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RESUMEN

TITULO: DISENO DE UN AMPLIFICADOR DE BAJO RUIDO Y UN
MEZCLADOR DE SENAL PARA RADIOFRECUENCIA, INTEGRADOS EN
TECNOLOGIA CMOS]

AUTOR: ARMANDO AYALA PABONTI

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

cuencia, circuito integrado, LNA, Mizer, Bluetooth.
DESCRIPCION

Este proyecto plantea el disefio de un amplificador de bajo ruido (LNA) y un mezclador de
senial (Mizer) completamente integrados dentro de un mismo chip, para su posterior aplicacién
en un sistema de recepcién de radiofrecuencia (RF') en tecnologia CMOS.

En este trabajo el problema de disefio del amplificador de bajo ruido y el mezclador de
senal en tecnologia CMOS, es abordado mediante la adaptacion de metodologias ya existentes
en la literatura, cumpliendo con los compromisos entre cada una de las variables de diseno para
una aplicacién Bluetooth 2,45 G H z, con una frecuencia intermedia de salida de 1M H z. Con el
fin de realizar un trabajo acorde con el estado del arte de circuitos integrados analdgicos para
radiofrecuencia, los analisis presentados en este trabajo son derivados mediante la adaptacion
y revisién cuidadosa de diferentes trabajos especializados.

El disenio del LNA y el Mixer fue realizado para el proceso de fabricacion 0, 35um CMOS
C35B4 de AMS (Austria-MycroSystems). Algunas de las especificaciones de desempeno del
sistema en cascada del amplificador de bajo ruido y el mezclador de senal disefiados, obtenidas
mediante simulacién, son las siguientes: figura de ruido 7,9 dB, ganancia de voltaje total
27 dB, punto de interseccién de tercer orden referido a la entrada Prrps = —14,4 dBm,
sensibilidad de —85 dBm y un consumo de potencia total de 15,6 mW para una tensiéon de

alimentacién de 3,3V.

“Modalidad: Trabajo de grado.
“Facultad de Ingenierfas Fisicomecanicas. Escuela de Ingenierfas Eléctrica, Electrénica 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 TECHNOLOGYIj

AUTHOR: ARMANDO AYALA PABON

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 1M Hz. 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 0,35um 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 Prrps = —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
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Capitulo 1

Introduccion

Una de las tendencias actuales de la electronica es disefiar y construir todos los sistemas
electrénicos (como sistemas de comunicacién y control), dentro de un mismo circuito integrado
con el fin de mejorar desempenio, reducir costos y tamano. A pesar de esta tendencia, a nivel
local no se han adelantado estudios y trabajos continuos en el area de disefio de circuitos
integrados, lo cual incrementa la brecha tecnolégica existente en nuestro pais. Por tanto, se
hace necesario el desarrollo de nuevos trabajos en torno a esta drea, en aras de estar acorde a
la tendencia de la electrénica a nivel internacional y de adaptar localmente las metodologias
de diseno existentes en el estado del arte, para el desarrollo de aplicaciones especificas.

Precisamente, una manifestacién de los seres humanos por generar entornos confortables,
se evidencia en su afin por suplir la necesidad basica de comunicacién. Tener la posibilidad
de acceder a la informacioén en cualquier lugar, condicién y tiempo ha impulsado la demanda
de sistemas portatiles que promuevan dicho fin. Como respuesta a esta creciente demanda,
la academia y la industria electrénica han desarrollado sistemas de transmisién y recepcion
inaldmbricos (tmnsceiversﬂ), los cuales han adquirido gran importancia en el escenario tec-
nolégico mundial.

Un transceiver esta conformado bdsicamente por bloques de procesamiento de datos y
bloques de radiofrecuencia. Inicialmente los circuitos de radiofrecuencia se desarrollaron en
tecnologias de buen desempenio operando a altas frecuencias (Bipolar, GaAs, BiCMOS); sin
embargo, los altos costos de éstas tecnologias y la incompatibilidad de integracién con los cir-

cuitos de procesamiento de datos digitalesﬂ comprometen la disminucién de costos y tamano.

1Se utilizard este término en inglés debido a que la traduccién 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 presentaran en forma de

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

lamiento de las dimensiones de los dispositivos en esta tecnologia ha permitido mayor integracién y mejor



2 Capitulo 1. Introduccién

En un sistema de recepcién es indispensable utilizar un amplificador de bajo ruido (Low
Noise Amplifier, LNA) para amplificar las seniales 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 conversién directa, después de que las
seniales son amplificadas, los bloques mezcladores de senal trasladan en frecuencia la senal RF
a banda-base, donde la informacion puede ser facilmente recuperada y procesada.

El LNA y el mezclador de senal son bloques muy importantes dentro del receptor, ya que
estos corresponden a la etapa de entrada del sistema, y por consiguiente, afectan el desempeno
total y el requerimiento de desempeno de los bloques adyacentes o subsecuentes que conforman
el receptor. Por tanto, el diseno de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de senal es
critico en cualquier sistema de recepcién.

En este trabajo el problema de disenio del amplificador de bajo ruido y el mezclador de
senal en tecnologia CMOS, es abordado mediante la adaptacion de metodologias ya existentes
en la literatura, cumpliendo con los compromisos entre cada una de las variables de diseno
para una aplicacién Bluetooth 2.45 GHZEL con una frecuencia intermedia de salida de 1M H z.
Con el fin de realizar un trabajo acorde con el estado del arte de circuitos integrados analégicos
para radiofrecuencia, se presentan andlisis que abordan las caracteristicas méas relevantes de
desempertio, los cuales exponen el compromiso entre cada una de las variables de diseno y
hacen enfisis en las posibles estrategias de optimizacién de desempeno de cada una de las
etapas que conforman el LNA y el mezclador de senal; estos anélisis son derivados mediante la
adaptacién y revisiéon cuidadosa de diferentes trabajos especializados, como tesis doctorales,
tesis de maestria y publicaciones en revistas internacionales.

Con el propésito de crear un marco contextual en el diseno del LNA y del mezclador de
senial CMOS, en este capitulo se exponen brevemente las consideraciones a nivel de sistema y
el estado del arte en el disenio de cada uno de estos bloques. Finalmente, se presenta la forma

como esta 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 inalambricos.

Sin embargo, desde que el desarrollo de sistemas portatiles apunta a la disminucién del factor

desempeno de estos circuitos. Adicionalmente el aumento en la frecuencia de operacién ha perfilado la tecno-

logia CMOS como una opcién viable para implementacién de circuitos RF [1].
3Se selecciona esta frecuencia de operacién, debido a que hace parte de una de las bandas de radiofrecuencia

ISM destinadas internacionalmente para usos no comerciales con propdsitos industriales, cientificos y médicos.
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Antena Mixer Filtro BB
—~ ADC
X
Oscilador
X 0
== 0 M) PLL
—~= 0’ W,

\>—~ ~ Abc —C
e

Figura 1.1: Receptor con arquitectura de conversién directa.

tamano, costo y potencia, la arquitectura de conversién directa comenzé a ser interesante para
la implementacién del receptor.

Receptores de arquitectura de conversién directa, también llamada arquitectura homodina
o zero-IF (Frecuencia Intermedia igual a cero), son altamente integrables en un sélo circuito
integrado, debido a que el filtro de rechazo de imagen no es requerid(ﬂ, y las etapas subse-
cuentes al mezclador de senal 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
senal directa (I) y la ruta de senal en cuadratura (Q)ﬂ asi como la distorsion de orden par
y ruido flicker que contaminan la senal 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
se muestra un receptor con arquitectura de conversién directa; en especial se resaltan el LNA
y el mezclador de sefial, los cuales son bloques fundamentales que determinan el desempeno

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

1.1.2. Compromisos en el diseno de un LNA y un mezclador de senal

El diseno de un LNA y un mezclador de senal, es critico en el desempeno de un sistema de
recepcién, ya que estos bloques corresponden a la etapa de entrada del sistema. Estos bloques
deben estar en la capacidad de sostener senales relativamente grandes con baja distorsion
y proveer una ganancia suficientemente alta a los bajos niveles de potencia provenientes de
la antena —sin degradar la relacién senal 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.
5 Arquitecturas de conversién directa con salidas en cuadratura, son requeridas para sistemas de radio

transmisién que trabajan con sefiales moduladas en frecuencia y fase para evitar pérdidas de informacion.
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del sistema de recepcion.

El rango dindmico del receptor es determinado por su figura de ruido y los productos de
distorsién de intermodulacién (IM) generados; el desempeno de intermodulacién del receptor
es usualmente dominado por el mezclador de senal [4]. Ademds, la etapa anterior al LNA
generalmente es la antena, siendo necesario acoplar la impedancia de entrada a un valor

especifico que garantice maxima transferencia de potencia.

Por consiguiente, el disefio del LNA y del mezclador de senal requiere compromisos entre:
ganancia suficiente, baja figura de ruido, alta linealidad —tipicamente medida en términos del
punto de interseccién de tercer orden, 11 P3—, impedancia de entrada estable, aislamiento de
puertos y bajo consumo de potencia. Un impedimento adicional para disenar 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 pardmetros de los sistemas en radiofrecuencia [5]. Por tanto, una estra-
tegia de diseno de dispositivos CMOS en alta frecuencia depende de una buena caracterizacién
de los dispositivos para circuitos analdgicos, no obstante, a medida que aumentan los esfuer-
z0os en esta caracterizacién, el escalamiento o reduccion del canal degrada la precision de los
modelos. Para cumplir con el compromiso de las especificaciones de diseno, es necesario que
los modelos de los dispositivos consideren el comportamiento DC, AC, linealidad, fuentes de
ruido, y ademaés deben tener en cuenta el escalamiento, extraccién de pardmetros, variaciones

de temperatura y tolerancias del proceso [6].

De otro lado, la demanda de ciclos cortos de disefio ha impulsado la necesidad de optimizar
diferentes bloques de circuitos analdgicos que trabajan en alta frecuencia. Una estrategia de
diseno de LNAs RF CMOS que involucra la optimizacién del desempeno de ruido y linea-
lidad, con ganancia y disipacién especificadas, ya estd disponible en la literatura [7]. Esta
metodologia es propuesta mediante una formulacién de expresiones analiticas, encontrando
la geometria y punto de polarizacién de los diferentes dispositivos, tal que, la disipacién de
potencia, ganancia, frecuencia de operacién, acople de impedancias, desempeno de ruido y
linealidad sean adecuados. En el caso del mezclador de senal existe una investigacién [3] que
profundiza el andlisis y diseno de mezcladores CMOS de conmutaciéon de corriente, la cual

provee una técnica para optimizar sistematicamente el disefio de estos dispositivos.

En la siguiente seccién se muestran algunas de las publicaciones y trabajos realizados en
el disefio de LNAs y mezcladores de senal CMOS, con el fin de crear un marco contextual que
permita evidenciar la tendencia en el disefio de estos bloques, de acuerdo al estado del arte

de diseno de circuitos integrados analdgicos para radiofrecuencia.
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Tabla 1.1: Seleccion de trabajos publicados sobre LNAs integrados en CMOS.

NF Ganancia Prps3 Potencia Frecuencia
Autor Tecnologia Ano
(dB) | S21(dB) | (dBm)| (mW) (GHz)
9] | o8 20 -10.8* 9 1.23 0.25um CMOS 2001
[10] 2.6 5 5° 22.5 0.9 0.35um CMOS 2001
[10]4 | 2.8 2.5 18" 45 0.9 0.35pm CMOS | 2001
[8] | 3.5 22 12.7° 30 1.5 0.6um CMOS 1997
[11]¢ | 2.2 15.2 -3.2° 20 0.9 0.5um CMOS 1996

# Referido a la entrada.
b Referido a la salida.
¢ Arquitectura de degeneracién inductiva.

4 Arquitectura con mejoramiento de linealidad.

1.2. Estado del arte de LNAs CMOS

Hasta 1996, solo cuatro publicaciones sobre LNAs existian en la literatura [§]; sin embargo,
algunas configuraciones interesantes de disefio que optimizan la figura de ruido y/o linealidad
con consumos de potencia moderados han dominado en los ultimos anos. En la tabla se
muestran algunos de los disefios més representativos de LNAs CMOS.

El diseno realizado por Leroux [9] alcanza una de las figuras de ruido més bajas reportadas
hasta el momento, consumiendo menor potencia comparada con otros disenos, sin embargo,
presenta un menor desempeno con respecto a linealidad (medida en términos del punto de
interseccién de tercer orden, Prrps3) y una resistencia de entrada menor a 50€2 comprometien-
do el coeficiente de reflexién a la entrada. Por otro lado, el disenio implementado por Ding
maximiza Prrps mediante la introduccién de una arquitectura innovadora [10], utilizando una
técnica de cancelacién de las componentes de tercer orden, con lo cual se logra la mas alta li-
nealidad reportada en un LNA en los ultimos afios. La desventaja de este diseno es que utiliza
potencia adicional debido al circuito auxiliar empleado, que a su vez produce una reduccion
en la ganancia del LNA.

El diseno presentado por Karanicolas es un sistema representativo de alto desempeno [11],
reportando la méas baja figura de ruido y alto Prrps 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 estandar, como superheterodinos y de conversion directa, los cuales logran

su alta selectividad y sensitividad mediante operacién en banda angosta para sélo un rango
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de frecuencias de entrada. Estos modos de operacién 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 inaldmbricas modernas, se hace
necesario sistemas de comunicacién con mas ancho de banda y flexibilidad, conocidos co-
mo sistemas multi-estandar, es decir que pueden manejar varios estandares de comunicacion.
Las diferentes implementaciones de LINAs propuestas para sistemas multi-estdndar 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-
multdneamente acople de entrada de banda angosta en cada una de las bandas de operacidn,
ganancia en multiples bandas de frecuencia y bajo ruido. Su funcionamiento se basa en que la
transconductancia intrinseca del dispositivo activo es inherentemente de banda ancha y pue-
de ser usada en multiples frecuencias simultdneamente. 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-estandar, y suministra una metodologia general para alcanzar simultdaneamente

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

1.3. Estado del arte de mezcladores de senal CMOS

Tabla 1.2: Seleccién de mezcladores integrados en tecnologia CMOS.

NF Sa1 Prips Potencia fRF IF . _
Autor Topologia Tecn. | Ano
(dB) | (dB) | (dBm) (mW) (GHz) | (MHz)
Muestreo
[13] | 18> | -6 27 12 0.9 10 OVl 1um | 1993
retencion
Celda de
[14] 8.5 | 6.5 -3 39.3 1.9 250 . 0.8um | 1996
Gilbert
b Re-uso de
[11] 6.7 8.8 4.1 7 0.9 100 _ 0.5um | 1996
corriente
Fusién LNA
[15] 34> | 23 -1.5 20.7 2.1 12 Y| 0.35um | 2003
Mezclador

* Figura de ruido de banda lateral dinica (SSB NF).
P Figura de ruido de doble banda lateral (DSB NF).

En la tabla se muestran algunos disefios e implementaciones de mezcladores de senal
CMOS realizados en los 1ltimos anos. El primer mezclador de senal CMOS operando en
RF [13], presenta la més alta linealidad de los trabajos referenciados; sin embargo, esta con-
figuracion presenta pérdidas por conversion, degradando la figura de ruido del mismo.

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

un buen desempeno 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 disefios con caracteristicas de desempeno similares
con respecto a ruido y linealidad han sido presentados pero con un consumo de potencia méas
elevado [14].

Por tltimo, se presenta un disefio de LNA y mezclador de sefial fusionados en cuadratura
[15], el cual disminuye ruido y mejora linealidad con bajo consumo de potencia; este disefio

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

1.4. Organizacién del documento

El capitulo 2] describe en resumen los términos de operacién y no idealidades de los ampli-
ficadores de bajo ruido y los mezcladores de senal. Se establece el compromiso existente entre
cada una de las especificaciones de diseno, y finalmente se hace una seleccién de las topologias
en funcién de estos compromisos.

En el capitulo [3| se presenta el anélisis de ruido de cada una de las etapas que conforman
el LNA y el mezclador de sefial, particularmente para las topologias seleccionadas. Se plantea
el desempeno de ruido de los dos bloques, y se indican cuales son los posibles procedimientos
de optimizacion, haciendo énfasis en el compromiso entre las variables de diseno.

En el capitulo [d]se desarrolla el andlisis de linealidad para las etapas de transconductancia
con degeneracién inductiva, el dispositivo cascodo, y el par conmutado. Se plantean posibles
estrategias de optimizacién del desempeno de linealidad del LNA y el mezclador de senal.

En el capitulo [5| se plantean las estrategias a utilizar en el disefio del LNA y el mezclador
de senal, con base en los andlisis realizados en los capitulos[3|y |4l Posteriormente, se realiza el
diseno de los dos bloques cumpliendo con los compromisos minimos entre las especificaciones
del estandar Bluetooth.

En el capitulo |§| se presentan las consideraciones del diseno del layouiﬁ y, se realiza la
extraccion y analisis 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 revisién de algunos de los conceptos bdsicos en el
disenio 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 inversién (inversién débil, inversién moderada e

inversién fuerte), cuando el transistor se encuentra en saturacién.

STérmino en inglés usado aqui para describir el dibujo que se realiza mediante software y que representa el
diseno final de las mascaras utilizadas en el proceso de fabricacién de un circuito integrado.
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Capitulo 2

Especificaciones

FEn este capitulo inicialmente se hace una introduccién a los términos de operacién y
no idealidades de los amplificadores de bajo ruido y los mezcladores de senal. Finalmente,
en funcién de los compromisos entre cada una de las especificaciones de diseno, se hace una
seleccién de las topologias del LNA y el mezclador de senal, basdndose en trabajos previamente

publicados.

2.1. Consideraciones generales

El problema de disenio de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de senal 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 desempeno. Otra forma es implementar el
amplificador de bajo ruido y el mezclador de senial como un sélo bloque, como se muestra
en [15]. A continuacién se presentan las especificaciones de disefio més importantes de los

LNAs y los mezcladores de senal por separado.

2.2. Amplificador de bajo ruido

Como se mencioné en el capitulo [l el desempenio de este bloque puede llegar a dominar el
desemperno del receptor completo. Por consiguiente, en esta secciéon se mencionaran algunas
de las caracteristicas méds relevantes de desempeno, con el fin de formar un marco contextual

en el diseno del amplificador de bajo ruido.

2.2.1. Ganancia

El amplificador de bajo ruido RF es tipicamente el primer bloque de ganancia en un re-
ceptor. Por tanto, este debe suministrar ganancia suficiente a los pequenios 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 senal), garantizando una buena relacién senal a ruido para que la
informacién pueda ser procesada de forma adecuada. Como se muestra en la seccién 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 solo a la banda de frecuencia de interés, en ésta situacién tipicamente el

LNA es disefiado como un circuito de banda estrecha.

2.2.2. Ruido

Al ser el amplificador de bajo ruido la primer etapa de un sistema de recepcién, su figura
de ruido se adhiere directamente a la figura de ruido total (ver seccién[A.2.4)). Por est4 razén la
figura de ruido del LNA debe ser lo menor posible para mejorar la sensibilidad del receptor, la
cual determina o establece el limite més bajo de senial que puede ser detectado. Precisamente,
para minimizar la figura de ruido de una red ruidosa existe una teoria clasica, la cual se
basa en el uso de una impedancia de fuente 6ptima definida por los pardmetros de ruido [16].
Esta teorfa 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 estd asociada al compromiso con el consumo de potencia, el cual es un factor

muy importante en la tendencia actual de diseno 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 especifico, por ejemplo 50f2, para garantizar maxima trans-
ferencia de potencia. Cuando existe un filtro entre la antena y el LNA también es necesario
acoplar la entrada del LNA a 502, piies un desvio en la carga del filtro resulta en un pobre
desempernio de éste. Un disenio de LNA aislado requiere terminaciones con 50¢2 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 senal del oscilador local (LO)
que se filtra desde el mezclador de senal a la antena. En receptores heterodinos con altas
frecuencias intermedias, el filtro de rechazo de imagen suprime de manera significativamente
la filtracion debido a que la frecuencia del LO cae fuera de su banda de paso. De otro lado,

en arquitecturas de conversién directa las filtraciones son atenuadas principalmente por las
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caracteristicas de aislamiento inverso del LNA [18|. Precisamente, en algunas topologias de
LNAs es utilizado un dispositivo en configuracién cascodo para disminuir el efecto Miller y

asi mejorar las caracteristicas de aislamiento inverso.

2.2.5. Linealidad

Ademads del compromiso entre figura de ruido, ganancia, acople de entrada y aislamiento
de puertos, la linealidad es una importante consideracion debido a que el LNA no sélo debe
amplificar, sino que también debe mantener operacién lineal cuando recibe una senal débil
en presencia de una fuerte interferencia [17]. En el peor de los casos, el LNA puede llegar
a establecer el limite superior de senal de entrada recibida aceptable. Este limite superior
es establecido por la distorsién del LNA, el cual causa compresién de ganancia y tonos de
frecuencia no deseada en la banda de senal (ver seccién . 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 intermodulacién. El comportamiento no lineal en pequena
senial, en presencia de sefiales de interferencia en la entrada, es descrito tipicamente por su
definicién de Prrps como una medida del nivel de potencia a la entrada que causa distorsion
significativa, el cual es dominado por las no linealidades de tercer orden. Otra, medida impor-
tante de linealidad es el punto de compresién de 1-dB (P_14p), la cual es representativa para
evaluar el comportamiento no lineal en gran senal sin tener en cuenta senales de interferencia,
incluyendo las contribuciones de todas las no linealidades de orden impar. Particularmente,

P_14p estima el nivel de la potencia de entrada que causa que la ganancia de la componente

fundamental se reduzca 1dB (ver secciones yA.3.2).

2.3. Mezclador de senal

Un mezclador de senal 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 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
senal deben ser elementos no-lineales o variantes en el tiempo para proveer una traslacién de
frecuencia.

En la literatura un mezclador de senal ideal es fundamentalmente un multiplicador cuya
salida es igual al producto de la senal 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 senal de
salida del mezclador estd conformado por las componentes suma (funcién up-conversion) y

diferencia (funcién down-conversion) del espectro de la sefial de entrada con la frecuencia del
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oscilador local (LO). En sistemas de recepcién 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 conversién directa).

Un mezclador de sefial real no es un multiplicador ideal. Aunque la senal del oscilador
local sea una forma de onda sinusoidal pura, la funcién de salida del mezclador de senal
contiene todas las combinaciones posibles de los productos de mezclado de las componentes
armonicas de la frecuencia del LO wrp, y de la senal RF wrp 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:

WIF = MWRF + NWLO (2.1)

donde
m,n=0,+1,£2,--. (2.2)

Como se mencioné con anterioridad las senales 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 senales
espurias en banda.

A continuacion se realizara una revision de las caracteristicas més significativas de los
mezcladores de senal, con el fin de establecer algunas de las consideraciones a tener en cuenta
en el diseno de este bloque. Adicionalmente, con base en esta revisién se determinaré cuales
son las variables mas relevantes que afectan el desempeno y que por consiguiente, deben ser

estudiadas con més detenimiento en los capitulos posteriores.

2.3.1. Ganancia de conversion

La ganancia de conversién de un mezclador de sefial puede ser definida como la relacion
entre el nivel de la senal de salida deseada y el nivel de la senal de entrada RF. La ganancia de
conversién puede ser positiva o negativaﬂ ganancias de conversién negativas son comunmente
referidas como pérdidas de conversién. Al aumentar las pérdidas de conversién se incrementa
la figura de ruido del sistema, y por tanto, es necesario que las etapas anteriores al mezclador
de senal suministren mayores niveles de amplificacién, lo cual puede llegar a incrementar el
consumo de potencia de las etapas anteriores al mezclador. Aumentar la ganancia de con-
versién del mezclador de senal mejora el rango dindamico del receptor mediante la reduccién
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 conversion del mezclador de senial es tipicamente especificada por medio de

la ganancia de potencia, que se define como la relacién de la potencia entregada a la impedancia

'Expresando la ganancia en decibelios (dB).
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de carga en la frecuencia de salida deseada IF = frr — fro y la potencia suministrada por

el puerto de entrada:

2
Ganancia = 10 * log ( (Vom> Bs

7 RL) (dB) (2.3)

donde Rg y Ry son las resistencias de la fuente y de la carga, respectivamente. V;, es el
voltaje de entrada RF y Vg, es el voltaje de salida en la frecuencia IF. La ecuacién
es particularmente valida cuando la impedancia de entrada y de salida del mezclador estan

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 ecuacion [2.1) un mezclador de senal transfiere una senal desde
una unica banda de frecuencia a varias bandas de frecuencia de salida. Similarmente la senal
en una banda de salida se puede originar desde multiples bandas de frecuencia de entrada;
estas multiples bandas de frecuencia en la entrada y la salida son llamadas bandas laterales o
bandas imégenes.

Bandas imdgenes que estan localizadas lejos de la banda de la senal de entrada en el domi-
nio de la frecuencia son facilmente filtradas. Sin embargo, en mezcladores de senal utilizados
en receptores heterodinos, donde la salida es obtenida en la frecuencia f;r y la senal de en-
trada estd en la frecuencia frr = fro + fir, la senal en la banda imagen frys = fro — fir es
también trasladada a f;p. El espectro usualmente contiene informacién 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 recepcién con frecuencia intermedia
frr baja se hace mas dificil 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 integracion y aumenta los costos de fabricaciéon. Como se mencioné en la seccién [1.1.1
el problema de la banda imagen desaparece en los receptores con arquitectura de conversion
directa o zero IF, sin embargo, estos presentan otras desventajas que no estan presentes en

receptores con otras arquitecturas.

2.3.3. Ruido

La funciéon de mezclado es inherentemente ruidosa, debido a que mientras el mezclador
transfiere senal sélo desde la banda de entrada a la salida, este transfiere ruido a la salida
desde multiples bandas de frecuencia. Por tanto, la figura de ruido de los mezcladores de senal
tiende a ser considerablemente méds grande que la de los amplificadores y por consiguiente,

este bloque es un contribuyente significativo de ruido en muchos sistemas de comunicacion.



14 Capitulo 2. Especificaciones

Puerto
RF

(a) (b)

Figura 2.1: (a) Filtracién de la senal del oscilador local a la entrada y salida del LNA; (b)
filtracién de la senal RF de entrada al puerto del oscilador local.

Adicionalmente se debe tener en cuenta que el ruido generado en un mezclador tiene
estadisticas periddicamente variantes en el tiempo. Esto se debe a que el punto de operacién
de los dispositivos cambia periédicamente con el tiempo, y el procesamiento de la senal desde
el punto en el cual el ruido es generado a la salida puede ser periédicamente variante en el
tiempo [19].

La figura de ruido del mezclador puede ser especificada mediante la figura de ruido de
banda lateral inica (SSB NF') o de doble banda lateral (DSB NF'). SSB NF es usado para
mezcladores cuya senal deseada se encuentra en solo una de las bandas laterales de la entrada,
como es el caso de los mezcladores de sefial en los receptores heterodinos, donde la banda
imagen no hace parte de la banda de senal deseada. DSB NF es usada para sistemas que
usan la frecuencias RF y las frecuencias imagenes como entradas deseadas, por ejemplo, los
receptores de conversién directa [17]. SSB NF es calculada tomando en cuenta sélo 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 conversién 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 mas alta que DSB NF.

