la frecuencia

central de operación; este valor de Cd debe ser tal que su admitancia cancele la suma

de las componentes reactivas de la admitancia de entrada del mezclador de señal y la

admitancia de salida del LNA.
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Figura 5.8: (a) Factores de ganancia normalizados; (b) Estimación teórica del punto de inter-
modulación referido a la entrada de la etapa de transconductancia del mezclador de señal.

De igual forma, para cada valor de W3 y Cd se estimaron factores de ganancia normali-

zados en la salida de la etapa de transconductancia del mezclador de señal (Fgsal,transc.),

en la salida del LNA (Fgsal,LNA), y la ganancia normalizada de la etapa de transconduc-

tanica del mezclador de señal (Fgtransc.M3). Como se observa en la figura 5.8(a), para

valores de W3 entre 210 µm y 230 µm se presenta máxima ganancia en la salida de la

etapa de transconductancia del mezclador de señal. Adicionalmente, es de esperar que

el desempeño de ruido del sistema completo también mejore, ya que la relación señal a

ruido en la salida de la etapa de transconductancia se incrementa.

No obstante, antes de hacer una selección de W3 es necesario evaluar el desempeño con

respecto a linealidad de la etapa de transconductancia. Utilizando las ecuaciones (4.4) y

(4.31)-(4.32) para estimar la intermodulación de tercer orden, y modelando la corriente

de dreno de M3 por medio de (B.1)-(B.2), se observó que el punto de intermodulación

referido a la entrada de la etapa de transconductancia, para las condiciones establecidas

(Vpol2 = 0,73 V, Lsm = 2,6 nH) y W3 > 100µm, mejora con el aumento del ancho del

transistor M3 como se muestra en la figura 5.8(b).

Teniendo en cuenta lo mencionado anteriormente, se seleccionó W3 = 220 µm dado que

esto representa un mejor desempeño con respecto a ganancia y ruido, y un desempeño

aceptable con respecto a linealidad. Para los valores de C2, Vpol2, Lsm y W3 seleccionados

corresponde un valor de Cd = 430 fF , para obtener condiciones de resonancia en la

salida del LNA.

6. Seleccionar la tensión del oscilador local y la tensión de modo común VLO,c en la puerta

de los transistores del par conmutado.
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Habiendo establecido el ancho de M3 y el voltaje de polarización de la etapa de

transconductancia Vpol2, lo que resta es seleccionar las caracteŕısticas del oscilador local,

las dimensiones de los transistores del par conmutado y la carga de salida del mezclador

de señal.

Al igual que en el caso del dispositivo cascodo del LNA, el punto de polarización VLOc y

el ancho de los transistores del par conmutado establecen un ĺımite máximo de excursión

en la entrada y la salida del mezclador de señal. Adicionalmente, la ganancia y linealidad

mejoran cuando la tensión de polarización del par conmutado es relativamente baja; esto

sucede debido a que conforme el voltaje entre dreno y fuente de los transistores del par

conmutado se incrementa, la resistencia de salida también aumenta [3]. Un voltaje DC

de 1,5 V fue seleccionado para polarizar las compuertas de los transistores M4 y M5,

dado que este valor establece un rango de excursión adecuado en el dreno de M3 y la

salida del mezclador para diferentes dimensiones de los transistores del par conmutado.

De otro lado, como se mencionó en la sección 3.3.3 y 3.4.3, el desempeño con respecto a

ruido térmico y ruido flicker del par conmutado mejora con el aumento de la amplitud del

oscilador local. Sin embargo, de acuerdo a los resultados mostrados en [3] se observa que

contrario al caso de baja frecuencia donde la intermodulación mejora monótonamente

con el incremento de la tensión del oscilador local, en altas frecuencia existe un valor

óptimo de amplitud después del cual la intermodulación se incrementa.

No obstante, es necesario estimar si el desempeño de ruido del mezclador de señal

para dicha amplitud del oscilador local, cumple con las especificaciones inicialmente

planteadas. Adicionalmente, es necesario tener en cuenta el estado del arte en cuanto

a las tensiones de oscilador local que se pueden obtener en la tecnoloǵıa de fabricación

utilizada y la banda de frecuencias de interés. Teniendo en cuenta el estado del arte,

se seleccionó una tensión diferencial del oscilador local de 1 Vp, dado que representa un

requerimiento que puede ser alcanzado para el oscilador local en la tecnoloǵıa 0,35 µm

CMOS.

7. Selección del ancho de los transistores del par conmutado.

La selección del ancho de los transistores del par conmutado debe ser tal que se obtenga

un rango de excursión aceptable en el dreno de la etapa de transconductancia y en la

salida del mezclador, desempeño de ruido aceptable y desempeño de linealidad adecuado.

Para estimar el comportamiento con respecto a linealidad del par conmutado se tuvieron

en cuenta los resultados encontrados en [3]. Estos resultados muestran que existe un

rango para las dimensiones del par conmutado que mejoran la linealidad del mezclador
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Figura 5.9: (a) Estimación teórica del factor de ruido de la etapa de transconductancia; (b)
Estimación teórica del factor de ruido del dispositivo cascodo M2.

de señal, para una corriente de dreno determinada de M3 y un rango de tensiones del

oscilador local.

Con el fin de encontrar un compromiso de diseño entre ruido y linealidad con respecto al

ancho de los transistores del par conmutado, se realizaron simulaciones6 para diferentes

valores de W4 = W5 = Wpar. En las figuras 5.9(a) y 5.9(b) se muestran los resultados

obtenidos para la figura de ruido y PIIP3 del mezclador de señal, respectivamente; la

figura de ruido se midió en la banda de frecuencias de interés a la salida del mezclador

de señal (500 kHz − 1,5 MHz) y la prueba de intermodulación se realizó para una

señal RF de entrada conformada por dos tonos ubicados en frecuencias de canales

adyacentes (f1 = 2,451 GHz y f2 = 2,452 GHz) y una frecuencia de oscilador local

igual a 2,449 GHz.

De acuerdo a estos resultados para valores de Wpar entre 100 µm y 120 µm se obtie-

ne un mejor desempeño con respecto a ruido y linealidad, por consiguiente se selec-

cionó W4 = W5 = Wpar = 110 µm.

8. Selección de la carga de salida del mezclador de señal.

Como se mencionó en la sección 5.3 en arquitecturas de conversión directa o frecuencia

intermedia baja es conveniente utilizar resistores de polisilicio como carga del mezclador

de señal, ya que estos elementos son libres de ruido flicker. Por tanto, el mezclador de

señal presentado en este trabajo utiliza elementos resistivos como carga, no obstante,

estos presentan una cáıda de tensión que puede llegar a causar que los transistores del
6Las simulaciones fueron realizadas utilizando los modelos suministrados por AMS para los transitores

MOS.



80 Caṕıtulo 5. Diseño del Amplificador de Bajo Ruido y el Mezclador de señal

par conmutado pasen de la región de saturación a la región de triodo; por consiguiente,

se debe garantizar que en el peor de los casos los transistores del par conmutado se

encuentren en saturación. El peor de los casos para cada uno de los transistores del

par conmutado se presenta cuando uno de estos está en la región de corte; bajo estas

consideraciones la tensión de dreno de los transitores M4 y M5 deben cumplir la siguiente

relación:

VD ≥ VLO,c +
ALO

2
− Vt (5.14)

Adicionalmente, cuando uno de los transistores del par conmutado está en la región de

corte, la corriente de dreno IDS3 de M3 fluye a través de M4 o M5, por tanto, el peor

caso para la tensión en los drenos de M4 y M5 está dado por:

VDS5,min = VDS4,min = VDD − IDS3,maxR (5.15)

donde R es la resistencia conectada entre el dreno de los transistores del par conmutado

y la fuente de alimentación.

Substituyendo (5.15) en (5.14) se obtiene una expresión que relaciona la tensión de

alimentación Vdd, la tensión de modo común VLO,c aplicada en las compuertas de

los transistores del par conmutado, la corriente IDS3 suministrada por la etapa de

transconductancia, la amplitud del oscilador local ALO, el voltaje de umbral de los tran-

sistores del par conmutado cuando uno de ellos se encuentra en corte, y la resistencia

de R, como sigue:

(Vdd − IDS3R) ≥ VLO,c +
ALO

2
− Vt (5.16)

Para las condiciones de operación establecidas en los numerales anteriores,

Vpol2 = Vpol = 0,73V VLO,c = 1,5V ALO = 1Vp W3 = 220µm y Wpar = 110µm

la corriente de dreno IDS3 de M3 es aproximadamente 1,72mA, y pora tanto, de la

ecuación (5.16) se deduce que para obtener un rango de excursión a la salida de apro-

ximadamente 1V, la resistencia R debe satisfacer la siguiente relación:

R ≤
Vdd − VLO,c − ALO

2 + Vt − 1V

IDS3

R ≤ 640Ω para Vt = 0,8V

Con base en este resultado se seleccionó R = 600Ω como carga de salida del mezclador de

señal. De igual forma, se adiciona un capacitor de salida de 7 pF con el fin de que la carga

de salida del mezclador de señal actue como un filtro pasabajos a la salida, logrando

de esta manera rechazar algunas señales no deseadas que pueden llegar a saturar los

bloques posteriores al mezclador de señal.
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Tabla 5.6: Valores y dimensiones seleccionados para el mezclador de señal.
Parámetros Vpol2 W3 W4 = W5 Lsm VLO,c ALO R C4 = C5

Valor 0.73 V 220µm 110µm 2,6 nH 1,5V 1 Vp 600 Ω 7 pF

Finalmente, en la tabla 5.6 se muestran los valores y dimensiones de los dispositivos del

mezclador de señal obtenidos aplicando la estrategia de diseño antes propuesta. Adicional-

mente, se seleccionaron resistencias de 200Ω para RC y capacitores de acople de 1pF para C3

y C4.

