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“Cuando se filtra el conocimiento es cuando se alcanzan las grandes verdades.”

Anónimo
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mis compañeros de carrera con quienes compartı́ muchas experiencias y aprendı́ valiosas lecciones,
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3.5. Modelo equivalente en pequeña señal para el análisis de ancho de banda. . . . . . . . 59

3.6. Topologı́a final del amplificador de bajo ruido banda ancha. . . . . . . . . . . . . . . 63

3.7. Variación de la ganancia de tensión respecto a la corriente de drenador. . . . . . . . . 64
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RESUMEN

TÍTULO:
DISEÑO DE UN AMPLIFICADOR DE BAJO RUIDO BANDA ANCHA PARA RADIOFRECUENCIA
1

AUTOR: CARLOS ALBERTO ARGÜELLO RAMÍREZ 2

PALABRAS CLAVE: Circuitos integrados CMOS, bajo ruido, amplificador de bajo ruido (LNAs),
amplificador de bajo ruido banda ancha, figura de ruido (NF), compuerta común (CG), acoplamiento con
capacitores entrecruzados (CCC), current bleeding.

DESCRIPCIÓN:

En este trabajo se presenta el diseño de un amplificador de bajo ruido (LNA) de banda ancha para
aplicaciones de radiofrecuencia. Para este amplificador se elije y modifica una topologı́a ya existente en
la literatura y se plantea una estrategia de diseño que permite disminuir el consumo de potencia. Para
esto, inicialmente se realiza una revisión bibliográfica y se ubica el LNA como uno de los pocos bloques
analógicos que forman parte de aplicaciones principalmente digitales como la radio definida por software
y la radio cognitiva. Asimismo, son mostradas sus principales caracterı́sticas, su relevancia en la cadena
de recepción, las topologı́as de acople básicas y algunos de los principales parámetros de rendimiento.
Además, son estudiadas dos topologı́as encontradas en la literatura para aplicaciones de banda larga. Un
circuito para cancelación de ruido térmico y un circuito con capacitores entrecruzados, de los cuales son
documentados algunos trabajos representativos. En adición a lo anterior se realiza un breve estudio del
proceso o tecnologı́a de fabricación utilizado y se realiza la caracterización básica del transistorMOS pa-
ra radiofrecuencia. Posteriormente, se realiza la selección de la topologı́a del circuito a ser usada, basada
en una revisión detallada de las principales caracterı́sticas de las arquitecturas de banda larga estudiadas.
Para la arquitectura seleccionada se formulan las expresiones matemáticas de los principales parámetros
de rendimiento, se realizan algunas consideraciones y se plantean modificaciones a la topologı́a escogi-
da. Finalmente, se desarrolla la estrategia de diseño y se muestran los principales resultados obtenidos
acompañados de algunas conclusiones y recomendaciones para trabajos futuros.

La verificación del diseño fue realizada por medio de simulación utilizando un proceso de fabricación
de 0,18 µm y tensión nominal de 1,8 V . Como resultado se obtuvieron las siguientes especificaciones:
figura de ruido mı́nima de 2,4 dB, ganancia de tensión de 24,5 dB, ancho de banda de 2,8 GHz, coe-
ficiente de reflexión en la entrada S11 ≤ −10 dB, aislamiento inverso de puertos S12 ≤ −44,89 dB y
consumo de potencia de 6,128 mW .

1Proyecto de Grado
2Facultad de Ingenierı́as Fı́sico-Mecánicas. Escuela de Ingenierı́as Eléctrica, Electrónica y de Telecomunicaciones. Di-

rector MSc. Sergio Andrés Chaparro Moreno. Codirector MSc. José Alejandro Amaya Palacio. MSc. Armando Ayala Pabón.

MSc. Alfredo Rafael Acevedo Picón.
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ABSTRACT

TITLE:
DESIGN OF A WIDEBAND LOW NOISE AMPLIFIER FOR RADIOFREQUENCY 3

AUTHOR: CARLOS ALBERTO ARGÜELLO RAMÍREZ 4

KEYWORDS: CMOS integrated circuits, low noise, low noise amplifier (LNAs), wideband low
noise amplifier, noise figure (NF), common gate (CG), capacitors cross coupling (CCC), current bleeding.

DESCRIPTION:

This paper presents the design of a broadband low noise amplifier for RF applications. For this am-
plifier choices and modifies an existing topology in the literature and proposes a design strategy which
reduces power consumption. For this, initially a literature review and positioning the LNA as one of the
few analog blocks that form part of mainly digital applications such as software defined radio and cogni-
tive radio. They are also shown the main features, their relevance in the reception chain, basic coupling
topologies and some key performance parameters. Are also studied two topologies found in the literatu-
re for wideband applications. A thermal noise cancellation circuit and capacitor cross coupling circuit,
which are documented some representative works. In addition to the above is performed brief survey of
the manufacturing process or technology used and performed basic characterization of the MOS transis-
tor for RF. Then selected circuit topology to be used, based on a detailed review of the main features of
wideband architectures studied. For selected architecture are formulated mathematical expressions of the
main performance parameters, some considerations are made and propose modifications to the topology
chosen. Finally develops design strategy and the main results obtained together with some conclusions and
recommendations for future work.

Design verification was conducted by simulation using a manufacturing process 0,18 µm and nominal
voltage of 1,8 V . This process yielded the following specifications: minimum noise figure of 2,4 dB,
voltage gain of 24,5 dB, bandwidth 2,8 GHz, the reflection coefficient at the input S11 ≤ −10 dB, port
reverse isolation S12 ≤ −44,89 dB and power consumption of 6, 128 mW .

3Degree project
4Physical-Mechanical Engineering Faculty. Electrical, Electronics and Telecommunications School.

Advisor MSc. Sergio Andrés Chaparro Moreno. Co-Advisors MSc. José Alejandro Amaya Palacio. MSc. Armando Ayala

Pabón. Msc. Alfredo Rafael Acevedo Picón
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Introducción

La existencia de diferentes estándares de comunicación que operan en la banda de frecuencias

comprendida entre 0, 8GHz y 10, 6GHz, ha permitido a la sociedad acceder a una nueva variedad de

servicios de comunicación de forma local y remota. La integración de varios de estos servicios dentro

de un sólo dispositivo, que a su vez sea portátil y posea una alta autonomı́a, ha impulsado el estudio

e implementación de diferentes soluciones que integren múltiples estándares. La academia y la indus-

tria han desarrollado sistemas de transmisión y recepción inalámbrica conocidos como transceivers,

estos sistemas son diseñados con el propósito de permitir el funcionamiento a nivel de sistema de los

estándares de comunicación inalámbrica.5 Sin embargo, incorporar el mayor número de estándares

en un dispositivo portátil puede requerir de múltiples transceivers, lo que puede representar un con-

sumo de potencia alto, un aumento considerable de área y por ende un incremento en los costos de

producción [3, 4].

Un transceiver está conformando básicamente por bloques de radiofrecuencia y bloques de proce-

samiento de datos. En la cadena de recepción, los bloques de radiofrecuencia se encargan de adecuar

las señales de alta frecuencia y trasladarlas a banda base para su posterior procesamiento. En la cade-

na de transmisión estos bloques se encargan de tomar las señales de banda base y trasladarlas a alta

frecuencia para su transmisión. Por otro lado, el procesamiento de datos es realizado en el dominio

digital mediante un DSP (Digital Signal Processor) o un procesador de propósito general.

Los constantes avances en la tecnologı́a CMOS permiten integrar mayor cantidad de circuitos por

unidad de área en el chip y operar a frecuencias cada vez mayores. Sin embargo, los circuitos de radio-

frecuencia son algunas veces afectados por el escalamiento o disminución del canal del transistor [1].