2.3.4. Aislamiento de puertos

La tnica senal 1til que se transfiere en el mezclador es desde la banda de senal en el puerto
de entrada a la banda de senal en el puerto de salida, cualquier otra potencia transferida es
parasita y es posiblemente perjudicial.

Cualquier filtracién de la fuerte senal del LO a la salida actia como una interferencia
para los circuitos que siguen el mezclador de senal, mientras filtraciones del LO al puerto de
entrada en un receptor pueden alcanzar la antena y ser transmitidos causando problemas a
otros usuarios, figura [2.1fa). Ademds 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 conversién directa [2].
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Por éstas razones, un pardmetro 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 facilmente implementado y ademas
la separacién entre las diferentes bandas de frecuencia puede ser pequena o ceroﬂ Por lo
tanto, estructuras balanceadas que desempenen una cancelacién de las senales no deseadas

son extensamente usadas [3].

2.3.5. No-Linealidad

La senial amplificada por el LNA (y en algunos casos filtrada por un filtro de rechazo de
imagen) es aplicada al puerto RF del mezclador de senal. Por consiguiente, éste puerto debe
exhibir suficientemente bajo ruido y alta linealidad debido a que interferencias proximas son
amplificadas por el LNA y por tanto pueden producir fuertes productos de intermodulacién
[18].

En la practica el mezclador de senal exhibe no-linealidades y en cuanto a su comporta-
miento, éste puede ser considerado como un sistema variante periédicamente en el tiempo y
débilmente no-lineal [3], la tltima consideracién es vélida cuando los niveles de senal aplicados
al mezclador son suficientemente pequenos. La relacién entrada-salida de estos sistemas en

alta frecuencia puede ser descrita con una serie de Volterra con coeficientes variantes periédi-
camente en el tiempﬂ (ver seccién |A.3)):

Yy = Pl(tafa) O$+P2(t,fa,fb) O,CL'Q +P3(tafa7fbafc) OxS + - (24)

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

+oo
Yy = Z [Pl,n(fa) ox + P2,n(faa fb) S 1'2 + P3,n(fau fba fc) o 333 + - ] ejZﬂnfLOt (2'5)

n=-—oo
La serie de Volterra que describe la intermodulacién en la banda de frecuencia de interés puede
ser extraida tomando los primeros coeficientes de la serie de Fourier de Py (¢, fa), Pa(t, fa, f5),

y Ps(t, fa, f, fc) respectivamente.

2.4. Seleccién de la topologia del LNA

Diferentes topologias de LNAs han sido investigadas con el fin de encontrar una topologia
que mejor se adapte al cumplimiento entre los compromisos existentes entre las diferentes

variables de disefio.

2Por ejemplo, en receptores con arquitectura de conversién directa donde la sefial del LO y la sefial de
entrada son indistinguibles en frecuencia.
38e utilizara la notacién empleada en [3] para representar las series de Volterra.
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(a) (b) (c) (d)

Figura 2.2: Arquitecturas para acople de impedancia de entrada: (a) Fuente comin con acople
resistivo; (b) Fuente comin con realimentacién; (¢) Compuerta comun; (d) Fuente comun con
degeneracién inductiva.

Los primeros LNAs fueron implementados en tecnologias diferentes de CMOS, como Bi-
polar, Arseniuro de Galio (GaAs) o BICMOS, con estrategias de diseno las cuales dependen
de la seleccién de un dispositivo (con geometria fija), de circuitos de polarizacién y de acople
de impedancias para obtener un mejor desempeinio en funcién de las especificaciones. Como
estas tecnologias presentan buenas caracteristicas AC operando a alta frecuencia (RF), el ma-
yor interés de los disenadores es hacer un acople para maxima transferencia de potencia sin
degradar el desempeno 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 18].

La primera arquitectura, figura usa terminacién 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 topologia fuente comun con realimentacién, figura [2.2(b)l Este amplificador es de
banda ancha, presentando una disipacién de potencia mayor comparado con otros disenos
que poseen un desempeno de ruido similar, lo cual lo hace poco atractivo para aplicaciones
portatiles. La tercera arquitectura usa una configuraciéon de compuerta comun, figura
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 polarizacién. Sin embargo, se puede mostrar
que la figura de ruido tiene un limite inferior de 2.2dB, para un transistor CMOS de canal
largo perfectamente acoplado [8]; para transistores de canal corto este limite inferior puede

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

Por tltimo, otra topologia usada en el disenio de LNAs, es la configuracién fuente comun

con degeneracion inductiva, figura[2.2(d), la cual puede mejorar la relacién senial 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 realimentacién inductiva ideal sin pérdidas mueve
la impedancia de fuente hacia el acople de potencia éptimo 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 préacticos, cominmente la configuracién
cascodo se utiliza para mejorar la estabilidad y aislamiento inverso (aislamiento de puertos)
del amplificador.

Cada una de éstas topologias puede ser implementada en forma de entrada simple o di-
ferencial. Las formas o topologias de entrada diferenciales cominmente requieren el uso de
un balunﬁ o elemento similar, para transformar la sefial que llega de la antena usualmente en
terminacion simple a una senal diferencial, lo que aumenta el niimero de componentes compro-
metiendo la capacidad de integracién dentro del mismo circuito integrado. Adicionalmente,
los baluns en la préactica introducen pérdidas extras en altas frecuencias, las cuales aumentan
la figura de ruido total. De otro lado, si el LNA es disenado como un circuito diferencial, este
requiere un mayor consumo de potencia para obtener un desempenio de ruido comparable a
las configuraciones de entrada simple [2,7].

Como se demuestra en [7,[8,[21] la topologia que mejor cumple los compromisos entre
las variables de diseno es la configuracion de fuente comin con degeneracién inductiva con
entrada simple, utilizando un dispositivo cascodo en su salida para mejorar el aislamiento de
puertos. En el diseno del LNA presentado en este trabajo se utilizard estd topologia y los

andlisis presentados en los siguientes capitulos aplican particularmente a ésta configuracion.

2.5. Seleccion de la topologia del mezclador de senal

En el mundo de los circuitos bipolares los mezcladores de conmutacién de corriente preva-
lecen. Aunque los mezcladores pasivos basados en FET's como interruptores analégicos eran
apropiados para CMOS, el primer mezclador CMOS operando en RF fue basado en un circuito
clésico de muestreo, seguimiento y retencién con capacitores conmutados [13]. Sin embargo,
se noté que un circuito de seguimiento de banda ancha también seguiria el ruido blanco ge-
nerado por los circuitos posteriores, lo cual degrada la figura de ruido del mezclador de senal.
Por estas razones esta propuesta fue reemplazada por otras versiones de mezcladores de sefial
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 tipicamente es un dispositivo disefiado para convertir una sefial eléctrica no balanceada a balan-
ceada, o viceversa; adicionalmente, algunos baluns también proveen transformaciéon de impedancias. Estos son
casi siempre implementados a través del uso de transformadores.
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Figura 2.3: Mezclador activo CMOS de conmutacién de corriente balanceado con entrada
simple.

plificar la senal de entrada, mientras que los mezcladores pasivos siempre presentan pérdidas
(al menos en términos de potencia) [3].

Los mezcladores activos comunmente usados en forma integrada son los mezcladores de
conmutacién de corriente ya que proveen un alto aislamiento de puertos, ganancia suficiente
de voltaje, alta linealidad y un buen desempenio con respecto a ruido. Los mezcladores con la
configuracién de re-uso de corriente (current-reuse configuration) [11], los mezcladores activos
de un solo transistor, mezcladores de compuerta dual, mezcladores que inyectan la senal del
oscilador local por el terminal del cuerpo del transistor (back-gate mizer), son otros ejemplos
de configuraciones de mezcladores activos CMOS que pueden ser encontrados en la literatura.
Los mezcladores pasivos mas comunmente usados son los mezcladores pasivos conmutados,
ya que presentan una excelente linealidad; sin embargo presentan considerables pérdidas de
conversién y requieren una potencia més 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 regién de
triodo [23]. Una breve descripcién de cada una de las configuraciones de mezcladores de senal
CMOS mencionados anteriormente se encuentra en [3].

De acuerdo a lo expuesto anteriormente y debido a que ya existe una investigacién que
propone una técnica para optimizar sisteméticamente el diseno [3], se selecciona la configu-
racién de mezcladores de sefial CMOS de conmutacion de corriente, figura Nuevamente,
en este caso se selecciona una topologia con arquitectura de entrada simple por razones simi-
lares a las mencionadas en Los analisis presentados en los capitulos posteriores aplican

particularmente a los mezcladores de senal de conmutaciéon de corriente.



Capitulo 3

Ruido

3.1. Introduccion

Con base en lo expuesto en los capitulos[I]y [2] es evidente que algunas de las caracteristicas
mas relevantes en el diseno de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de senal son: la
ganancia, el desempefio con respecto a ruido y linealidad. Por tanto es necesario estudiar cada
una de estas caracteristica de una forma més detallada. En este capitulo se presenta el andlisis
de la impedancia de entrada, ganancia y ruido de cada una de las etapas que conforman el
LNA y el mezclador de senal.

Debido a que las topologias seleccionadas para el LNA y el mezclador de sefial CMOS,
tienen en comun la etapa de transconductancia, en este capitulo se presenta el analisis de
impedancia de entrada, ganancia y ruido de las etapas funcionales que conforman cada uno de
estos bloques. Inicialmente se presenta el andlisis de la etapa de transconductancia CMOS de
fuente comun, dando especial interés al andlisis de ruido térmico en esta etapa. Seguidamente
se presenta el andlisis del comportamiento en gran senal, ganancia y ruido térmico en el par
conmutado del mezclador de senal. Finalmente, se presenta un analisis cualitativo que permite
estimar el efecto del ruido flicker en el desempeno 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 disefio, inicialmente
se presentaran expresiones analiticas que estimen la impedancia de entrada y la ganancia de
la etapa de transconductancia. Posteriormente, se plantea el andlisis de ruido de la etapa de
transconductancia en funcién de los diferentes pardmetros del circuito. Al finalizar la seccién,
se discute el efecto sobre el desempetio de ruido de utilizar un dispositivo en configuracion de

compuerta comun en cascodo con la etapa de transconductancia.

19
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5 in % lio

Figura 3.1: (a) Etapa de transconductancia CMOS con degeneracién en la fuente; (b) Modelo
equivalente en pequena senal.

3.2.1. Impedancia de entrada

Enla ﬁgura se muestra una etapa de transconductancia CMOS con degeneracién en
la fuente. La fuente de voltaje Vi y la impedancia Z; representan el equivalente de Thevenin
de los elementos conectados al nodo in, incluyendo la fuente de senal y la impedancia equi-
valente del circuito de polarizacién. En la figura se muestra el modelo equivalente de
pequena senal, en el cual se desprecia el efecto cuerpo, la capacitancia compuerta-dreno Cyg,
la resistencia parasita de la compuerta y la resistencia de salida del transistor. Tomando como
base este modelo aproximado, se puede hacer una estimacion de la impedancia de entrada Z;,

mediante un andlisis AC en pequena sefial de la siguiente forma:

. Vs
i = (3.1)
Vin = iinZg + Vys + (iin + gmVys) Zs' (3.2)

donde Z,, representa la impedancia equivalente conectada entre compuerta y fuente del
transistor M;. Seguidamente, substituyendo (3.1) en (3.2) y definiendo Z;, = Vi, /i se

obtiene:
Vi
Zin = Zﬂ = Zg + Zs/ + ng =+ ngs,ng (33)
wm
Si se desea acoplar la impedancia de entrada para que halla maxima transferencia de
potencia en una banda estrecha de frecuencia, es necesario que Z;, = Zs* en la banda de
frecuencia de interés. Por tanto, si la impedancia de la fuente es predominantemente resistiva,

Zs ~ R,y si Zys corresponde a la impedancia de la capacitancia Cys intrinseca del transistoﬂ,

'En 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 tamano del transistor.
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lo més conveniente es que Z,' y Z9E| sean elementos inductivos, para que la red serie de entrada
esté en resonancia y se acople a un valor especifico de la resistencia de entrada, sélo en la
banda de frecuencia deseada. Es decir, con una etapa de transconductancia con degeneracién
inductiva en la fuente, se puede obtener acople de impedancias para maxima transferencia de
potencia en una banda estrecha de frecuenciaﬂ

Asumiendo que Zs' y Z, son elementos inductivos con resistencias pardsitas en serie,
Z =R, +jwLsy Z, = Rp,+jwLs, Zgs = 1/jwCys y que la red de entrada se encuentra en
resonancia en la frecuencia de interés wy, se puede deducir de que Z;, se puede expresar
aproximadamente como:

Im

Lin &~ RLS + RLg + Tg + =— L (3.4)
Cye

donde 7, representa la resistencia parasita de la compuerta del transistor. Si las resistencias
parésitas son despreciables comparadas con el tltimo término de (3.4), la impedancia de
entrada en la frecuencia de resonancia wy se simplifica a:

9m
Zin ~ —Ls ~ wrLy 3.5
Cos wr (3.5)

siendo wr la frecuencia de ganancia unitaria de corriente y

1
2y - 3.6
0N T L) Co (3.6)

Por tanto, para obtener maxima transferencia de potencia se debe cumplir:
wrLs = R (3.7)

De y es importante destacar, que la resistencia de entrada bajo condiciones
de resonancia despreciando las resistencias parasitas, depende directamente de la frecuencia
de ganancia unitaria de corriente wr y del valor del inductor Lgs. Por tanto, para un valor
de resistencia de entrada determinado, el valor requerido de inductancia L; aumenta si wp
disminuye. Un incremento en el valor de la inductancia Ls causa un mayor consumo de area,
y tipicamente un deterioro en el factor de calidad del inductor, lo cual se ve representado en
la presencia de resistencias parasitas considerables que afectan las condiciones de resonancia,
y deterioran el desempeno de ruido (ver seccién . En este sentido, existe un compromiso
de diseno entre la frecuencia de ganancia unitaria de corriente wr, el valor de la inductancia

Ls y la resistencia de entrada requerida R;.

2La impedancia Z4 permite un mayor grado de libertad entre la banda de frecuencia de interés y el reque-
rimiento de una resistencia de entrada especifica.

3De otro lado, si se desea hacer acople de impedancias en multiples bandas de frecuencia, se pueden utilizar
impedancias externas entre compuerta-dreno, compuerta-fuente, que permitan alcanzar méxima 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 wy, el
tamano del transistor de la etapa de transconductancia y el valor de los inductores L, y Ly, ya
que de acuerdo a la ecuacion la frecuencia de resonancia depende inversamente del valor
de la capacitancia Cgys y del valor de los inductores Ly y Lg. Si el tamano de los transistores
se reduce, la capacitancia Cys intrinseca del transistor disminuye, y por consiguiente aumenta
el valor requerido de L, + L, para una frecuencia de resonancia determinada; lo cual conlleva

nuevamente a un mayor consumo de drea y a un incremento en las resistencias pardsitas.

3.2.2. Ganancia

A continuacién se presenta el andlisis para determinar la ganancia de la etapa de
transconductancia en funcién de los parametros de diseno del circuito de la figura
Definiendo como ganancia la funciéon de transferencia que relaciona la corriente de salida i,
con el voltaje de entrada Vs, del modelo simplificado de la ﬁgura se deduce el siguiente

analisis:

1o = gm‘/gs ths = iinng (38)
. Vi
Uin = T+ Zin (39)

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

lo nggs
G = ——- —— 3. 10
Transc V; Zs n Zm ( )
substituyendo (3.3]) en (3.10]) se obtiene:
io gm|ng|
G p— —_— = 3'1].
|G rransel Vil ~ [ Zs+ Zg+ Zgs + 25 (1 + gmZgs)] (3.11)

De se concluye que en principio para maximizar la ganancia de la etapa de
transconductancia, es necesario que la funcién del denominador de 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 ~ R, la impedancia Zys corresponde a la
impedancia de la capacitancia Cys, Z' = Ry, + jwLs y Zy = Rp, +jwLs, y que la red RLC
serie equivalente de entrada se encuentra en resonancia, de y la ganancia de la
etapa de transconductancia se aproxima a:

Im 1
wOCgs Ry + RLg + RLS +rg+ wp Ly

‘GTransc| ~ (3.12)

Despreciando las resistencias parasitas de los inductores, la resistencia parasita de la com-

puerta del transistor, y asumiendo que se presenta acople de impedancias para méxima trans-



3.2. Etapa de transconductancia 23

ferencia de potencia, de (3.12) sigue:

wr 1 . uwr
wy Rs +wrLg ~ 2wo Rs

|GTransc| ~ (313)

Finalmente, teniendo en cuenta que wr para un transistor NMOS en la regién de saturacién

es aproximadamente:
_ 3pn(Vgs — Vi)
212

donde p,, es la movilidad de los portadores, Vg, es el voltaje compuerta fuente, V; es el voltaje

wr

(3.14)

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 degeneracién inductiva en condiciones de reso-
nancia para méaxima transferencia de potencia, es independiente de la transconductancia g1
y del ancho del transistor M7, pero depende directamente de wr y por consiguiente del voltaje
efectivo Vys — V; aplicado al transistor de la etapa de transconductancia. Adicionalmente, la

ganancia se incrementa con el aumento de la relacién wr/wy.

3.2.3. Analisis de ruido térmico

Habiendo establecido expresiones analiticas que relacionan la impedancia de entrada y la
ganancia con los pardmetros del circuito, a continuacién se presentara el andlisis de ruido
térmico para la etapa de transconductancia de la figura El transistor NMOS se mo-
delard con sus fuentes de ruido intrinsecas iy 4 € i, 4 como se muestra en la figura (ver
seccién ; 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
analisis y permite obtener expresiones simplificadas que muestran de forma aproximada el
compromiso existente entre las variables de diseno mas relevantes. La corriente de ruido i, 4
representa el ruido térmico del canal, mientras i, 4 representa el ruido del canal acoplado o
inducido en la compuerta a través de la capacitancia de canal distribuida Cy,.

Para realizar un andlisis AC de un circuito con fuentes de ruido se debe usar un método de
Fourier, ya que este permite evaluar valores medios cuadraticos aplicando técnicas de la teoria
bésica de circuitos [20]. El método plantea que una variable aleatoria z(t) puede ser expresada
en términos de su intensidad espectral S;(f), y por consiguiente, una tensién aleatoria V()
puede ser expresada como [Sy (f)A f]l/ 2 de la misma forma una representacién analoga puede
ser obtenida para una corriente aleatoria.

De forma consecuente con el enunciado anterior, en el modelo de ruido de la figura (3.2
1/2

se usa ing = [i2 Y% e ing = [i2 ,]'/% para las fuentes de ruido de compuerta y dreno,
respectivamente. Por tanto se puede hacer un andlisis AC para determinar la influencia de las
fuentes de ruido i, 4 € i, 4 en el desempetio de la figura de ruido, y la dependencia de este con

respecto a las impedancias Z,, Zgs, Zs y Zs'.
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Figura 3.2: Modelo para anélisis de ruido de la etapa de transconductancia.

Aplicando técnicas de circuitos y realizando un analisis AC de la figura teniendo en
cuenta solo las fuentes de ruido intrinsecas i, 4 € i,4 del transistor NMOS, se obtienen las

siguientes expresiones:

Vs .
Vs = (gml‘/gs + in,d)Zs/ + (Zg - ln,g)Zs/ (3.15)
gs
|7
‘/S = _‘/gs - (Z - Zn,g)(Zg + Zs) (316)
gs
2.n,o = 09m1 ‘/gs + Z'n,d (317)

igualando (3.15) y (3.16]) se obtiene:

ing(Zg + Zs + Zs') —inaZs'

Zg+2s

V.. =

gs ’
gm1 Zs

1+ 7.7 + Zo Zos

(3.18)

Substituyendo (3.18)) en , se encuentra la corriente de ruido referida a la salida %, , en
funcién de las fuentes de ruido i, g € iy 4:

2 4+ Zps+Zy+ Zs .
— ( 9 9 ) Zn,d+

i ngng(Zs/ + Zg + Zs)
e Zs/(1+gm1ng) +ng+Zg +Zs

ZS (W + gm1Zgs) + Zgs + Zg + Zs

ing (3.19)

Ahora, escribiendo (3.19) de la forma:
in,o - xzn,d + y’l‘n7g (320)

y teniendo en cuenta que i,, 4 € 7, 4 estdn correlacionadas por medio de ({A.7)), se puede expresar

(3.20) en funcién de los valores medios cuadraticos de iy o, in,q € in,4 de la siguiente forma:

ino’ = |z 2@ + y|*i2 , + Re{2a™yir, ying} (3.21)
ino? = |22 4 + [y, + 2 Re{a*ye}\/i2 4 02, (3.22)

donde ¢ ~ —30,395 representa la correlacién existente entre las fuentes de ruido i, 4 € iy 4.
Substituyendo de (3.19)) los valores correspondientes de x y y en (3.22)) se encuentra que el
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valor medio cuadratico de la corriente de ruido referida a la salida es aproximadamente:

T |Zs" + Zgs + Zg + Z| 2
0 ZS (1 + Gm1Zgs) + Zgs + Zg + Zs|? ™
972711’298’2‘294‘28"‘28,‘2 5

’ 3.23
‘Zsl(]- +gm1ng) =+ ng + Zg + Zs|2 n,g ( )

2 Re{(Z + Zgs + Zy + Z:)"gm1 ZgsZg + Zs + Z5') &} [ =
’Z5l(1+gmlzgs)+ng+Zg+Z5‘2 n,d "1n,g

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

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

F=1+=2 (3.24)

2
Vn,s,0

~.

donde 1'22

V5 550

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

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

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

generador, Ry, se obtiene:

Zz% = ]GTTW&C\Q@ con @ = 4kTR;Af (3.25)

donde |Grransc| estd dada por (3.11), & 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 funcién de los valores medios cuadréticos de las fuentes de ruido y de

las impedancias asociadas con el circuito de la figura[3.2

L4 Yi(Zoot Zo+ 22 2, 2
F:1+‘ + ¥l ;”L 9; 2| 2L 14 Y (Zy + 2P
gml‘ng‘ |}/S’2Vn2,s |Y;|2Vn2,s
— (3.26)
2 1+ Yo(Zos + Z,+ Z))* by q U,
+Re{( + Bl g P2 T D) (1+Y5(Zg+Zs’))c}M
gm1 ng ’Y;PVTLQ,S

representando Yy = 1/Z; la admitancia del generador de entrada. En la ecuacién anterior
se desprecian las contribuciones de ruido térmico de las impedancias Zgs, Zy y Zs'; si estos
elementos presentan alguna resistencia parasita considerable, su contribucién de ruido térmico
se adhiere directamente al factor de ruido aproximadamente de la forma R, /R, siendo R, la
resistencia parésita de cada uno de los elementos.

Cabe destacar que cominmente el efecto de la corriente de ruido de dreno i, 4 es el mas

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

4Sin embargo, en altas frecuencias el ruido inducido en la compuerta 4, , 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 resonancial| [12], es decir:
Zgst Zy+ 2 =0 (3.27)

En consecuencia, asumiendo que Zy es la impedancia de la capacitancia intrinseca Clgs, 1o
mds oportuno es que Z, + Z,' tenga un efecto inductivo; por esta razén nuevamente utilizar
degeneracién inductiva en la fuente del transistor de la etapa de transconductancia es lo mas
conveniente.

Suponiendo que Z, y Z,' son inductores ideales (Zy = jwLy y Zs' = jwLy), Ys es comple-
tamente real (Y = 1/R;), que la condicién se satisface, y reemplazando , ,

- ) v ¢ ~ —70,395 en (3.26]) sigue:

1 5a w?(Ly + Lg)? 4]
Falt Lywe,, 14 L8 T 2s) ) g, | 2 2
+ ’wa'g R, { 5 ( + R > 0,79 57} (3.28)

donde 7 y 6 son pardmetros dependientes de la polarizacion, wr = gm1/Cys, ¥ & = gmi1/3do,
siendo g4 la conductancia dreno-fuente con el voltaje dreno-fuente igual a cero. Bajo condi-

ciones de resonancia:

1 1
(Ly+ Lo)Cys wily + Ls) wCys’ (w = wo) (3.29)

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

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

w v [1 b« )
F=1+— —(1 — .
Pt e 079V5v} (3:30)

con ( )
w(Ls + Ly 1
in = = 3.31
Qin R wCys R ( )
de esta manera, (3.30]) se puede definir de la siguiente forma:
w
F =14y f(Qmn) (3:32)
wr

donde

1 (1 do 1)
f(Qin) = an{ + 7(1 +Q7,) - 0,79\/;} (3.33)

5No obstante, como se menciona en la seccién y existe una teoria cldsica que minimiza el factor
de ruido mediante la utilizacién de una impedancia de fuente 6ptima, sin embargo, estd optimizacién no permite
obtener un compromiso entre maxima transferencia de potencia y consumo de potencia. Esta optimizacién es
particularmente 1til cuando se tiene un dispositivo con una geometria fija y, se puede variar la impedancia de
la fuente Z;.
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De ([3.33)) es posible obtener un factor de calidad 6ptimo Qin, opt para el cual f(Q;y,) presenta
un minimo y por consiguiente el factor de ruido se minimiza para una frecuencia de ganancia

unitaria wr determinada, obteniendose asi:

54 079 [ v
in,opt — 1 o & T < 34
Qin,opt \/+a25 a,/55 (3.34)

De la misma forma, aproximando la capacitancia Cys del transistor MOS en la regién de

saturacion a:

s — %WLCM (3.35)

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

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

3
2WR8 COJ: LQin,opt

Wi opt = (3.36)

donde Qjn opt estd dado por , R, es la resistencia de la fuente de entrada, C,, es la
capacitancia del éxido de silicio entre compuerta y fuente por unidad de area, L es la longitud
del canal del transistor y w es la frecuencia de interés (frecuencia de resonancia).

Es importante resaltar de y , que las expresiones que estiman el factor de
ruido y el factor de calidad 6ptimo Qin opt, son funciones dependientes de los pardmetros
vy d. Debido a que éstos pardametros dependen de las tensiones de polarizacién y de la
longitud del canal de una forma no especificada aun en la literatura, no es posible hacer
una optimizacién y cuantificacion exacta del desempeiio de ruido del circuito. No obstante,
en algunas publicaciones se asume que a pesar de que los pardmetros v y § varfan con las
condiciones de polarizacién y la tecnologia de fabricacién utilizada, su relacién ¢/~ se mantiene
aproximadamente constante e igual a 2 [§].

Retomando y se puede hacer una estimacion del factor de calidad 6ptimo y
el factor de ruido minimo, substituyendo por valores aproximados v~ 4/3, 6 = 8/3 y a =~ 0,8

para transistores de canal corto [24]:

Qin,opt ~ 1783 (337)

w
Fmionpt Z 1 + 17911)7/11 (338)

En este contexto y teniendo en cuenta que wr se puede aproximar con en la regién
de saturacién, de y se puede deducir que inicialmente para minimizar la figura
de ruido y aumentar la ganancia de la etapa de transconductancia es conveniente adoptar
L = Ly, para maximizar el valor de wp. Otra posibilidad es aumentar el voltaje efectivo
Vgs — Vi aplicado al transistor de la etapa de transconductancia, sin embargo, este aumento

de tension 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 diseno de circuitos integra-
dos. Por tanto, hasta el momento es evidente que para la etapa de transconductancia con
degeneracién inductiva existe un compromiso de disefio entre desempeno de ruido, ganancia

y consumo de potencia.