En conclusión en este caṕıtulo se presentaron las estrategias utilizadas para el diseño del

LNA y el mezclador de señal. Con base en estas estrategias se obtuvó un diseño preliminar

para el amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal CMOS.
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Caṕıtulo 6

Resultados y Conclusiones

Este caṕıtulo presenta inicialmente los resultados de simulación del LNA y el mezclador

de señal diseñados en el caṕıtulo anterior, sin tener en cuenta las capacitancias parásitas aso-

ciadas con la realización del layout. En seguida, se presentan de forma muy general algunas

consideraciones a tener en cuenta en la realización del layout en aras de obtener un mejor

desempeño del sistema diseñado. Adicionalmente, se muestran y discuten algunos resultados

del sistema diseñado teniendo en cuenta los elementos parásitos asociados con los diferentes

dispositivos y la interconexión entre estos. Todas las simulaciones son realizadas en el soft-

ware ELDO-RF de MentorGraphics utilizando los modelos suministrados por AMS para los

transistores MOS.

Con base en estos resultados de simulación se extraen las especificacione más relevantes

del sistema completamente integrado del amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal

diseñados. Finalmente, se condensan las experiencias, resultados obtenidos, conocimientos

adquiridos y recopilados, en forma de observaciones, conclusiones y recomendaciones para

trabajos futuros.

6.1. Especificaciones de desempeño pre-layout

Las especificaciones de desempeño pre-layout presentadas en esta sección, se extraen con

base en resultados de simulación, utilizando los modelos suministrados por AMS para el

transistor NMOS. En esta sección se utiliza el modelo obtenido de ASITIC para el inductor

Ld y, no se tienen en cuenta las capacitancias parásitas asociadas con los diferentes dispositivos

y la interconexión entre estos; no obstante, se presenta una comparación entre el desempeño

obtenido con los inductores Lg y Ls ideales e inductores modelados con ASITIC, con el fin de

establecer el impacto que estos tienen sobre algunas de las especificaciones de desempeño.

83
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Figura 6.1: Resultados de simulación pre-layout del LNA: (a) ganancia de voltaje; (b) coefi-
ciente de reflexión en la entrada; (c) aislamiento reverso; (d) parte real de la impedancia de
entrada.

6.1.1. Amplificador de bajo ruido

♣ Ganancia de voltaje y algunos parámetros de dispersión (parámetros S)

La figura 6.1 presenta los resultados de simulación de la ganancia de voltaje, y algunos

parámetros S del LNA. La ganancia de voltaje mostrada en la figura 6.1(a), con Ls y

Lg ideales, indica un valor máximo de 20,5 dB en 2,45 GHz, con un ancho de banda

de 672 MHz; el ancho de banda es principalmente limitado por el factor de calidad

del inductor Ld utilizado en la salida del LNA. Adicionalmente, cuando se tienen en

cuenta los inductores Ls y Lg modelados con ASITIC, se presenta una reducción en

la ganancia de voltaje y un aumento en el ancho de banda debido a las resistencias

y capacitancias parásitas asociadas con los inductores. La figura 6.1(b) muestra que

el coeficiente de reflexión a la entrada (S11) es menor que −10 dB en la banda de
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interés (2,4 − 2,48 GHz), cuando los inductores Ls y Lg son modelados idealmente

y modelados con ASITIC ; sin embargo, en el último caso se presenta un incremento

de S11. El incremento de S11 se debe a que los elementos parásitos asociados con los

inductores Ls y Lg, ocasionan un desajuste en la impedancia de entrada del LNA. No

obstante, el mı́nimo valor de S11 se encuentra dentro de la banda de interés. El valor de

S11 obtenido indica una buena transmisión de la señal suministrada por la fuente a la

entrada del LNA, para una impedancia de 50 Ω.

El coeficiente de aislamiento reverso S12 ilustrado en la figura 6.1(c), indica un buen

aislamiento entre el puerto de entrada y salida en toda la banda de frecuencias de

2,4− 2,48 GHz, con un valor máximo de −49,5 dB cuando los inductores Ls y Lg son

modelados idealmente, y −51 dB para Ls y Lg modelados con ASITIC, estos valores

ocurren cuando la ganancia de voltaje presenta un máximo valor.

Por último, con el parámetro S11 encontrado es posible obtener la impedancia de entrada

del LNA. En la figura 6.1(d) se presenta la parte real de la impedancia de entrada, con

lo cual se verifica que un valor aproximado de 50 Ω es obtenido en la banda de interés.

Cuando se utiliza el modelo para Ls y Lg obtenido de ASITIC, se presenta un incremento

en la parte real de la impedancia de entrada debido a los elementos parásitos asociados

con los inductores, principalmente por el efecto de las resistencias en serie asociadas con

Ls y Lg.

♣ Figura de ruido

El desempeño simulado de la figura de ruido del LNA para Ls y Lg ideales, Lg ideal y

todos los inductores modelados con ASITIC se muestra en la figura 6.2. El mı́nimo valor

de la figura de ruido, para los tres casos, se presenta en una banda cercana a la banda de

interés, lo cual muestra la validez de la estrategia de diseño empleada; el desplazamiento

en la banda de frecuencias para el cual se obtiene el mı́nimo en la figura de ruido, se debe

principalmente al modelo aproximado utilizado en el análisis. Sin embargo, es evidente

que la resistencia en serie asociada con el inductor Lg, degrada significativamente la

figura de ruido del LNA, dado que su contribución de ruido se adiciona directamente al

factor de ruido; esto se debe a que el factor de calidad para el inductor Lg seleccionado

es t́ıpicamente bajo en la tecnoloǵıa de fabricación utilizada1.

Para frecuencias mayores que la banda de interés se presenta un aumento significativo

de la figura de ruido, debido a que como se demostró en el caṕıtulo 3 el desempeño con

respecto a ruido se degrada con el aumento de la relación w/wT1. Adicionalmente, el

1Por esta razón, en algunos trabajos publicados el inductor Lg es implementado con elementos discretos
externos, los cuales pueden llegar a presentar mejores factores de calidad.
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Figura 6.2: Figura de ruido del LNA, resultados pre-layout.

sistema fue diseñado para obtener mı́nima figura de ruido en la banda de interés y no

fuera de esta.

En resumen, cuando no se tiene en cuenta la resistencia parásita asociada con Lg se

obtiene una figura de ruido de 1,85 dB en 2,45 GHz, el cual es un valor comparable

con el estado del arte de LNAs; sin embargo, cuando se tiene en cuenta el modelo de Lg

obtenido de ASITIC, la figura de ruido se incrementa a 3,58 dB en la frecuencia central

de interés. No obstante, en las dos situaciones se cumple con el requerimiento de figura

de ruido establecido inicialmente (tabla 5.3).

♣ Desempeño de linealidad

Para las simulaciones de desempeño de linealidad y obtención del punto de intersección

de tercer orden referido a la entrada PIIP3, fue empleada la técnica clásica de prueba

de dos tonos en la señal de entrada. Esta técnica t́ıpicamente usa dos tonos de entrada

con frecuencias dentro de la banda de interés, tal que sus respectivos productos de

intermodulación IM3(2f1−f2 o 2f2−f1) se encuentren en la frecuencia de señal deseada.

Por tanto, fueron usadas dos señales de canales adyacentes con frecuencias de

f1 = 2,451 GHz y f2 = 2,452 GHz como tonos de prueba, para los cuales los pro-

ductos de intermodulación de tercer orden resultantes son : 2f1 − f2 = 2,45 GHz y

2f2 − f1 = 2,453 GHz. En este caso los dos productos de intermodulación son de in-

terés, dado que se encuentran dentro de la banda de señal deseada.
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Figura 6.3: (a) PIIP3 con Ls y Lg ideales; (b) PIIP3 con Ls y Lg modelados en ASITIC ; (c)
Punto de compresión de un decibelio con LS y Lg ideales; (d) Punto de compresión de un
decibelio con Ls y Lg modelados en ASITIC.

La figura 6.3(a) y 6.3(b) presenta el resultado del producto de intermodulación 2f1− f2

con sus respectivos puntos de intersección referidos en la potencia de entrada PIIP3

y potencia de salida POIP3, para inductores Ls y Lg ideales y, cuando Ls y Lg son

modelados con ASITIC, respectivamente. Estos resultados de simulación fueron tomados

para una resistencia de carga de 430 Ω, dado que este es el valor estimado de la resistencia

de salida del LNA. El valor calculado de PIIP3 es 7,7 dBm para Ls y Lg ideales, y

1,7 dBm cuando los inductores son modelados con ASITIC.

Adicionalmente, en las figuras 6.3(c) y 6.3(d) se muestra el punto de compresión de un

decibelio (PIP1dB). Los valores calculados son PIP1dB = −6,8 dBm para Ls y Lg ideales,

y PIP1dB = −5,33 dBm cuando se tienen en cuenta los elementos parásitos de Ls y Lg.

Las simulaciones fueron hechas usando ELDO-RF con truncamiento de 5 armónicos de
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la serie de Fourier, es decir, el máximo armónico de intermodulación para cada tono de

entrada sera 5. Es evidente que existe una discrepancia con la predicción realizada en el

caṕıtulo 5, no obstante, los resultados obtenidos teóricamente son una estimación ade-

cuada para acotar el campo de diseño. Esta discrepancia se debe al modelo aproximado

utilizado para el transistor MOS, y a que no se tuvo en cuenta en la fase de diseño las

no linealidades mayores de tercer orden.

De otro lado, cuando se tienen en cuenta los elementos parásitos asociados con Ls y Lg

se presenta una reducción en PIIP3, dado que las condiciones de operación del circuito

cambian debido a las resistencias asociadas con los inductores.

A continuación se muestran los resultados de simulación pre-layout para el mezclador de

señal CMOS diseñado.

6.1.2. Mezclador de señal

♣ Ganancia de voltaje

En la figura 6.4(a) se muestra la ganancia de voltaje diferencial del mezclador de señal

para una frecuencia de oscilador local (fLO) de 2,449 GHz y diferentes frecuencias

intermedias de salida (IF ). Se obtiene un valor máximo de 11,5 dB en la banda de

salida de interés (500 kHz − 1,5 MHz) y se presenta un decremento en la ganancia a

medida que se aumenta la frecuencia intermedia de salida; esto se debe al filtro pasabajos

implementado como carga del mezclador de señal. No obstante, es evidente la necesidad

de utilizar un filtro después del mezclador de señal con el fin de seleccionar el canal

deseado (500 kHz − 1,5 MHz) y rechazar las señales fuera de esta banda, las cuales

pueden actuar como interferencias en el momento de procesar la información deseada.