Restricciones tales como: operación a bajo voltaje, variaciones en las caracterı́sticas del transistor y

la ausencia de inductores escalables, limitan la implementación de algunas técnicas de diseño y topo-

logı́as sobre tecnologı́as con longitudes de canal nanométricas y tensiones de alimentación menores a

5Se utilizará el término transceiver en inglés porque la traducción utilizada por algunos autores, la cual corresponde a

transceptor, no ha sido plenamente aceptada por la academia internacional y no encierra la esencia del dispositivo al que se

hace referencia. En adelante, los términos en inglés usados se presentarán en letra cursiva.
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Mezclador de senal
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LNA banda ancha

Entrada RF Filtro pasa bajos controlado
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I Q

I

Q

DLPF
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Figura 1: Receptor de un sistema multi-estándar (Adaptada de [1]).

1V.6 Como solución a lo anterior y aprovechando el avance de la tecnologı́a, los autores de [1] plan-

tean un mayor nivel de integración de la circuiterı́a digital utilizada en el procesamiento de banda

base con los circuitos analógicos de radiofrecuencia. Para tal fin, son utilizadas técnicas de diseño en

el dominio del tiempo discreto, las cuales a su vez ayudan a compensar variaciones del proceso de

fabricación, tensión de alimentación y temperatura (Process Voltage Temperature, PVT), además de las

no linealidades.

Con el fin de aprovechar tecnologı́as CMOS con longitudes de canal nanométricas, en la literatura

existen dos propuestas para la implementación de sistemas de comunicación inalámbrica que cumplen

con este propósito: La radio definida por software (Software Defined Radio, SDR) y la radio cognitiva

(Cognitive radio, CR). La SDR posee la capacidad de sintonizar cualquier banda de frecuencia, selec-

cionar el ancho de banda del canal y detectar el tipo de modulación de la señal [5]. La CR basada en la

plataforma SDR, es básicamente un sistema de comunicación inteligente capaz de adaptar sus estados

internos, con el objetivo de utilizar eficientemente el espectro electromagnético [6]. Los bloques que

componen el front-end de estos sistemas multi-estándar en su mayorı́a son reconfigurables y operan

en el dominio del tiempo discreto. En la Figura 1 se muestran los principales bloques que conforman

un receptor para un sistema multi-estándar. Entre los cuales se encuentran: mezclador de señal por

muestreo, filtro pasa bajos controlado digitalmente, ADC (Analog to Digital Converter), un lazo de se-

guimiento de fase PLL (Phase locked loop) banda ancha digital y un amplificador de bajo ruido (Low

Noise Amplifier, LNA) de banda ancha [1].

La posibilidad de implementar un transceiver para un sistema multibanda y multiestándar, implica

la necesidad de un bloque capaz de amplificar las señales de baja potencia provenientes de la antena

en un amplio rango de frecuencias, manteniendo una relación señal a ruido alta y un comportamiento

6Un circuito escalable es aquel que mejora su rendimiento y disminuye su tamaño a medida que la longitud del canal del

transistor disminuye.



16 Introducción

lineal. Esta tarea puede ser realizada por varios LNAs banda estrecha operando en pequeños tramos

de la banda total del estándar, o por un solo LNA banda ancha capaz de cubrir todo el espectro del

estándar. La ubicación del amplificador de bajo ruido en la cadena de recepción de señal lo convierte

en una etapa muy importante para el desempeño del receptor respecto al ruido, ya que al ser el primer

bloque posee un efecto mayor sobre la relación señal a ruido que las etapas posteriores. También, al

estar ubicado al principio de la cadena de recepción el LNA debe garantizar la máxima transferencia

de potencia entre la antena y el circuito, acoplando su impedancia de entrada a un valor especı́fico

(comúnmente 50Ω) en un amplio rango de frecuencias. La tendencia a digitalizar los bloques de la

SDR o CR, no es todavı́a aplicable al LNA. En la literatura es posible encontrar algunos bloques del

front-end en el dominio digital, quedando el LNA como el único bloque analógico [1, 7]. Por lo tanto,

la implementación de un LNA banda ancha para aplicaciones multibanda y multiestándar es un foco

de investigación relevante a fin de disminuir el consumo de potencia, reducir el número de pines y

disminuir el área al evitar la implementación de varios LNA banda estrecha con sus respectivos lazos

de control digital para activarlos. La disminución del área y la reducción del número de amplificadores

necesarios implica una reducción en el tiempo de diseño y los costos de producción. Por otro lado, la

reducción en el consumo de potencia se traduce en un aumento de la portabilidad o autonomı́a.

Como consecuencia de lo anterior, en este trabajo se desarrolla una estrategia de diseño para un

amplificador de bajo ruido banda ancha, usando una arquitectura existente en la literatura. Son iden-

tificadas las diferentes variables de diseño asociadas a la arquitectura para entender y tratar con los

diferentes compromisos existentes entre ellas y los diferentes parámetros de desempeño. Entre los

principales parámetros estudiados están el ancho de banda, la figura de ruido, la ganancia, el acopla-

miento de impedancias y cómo estos influyen sobre el consumo de potencia del circuito. El circuito es

diseñado con base en gráficos de compromisos que son extraı́dos mediante la formulación matemáti-

ca de los principales parámetros de desempeño. Estos gráficos permiten observar de forma clara las

relaciones ganancia-ancho de banda, ganancia-corriente de dreno y cómo éstas pueden optimizarse

o tratarse manteniendo máxima transferencia de potencia y bajo ruido. Como resultado el material

documentado y la estrategia de diseño propuesta se suman a la base de conocimiento del grupo CIDIC

acerca del diseño de bloques para radiofrecuencia.
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Amplificadores de bajo ruido en
tecnologı́a CMOS

Modelar el comportamiento de un circuito teniendo en cuenta únicamente la relación entrada-

salida de señal, es decir, descartando los detalles internos de la topologı́a, hace particularmente útil

el uso de algunas figuras de mérito y parámetros de caracterización de sistemas. En el caso de los

amplificadores de bajo ruido, Los parámetros S y la figura de ruido (NF), generalmente medidos en

decibelios, son ampliamente usados y es bastante común encontrarlos en la literatura para la caracteri-

zación de circuitos de radio frecuencia [8]. De la misma manera que las redes de dos puertos utilizadas

para representar sistemas a bajas frecuencias, los parámetros S se denotan de forma matricial y son

citados como sigue: S11 y S22 representan coeficientes de reflexión de entrada y salida respectivamen-

te, S12 es el coeficiente de transmisión inversa y S21 es el coeficiente que representa la ganancia de

potencia para la condición en la cual la impedancia de entrada y salida son iguales. Por otro lado,

NF indica que tanto el sistema deteriora la relación señal a ruido (SNR) de la señal proveniente de la

antena o de la etapa que precede al LNA. Entre menor sea el valor de NF, mejor rendimiento respecto

al ruido del circuito.

Como consecuencia de lo anterior, durante esta sección se estudia el comportamiento ideal de

algunos de los parámetros mencionados, como el S11, la ganancia y la figura de ruido, usando algunas

topologı́as básicas de amplificadores y ası́ poder esclarecer la aplicación de radiofrecuencia adecuada

para cada una de ellas. En la figura 1.1 están expuestas tres topologı́as básicas de amplificadores usadas

para garantizar máxima transferencia de potencia en los LNAs. Sin embargo, es importante notar que

la condición anterior está limitada a un rango de frecuencias que varı́a según la topologı́a estudiada.