3.2.4. Dispositivo cascodo

Usualmente un dispositivo cascodo en configuracion de compuerta comtn es conectado
a la salida de la etapa de transconductancia, como se muestra en la figura la fuente
de corriente Ig representa la etapa de transconductancia. En el caso del LNA el dispositivo
cascodo Ms provee aislamiento de puertos y garantiza estabilidad, mientras en el caso de un
mezclador activo de conmutacion de corriente, este dispositivo representa los transistores del
par conmutadd®}

La figura presenta el modelo aproximado de ruido equivalente para analizar la
contribucién de ruido del dispositivo cascodo a la salida iy 02, sin tener en cuenta el ruido
introducido por la etapa de transconductancia. Suponiendo que el polo asociado con las ca-
pacitancias Cys2 y C), estéd suficientemente alejado de los polos asociados con la capacitancia
compuerta dreno Cygqo del transistor My y las capacitancias pardsitas del circuito, se puede
deducir del modelo de la figura mediante un andlisis en AC, que se forma un polo en

la frecuencia:

_ 9m2 + Gmp2

~ 3.39
P Cp + Cgs2 ( )

donde ¢,,2 ¥ gmpe son la transconductancia de compuerta y cuerpo del transistor My respecti-
vamente, C), es la capacitancia parasita total a tierra (o algin otro nodo de baja impedancia)
¥, Cys2 es la capacitancia compuerta-fuente del transistor M si la compuerta del transistor
M, estéa conectada a un nodo de baja impedancia.

Asumiendo que la compuerta del transistor Ms estd conectado a un nodo de baja impe-
dancia se puede hacer una estimacién del ruido adicionado a la salida debido al transistor Mo,

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

. Im2 + gmb2 ) Jw(Cp + Cys2) .
in,02 A . in,g2 + - In,d2 3.40
e Im2 + Gmp2 + ]w(CgSZ + Cp) e 9m2 + Gmv2 + ]w(cp + CgsZ) " ( )
jl
. . wp .
~ — _ 3.41
in,02 1 +]wﬂ In,g2 + 1+ ]wﬂp n,d2 ( )

SEsta representacién es particularmente vélida cuando uno de los transistores del par conmutado est4 apa-
gado o en la regién de corte.
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# n,02

ng2 Voo —— - OmoVge2 Omb2Vbs2 Ind2

Figura 3.3: (a) Dispositivo cascodo de la etapa de transconductancia. (b) Modelo de ruido
equivalente en pequena senal.

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

(w)Q w

— 1 = ) 5 w
z% oo N 71 Ty %792 + 71 n (p j2in d2 2|C|7(7)2 2721792 7172170,2 (3.42)
w

P

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 cominmente pequena, y por consiguiente
puede ser despreciada. Bajo estas consideraciones la contribucion de ruido del transistor Mo

a la salida es aproximadamente:

T (a2)” T _ (a5)”
U0z ™ m n,d2 = WLLkT')’ngQ (3.43)

»
donde g492 es la conductancia del dreno de M5 en triodo, para el mismo voltaje de polarizacion
Vygs2 ¥y Vis2 = OV

Es importante resaltar de que si w << wy, la contribucién de ruido del dispositivo
cascodo a la corriente de salida es despreciable comparada con la contribucién de ruido de la
etapa de transconductancia. Por lo tanto, si el valor de w, es dominado por la capacitancia
entre compuerta y fuente Cys del dispositivo cascodo, es conveniente seleccionar el transistor
My con las menores dimensiones posibles, ya que esto aumenta w), y por consiguiente mejora

el desempeno de ruido del dispositivo cascodo.

3.3. Par conmutado

En seguida se presenta el comportamiento en gran senal, la ganancia, y el analisis 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 conmutacién de corriente balanceado con entrada
simple; (b) Modelo bésico de un mezclador CMOS de conmutacién de corriente.

en la figura . El analisis del comportamiento en gran senal y ganancia, fue tomado y
adaptado de [25].

Debido a que el modelo simple de ley cuadratica del transistor MOS no es apropiado
para tecnologias modernas de canal corto, en esta seccién se utilizarda una mejor aproximacion
para la relacién corriente-voltaje del transistor MOS en la regién de saturacién fuerte, el cual

estd dado por:
(Vgs — Vi) w

I=K—————"——— K=x~uC,;—
1+ 0(Ves — Vi) Hromar

(3.44)

donde I es la corriente de dreno, Vs es el voltaje compuerta-fuente, y V; es el voltaje de
umbral del transistor. El parametro K depende de la movilidad de los portadores u, de la
capacitancia del 6xido de silicio por unidad de area C,,,, es proporcional al ancho del transistor
W e inversamente proporcional a la longitud del canal L. El parametro 8 modela en primer
orden la resistencia serie de la fuente, la degradacion de movilidad debido al campo vertical,
y la velocidad de saturacién debida al campo lateral en transistores de canal corto; éste

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

3.3.1. Comportamiento en gran senal

Si una senal periddica Vo suficientemente grande es aplicada al par conmutado forma-
do por los transistores My y Ms, como se indica en la figura la polarizacién de los
transistores My y My varia periédicamente con el tiempo. Cuando un voltaje diferencial Vo
més grande que un cierto valor V, es aplicado entre las compuertas de los transistores, uno

de ellos se apaga; si el valor absoluto del voltaje instantdneo del oscilador local es mas bajo
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que V, la corriente entregada por la etapa de transconductancia M3, es compartida entre los
dos transistores My y Msy. Por tanto en el ultimo caso, es conveniente expresar la corriente
de dreno de cada transistor en funcién del voltaje del oscilador local Vo vy la corriente de la
etapa de transconductancia Ip.

En el andlisis 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 Iz. También
se asume que la carga de My y Ms5 es tal que, los transistores permanecen en saturacién du-
rante el intervalo de tiempo que estan conduciendo. Bajo éstas consideraciones, despreciando
la conduccién en subumbral y asumiendo que los transistores My y M;s son simétricos, el
comportamiento en gran senal del par conmutado es descrito aproximadamente por medio del
siguiente sistema de dos ecuaciones:

(Vasa — Via)? LK (Vass — Vis)?
1+0(Vass — Via) 1+0(Vass — Vis)
Vasa — Vass = Vio (3.46)

=Ig (3.45)

donde Vs v Vgss son los voltajes compuerta-fuente de los transistores My y Ms, respecti-
vamente. Despreciando el efecto cuerpo, asumiendo Vi = Vi5 = V4, substituyendo en
y resolviendo para Viggs— V4, se encuentra el limite inferior del voltaje del oscilador local
Vio necesario para que se presente conmutacion, es decir, para que uno de los transistores
del par conmutado esté en corte. En el instante en el que Vggs — Vi = 0 y considerando Vio

positivo se cumple:
K(Vasa— Vi) =Ip(14+0(Vasa — Vi) con  Vgsa—Vi=Vio (3.47)

por lo tanto, el limite inferior de Vo para el cual toda la corriente de polarizacién I circula

a través de un sélo transistor se aproxima a:

9 6213 Ip
De (3.48)) se deduce que V,. depende de la corriente de polarizacién Ig, de los parametros
K y 0, es decir, depende de la tecnologia 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 es funcion del voltaje instantaneo del oscilador local Vi y, de la corriente
de salida de la etapa de transconductancia I3 = Ig +1,, siendo Ip la corriente de polarizacién

e 15 la corriente de pequenia senal;

Iy =1y —Is = f(Vio(t), Ip +is) (3.49)
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Teniendo en cuenta que en aplicaciones tipicas de RF i es pequena, al aplicar una expan-
sién de Taylor de primer orden a (3.49)) se obtiene:

L~ f(Vio(t), Ig) + 8({193 (Veo(t), Ip)is (3.50)
Isal ~ pO(t) + pl(t)is (351)

donde py(t) y p1(t) son formas de onda periédicas, con periodo igual al periodo del oscilador
local Tro. Durante un intervalo de tiempo A, cuando Vpo(t) estd entre V, y —V,, y ambos
transistores estan encendidos, po(t) y p1(t) dependen de Vio(t), de Ip, y de la caracteristica
corriente-voltaje de los transistores. La corriente de pequena senal de cada rama del par
conmutado es determinada por un divisor de corriente y se puede demostrar despreciando el

efecto cuerpo que:

~ gm4(t) — ng(t)
P (t) ~ gm4(t) + ng(t)

donde gma(t) ¥ gms(t) representan la transconductancia en pequena senal de My y Ms.

(3.52)

De acuerdo a el producto entre p;(t) e is representa una traslacién en frecuencia
del espectro de la senal i4, por cada uno de los arménicos que conforman p;(¢). Es importante
mencionar que con un buen acople de los transistores My y Ms, p1(t) presenta simetria de
media onda y por consiguiente tiene s6lo componentes arménicas de orden impar.

En sistemas de recepcién usualmente el desplazamiento por el primer armonico de p; (t) es
de interés, ya que este corresponde a un desplazamiento de la sefial de entrada en el dominio de
la frecuencia por una frecuencia del oscilador local. Por consiguiente en este caso, la ganancia

de conversién del par conmutado puede ser expresada como:

Ge=|p11 (3.53)

donde py,; representa el primer coeficiente de Fourier de p;(t). Para altas amplitudes del
oscilador local, p;(t) se aproxima a una forma de onda cuadrada y G. es aproximadamen-
te 2/m. Por consiguiente, el par conmutado disminuye la senal proveniente de la etapa de
transconductancia.

Después de haber analizado de forma muy general el comportamiento en gran senal y la
ganancia del par conmutado, a continuacién se presenta el anélisis del ruido térmico generado

por el par conmutado.

3.3.3. Analisis de ruido térmico

Las expresiones presentadas en la seccién para modelar el ruido de los transistores
MOS asumen que el transistor tiene un punto de polarizacién constante. Como ya se ha

mencionado, el par conmutado es un circuito con un punto de operacién variante en el tiempo;
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sin embargo, se ha demostrado que si el punto de operacién cambia con el tiempo, el ruido
resultante se puede modelar todavia 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 andlisis se modela el ruido térmico generado por los transistores del par conmutado de la
misma forma como se presenta en la seccién

Cuando uno de los transistores My o M5 del par conmutado de la figura|3.3.1|estd apagado,
la operacién del par conmutado es equivalente a la de un dispositivo cascodo en configuracion
de compuerta comun, como el mostrado en la figura pero con un punto de polarizacion
variante en el tiempo. Como se discutié en la seccién [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 My 6 Ms
estd apagado.

Sin embargo, durante el intervalo de tiempo en que el valor absoluto de Vo es menor que
V:, los transistores My y M5 estan encendidos y pueden contribuir significativamente al ruido
de salida. En seguida se presenta el analisis de ruido correspondiente, sin tener en cuenta
la resistencia de salida de los transistores, asumiendo que los transistores permanecen en
saturacién durante el periodo de tiempo que estdn encendidos y suponiendo que las compuertas
de los transistores My y Ms estan conectadas a un nodo de baja impedancia. En la figura
se presenta el circuito correspondiente para el andlisis de ruido del par conmutado, las
fuentes de corriente iy 44, in,g4, inds € in,g5 representan el ruido térmico de canal y el ruido
inducido en las compuertas de los transistores My y Ms respectivamente, y C), representa la
capacitancia asociada con el dreno del transistor M3 de la etapa de transconductancia.

Realizando un analisis AC del circuito de la figura y definiendo:

Cr = Cp+ Cysa + Cyss (3.54)
9 = gma + gmba + gms + Gmbs (3.55)
g Im4 + 9Gmb4 + 9m5 + 9mbb
wpr = - = 3.56
T O Cp+ Cysa + Cyas (3.56)

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

tado referido a la salida como:

2(gms + gmbs) + jwcT] . [2(9m4 + gmba) + ijT]
g(1+j7%) L (i)
gma + gmba) — (gms + gmbS):| w [(gm4 + gmba) — (gms + gmb5)}
g(1+j7%) "o g(1+j7%)

Z'n,sal = Z.n,d4 |:
(3.57)

+in,g4 |:<
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In05

nd5
g§
gmbsvbs€<? InsV, s<? o

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

De se puede concluir que el mayor aporte de cada una de las fuentes de corriente
de ruido inducido en las compuertas, i, g4 € iy g5, se presenta cuando uno de los transistores
del par conmutado estd apagado, no obstante, como ya se menciond en la seccién su
contribucién 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 My y Ms, ipq4 €
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 %, 44 € iy, g5 N0 estan correlacionadas,
y expresando los términos de la ecuacién en funcién de sus valores medios cuadraticos,

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

- 4 (gms +2gmb5)2 1+ (wf)ZmH(gm“ +29mb4)2 1+ (G, 1 i%dg) (3.58)
’ g 1+(5,7) g T+ (5)
donde
Wyt — 2(9ma + gmpa) - 2(gms + Gmis) (3.59)

Cr P Cr

La transconductancia y las capacitancias asociadas con los transistores del par conmutado
varian con el tiempo, por tanto, para cuantificar la contribucién de ruido de los transistores
My y Ms es necesario hallar el valor promedio de en un periodo del oscilador local.
No obstante, si se desprecian los efectos capacitivos en , no se tiene en cuenta el efecto
cuerpo, se aproxima g., &~ gq0 y se substituyen % e % por , se puede obtener una
expresion simple que permite observar el comportamiento de la densidad espectral de ruido

térmico introducido por el par conmutado de la siguiente formaﬂ

gm4(t)gm5 (t)
~ 16KTy <gm4<t> T gm5<t>> (3.60)

"Dado que se carece de una expresién que relacione el pardmetro  con el punto de polarizacién, en este
caso se asume -y constante. En casos practicos se toma el valor de  correspondiente a la tensién de polarizacién
cuando la tensién del oscilador local es cero [3], dado que en este instante de tiempo es donde el par conmutado
contribuye més ruido ya que los dos transistores se encuentran operando simultdneamente en la region de
saturacion.

n sal ™
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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
contribucién de ruido del par conmutado a la saliada puede ser aproximada como [3],

T 16kT~ I
n,sal T A

donde A es la amplitud del oscilador local e Ip es la corriente de polarizaciéon suministrada

(3.61)

por la etapa de transconductancia. De la aproximacién mostrada en la ecuacién se
deduce que la contribucién de ruido del par conmutado disminuye con el incremento de la
amplitud del oscilador local y es proporcional a la corriente de polarizacién Ig 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 My y My se encuentran
encendidos simultdneamente. De otro lado, a mayor corriente de polarizacién Iz de la eta-
pa de transconductancia mayor contribucién de ruido del par conmutado, ya que la tensién
necesaria V, para que se presente una conmutacién completa de My y M5 se incrementa (ecua-
cién (3.48))), y por consiguiente, el intervalo de tiempo en el cual estdn 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 polarizacién Ig de la
etapa de transconductancia. Sin embargo, lo ultimo puede llegar a degradar el desempeno de
ruido de la etapa de transconductania y el desempeno de linealidad del mezclador de senal. 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

FEn los analisis de ruido presentados con anterioridad sélo se ha tenido en cuenta el efecto
del ruido térmico generado por los transistores MOS, sin embargo, en el caso de un receptor
inaldmbrico de conversién 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 razén 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
operacion del mezclador de senal CMOS seleccionado, ya que este bloque es el encargado de
demodular la senial RF presente en el puerto de entrada a baja frecuencia, y por consiguiente,

los efectos del ruido flicker pueden afectar su desempeno.



36 Capitulo 3. Ruido

En las secciones se presenta un anglisis cualitativo del efecto del ruido flicker
en un mezclador activo conmutado CMOS con entrada simple, basandose en un modelo fisico
simple publicado para el analisis de ruido en mezcladores de sennial CMOS en radiofrecuencia
[28]. Este modelo estima el ruido flicker en la salida de un mezclador activo conmutado
mediante la formulacién de expresiones simples, las cuales establecen una dependencia entre
el ruido del mezclador, la amplitud del oscilador local y otros parametros del circuito.

Un mezclador activo CMOS con entrada simple basicamente estd conformado por una
etapa de transconductancia, un par conmutado y una carga de salida. Inicialmente se des-
cribe cualitativamente la contribuciéon de ruido de la carga de salida y de la etapa de
transconductancia, y seguidamente se presenta el andlisis cualitativo del comportamiento
del par conmutado con respecto a ruido flicker, mediante la adaptacién de los resultados

encontrados en [28].

3.4.1. Carga de salida

En un mezclador de senal con arquitectura de conversién directa, el ruido flicker en la
carga de salida afecta directamente el desempeno de ruido del mezclador. Este ruido puede
ser disminuido con una seleccién 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 caida de tensién 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 tensién en serie con la compuerta del transistor de la etapa de transconductancia. Asu-
miendo ésta representacién, el ruido flicker de la etapa de transconductancia es trasladado
en frecuencia de la misma forma presentada en la seccién [3.3.2] por tanto éste aparece en
la salida del mezclador de senal alrededor de la frecuencia del oscilador local fro y todos
sus armoénicos de orden impar, ya que si los transistores del par conmutado son simétricos
la funcién p;(t) presenta simetria de media onda y por consiguiente, sélo 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 traslacion
de frecuencia, debido a que la frecuencia de corte del ruido flicker de los transistores MOS
es usualmente més baja que la frecuencia del oscilador local fro. No obstante, debido a que
tipicamente se presenta desacople en los transistores del par conmutado, una pequena con-

tribucién del ruido flicker de la etapa de transconductancia puede aparecer en la salida del
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mezclador de senal.

3.4.3. Par conmutado

El modelo presentado en [28] asume que los transistores del par diferencial de la figura
conmutan insténtaneamentdﬂy por consiguiente el ruido flicker de los transistores My
y M5 puede ser representado por medio de una fuente de voltaje de entrada equivalente inde-
pendiente de la polarizacién, y con una densidad espectral de potencia proporcional al inverso
de la frecuencia. A pesar de éstas simplificaciones, los resultados obtenidos tedricamente 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 comunmente constantes de tiempo mas grandes que el periodo
tipico de oscilacién del par conmutado T7p, y por consiguiente, se puede asumir que las
fluctuaciones de carga en los transistores My y M5 debidas al ruido flicker, pueden ser referidas
como un voltaje V,, en la compuerta del transistor My con un valor RM S constante y una

densidad espectral de potencia proporcional a 1/f [28], como sigue:

K
Vn,rms = 2% —=F
WespLeprCoxf

donde Ky es una constante dependiente del proceso de fabricacién, Weyrr y Lesy son el ancho

Af (3.62)

efectivo y la longitud efectiva del canal del transistor, C,, es la capacitancia del 6xido de silicio
por unidad de drea y f es la frecuencia. El factor de 2 representa el ruido no correlacionado
de los dos transistores My y Ms.

El efecto de Vj, puede ser interpretado como una modulacién aleatoria de los instantes
de tiempo en los cuales el par diferencial formado por My y Ms conmuta. En cada evento
de conmutacién el desplazamiento en el instante de conmutacion modula la forma de onda
de corriente diferencial ig4, en la salida del mezclador. Aunque la amplitud de la forma de
onda de la corriente de salida permanece constante, el ruido V;, avanza o retarda el tiempo de
cruce en cero por un tiempo At, como se ilustra en la ﬁguraﬂ Si se aproxima el voltaje
del oscilador local Vio(t) en el intervalo de tiempo At como una linea recta con pendiente S,
correspondiente a la pendiente de V(%) en sus cruces por cero, el intervalo de tiempo en el

cual se desplaza el instante de conmutacién se puede aproximar por At ~ V,,(t)/S.

8Se supone que una pequefia excursién del voltaje diferencial Vio causa que la corriente de la etapa de
transconductancia Ip + s conmute completamente de My a Ms.
Figura adaptada de [2§].
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Bajo estas consideraciones, la forma de onda de corriente de salida i, en el mezclador de
senial consiste de una onda cuadrada de frecuencia wro y amplitud Ig, superpuesta con un
tren de pulsos de ancho aleatorio At y amplitud 2/5 con frecuencia 2wy, €l cual representa
el efecto del ruido flicker a través del mecanismo directo, como se muestra en la figura |3.6)
(b). El efecto de V;, puede ser estimado mediante el valor promedio de la corriente de salida

1sq; SObre un periodo, de la siguiente forma:

9 v,
Yfnl,sal = TO2IBA75 =4lp STZO

(3.63)

donde 17,0 es el periodo del oscilador local. De se deduce que el ruido flicker equivalente
en la compuerta del transistor My, aparece en la salida en bajas frecuencias y por consiguiente
afecta una senial demodulada a una frecuencia cercana a banda base. En el caso de una forma
de onda de oscilador local sinusoidal, ST es aproximadamente 27 A, donde A es la amplitud
del voltaje diferencial del oscilador local V.

Con el fin de hacer una estimacién del desempeno del mezclador de senal con respecto a
ruido flicker para el mecanismo directo, se predice la relacién senal a ruido SN Ry en la salida
de un mezclador activo con entrada simple y etapa de transconductancia con degeneracion
inductiva en la fuente. Expresando la ganancia de la etapa de transconductancia Grygnse con
, el ruido flicker equivalente a la salida con y aproximando la ganancia del par
conmutado Gper & 2/m, la relacién senal a ruido SNR; correspondiente para una forma de

oscilador local sinusoidal y una resistencia de entrada equivalente R es:

: 1 2
SN R, n GrranseGparVin NGRS EAGN A L gmsVin g 64
ifnl,sal 4[32‘;7”‘4 (Rs + wT?)Ls) ngsB Ip Vn

donde Ig, gm3, wr3, Cys3 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 degeneracién utilizada en la fuente del transistor de la etapa de
transconductancia.

De igual manera expresando la relaciéon corriente-voltaje de los transistores MOS por
medio de , la relacién g,,3/Ip y por consiguiente, la relacién senal a ruido SNR; se

aproximan a:

gm3 1 {2+‘9(VGS3 —VZ)} (3.65)
Ip (Vasz — Vi) L1+ 60(Vass — Vi) '
A 1 1 24 0(Vgss —V})}V;n
SNR| ~ — 3.66
'™ TR+ wrals) wCys (Voss — V0) { [ 0(Vass Vo) | T (3.66)

siendo w la frecuencia RF de la senal de entrada y Vags — V4 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 se deduce que la relacién senal 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 reducciéon del voltaje efectivo Viggs — Vi y la disminucién del area
de la compuerta del transistor M3 de la etapa de transconductancia, ya que esto ultimo reduce
directamente la capacitancia entre compuerta y fuente Clgys3.

Adicionalmente, SN R; también mejora con el aumento del drea de la compuerta de los
transistores del par conmutado, debido a que este aumento reduce el ruido flicker equivalente
V,, asociado con los transistores My y M5 (ecuacién ) Del mismo modo, como era de
esperarse, un aumento en la frecuencia RF de la senial de entrada w reduce la relacion senal

a ruido, ya que esto causa una disminucién en la ganancia de la etapa de transconductancia
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GTranse- Sin embargo aumentar el area de la compuerta de los transistores del par conmutado
y disminuir Vgg3 — V; usualmente degrada el ancho de banda del mezclador de senal, lo cual
puede llegar a comprometer su buen desempefo en altas frecuencias.

De otro lado, disminuir el voltaje efectivo Viggs — Vi aplicado al transistor M3 aumenta la
figura de ruido debida al ruido térmico generado por la etapa de transconductancia (seccién
, lo cual compromete el desempeinio de ruido del mezclador de senial. Teniendo en cuenta
todo lo anterior, se puede concluir que existe un compromiso de disefio entre el desempeno con

respecto a ruido térmico y ruido flicker, al menos en lo que al mecanismo directo se refiere.

Mecanismo indirecto

El analisis presentado en el item anterior, segin la ecuacién , sugiere que el ruido
flicker en la salida del mezclador de senal 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 V7o (t) en el puerto del oscilador local
(LO) del mezclador activo de la figura suficiente para que se presente conmutacién
en el par diferencial, en una mitad del ciclo de V7o(t) el transistor My estd encendido y el
transistor M5 estd apagadolg, y en la otra mitad del ciclo viceversa. Por lo tanto, si se asocia
todo el ruido flicker con la compuerta del transistor M, al igual que en el mecanismo directo,
es decir, modelando su efecto con una fuente de tensién Vj, en serie con la compuerta del
transistor My con un voltaje RM .S dado por , el comportamiento del par conmutado se
puede describir de la siguiente forma:

En la mitad del ciclo de Vpo(t) cuando M, estd encendido y Mjs estd apagado, en la
compuerta del transistor My esta presente una onda sinusoidal con la amplitud del oscilador
local sobre un nivel de continua V7o, el cual corresponde al voltaje de modo comin en la
entrada del puerto LO del mezclador de sefial, en serie con una fuente de ruido V,,. En la
préxima mitad del ciclo de Vio(t), el transistor M4 estd apagado y M5 estd encendjdo, y el
voltaje en la compuerta de M5 es inicamente el semiciclo positivo de una onda sinusoidal con
la amplitud del oscilador local superpuesta sobre el mismo nivel de continua Vo, ya que
todo el ruido flicker fue modelado con la fuente de ruido Vj, en serie con la compuerta del
transistor My.

Por consiguiente, el comportamiento del par conmutado puede ser modelado como un

ONuevamente, suponiendo que los transistores del par diferencial conmutan con una pequeiia excursién de
Vio (t)
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Figura 3.7: Mecanismo indirecto para un oscilador local (LO) sinusoidal: Mezclador de senal
de la figura reemplazado con un seguidor de fuente.

seguidor de fuente, con un voltaje en la compuerta que alterna entre V,, y cero alrededor de
un nivel de polarizacién Vo ., superpuesto con una onda sinusoidal completamente rectificada
y un voltaje pico igual a la amplitud del oscilador local, como se muestra en la ﬁguraE
representando C), la capacitancia total asociada con el nodo de fuente comin s. Por lo tanto,
el voltaje V; consiste de la superposicién de una forma de onda de carga y descarga debida a
V,,, y una onda senoidal completamente rectificada.

Como se demuestra en [28], después de superponer el ruido aportado por cada una de estas
senales, el ruido total a la salida debido al ruido flicker a través del mecanismo indirecto, puede

ser aproximado como:

0 QCP (U)L()Cp)2 }
n2,sal — Vn 3.67
el = T {Q%s + (wroCp)? (3.67)

donde g,,s es la transconductancia de uno de los transistores del par comutado. De se
deduce que cuando wroC), << gms €l ruido debido al mecanismo indirecto es despreciable
para un oscilador local de forma de onda sinusoidal; sin embargo, a medida que aumenta C;,
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 senal puede ser disminuido mediante la
reduccion de la capacitancia equivalente C), asociada al nodo de fuente comun del par con-
mutado. Cuando la capacitancia de unién del dreno de la etapa de transconductancia domina
la capacitancia total Cp, incrementar el tamano de los transistores My y M5 mejora la rela-
cién seiial a ruido, ya que V;, disminuye (ecuacién . No obstante, cuando la capacitancia
asociada con los transistores My y My domina, hacer los transistores del par conmutado mas
grandes degrada la relacién sefial a ruido, ya que V,, disminuye de forma aproximada con la
raiz cuadrada del drea de los transistores y (), aumenta linealmente con el incremento del
area de la compuerta de My y Ms [2§].