♣ Figura de ruido

Como se mencionó en la sección 2.3.3 la función de mezclado es inherentemente ruidosa,

debido a que mientras el mezclador transfiere señal sólo desde la banda deseada de

entrada a la salida, este transfiere ruido a la salida desde múltiples bandas de frecuencia.

Por tanto, la medida obtenida para la figura de ruido puede variar dependiendo del

número de armónicos que se tomen en cuenta tanto para el oscilador local como para la

señal de entrada.

Para evaluar el desempeño de ruido del mezclador de señal mediante simulación es ne-

cesario utilizar un análisis de estado permanente (SST ), el cual determina el contenido
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Figura 6.4: Resultados pre-layout del mezclador de señal: (a) ganancia de voltaje; (b) figura
de ruido SSB ; (c) PIIP3 para fLO = 2,449 GHz, f1 = 2,451 GHz y f2 = 2,452 GHz.

espectral y formas de onda de todos los nodos del circuito, excitados con señales periódi-

cas o cuasiperiódicas (multi-tonos). Este análisis debe ser acompañado de un análisis

de ruido de estado permanente (SSTNOISE), el cual linealiza el circuito alrededor de

su punto de operación variante en el tiempo y cuasi-periódico, y calcula el espectro de

ruido en una salida especificada.

Para el análisis de ruido del mezclador de señal en cuestión, se utilizó una señal de

oscilador local de frecuencia fundamental 2,449 GHz y una frecuencia de entrada de

2,45 GHz con truncamiento de 5 armónicos.

En la figura 6.4(b) se muestra los resultados de simulación obtenidos para la figura

de ruido de banda lateral única (NFSSB) en diferentes frecuencias de salida. En la

banda de interés (500 kHz − 1,5 MHz) se obtiene una figura de ruido de 11,6 dB en

500 kHz. Como se evidencia en la figura 6.4(b) la figura de ruido del mezclador de
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señal se incrementa al disminuir la frecuencia intermedia de salida, dado que a menor

frecuencia se aumenta el aporte de ruido flicker de los transistores del par conmutado.

Para frecuencias de salida menores que 100 kHz se presenta un incremento significativo

de la figura de ruido (NFSSB).

♣ Desempeño de linealidad

Adicionalmente, en la figura 6.4(c) se muestra el voltaje de salida debido a la componente

lineal (V salf1−fLO
) y el voltaje de salida debido al producto de intermodulación de tercer

orden (V IM32f1−f2−fLO
), para diferentes valores de potencia de entrada.

Para estimar el punto de intersección de tercer orden referido a la entrada PIIP3, se

utilizó una frecuencia de oscilador local (fLO) igual a 2,449 GHz, y dos tonos de entrada

con frecuencias f1 = 2,451 GHz y f2 = 2,452 GHz, con truncamiento de 5 armónicos.

Para los resultados encontrados el valor calculado de PIIP3 es 4,4 dBm; adicionalmente

se encuentra un punto de compresión de 1 dB referido a la entrada de −12 dBm.

Como se ha hecho evidente el amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal di-

señados cumplen con las especificaciones planteadas para cada uno de estos bloques;

no obstante, es necesario evaluar el desempeño del sistema completo (LNA y mezcla-

dor de señal) para establecer si cumple con las especificaciones mı́nimas del estándar

Bluetooth.

6.1.3. LNA y mezclador de señal

A continuación se presentan los resultados de simulación obtenidos para el LNA y el

mezclador de señal acoplados dentro de un mismo bloque funcional.

♣ Ganancia de voltaje

Como se muestra en la figura 6.5(a) se obtiene un máximo valor de ganancia de 27,18 dB

en la banda deseada de salida (500 kHz−1,5 MHz), con un ancho de banda de 38 MHz

para el sistema diseñado. Nuevamente, se recomienda utilizar un filtro después del mez-

clador de señal para seleccionar el canal de información deseado (500 kHz − 1,5 MHz)

y rechazar las señales fuera de esta banda de frecuencias.

♣ Figura de ruido

En la figura 6.5(b) se muestra la figura de ruido de banda lateral única (NFSSB) pa-

ra diferentes frecuencias intermedias de salida (IF ). En la banda de frecuencias de

500 kHz − 1,5 MHz se obtiene una figura de ruido máxima de 6,7 dB para el sistema

en cascada del LNA y el mezclador de señal, con una amplitud diferencial de 1 Vp y
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Figura 6.5: Resultados pre-layout del sistema en cascada LNA y mezclador de señal. (a)
Ganancia de voltaje; (b) Figura de ruido SSB ; (c) PIIP3 para fLO = 2,449 GHz, f1 =
2,451 GHz y f2 = 2,452 GHz.

frecuencia de 2,449 GHz para el oscilador local. El desempeño de ruido obtenido cum-

ple con las especificaciones mı́nimas del estándar Bluetooth. Nuevamente, al disminuir

la frecuencia de salida se deteriora el desempeño con respecto a ruido debido a que el

ruido flicker asociado con el par conmutado (M4 y M5) se incrementa.

♣ Desempeño de linealidad

El desempeño de linealidad del sistema en cascada del LNA y el mezclador de señal

fue evaluado bajo las mismas condiciones que para los bloques aislados del LNA y el

mezclador. Como se observa en la figura 6.5(c) el punto de intersección de tercer orden

referido a la entrada PIIP3 calculado es −13 dBm, y el punto de compresión de 1 dB

es −28 dBm. Lo anterior indica que para niveles de potencia de entrada mayores que

−28 dBm se presenta una reducción en la ganancia de voltaje total del sistema.
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♣ Sensibilidad

Con el desempeño de ruido calculado es posible obtener una estimación de la sensibilidad

del sistema en cascada del amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal antes de

realizar el layout.

Como se muestra en el apéndice A la sensibilidad del sistema puede ser calculada por

medio de:

Sensibilidad = Pin,mı́n = Ruido de piso + SNRmı́n (6.1)

donde SNRmı́n es la relación señal a ruido mı́nima permitida por el estándar de comu-

nicación y,

Ruido de piso = −174
dBm

Hz
+ NF + 10log(BW ) (6.2)

Por tanto, dado que para el estándar Bluetooth SNRmı́n = 21 dB y el ancho de banda

de cada canal es 1 MHz, se obtiene:

Ruido de piso = −174
dBm

Hz
+ 6,7 + 10log(106) = −107,3 dBm (6.3)

y por consiguiente,

Sensibilidad = Pin,mı́n = −107,3 dBm + 21 = −86,3 dBm (6.4)

El resultado anterior quiere decir que la potencia mı́nima de entrada para la cual se

obtiene una relación señal a ruido de 21 dB es −86,3 dBm. Este resultado esta por

debajo del ĺımite establecido para el estándar Bluetooth Pin,mı́n = −70 dBm.

En resumen, teniendo en cuenta los resultados pre-layout, el amplificador de bajo ruido

y el mezclador de señal CMOS diseñados, cumplen con los requerimientos mı́nimos del

estándar Bluetooth 2,45 GHz.

6.2. Consideraciones en el diseño del layout

En altas frecuencias el diseño del layout puede llegar a influenciar considerablemente el

desempeño del amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal. Por esta razón, a continua-

ción se resumen algunas de las consideraciones de diseño tenidas en cuenta en la realización

del layout.

♣ La entrada del LNA se situó cerca de los pads con el fin de evitar largas pistas de metal

de interconexión, las cuales pueden llegar a degradar el desempeño con respecto a ruido

y causar un desajuste en la impedancia de entrada del LNA.
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♣ Los inductores se ubicarón suficientemente separados para evitar acople magnético entre

estos, y por consiguiente, evitar filtraciones tanto del puerto de salida del LNA como

del puerto del oscilador local a la entrada del LNA.

♣ Los inductores fueron implementados utilizando la capa de metal superior disponible

en el proceso de fabricación (Metal 4), con el propósito de obtener mejores factores de

calidad.

♣ Los transistores del par conmutado fueron diseñados lo más cerca posible y en la misma

orientación, con el propósito de disminuir el mismatch entre estos y evitar variaciones

de la movilidad.

♣ Cada uno de los transistores fue dividido en múltiples secciones o dedos (transistores

en paralelo), con un ancho para cada transistor en paralelo, de 10 µm. Esto reduce

la resistencia y capacitancia parásita asociada con la compuerta, y conlleva un mejor

desempeño con respecto a ruido. Adicionalmente, los transistores fuerón rodeados por

contactos conectados al sustrato para reducir el ruido inducido por la resistencia del

sustrato y, reducir el acoplamiento de ruido por el sustrato.

♣ Todos los inductores fueron modelados con ASITIC, utilizando como criterio de opti-

mización el factor de calidad de los mismos.

♣ Los capacitores de acople entre los diferentes puertos fueron implementados utilizando

capacitores integrados entre las dos capas de polisilicio (Poly1-Poly2 ), disponibles para

el proceso de fabricación utlizado.

♣ No es conveniente ubicar contactos sobre áreas activas de la compuerta de los tran-

sistores, dado que esto ocasiona variaciones del voltaje de umbral. Por este motivo, la

compuerta de los transistores fue alargada para evitar el contacto sobre estas regiones.

♣ Para evitar cáıdas de voltaje en las ĺıneas de tierra, se realizó una adecuada conexión

al sustrato utilizando varios contactos y empleando ĺıneas de conexión suficientemente

anchas, para reducir la resistencia asociada con la conexión.

♣ Los pads de entrada del oscilador local y salida del mezclador de señal fueron ubicados

simétricamente con el propósito de mejorar el desempeño del par conmutado y evitar

variaciones en los puntos de operación de los transistores M4 y M5.

♣ Fueron dispuestos varios pads de referencia (Vss) con el propósito de facilitar posteriores

pruebas del circuito diseñado.
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Figura 6.6: Layout del amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal diseñados.

♣ Se ubicaron los puertos del oscilador local lo más alejado posible del puerto de entrada

RF, con el propósito de evitar filtraciones del oscilador local hacia la entrada del LNA.

♣ Se evitó en cuanto fue posible acoples capacitivos entre el oscilador local, la salida y

la entrada del LNA, con el fin de mejorar las caracteŕısticas de aislamiento entre los

diferentes puertos.

♣ El ancho de las pistas de metal fue seleccionado de acuerdo a la densidad de corriente

soportada por el material de interconexión utilizado y, la corriente máxima que se espera

que circule por cada trazo de metal.