Este rango comprende valores entre decenas de mega-hercios para un acople banda estrecha, mientras

para un acople banda ancha pueden ser centenas de mega-hercios. En la figura 1.2(a) se muestra el

comportamiento ideal de S11 respecto a la frecuencia de estos amplificadores. En esta gráfica, valores

17
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Figura 1.1: Topologı́as básicas de LNAs. (a) Amplificador fuente común con acople resistivo (CS-

R); (b) Amplificador puerta común (CG); (c) Amplificador fuente común con degeneración inductiva

(CS-L).

menores a −10dB se pueden considerar como un acople adecuado de la impedancia de entrada, y

por lo tanto representan menores pérdidas por retorno de señal. Para un LNA, el rango de frecuencias

en el cual se cumple la condición anterior puede ser utilizado como criterio para definir el ancho de

banda del circuito [9, 10], y por lo tanto definir si este puede ser implementado en aplicaciones de

banda ancha o banda angosta. De esta manera, desde el punto de vista de acople de impedancia los

amplificadores de compuerta común (CG) y de fuente común con entrada resistiva (CS-R) podrı́an

utilizarse en aplicaciones de banda ancha, ya que permiten alcanzar valores adecuados de S11 en un

amplio rango de frecuencias como puede observarse en la figura. Por otro lado, el amplificador de

fuente común con degeneración inductiva (CS-L) presenta un acople generalmente de banda angosta

debido a la red resonante RLC de entrada. El tipo de acople que permite cada una de las arquitecturas

consideradas en esta sección, también puede estudiarse desde el punto de vista del factor de calidad Q

de la red de entrada como se muestra en [11].

Para evaluar la ganancia de las etapas estudiadas se utiliza el criterio de la transconductancia

efectiva denotada como Gm. En la figura 1.2(b) se pueden observar las diferentes curvas que modelan

el comportamiento ideal de esta respecto a la frecuencia. En este caso, se decide evaluar la ganancia de

transconductancia en lugar de la ganancia de tensión o de potencia, ya que las dos anteriores dependen

de la etapa de salida usada. De manera similar que en los gráficos para S11, el comportamiento de las

topologı́as básicas conserva algunas caracterı́sticas respecto a la frecuencia, pudiendo identificarse

nuevamente comportamientos de banda ancha y de banda angosta. La arquitectura CS-R mantiene

un Gm aproximadamente constante en un espectro amplio de frecuencias, sin embargo, el valor de

esta es bajo en comparación con las otras dos topologı́as. Similar al CS-R, la etapa CG presenta poca

variación de Gm, pero el acople de impedancia a la entrada generalmente limita la ganancia de esta
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Figura 1.2: Comportamiento ideal respecto a la frecuencia de las topologı́as estudiadas. (a) Coeficiente

de reflexión a la entrada S11; (b) Ganancia de transconductancia Gm.

etapa. Por otro lado, a diferencia de CG y CS-R, la arquitectura CS-L logra una ganancia mayor en un

menor rango de frecuencias para el mismo valor de transconductancia intrı́nseca gm y sin comprometer

directamente el acople de impedancia. En el caso del CS-L, para frecuencias cercanas a la resonancia,

los valores de Gm pueden estar entre 5 y 10 veces de los presentados por las otras arquitecturas [12].

Es importante notar que aunque normalmente la ganancia define el ancho de banda de un circuito, en

el caso del LNA el ancho de banda está directamente ligado al acople de impedancia y la ganancia.

El circuito debe estar correctamente acoplado mientras la ganancia mantiene una variación inferior a

3dB.

Como punto de partida para desarrollar un análisis de rendimiento respecto al ruido de las arqui-

tecturas de la figura 1.1, es importante enunciar que uno de los compromisos más relevantes en el LNA

es el existente entre las variables que modelan el acople de impedancia y la figura de ruido. De esta

manera, la selección de la etapa de entrada junto con algunos parámetros dependientes de la polari-

zación, fijan el lı́mite inferior de la figura de ruido de un LNA, que generalmente no corresponde con

el mı́nimo valor de NF que la etapa de entrada puede alcanzar. Por consiguiente, es importante que la

configuración de la red de entrada de un LNA permita la mayor transferencia de potencia sin afectar

considerablemente la figura de ruido.

A continuación, se revisa el desempeño respecto al ruido de las arquitecturas estudiadas tenien-

do en cuenta el compromiso mencionado anteriormente. En primer lugar, la topologı́a CS-R alcanza

idealmente un acople de impedancia de banda ancha como indica la magnitud de S11 en la figura

1.2(a), sin embargo, el elemento resistivo que permite el acople añade una cantidad considerable de

ruido térmico a la etapa. Según el análisis hecho por los autores de [13], la contribución de ruido pro-

cedente del resistor es de aproximadamente 6dB, resultando en una figura de ruido total de alrededor

de 11dB. En consecuencia, esta arquitectura es poco utilizada en comparación con las topologı́as CG
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Figura 1.3: Comportamiento ideal de la figura de ruido para las topologı́as estudiadas.

y CS-L, ya que en la actualidad es considerado ideal una figura de ruido inferior a 3dB. Por otro lado,

los elementos pasivos de la red de entrada de la arquitectura CS-L idealmente no adicionan ruido, y

en frecuencias cercanas a la resonancia permite reducir la figura de ruido, lo que se traduce en valo-

res menores a 3dB como se muestra en la figura 1.3. Fuera de la condición de resonancia, la red de

entrada se desacopla y como resultado la figura de ruido aumenta. Consecuencia de lo anterior, el uso

más adecuado encontrado para esta topologı́a son los front-ends para aplicaciones de banda estrecha

que pueden ser usados en los estándares GSM, IS-95 CDMA, IEEE802.11a/b/g y Bluetooth, entre otros

(un estándar a la vez). A diferencia del amplificador CS-L, el CG mantiene una NF aproximadamente

constante respecto a la frecuencia como se observa en la figura. Sin embargo, el valor de NF es fuer-

temente dependiente del valor de la impedancia de entrada, resultando mayor que el alcanzado por

la arquitectura CS-L para bajas frecuencias respecto a la frecuencia de corte del transistor (ωt). Esto

último, hace poco conveniente la inclusión de la arquitectura CG en aplicaciones de baja frecuencia

y banda estrecha. Sin embargo, en aplicaciones donde ωt no es mucho mayor que la frecuencia de

operación, esta arquitectura presenta mejor rendimiento respecto al ruido. El anterior requerimiento

es frecuentemente encontrado en el dominio de baja potencia, donde los transistores son polarizados

en la región de inversión débil [11].

Con base en lo expuesto anteriormente, los amplificadores de fuente común con una resistencia

de acople en la entrada, aunque son una solución simple para garantizar máxima transferencia de

potencia, tienen una serie de desventajas que los hacen poco recomendables en la actualidad para

la implementación de LNAs. Por otro lado, las etapas fuente común con degeneración inductiva son

comúnmente usados en aplicaciones de banda estrecha, ya que permiten alcanzar figuras de ruido

inferiores a 3dB con un consumo de potencia bajo, sin embargo, a medida que las tecnologı́as han

ido avanzando y las frecuencias de operación aumentando, la implementación de inductores en tec-
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nologı́as CMOS ha ido disminuyendo y es poco recomendable para efectos de área on-chip ya que no

son dispositivos escalables. Finalmente, los amplificadores de puerta común presentan una solución

adecuada para aplicaciones de banda larga, permiten mantener un acople de impedancia y una figura

de ruido poco variables con la frecuencia, no obstante se hace necesario el uso de diferentes alterna-

tivas con el fin de reducir el efecto del acople de impedancias sobre la figura de ruido de esta etapa y

ası́ lograr figuras de ruido inferiores a 3dB.