Por otro lado, en el caso particular de una etapa de transconductancia con degeneracion

"Figura adaptada de [28].
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inductiva en la fuente, disminuir la longitud de canal e incrementar el voltaje efectivo Vg3 —V;
aplicado al transistor M3 mejora la relacién senal a ruido, debido a que se incrementa wp
y por consiguiente la ganancia de la etapa de tranconductancia Grpqnse (ecuacién . Es
importante resaltar que contrario a este caso, en el mecanismo directo aumentar el voltaje
efectivo Vg3 — V; degrada la relacién senal a ruido. No obstante, en situaciones précticas el
mecanismo directo generalmente domina el desempeno de ruido flicker del par conmutado, y

por consiguiente es mas conveniente reducir el aporte de ruido a través del mecanismo directo.

En conclusién en este capitulo se han presentado algunos andlisis de rudio que permiten
acotar el campo de diseno, y establecer posibles procedimientos para obtener un desempefio
adecuado con respecto a ruido, en funcién del compromiso entre las diferentes variables de

diseno.



Capitulo 4

Linealidad

4.1. Introducciéon

Este capitulo pretende presentar una estimacién aproximada del desempeno de linealidad
de las etapas que conforman el LNA y el mezclador de senal, en funcién de las variables de
diseno, con el fin de acotar el campo de diseno y encontrar posibles estrategias de optimizacion.

El LNA y el mezclador de senal son circuitos de naturaleza no lineal, y por consiguiente,
si reciben senales en su entrada se generan senales deseadas y no deseadas en la salida (ver
seccién . Comunmente es de gran interés, la disminucién de las senales no deseadas que
caen dentro de la banda de operacion, y por tanto, es importante hacer una estimacién del
desempeno de linealidad de cada uno de estos bloques.

En general para el analisis y estimacion del desempenio de linealidad es cominmente usado
en la literatura la expansién en series de Taylor, para modelar el comportamiento no lineal de
los elementos de interés. Sin embargo, cuando es necesario aplicar el anélisis de linealidad en
alta frecuencia, tipicamente se utilizan las series de Volterra para modelar el comportamiento
no lineal de los dispositivos.

En altas frecuencias las caracteristicas de distorsion 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 senal procesada [29]. Bajo estas

consideraciones la relacién entrada-salida puede ser expresada como:

y = Bi(fa) o + Ba(fa, f5) 0 2% + Ba(fa, fofe) 0 a® + - (4.1)

donde z™ es la potencia n-ésima de la senal de la fuente de entrada, y B,, es el coeficiente de
la serie de Volterra. La operacién 'o’; es a veces llamada producto Kronecker y actia de la
siguiente forma. Si la sefial « es una suma de k tonos complejos en frecuencias fi, fa, -+, f,
el término 2" contiene tonos de salida en todas las frecuencias fi’+ f5+- - -+ f, donde cada f/

puede ser cualquiera de las frecuencias fi, fo,- - , fx. La contribucién de cada tono de salida es

43
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encontrado mediante la multiplicacién de éste con el coeficiente de Volterra de orden n-ésimo
evaluado en las frecuencias fi’, f},- -+, f1.

En este capitulo, particularmente se analiza la distorsion introducida por la intermodula-
cion de tercer orden. Para el andlisis de distorsion de la etapa de transconductancia CMOS de
fuente comun 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 periddicamente
en el tiempo. En este documento no se presenta un analisis detallado de distorsién por inter-
modulacién en el par conmutado; no obstante, se presenta de forma breve una discusién de

los andlisis y resultados encontrados en 3], para los mezcladores de conmutacién de corriente

CMOS.

4.2. Etapa de transconductancia

Las etapas de transconductancia CMOS comtunmente presentan una relacion corriente-
voltaje débilmente no lineal, la corriente de dreno es en general fuertemente dependiente no
solo del voltaje entre compuerta y fuente, sino también del voltaje entre fuente y sustrato
a través del efecto cuerpo. Por tanto, para realizar el andlisis de linealidad de una etapa
de transconductancia CMOS es conveniente expresar la corriente de dreno como un sistema
de dos ecuaciones; la primera ecuacién relaciona la corriente de dreno en senal ¢y como una
funcién del voltaje efectivo en senal entre compuerta y fuente vy — v¢, y la segunda ecuacion
relaciona la variacién del voltaje de umbral vy como una funcién de la tensién entre fuente y
cuerpo. Dichas expresiones han sido cominmente representadas como dos series de potencias
unidimensionales, las cuales involucran en el resultado final seis coeﬁcientesﬂ 0 como series
de potencias de dos dimensiones las cuales involucran nueve coeficientes [3].

En las siguientes secciones se presenta el andlisis de linealidad para etapas de
transconductancia CMOS de fuente comun, representando inicialmente las funciones de
corriente de dreno iy y voltaje de umbral v;, en senal, como dos series de potencias uni-
dimensionales; posteriormente se relaciona la corriente de dreno 4 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 comin es mostrada en la figura 4.1(a)|
De igual forma, un modelo equivalente en pequena senal se muestra en la figural4.1(b)| donde

la fuente de voltaje v; 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 comun con degeneracién en la
fuente; (b) Modelo equivalente en pequena senal para andlisis de linealidad.

conectada al nodo in, incluyendo la impedancia del circuito de polarizacion y la fuente de

sefial. La impedancia Z' representa la impedancia de degeneracién junto con la capacitancia

fuente-cuerpo del transistor, y cualquier otra capacitancia pardsita existente entre la fuente

del transistor de la etapa de transconductancia y tierra. En el modelo equivalente en pequeiia

senal y en el andlisis presentado posteriormente son adoptadas las siguientes suposiciones [3]:

La capacitancia intrinseca entre compuerta y fuente Cgys es constante para pequenas

perturbaciones del voltaje compuerta—fuenteﬂ

La dependencia no lineal de la capacitancia de unién 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 V; [26], pueden ser

despreciados.
La resistencia de salida del transistor es suficientemente alta y puede ser despreciada.

La capacitancia entre compuerta y dreno es pequena, y aunque su efecto es posiblemente

incrementado por el efecto Miller, esta puede ser despreciada.

Las ultimas dos suposiciones son particularmente vélidas cuando el dreno de la etapa de

transconductancia es un nodo de baja impedancia, como es el caso del LNA donde comtinmen-

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 senal activo.

*Esta es una buena aproximacién si el transistor permanece en saturacién fuerte [26].
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Asumiendo que las suposiciones antes mencionadas se cumplen, a continuacién se derivan
algunas expresiones con el fin de estimar los coeficientes de Volterra que relacionan la corriente
de dreno ¢4 con el voltaje de entrada v;.

Aplicando las leyes de Kirchoff y realizando un andlisis AC en el circuito de la figura

4.1(b)| se encuentra que:
vi = K(w)vgs + g2 (4.2)
vs = (jwCysvgs + iq) Zs' (4.3)

donde v; y vgs son los valores en pequena senal del voltaje de entrada y el voltaje compuerta-

fuente, respectivamente, y:
K(w) =14 jwCys(Zs+ Zy+ Zs') (4.4)

Si se desprecia la modulacién del canal, la relacién corriente-voltaje del transistor MOS
puede ser expresada de manera aproximada como una funcién del voltaje efectivo entre com-
puerta y fuente Vopr = Vgt = Vys — Vi (ecuacién ), donde V, es el voltaje compuerta-
fuente y V; es el voltaje de umbral del dispositivo. Si las variaciones de Vg, Vys v Vi al-
rededor del punto de operaciéon son suficientemente pequenas, la relacién corriente-voltaje
del transistor MOS presenta un comportamiento débilmente no lineal; por tanto, los valores
incrementales de la corriente de dreno ¢4 y del voltaje de umbral v; pueden ser expresados
aproximadamente como dos series de potencias de tercer ordenEL en funcién del valor incre-
mental del voltaje efectivo vgs y de la variacién del voltaje de fuente vs a través del efecto

cuerpo, como sigue:

. 2 2
1d = J1Vgst + 92Vt + g3Vgsy  COM Vgst = Vgs — Ut (45)

v = b1vg + bgvf + b3v§ (4.6)

donde g, y bn, n = 1,2, 3, representan los coeficientes de orden n que relacionan ig con vgst

y vy con vg, respectivamente. Invirtiendo (4.5) se obtiene:
'Ugst = Ugs V = T1lq + TgZd =+ 7’3Zd .

y reemplazando (4.6]) en (4.7 se encuentra vy, como una serie de potencias, en funcién de iq

y vs de la siguiente forma:
e 2 3 2 3
Vgs = T'1iq + T2ig + 130 + bivs + bavy + bavy (4.8)

donde las expresiones correspondientes para g,, r, y bn, con n = 1,2, 3, son derivadas en el
apéndice

3Nuevamente, si las no linealidades mayores de tercer orden son despreciadas.
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Como se mencioné en la introduccién de este capitulo para analizar los efectos no lineales
en alta frecuencia es conveniente expresar la corriente de salida 74y como una serie de Volterra

en funcién del voltaje de entrada v;, como se muestra en seguida:
iq = G1(wg) o v; + Go(wa, wy) 0 v? + G3(wa, wy, we) o V3 (4.9)

De (4.2), (4.3) y (4.9) se obtienen expresiones para vgs y vs como series de Volterra de v;.
Substituyendo estas y (4.9)), en , e igualando los términos de la misma potencia de v; se

encuentra [3]:

G (wa) = ]‘3((1‘;@)) (4.10)
G (e, ) = —W (3G (wa) G (wy) + b H (wa) H (wp)] (4.11)

1
D(wa + wp + we) [raG(wa) G (w) G + B H (wa) H (1) (4.12)

H(we) + 272G (wq) Ga(wp, we) + 2baH (wa) P(wp + we) G2 (w, we)]

G3(wa7 Wy, wc) - —

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 = bjwCys Z' (4.13)

B(w)= (14, )2 con wrw 9 (4.14)
Plw) = (1 - %)z; (4.15)
Dw)=r1+WZ/ + KZ(S;) (1= b1jwCysZ") (4.16)
N(w) = Dw)K(w) Hlw) = 3 (4.17)

Habiendo realizado una estimacién de los coeficientes de Volterra que relacionan la
corriente de dreno i4 con la tensién de entrada v;, en la siguiente seccién se presenta el
analisis de distorsion por intermodulacion de tercer orden, con el fin de hacer una estimacion
del desempenio de linealidad de la etapa de transconductancia y establecer el compromiso de

este con algunas de las variables de diseno.

4.2.2. Distorsion por intermodulacion de tercer orden

Cuando dos senales de canales adyacentes estan presentes en la entrada de un circuito de
naturaleza no lineal, se generan productos de intermodulacién de tercer orden que pueden
interferir con la senal deseada (ver secci6n |[A.3.3)). Si la senal de entrada deseada estd en
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presencia de una senal de interferencia de un canal adyacente con igual amplitud, es decir:
v; = Acos(wit) + A cos(wat) (4.18)

y si los tonos son muy cercanos en frecuencia w; = wy &~ w, como es usual en una prueba de
intermodulacién, se generan tonos de salida en frecuencias 2w; — we y 2we — w1 que pueden
interferir con la senal deseada, lo cual puede afectar considerablemente el desempefnio con
respecto a linealidad del circuito en analisis. Una medida de este efecto, es la intermodulacién
de tercer orden IM3, la cual establece una relacién entre la senal de salida generada por los

productos de intermodulacién de tercer orden y la salida debida a la componente fundamental.
De (A.32)) y por definicién de IM3 se obtiene:

Arpms 2as|A®
IM3| = = 4.19
| | Afundamental |al ‘ A ( )
3|Gs(2wg —wp)| .o 3|Gs(w,Aw)| 5
IM3|l=-|———F———+ =—-|—FA 4.20
‘ ‘ 4‘ Gl(w) 4 Gl(w) ( )
paraa=1, b=20a=2,b=1 (4.21)

donde Aw = w, — wy, y los coeficientes de la serie de Taylor han sido substituidos por los
coeficientes de la serie de Volterra dados en las ecuaciones —. Como se plantea
en [3], evaluaciones de (4.20) con pardametros tipicos muestran que la intermodulacién de
tercer orden IM3 puede ser aproximada por la siguiente expresion, la cual toma en cuenta los

términos més significativos:

3 |73 (Aw, 2w) A(w) |A(w)|? + bs B(w)|B(w)[?| ,
e D@V (w)PlAw) A 2
con r3' (Aw, 2w) = r3 — 2rj 2 ! (4.23)

3 | Dw) | Dew)
siendo A(w), B(w), D(w) y N(w) definidos por las ecuaciones (4.13)-(4.17). El término
r3'(Aw, 2w) representa la interaccién de los coeficientes de tercero y segundo grado, que rela-
cionan el voltaje efectivo compuerta-fuente vgs con la corriente de dreno i4 (ecuacion (4.7));
esta interaccion entre los términos de tercero y segundo orden se debe a las realimentaciones
presentes en el circuito, en este caso principalmente a la realimentacién suministrada por la
impedancia de degeneracién en la fuente Z,’.

El numerador de la estimacion de IM3 expresada en la ecuacién esta conformado
bésicamente por la suma de dos términos, el primero de los cuales depende de 73’ (Aw, 2w) y
el segundo término depende directamente del coeficiente de tercer orden b3 que relaciona la

variacion del voltaje de umbral V; con respecto al voltaje de fuente v, del transistor MOS, a
través del efecto cuerpo (ecuacién (4.6))).
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En algunos casos se supone que la no linealidad o distorsiéon producida por el efecto cuer-
po a través de b3 es despreciable, y solo se tiene en cuenta para la estimaciéon de IM3 la no
linealidad introducida por la relacién débilmente no lineal existente entre la corriente de dreno
iq y la variacion del voltaje efectivo compuerta-fuente vy —v;. No obstante, esta suposicién no
siempre se satisface y en determinadas situaciones la no linealidad introducida por el efecto
cuerpo puede llegar a dominar el desempeno de linealidad del circuito en cuestién. Precisa-
mente, de la aproximacion de IM3 encontrada en para la etapa de transconductancia
CMOS de fuente comun, se deduce que para que la intermodulacion introducida por el efecto

cuerpo sea despreciable, se debe cumplir la siguiente relacion:
‘bgB(w)|B(w)\2‘ << ‘Tg’(Aw,Qw)A(w)]A(w)ﬂ (4.24)

adicionalmente si se asume que:

1

b1

™ wr

|Z (w)| << |Z (w)| << (4.25)

blw

y se reemplaza (4.13)-(4.14) en (4.24]) se obtiene que la impedancia de degeneracién Z," debe

satisfacer lo que sigue:
1/3 1
T+ ()2

wr

r3’' (Aw, 2w)
b3

|1 Zs' (w)| << (4.26)

Por consiguiente, de se concluye que para pequenas magnitudes de la impedancia
de degeneracién Z' en la banda de interés la no linealidad debida al efecto cuerpo se puede
despreciar, comparada con el aporte a la intermodulacion de tercer orden introducida por la
relacién no lineal entre iq y vgs. Sin embargo, si el valor de la impedancia Z. s’ es muy alta, de
acuerdo con y (4.22)), el término proporcional a b3 en dominard la intermodulacién
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 limite de desempeno
con respecto a linealidad que se puede alcanzar en la etapa de transconductancia CMOS de
fuente comun.

Suponiendo que las condiciones (4.24))-(4.26]) se cumplen, y por lo tanto, el efecto de by y
bs puede ser despreciado, las ecuaciones (4.13[)-(4.17) se aproximan a:

A(w) ~ 1 (4.27)
B(w) ~ (1 +jwlT)zs' (4.28)

Z - K(w)ry + Z4
K(w) K(w)

N(w) = D(w)K (w) =~ K(w)ry + Z' (4.30)

D(w) ~r; +
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y en consecuencia, de acuerdo a (4.22)) y (4.23), haciendo las simplificaciones respectivas IM3

estd dado aproximadamente pOIﬂ

3
K
3w S IO a9 47 (4.31)
4K (w) + 1 Z' (w)[?
2 g3 2912 (Aw) 9125'(2w)
con 75’ (Aw, 2w) 73y { K(Aw) + 91 Z: (bw) | K(2w) + 9125 (2w) 32

donde los coeficientes 71, r2 y r3 han sido sustituidos por (B.17)-(B.19).

Bajo las condiciones mencionadas anteriormente, en principio para reducir la intermodu-
lacién de tercer orden IM3 de la etapa de transconductancia CMOS de fuente comin, es
conveniente que la reactancia de la impedancia de entrada Z;, (ecuacién ) se cancele
con la reactancia de la impedancia equivalente Zs, ya que esto disminuye el término K (w)
en conformidad con la ecuacién (4.4) y por tanto se reduce IM3 de acuerdo con . Por
tal motivo, si se supone que Z; es predominantemente resistiva en la frecuencia de interés, lo
més oportuno es que Z; + Z' tenga un efecto inductivo que cancele el efecto capacitivo de
Cys y reduzca K(w); de modo que utilizar degeneracién inductiva en la fuente del transistor
de la etapa de transconductancia nuevamente es lo més conveniente.

De otro lado, segtin la ecuacién IMS3 puede ser decrementado con la reduccién del
término 73'(Aw, 2w), el cual depende de las impedancias Zs, Z,, Z' y de la impedancia de la
capacitancia Cy, fuera de la banda de interés (terminaciones fuera de banda), en las frecuencias
Aw y 2w, a través de la interaccién de los coeficientes de tercero y segundo grado (g3 y g2).
Como se demuestra en [30] se puede alcanzar una cancelacién del término r3'(Aw, 2w), sin
afectar el desempeno de ganancia y ruido, mediante la seleccién apropiada de las terminaciones
fuera de banda. “Sin embargo, tal cancelacion 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 practicos la red de transformacién de la impedancia de entrada y
por tanto la impedancia Z,, dependen de los elementos parasitos del empaquetamiento y la
tarjeta de prueba, los cuales no son conocidos exactamente durante la fase de disefio” [3]. De
modo que practicamente en la fase de diseno lo que se puede alcanzar es una reduccién de
r3'(Aw, 2w) més no una cancelacién del mismo.

En el caso de que no se optimicen las terminaciones fuera de banda, r3'(Aw, 2w) puede
ser reducido mediante la seleccion de un punto de polarizacién apropiado, de tal forma que
la interacciéon de los coeficientes g3 y go descrita por la ecuacién se minimice. Cabe
senalar, que si r3'(Aw, 2w) es reducido a tal punto que no se cumple, la no linealidad
debida al efecto cuerpo domina IM3 a través del coeficiente bs.

Representando Z; en la frecuencia de interés w como Zs(w) = Ry + jXs(w), y asumiendo

4Si las no linealidades mayores de tercer orden son despreciadas.
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que: a) Las no linealidades més altas de tercer orden pueden ser despreciadas, b) La impe-
dancia de degeneracién Z' es tal que la no linealidad del efecto cuerpo no domina, ¢) Z, y
Zs' son inductores ideales (Z, = jwLy y Zs' = jwLy), d) La reactancia de la impedancia de
entrada Z;, se cancela con la reactancia de la impedancia equivalente Z5 en la frecuencia de

interés w = wy, es decir:
1

Wo Cgs

Xs(wo) = —wo(Ls + Ly) (4.33)

e) Las frecuencias de los tonos en (4.18]) con que se hace la prueba de intermodulacién son
muy cercanos, de tal forma que Zy'(Aw) = jAwLs ~ 0; se puede deducir de (4.4)), (4.31)) y
(4.32), haciendo las simplificaciones respectivas, que la intermodulacién de tercer orden IM3

puede ser estimada por la siguiente expresion:

3 (wr\? g1 R / 2
IM3|~-| —)] ————— Aw. 2 A 4.34
a3 §(U0) e (B 2u) (434
donde,
293 g172woLs
r / Aw,zw ~ _@ 2|: - - - 435
3 0) gt " 37 |1+ j2woCys[ Zs(2wo) + j2wo(Ls + Ly)] + g152woLs (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:

iq
‘GTransc| = |

(2

— Gt~ (U0 s (4.30

lo cual esta de acuerdo con el resultado encontrado en la ecuacién (3.13)).

Una medida adicional que tipicamente es de interés para evaluar el desempeno de un
circuito en presencia de senales de interferencia es el punto de interseccién de tercer orden
referido a la entrada ITP3, que es definido como la magnitud de la senal de entrada para la
cual el término de intermodulacién de tercer orden a la salida tiene la misma magnitud que
el término lineal (/M3 = 1), asumiendo que las no linealidades més altas de tercer orden son

despreciables. Luego, de las ecuaciones ((A.33), (4.20]) y (4.34) se obtiene:

(4.37)

wr

2o A Afw\(RotwrL)® 1
HP3 = TM3| 3 g1 Rs |rs’ (Aw, 2wy)]|

donde 73’ (Aw, 2wy) estd dado aproximadamente por (4.35)) y A;sps es la amplitud de la senal
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 interseccién de tercer orden
Ajrps, lo mas conveniente es que la relacién wy/wy sea lo menor posible, sin embargo esto

reduce la ganancia Grpanse (ecuacién (4.36) y aumenta el factor de ruido de la etapa de
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transconductancia, como fue discutido en el capitulo 3] Otra forma de mejorar Asrps es
incrementar L, siempre y cuando estd sea una variable flexible de diseno; no obstante, si Ly
es lo suficientemente grande como para que | Zs'(wg)| &~ woLs no cumpla la relacién presentada
en , el efecto cuerpo domina el comportamiento no lineal del circuito y en consecuencia
un incremento en L no mejora el desempeiio con respecto a linealidad, y por el contrario,
reduce la ganancia de la etapa de transconductancia desmejorando el desempenio con respecto
a ruido. Adicionalmente, como ya se ha hecho notar, IM3 puede ser decrementado reduciendo
en funcién de las terminaciones fuera de banda o en funcién de la polarizacién de la
etapa de transconductancia.

De esta manera, es evidente que en el diseno de la etapa de transconductancia existe un

compromiso entre ganancia, desempeno con respecto a ruido y linealidad.

4.2.3. Dispositivo cascodo

Como ya se menciond en los capitulos [2] y 3] usualmente en un LNA un transistor en
configuracién de compuerta comin 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 desempeno de un sistema formado por varios bloques en cascada
puede ser mejorado incrementando los puntos de interseccion de tercer orden IIPS de los
bloques individuales, y significativamente aumentando el IIP3 de los bloques finales |7] (ver
seccién , es necesario que el dispositivo cascodo de la configuracién seleccionada para
el LNA (figura no afecte sustancialmente el desempeno de linealidad.

La seleccién de las dimensiones del transistor en configuracién cascodo My (figura
tipicamente se fundamenta en la reduccién del efecto Miller sobre la capacitancia compuerta-
dreno Cyq1, asegurando una baja impedancia equivalente (= 1/gmn2) en el terminal de dreno
del transistor M7 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 (r,2) del dispositivo cascodo My varia con el cambio del voltaje entre
dreno y fuente, y esto puede llegar a ser un factor de no linealidad dominante en el desempeno
del LNA. Por esta razon, si la resistencia de salida del transistor My es comparable con la
impedancia de la carga, la carga total de salida llega a ser una funcién fuertemente no lineal
del voltaje de salida, que puede llegar a degradar significativamente el desempeno de linealidad
del LNA, especialmente en dispositivos de canal corto [4]. Por consiguiente en el diseno del
LNA y particularmente del transistor Ms, es conveniente garantizar que la impedancia total
de salida conectada al dreno de My sea dominada por una impedancia de carga lineal y no
por la resistencia de salida del transistor Ms.

De otro lado, el transistor My debe ser disenado de tal forma que garantice la operacién
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Figura 4.2: Topologia de fuente comuin con degeneracién inductiva en la fuente y transistor
en cascada.

del transistor M; en la regién de saturacién, ya que no es recomendable que este opere en la
regién de triodo si va a ser utilizado como amplificador. Comtnmente el terminal de dreno
de M, es conectado al voltaje de alimentacién Vy,; a través de un inductor, de modo que si
la geometria y la tensién de polarizaciéon Vge de la puerta de My (figura son fijas, un
incremento en la tension de polarizacién entre compuerta y dreno Vg de M ocasiona un
aumento en la corriente de dreno de los transistores My y My (Ipy =~ Ip2), y por lo tanto, el
voltaje Vg se incrementa. Debido a que la tensién Vo es fija, lo anterior se ve representado
en una disminucién del voltaje en la fuente de Ms, y por consiguiente, en una reduccién del
voltaje entre dreno y fuente Vpgi del transistor M; de la etapa de transconductancia. En
consecuencia, si la tensién Vpg; se hace menor que Vg1 — V4, el transistor M; pasa a la
region de triodo. De esta manera, existe un limite maximo de tensién de polarizacion Vg
establecido por las dimensiones del transistor Ms, tal que el transistor M; se mantenga en
saturacién para una geometria determinada de M; y una tensién de polarizacion fija en la

puerta de My [7].

Si las longitudes de canal de los transistores My y My son iguales a L, una expresion
que relacione el menor valor del ancho W5 del transistor Ms en funcién de las tensiones de
polarizacién y el ancho W del transistor M7, puede ser obtenido mediante un andlisis DC del

circuito de la figura [4.2] usando las expresiones de primer orden para la relacién corriente-
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voltaje del transistor MOS en la regién de saturacién, como sigue:

COCC
Ips = Ipy = K'Wa(Vase — Vi)2, con K’ = “02 = (4.38)
Ip1
Ve _ ] ApL 4.
Vase = Va2 — Vst o, Vi (4.39)
W1 (Vast — V)2
Vs = Vg — \/ i GS;Q V° 1% (4.40)

adicionalmente para que el transistor M; esté en regién de saturaciéon Vpg; debe ser mayor

que Vgs1 — Vi, entonces:

Wi
Ves1 < Va2 — (Vas1 — W) Wl (4.41)
2

W1 (Vas1 — Vi)?

(Va2 — Vasi)?

En consecuencia, para el valor maximo que Vgg1 pueda alcanzar, Wy presenta un limite

= Wy > (4.42)

inferior que garantiza la operaciéon del transistor M; en la regién de saturacion. De (4.42)
es importante resaltar que un aumento en la tensiéon de polarizacién Vo disminuye el ancho
minimo necesario del transistor Ms, lo cual puede llegar a representar una disminucion del
area utilizada y posiblemente un mejor desempeno con respecto a ruido del dispositivo cascodo
(ver seccién ; por lo tanto, lo més conveniente es conectar la puerta del transistor My a
la tensién de polarizacion Vg, logrando adicionalmente una reduccién en el nimero de fuentes

de polarizacién requeridas.

4.3. Par conmutado

En [3] se presenta un andlisis detallado de la intermodulacién de tercer orden en el mez-
clador de senal CMOS de conmutacion de corriente. A continuacién se presenta una breve
discusion de los resultados encontrados en este trabajo.