Para finalizar esta sección se presenta en la figura 6.6 el layout correspondiente al amplifi-

cador de bajo ruido y el mezclador de señal diseñados e integrados dentro de un mismo chip.

Se utilizaron 4 niveles de metal para realizar la interconexión entre los diferentes dispositivos;

el layout realizado cumple con los reglas de diseño vigentes para el proceso de fabricación

0,35µm CMOS C35B4C3 de AMS. El área utilizada es aproximadamente 1,1 mm2, teniendo

en cuenta los pads; cabe destacar, que aproximadamente el 50 % del área es utilizada para

implementar los inductores integrados.

6.3. Especificaciones de desempeño post-layout

Con el fin de establecer el impacto que tienen los elementos parásitos sobre el desempeño

de cada uno de los bloques y el sistema completo, a continuación se discuten algunos resultados
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obtenidos después de realizado el layout, teniendo en cuenta los elementos parásitos asociados

con los dispositivos y la interconexión entre éstos.

6.3.1. Amplificador de bajo ruido

Como se mencionó en la sección 6.2 los capacitores de acople de AC fueron implementados

entre las dos capas de polisilicio disponibles en el proceso de fabricación (Poly1-Poly2 ), y por

tanto estos tienen asociada una capacitancia entre una de sus placas (Poly1) y el sustrato.

Esta capacitancia en el proceso de fabricación utilizado es aproximadamente 1/7 parte del

valor de la capacitancia de acople implementada.

En la entrada del amplificador de bajo ruido se utilizó un capacitor de 10 pf para acoplar

la antena y el LNA, por tanto, una capacitancia parásita de aproximadamente C1par = 1,5 pf

aparece entre el nodo de entrada y el sustrato. Esta capacitancia parásita en la banda de

frecuencias de interés ocasiona una variación considerable de la impedancia de entrada del

LNA, y por consiguiente, un aumento significativo en el coeficiente de reflexión S11 en la

entrada del LNA.

♣ Ganancia de voltaje, coeficiente de reflexión en la entrada (S11) y aislamiento

de puertos (S12)

En la figura 6.7(b) se muestra el coeficiente de reflexión en la entrada S11, sin tener en

cuenta C1par (S11 sin C1par) y teniendo en cuenta C1par (S11 con C1par). De estos resul-

tados es evidente que la capacitancia parásita C1par ocasiona un aumento significativo

de S11, incluso causa que este parámetro no cumpla con la especificación inicialmente

planteada.

En vista de lo anterior, fue necesario compensar el efecto de la capacitancia parásita

C1par. Básicamente, esta capacitancia parásita ocasiona un desajuste en la impedancia

de entrada del LNA, el cual puede ser interpretado de la siguiente forma:

La impedancia total equivalente de entrada (Zeq) teniendo en cuenta la capacitancia

parásita C1par puede se calculada como,

Zeq =
Zin

1 + ZinjwC1par
(6.5)

donde Zin es la impedancia de entrada del LNA sin tener en cuenta la capacitancia

parásita asociada con el nodo de entrada y C1par es la capacitancia parásita entre el

puerto de entrada del LNA y el sustrato; para el proceso de fabricación utilizado C1par

es aproximadamente 2 pf (teniendo en cuenta la capacitancia del pad).

Por consiguiente, de la ecuación (6.5) se deduce que para obtener una impedancia equi-

valente de entrada (Zeq) real de 50 Ω, es necesario que la impedancia de entrada del
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Figura 6.7: Resultados pos-layout del LNA. (a) Coeficiente de reflexión en la entrada; (b)
aislamiento reverso; (c) parte real de la impedancia de entrada; (d) parte real de la impedancia
de salida.

LNA sin tener en cuenta los elementos parásitos sea aproximadamente:

Zin ≈ 14,8 + j22,8 [Ω] (6.6)

Para cumplir con la condición anterior se hace evidente la necesidad de modificar tanto

la parte real como la parte imaginaria de la impedancia de entrada. Con el fin de no

afectar considerablemente el desempeño de otras especificaciones y no alterar signifi-

cativamente la estrategia de diseño utilizada para el LNA y el mezclador de señal, se

mantuvo la misma tensión de polarización utilizada para la etapa de transconductancia.

Sin embargo, se redujo el inductor de degeneración Ls a 300 pH y se conectó un capa-

citor (CA = 270 fF ) entre compuerta y fuente del transistor M1 para facilitar el acople

de impedancias a la entrada. El capacitor CA ocasiona una reducción de la frecuencia

de ganancia unitaria ωT1 y por tanto un deterioro en el desempeño de ruido del LNA.
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En la figura 6.7(b) se muestra el coeficiente de reflexión en la entrada, teniendo en

cuenta todos los elementos parásitos, después de realizar la respectiva compensación de

la impedancia de entrada (S11 con C1par y CA). Estos resultados muestran que el sistema

diseñado, después de realizar la respectiva compensación cumple con la especificación

establecida para S11 en la banda de frecuencias de interés (S11 < −10 dB).

Adicionalmente, como se muestra en la figura 6.7(c) no se presenta un fuerte impacto

en el desempeño con respecto al aislamiento de puertos (S12), entre la entrada y la

salida del LNA. Sin embargo, después de realizado el layout se presenta un deterioro

en el aislamiento de puertos por aproximadamente 5 dB, esto se debe principalmente

a las capacitancias parásitas que acoplan el puerto de entrada con el puerto de salida

del LNA; no obstante, este incremento no es muy significativo, lo cual demuestra que el

layout fue diseñado de una forma adecuada.

De igual forma en la figura 6.7(a) se muestran los resultados de simulación obtenidos

para la ganacia de voltaje del LNA, sin tener en cuenta C1par y teniendo en cuenta

C1par después de realizar la respectiva compensación (Ls = 0,3 nH y CA = 270 fF ).

Para el sistema completamente integrado, teniendo en cuenta todas las capacitancias

parásitas se obtiene una ganancia de 20,3 dB en 2,45 GHz con un ancho de banda de

596 MHz. Adicionalmente, se presenta un leve incremento de la ganancia con respecto

al valor obtenido en los resultados pre-layout, esto se debe a que se redujó la inductancia

de degeneración Ls en la fuente del transistor M1.

Finalmente, en la figura 6.7(d) se muestra la parte real de la impedancia de entrada del

LNA, estos resultados muestran que en la banda de interés se obtiene una impedancia

de entrada cercana a 50 Ω.

♣ Figura de ruido

La figura 6.8(a) ilustra la figura de ruido del LNA después de realizado el layout, sin tener

en cuenta la capacitancia parásita C1par del capacitor de acople C1 y teniendo en cuenta

ésta para Ls = 0,3 nH y CA = 270 fF . Cuando no se tiene en cuenta C1par se obtiene un

resultado muy cercano al obtenido en las simulaciones pre-layout, sin embargo, después

de realizar la compensación de la impedancia de entrada (NFcon C1par) la figura de

ruido se incrementa en aproximadamente 1 dB; lo anterior se debe al decremento de

ωT1 (ωT1 ≈ gm1/(Cgs1 + CA)), dado que la figura de ruido depende inversamente de la

frecuencia de ganancia unitaria (ωT1) de la etapa de transconductancia del LNA.

♣ Desempeño de linealidad

Para la prueba de intermodulación se emplearon las mismas condiciones utilizadas en
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Figura 6.8: Resultados post-layout : (a) figura de ruido del LNA; (b) PIIP3 sin tener en cuenta
la capacitancia parásita C1par de C1; (c) PIIP3 teniendo en cuenta C1par, para Ls = 0,3nH y
CA = 270fF .

las simulaciones del sistema pre-layout. En las figuras 6.8(b) y 6.8(c) se muestran los

resultados obtenidos para la intermodulación de tercer orden, sin tener en cuenta C1par y

teniendo en cuenta la misma después de compensar el sistema. El punto de intersección

de tercer orden referido a la entrada para cada uno de estos casos es PIIP3 = 1,98 dBm

y PIIP3 = 1,6 dBm, respectivamente. De estos resultados es evidente que se presenta

sólo un leve decremento de PIIP3 después de realizar la compensación de la impedancia

de entrada, lo cual demuestra que las modificaciones realizadas en el diseño no alteran

sustancialmente el comportamiento de linealidad, dado que no se modificarón los puntos

de polarización ni los tamaños de los transistores.

Por último, la tabla 6.1 indica un resumen de las especificaciones de desempeño simu-

ladas del LNA, teniendo en cuenta los elementos parásitos asociados con el layout.
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Tabla 6.1: Especificaciones del LNA diseñado
Especificación Valor
Fuente de alimentación 3,3 V
Consumo de potencia 10 mW
Figura de ruido 4,58 dB
PIIP3 1,6 dBm
Ganancia de voltaje 20 dB
Aislamiento reverso (S12) −44,5 dB
Coeficiente de reflexión en la entrada (S11) ≤ −14,6 dB
Frecuencia de operación 2,45 GHz

6.3.2. Mezclador de señal

Con el propósito de evaluar el desempeño del mezclador de señal CMOS diseñado, a

continuación se presentan algunas de las especificaciones de este bloque teniendo en cuenta

los elementos parásitos después de realizado el layout.

♣ Ganancia de voltaje

Como se muestra en la figura 6.9(a), la ganancia de voltaje se reduce por aproximada-

mente 2 dB con respecto a los resultados pre-layout, lo cual se debe principalmente al

efecto de las capacitancias parásitas asociadas con la red de acople entre el LNA y el

mezclador de señal, y a las capacitancias asociadas con los pads en el puerto del oscilador

local.

♣ Figura de ruido

La figura de ruido (NFSSB), figura 6.9(b), se incrementa con respecto a los resultados

pre-layout, ya que la tensión efectiva aplicada al par conmutado se reduce, debido a las

capacitancias parásitas de los pads del puerto del oscilador local y, la red de acople entre

el oscilador local y la entrada del par conmutado. Para el sistema diseñado se obtiene

una figura de ruido de banda lateral única (NFSSB) de 13,74 dB en una frecuencia de

salida de 500 kHz; nuevamente, para frecuencias menores que 100 kHz se presenta un

incremento significativo de la figura de ruido debido al aumento de ruido flicker.