1.1. Topologı́as para LNAs de banda ancha consideradas

Durante la sección anterior fue abordado de manera general el comportamiento de algunos

parámetros de desempeño que priman en el diseño de un LNA, además fueron enunciados algunos

de los compromisos existentes y cómo estos pueden afectar en la selección del amplificador usado

en la etapa de entrada. En esta sección se procede a la descripción de dos técnicas para el diseño de

LNAs de banda larga que fueron consideradas y estudiadas para el desarrollo de este trabajo. Ambas

técnicas plantean soluciones para mejorar el compromiso existente entre el acople de impedancias en

la entrada y el ruido, especialmente en etapas de puerta común. Las técnicas analizadas son conocidas

como acoplamiento mediante el uso de capacitores entrecruzados y cancelación de ruido1. La primera

mediante el uso de capacitores permite disminuir la transconductancia intrı́nseca necesaria para aco-

plar la impedancia de entrada en un amplificador de puerta común, y la segunda permite mediante una

cascada de etapas atenuar considerablemente el ruido térmico introducido por la etapa que garantiza

el acople de la impedancia de entrada.

Para introducir la técnica de capacitores entrecruzados, primero se estudia la modificación de la

arquitectura CG con aumento de transconductancia o gm-boosting. Como se muestra en la figura 1.4(a)

esta arquitectura introduce un amplificador con ganancia negativa A entre los terminales de fuente y

compuerta del transistor de acople. De este modo la transconductancia efectiva de la etapa Gm au-

menta en magnitud por un factor proporcional a A+ 1. De esta manera, la implementación de A con

elementos pasivos tales como capacitores se denomina acoplamiento con capacitores entrecruzados.

El circuito esquemático de esta arquitectura se muestra en la figura 1.4(b). Por otro lado, el aumento

de Gm permite lograr un mayor grado de libertad en la selección de la impedancia de entrada, menor

figura de ruido y menor consumo de potencia. Adicionalmente, se conservan las caracterı́sticas desea-

bles de las etapas puerta común como la baja sensibilidad a la capacitancia parásita de entrada y alto

grado de estabilidad y linealidad [12, 14]. Sin embargo, la inclusión del amplificador A compromete

el aislamiento de puertos y la configuración diferencial que presenta la técnica puede necesitar de un

1Cancelación de ruido es la traducción del término empleado en la literatura. Lo cual se refiere a una reducción conside-

rable del ruido de la etapa de transconductancia.
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Figura 1.4: Técnicas analizadas que permiten mejorar el compromiso existente entre ruido y acople

de impedancia. (a) Amplificador puerta común con gm-boosting; (b) Implementación de A con capa-

citores Entrecruzados; (c) Técnica de cancelación de ruido térmico.

balun en el puerto de entrada, lo cual agrega perdidas a la etapa y por ende deteriora la figura de ruido.

Por otro lado, en la figura 1.4(c) se ilustra el principio de funcionamiento de la técnica de cancela-

ción de ruido de acuerdo con los autores de [15]. La técnica es útil para una arquitectura en la cual se

puedan identificar dos nodos de señal con polaridad opuesta y en los cuales el ruido del transistor de

acople aparezca con la misma (nodosX y Y ). Seguidamente, sus voltages pueden ser apropiadamente

escalados y sumados de tal modo que las componentes de ruido se eliminen y las componentes de

señal se sumen. De esta manera, la técnica permite obtener un acople de impedancia adecuado, man-

teniendo una figura de ruido sub-3dB, además de una ganancia alta y comportamiento lineal mediante

la cancelación simultánea de ruido y distorsión, sin embargo, el apropiado escalamiento de la señal del

nodo X puede requerir consumo de potencia adicional. Por otro lado, los autores identifican un lı́mite

de funcionamiento para la técnica dependiente de la capacitancia de entrada que podrı́a afectar las
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Autor
Ancho de banda NF Ganancia PIIP3 Potencia

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

[15] 0.2-1.6 2.4 13.7* 0 35 250nm CMOS 2004

[16] 0.8-2.1 2.6** 14.5 16 17.4 180nm CMOS 2008

[17] 1.05-3.05 2.86** 16.9* -0.7 12.6 180nm CMOS 2010

[18] 0.2-5.2 <3.5 15.6* >0 21 65nm CMOS 2008

[19] 0.2-6.2 2.85 10.5* -2.7 1.9*** 130nm CMOS 2007

[20] 0.048-0.86 2.9** 19.8* 8 5.4 130nm CMOS 2012

[21] 1-8 2.275** 13.5-16.5 (-2) - 3 10.8 180nm CMOS 2011

* Ganancia de tensión.
** Promedio de NF.
*** Consumo de potencia del núcleo.

Tabla 1.1: Selección de trabajos publicados sobre LNAs de banda ancha.

tensiones en los nodos X y Y , invalidando la técnica para algunos valores de frecuencia. Por último,

es importante aclarar que la técnica de cancelación de ruido puede usarse en etapas fuente común y

puerta común.

1.2. Estado del arte

En la tabla 1.1 son referenciados algunos trabajos representativos en el diseño de amplificadores de

bajo ruido de banda ancha integrados en tecnologı́a CMOS. Los diseños utilizan las técnicas revisadas

o variaciones de estas como en los artı́culos [16, 18], donde los autores emplean una arquitectura

con entrada de compuerta común para implementar la técnica de cancelación de ruido. La primera

referencia añade una operación balanceada en el nodo de salida lo que le permite mejorar el desempeño

con respecto a la linealidad, asimismo, permite aumentar la ganancia y el ancho de banda por unidad de

potencia respecto a [15]. La segunda presenta una arquitectura que reemplaza el transistor de entrada

por un par PMOS/NMOS, además, incluye en serie con la fuente del transistor de salida dos etapas

de fuente común paralelas, siendo la primera polarizada en inversión fuerte y la segunda en inversión

débil. Lo anterior permite obtener mejor desempeño respecto a la linealidad (medida en términos del

punto de intercepción de tercer orden, PIIP3) manteniendo una figura de ruido sub-3dB y un consumo

de potencia moderado, sin embargo, el ancho de banda es uno de los menores reportados en tabla. Por

otro lado, los autores de [17] modifican la arquitectura CG añadiendo dos lazos de realimentación,

uno positivo entre dreno y compuerta, y otro negativo entre fuente y compuerta. De esta manera, la
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nueva arquitectura permite un mayor grado de libertad en la selección de los parámetros de linealidad,

ruido, ganancia, acople de impedancia y ancho de banda, pudiendo de esta forma alcanzar menor

figura de ruido para un presupuesto de potencia establecido. En la tabla se listan tres artı́culos que

implementan la técnica de capacitores entrecruzados [19–21]. En el primer diseño los autores evitan

el uso de inductores con un arreglo de cuatro capacitores, lo que permite disminuir el ruido de dreno

en el mismo factor y el área utilizada. Es importante notar que la arquitectura alcanza el mayor ancho

de banda y menor figura de ruido por unidad de potencia, sin embargo, presenta un menor desempeño

con respecto a la linealidad. El segundo diseño presenta una mejora a este último inconveniente, para

tal fin, se utilizan transistores auxiliares que permiten atenuar la no-linealidad de segundo orden de

la transconductancia, sin embargo, el uso de estos aumenta la figura de ruido en aproximadamente

0,2 dB. El tercer diseño presentado alcanza el mayor ancho de banda de los artı́culos expuestos,

además la figura de ruido y la ganancia de potencia son mejoradas mediante el uso de un transformador

integrado (inductores acoplados), que a su vez, permite mayor grado de libertad en la selección de la

impedancia de entrada. Sin embargo, el uso de inductores aumenta el área del circuito.