Para hacer una estimacién confiable del comportamiento de distorsién por intermodulacion
del par conmutado, es necesario utilizar un modelo adecuado para los transistores, que tenga
en cuenta todas las regiones de operacion, sin presentar discontinuidades entre estas, ya que
debido a la variacién de la tension del oscilador local los transistores del par conmutado operan
en las regiones de inversién débil, moderada y fuerte.

En (3] se modela la relacién corriente-voltaje del transistor MOS por medio de , lo
cual proporciona una transicién suave entre las tres diferentes regiones de inversién (inversién
débil, moderada y fuerte). Utilizando este modelo se presenta un procedimiento basado en
series de Volterra variantes en el tiempo, para analizar el desempeno con respecto a linelaidad

del par conmutado. En los resultados encontrados se observa que existe un valor 6ptimo de
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la tensién del oscilador local Vi pe en altas frecuencias, para la cual se obtiene un mejor
desempeno con respecto a linealidad; para amplitudes de oscilador local superiores a V70, opt
se presenta un deterioro del desempeno con respecto a intermodulacién del par conmutado.
Este comportamiento es contrario al compartamiento obtenido en bajas frecuencias para
el par conmutado, donde la intermodulacién mejora mondétonamente con el aumento de la
amplitud del oscilador local. Adicionalmente, también se observa que en altas frecuencias
para una tensién de oscilador local y corriente de polarizacién establecida, existe un rango
de dimensiones de los transistores del par conmutado para los cuales se mejora el desempeno

con respecto a linealidad.

En resumen, en este capitulo se presentaron algunos analisis de linealidad que permiten
obtener una estimacién del desempenio de linealidad del LNA y el mezclador de senal. Con base
en los comentarios y discusiones planteadas se pueden establecer posibles estrategias de disefio
para obtener un desempeno adecuado con respecto a linealidad, dentro de los requerimientos

minimos de desempeno establecidos para una aplicacién especifica.
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Capitulo 5

Diseno del Amplificador de Bajo
Ruido y el Mezclador de senal

Para llevar a cabo satisfactoriamente el diseno de un amplificador de bajo ruido y un mez-
clador de senal es necesario comprometer las variables mas significativas de desempeno. Con
este fin, en las secciones y se resumen algunas de las consideraciones mas relevantes
que se deben tener en cuenta en el disefio del LNA y el mezclador de seial CMOS; estas consi-
deraciones se fundamentan en los anélisis planteados en los capitulos [3] y 4l Seguidamente, se
presenta la estrategia utilizada en el disefio del LNA, tomando como base las consideraciones
de disenio expuestas, expresiones y resultados encontrados en los capitulos anteriores, y meto-
dologias de disefio ya existentes en la literatura; aplicando la estrategia planteada se obtiene
un diseno preliminar para el amplificador de bajo ruido en funcién de las especificaciones de
desempeno planteadas. De igual forma, en la seccion [5.4] se presenta la estrategia utilizada en
el diseno del mezclador de senial y, se obtienen los valores y dimensiones preliminares de los

dispositivos de la topologia seleccionada.

Los disenos presentados en este capitulo se desarrollan para la tecnologia de fabricacién
0.35 um CMOS C35B4 (4 capas de metal y 2 capas de polisicio) de AM S (AustriaMicroSys-
tems). Algunos de los pardmetros de proceso para el transistor NMOS utilizados en el disenio

del LNA y el mezclador de sefial, son mostrados en la tabla

De otro lado, como se mencioné en el capitulo [I] se pretende que el LNA y el mezclador de
senial disenados cumplan con los compromisos minimos entre cada una de las especificaciones
de desempeno para una aplicacién Bluetooth 2,45 GHz. En consecuencia, en la tabla se
consignan algunas de los requerimientos minimos para la etapa de recepciéon de un sistema

Bluetooth; estos requerimientos fueron extraidos de la informacién suministrada en [31].

o7
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Tabla 5.1: Pardmetros para el transistor NMOS en la tecnologia AMS C35B4 0,35 um CMOS

Parametros Unidades | Valores
Longitud minima de canal um 0,35
Movilidad (o) em’? 370
Coa 15 4,86
Voltaje de umbral (V;) V 0,56
Factor de ganancia (K,) “L/—‘;‘ 170
Capacitancia de unién de drea (C}) ufTSQ 0,94
Coeficiente de graduacién de drea (m;) - 0,34
Capacitancia de unién lateral (Cjsw) % 0,25
Coeficiente de graduacién lateral (m;jsw) - 0,23
Potencial de unién (Pgn) A% 0,69

Tabla 5.2: Especificaciones del estandar Bluetooth

Especificaciéon Valor requerido
SNR >21dB
NF <23dB
Pin min < —70 dBm
Ancho de banda de canal 1 MHz
Banda de frecuencias 2400 — 2483,5 M Hz
Prrps > —16,5 dBm

5.1. Consideraciones de diseno del LNA

Las consideraciones de disefio del LINA que se presentan en esta seccién aplican a la topo-
logia de fuente comun con degeneracién inductiva y entrada simple, utilizando un dispositivo
cascodo en su salida, figura Como se mencioné en la seccién y en los capitulos
[ esta topologia es la que mejor cumple los compromisos entre las variables de diseno mas
importantes par el LNA.

De acuerdo con la seccién y los andlisis expuestos en los capitulos [3| y 4] se deben
tener en cuenta las siguientes consideraciones en el disefio del amplificador de bajo ruido en
tecnologia CMOS:

a) Para obtener un buen compromiso entre acople de impedancias para méxima 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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d)

e)
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Figura 5.1: Topologia seleccionada para el LNA.

ganancia unitaria en corriente (wr) y la figura de ruido se reduce con el aumento de wr.
Por consiguiente, inicialmente para incrementar la ganancia y disminuir la figura de ruido
es conveniente adoptar longitudes de canal minimas L = L,,;, en los transistores, ya que

esto representa un aumento en wy (ecuacion (3.14)).

Para una frecuencia de ganancia unitaria wp determinada, existe un factor de calidad
6ptimo Qinopt Y, pPor tanto, un ancho éptimo Wi ., para el transistor M; que minimiza
el factor de ruido de la etapa de transconductancia (ecuaciones . De modo que
si el aporte al factor de ruido total (Fiyq;) del LNA por parte del dispositivo cascodo no
es significativo, se puede obtener una minimizaciéon de Fiuq seleccionando Wi = Wy .
No obstante, si el aporte de ruido del dispositivo cascodo en la frecuencia de interés es
considerable, se hace necesario comprometer simultaneamente el desempeno de ruido de
la etapa de transconductancia (ecuacién y del dispositivo cascodo (ecuacién [3.42]), y
por tanto, es posible que el valor de W para el cual la figura de ruido total se minimiza
varie, ya que el desempeno de ruido de Ms depende de la capacitancia entre dreno y fuente

de M1, y por tanto de Wj.

Aumentar el voltaje efectivo Vs —V; aplicado al transistor de la etapa de transconductancia
incrementa wy y por consiguiente, mejora la ganancia y el desempeno con respecto a ruido;

sin embargo, esto a su vez ocasiona un incremento en la potencia total disipada.

La seleccion del ancho del transistor M, del dispositivo cascodo, establece un valor
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£)

g)

h)

maximo de tensiéon que puede estar presente entre compuerta y fuente de la etapa de
transconductancia, de tal forma que el transistor M; se mantenga en la regiéon de satura-

cién.

La intermodulacién de tercer orden I'M3 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 seleccién de un punto de polarizaciéon adecuado, de tal forma

que la interaccién de los coeficientes g3 y go, descrita por la ecuacion (4.32)), se reduzca.

La resistencia de entrada bajo condiciones de resonancia, despreciando las resistencias
parésitas, depende directamente de la frecuencia de ganancia unitaria de corriente wr y
del valor del inductor Ly (ecuaciones 3.7)).

Existe un compromiso entre la frecuencia de resonancia requerida wg, el tamano del tran-

sistor de la etapa de transconductancia y el valor de los inductores Ly y L, de acuerdo

con la ecuacién (3.6)).

Teniendo en cuenta estas consideraciones, a continuacién se plantea la estrategia de diseno

utilizada para el amplificador de bajo ruido en tecnologia CMOS.

5.2. Estrategia y diseno del LNA

La estrategia de disefio que se presenta a continuacién para el LNA, pretende mostrar un

método a seguir para obtener un compromiso de diseno adecuado entre las especificaciones

mas relevantes de desempeno del LNA (ruido, linealidad, acople de impedancias, consumo de

potencia, ganancia, y aislamiento de puertos). Antes de plantear la estrategia de disefio es

necesario hacer claridad en los siguientes aspectos:

& Varias fuentes de ruido que en la préactica degradan el desempeno de ruido han sido
despreciadas en los andlisis 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 unién, el ruido generado por la resistencia del polisilicio y los contactos

conectados a la puerta.

& La estrategia a plantear adopta condiciones de acople para méxima transferencia de
potencia de la fuente hacia el LNA, y no acople para minima 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 seccién (3.2.3
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Tabla 5.3: Especificaciones de disenio para el LNA

Especificacion Valor

Fuente de Alimentacion 33V
Consumo de potencia < 15 mW

Figura de ruido <5dB

Prrps3 > —10 dBm

Ganancia de voltaje > 14 dB
Aislamiento inverso (S12) < -30dB
Coeficiente de reflexién en la entrada (Si1) < -10dB

Impedancia de entrada ~ 50 Q
Frecuencia de operacion 2,45 GHz

& Los resultados tedricos presentados en esta seccién son sélo una estimacién del desem-

peno real con respecto a cada una de las variables.

Con base en los andlisis presentados en los capitulos [3| y [4, y las consideraciones de diseno

planteadas en la seccién anterior, a continuacion se presentan los pasos a seguir en el disefio

del LNA, usando las tensiones de polarizacién y las dimensiones de los dispositivos como

variables de disenio; estos pasos se resumen en la figura [5.2

1.

Plantear las especificaciones de desempeno requeridas, de acuerdo a la aplicacion para

la cual se va a disenar el LNA.

Con el proposito de validar los andlisis presentados en los capitulos anteriores y hacer
claridad sobre la metodologia de diseno propuesta; en este trabajo se aborda el disenio
de un amplificador de bajo ruido cumpliendo con las especificaciones minimas para el
estdndar Bluetooth. Con base en la informacién suministrada en [31] y el estado del
arte presentado en la seccién en la tabla se presentan las especificaciones que se

pretenden alcanzar en el disefio del amplificador de bajo ruido.

Adoptar la longitud de canal minima permitida por el proceso de fabricacién para los

transistores, L = Lp,in, para mazimizar los valores de wr y gm.

De acuerdo con los parametros de proceso presentados en la tabla para el transistor
NMOS en la tecnologia 0,35 um CMOS la longitud minima de canal que se puede alcan-
zar es aproximadamente 0,35 pum, por consiguiente, se selecciona L = Lz, = 0,35 um

para los transistores M; y Mo.

Acotar el campo de diserio de W1 y Wy, en funcion del punto de polarizacion, para

obtener un desempernio de ruido adecuado en el LNA.
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A

Seleccionar Wa /W1 en funcién
del rango de excursién

Estimar Frranses Feascodos FLNA €D
funcién de Vpo11, W1, Wa y Wa /W1

Obtener Fyuin, Wi, Pp, Lsy Lg
en funcién de Vpor1 con Rip = 50

A

Establecer rango
para Vi1

Estimar Pryps en funcién
de Vpolh Fmin y Wi

Seleccionar Vo1, W1, Wa, Ls y Lg
en funcién de las especificaciones

Seleccionar carga
de salida del LNA

Verificacién (simulacién)

Generacion de resultados

Figura 5.2: Estrategia de diseno del LNA.

De acuerdo a las estrategias de disenio para LNAs presentadas en la literatura, la
seleccion del ancho del transistor M; se realiza cominmente de tal forma que se mi-
nimice el aporte de ruido de la etapa de transconductancia, (ecuaciones 3.36)), dado
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que lo anterior representa una minimizacién de la figura de ruido del LNA siempre y
cuando el dispositivo cascodo Ms no afecte significativamente el desempeno de ruido
en la banda de frecuencias de interés; no obstante, en la frecuencia de interés para el
estandar Bluetooth, 2,45 GH z, el aporte del dispositivo cascodo Ms puede llegar a ser
significativo. Con el fin de evaluar el aporte de los transistores My y Mo al factor de rui-
do total, se realizé una estimacién del desempeno de ruido por medio de las expresiones
encontradas en el capitulo |3| para una frecuencia central de 2,45 GH z, y los parametros
de proceso mostrados en la tabla

Asumiendo que la red de entrada del LINA se encuentra en resonancia, el factor de ruido
de la etapa de transconductancia puede ser estimado por medio de la ecuacién (3.30)),

como sigue:

w 1 510&1 1 51
Frranse = 1 — Cys1Rsq — 1 — 0,794 | — 5.1
r + wT171w gsl {ozl + 571 ( + (ngis5)2> \/ 571} (5-1)

donde 71 y 01 son pardmetros dependientes de la polarizacién, wr; =~ gm1/Cys1, ¥

01 = gm1/9do1, siendo ggo1 la conductancia dreno-fuente de M;j con el voltaje dreno-

fuente igual a cero.

De igual forma, una estimacién 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:

i721702 ’ {1 + (&)2}
‘GTransc|24kTRsAf

Ch V2
4wiRyyy C2 5  (A+5) c,\ [az
Foooogo ~ 1 + w 2572 gsz{az 2 + Cys2 0’79(1+ P > 042} (5.3)
Wi 9m2 92 Qa CgsZ Y2

donde C), es la capacitancia total asociada al nodo Vs sin tener en cuenta la capaci-

Fcascodo ~1+ (52)

tancia compuerta-fuente de Ms y gm2 es la transconductancia de Ms. Despreciando las
capacitancias parésitas, C, puede ser aproximada como la suma de la capacitancia entre

dreno y cuerpo de M; (Cgp) vy, la capacitancia entre fuente y cuerpo de My (Cgp2);
Cp =~ Cap1 + Cspa (5.4)

Cada una de estas capacitancias estd formada por la suma de una capacitancia de unién

de area y una capacitancia de unién lateral, y pueden ser aproximadas por:
Wi LgirCj (W1 4 2Lgif)Cisw

Can ~ - » (5.5)
V, mj \V mjsw
(RS T (e Y
WoLg; rC Wo + 2L4i£)Clisw
Cupp e T2LaisCi | (Wo+ 2Laig)C (5.6)

(L4 52)™ (L )™

V. V.
BN BN
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donde Cj es la capacitancia de unién por unidad de area, mj es el coeficiente gradiente
de drea, Cjsy, es la capacitancia de unién lateral por unidad de longitud, mjsw es el
coeficiente gradiente lateral, Pgy es el potencial de unién y Lg; s es la longitud de la
difusién.

De igual forma, si se usan las expresiones de primer orden para la relacién corriente-
voltaje de los transistores M; y Ms, se deduce de las ecuaciones que la
transconductancia de My estd dada aproximadamente por:

Wa
L

WiWy

Im2 = Kn I

(Vgs2 = Viz) = Ky (Vgs1 — Vi) (5.7)
En este orden de ideas, el factor de ruido total del LNA despreciando las resistencias

parasitas de los inductores, estd dado aproximadamente por:

FLNA ~ FTransc + (Fcascodo - 1) (58)

y de acuerdo a las expresiones — es evidente que el desempeno de ruido del LNA
depende del ancho del transistor M; y del transistor Ms. Con el fin de evaluar el factor
de ruido del LNA con respecto al ancho del transistor Mj, se fijo una relacién entre
Wy v Wy de tal forma que se garantizara un buen rango de excursién en la entrada del
LNA. De acuerdo con la ecuacién (4.42), con una relacién de W /Wi = 2/5 se garantiza
que para un valor maximo aproximado de 1,5 V' en la tension de entrada del LNA, los
transistores M7 y M ain se encuentran operando en la region de saturacién; dado que

éste es un rango adecuado de excursion se seleccioné Wo /W1 ~ 2/5.

Una estimacién del factor de ruido de la etapa de transconductancia y del dispositivo
cascodo se muestra en las figuras|b.3(a)|y |5.3(b)| respectivamente. Estas estimaciones se

obtuvieron para una frecuencia de 2,45 GHz mediante la evaluacién de las ecuaciones

(5.1) vy (5.3)) asumiendo:

4
7:’71:72%§ (5:51:(52%2’}/ Ldilellm
Wy 2
—a1=az~08 2=- R,=50
« aq a9 s W1 5 s

y aproximando gp2 con (5.7) y C, mediante (5.4)-(5.6). Las capacitancias Cys1 y Cgs2

fueron aproximadas con una expresién que provee una transicion continua de la capaci-
tancia de traslape Cy, en subumbral al valor de la capacitancia en saturacion Cyssat,
como se indica a continuacion,

Cgssat - Cgsol

“Vesf
1+e "

Cgs = Lygsol (59)
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Figura 5.3: (a) Estimacién tedrica del factor de ruido de la etapa de transconductancia; (b)
Estimacion tedrica del factor de ruido del dispositivo cascodo Mo.

De los resultados mostrados en las figuras y [5.3(b)| es evidente que el factor de
ruido del dispositivo cascodo con respecto a W7 , para diferentes puntos de polarizacion
del transistor My (Vj01), 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 W
para el cual se presenta un minimo en el factor de ruido de la etapa de transconductancia,
difiere del valor de W para el cual se presenta un mejor desempeiio con respecto a ruido
del LNA; ya que el minimo de F1y4 se presenta cuando las pendientes de Frrgnse ¥

Frascodo S€ cancelan, y no cuando la pendiente de Fryqnse €s igual a cero.

Bajo estas consideraciones, existe un rango de valores de Wi para el cual se mejora el
desempeno de ruido del LNA, para diferentes puntos de polarizacién V), y una relacién
Wy /W preestablecida (en este caso Wa /Wi & 2/5), como se observa en la figura|5.5(a)}

Con el propdsito de acortar el campo de disenio de cada una de las variables y cumplir con
las especificacién de desempeno de ruido planteda, se adopta un punto de polarizacién
Vpor1 minimo de 0,73V dado que tedricamente esto representa una figura de ruido minima
de 2dB que se puede alcanzar; no obstante, se debe tener en cuenta que las resistencias
parasitas asociadas con los inductores pueden llegar a degradar la figura de ruido por
algunos decibelios. El valor correspondiente del ancho del transistor M; para este punto

de polarizacién es Wi = 460um y por consiguiente para Mo es Wy = 180um.

Establecer el walor mdzimo de tension de polarizacion Vpg1 de la etapa de
transconductancia que puede ser empleado, de tal forma que se cumpla con la espe-

cificacion 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: Estimacion del factor de ruido total del LNA.

polarizacién V1 existe un valor éptimo de Wi que minimiza la figura de ruido total
del LNA (figura [5.5(c)) , y por consiguiente, una disipacién de potencia asociada con

cada punto de polarizacion.

Con el fin de encontrar un limite superior de la tensién de polarizacion V1, se realiza
una estimacién de la disipacién de potencia del LNA con respecto a V), bajo condi-
ciones de minima figura de ruido. En la figura [5.5(b)| se muestra una estimacién del
consumo de potencia del LNA, para cada punto de polarizaciéon bajo condiciones de
minima figura de ruido; con base en estos resultados se estima que la tensién maxima
de polarizacién Vp,1, que puede ser empleada para cumplir con la especificacién de
méxima potencia disipada (Ppmaz = 15 mW), es Vo1 = 0,78 V. De acuerdo con esta
estimacién y el valor de V)1 minimo seleccionado, un rango adecuado de la tensién de

polarizacion en la puerta de M es 0,73 < Vo1 < 0,78.

5. Realizar una estimacion del desempeno de linealidad, por medio del punto de
interseccién de tercer orden referido a la entrada, para cada punto de polarizacion Vg

bajo condiciones de resonancia para mdxima transferencia de potencia de la fuente hacia
el LNA.

De los numerales 3 y 4 se obtiene un rango de la tensién de polarizacion Vi, en la
puerta de M; que cumple con los requerimientos establecidos de desempeno de ruido y

maxima disipacién de potencia.

Habiendo comprometido el desempeno de ruido y la disipacién de potencia del LNA,

es necesario estimar el desempefio con respecto a linealidad de este bloque. Asumiendo
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Figura 5.5: Estimaciones tedricas. (a) Figura de ruido minima que se puede alcanzar para
diferentes puntos de polarizacion; (b) Potencia disipada por el LNA; (c¢) Ancho de M; para
el cual se minimiza Fyn4; (d) Punto de interseccién de tercer orden referido a la entrada.

que el dispositivo cascodo My no degrada significativamente el desempeno de linealidad

y, que la impedancia de salida del LNA es dominada por una carga lineaﬂ es posible

evaluar tedricamente el punto de intermodulacién 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,

b A(w\R 1
es =3\ wr g1 |r3(Aw, 2wo)|

292 2woLs
N Aw, 2wg) = B 292
ra(Aw, 2w) g‘f ngl 4woCys1Rs + 73

(5.10)

(5.11)

'En el caso de la topologia 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 Ly para cada punto de polarizacién V)1 se calculan en
conformidad con las ecuaciones|3.6 para obtener acople de impedancias a la entrada
(Rs = 50 Q) en condiciones de maxima transferencia de potencia en la frecuencia central
de interés (fo ~ 2,45 GHz).

De otro lado, para estimar IM3 y Prrps 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 v g3) del transistor M; con respecto
a la tensién entre compuerta y fuente para cada punto de polarizacién V1. Con este
propdsito, se modelo la corriente de dreno de M; por medio de las ecuaciones (B.1])-

(B.2) v sus respectivas derivadas con las expresiones (B.3)-(B.5)f} para § ~ 1 [V71] y
noy ~ 29 mV.

Utilizando los valores calculados de L, Ly, g1, g2, 93 ¥ Cys1 para cada punto de polari-
zacion Vpy1 de la etapa de transconductancia, se obtiene la estimacion tedrica de Prrp3
mostrada en la figura [5.5(d)| bajo condiciones de acople para médxima transferencia de
potencia y minima figura de ruido F7namin- De acuerdo a estos resultados, en el rango
de Vjoi1 seleccionado en los dos numerales anteriores se satisface con el requirimiento de

linealidad (Prrp3) establecido para el LNA.

Adicionalmente, cabe destacar que existe un rango de voltajes de V,,;1 (aproximadamen-
te entre 0,65V — 0,67V en el cual se presenta un maximo local de Pj;p3 con respecto
a Vpor1. Este maximo local se presenta en la zona donde la interacciéon entre los coe-
ficientes de segundo orden (go2) y tercer orden (gs3) se reducen, en conformidad con la
ecuaciéon No obstante, para tensiones de polarizacion mayores que aproximada-
mente 0,72 V se presenta un mejor desempeno con respecto a linealidad, dado que la

tendencia incremental de la transconductancia g; con respecto a V)1 domina.

6. Seleccionar Wy, Wa, Vo1, Ls y Ly.

En funcién de los resultados encontrados en los numerales anteriores se selecciona
Vpor1 = 0,73V, dado que para este punto de polarizacién 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 tecnologia CMOS (ver
tabla . En esta tensién de polarizacion se estima que para un valor de Wi = 460um
y Wo = 180um (figura , se obtiene un desempeno de ruido adecuado. Adicional-
mente, para estos valores de Vi1, W1 y W2 se obtiene tedricamente Ly =~ 0,9 nH y

L, =~ 7 nH para obtener acople de impedancias a 502 en la entrada. No obstante, fue

2Los valores de 6 y né, fueron extrapolados baséndose en resultados de simulacién para los pardmetros de
proceso de la tecnologia 0,35 um CMOS de AMS.
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necesario hacer una simulacién previa para obtener el valor adecuado de las inductan-
cias, dado que la capacitancia Cgys en saturacion es calculada usando la aproximacién
Cys1 = %VVlLCOQc y despreciando el valor de la capacitancia de sobreposicién, el cual
puede ser significativo y representar una variacién de la inductancia L, para efectuar el

acople. Después de efectuar dicha simulacién se obtiene Ly ~ 1nH y Ly ~ 5,7nH.

7. Seleccion del tanque resonante (Lg y Cq) como carga del LNA.

Teniendo en cuenta que el estdandar Bluetooth opera en una banda especifica de frecuen-
cias es necesario disenar el LNA como un circuito de banda estrecha para disminuir el
efecto de senales de interferencia fuera de la banda de interés y los requerimientos de
un posible filtro a la salida. Una solucién tipica para obtener una banda estrecha, es el
uso de un circuito LC paralelo resonante conectado en el dreno de Ms para aumentar

la ganancia en la banda deseada.

Dado que en este trabajo se propone el disenio de un amplificador de bajo ruido y un
mezclador de senal dentro de un mismo circuito integrado, es necesario tener en cuenta
la impedancia de entrada del mezclador de senal para seleccionar de forma adecuada
el valor de Ly y Cy. Sin embargo, con el préposito de analizar el desempeno del LNA
se hace un diseno previo del circuito resonante sin tener en cuenta la impedancia de

entrada del mezcladoif]

Con el objetivo de disenar un LNA completamente integrado, los inductores son im-
plementados dentro del chip, que en tecnologia CMOS presentan factores de calidad
bajos. Lo anterior ocasiona que el inductor del circuito resonante Ly tenga asociada una
resistencia equivalente en paralelo, la cual domina la resistencia de salida en el terminal
de dreno del transistor Ms. En consecuencia, es necesario estimar previamente el valor
de dicha resistencia para determinar si se cumple con la especificaién de ganancia de

voltaje establecida.

Si se modela la impedancia del inductor Ly como,

1 .
Zra= wOLd(é +7) (5.12)
la resistencia de salida equivalente del tanque resonante es aproximadamente:
1 1+ Q2
R ~R R L 5.13
sal e(ZLd) Q WoLq ( )

donde @ es el factor de calidad del inductor, Ly es el valor efectivo de la inductancia y
wy es la frecuencia central de interés. De ([5.13|) se evidencia que la impedancia equiva-

lente del tanque Rg, aumenta con el incremento del factor de calidad @) y el aumento

3La impedancia de entrada del mezclador comdinmente es predominantemente capacitiva, y por consiguiente,
esto causa una variacién del valor de Cy requerido.
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Tabla 5.4: Valores y dimensiones seleccionados para el LNA.
Parametros | Vpon Wi Wa L, Ly Ly Cq Ra
Valor 0.73V | 460um | 180um | 1 nH | 5,7nH | 5nH | 660 fF | 12KQ

de la inductancia efectiva L4, 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 seleccion de la inductancia Ly y el factor de
calidad que se pueda alcanzar. Por este motivo, se realizaron simulaciones previas en
ASITI Cﬁ [32] para diferentes valores de inductancia y una longitud de espira determi-
nada, teniendo en cuenta los parametros de proceso de la tecnologia 0,35um CMOS de
AMS para la capa de metal 4. Con el fin de obtener una resistencia de salida adecuada
se selecciond una longitud de espira maxima de 300um y utilizando el comando optsqﬂ
se seleccioné un inductor de 5nH con el cual se obtiene una resistencia de salida R, de
aproximadamente 460¢2 para pardmetros tipicos de proceso y de 260€) para parametros
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 C; = 660 fF para que la

salida del LNA se encuentre en resonancia en la frecuencia de interés.