♣ Desempeño de linealidad

Como se muestra en la figura 6.9(c) se presenta un leve incremento en PIIP3 con respecto

a los resultados pre-layout, esto se debe posiblemente a que la tensión de oscilador

local efectiva aplicada al par conmutado se acerca al valor óptimo para obtener un

mejor desempeño del par conmutado con respecto a linealidad. El punto de intersección

de tercer orden referido a la entrada, obtenido para el mezclador de señal después de
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Figura 6.9: Resultados pos-layout del mezclador de señal: (a) Ganancia de voltaje; (b) figura
de ruido SSB ; (c) PIIP3 para fLO = 2,449 GHz, f1 = 2,451 GHz y f2 = 2,452 GHz.

realizado el layot es PIIP3 = 5,3 dBm, con lo cual se cumple con la especificación

inicialmente planteada (PIIP3 > 0 dBm).

En la tabla 6.2 se indica un resumen de las especificaciones más relevantes de desempeño

del mezclador de señal, teniendo en cuenta los elementos parásitos asociados con el

layout.

6.3.3. Amplificador de bajo ruido y mezclador de señal

Después de realizado el layout fue necesario modificar el valor de la capacitancia Cd del

tanque resonante de salida del LNA, debido a las capacitancia parásitas asociadas con la red de

acople C2 y, la interconexión entre el LNA y el mezclador de señal. El valor final seleccionado

para Cd fue 340 fF , con el cual se obtiene resonancia en la salida del LNA para la frecuencia

central de interés 2,45 GHz.
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Tabla 6.2: Especificaciones de desempeño del mezclador de señal diseñado
Especificación Valor
Tensión de alimentación 3,3 V
Consumo de potencia 5,7 mW
Figura de ruido (NFSSB) 13,74 dB
Frecuencia central de entrada 2,45 GHz
Frecuencia de salida (IF ) 1 MHz
PIIP3 5,3 dBm
Ganancia de voltaje 9,3 dB

En la figura 6.10 se presentan algunas de las especificaciones de desempeño, obtenidas

mediante simulación, para el sistema en cascada del amplificador de bajo ruido y el mezclador

de señal después de realizado el layout.

♣ Ganancia de voltaje

En la figura 6.10(a) se muestra la ganancia de voltaje total del sistema diseñado. Se

presenta un valor de 26,9 dB en la banda de salida de interés (500 kHz−1,5 MHz), para

el sistema completamente integrado, incluyendo las capacitancias parásitas asociadas

con los dispositivos, la interconexión entre estos y los pads.

♣ Figura de ruido

Como se ilustra en la figura 6.10(b), la figura de ruido (NFSSB) total se incrementa

debido al aumento en la figura de ruido del LNA cuando se tiene en cuenta la capaci-

tancia parásita C1par con su respectiva compensación (Ls = 0,3 nH y CA = 270 fF ); el

resultado de simulación obtenido cuando no se tiene en cuenta C1par es 7,06 dB, el cual

es un valor cercano al obtenido en las simulaciones pre-layout. Teniendo en cuenta todas

las capacitancias parásitas se obtiene NFSSB = 7,88 dB, en una frecuencia de salida

igual a 500 kHz. A pesar del incremento en la figura de ruido, el sistema completamente

integrado cumple con las especificaciones mı́nimas para el estándar Bluetooth.

♣ Desempeño de linealidad

Las figuras 6.10(c) y 6.10(d) muestran la respuesta del sistema para una frecuencia de

oscilador local de 2,449 GHz y dos tonos de entrada con frecuencias f1 = 2,451 GHz

y f2 = 2,452 GHz, con truncamiento de 5 armónicos respectivamente. Cuando se

tiene en cuenta C1par, se presenta una reducción de PIIP3 en aproximadamente 1,7 dB

con respecto al punto de intersección de tercer orden obtenido cuando no se tiene en

cuenta C1par. El punto de intersección de tercer orden referido a la entrada PIIP3 del

sistema completo (LNA y mezclador de señal) es −14,4 dBm, teniendo en cuenta todas

las capacitancias parásitas. Este valor es menor que el obtenido en las simulaciones
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Figura 6.10: Resultados pos-layout del sistema en cascada LNA y mezclador de señal. (a)
Ganancia de voltaje; (b) Figura de ruido SSB ; (c) PIIP3 para fLO = 2,449 GHz, f1 =
2,451 GHz y f2 = 2,452 GHz, sin tener en cuenta la capacitancia parásita C1par de C1; (d)
PIIP3 teniendo en cuenta C1par con Ls = 0,3nH y CA = 270fF .

prelayout, sin embargo, este es suficiente para cumplir con el requerimiento de linealidad

(PIIP3 > −16,5 dBm).

♣ Sensibilidad del sistema completamente integrado

Con el mismo procedimiento empleado en la sección 6.1.3 se obtiene un ruido de piso de

aproximadamente −106,12 dBm, y por tanto, una sensibilidad de −85,12 dBm; estos

valores son muy similares a los encontrados en las simulaciones prelayout.

Finalmente, en la tabla 6.3 se presentan algunas de las especificaciones más relevantes de

desempeño del sistema completamente integrado del amplificador de bajo ruido y el mezclador

de señal diseñados en la tecnoloǵıa 0,35µm CMOS. Al contrastar estos resultados con las
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Tabla 6.3: Especificaciones del sistema en cascada del LNA y el mezclador de señal
Especificación Este trabajo Reporte de MOSIS
Tensión de alimentación 3,3 V 3,0 V
Consumo de potencia 15,6 mW 30 mW
Figura de ruido (NFSSB) 7,9 dB 8,5 dB
Sensibilidad Pin,mı́n −85 dBm –
Ganancia de voltaje 27 dB 25 dB
PIIP3 −14,4 dBm −9 dBm
Frecuencia central de entrada 2,45 GHz 2,45 GHz
Frecuencia intermedia de salida 1 MHz 2 MHz

Área utilizada 1,2 mm2 –

especificaciones planteadas en la tabla 5.2 es evidente que el sistema diseñado (amplificador

de bajo ruido y mezclador de señal) cumple con los requerimientos mı́nimos del estándar

Bluetooth 2,45 GHz.

Con el fin de establecer una comparación, en la tabla 6.3 se presenta adicionalmente

las especificaciones de desempeño de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de señal

CMOS suministradas por un reporte de prueba de MOSIS [33], de un receptor con el estándar

Bluetooth.

De los resultados presentados en la tabla 6.3 se deduce lo siguiente: El sistema en cascada

del LNA y el mezclador de señal diseñados, presenta un mejor desempeño con respecto a

potencia, ruido y ganancia de voltaje; no obstante, el desempeño con respecto a linealidad

es inferior que el presentado en el reporte de MOSIS. No obstante, es necesario tener en

cuenta que los resultados del diseño presentados en este trabajo corresponden a resultados de

simulación, y no a resultados de medida después de fabricado el chip.

Habiendo culminado el diseño del LNA y el mezclador de señal CMOS a continuación

se condensan experiencias, resultados obtenidos, conocimientos adquiridos y recopilados, en

forma de conclusiones y recomendaciones, para futuros trabajos a nivel local que pretendan

abordar el diseño de amplificadores de bajo ruido y mezcladores de señal CMOS integrados.

6.4. Observaciones y conclusiones

Una de las tendencias actuales de la electrónica es diseñar y construir todos los sistemas

electrónicos (como sistemas de comunicación y control), dentro de un mismo circuito integrado

con el fin de mejorar desempeño, reducir costos y tamaño. Adicionalmente, en el diseño de

cualquier sistema electrónico es necesario estimar el comportamiento de este con respecto

a diferentes variables de diseño, con el fin de encontrar un compromiso adecuado entre las

especificaciones de desempeño requeridas.
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En este trabajo se abordó particularmente el diseño de un amplificador de bajo ruido y

un mezclador de señal integrados en tecnoloǵıa CMOS, cumpliendo con los requerimientos

mı́nimos para una aplicación Bluetooth 2,45 GHz. Para cumplir con dichos requerimientos

se realizaron análisis y estimaciones teóricas de ruido, linealidad, ganancia y consumo de

potencia, que permitieron acotar el campo de diseño del LNA y del mezclador de señal, en

función de las variables de diseño más significativas.

Con el fin de establecer un compromiso adecuado entre las especificaciones de desempeño,

se planteó una estrategia de diseño para el amplificador de bajo ruido y el mezclador de señal

CMOS integrados dentro de un mismo chip, por medio de la adaptación de metodoloǵıas de

diseño ya existentes en la literatura.

Las estrategias de diseño propuestas comprometen ruido, linealidad, acople de impedan-

cias a la entrada, ganancia y consumo de potencia, utilizando como variables de diseño las

dimensiones de los dispositivos y las condiciones de operación.

Con base en estimaciones teóricas se encontró una expresión cerrada que permite eva-

luar simultáneamente el ruido introducido por la etapa de transconductancia y el dispositivo

cascodo, con la cual se puede estimar el desempeño de ruido del LNA con respecto a las

dimensiones de los dispositivos, las condiciones de polarización, la frecuencia de operación y

los parámetros de ruido γ y δ. Adicionalmente, la estrategia de diseño propuesta para el LNA

tiene en cuenta el aporte de ruido del dispositivo cascodo, y muestra un procedimiento para

encontrar un compromiso adecuado entre las especificaciones de desempeño establecidas.

De otro lado, la estrategia de diseño propuesta para el mezclador de señal aplica en diseños

donde se pretenda integrar el LNA y el mezclador de señal dentro de un mismo chip; esta

estrategia tiene en cuenta el acople entre los dos bloques (LNA y mezclador de señal) con el

fin de obtener un desempeño adecuado del sistema completo.

Aplicando las estrategias de diseño propuestas se diseñó un amplificador de bajo ruido y un

mezclador de señal en tecnoloǵıa 0,35 µm CMOS, cumpliendo con los requerimientos mı́nimos

del estándar Bluetooth. Adicionalmente se elaboró el layout de estos bloques dentro de un

mismo circuito integrado, cumpliendo con las reglas vigentes de un proceso de fabricación en

tecnoloǵıa CMOS 0,35 µm, y se verificó mediante simulación, el funcionamiento y desempeño

del sistema realizado.