1.3. Organización del documento

Durante este capı́tulo se mostró una introducción a los amplificadores de bajo ruido, sus principa-

les caracterı́sticas, y su relevancia en la cadena de recepción. Se estudiaron las topologı́as básicas que

permiten mejor acople de impedancia junto con sus aplicaciones, y fueron documentados los rangos

de los parámetros de desempeño que representan mejor rendimiento. Se revisaron dos arquitecturas

de amplificadores de banda ancha que permiten obtener figura de ruido sub-3 dB para diferentes pre-

supuestos de potencia. También, se revisó el estado del arte para cada una de las técnicas de reducción

de ruido en arquitecturas de banda ancha.

Los capı́tulos siguientes están ordenados como sigue. En el capı́tulo 2, se desarrolla la caracteri-

zación del transistor MOS y se muestran las caracterı́sticas relevantes para el diseño de circuitos de

radiofrecuencia que presenta el proceso de fabricación. Con base en los parámetros estudiados en es-

te capı́tulo, en el capı́tulo 3 se desarrolla la estrategia de diseño tomando como base las expresiones

matemáticas que representan los diferentes parámetros de desempeño del amplificador y las gráficas

entre ganancia-ancho de banda, ganancia-corriente de dreno y figura de ruido-ancho del transistor. Por

último, en el capı́tulo 4 se muestran los resultados de simulación obtenidos, algunas simulaciones de

las variaciones del proceso, se formulan las conclusiones y las recomendaciones para trabajos futuros.



Capı́tulo 2

Caracterı́sticas del proceso de fabricación
y extracción de parámetros del transistor
MOS para radiofrecuencia

Durante el capı́tulo anterior, se abordaron los principios básicos sobre amplificadores de bajo rui-

do, sus aplicaciones y la importancia de las etapas de entrada, entre otros tópicos. Sin embargo, para

diseñar circuitos operando en radiofrecuencia, los dispositivos que ofrece el proceso de fabricación

deben ser adecuados para este tipo de aplicación. Por tanto, durante este capı́tulo se estudian bre-

vemente algunas caracterı́sticas del proceso de fabricación usado en el desarrollo de este trabajo y

los dispositivos disponibles para radiofrecuencia. Posteriormente, se realiza la caracterización básica

del transistor de radiofrecuencia incluyendo algunos parámetros comunmente ignorados, pero que a

medida que la longitud del canal disminuye afectan considerablemente el comportamiento.

2.1. Tecnologı́a de fabricación

A continuación se proporciona una visión general de las caracterı́sticas del kit de diseño empleado

en este proyecto. La tecnologı́a seleccionada es de 0,18µm y se identifica como CMRF7SF de IBM.

El kit estándar proporciona 5 capas de metal delgado junto con una capa de metal grueso en el último

nivel. En la Figura 2.1 se ilustra la sección transversal del proceso de fabricación, donde las capas

de metal delgado M2-M41 y MT son de aluminio, mientras M1 es de cobre. Adicionalmente se

muestra el substrato y los pozos de silicio dopado, siendo las regiones de color con mayor saturación

las que tienen mayor perfil de dopado. El último metal puede utilizarse de forma dual con una capa de

1Las capas de metal M2-M4 son opcionales, si ninguna es utilizada, M1 deberı́a ser conectado directamente a MT .
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transistor MOS para radiofrecuencia
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Figura 2.1: Sección transversal del proceso CMRF7SF con la opción ML para último metal. (Adap-

tada de [2])

aluminio y otra de cobre con grosores de 4µm y 3µm respectivamente, si la opción dual no es utilizada

la última capa es de aluminio con grosores de 2µm o 4µm. Por último, es importante notar que entre

mayor sea el número de metales disponibles en la tecnologı́a, menores serán las capacitancias parásitas

al interconectar dispositivos en los últimos niveles.

En la Figura 2.1, también se puede observar la inclusión de un sustrato pobremente dopado tipo

P común a los dispositivos. De esta manera, los transistores de canal P y canal N son formados por

encima de este dentro de pozos tipo N y tipo P respectivamente. Esta forma de posicionamiento se

conoce como twin-well y permite mayor aislamiento de ruido comparado con el proceso estándar de

fabricación. El perfil de dopado en los pozos no es uniforme cerca de la región de agotamiento debido

a la existencia de implantes a lo largo del canal y alrededor de las regiones N+ y P+ . Estos implantes

permiten ajustar el valor de la tensión umbral y reducir los efectos de canal corto [2,22]. Por otro lado,

El proceso de fabricación utilizado es conocido como de zanja poco profunda (STI o shallow trench

isolation), pues introduce zanjas generalmente de 0,3µm de profundidad entre los transistores y otros

dispositivos en el substrato.

En la figura 2.2 se muestra el modelo de los FETs, donde son apreciables varios sub-circuitos y

el núcleo. Este último considera los fenómenos fı́sicos observados en dispositivos MOS, mientras, los

sub-circuitos representan de forma extrı́nseca el efecto de los elementos parásitos. El núcleo utiliza

dos opciones ya sea BSIM3v3.2.4 o PSP 102.3, esta última optimizada para tensiones dreno fuente

cercanas a cero. Ambos modelos del núcleo toman en cuenta los efectos del ruido térmico, el ruido

flicker, mismatch, Impact ionization, estrés STI y el efecto de proximidad a la frontera del pozo N [2,22].

Como complemento al modelo anterior, se presenta una opción que proporciona mayor precisión
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Figura 2.2: Modelo del transistor nMOS utilizando el núcleo BSIM3v3.

para aplicaciones en altas frecuencias. Esta opción fija una celda alrededor del layout de los FETs

(pcell), permitiendo de esta manera baja resistencia en la compuerta y los terminales de fuente y

dreno, además permite ganancia unitaria alta.

Además del transistor para radiofrecuencia, la tecnologı́a presenta otros dispositivos para estas

aplicaciones como pads, capacitores e inductores. Los pads de entrada y salida de señal, a diferencia

de los pads para bajas frecuencias integran protecciones ESD menores, con el objetivo de disminuir las

resistencias y capacitancias parásitas. Los capacitores utilizados presentan menor capacitancia parásita

en altas frecuencias. Por otro lado, su geometrı́a está formada por placas paralelas de aluminio en el

último nivel, además, de tres opciones para el dieléctrico según la capacitancia especificada por el

diseño. Tambien, se presenta una opción para utilizar capacitores duales, los cuales permiten mayor

capacitancia, al igual que los capacitores de una capa están ubicados en los últimos niveles de metal.

Los inductores presentan alto factor de calidad debido a que están formados con las capas de metal

mas gruesas del último nivel. Además, su forma octagonal les permite una mejora adicional a esta

figura de merito en altas frecuencias, debido a que entre mas circular sea el inductor mayor es el

factor de calidad. Del mismo modo, su ubicación permite emplear la opción de metal dual formando

inductores serie y paralelo que suministran mayor inductancia por unidad de área. Además de las

ventajas a nivel de circuito que presenta la tecnologı́a para con los inductores, también se documentan

estos dispositivos parametrizados, lo cual es de gran ayuda en cálculos manuales y permite disminuir

el tiempo diseño. En la Tabla 2.1 se presenta un resumen de las caracterı́sticas de los dispositivos

estudiados en esta sección y algunos parámetros importantes de la tecnologı́a.
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Parámetros Unidades Valores

Longitud mı́nima del canal µm 0,18

Longitude máxima del canal µm 10

Ancho mı́nimo del canal µm 0,88

Ancho máximo del canal µm 10

Grosor del óxido (fı́sico ) nm 3,5

Número máximo de stripes (dedos del transistor) − 24

Tensión de diseño V 1,8

Número de capas de metal − 6

Parámetros de los capacitores mim

Capacitancia por área con dieléctrico estándar fF
µm2 2.05

Capacitancia por área con dieléctrico de alta densidad fF
µm2 2.70

Capacitancia por área con dieléctrico high K fF
µm2 4.10

Parámetros de los capacitores de doble capa dualmim

Capacitancia por área con dieléctrico estándar fF
µm2 4.10

Capacitancia por área con dieléctrico de alta densidad fF
µm2 5.40

Parámetros de los inductores

Diámetro exterior (rango) µm 100− 400

Ancho del debanado (rango) µm 5− 25

Esquemas de tierra (opciones) BB,M1

Separación entre devanados (rango) µm 2,8− 5

Ancho del metal underpass µm 15

Número máximo de arrollamientos (para máximo diámetro) µm 23,5

Tabla 2.1: Resumen de las caracterı́sticas que presenta la tecnologı́a para el diseño en ra-

diofrecuencia.