Finalmente la tabla muestra los valores y dimensiones de los componentes del LNA
obtenidos aplicando la estrategia de diseno antes propuesta. Adicionalmente, se seleccion6 un
valor de 12K} para el resistor R4 de la red de polarizacién del LNA (figura , dado que
este valor no degrada significativamente la resistencia de entrada y el desempefio con respecto
a ruido del LNA.

5.3. Consideraciones de diseno del mezclador de senal.

De acuerdo con la seccién la topologia seleccionada en este trabajo es la configuracion
de mezclador de senial CMOS de conmutacién de corriente con entrada simple (figura ;
adicionalmente con el fin de mejorar el comportamiento con respecto a linealidad de esta
configuracién se adopta degeneracion inductiva en la fuente de la etapa de transconductancia.

Con el propdsito de establecer un procedimiento adecuado para disenar el mezclador de
senial a continuacién se resumen algunas de las consideraciones a tener en cuenta en el disefio
de este bloque, estas consideraciones provienen de los andlisis realizados en los capitulos [3| y

Ml

4 ASITIC es una herramienta CAD que ayuda a los disefiadores de circuitos integrados de radiofrecuencia
para optimizar y modelar inductores espirales, transformadores y capacitores.

5El comando optsq optimiza el factor de calidad en funcién del ancho de la espira para una inductancia
fija, una dimensién de didmetro 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)

b)

d)

Las consideraciones de diseno plantedas en la seccién para la etapa de
transconductancia, también aplican en el diseno del mezclador de senal, dado que una
de las partes funcionales del mezclador de senal CMOS de conmutacién de corriente es

una etapa de transconductancia con degeneracion inductiva.

Como el propédsito de este trabajo es disenar el LNA y el mezclador de senal dentro del
mismo circuito integrado, el diseno de la etapa de transconductancia del mezclador de

senial depende de la impedancia de salida del LNA.

Si la etapa de transconductancia del mezclador de senal no se encuentra en resonancia en
la frecuencia central de interés, al aumentar el tamano del transistor M3 se incrementa
la ganancia de la etapa de tranconductancia. ya que Cyy3 se incrementa (ecuacién .
Ademsds, al aumentar el ancho del transistor M3 se disminuye la impedancia de entrada
equivalente del mezclador de senal (ecuacién [3.3)), y por consiguiente, se reduce la ganancia
del LNA, dado que la impedancia equivalente conectada en el dreno de Ms se reduce. En
consecuencia, existe un valor de W3 para el cual se obtiene maxima ganancia en la salida

de la etapa de transconductancia del mezclador de senal.

En arquitecturas de recepcion de conversion directa o frecuencia intermedia baja es con-
veniente utilizar resistores de polisilicio como carga del mezclador de senal, ya que estos
elementos son libres de ruido flicker, sin embargo, esto se realiza a expensas de una caida

de tensiéon mayor en estos elementos.

La relacién senal a ruido SN R, 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 area de la compuerta de los transistores del par conmutado, con la
reduccion del voltaje efectivo V43 —V; aplicado al transistor M3, y la disminucién del area
de la compuerta del transistor M3, ya que esto ultimo reduce directamente la capacitancia
entre compuerta y fuente Cys3. No obstante, disminuir el voltaje efectivo Vg3 —V; aumenta
la figura de ruido debida al ruido térmico generado por la etapa de transconductancia, lo

cual compromete el desempeno de ruido del mezclador de senal.

Teniendo en cuenta las ideas planteadas anteriormente y retomando los anélisis planteados

en los capitulos|3|y |4, a continuacién se presentan los pasos a seguir en el diseno del mezclador

de senal CMOS de conmutacion de corriente de entrada simple, con degeneracién inductiva y

carga de salida resistiva, figura 5.6
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VD D

Figura 5.6: Mezclador activo CMOS de conmutacién de corriente balanceado con entrada
simple.

5.4. Estrategia y diseno del mezclador de senal.

Esta seccién tiene como propésito mostrar un procedimiento para disenar el mezclador de
senial CMOS de conmutacién de corriente con entrada simple. Adicionalmente siguiendo cada
uno de los pasos propuestos, se realiza el disenio de un mezclador de senal cumpliendo con los
requerimientos minimos del estandar Bluetooth.

Antes de plantear la estrategia y desarrollar el disefio es importante hacer claridad sobre

algunos aspectos:

& La estrategia propuesta en este trabajo para el mezclador de senal, aplica para disefios
en los cuales se pretenda integrar el amplificador de bajo ruido y el mezclador de senal

dentro de un mismo chip.

& Algunos de los pasos propuestos hacen parte de una adaptacién de metodologias ya
existentes en la literatura, y toman como base resultados encontrados en trabajos espe-

cializados.

& No se pretende mostrar un prodedimiento para optimizar el desempeno de mezcladores
de senal CMOS de conmutacién de corriente, sino mas bien, un procedimiento para

cumplir con las especificaciones de desempeno 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 diseno de un mezclador de senal CMOS para el estandar Bluetooth.

En la figura se resume la estrategia de disefio utilizada.

Especificaciones iniciales
Adoptar Ls = Ly = Ls = Lyin

Estimar la impedancia de salida
del LNA sin tener en cuenta Cy

Seleccionar capacitor de acople Ca

Seleccionar W3 y Vj012 en funcién
de ganancia, NF'y Prrps

Seleccionar la tensién diferencial
del oscilador local y la tensién
de modo comtn Vo, ¢

Seleccién del ancho de los transistores
del par conmutado

Seleccién de la carga de salida
del mezclador de senal

Verificacién (Simulacién)

No

Cumple?

Generacién de resultados

Figura 5.7: Estrategia de diseno del Mezclador de senal.
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Tabla 5.5: Especificaciones de disefio para el mezclador de senal

Especificacién Valor

Fuente de Alimentacion 33V
Consumo de potencia <T7TmW

Figura de ruido SSB <15dB
Prrps >0 dBm

Ganancia de voltaje >5dB
Frecuencia central RF de entrada 2,45 GHz
Frecuencia intermedia de salida (IF') 1 MHz

1. Plantear las especificaciones de desempeno requeridas para el mezclador de senal, de

acuerdo a la aplicacion para la cual se va a disenar.

Con base en los requerimientos planteados en la tabla y el estado del arte de mez-
cladores de senal CMOS se seleccionan las especificaciones de desempeno mostradas en
la tabla [5.5] para el mezclador de sefial CMOS.

2. Adoptar la longitud de canal minima permitida por el proceso de fabricacion para los

transistores Ms, My y M5, L = Ly, para mazximizar los valores de wr Y G-

Como ya se menciond en la seccién[5.2] la longitud minima de canal que se puede alcanzar
en la tecnologia de fabricacion utilizada es aproximadamente 0,35 pum, por consiguiente,

se selecciona L = Lz, = 0,35 um para los transistores M3, My y Ms.

3.  Estimar la impedancia de salida del LNA sin tener en cuenta Cy.

Dado que en este trabajo se pretende disenar el amplificador de bajo ruido y el mezclador
de senal dentro de un mismo circuito integrado, la entrada de este iltimo 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 Cy y la etapa de
entrada del mezclador, para posteriormente encontrar un campo adecuado de diseno con
respecto al ancho del transistor Ms y la capacitancia Cy. Adicionalmente, se debe tener
en cuenta que el desempeno de linealidad de la etapa de transconductancia del mezclador
de senal depende de la terminacién 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 operacién (ecuacién . Para el disefio del LNA presentado en la
seccion anterior se estima una impedancia de salida en la frecuencia central de operacion
f = 2,45 GHz, sin tener en cuenta Cy, de aproximadamente Zy, (w) = 21,2 + j93,3
y una impedancia de salida aproximada de Z,1(2w) = 418 4 j277 para 2 veces la

frecuencia central de operacién, donde w es igual a 27 f.
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4. Seleccionar un capacitor de acople adecuado entre la salida del LNA y la entrada del

mezclador de serial.

El dreno del transistor M> en condiciones de polarizacién estd conectado a un valor
préximo a la fuente de alimentacion, a través del inductor Ly, por tanto, no es conve-
niente conectar directamente la salida del LNA a la entrada del mezclador de senal, ya
que no seria posible obtener una polarizacién adecuada de la etapa de transconductancia

y el par conmutado del mezclador de senal.

Por esta razén, es necesario implementar un capacitor Co entre la salida del LNA y la
entrada del mezclador de sefial que permita desacoplar los dos bloques en condiciones de
polarizacién. La seleccion de este capacitor debe ser tal que su impedancia equivalente
en la frecuencia de operacién 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 Cs es lo mas conveniente; sin embargo, existe un limite superior para Cy
determinado por la capacitancia parasita 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 seleccioné una capacitancia de 1 pF' para
(s, la cual introduce una capacitancia parasita de aproximadamente 150 fF entre una

de sus placas y el sustrato, para el proceso de fabricacién utilizado.

5. Seleccionar W3 y la tension de polarizacion Vpe de la etapa de transconductancia del

mezclador de senial, en funcion de ganancia, desempeno con respecto a ruido y linealidad.

Como se menciond en la seccién anterior, la impedancia de entrada del mezclador de
senal actia como carga del LNA y por consiguiente afecta la seleccién de los elementos

Ly y Cy4 para obtener un comportamiento de banda estrecha en la salida del LNA.

Por este motivo, es necesario obtener una estimacion de la impedancia de entrada del
mezclador de senal con respecto a las variables de disenio que afecten de forma més
significativa esta especificacién. De acuerdo a lo expuesto en el capitulo|3] la impedancia
de entrada de la etapa de transconductancia depende del voltaje de polarizacién aplicado
entre compuerta y fuente del transistor Mj, de las dimensiones de este transistor y de

la inductancia de degeneracion Lg,.

La tension de polarizacion V)2 de M3 se seleccioné igual al punto de polarizacion V.
de la etapa de transconductancia del LNA, con el propdsito de reducir los puntos de po-
larizacién necesarios (Vo2 = Vpor1 = 0,73 V). Lo anterior, en un sistema completamente

integrado representa una reduccién en el nimero de fuentes de polarizacién requeridas,
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lo cual disminuye costos y tiempo requerido en la fase de diseno..

El inductor de degeneracion Lg,, se seleccioné de tal forma que el desempeno con res-
pecto a linealidad del mezclador de senal fuera el adecuado, a mayor inductancia Ly,
se mejora linealidad (ecuaciones —), pero se reduce ganancia de la etapa de
transconductancia del mixer (ecuacién (B.11])).

Realizando un compromiso entre estas especificaciones y teniendo en cuenta que las
resistencias parasitas asociadas con el inductor L, no degradaran significativamente el
desempeno con respecto a ruido del sistema completo (LNA y mezclador de senal), se

seleccion6 Ly, =~ 2,6 nH.

Habiendo seleccionado la tensién de polarizacién de la etapa de transconductancia y
el valor de la inductancia L,,, se utilizé el valor de W3 como variable de diseno para
obtener un acople adecuado entre el LNA y el mezclador de senal, con el fin de obtener
maxima ganancia en la salida de la etapa de transconductancia, bajo las condiciones de

polarizacién y degeneracién establecidas.

Al aumentar el ancho del transistor M3 se disminuye la impedancia de entrada equiva-
lente del mezclador de senal, 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 Cgys3 de M3, y por tanto, se incrementa la ganancia de la etapa
de transconductancia (ecuacién ) En consecuencia existe un valor de W3 para el
cual se obtiene maxima ganancia en la salida del sistema en cascada del LNA y la etapa

de transconductancia del mezclador de senal.

Con el propésito de acotar el campo de diseno del mezclador de senal con respecto a W3
se realizé una estimacién de la impedancia de entrada de la etapa de transconductancia
por medio de simulacién teniendo en cuenta la capacitancia de acople Cs y la resistencia
de polarizacién Rp, para Lgy, = 2,6 nH, V,y2 = 0,73 V y diferentes valores de Wsj.
El valor de Rp se ajusté a 12 k2 dado que este valor no degrada significativamente el

desemperno de ruido y la impedancia de salida del LNA.

Con los valores extraidos de la impedancia de entrada del mezclador de senal y la
estimacion realizada inicialmente de la impedancia de salida del LNA (sin tener en
cuenta Cy), se calcula el valor de Cy 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 operacién; este valor de Cy debe ser tal que su admitancia cancele la suma
de las componentes reactivas de la admitancia de entrada del mezclador de senal y la
admitancia de salida del LNA.
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Figura 5.8: (a) Factores de ganancia normalizados; (b) Estimacién tedrica del punto de inter-
modulacion referido a la entrada de la etapa de transconductancia del mezclador de senal.

De igual forma, para cada valor de W3 y Cy se estimaron factores de ganancia normali-
zados en la salida de la etapa de transconductancia del mezclador de senial (Fgsal transc. )
en la salida del LNA (Fgsqi,.n4), ¥ la ganancia normalizada de la etapa de transconduc-
tanica del mezclador de senal (F¢iransc.nrs). Como se observa en la figura para
valores de W3 entre 210 um y 230 pum se presenta maxima ganancia en la salida de la
etapa de transconductancia del mezclador de sefial. Adicionalmente, es de esperar que
el desempeno de ruido del sistema completo también mejore, ya que la relacién senal a

ruido en la salida de la etapa de transconductancia se incrementa.

No obstante, antes de hacer una seleccién de W3 es necesario evaluar el desempeiio con
respecto a linealidad de la etapa de transconductancia. Utilizando las ecuaciones (4.4) y
- para estimar la intermodulacién de tercer orden, y modelando la corriente
de dreno de M3 por medio de —, se observé que el punto de intermodulacién
referido a la entrada de la etapa de transconductancia, para las condiciones establecidas
(Voorz = 0,73V, Loy = 2,6 nH) y W3 > 100m, mejora con el aumento del ancho del
transistor M3 como se muestra en la figura

Teniendo en cuenta lo mencionado anteriormente, se seleccioné W3 = 220 pm dado que
esto representa un mejor desempeno con respecto a ganancia y ruido, y un desempeno
aceptable con respecto a linealidad. Para los valores de C3, Vpoi2, Lsm y W3 seleccionados

corresponde un valor de Cy = 430 fF, para obtener condiciones de resonancia en la
salida del LNA.

6. Seleccionar la tension del oscilador local y la tension de modo comin Vo . en la puerta

de los transistores del par conmutado.
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Habiendo establecido el ancho de Ms y el voltaje de polarizacion de la etapa de
transconductancia V.2, lo que resta es seleccionar las caracteristicas del oscilador local,
las dimensiones de los transistores del par conmutado y la carga de salida del mezclador

de senal.

Al igual que en el caso del dispositivo cascodo del LNA, el punto de polarizacion Vio. y
el ancho de los transistores del par conmutado establecen un limite maximo de excursién
en la entrada y la salida del mezclador de senal. Adicionalmente, la ganancia y linealidad
mejoran cuando la tension de polarizacién 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 My y Ms,
dado que este valor establece un rango de excursién adecuado en el dreno de Ms y la

salida del mezclador para diferentes dimensiones de los transistores del par conmutado.

De otro lado, como se menciond en la seccién y el desempeiio 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 intermodulacién mejora mondétonamente
con el incremento de la tensién del oscilador local, en altas frecuencia existe un valor

optimo de amplitud después del cual la intermodulacién se incrementa.

No obstante, es necesario estimar si el desempeno de ruido del mezclador de senal
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 tecnologia de fabricacion
utilizada y la banda de frecuencias de interés. Teniendo en cuenta el estado del arte,
se seleccioné una tension diferencial del oscilador local de 1 V), dado que representa un

requerimiento que puede ser alcanzado para el oscilador local en la tecnologia 0,35 um
CMOS.

7. Seleccion del ancho de los transistores del par conmutado.

La seleccién del ancho de los transistores del par conmutado debe ser tal que se obtenga
un rango de excursion aceptable en el dreno de la etapa de transconductancia y en la

salida del mezclador, desempeno de ruido aceptable y desempeno 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



5.4. Estrategia y diseno del mezclador de senal. 79

13 25

f, = 2.451 GHz
f.=2452 GH7
123 i f2 .2 149 GH
— — Lo~ & z
s \ E 15
8 12 S
K \ E
pz4 o
115 —
IF=500K Hz
11 ‘ ‘ ‘ 0
50 100 150 200 250 300 350 400 100 150 200 250 300
Wopar [um] Whpar [um]

(a) (b)

Figura 5.9: (a) Estimacién tedrica del factor de ruido de la etapa de transconductancia; (b)
Estimacion tedrica del factor de ruido del dispositivo cascodo Mo.

de senal, para una corriente de dreno determinada de M3 y un rango de tensiones del

oscilador local.

Con el fin de encontrar un compromiso de disenio entre ruido y linealidad con respecto al

ancho de los transistores del par conmutado, se realizaron simulacionesﬁ para diferentes

valores de Wy = W5 = Wp,,. En las figuras |5.9(a)| y [5.9(b)| se muestran los resultados

obtenidos para la figura de ruido y Prrps del mezclador de senal, respectivamente; la
figura de ruido se midié en la banda de frecuencias de interés a la salida del mezclador
de senal (500 kHz — 1,5 M Hz) y la prueba de intermodulacién se realiz6 para una
senal RF de entrada conformada por dos tonos ubicados en frecuencias de canales
adyacentes (f1 = 2,451 GHz y fo = 2,452 GHz) y una frecuencia de oscilador local
igual a 2,449 GHz.

De acuerdo a estos resultados para valores de W, entre 100 pm y 120 pm se obtie-
ne un mejor desempeno con respecto a ruido y linealidad, por consiguiente se selec-
ciond6 Wy = Ws = Wy, = 110 pm.

8. Seleccion de la carga de salida del mezclador de serial.

Como se menciono en la seccién [5.3] en arquitecturas de conversién directa o frecuencia
intermedia baja es conveniente utilizar resistores de polisilicio como carga del mezclador
de senal, ya que estos elementos son libres de ruido flicker. Por tanto, el mezclador de
senal presentado en este trabajo utiliza elementos resistivos como carga, no obstante,

estos presentan una caida de tensién que puede llegar a causar que los transistores del

5Las simulaciones fueron realizadas utilizando los modelos suministrados por AMS para los transitores
MOS.
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par conmutado pasen de la regién de saturacién a la region de triodo; por consiguiente,
se debe garantizar que en el peor de los casos los transistores del par conmutado se
encuentren en saturaciéon. El peor de los casos para cada uno de los transistores del
par conmutado se presenta cuando uno de estos esta en la region de corte; bajo estas
consideraciones la tensién de dreno de los transitores My y M5 deben cumplir la siguiente
relacion:

Aro

Vb > Vio,e + 5 Vi (5.14)

Adicionalmente, cuando uno de los transistores del par conmutado estd en la regién de
corte, la corriente de dreno Ipgs de M3 fluye a través de My o M5, por tanto, el peor

caso para la tensién en los drenos de My y M5 estd dado por:

VDssmin = VDsamin = VDD — IDS3max R (5.15)

donde R es la resistencia conectada entre el dreno de los transistores del par conmutado

y la fuente de alimentacion.

Substituyendo en se obtiene una expresiéon que relaciona la tensién de
alimentacién Vyg4, la tensiéon de modo comun Vip. aplicada en las compuertas de
los transistores del par conmutado, la corriente Ipgs suministrada por la etapa de
transconductancia, la amplitud del oscilador local Ay, 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:

A
(Vaa — IpssR) > Vio. + %O - Vi (5.16)

Para las condiciones de operacion establecidas en los numerales anteriores,
Vporz = Vpor = 0,73V Vio,. =15V Apo =1V, W3 =220um y Wpe = 110um

la corriente de dreno Ipgs de M3 es aproximadamente 1,72mA, y pora tanto, de la
ecuacién ([5.16]) se deduce que para obtener un rango de excursién a la salida de apro-

ximadamente 1V, la resistencia R debe satisfacer la siguiente relacién:

R<Vdd—VLo,C—A%+vz—1v

Ipss
R <6409 para V; = 0,8V

Con base en este resultado se seleccioné R = 6002 como carga de salida del mezclador de
senal. De igual forma, se adiciona un capacitor de salida de 7 pF’ con el fin de que la carga
de salida del mezclador de senal actue como un filtro pasabajos a la salida, logrando
de esta manera rechazar algunas senales no deseadas que pueden llegar a saturar los

bloques posteriores al mezclador de senal.
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Tabla 5.6: Valores y dimensiones seleccionados para el mezclador de sefial.
Pardametros | Vpor2 Ws Wi =Ws Lom Vo, | ALo R Cy=Cs
Valor 0.73 V | 220um 110pm 2,6 nH | 1,5V | 1V, | 600 Q 7 pF

Finalmente, en la tabla [5.6] se muestran los valores y dimensiones de los dispositivos del
mezclador de senal obtenidos aplicando la estrategia de diseno antes propuesta. Adicional-
mente, se seleccionaron resistencias de 200§) para R¢ y capacitores de acople de 1pF para Cs
y Cy.

En conclusion en este capitulo se presentaron las estrategias utilizadas para el diseno del
LNA y el mezclador de senal. Con base en estas estrategias se obtuvé un disefio preliminar

para el amplificador de bajo ruido y el mezclador de sefial CMOS.
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Capitulo 6

Resultados y Conclusiones

Este capitulo presenta inicialmente los resultados de simulacién del LNA y el mezclador
de senal disenados en el capitulo anterior, sin tener en cuenta las capacitancias parasitas aso-
ciadas con la realizacion del layout. En seguida, se presentan de forma muy general algunas
consideraciones a tener en cuenta en la realizacién del layout en aras de obtener un mejor
desempeno del sistema disefiado. Adicionalmente, se muestran y discuten algunos resultados
del sistema disenado teniendo en cuenta los elementos parasitos asociados con los diferentes
dispositivos y la interconexién entre estos. Todas las simulaciones son realizadas en el soft-
ware FLDO-RF de MentorGraphics utilizando los modelos suministrados por AM S para los
transistores MOS.

Con base en estos resultados de simulacién se extraen las especificacione més relevantes
del sistema completamente integrado del amplificador de bajo ruido y el mezclador de senal
disenados. 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 desempeno pre-layout

Las especificaciones de desempeno pre-layout presentadas en esta seccion, se extraen con
base en resultados de simulacion, utilizando los modelos suministrados por AMS para el
transistor NMOS. En esta seccién se utiliza el modelo obtenido de ASITIC para el inductor
Lg y, no se tienen en cuenta las capacitancias pardsitas asociadas con los diferentes dispositivos
y la interconexién entre estos; no obstante, se presenta una comparacién entre el desempeiio
obtenido con los inductores Ly y L, ideales e inductores modelados con ASITIC, con el fin de

establecer el impacto que estos tienen sobre algunas de las especificaciones de desempertio.

83
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Figura 6.1: Resultados de simulacién pre-layout del LNA: (a) ganancia de voltaje; (b) coefi-
ciente de reflexién 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 parametros de dispersiéon (pardmetros S)

La figura presenta los resultados de simulacién de la ganancia de voltaje, y algunos
pardmetros S del LNA. La ganancia de voltaje mostrada en la figura con Ly y
L, ideales, indica un valor méximo 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 L4 utilizado en la salida del LNA. Adicionalmente, cuando se tienen en
cuenta los inductores L; y L, modelados con ASITIC, se presenta una reduccién en
la ganancia de voltaje y un aumento en el ancho de banda debido a las resistencias
y capacitancias pardsitas asociadas con los inductores. La figura muestra que

el coeficiente de reflexién 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 Ly son modelados idealmente
y modelados con ASITIC'; sin embargo, en el 1ltimo caso se presenta un incremento
de S11. El incremento de Sp1 se debe a que los elementos pardsitos asociados con los
inductores Ly y Lg4, ocasionan un desajuste en la impedancia de entrada del LNA. No
obstante, el minimo valor de S71 se encuentra dentro de la banda de interés. El valor de
S11 obtenido indica una buena transmisiéon de la senal suministrada por la fuente a la

entrada del LNA, para una impedancia de 50 Q.

El coeficiente de aislamiento reverso Sio ilustrado en la figura 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 méximo de —49,5 dB cuando los inductores Ly y L, son
modelados idealmente, y —51 dB para L, y Ly, modelados con ASITIC, estos valores

ocurren cuando la ganancia de voltaje presenta un maximo valor.

Por ultimo, con el parametro S11 encontrado es posible obtener la impedancia de entrada
del LNA. En la figura se presenta la parte real de la impedancia de entrada, con
lo cual se verifica que un valor aproximado de 50 €2 es obtenido en la banda de interés.
Cuando se utiliza el modelo para L y Ly obtenido de ASITIC) se presenta un incremento
en la parte real de la impedancia de entrada debido a los elementos parasitos asociados
con los inductores, principalmente por el efecto de las resistencias en serie asociadas con
Lsy L.

& Figura de ruido

El desempeno simulado de la figura de ruido del LNA para Ly y L, ideales, L, ideal y
todos los inductores modelados con ASITIC se muestra en la figura[6.2] El minimo 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 disefio empleada; el desplazamiento
en la banda de frecuencias para el cual se obtiene el minimo en la figura de ruido, se debe
principalmente al modelo aproximado utilizado en el analisis. Sin embargo, es evidente
que la resistencia en serie asociada con el inductor L4, degrada significativamente la
figura de ruido del LNA, dado que su contribucién de ruido se adiciona directamente al
factor de ruido; esto se debe a que el factor de calidad para el inductor L, seleccionado

es tipicamente bajo en la tecnologia de fabricacion utilizadaﬂ

Para frecuencias mayores que la banda de interés se presenta un aumento significativo
de la figura de ruido, debido a que como se demostré en el capitulo [3| el desempeno con

respecto a ruido se degrada con el aumento de la relacién w/wr;. Adicionalmente, el

'Por esta razén, en algunos trabajos publicados el inductor L4 es implementado con elementos discretos
externos, los cuales pueden llegar a presentar mejores factores de calidad.
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NF [dB]

[GHZz]

Figura 6.2: Figura de ruido del LNA, resultados pre-layout.

sistema fue diseniado para obtener minima figura de ruido en la banda de interés y no

fuera de esta.

En resumen, cuando no se tiene en cuenta la resistencia parasita asociada con L, se
obtiene una figura de ruido de 1,85 dB en 2,45 GH~z, el cual es un valor comparable
con el estado del arte de LNAs; sin embargo, cuando se tiene en cuenta el modelo de L,
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 .

Desempeno de linealidad

Para las simulaciones de desempeno de linealidad y obtencién del punto de interseccién
de tercer orden referido a la entrada Pjjp3, fue empleada la técnica clasica de prueba
de dos tonos en la senal de entrada. Esta técnica tipicamente usa dos tonos de entrada
con frecuencias dentro de la banda de interés, tal que sus respectivos productos de

intermodulacién IM3(2f1 — fa 0 2 fa— f1) se encuentren en la frecuencia de senal deseada.