6.5. Recomendaciones para trabajos futuros

♣ Las expresiones presentadas en este trabajo para el análisis de ruido del LNA dependen

de los parámetros de ruido γ y δ. No obstante, dado que actualmente no existe un modelo

f́ısico adecuado que relacione los parámetros γ y δ con las condiciones de polarización, no
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es posible obtener una estimación precisa del desempeño de ruido del LNA. Por tanto,

es evidente la necesidad de modelar el comportamiento de cada una de las fuentes de

ruido con respecto a las tensiones de polarización del transistor MOS.

♣ En la fase de diseño del LNA y el mezclador de señal es conveniente dejar un margen de

seguridad con respecto a las especificaciones mı́nimas establecidas, ya que los elementos

parásitos y variaciones del proceso pueden llegar a degradar el desempeño de cada uno

de estos bloques.

♣ Dado que las capacitancias parásitas del pad y de la capacitancia de acople entre el puer-

to RF y la entrada del LNA, pueden llegar a afectar significativamente las condiciones

de acople de impedancias a la entrada, se recomienda hacer una estimación previa de

estas capacitancias y tenerlas en cuenta en la fase de diseño.

♣ En la tecnoloǵıa de fabricación y la banda de frecuencias de operación para la cual se

diseño el LNA, los inductores no presentan factores de calidad suficientemente altos, y

por tanto, las resistencias parásitas asociadas con estos, degradan significativamente el

desempeño de ruido del LNA. Por consiguiente, se recomienda en cuanto sea posible,

utilizar procesos de fabricación CMOS en los cuales se obtengan inductores con mejores

factores de calidad (por ejemplo, el proceso C35B4M3 0,35 µm) CMOS de AMS.

♣ Para obtener mejores especificaciones de desempeño del mezclador de señal CMOS de

conmutación de corriente, se propone aplicar el método sistemático planteado en [3]

para estimar el desempeño de linealidad, por medio de series de Volterra variantes en el

tiempo. Adicionalmente, dado que los efectos capacitivos en la frecuencia de operación

pueden llegar a degradar el desempeño del par conmutado con respecto a ruido, se

propone realizar un análisis más profundo de ruido en el par conmutado teniendo en

cuenta los efectos capacitivos en el mezclador de señal.

♣ Se debe tener especial cuidado en el diseño del layout, para evitar capacitancias parásitas

que acoplen el puerto del oscilador local con el puerto RF de entrada, con el fin de

disminuir la cantidad de señal del oscilador local que se filtra desde el mezclador de

señal a la antena.

♣ Para finalizar, se recomienda seguir adelantando trabajos en el área de diseño de cir-

cuitos integrados, con el fin de formar recurso humano en Colombia que permita una

participación más activa en el desarrollo tecnológico mundial.
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Apéndice A

Algunos Fundamentos para el
Diseño de Circuitos en
Radiofrecuencia

A continuación se presenta una breve revisión de algunos de los conceptos básicos en el

diseño de circuitos RF. Inicialmente se introducirán las redes de dos puertos, seguido por la

definición de los parámetros-S. Luego, se trata brevemente en la sección A.2 la teoŕıa de ruido

de transistores MOS y el concepto de acople de ruido aplicado a las redes de dos puertos. Los

conceptos relacionados con el comportamiento no-lineal se describen en la sección A.3.

A.1. Redes de dos puertos

Muchos de los conceptos y técnicas usadas en el diseño de circuitos, particularmente para

RF y aplicaciones de microondas, fueron derivados basándose en este tipo de redes, para las

cuales existen seis maneras de expresar la relación entre los voltajes y corrientes terminales

que intervienen, si la señal es lo suficientemente pequeña de tal forma que la red se comporte

de forma lineal.

Los parámetros-Y son frecuentemente usados para expresar el comportamiento de los

dispositivos cuando un terminal es conectado a tierra. Otro uso es para calcular la respuesta

total cuando se colocan dos redes en paralelo, por ejemplo cuando se analiza un sistema rea-

limentado paralelo-paralelo. Sin embargo, en términos de mediciones en radiofrecuencia, es

prácticamente imposible obtener una verdadera condición de cortocircuito en altas frecuen-

cias, lo cual es requerido para medir los parámetros-Y. Por tanto, los parámetros-S (scattering

parameters), basados en las ondas incidentes y reflejadas son introducidos para caracteriza-

ciones de alta frecuencia en el orden de GigaHertz [21].

107
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Figura A.1: Red de dos puertos con representación de parámetros-S.

A.1.1. Parámetros-S de una red de dos puertos

Los parámetros-S de una red de dos puertos son definidos en términos de ondas incidentes

(a1, a2) y ondas reflejadas (b1,b2), como se muestra en la figura A.1, donde ai y bi son las ondas

de voltaje (o corriente) incidente y reflejada normalizadas en el puerto i, respectivamente.

Las ondas incidentes y reflejadas tienen la siguiente relación con los voltajes y corrientes

terminales [21]:

ai =
vi + Z0ii

2
√

Z0
(A.1)

bi =
vi − Z0ii

2
√

Z0
(A.2)

donde i es igual a 1 ó 2, y Z0 es la impedancia de referencia. Esta definición asume que Z0

es real, en muchos sistemas RF t́ıpicamente Z0 tiene un valor de 50 Ω. Los parámetros-S son

usados para describir la relación entre éstas ondas incidentes y reflejadas, como sigue:(
b1

b2

)
=

(
S11 S12

S21 S22

)(
a1

a2

)
(A.3)

El significado de los parámetros-S puede ser interpretado de las siguientes definiciones:

S11 =
b1

a1

∣∣
a2=0

S21 =
b2

a1

∣∣
a2=0

S22 =
b2

a2

∣∣
a1=0

S12 =
b1

a2

∣∣
a1=0

(A.4)

S11 es el coeficiente de reflexión en la entrada y S21 es la ganancia de transmisión del puerto

de entrada hacia el puerto de salida, con el puerto de salida acoplado. Similarmente, S22 es

el coeficiente de reflexión en la salida y S12 es la ganancia de transmisión del puerto de salida

hacia el puerto de entrada, con el puerto de entrada acoplado.

De la ecuación A.1 se obtiene que para que a1 y a2 sean iguales a cero se debe cumplir

que ZG = Z0 y ZL = Z0, donde ZG y ZL son las impedancias del generador y de la carga

respectivamente. Es decir, los parámetros-S representan el comportamiento de una red de dos

puertos bajo un sistema en el cual las impedancias del generador y carga son iguales a la

impedancia de referencia Z0.

Desde el punto de vista, del diseño de un amplificador, S11 y S22 miden que tan bien las

impedancias de entrada y salida, son acopladas a la impedancia de referencia Z0 respectiva-
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in,dCgsVgsin,g Vgsgm
−

+
G
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D

Figura A.2: Modelo t́ıpico de las fuentes de ruido de canal y de puerta.

mente. S21 mide el efecto de amplificación del dispositivo, S12 el aislamiento entre los puertos

de entrada y salida.

A.2. Ruido

El ruido existe en toda clase de sistemas electrónicos y es una especificación muy impor-

tante en el desempeño, ya que éste fija el ĺımite inferior de potencia de las señales recibidas

que pueden ser detectadas. A continuación se realiza un resumen de las principales fuentes de

ruido en transistores MOSFET y se definen algunas especificaciones que miden el desempeño

de un sistema, en cuanto a ruido se refiere.

A.2.1. Fuentes de ruido en transistores MOSFET

Existen dos clases de fuentes de ruido térmico asociadas a un transistor, intŕınsecas y

extŕınsecas. Las fuentes intŕınsecas de ruido térmico de un transistor MOS son: corriente

de ruido de canal y corriente de ruido inducido en la compuerta. Las fuentes de ruido

térmico extŕınsecas son debidas a las componentes resistivas parásitas del transistor como

resistencias parásitas de dreno, fuente, compuerta y sustrato [20]. En algunas publicaciones

se han estudiado las fuentes de ruido intŕınsecas del transistor MOSFET operando en

altas frecuencias y se ha demostrado que las fuentes de ruido térmico imponen un ĺımite

fundamental de la figura de ruido de los circuitos en radiofrecuencia.

Ruido de canal

El ruido de canal es debido al ruido térmico generado por los portadores en el canal. Como

se muestra en la figura A.2, un modelo comúnmente usado es una fuente de corriente entre el

dreno y la fuente, representada por el valor medio cuadrático de la corriente de ruido:

in,d
2 = 4kTγgd0∆f (A.5)

donde k es la constante de Boltzman, T es la temperatura de los portadores del canal, γ es

un parámetro dependiente de la polarización, gd0 es la conductancia de dreno con Vds = 0

(aproximadamente igual a la transconductancia del transistor gm en transistores de canal
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largo) y ∆f es la banda de frecuencia de medida [20].

Ruido inducido en la compuerta

El ruido inducido en la compuerta de un transistor MOS es un ruido térmico producido

por las fluctuaciones generadas por el ruido de canal, a través del acoplamiento capacitivo

del óxido de la compuerta. Como el ruido de canal y el ruido de la compuerta tienen un

mismo origen, existe una correlación entre las dos fuentes. Un modelo usado es una fuente de

corriente conectada entre la compuerta y la fuente, indicada en la figura A.2 y con el valor

dado por la siguiente expresión [20]:

in,g
2 = 4kTδgg(1− |c|2)∆f + 4kTδgg|c|2∆f con gg =

ω2Cgs
2

5gd0
(A.6)

c =
i∗n,din,g√
i2n,d i2n,g

(A.7)

siendo δ un parámetro dependiente de la polarización1. El factor de correlación c es

aproximadamente −j0,395 en transistores de canal largo, para la polaridad de las fuentes de

corriente mostradas en la figura A.2. El primer término de la ecuación A.6 es una componente

no correlacionada (in,gu
2) y el segundo término es una componente correlacionada con el

ruido del canal (in,gc
2).

Ruido debido a las resistencias parásitas

El ruido debido a las resistencias parásitas puede ser calculado usando la fórmula tradi-

cional para una resistencia en equilibrio térmico y es representado por una fuente de corriente

en paralelo con las resistencias parásitas:

in,Rp
2 =

4kT

Rp
∆f (A.8)

donde Rp puede ser sustituida por cada una de las resistencias parásitas de dreno, fuente,

compuerta y sustrato.