2.2. Extracción de parámetros

Como se mostró en la sección anterior, el modelo del transistor toma en cuenta muchos de los

fenómenos presentes en las tecnologı́as de fabricación modernas. Utilizar este tipo de modelos en

cálculos rápidos, que a su vez, permitan adquirir intuición acerca del funcionamiento del transistor, es

una tarea complicada. Sin embargo, el uso de transistores con dimensiones máximas atenúa efectos de

segundo orden y permite extraer aproximaciones a los parámetros todavı́a válidas. Es importante notar
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que aún el modelo de alto nivel de los MOS presenta diferencias con las mediciones, esto es resultado

de la naturaleza empı́rica de algunos parámetros y la imposibilidad de conocer su magnitud exacta

[22]. El modelo empleado en el diseño del amplificador considera la tensión umbral, la degradación

de la movilidad, el efecto cuerpo y las variaciones de longitud y ancho del canal. A continuación se

presenta el método de extracción y los valores para los parámetros.

2.2.1. Voltaje umbral

La extracción del voltage umbral se realiza a partir de la curva de ID contra VGS , para tal fin, se

polariza el transistor con una tensión dreno fuente constante dentro del rango de 0,05 a 0,1 V [23].

La tensión dreno fuente es seleccionada de tal forma que el transistor no opere en saturación, de esta

manera, disminuyendo los efectos de drain-induced barrier lowering (DIBL)2 en la tensión umbral.

También es conveniente disminuir los efectos de canal estrecho presentes en el proceso de fabricación

STI, por lo tanto, se emplea el máximo ancho de la tecnologı́a [22]. Por otro lado, se utilizan diferentes

valores para la longitud del canal para obtener la tensión umbral como una función de L. Con base en

lo anterior, la aproximación de primer orden empleada es la siguiente:

IDS = µeffCOX

W

L

(
(VGS − VT )VDS −

V 2
DS

2

)
(2.1)

Donde µeff es la movilidad efectiva, COX es la capacitancia del óxido de compuerta y W
L

la

relación de aspecto del transistor. Para utilizar la ecuación (2.1) apropiadamente, se tiene en cuenta

que la movilidad no es constante para la variación total de VGS que permite la tecnologı́a. 3 Por tal

motivo, se fija un rango de tensión válido. Este se obtiene a partir de la gráfica de la transconductancia,

es decir, la derivada de (2.1). El rango utilizado comprende desde 0,1 V hasta 0,7 V , donde el lı́mite

inferior representa una tensión para la cual se asume no se ha formado la capa de inversión. Por otro

lado, el lı́mite superior corresponde a la tensión donde gm es poco dependiente de los campos vertical

y transversal del transistor, esto es, el punto máximo. Aunque el limite superior varı́a con la longitud

del canal, esta variación no incluye un error grande en la extracción de la tensión umbral.

Una vez fijadas las condiciones de polarización y la ecuación para la región de operación, ahora

se presenta el procedimiento para la extracción de la tensión umbral. Inicialmente se localiza la in-

tercepción de la parte lineal de la curva con el eje horizontal, comenzando en un nivel de corriente

especificado en el manual de la tecnologı́a. Para cada variación deL es necesario escalar el nivel de co-

rriente, siendo 300(10−9)
(
W
L

)
para dispositivos nMOS y 70(10−9)

(
W
L

)
para dispositivos pMOS [24].

2DIBL es un fenómeno que se presenta en transistores MOS, en el cual, aumentar la tensión VDS conlleva a la disminu-

ción de VT , en otras palabras, la tensión umbral en este contexto es fuertemente dependiente de la tensión de dreno.
3La degradación de la movilidad depende de la intensidad del campo eléctrico transversal del dispositivo MOS, que a su

vez, depende de todas las tensiones en los terminales. Sin embargo, es de interés notar el efecto dominante de VGS .
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Figura 2.3: Extrapolación lineal de la curva ID contra VGS .

En la Figura 2.3 se muestra la extrapolación de la curva para el transistor nMOS. Matemáticamente el

procedimiento seguido para hallar VT es el siguiente:

0 = µ0COX

W

L

(
(VGS − VT )VDS −

V 2
DS

2

)
VGS = VT +

VDS

2

VT = VGS −
VDS

2
(2.2)

Donde VGS es la tensión que proporciona la regresión lineal para ID = 0, en la gráfica se ex-

trapolan valores negativos para mejorar la visualización. En la Figura 2.4 se muestra el resultado de

repetir el procedimiento anterior para L entre 0,18µm y 10µm en dispositivos CMOS. En la gráfica el

aumento de VT para longitudes mı́nimas es resultado de la utilización de implantes alrededor de los

pozos de dreno y fuente. Estos tienen volumen fijo y son útiles para disminuir efectos de carga com-

partida (charge sharing), debido a lo anterior, cuando L se acerca a la longitud mı́nima los implantes

se juntan, resultando en un substrato con mayor perfil de dopado y por lo tanto, mayor tensión umbral.

En ausencia de implantes, este aumento de tensión fue documentado como un efecto inverso de canal

corto y no atribuido a la variación del dopado del substrato, sin embargo, en [22] se documenta que

en ausencia de estos el proceso de fabricación de forma no intencional crea un substrato no uniforme.

En la literatura existen métodos alternativos que permiten la extracción de VT , ya sea en la región

de saturación o lineal. En saturación la curva
√
IDS en función de VGS es utilizada. Por otro lado, en

la región lineal, además del empleado aquı́, son utilizados los métodos de corriente de activación y de

segunda derivada de la curva ID contra VGS [25].
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Figura 2.4: Extracción de la tensión umbral en función de la longitud del canal. (a) Dispositivos pMOS.

(b) Dispositivos nMOS.

2.2.2. Movilidad efectiva de los portadores

El modelo utilizado toma en cuenta la reducción de la movilidad respecto al campo eléctrico

transversal, el cual depende de todos los voltages en los terminales. Sin embargo, el modelo utilizado

solo toma en consideración el efecto de la tensión VGS como se muestra a continuación:

µeff =
µ0

1 + θ(VGS − VT )
(2.3)

Donde µeff es la movilidad efectiva, µ0 es la movilidad efectiva de los portadores para bajo campo

eléctrico y θ es el coeficiente de degradación de la movilidad debida al campo eléctrico transversal. La

magnitud de µ0 es extraı́da de la curva de transconductacia contra voltaje de compuerta. Mientras la

magnitud de θ se obtiene a partir de la gráfica de corriente contra tensión de compuerta. Por otro lado,

el transistor es polarizado de forma similar a la empleada en la extracción del voltage umbral, además

es dimensionado con longitud y ancho máximos para evitar efectos de segundo orden. A continuación

se muestra la caracterización de µ0 y θ.