Por tanto, fueron usadas dos seniales de canales adyacentes con frecuencias de
fi = 2451 GHz y fo = 2,452 GHz como tonos de prueba, para los cuales los pro-
ductos de intermodulaciéon de tercer orden resultantes son : 2f; — fo = 2,45 GHz y
2fo — f1 = 2,453 GH~z. En este caso los dos productos de intermodulaciéon son de in-

terés, dado que se encuentran dentro de la banda de senal deseada.
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Figura 6.3: (a) Prrps con Ls y Lg ideales; (b) Prrps con Ly y Ly modelados en ASITIC (c)
Punto de compresiéon de un decibelio con Lg y L, ideales; (d) Punto de compresién de un
decibelio con Ls y Ly, modelados en ASITIC.

La figura y [6.3(b)| presenta el resultado del producto de intermodulacién 2f; — fa
con sus respectivos puntos de interseccién referidos en la potencia de entrada Prjps
y potencia de salida Pojps, para inductores Ly y L, ideales y, cuando Ls y L4 son
modelados con ASITIC, respectivamente. Estos resultados de simulacién fueron tomados
para una resistencia de carga de 430 €2, dado que este es el valor estimado de la resistencia
de salida del LNA. El valor calculado de Prrp3 es 7,7 dBm para Lg y L4 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 compresién de un
decibelio (Prp14p). Los valores calculados son Prpigp = —6,8 dBm para Lg y L, ideales,

Yy Prpiap = —5,33 dBm cuando se tienen en cuenta los elementos pardsitos de Ls y L.

Las simulaciones fueron hechas usando ELDO-RF con truncamiento de 5 armdnicos de
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la serie de Fourier, es decir, el maximo armonico de intermodulacién para cada tono de
entrada sera 5. Es evidente que existe una discrepancia con la prediccion realizada en el
capitulo |5, no obstante, los resultados obtenidos tedricamente son una estimacién ade-
cuada para acotar el campo de diseno. Esta discrepancia se debe al modelo aproximado
utilizado para el transistor MOS, y a que no se tuvo en cuenta en la fase de diseno las

no linealidades mayores de tercer orden.

De otro lado, cuando se tienen en cuenta los elementos parasitos asociados con Ls y L,
se presenta una reduccién en Prrps, dado que las condiciones de operacién del circuito

cambian debido a las resistencias asociadas con los inductores.

A continuacién se muestran los resultados de simulacién pre-layout para el mezclador de
seial CMOS disenado.

6.1.2. Mezclador de senal

& Ganancia de voltaje

En la figura se muestra la ganancia de voltaje diferencial del mezclador de senal
para una frecuencia de oscilador local (frLo) de 2,449 GHz y diferentes frecuencias
intermedias de salida (IF'). Se obtiene un valor méximo de 11,5 dB en la banda de
salida de interés (500 kHz — 1,5 M Hz) 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 senal. No obstante, es evidente la necesidad
de utilizar un filtro después del mezclador de sefial con el fin de seleccionar el canal
deseado (500 kHz — 1,5 M Hz) y rechazar las sefiales fuera de esta banda, las cuales

pueden actuar como interferencias en el momento de procesar la informacién deseada.

& Figura de ruido

Como se mencioné en la seccién 2.3.3]la funcién de mezclado es inherentemente ruidosa,
debido a que mientras el mezclador transfiere senal sélo desde la banda deseada de
entrada a la salida, este transfiere ruido a la salida desde multiples bandas de frecuencia.
Por tanto, la medida obtenida para la figura de ruido puede variar dependiendo del
numero de armdnicos que se tomen en cuenta tanto para el oscilador local como para la

senal de entrada.

Para evaluar el desempeno de ruido del mezclador de senal mediante simulacion es ne-

cesario utilizar un andlisis de estado permanente (SST), el cual determina el contenido
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Figura 6.4: Resultados pre-layout del mezclador de senal: (a) ganancia de voltaje; (b) figura
de ruido SSB; (¢) Prrps para fro = 2,449 GHz, f1 = 2,451 GHz y fa = 2,452 GHz.

espectral y formas de onda de todos los nodos del circuito, excitados con seniales periédi-
cas o cuasiperiddicas (multi-tonos). Este andlisis debe ser acompanado de un anélisis
de ruido de estado permanente (SSTNOISE), el cual linealiza el circuito alrededor de
su punto de operacién variante en el tiempo y cuasi-periédico, y calcula el espectro de

ruido en una salida especificada.

Para el analisis de ruido del mezclador de senial en cuestién, se utilizé una senal de
oscilador local de frecuencia fundamental 2,449 GHz y una frecuencia de entrada de

2,45 GH z con truncamiento de 5 armonicos.

En la figura se muestra los resultados de simulacién obtenidos para la figura
de ruido de banda lateral tnica (NFssp) en diferentes frecuencias de salida. En la
banda de interés (500 kHz — 1,5 M Hz) se obtiene una figura de ruido de 11,6 dB en
500 kHz. Como se evidencia en la figura la figura de ruido del mezclador de
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senal 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 kH z se presenta un incremento significativo
de la figura de ruido (N Fssp).

& Desempeno de linealidad

Adicionalmente, en la figura[6.4(c)|se muestra el voltaje de salida debido a la componente
lineal (V'saly, —f,,,) v el voltaje de salida debido al producto de intermodulacién de tercer

orden (VIM3a¢,_t,—f,,), para diferentes valores de potencia de entrada.

Para estimar el punto de interseccién de tercer orden referido a la entrada Prrps, se
utilizé una frecuencia de oscilador local (fr0) igual a 2,449 GH z, y dos tonos de entrada
con frecuencias f; = 2,451 GHz y fo = 2,452 GHz, con truncamiento de 5 arménicos.
Para los resultados encontrados el valor calculado de Pryps es 4,4 dBm; adicionalmente

se encuentra un punto de compresién de 1 dB referido a la entrada de —12 dBm.

Como se ha hecho evidente el amplificador de bajo ruido y el mezclador de senal di-
senados cumplen con las especificaciones planteadas para cada uno de estos bloques;
no obstante, es necesario evaluar el desempeno del sistema completo (LNA y mezcla-
dor de senal) para establecer si cumple con las especificaciones minimas del estdndar
Bluetooth.

6.1.3. LNA y mezclador de senal

A continuacién se presentan los resultados de simulacién obtenidos para el LNA y el

mezclador de senal acoplados dentro de un mismo bloque funcional.

& Ganancia de voltaje

Como se muestra en la figura[6.5(a)|se obtiene un méaximo valor de ganancia de 27,18 dB
en la banda deseada de salida (500 kHz—1,5 M Hz), con un ancho de banda de 38 M Hz
para el sistema disenado. Nuevamente, se recomienda utilizar un filtro después del mez-
clador de senal para seleccionar el canal de informacién deseado (500 kHz — 1,5 M Hz)

y rechazar las sefiales fuera de esta banda de frecuencias.

& Figura de ruido

En la figura [6.5(b)| se muestra la figura de ruido de banda lateral tnica (NFssp) pa-
ra diferentes frecuencias intermedias de salida (IF'). En la banda de frecuencias de
500 kHz — 1,5 M Hz se obtiene una figura de ruido maxima de 6,7 dB para el sistema

en cascada del LNA y el mezclador de senal, con una amplitud diferencial de 1 V,, y
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Figura 6.5: Resultados pre-layout del sistema en cascada LNA y mezclador de senal. (a)
Ganancia de voltaje; (b) Figura de ruido SSB; (¢) Prrps para fro = 2,449 GHz, f1 =
2451 GHz y fo =2,452 GHz.

frecuencia de 2,449 G H z para el oscilador local. El desempefio de ruido obtenido cum-

ple con las especificaciones minimas del estandar Bluetooth. Nuevamente, al disminuir

la frecuencia de salida se deteriora el desempeno con respecto a ruido debido a que el

ruido flicker asociado con el par conmutado (My y Ms) se incrementa.

& Desempeno de linealidad

El desempeno de linealidad del sistema en cascada del LNA y el mezclador de senal

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 interseccién de tercer orden

referido a la entrada Prrps calculado es —13 dBm, y el punto de compresién de 1 dB

es —28 dBm. Lo anterior indica que para niveles de potencia de entrada mayores que

—28 dBm se presenta una reduccién en la ganancia de voltaje total del sistema.
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& Sensibilidad

6.2.

Con el desempeno de ruido calculado es posible obtener una estimacion de la sensibilidad
del sistema en cascada del amplificador de bajo ruido y el mezclador de senial antes de

realizar el layout.

Como se muestra en el apéndice [A] la sensibilidad del sistema puede ser calculada por

medio de:

Sensibilidad = Pjy, pmin, = Ruido de piso+ SN Ry, (6.1)

donde SN R,,;, es la relacién senal a ruido minima permitida por el estandar de comu-

nicacién vy,
dB
Ruido de piso = —174 Hm

+ NF + 10log(BW) (6.2)

z
Por tanto, dado que para el estandar Bluetooth SN Ry,i, = 21 dB y el ancho de banda

de cada canal es 1 M H z, se obtiene:

dBm

Ruido de piso = —174 f + 6,7 + 10log(10°) = —107,3 dBm (6.3)
z
y por consiguiente,
Sensibilidad = Py, min, = —107,3 dBm + 21 = —86,3 dBm (6.4)

El resultado anterior quiere decir que la potencia minima de entrada para la cual se
obtiene una relaciéon senal a ruido de 21 dB es —86,3 dBm. Este resultado esta por

debajo del limite establecido para el estandar Bluetooth Py, mumm = —70 dBm.

En resumen, teniendo en cuenta los resultados pre-layout, el amplificador de bajo ruido
y el mezclador de senal CMOS disenados, cumplen con los requerimientos minimos del
estandar Bluetooth 2,45 GH z.

Consideraciones en el diseno del layout

En altas frecuencias el disefio del layout puede llegar a influenciar considerablemente el

desempeno del amplificador de bajo ruido y el mezclador de senal. Por esta razon, a continua-

cién se resumen algunas de las consideraciones de disenio tenidas en cuenta en la realizacion

del layout.

& La entrada del LNA se situé cerca de los pads con el fin de evitar largas pistas de metal

de interconexién, las cuales pueden llegar a degradar el desempenio con respecto a ruido

y causar un desajuste en la impedancia de entrada del LNA.
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Los inductores se ubicarén 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 fabricacién (Metal 4), con el propdsito de obtener mejores factores de
calidad.

Los transistores del par conmutado fueron disenados lo més cerca posible y en la misma
orientacion, con el propésito de disminuir el mismatch entre estos y evitar variaciones

de la movilidad.

Cada uno de los transistores fue dividido en multiples secciones o dedos (transistores
en paralelo), con un ancho para cada transistor en paralelo, de 10 pm. Esto reduce
la resistencia y capacitancia parésita asociada con la compuerta, y conlleva un mejor
desempernio con respecto a ruido. Adicionalmente, los transistores fuerén 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-

mizacion 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 (PolyI-Poly2), disponibles para

el proceso de fabricacién utlizado.

No es conveniente ubicar contactos sobre areas 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 caidas de voltaje en las lineas de tierra, se realizé una adecuada conexién
al sustrato utilizando varios contactos y empleando lineas de conexién suficientemente

anchas, para reducir la resistencia asociada con la conexion.

Los pads de entrada del oscilador local y salida del mezclador de senal fueron ubicados
simétricamente con el propésito de mejorar el desempeno del par conmutado y evitar

variaciones en los puntos de operacién de los transistores My y Ms.

Fueron dispuestos varios pads de referencia (V) con el propésito de facilitar posteriores

pruebas del circuito disenado.
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Figura 6.6: Layout del amplificador de bajo ruido y el mezclador de senal disenados.

& Se ubicaron los puertos del oscilador local lo méas alejado posible del puerto de entrada

RF, con el proposito de evitar filtraciones del oscilador local hacia la entrada del LNA.

& Se evité en cuanto fue posible acoples capacitivos entre el oscilador local, la salida y
la entrada del LNA, con el fin de mejorar las caracteristicas 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 interconexién utilizado y, la corriente maxima que se espera

que circule por cada trazo de metal.

Para finalizar esta seccion se presenta en la figura el layout correspondiente al amplifi-
cador de bajo ruido y el mezclador de senal disenados e integrados dentro de un mismo chip.
Se utilizaron 4 niveles de metal para realizar la interconexién entre los diferentes dispositivos;
el layout realizado cumple con los reglas de diseno vigentes para el proceso de fabricacién
0,35um CMOS C35B4C3 de AMS. El érea utilizada es aproximadamente 1,1 mm?, teniendo
en cuenta los pads; cabe destacar, que aproximadamente el 50 % del drea es utilizada para

implementar los inductores integrados.

6.3. Especificaciones de desempeno post-layout

Con el fin de establecer el impacto que tienen los elementos parasitos sobre el desempeno

de cada uno de los bloques y el sistema completo, a continuacién se discuten algunos resultados
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obtenidos después de realizado el layout, teniendo en cuenta los elementos parasitos asociados

con los dispositivos y la interconexién entre éstos.

6.3.1. Amplificador de bajo ruido

Como se mencioné en la seccion los capacitores de acople de AC fueron implementados
entre las dos capas de polisilicio disponibles en el proceso de fabricacién (Poly1-Poly2), y por
tanto estos tienen asociada una capacitancia entre una de sus placas (Polyl) y el sustrato.
Esta capacitancia en el proceso de fabricacién utilizado es aproximadamente 1/7 parte del
valor de la capacitancia de acople implementada.

En la entrada del amplificador de bajo ruido se utilizé un capacitor de 10 pf para acoplar
la antena y el LNA, por tanto, una capacitancia parasita de aproximadamente C1per = 1,5 pf
aparece entre el nodo de entrada y el sustrato. Esta capacitancia pardsita en la banda de
frecuencias de interés ocasiona una variacion considerable de la impedancia de entrada del
LNA, y por consiguiente, un aumento significativo en el coeficiente de reflexién Si; en la
entrada del LNA.

& Ganancia de voltaje, coeficiente de reflexién en la entrada (S11) y aislamiento

de puertos (S12)
En la figura se muestra el coeficiente de reflexién en la entrada S11, sin tener en

cuenta Clpgr (S11 8in Clper) y teniendo en cuenta Chpg,r (S11 con Clper). De estos resul-
tados es evidente que la capacitancia parasita C1p,, ocasiona un aumento significativo
de S71, incluso causa que este parametro no cumpla con la especificacién inicialmente

planteada.

En vista de lo anterior, fue necesario compensar el efecto de la capacitancia parésita
C1par- Bésicamente, esta capacitancia pardsita 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 (Z,) teniendo en cuenta la capacitancia
pardsita Clpqr puede se calculada como,

Zi
1+ Zinjwclpar

Zeq = (65)

donde Z;n es la impedancia de entrada del LNA sin tener en cuenta la capacitancia
pardsita asociada con el nodo de entrada y Clpar es la capacitancia pardsita entre el
puerto de entrada del LNA y el sustrato; para el proceso de fabricacion utilizado Chpar

es aprozimadamente 2 pf (teniendo en cuenta la capacitancia del pad).

Por consiguiente, de la ecuacién (6.5) se deduce que para obtener una impedancia equi-

valente de entrada (Z.,) real de 50 2, es necesario que la impedancia de entrada del
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Figura 6.7: Resultados pos-layout del LNA. (a) Coeficiente de reflexién 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 pardsitos sea aproximadamente:

Zin ~ 14,8 4 j22.8 [

(6.6)

Para cumplir con la condicién 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 desempeno de otras especificaciones y no alterar signifi-

cativamente la estrategia de disenio utilizada para el LNA y el mezclador de senal, se

mantuvo la misma tension de polarizacion utilizada para la etapa de transconductancia.

Sin embargo, se redujo el inductor de degeneracion Lg a 300 pH y se conect6 un capa-

citor (C'4 = 270 fF) entre compuerta y fuente del transistor M; para facilitar el acople

de impedancias a la entrada. El capacitor C'4 ocasiona una reduccién de la frecuencia

de ganancia unitaria wyy y por tanto un deterioro en el desempeno de ruido del LNA.
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En la figura se muestra el coeficiente de reflexién en la entrada, teniendo en
cuenta todos los elementos parasitos, después de realizar la respectiva compensacién de
la impedancia de entrada (S11 con Ciper y Ca). Estos resultados muestran que el sistema
disenado, después de realizar la respectiva compensacién cumple con la especificacién

establecida para Si; en la banda de frecuencias de interés (S11 < —10 dB).

Adicionalmente, como se muestra en la figura no se presenta un fuerte impacto
en el desempeno con respecto al aislamiento de puertos (Si2), 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 parasitas 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 disenado de una forma adecuada.

De igual forma en la figura se muestran los resultados de simulacién obtenidos
para la ganacia de voltaje del LNA, sin tener en cuenta C1,e y teniendo en cuenta
Clpar después de realizar la respectiva compensacién (Ls = 0,3 nH y C4q = 270 fF).
Para el sistema completamente integrado, teniendo en cuenta todas las capacitancias
parasitas se obtiene una ganancia de 20,3 dB en 2,45 GHz con un ancho de banda de
596 M Hz. 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 redujé la inductancia

de degeneracién L en la fuente del transistor M.

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 €.

& 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 parasita C1,q, del capacitor de acople C7 y teniendo en cuenta
ésta para Ly = 0,3nH y Cy = 270 fF. Cuando no se tiene en cuenta C1pq, Se obtiene un
resultado muy cercano al obtenido en las simulaciones pre-layout, sin embargo, después
de realizar la compensacién de la impedancia de entrada (NFeon cy,,,) la figura de
ruido se incrementa en aproximadamente 1 dB; lo anterior se debe al decremento de
wr1 (wr1 & gm1/(Cys1 + Ca)), dado que la figura de ruido depende inversamente de la

frecuencia de ganancia unitaria (wrp) de la etapa de transconductancia del LNA.

& Desempeno de linealidad

Para la prueba de intermodulacién se emplearon las mismas condiciones utilizadas en
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Figura 6.8: Resultados post-layout: (a) figura de ruido del LNA; (b) Prrps sin tener en cuenta

la capacitancia pardsita Cipq,r de Ci; (¢) Prrp3 teniendo en cuenta Cpg,r, para Ly = 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 intermodulacién de tercer orden, sin tener en cuenta C'pqar y
teniendo en cuenta la misma después de compensar el sistema. El punto de interseccién
de tercer orden referido a la entrada para cada uno de estos casos es Pryp3 = 1,98 dBm
v Prrps = 1,6 dBm, respectivamente. De estos resultados es evidente que se presenta
sélo un leve decremento de Prrp3 después de realizar la compensacion de la impedancia
de entrada, lo cual demuestra que las modificaciones realizadas en el diseno no alteran
sustancialmente el comportamiento de linealidad, dado que no se modificarén los puntos

de polarizacién ni los tamanos de los transistores.

Por tdltimo, la tabla indica un resumen de las especificaciones de desempeno simu-

ladas del LNA, teniendo en cuenta los elementos parasitos asociados con el layout.



6.3. Especificaciones de desempeno post-layout 99

Tabla 6.1: Especificaciones del LNA disenado

Especificacién Valor
Fuente de alimentacién 33V
Consumo de potencia 10 mW
Figura de ruido 4,58 dB
Prips 1,6 dBm
Ganancia de voltaje 20 dB
Aislamiento reverso (S12) —44,5 dB
Coeficiente de reflexién en la entrada (S11) | < —14,6 dB
Frecuencia de operacion 2,45 GHz

6.3.2. Mezclador de senal

Con el propédsito de evaluar el desempeno del mezclador de senal CMOS diseniado, a
continuacién se presentan algunas de las especificaciones de este bloque teniendo en cuenta

los elementos pardsitos después de realizado el layout.

& Ganancia de voltaje

Como se muestra en la figura 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 pardsitas asociadas con la red de acople entre el LNA y el
mezclador de senal, y a las capacitancias asociadas con los pads en el puerto del oscilador

local.

& Figura de ruido

La figura de ruido (NFsgsp), figura se incrementa con respecto a los resultados
pre-layout, ya que la tensién efectiva aplicada al par conmutado se reduce, debido a las
capacitancias parasitas 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 disenado se obtiene
una figura de ruido de banda lateral tnica (N Fssp) de 13,74 dB en una frecuencia de
salida de 500 kH z; nuevamente, para frecuencias menores que 100 kH z se presenta un

incremento significativo de la figura de ruido debido al aumento de ruido flicker.

& Desempeno de linealidad

Como se muestra en la ﬁgura se presenta un leve incremento en Pyjp3 con respecto
a los resultados pre-layout, esto se debe posiblemente a que la tensién de oscilador
local efectiva aplicada al par conmutado se acerca al valor 6ptimo para obtener un
mejor desempeno del par conmutado con respecto a linealidad. El punto de interseccion

de tercer orden referido a la entrada, obtenido para el mezclador de senial después de



100 Capitulo 6. Resultados y Conclusiones

10
9 fro=2449 GHz 30 fL o= 2449 GHz
—_— 8 _
2 T 2
T 7
x
< 6 = \\
> 15 —
4
0 10 20 30 40 50 0 02 04 06 08 1 12 14
IF[MHZ] IF[MHZ]
(a) (b)
20
-20 L
) |
S -4
B P Vsalf £ P
-60 - 1o
> T Iy g e
-80
-100 P [1P3 SR =53 4B
2120 ©

-40 -35 -30 -25 -20 -15-10 -5 0 5 10
P, [dBm]

()

Figura 6.9: Resultados pos-layout del mezclador de senal: (a) Ganancia de voltaje; (b) figura
de ruido SSB; (¢) Prrps para fro = 2,449 GHz, f1 = 2,451 GHz y fa = 2,452 GHz.

realizado el layot es Prrps = 5,3 dBm, con lo cual se cumple con la especificacion

inicialmente planteada (Prrp3 > 0 dBm).

En la tabla[6.2]se indica un resumen de las especificaciones mas relevantes de desempeno
del mezclador de sefial, teniendo en cuenta los elementos parasitos asociados con el

layout.

6.3.3. Amplificador de bajo ruido y mezclador de senal

Después de realizado el layout fue necesario modificar el valor de la capacitancia Cy del
tanque resonante de salida del LIVA, debido a las capacitancia pardsitas asociadas con la red de
acople (3 y, la interconexién entre el LNA y el mezclador de senal. El valor final seleccionado
para Cy fue 340 fF, con el cual se obtiene resonancia en la salida del LNA para la frecuencia
central de interés 2,45 GH z.
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Tabla 6.2: Especificaciones de desempeno del mezclador de senal disenado

Especificacion Valor
Tensién de alimentacién 3,3V
Consumo de potencia 5,7 mW
Figura de ruido (NFgsgp) 13,74 dB
Frecuencia central de entrada | 2,45 GHz
Frecuencia de salida (I F) 1 MHz
Prrps3 5,3 dBm
Ganancia de voltaje 9,3 dB

En la figura se presentan algunas de las especificaciones de desempeno, obtenidas
mediante simulacién, para el sistema en cascada del amplificador de bajo ruido y el mezclador

de senal después de realizado el layout.

& Ganancia de voltaje

En la figura [6.10(a)| se muestra la ganancia de voltaje total del sistema disenado. Se
presenta un valor de 26,9 dB en la banda de salida de interés (500 kHz—1,5 M Hz), para
el sistema completamente integrado, incluyendo las capacitancias parasitas asociadas

con los dispositivos, la interconexién entre estos y los pads.

& Figura de ruido
Como se ilustra en la figura [6.10(b)| la figura de ruido (NFssp) total se incrementa

debido al aumento en la figura de ruido del LNA cuando se tiene en cuenta la capaci-
tancia parasita Ciper con su respectiva compensacién (Ls = 0,3 nH y Cy = 270 fF); el
resultado de simulacién obtenido cuando no se tiene en cuenta Clpqe, es 7,06 dB3, el cual
es un valor cercano al obtenido en las simulaciones pre-layout. Teniendo en cuenta todas
las capacitancias parasitas se obtiene NFsgsp = 7,88 dB, en una frecuencia de salida
igual a 500 kH z. A pesar del incremento en la figura de ruido, el sistema completamente

integrado cumple con las especificaciones minimas para el estandar Bluetooth.

& Desempeno 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 f; = 2,451 GHz

y fo = 2,452 GHz, con truncamiento de 5 arménicos respectivamente. Cuando se
tiene en cuenta Ctpqr, se presenta una reduccién de Pryp3 en aproximadamente 1,7 dB
con respecto al punto de interseccion de tercer orden obtenido cuando no se tiene en
cuenta Chper. El punto de interseccién de tercer orden referido a la entrada Prrpz del
sistema completo (LNA y mezclador de senal) es —14,4 dBm, teniendo en cuenta todas

las capacitancias parasitas. 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 senal. (a)
Ganancia de voltaje; (b) Figura de ruido SSB; (¢) Prrps para fro = 2,449 GHz, f1 =
2,451 GHz y f» = 2,452 GHz, sin tener en cuenta la capacitancia parasita Cip,, de C1; (d)
Prrp3 teniendo en cuenta Cpgr con Ly = 0,3nH y Cy = 270fF.

prelayout, sin embargo, este es suficiente para cumplir con el requerimiento de linealidad
(P][pg > —16,5 dBm)

& Sensibilidad del sistema completamente integrado

Con el mismo procedimiento empleado en la seccién [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 se presentan algunas de las especificaciones mas relevantes de
desemperno del sistema completamente integrado del amplificador de bajo ruido y el mezclador

de senal disenados en la tecnologia 0,35um 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 senal

Especificacién Este trabajo Reporte de MOSIS
Tensién de alimentacion 33V 3,0V
Consumo de potencia 15,6 mW 30 mW
Figura de ruido (N Fssp) 79 dB 8,5 dB
Sensibilidad P, min —85 dBm -

Ganancia de voltaje 27 dB 25 dB

Prrps —14,4 dBm -9 dBm
Frecuencia central de entrada 2,45 GHz 2,45 GHz
Frecuencia intermedia de salida 1 MHz 2 MHz

Area utilizada 1,2 mm? —

especificaciones planteadas en la tabla es evidente que el sistema diseniado (amplificador
de bajo ruido y mezclador de senal) cumple con los requerimientos minimos del estdndar
Bluetooth 2,45 GHz.

Con el fin de establecer una comparacion, en la tabla se presenta adicionalmente
las especificaciones de desempeno de un amplificador de bajo ruido y un mezclador de senal
CMOS suministradas por un reporte de prueba de MOSIS [33|, de un receptor con el estandar
Bluetooth.

De los resultados presentados en la tabla 6.3 se deduce lo siguiente: El sistema en cascada
del LNA y el mezclador de senal disenados, presenta un mejor desempeno con respecto a
potencia, ruido y ganancia de voltaje; no obstante, el desempeno con respecto a linealidad
es inferior que el presentado en el reporte de M OSIS. No obstante, es necesario tener en
cuenta que los resultados del disenio presentados en este trabajo corresponden a resultados de
simulacién, y no a resultados de medida después de fabricado el chip.

Habiendo culminado el diseno del LNA y el mezclador de senal CMOS a continuacién
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 diseno de amplificadores de bajo ruido y mezcladores de senal CMOS integrados.