Ruido flicker (ruido 1/f)

El ruido flicker es una fuente de ruido diferente al ruido térmico. En el caso de transistores

MOS se afirma que este ruido surge de las trampas aleatorias de cargas en la interfase óxido-

silicio de los MOSFETs. Estas trampas capturan y liberan portadores de manera aleatoria,

y las constantes de tiempo relacionadas con el proceso dan lugar a una señal de ruido con

1En transistores de canal corto no existe una relación exacta de los parámetros γ y δ con el voltaje de
polarización.
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enerǵıa concentrada en bajas frecuencias [25], lo cual ha sido observado experimentalmente.

Este ruido es comúnmente modelado con una fuente de voltaje en serie con la compuerta,

cuya densidad espectral de potencia está dada por:

Vn
2 =

K

WLC2
ox

1
f

(A.9)

siendo K una constante dependiente del proceso. A pesar de que el efecto del ruido flicker

puede parecer despreciable en altas frecuencias, se debe tener en cuenta que las no linealidades

o varianza temporal en circuitos como mezcladores de señal u osciladores pueden trasladar el

espectro de forma 1/f al rango de RF [18].

A.2.2. Figura de ruido

La figura de ruido es una medida de la degradación de la relación señal a ruido en una red

de dos puertos. La relación señal a ruido (SNR) es la relación entre la potencia de la señal y

la potencia del ruido. La definición de la figura de ruido es:

NF =
SNRent

SNRsal
(A.10)

donde SNRent y SNRsal representan la relación señal a ruido a la entrada y la salida de la

red de dos puertos, respectivamente. En [34] se usa la ganancia de potencia (GA) para derivar

la figura de ruido como,

NF =
Si
Ni

SiGA
(Ni+Ns)GA

= 1 +
Ns

Ni
(A.11)

donde Ns es la potencia de ruido referido a la entrada y generado por la red de dos puertos,

y Ni es la potencia de ruido del generador en la entrad de la red. La figura de ruido es

frecuentemente expresada en decibelios. Si no es introducido ruido adicional por la red de dos

puertos, NF = 0dB.

A.2.3. Ruido en una red de dos puertos

La figura de ruido es definida similarmente para muchos bloques de comunicación tales

como LNAs y filtros. Una red ruidosa de dos puertos lineal e invariante en el tiempo (LIT),

puede ser representada con fuentes de ruido de corriente y voltaje equivalentes a la entrada,

precediendo la red sin ruido como se muestra en la figura A.3. Las dos fuentes son en general

correlacionadas, y por esta razón, la fuente de ruido de voltaje es dividido en dos fuentes de

voltaje, una no correlacionada y otra completamente correlacionada con la fuente de corriente.

En [16] se demostró que la figura de ruido puede ser expresada como:

NF = 1 +
Rn

Rs
+

Gn

Rs
|Zc + Zs|2 (A.12)
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Figura A.3: Representación equivalente de una red ruidosa de dos puertos LIT.

donde se denota la fuente de ruido de corriente con In, la parte no correlacionada de la fuente

de ruido de voltaje con Vn y su parte correlacionada con InZc donde Zc = Rc+jXc es llamada

la impedancia de correlación, Zs = Rs + jXs representando la impedancia de la fuente y Gn,

Rn siendo relacionados con la densidad espectral de las fuentes de ruido como sigue,

In
2

∆f
= 4kTGn (A.13)

Vn
2

∆f
= 4kTRn (A.14)

donde k es la constante de Boltzman y T es la temperatura absoluta. También se muestra

que existe una impedancia de fuente óptima Zs,opt = Rs,opt + jXs,opt que provee la mı́nima

figura de ruido, la cual se puede expresar en función de los parámetros Rc, Gc, Rn y Gn de la

siguiente forma:

Rs,opt =
√

Rn

Gn
+ Rc

2 (A.15)

Xs,opt = −Xc (A.16)

Reemplazando las ecuaciones A.15 y A.16 en A.12 se obtiene:

NFmin = 1 + 2GnRc + 2
√

GnRn + (GnRc)2 (A.17)

A.2.4. Figura de ruido de bloques RF en cascada

En un receptor muchos bloques son dispuestos en cascada a lo largo del camino de señal.

La figura de ruido total del receptor puede ser expresada en términos de la figura de ruido y

la ganancia de cada uno de los bloques de la siguiente forma [34]:

NFtotal = NF1 +
NF2 − 1

G1
+

NF3 − 1
G1G2

+ · · · (A.18)

donde NFi y Gi son la figura de ruido y ganancia del bloque i-ésimo en la cadena, siendo

la entrada conectada al primer bloque. Esta expresión muestra que la contribución de la

figura de ruido de cada bloque a la figura de ruido total es esencialmente reducida por la
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ganancia de los bloques previos. Se puede observar que la figura de ruido total es reducida

con el aumento de la ganancia de cada una de las etapas, especialmente del primer bloque.

El primer bloque también debe tener una figura de ruido reducida, ya que ésta se adiciona

directamente directamente a la figura de ruido total, es decir, se tendrá una mejor sensibilidad

para un menor valor de NF1.

A.2.5. Sensibilidad

La sensibilidad de un receptor es definida como el nivel de señal mı́nimo que el sistema

puede detectar, con una relación señal a ruido aceptable para una aplicación. La sensibilidad

se puede calcular a partir de la figura de ruido de la siguiente forma:

NF =
SNRent

SNRsal
=

Pseñal
PRs

SNRsal
(A.19)

donde Pseñal denota la potencia de la señal y PRs la potencia de ruido de la resistencia de la

fuente, ambos por unidad de ancho de banda. Retomando A.19 se obtiene:

Pseñal = PRs ·NF · SNRsal (A.20)

Dado que la potencia total de la señal t́ıpicamente está distribuida a través del ancho de

banda del canal, B, los dos lados de la ecuación A.20 deben ser integrados sobre el ancho de

banda para obtener la potencia cuadrática media total. Suponiendo uniformidad en el canal,

se tiene:

Pseñal,total = PRs ·NF · SNRsal ·B (A.21)

La ecuación A.21 predice la sensibilidad como la señal de entrada mı́nima que proporciona un

valor dado de la relación señal a ruido de salida. Asumiendo que se presenta acople conjugado

en la red de entrada, PRs se obtiene como la potencia de ruido que Rs entrega al receptor:

PRs =
4kTRs

4
1
Rs

= kT (A.22)

Expresando A.21 en dBm se obtiene para temperatura ambiente:

Pent,min = −174
dBm

Hz
+ NF

∣∣
dB

+ 10 log B + SNRsal,min

∣∣
dB

(A.23)

La suma de los tres primeros términos es el ruido del sistema y es a veces llamado ruido de

piso.

A.3. No Linealidad

Las discusiones en las secciones previas son basadas en la suposición que el sistema es

lineal. En realidad, esto sólo puede ser supuesto si la señal recibida es lo suficientemente
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pequeña tal que el comportamiento no lineal del sistema sea despreciable. La distorsión es

un efecto causado por el comportamiento no lineal del sistema, y se hace importante cuando

señales suficientemente grandes se presentan en la entrada de un circuito. A continuación se

mencionarán algunas de las medidas y efectos más importantes de desempeño con respecto a

distorsión.

A.3.1. Distorsión Armónica

La relación entre la señal de entrada xi y la señal de salida y0 de una red de dos puertos

es usualmente representada como una serie de potencias,

y0 = a1xi + a2xi
2 + a3xi

3 + · · · (A.24)

donde a1, a2, · · · , son constantes independientes de la señal de entrada xi. Al aplicar una señal

sinusoidal a la red con la frecuencia ω1 y la magnitud pico A1,

xi(t) = A1 cos(ω1t) (A.25)

la salida puede ser expresada como,

y(t) = a1A1 cos(ω1t) + a2
A1

2

2
(cos(2ω1t) + 1) + a3

A1
3

4
(cos(3ω1t) + 3 cos(ω1t))

+a4
A1

4

8
(cos(4ω1t) + 4 cos(2ω1t) + 3) + · · ·

(A.26)

El primer término en (A.26) corresponde a la respuesta lineal del sistema. El segundo término

es llamado distorsión armónica de segundo orden, la cual crea no sólo una frecuencia de 2ω1,

sino también un término en DC. El tercer término es llamado distorsión armónica de tercer

orden, que genera componentes en 3ω1 y ω1. La componente en ω1 se suma al término lineal

causando compresión o expansión de ganancia, dependiendo del signo de a3. Similarmente, el

cuarto término es llamado la distorsión armónica de cuarto orden, la cual genera componentes

en 4ω1, 2ω1 y DC.

La distorsión armónica es generalmente caracterizada mediante la distorsión armónica

fraccional [21]. La distorsión armónica fraccional segunda es definida como:

HD2 =
Amplitud del segundo armonico en 2ω1

Amplitud de la fundamental
=

a2

2a1
A1 (A.27)

Similarmente, la distorsión armónica fraccional tercera es definida como:

HD3 =
Amplitud del tercer armonico en 3ω1

Amplitud de la fundamental
=

a3

4a1
A1

2 (A.28)
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A.3.2. Compresión de ganancia

Las no linealidades de tercer orden pueden contribuir componentes en la frecuencia del

término lineal de salida, como se indica en A.26, y efectivamente cambiar la ganancia. Si la

ganancia se incrementa, este fenómeno es llamado expansión de ganancia, mientras que si ésta

se reduce es llamado compresión de ganancia, siendo lo último más común en la práctica. Esto

sucede, por ejemplo, cuando una señal deseada suficientemente grande aparece en la entrada

del receptor y satura el amplificador de la etapa de entrada.