El cálculo de µ0 se basa en el establecimiento de una relación lineal entre la movilidad y la trans-

conductacia. A partir de la deriva la ecuación (2.1) y manteniendo constante la tensión dreno fuente

se obtiene:

gm =
∂IDS

∂VGS

|VDS=0,05V =
WCOXVDS

L
µeff (2.4)

Luego, reagrupando (2.4) obtenemos:
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Figura 2.5: Transconductancia en función de VGS para VDS = 0,05 V .

µeff =
L

WCOXVDS

gm (2.5)

En la ecuación anterior, gm representa la transconductancia a la cual la movilidad es poco depen-

diente de los campos eléctricos horizontal y vertical del dispositivo, esta transconductancia correspon-

de con el punto máximo de la Figura 2.5, donde gm es función de VGS para bajos valores de tensión

dreno fuente [23]. Además de la transconductancia, la extracción de µ0 compromete las condiciones

de polarización, las dimensiones del transistor y la capacitancia del óxido. Esta última encontrada de

la siguiente forma:

COX =
kε0
tOX

=
εOX

tOX

(2.6)

Donde k es la constante dieléctrica del óxido, εOX la permitividad y tOX el grosor efectivo. Las

cantidades numéricas de los parámetros anteriores son documentadas por el manual de diseño [24].

De esta manera, el valor encontrado para la movilidad efectiva de los portadores para bajo campo

eléctrico es µ0 = 376,58 cm2

V s
. Es importante tener en cuenta que esta movilidad varı́a con la posición

a lo largo del canal debido a los implantes con alto perfil de dopado. Teniendo en cuenta lo anterior,

el valor hallado para la longitud mı́nima es aproximadamente 7 % menor.

En la Figura 2.5 es apreciable la disminución de la transconductancia y por tanto de la movilidad

a partir del punto máximo. La rata de disminución, esto es, que tan rápido se degrada la movilidad es

modelado por θ. La extracción de este parámetro se realiza a partir de la gráfica anterior en conjunto

con la gráfica de ID contra VGS . La primera proporciona la tensión desde la cual es mas pronunciada

la degradación de la movilidad. Mientras, la segunda permite extraer el parámetro a partir de regresión

lineal. Inicialmente se incluye la degradación de la movilidad en la ecuación de la corriente, esto se
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obtiene, reemplazando (2.3) en (2.1). También es útil modificar la ecuación resultante para establecer

una relación lineal como se muestra en la siguiente ecuación:

1

IDS

=
1

W/Lµ0COXVDS

(
1

VGS − VT

)
+

θ

W/Lµ0COXVDS

(2.7)

A partir de la regresión lineal entre (IDS)−1 contra (VGS − VT )−1 es posible extraer θ. Como

resultado se obtuvo θ = 0,036 V −1. Por otro lado, el efecto de la degradación de la movilidad es mas

pronunciado para transistores con menor longitud de canal [23]. Por lo tanto, también se realizó el

procedimiento anterior para el transistor con longitud mı́nima, obteniendo θ = 0,1726 V −1. Por

último, es importante notar que existen métodos de extracción alternativos, por ejemplo, a partir de

la gráfica de transconductancia y de la modificación algebraica de la ecuación (2.3) se puede obtener

θ [22, 23].

2.2.3. Longitud y ancho efectivos del canal

Los valores de longitud y el ancho utilizados en los modelos eléctricos presentan variaciones con

respecto a las dimensiones de diseño obtenidas en dispositivos fabricados. Dos efectos son mayor-

mente responsables de estas variaciones, primero la difusión lateral de las regiones de fuente y dreno

hacia el substrato debajo de la compuerta. Segundo, las imperfecciones del proceso de fabricación.

Por este motivo, los modelos eléctricos utilizan valores de longitud y ancho efectivos dados por las

siguientes expresiones:

Leff = LM −∆L (2.8)

Weff = WM −∆W (2.9)

Donde, ∆L y ∆W representan las variaciones de longitud y ancho respectivamente, mientras, el

subı́ndice M se utiliza para los valores dibujados en el layout, también denominados de máscara. La

extracción de estos parámetros se realiza a partir de las curvas de conductancia dreno-fuente contra L

y de gm,max contraW . En la primera curva la extracción se realiza a bajos valores de VGS para reducir

el efecto de la degradación de la movilidad. Para la segunda curva se realiza a la tensión VGS de la

transconductancia máxima. En ambos casos se polariza con una tensión dreno fuente de 0,05 V .

Para hallar las variaciones de ancho del transistor, primero se encuentra la transconductancia máxi-

ma para algunos valores deW manteniendo la longitud en su mayor valor. Luego, a partir de la gráfica

de los puntos anteriores, se encuentra el intercepto de la recta con el eje W , el cual representa el valor

buscado. Para la representación matemática de lo anterior, se utiliza la derivada de la ecuación (2.1) y

en esta se reemplaza W por (2.9), de esta forma se obtiene:



34
Capı́tulo 2. Caracterı́sticas del proceso de fabricación y extracción de parámetros del
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Figura 2.6: Gráfica de gm,max como función del ancho del canal usada para determinar ∆W .

gm,max =
µ0COXVDS

L
(WM −∆W ) (2.10)

Luego para gm,max = 0 tenemos WM = ∆W . En la figura 2.6 se muestra el resultado de la extra-

polación de W hasta alcanzar el eje, siendo el valor de intercepto ∆W = 0,1849 µm. Es importante

notar que debido a la relación lineal entre gm y W es posible la extracción de este parámetro. Por

otro lado, podrı́a pensarse en utilizar la relación lineal entre ID y W como un método alternativo, sin

embargo, debe tenerse en cuenta que esta alternativa necesitarı́a de un voltaje VGS − VT constante, lo

cual, no es apreciable cuando se varı́a el ancho del canal [22].

La variación en la longitud del canal se encuentra en conjunto con la resistencia total del transistor.

Para tal fin, se utilizan diferentes longitudes, manteniendo el ancho máximo. Inicialmente, se halla la

conductancia total del transistor con los valores de la curva ID contra VGS como sigue:

Rtotal =
VDS

IDS

(2.11)

A partir del los datos de (2.11) y L se construye una gráfica manteniendo la tensión VGS como un

parámetro. Los puntos buscados se encuentran en la intercepción de dos rectas, las cuales presentan

tensiones VGS con poca separación, pero mayores que la tensión umbral. La proyección del intercepto

al eje y es la resistencia total, mientras para el eje x es ∆L.

Sin embargo, el método anterior no presenta resultados útiles para caracterizar la variación de

la longitud del canal, pues los valores se encuentran en el III cuadrante. La situación anterior es

atribuida al perfil de dopado no uniforme del sustrato, que como se mostró en la sección anterior,

permite la variación de la movilidad con la posición a lo largo del canal. Por este motivo, la relación

lineal que emplea el método, ya no se mantiene bajo las condiciones impuestas por la tecnologı́a
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Figura 2.7: Comportamiento de la tensión umbral respecto a la variación de la polarización del sustra-

to.

[22]. Por otro lado, en la literatura existen métodos alternativos para la extracción de ∆L, dos de

estos aprovechan la proporcionalidad de la capacitancia compuerta-cuerpo de Leff = LM − ∆L

en acumulación, lo anterior es posible pues en esta región la extracción no es influenciada por la

degradación de la movilidad [26].