6.4. Observaciones y conclusiones

Una de las tendencias actuales de la electrénica es disenar y construir todos los sistemas
electrénicos (como sistemas de comunicacién y control), dentro de un mismo circuito integrado
con el fin de mejorar desempeno, reducir costos y tamaiio. Adicionalmente, en el disefio de
cualquier sistema electrénico es necesario estimar el comportamiento de este con respecto
a diferentes variables de diseno, con el fin de encontrar un compromiso adecuado entre las

especificaciones de desempeno requeridas.
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En este trabajo se abordé particularmente el diseno de un amplificador de bajo ruido y
un mezclador de senal integrados en tecnologia CMOS, cumpliendo con los requerimientos
minimos para una aplicacién Bluetooth 2,45 GHz. Para cumplir con dichos requerimientos
se realizaron andlisis y estimaciones tedricas de ruido, linealidad, ganancia y consumo de
potencia, que permitieron acotar el campo de disenio del LNA y del mezclador de senal, en
funcién de las variables de diseno mas significativas.

Con el fin de establecer un compromiso adecuado entre las especificaciones de desempeno,
se planted una estrategia de disenio para el amplificador de bajo ruido y el mezclador de senal
CMOS integrados dentro de un mismo chip, por medio de la adaptacion de metodologias de
diseno ya existentes en la literatura.

Las estrategias de disefio propuestas comprometen ruido, linealidad, acople de impedan-
cias a la entrada, ganancia y consumo de potencia, utilizando como variables de diseno las
dimensiones de los dispositivos y las condiciones de operacién.

Con base en estimaciones tedricas se encontré una expresion cerrada que permite eva-
luar simultdneamente el ruido introducido por la etapa de transconductancia y el dispositivo
cascodo, con la cual se puede estimar el desempefio de ruido del LNA con respecto a las
dimensiones de los dispositivos, las condiciones de polarizacién, la frecuencia de operacién y
los parametros de ruido « y . Adicionalmente, la estrategia de disefio 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 desempeno establecidas.

De otro lado, la estrategia de diseno propuesta para el mezclador de senal aplica en disenos
donde se pretenda integrar el LNA y el mezclador de senal dentro de un mismo chip; esta
estrategia tiene en cuenta el acople entre los dos bloques (LNA y mezclador de senal) con el
fin de obtener un desempeno adecuado del sistema completo.

Aplicando las estrategias de disefio propuestas se disefié un amplificador de bajo ruido y un
mezclador de senal en tecnologia 0,35 um CMOS, cumpliendo con los requerimientos minimos
del estandar Bluetooth. Adicionalmente se elaboré6 el layout de estos bloques dentro de un
mismo circuito integrado, cumpliendo con las reglas vigentes de un proceso de fabricaciéon en
tecnologia CMOS 0,35 um, y se verificé mediante simulacion, el funcionamiento y desempernio

del sistema realizado.

6.5. Recomendaciones para trabajos futuros

& Las expresiones presentadas en este trabajo para el andlisis de ruido del LNA dependen
de los parametros de ruido v y . No obstante, dado que actualmente no existe un modelo

fisico adecuado que relacione los pardametros v y 6 con las condiciones de polarizacién, no
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es posible obtener una estimacién precisa del desempeno 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 polarizacién del transistor MOS.

& En la fase de diseno del LNA y el mezclador de senal es conveniente dejar un margen de
seguridad con respecto a las especificaciones minimas establecidas, ya que los elementos
parasitos y variaciones del proceso pueden llegar a degradar el desempeno de cada uno

de estos bloques.

& Dado que las capacitancias parasitas 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 estimacién previa de

estas capacitancias y tenerlas en cuenta en la fase de diseno.

& En la tecnologia de fabricacién y la banda de frecuencias de operacién para la cual se
diseno el LNA, los inductores no presentan factores de calidad suficientemente altos, y
por tanto, las resistencias parasitas asociadas con estos, degradan significativamente el
desempeiio de ruido del LNA. Por consiguiente, se recomienda en cuanto sea posible,
utilizar procesos de fabricacién CMOS en los cuales se obtengan inductores con mejores
factores de calidad (por ejemplo, el proceso C35B4M3 0,35 um) CMOS de AMS.

& Para obtener mejores especificaciones de desempeno del mezclador de senal CMOS de
conmutacién de corriente, se propone aplicar el método sistemédtico planteado en [3]
para estimar el desempeno de linealidad, por medio de series de Volterra variantes en el
tiempo. Adicionalmente, dado que los efectos capacitivos en la frecuencia de operacién
pueden llegar a degradar el desempeinio del par conmutado con respecto a ruido, se
propone realizar un andlisis mas profundo de ruido en el par conmutado teniendo en

cuenta los efectos capacitivos en el mezclador de senal.

& Se debe tener especial cuidado en el diseno del layout, para evitar capacitancias parasitas
que acoplen el puerto del oscilador local con el puerto RF de entrada, con el fin de
disminuir la cantidad de senal del oscilador local que se filtra desde el mezclador de

senal a la antena.

& Para finalizar, se recomienda seguir adelantando trabajos en el area de diseno de cir-
cuitos integrados, con el fin de formar recurso humano en Colombia que permita una

participacién mas activa en el desarrollo tecnolégico mundial.



106 Capitulo 6. Resultados y Conclusiones




Apéndice A

Algunos Fundamentos para el
Diseno de Circuitos en
Radiofrecuencia

A continuacion se presenta una breve revision de algunos de los conceptos bésicos en el
disenio de circuitos RF. Inicialmente se introducirdn las redes de dos puertos, seguido por la
definicién de los pardmetros-S. Luego, se trata brevemente en la seccién la teoria 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 seccion

A.1. Redes de dos puertos

Muchos de los conceptos y técnicas usadas en el disefio de circuitos, particularmente para
RF y aplicaciones de microondas, fueron derivados basandose en este tipo de redes, para las
cuales existen seis maneras de expresar la relacién entre los voltajes y corrientes terminales
que intervienen, si la sefial es lo suficientemente pequena de tal forma que la red se comporte

de forma lineal.

Los pardmetros-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
practicamente imposible obtener una verdadera condicién de cortocircuito en altas frecuen-
cias, lo cual es requerido para medir los parametros-Y. Por tanto, los pardmetros-S (scattering
parameters), basados en las ondas incidentes y reflejadas son introducidos para caracteriza-

ciones de alta frecuencia en el orden de GigaHertz |21].
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Figura A.1: Red de dos puertos con representacién de pardmetros-S.

A.1.1. Parametros-S de una red de dos puertos

Los pardmetros-S de una red de dos puertos son definidos en términos de ondas incidentes
(a1, a2) y ondas reflejadas (by,b2), como se muestra en la figura[A.1] donde a; y b; son las ondas
de voltaje (o corriente) incidente y reflejada normalizadas en el puerto i, respectivamente.
Las ondas incidentes y reflejadas tienen la siguiente relacion con los voltajes y corrientes

terminales [21]:

v + Zoi;
;= 0™ A1l
a T (A1)
i — 2ot
b = L 20U (A.2)

"7

donde 7 es igual a 1 6 2, y Zy es la impedancia de referencia. Esta definicién asume que Zj
es real, en muchos sistemas RF tipicamente Zj tiene un valor de 50 2. Los pardmetros-S son

usados para describir la relacion entre éstas ondas incidentes y reflejadas, como sigue:

- 26
by So1 S22/ \a2

El significado de los pardmetros-S puede ser interpretado de las siguientes definiciones:

bl b2 b2 bl

671‘“2:0 ;1|a2:0 22 = CT aj‘al:ﬂ

Su = 921 = ; loso S12= (A.4)

S11 es el coeficiente de reflexion en la entrada y Ss; es la ganancia de transmisién del puerto
de entrada hacia el puerto de salida, con el puerto de salida acoplado. Similarmente, Sas es
el coeficiente de reflexién en la salida y Spo es la ganancia de transmisién del puerto de salida
hacia el puerto de entrada, con el puerto de entrada acoplado.

De la ecuacién se obtiene que para que aj y ag sean iguales a cero se debe cumplir
que Zg = Zyy 4, = Zy, donde Zg y Z, son las impedancias del generador y de la carga
respectivamente. Es decir, los pardmetros-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 Zj.

Desde el punto de vista, del diseno de un amplificador, S71 y So2 miden que tan bien las

impedancias de entrada y salida, son acopladas a la impedancia de referencia Zj respectiva-
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Figura A.2: Modelo tipico de las fuentes de ruido de canal y de puerta.

mente. S91 mide el efecto de amplificacion del dispositivo, Sio el aislamiento entre los puertos

de entrada y salida.

A.2. Ruido

El ruido existe en toda clase de sistemas electrénicos y es una especificacién muy impor-
tante en el desempeno, ya que éste fija el limite inferior de potencia de las senales recibidas
que pueden ser detectadas. A continuacién se realiza un resumen de las principales fuentes de
ruido en transistores MOSFET y se definen algunas especificaciones que miden el desempefio

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, intrinsecas y
extrinsecas. Las fuentes intrinsecas 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 extrinsecas son debidas a las componentes resistivas parasitas del transistor como
resistencias pardsitas de dreno, fuente, compuerta y sustrato [20]. En algunas publicaciones
se han estudiado las fuentes de ruido intrinsecas del transistor MOSFET operando en
altas frecuencias y se ha demostrado que las fuentes de ruido térmico imponen un limite

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 un modelo comtinmente usado es una fuente de corriente entre el

dreno y la fuente, representada por el valor medio cuadratico de la corriente de ruido:
imdz = 4kTvgdoA f (A.5)

donde k es la constante de Boltzman, T es la temperatura de los portadores del canal, v es
un parametro dependiente de la polarizacién, gg49 es la conductancia de dreno con Vg, = 0

(aproximadamente igual a la transconductancia del transistor g,, en transistores de canal
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largo) y Af 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 6xido de la compuerta. Como el ruido de canal y el ruido de la compuerta tienen un
mismo origen, existe una correlacion entre las dos fuentes. Un modelo usado es una fuente de
corriente conectada entre la compuerta y la fuente, indicada en la figura y con el valor

dado por la siguiente expresion [20]:

R 20 2
ing? = 4kTg,(1 — |c|*)Af + 4kTSgy|c|*Af  con gy = w5gd’§ (A.6)
c= A (AT)
i d g

siendo § un parametro dependiente de la polarizacio’rﬂ. El factor de correlacién c¢ es
aproximadamente —;0,395 en transistores de canal largo, para la polaridad de las fuentes de
corriente mostradas en la figura[A.2] El primer término de la ecuacién es una componente

no correlacionada (invgu2) y el segundo término es una componente correlacionada con el

ruido del canal (i ge2).

Ruido debido a las resistencias parasitas
El ruido debido a las resistencias parasitas puede ser calculado usando la férmula tradi-
cional para una resistencia en equilibrio térmico y es representado por una fuente de corriente

en paralelo con las resistencias parésitas:

; 4kT
Z'n,7Rp2 — TpAf (AS)

donde R, puede ser sustituida por cada una de las resistencias parasitas 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 6xido-
silicio de los MOSFETSs. Estas trampas capturan y liberan portadores de manera aleatoria,

y las constantes de tiempo relacionadas con el proceso dan lugar a una senal de ruido con

'En transistores de canal corto no existe una relacién exacta de los pardmetros v y & con el voltaje de
polarizacién.
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energia concentrada en bajas frecuencias [25], lo cual ha sido observado experimentalmente.
Este ruido es cominmente modelado con una fuente de voltaje en serie con la compuerta,

cuya densidad espectral de potencia esta dada por:

— K 1
2

vio_ o - A.

WLCZ, 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 senial 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 degradacién de la relacién senial a ruido en una red
de dos puertos. La relacién senal a ruido (SN R) es la relacién entre la potencia de la senal y
la potencia del ruido. La definicion de la figura de ruido es:

o SNRent

NF = ——
SN Rsq

(A.10)

donde SN R¢n: v SN Ry, representan la relacion senal a ruido a la entrada y la salida de la
red de dos puertos, respectivamente. En [34] se usa la ganancia de potencia (G 4) para derivar

la figura de ruido como,
Si

. N
NF=—gpg—=1+7% (A.11)
(N:i+Ns)Ga !

donde Ny es la potencia de ruido referido a la entrada y generado por la red de dos puertos,
y N; 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 comunicacién 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 Las dos fuentes son en general
correlacionadas, y por esta razon, 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 demostré que la figura de ruido puede ser expresada como:

NF =14 80y G

7t g Zet ol (A.12)
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Figura A.3: Representacién equivalente de una red ruidosa de dos puertos LIT.

donde se denota la fuente de ruido de corriente con I,,, la parte no correlacionada de la fuente
de ruido de voltaje con V,, y su parte correlacionada con I, Z. donde Z. = R.+j X, es llamada
la impedancia de correlacion, Z; = R, + j X representando la impedancia de la fuente y G,

R, siendo relacionados con la densidad espectral de las fuentes de ruido como sigue,

I 2
A" P = 4kTG,, (A.13)
V. 2
A” 7= 4kTR,, (A.14)

donde k es la constante de Boltzman y T es la temperatura absoluta. También se muestra
que existe una impedancia de fuente éptima Z opr = R opt + J X5 0pt que provee la minima
figura de ruido, la cual se puede expresar en funcién de los pardmetros R., G., R, y G, de la

siguiente forma:

Ry,
Rs,opt = Gf + RCQ (A15)

Xs,opt = _Xc (A16)

Reemplazando las ecuaciones [A.15| y [A.16]en [A.12] se obtiene:

NFpin =1+ 2G,Re + 2v/Gn Ry, + (GrR.)? (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 senal.
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]:

NF,—1 NF—1
NF, =NF e A.18
total 1+ Gl + G1G2 + ( )

donde NF; y G; son la figura de ruido y ganancia del bloque i-ésimo en la cadena, siendo
la entrada conectada al primer bloque. Esta expresion muestra que la contribucién de la

figura de ruido de cada bloque a la figura de ruido total es esencialmente reducida por la



A.3. No Linealidad 113

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 tendra una mejor sensibilidad

para un menor valor de N F.

A.2.5. Sensibilidad

La sensibilidad de un receptor es definida como el nivel de senal minimo que el sistema
puede detectar, con una relacion senal a ruido aceptable para una aplicacién. La sensibilidad
se puede calcular a partir de la figura de ruido de la siguiente forma:

Pse'ﬁa,
_ SNRaw P (A19)

NF = =
SNRs;yy  SNRgy

donde Ps.siq; denota la potencia de la senal y Pg, la potencia de ruido de la resistencia de la

fuente, ambos por unidad de ancho de banda. Retomando se obtiene:
Pieiiat = Pr, - NF - SN Ry (A.20)

Dado que la potencia total de la senal tipicamente esta distribuida a través del ancho de
banda del canal, B, los dos lados de la ecuacién deben ser integrados sobre el ancho de
banda para obtener la potencia cuadratica media total. Suponiendo uniformidad en el canal,
se tiene:

Pseral total = Pr, - NF - SNRyq - B (A.21)

La ecuacién [A-2T] predice la sensibilidad como la senal de entrada minima que proporciona un
valor dado de la relacion senal a ruido de salida. Asumiendo que se presenta acople conjugado

en la red de entrada, Ppr, se obtiene como la potencia de ruido que R, entrega al receptor:

4kTR,s 1
Pr = — = kT A.22
Expresando en dBm se obtiene para temperatura ambiente:
dBm
Pent,min = —174H7Z + NF dB + 1010gB + SNRsaLmin dB (A23)

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 suposicién que el sistema es

lineal. En realidad, esto sélo puede ser supuesto si la senal recibida es lo suficientemente
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pequena tal que el comportamiento no lineal del sistema sea despreciable. La distorsion es
un efecto causado por el comportamiento no lineal del sistema, y se hace importante cuando
seniales suficientemente grandes se presentan en la entrada de un circuito. A continuacién se
mencionardn algunas de las medidas y efectos méas importantes de desempeno con respecto a

distorsion.

A.3.1. Distorsién Armoénica

La relacién entre la senal de entrada z; y la senal de salida yy de una red de dos puertos

es usualmente representada como una serie de potencias,
Yo = a1x; + agxiz + a3$i3 + - (A.24)

donde aq, as, - - -, son constantes independientes de la senal de entrada x;. Al aplicar una sefial

sinusoidal a la red con la frecuencia wy y la magnitud pico Aj,
x;(t) = Aj cos(wit) (A.25)

la salida puede ser expresada como,

A2 AP
y(t) = a1 Aq cos(wit) + ang(cos(let) +1)+ ang(cos(Bwlt) + 3 cos(wit))

\ (A.26)

A
+a4?1(cos(4w1t) +4cos(2wit) +3) + -

El primer término en corresponde a la respuesta lineal del sistema. El segundo término
es llamado distorsién armoénica de segundo orden, la cual crea no solo una frecuencia de 2w,
sino también un término en DC. El tercer término es llamado distorsién arménica de tercer
orden, que genera componentes en 3w; y wi. La componente en w; se suma al término lineal
causando compresion o expansion de ganancia, dependiendo del signo de as. Similarmente, el
cuarto término es llamado la distorsién arménica de cuarto orden, la cual genera componentes
en 4w1, 2w y DC.

La distorsion armoénica es generalmente caracterizada mediante la distorsién armonica

fraccional |21]. La distorsién arménica fraccional segunda es definida como:

_ Amplitud del segundo armonico en 2w

HDy = a2

= A A2
Amplitud de la fundamental 2a1 ! (A.27)

Similarmente, la distorsién armoénica fraccional tercera es definida como:

Amplitud del tercer armonico en 3wy az , o
HD3 = =—A A28
3 Amplitud de la fundamental 4aq ! ( )
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A.3.2. Compresién de ganancia

Las no linealidades de tercer orden pueden contribuir componentes en la frecuencia del
término lineal de salida, como se indica en y efectivamente cambiar la ganancia. Si la
ganancia se incrementa, este fenémeno es llamado expansién de ganancia, mientras que si ésta
se reduce es llamado compresién de ganancia, siendo lo tltimo méas comun en la practica. Esto
sucede, por ejemplo, cuando una senal 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 compresiéon de 1dB, definido como
el valor de la senal de entrada para el cual la ganancia cae por 1dB. Si la compresién de
ganancia es causada exclusiva o predominantemente por la no linealidad de tercer orden, la
ganancia efectiva estd dada por:

a1 + ZG3A12 (A.29)

donde A; es la amplitud del tono sinusoidal de entrada. De se puede encontrar el punto
de compresién de 1dB como,
4

Aigp = 0,33 3

ai

(A.30)
as

A.3.3. Intermodulacion

Cuando més de una sefial estd presente en la entrada del sistema no lineal, ademads de las
componentes armoénicas de ambas senales, mas componentes debido a la interaccién de las
dos senales son creadas, lo anterior es referido como intermodulaciéon. Asumiendo el caso en

el cual la senal de entrada estd conformada por la suma de dos tonos, como sigue:
xi(t) = Aj cos(wit) + Az cos(wat) (A.31)

Substituyendo en y suponiendo que para sefiales de pequefia amplitud de entrada,
los tres primeros términos de la serie [A.24] son suficientes para representar el sistema, se

obtiene:

3 3 3
y(t) = %(Alz + A22) + (a1A1 + iagAlg + 5@31411422) cos(wlt) + (a1A2 + Za3A23+

3 A® Ay® 3
§a3A12A2) cos(wat) + a4 cos(2w1t) + a2 cos(2wat) + ZagAlg’ cos(3w1t)+
A A A A 3azA;° A
@ 21 2 cos(wy — wat) + 2 21 2 cos((wy — wa)t) + % cos((2w1 + w2)t)+ (A.32)
3a3 2 3&3A1A22

3
3
cos(3w2t)1a3A12A2 cos((2wy — wa)t) + — cos((2wg + w1 )t)+

ZagAlAQQ cos((2wg — wn)t)
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Las componentes que tienen frecuencias (wj & wy) son conocidas como intermodulacién de
segundo orden IM2, y las que tienen frecuencias de la forma (2w tws) y (2watw;) son llamadas
componentes de intermodulacién de tercer orden IM3. Si las componentes de interferencia se
deben a senales de canales préximos, la componente de (w; —ws) es pequena y la componente
(w1 +w2) es mas alta. No obstante, existirdn componentes de intermodulacién de tercer orden
bien préximas a la senial modulada deseada. Una medida usada para evaluar la linealidad en
funcién de los productos de intermodulacion de tercer orden, es el punto de interseccién de
tercer orden ITP3 el cual es definido como la magnitud de la senal de entrada para la cual
el término de intermodulaciéon IM3 a la salida tiene la misma magnitud que el término lineal,
asumiendo que las no linealidades mas altas de tercer orden son despreciables.

Tomando los términos IM3 de la ecuacién y considerando que las senales de entrada
tienen la misma amplitud A;, = A1 = As se puede definir un punto de intercepcién de tercer

orden referido a la entrada medido en amplitud como:

3
la1|Arrps = Z|a3‘AIIP3
A.33
Aa| ( )

AHPS = gm

Si se tiene un sistema con varios bloques en cascada, se puede hacer una estimacién del punto
de interseccién de tercer orden, bajo ciertas simplificaciones, como:

1

I
Mj=1 657
\/IIP312+Z’1”2 IJIPSiQ

El punto de interseccién referido a la entrada IIP3 de todo el sistema puede ser mejorado

11P3, = (A.34)

incrementando los IIP3s de los bloques individuales, y significativamente aumentando el I1TP3
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
desempertio lineal a la salida del sistema y ganancias reducidas en las primeras etapas.

Un requerimiento de ganancias menores es contradictorio para una condicién de menor
figura de ruido del sistema. Por tanto, no existird una condicién de diseno que optimice
tanto el desempeno 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 desempeno de

los dos parametros sea el adecuado [7].

A.3.4. Rango dindamico

El rango dindmico (DF') es generalmente definido como la diferencia entre una maxima

amplitud de senal de entrada que puede tolerar el receptor y una minima amplitud de senal
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que puede ser detectada con una relacién senal a ruido especificada a la salida. En las espe-
cificaciones de diseno son usadas dos definiciones de rango dindmico: rango dindmico libre de
espurios (SFDR) y rango dindmico de bloqueo (BDR) |18|. E1 BDR es definido de la siguiente

forma cuando el limite superior es impuesto por el efecto de compresién:

dBm
DR = Pigp + 174@ — NF|,, —10log B — SN Ryat min| 45 (A.35)
Para el SFDR, el limite superior es definido cuando la componente de intermodulacién de
tercer orden referida a la entrada es igual al ruido de piso. El ruido de piso es definido como

el ruido intrinseco visto en la entrada:

dBm
Pruido de piso = —1TA—— + NF|,, + 10log B (A.36)

De las ecuaciones y el SFDR puede ser escrito como:

2
SFDR = g(P[IP?) - Pruido de piso) - SNRsal,min <A37)

A.3.5. Bloqueo

Otro caso en el cual las no linealidades pueden efectivamente cambiar la ganancia de un
circuito, es cuando la senal deseada de entrada es débil y esta en presencia de una senal no
deseada fuerte. Dado que una senal grande tiende tipicamente a reducir la ganancia promedio
del circuito (ver seccién , la senal débil puede experimentar un desvanecimiento de la
ganancia. Para una entrada considerablemente mayor de componente Ao, la cual representa la
senal de interferencia con respecto a A; (componente de la senal deseada), con Ay >> A;, de
la ganancia de la sefial deseada es igual a (a1 +azAs?/2), siendo una funcién decreciente
de As si az < 0. Para A, suficientemente grandes, la ganancia tiende a cero, y la sefial deseada

serd 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 operacion han sido presen-
tados en [26] y [35]. Tomando en cuenta en un primer orden la desviacién de la ley cuadratica
en inversién fuerte, despreciando los fenémenos de segundo orden tales como la modulacion
de la longitud del canal, la corriente de dreno puede ser modelada aproximadamente como

una funcién del voltaje entre compuerta y fuente de la siguiente forma:

X2
I= [V~ Vi) = Koo (B.1)
Vgs—Vi
con X =2n¢:In (1 +e ) (B.2)

Donde V; es el voltaje de umbral del transistor, ¢; es el voltaje térmico kT'/q, y K es una

constante dependiente de la tecnologia de fabricacién y de las dimensiones del transistor.

Por tanto, si se modela la relacién corriente-voltaje (I = f(Vys — V;)) del transistor MOS
en saturacién en las tres regiones de inversién (inversién débil, inversién moderada e inversién
fuerte), mediante la ecuaciones (B.1)) y (B.2), con diferenciacién directa se pueden encontrar
las primeras derivadas de la corriente de dreno con respecto a la tension entre compuerta y

fuente Vi, del transistor MOS, de la siguiente forma:

= fx*Xy
f" = fxx o« X3 + fx * Xvv

—~~
=
N
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donde
X(2+4+60X)
=K——— B.6
Ix (1+6X)2 (B.6)
2
=K——— B.7
Fox = K e (B.7)
—66
=K—— B.
Ixxx 150X (B.8)
son las primeras tres derivadas de f con respecto a X, y
Xy = b (B.9)
V1452 '
1 1
Xy = B.10
YV S s h 1) (B.10)
1 (s—s71)
X =— B.11
Y= e (s v s (A
son las primeras tres derivadas de X con respecto a Vg, y
s§=e ——= 12
i) (312

El modelo presentado en las ecuaciones (B.1]) y (B.2)), se reduce a la expresiéon conocida de
la relacién corriente-voltaje en inversion fuerte. En esta regién el término exponencial domina
el argumento del logaritmo en (B.2)), siendo X ~ V,, — V4, y por lo tanto, (B.1) se aproxima

a: 9
(Vgs — V2)

1+9(‘/gs_v;ﬁ)

la cual es la relaciéon I-V comiinmente usada en saturacién. Si se asume que los dispositivos

=K (B.13)

estan en inversién fuerte, con diferenciaciéon de (B.13]) se pueden encontrar los coeficientes de
la series de potencias de (4.5)), como sigue:

(Vas = Vi) 2+ 0(Vas — Vi)

=K B.14
9 (1+6(Vas — Vi))? (B-14)
2
=K B.15
2= AT 0(Ves — V) (B.15)
—60
=K B.16
P =0+ 0(Vas — V)" (B-16)
Invirtiendo (4.5)) se obtienen los coeficientes de (4.7)):
1
ro=— B.17
' 9 ( )
92
ro = ——= B.18
i (319
% 93
rg =22 — = (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 expresiénﬂ [25]:

V29N 4e4
Vt%Vto—i—’y[\/¢+V53—\/$] ’y%% (B.20)
ox

donde Vig es el voltaje de umbral cuando la fuente estd conectada al cuerpo Vgg = 0, ¢
es el potencial de superficie, v es el coeficiente del efecto cuerpo, N4 es la concentracion
del sustrato, y ¢, es la permitividad del silicio (aproximadamente 1,04 * 1072 [F//cm]). Una
expansion de Taylor de (B.20]) suministra los coeficientes de (4.6)):

_1 7
b= S TV (B.21)
_ 1y
by = R0+ Vel (B.22)
by— (B.23)

16 (¢ + Vg)?/2

'En dispositivos de canal corto esta expresién no es exacta, sin embargo, se obtienen buenas aproximaciones
si 7 y ¢ son considerados pardmetros constantes. Es importante tener en cuenta que el parametro v empleado
aqui es diferente del parametro utilizado en el modelo de ruido de la corriente de dreno.
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