Una medida relacionada con este efecto es el punto de compresión de 1dB, definido como

el valor de la señal de entrada para el cual la ganancia cae por 1dB. Si la compresión de

ganancia es causada exclusiva o predominantemente por la no linealidad de tercer orden, la

ganancia efectiva está dada por:

a1 +
3
4
a3A1

2 (A.29)

donde A1 es la amplitud del tono sinusoidal de entrada. De A.29 se puede encontrar el punto

de compresión de 1dB como,

A1dB = 0,33

√
4
3

∣∣∣∣a1

a3

∣∣∣∣ (A.30)

A.3.3. Intermodulación

Cuando más de una señal está presente en la entrada del sistema no lineal, además de las

componentes armónicas de ambas señales, más componentes debido a la interacción de las

dos señales son creadas, lo anterior es referido como intermodulación. Asumiendo el caso en

el cual la señal de entrada está conformada por la suma de dos tonos, como sigue:

xi(t) = A1 cos(ω1t) + A2 cos(ω2t) (A.31)

Substituyendo A.31 en A.24, y suponiendo que para señales de pequeña amplitud de entrada,

los tres primeros términos de la serie A.24 son suficientes para representar el sistema, se

obtiene:

y(t) =
a2

2
(A1

2 + A2
2) + (a1A1 +

3
4
a3A1

3 +
3
2
a3A1A2

2) cos(ω1t) + (a1A2 +
3
4
a3A2

3+

3
2
a3A1

2A2) cos(ω2t) +
a2A1

2

2
cos(2ω1t) +

a2A2
2

2
cos(2ω2t) +

3
4
a3A1

3 cos(3ω1t)+

+
a2A1A2

2
cos(ω1 − ω2t) +

a2A1A2

2
cos((ω1 − ω2)t) +

3a3A1
2A2

4
cos((2ω1 + ω2)t)+

3a3A2
3

4
cos(3ω2t)

3
4
a3A1

2A2 cos((2ω1 − ω2)t) +
3a3A1A2

2

4
cos((2ω2 + ω1)t)+

3
4
a3A1A2

2 cos((2ω2 − ω1)t)

(A.32)



116
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Las componentes que tienen frecuencias (ω1 ± ω2) son conocidas como intermodulación de

segundo orden IM2, y las que tienen frecuencias de la forma (2ω1±ω2) y (2ω2±ω1) son llamadas

componentes de intermodulación de tercer orden IM3. Si las componentes de interferencia se

deben a señales de canales próximos, la componente de (ω1−ω2) es pequeña y la componente

(ω1 +ω2) es más alta. No obstante, existirán componentes de intermodulación de tercer orden

bien próximas a la señal modulada deseada. Una medida usada para evaluar la linealidad en

función de los productos de intermodulación de tercer orden, es el punto de intersección de

tercer orden IIP3 el cual es definido como la magnitud de la señal de entrada para la cual

el término de intermodulación IM3 a la salida tiene la misma magnitud que el término lineal,

asumiendo que las no linealidades más altas de tercer orden son despreciables.

Tomando los términos IM3 de la ecuación A.32 y considerando que las señales de entrada

tienen la misma amplitud Ain = A1 = A2 se puede definir un punto de intercepción de tercer

orden referido a la entrada medido en amplitud como:

|a1|AIIP3 =
3
4
|a3|AIIP3

AIIP3 =

√
4
3
|a1|
|a3|

(A.33)

Si se tiene un sistema con varios bloques en cascada, se puede hacer una estimación del punto
de intersección de tercer orden, bajo ciertas simplificaciones, como:

IIP3n =
1√

1

IIP31
2+

∑n
i=2

∏i−1
j=1

Gj
2

IIP3i
2

(A.34)

El punto de intersección referido a la entrada IIP3 de todo el sistema puede ser mejorado

incrementando los IIP3s de los bloques individuales, y significativamente aumentando el IIP3

de los bloques finales. El aumento en las ganancias de las etapas anteriores a un bloque

disminuye el IIP3 del bloque. Por consiguiente, es necesario que exista un circuito con buen

desempeño lineal a la salida del sistema y ganancias reducidas en las primeras etapas.

Un requerimiento de ganancias menores es contradictorio para una condición de menor

figura de ruido del sistema. Por tanto, no existirá una condición de diseño que optimice

tanto el desempeño de ruido y linealidad en un circuito de una sola etapa, pero existe un

compromiso que puede ser cumplido, dentro de las especificaciones, tal que el desempeño de

los dos parámetros sea el adecuado [7].

A.3.4. Rango dinámico

El rango dinámico (DF ) es generalmente definido como la diferencia entre una máxima

amplitud de señal de entrada que puede tolerar el receptor y una mı́nima amplitud de señal
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que puede ser detectada con una relación señal a ruido especificada a la salida. En las espe-

cificaciones de diseño son usadas dos definiciones de rango dinámico: rango dinámico libre de

espurios (SFDR) y rango dinámico de bloqueo (BDR) [18]. El BDR es definido de la siguiente

forma cuando el ĺımite superior es impuesto por el efecto de compresión:

DR = P1dB + 174
dBm

Hz
−NF

∣∣
dB
− 10 log B − SNRsal,min

∣∣
dB

(A.35)

Para el SFDR, el ĺımite superior es definido cuando la componente de intermodulación de

tercer orden referida a la entrada es igual al ruido de piso. El ruido de piso es definido como

el ruido intŕınseco visto en la entrada:

Pruido de piso = −174
dBm

Hz
+ NF

∣∣
dB

+ 10 log B (A.36)

De las ecuaciones A.36 y A.33 el SFDR puede ser escrito como:

SFDR =
2
3
(PIIP3 − Pruido de piso)− SNRsal,min (A.37)

A.3.5. Bloqueo

Otro caso en el cual las no linealidades pueden efectivamente cambiar la ganancia de un

circuito, es cuando la señal deseada de entrada es débil y está en presencia de una señal no

deseada fuerte. Dado que una señal grande tiende t́ıpicamente a reducir la ganancia promedio

del circuito (ver sección A.3.2), la señal débil puede experimentar un desvanecimiento de la

ganancia. Para una entrada considerablemente mayor de componente A2, la cual representa la

señal de interferencia con respecto a A1 (componente de la señal deseada), con A2 >> A1, de

(A.32) la ganancia de la señal deseada es igual a (a1+a3A2
2/2), siendo una función decreciente

de A2 si a3 < 0. Para A2 suficientemente grandes, la ganancia tiende a cero, y la señal deseada

será bloqueada [18].
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Apéndice B

Derivadas de la Corriente de Dreno
de un Transistor MOS

Modelos continuos del transistor MOS en las tres regiones de operación han sido presen-

tados en [26] y [35]. Tomando en cuenta en un primer orden la desviación de la ley cuadrática

en inversión fuerte, despreciando los fenómenos de segundo orden tales como la modulación

de la longitud del canal, la corriente de dreno puede ser modelada aproximadamente como

una función del voltaje entre compuerta y fuente de la siguiente forma:

I = f(Vgs − Vt) = K
X2

1 + θX
(B.1)

con X = 2nφt ln
(

1 + e
Vgs−Vt
2nφt

)
(B.2)

Donde Vt es el voltaje de umbral del transistor, φt es el voltaje térmico kT/q, y K es una

constante dependiente de la tecnoloǵıa de fabricación y de las dimensiones del transistor.

Por tanto, si se modela la relación corriente-voltaje (I = f(Vgs − Vt)) del transistor MOS

en saturación en las tres regiones de inversión (inversión débil, inversión moderada e inversión

fuerte), mediante la ecuaciones (B.1) y (B.2), con diferenciación directa se pueden encontrar

las primeras derivadas de la corriente de dreno con respecto a la tensión entre compuerta y

fuente Vgs del transistor MOS, de la siguiente forma:

f ′ = fX ∗XV (B.3)

f ′′ = fXX ∗X2
v + fX ∗XV V (B.4)

f ′′′ = fXXX ∗X3
V + 3 ∗ (fXX ∗XV ∗XV V ) + fX ∗XV V V (B.5)

119



120 Apéndice B. Derivadas de la Corriente de Dreno de un Transistor MOS

donde

fX = K
X(2 + θX)
(1 + θX)2

(B.6)

fXX = K
2

(1 + θX)3
(B.7)

fXXX = K
−6θ

(1 + θX)4
(B.8)

son las primeras tres derivadas de f con respecto a X, y

XV =
1

1 + s−2
(B.9)

XV V =
1

2ηφt

1
(s + s( − 1))2

(B.10)

XV V V = − 1
(2ηφt)2

(s− s−1)
(s + s−1)3

(B.11)

son las primeras tres derivadas de X con respecto a Vgs, y

s = e( (Vgs − Vt)
4ηφt

) (B.12)

El modelo presentado en las ecuaciones (B.1) y (B.2), se reduce a la expresión conocida de

la relación corriente-voltaje en inversión fuerte. En esta región el término exponencial domina

el argumento del logaritmo en (B.2), siendo X ≈ Vgs − Vt, y por lo tanto, (B.1) se aproxima

a:

Id = K
(Vgs − Vt)2

1 + θ(Vgs − Vt)
(B.13)

la cual es la relación I-V comúnmente usada en saturación. Si se asume que los dispositivos

están en inversión fuerte, con diferenciación de (B.13) se pueden encontrar los coeficientes de

la series de potencias de (4.5), como sigue:

g1 = K
(VGS − Vt)(2 + θ(VGS − Vt))

(1 + θ(VGS − Vt))2
(B.14)

g2 = K
2

(1 + θ(VGS − Vt))3
(B.15)

g3 = K
−6θ

(1 + θ(VGS − Vt))4
(B.16)

Invirtiendo (4.5) se obtienen los coeficientes de (4.7):

r1 =
1
g1

(B.17)

r2 = −g2

g3
1

(B.18)

r3 = 2
g2
2

g5
1

− g3

g4
1

(B.19)
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La dependencia del voltaje de umbral con respecto al voltaje entre fuente y cuerpo del

transistor MOS puede ser aproximado por la siguiente expresión1 [25]:

Vt ≈ Vt0 + γ
[√

φ + VSB −
√

φ
]

γ ≈
√

2qNAεs

Cox
(B.20)

donde Vt0 es el voltaje de umbral cuando la fuente está conectada al cuerpo VSB = 0, φ

es el potencial de superficie, γ es el coeficiente del efecto cuerpo, NA es la concentración

del sustrato, y εs es la permitividad del silicio (aproximadamente 1,04 ∗ 10−12 [F/cm]). Una

expansión de Taylor de (B.20) suministra los coeficientes de (4.6):

b1 =
1
2

γ

(φ + VS)1/2
(B.21)

b2 = −1
8

γ

(φ + VS)3/2
(B.22)

b3 =
1
16

γ

(φ + VS)5/2
(B.23)

1En dispositivos de canal corto esta expresión no es exacta, sin embargo, se obtienen buenas aproximaciones
si γ y φ son considerados parámetros constantes. Es importante tener en cuenta que el parámetro γ empleado
aqúı es diferente del parámetro utilizado en el modelo de ruido de la corriente de dreno.
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