2.2.4. Constante de efecto cuerpo

La constante de efecto cuerpo representa la dependencia de la tensión umbral de la polarización

del sustrato. Entre menor sea la constante menor será la variación de la tensión umbral respecto a

esta última. De esta manera, la constante se convierte en un ı́ndice de mérito de la tecnologı́a, sien-

do preferibles los valores pequeños. Inicialmente se considera la expresión de la tensión umbral sin

polarización del sustrato, para este caso se utiliza un transistor NMOS:

VT = VFB + 2ΦF +

√
2qεsiNA(2ΦF )

COX

(2.12)

Donde, VFB es el voltaje de banda plana y 2ΦF es el potencial de superficie, asimismo, εsi y NA

son la permitividad y la concentración de dopado del silicio. Cuando se aplica un voltaje externo al

cuerpo del transistor, la ecuación (2.12) se convierte en:

VT (VSB) = VFB + 2ΦF +

√
2qεsiNA(2ΦF + VSB)

COX

(2.13)

Realizando la substracción de (2.12) y (2.13) se obtiene:

VT (VSB)− VT (VBS = 0) = γ(
√

2ΦF + VSB −
√

2Φ) con : γ =

√
2qεSINA

COX

(2.14)
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Parámetros Unidades Valores

Voltaje umbral para canal largo (VT ) V 0,3373

Voltaje umbral para longitud mı́nima (VT ) V 0,4774

Movilidad (µ0) cm2

V.s 376,58

Coeficiente de degradación de la movilidad (θ) V −1 0,1726

COX
fF
µm2 8,1576

Variación de la longitud del canal (∆L) nm 35∗

Variación del ancho del canal (∆W ) nm 184,9

Constante de efecto cuerpo (γ) V
1
2 0,3448

Potencial de superficie (2Φ) V 0,742

* Tomado del manual de diseño.

Tabla 2.2: Parámetros para el transistor NMOS en la tecnologı́a IBM CMRF7SF 0,18 µm CMOS.

Donde γ es la constante de efecto cuerpo. Para la extracción de este parámetro se obtiene la ten-

sión umbral para diferentes puntos de polarización del sustrato. Luego, se bosqueja el comportamiento

entre VT y
√

2ΦF + VSB utilizando como parámetro el potencial de superficie. El procedimiento an-

terior se repite hasta obtener una recta como lo indica la ecuación (2.14). En la Figura 2.7 se muestra

el resultado del procedimiento descrito, en la gráfica la pendiente de la recta representa el valor de γ.

De esta manera, los valores obtenidos fueron γ = 0,3448 V
1
2 y 2Φ = 0,742 V .

En esta sección se abordó la caracterización de algunos de los parámetros que modelan el com-

portamiento del transistor a partir de la relación entre corriente de dreno y tensión de compuerta. En

la Tabla 2.2 se muestra un resumen de estos. Como resultado, las expresiones de corriente de dreno

y transconductancia toman en consideración la degradación de la movilidad, obteniendo valores más

precisos para la region de inversión fuerte. También se documentó la variación de la tensión umbral

respecto a la longitud del canal, de esta manera, dando a conocer algunas caracterı́sticas de la tecno-

logı́a, y sus efectos, en la movilidad y la tensión umbral. Por otro lado, la temperatura afecta a estos

últimos parámetros, resultando en la variación de las caracterı́sticas del transistor MOS y por tanto

del diseño. Aunque la extracción fue realizada a 300K, la variación de la movilidad en la región de

inversión fuerte puede aproximarse de la siguiente forma:

µ(T ) = µ(Tr)

(
T

Tr

)−k3

(2.15)

Donde, T es la temperatura absoluta, Tr es la temperatura ambiente, y k3 es una constante con

valores entre 1,2 y 2 [22]. De (2.15) es evidente que la movilidad disminuye con la temperatura. De
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la misma manera, la tensión umbral disminuye, siendo la siguiente expresión la que aproxima este

efecto:

VT (T ) = VT (Tr)− k4(T − Tr) (2.16)

Donde k4 se encuentra generalmente entre 0,5 mV/K y 3 mv/K, valores altos en este rango

corresponden a sustratos altamente dopados, óxidos gruesos, y pequeños valores de VSB .

Una vez extraı́dos algunos parámetros del transistor y haber examinado las caracterı́sticas del pro-

ceso de fabricación a ser utilizado, se procede a la fase de selección de arquitectura de circuito y el

planteamiento de la estrategia de diseño más adecuada para alcanzar unas especificaciones determina-

das.



Capı́tulo 3

Metodologı́a de diseño del amplificador
de bajo ruido

En este capı́tulo se presenta la estrategia de diseño del amplificador de bajo ruido banda ancha.

Como primer paso, se realiza la selección de la topologı́a considerando las técnicas estudiadas en

el capı́tulo 1. Se continúa con un análisis cualitativo de la arquitectura en el cual se dilucidan las

primeras consideraciones de diseño. Luego se procede con el estudio cuantitativo de la topologı́a

donde son deducidas las expresiones matemáticas de la impedancia de entrada, la ganancia, la figura

de ruido y el ancho de banda. Seguidamente, como complemento a las consideraciones anteriormente

encontradas se documentan compromisos entre las variables y los parámetros de rendimiento. En este

punto, se desarrolla la estrategia de diseño con base en las gráficas de las expresiones de la topologı́a

frente a las dimensiones de los transistores, los puntos de polarización y algunos de los parámetro de

rendimiento.

3.1. Selección de la topologı́a

Los estándares de comunicación inalámbrica definen la función, banda de frecuencia y las es-

pecificaciones que gobiernan el diseño de un transceiver. Para la cadena de recepción, entre otras

especificaciones, se documenta la sensibilidad, la tolerancia a interferencias y algunas pruebas de

intermodulación [27]. Es importante notar que las especificaciones anteriores están directamente rela-

cionadas con parámetros como la figura de ruido y la linealidad del receptor [28]. De esta manera, y

teniendo en cuenta, que la figura de ruido del receptor es limitada en mayor medida por el amplifica-

dor de bajo ruido, y que para receptores de banda ancha este podrı́a afectar la linealidad notablemente,

se procede a realizar un breve análisis de linealidad y ruido. Se documentan los rangos de frecuencia

donde se espera el mejor rendimiento para las dos topologı́as estudiadas, además, se muestran algunos

38
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compromisos que surgen para alcanzar figuras de ruido sub − 3dB y se realiza una comparación del

consumo de potencia.

El análisis de linealidad del LNA generalmente comprende la medición de la distorsión armóni-

ca, la compresión de ganancia y la intermodulación de segundo y tercer orden. Para amplificadores de

banda angosta frecuentemente el punto de intercepción de tercer orden IIP3 y de compresión de 1 dB

de la ganancia son utilizados para estimar la linealidad [28, 29]. Sin embargo, para amplificadores de

banda ancha, además de los puntos anteriores, la intermodulación de segundo orden IM2 comienza

a ser importante debido a que los productos de este tipo de distorsión podrı́an caer en la banda de

frecuencias asignadas al estándar, lo cual compromete la integridad de la señal [30]. Con base en lo

anterior, a nivel de circuito una topologı́a con salida diferencial resulta útil, y por tanto las dos ar-

quitecturas consideradas podrı́an presentar buen desempeño de linealidad. Sin embargo, un problema

de las topologı́as diferenciales es el efecto del mismatch en los dispositivos sobre los parámetros de

desempeño. 1

Cada una de las topologı́as estudiadas presenta una mejor figura de ruido en una banda determinada

de frecuencias. Por un lado, y con base en el estado del arte presentado en el capı́tulo 1, la topologı́a

de cancelación de ruido alcanza valores promedio cercanos a los 2,5dB para frecuencias entre 1GHz

y 2,5GHz. Sin embargo, a medida que aumenta la frecuencia, la cancelación de ruido se ve afectada

por esta y por la magnitud de la capacitancia de entrada. Por ejemplo, en [18] se observa la pérdida

de la eficiencia de la técnica para frecuencias mayores a los 7GHz, donde la figura de ruido alcanza

valores superiores a 6dB. Por otro lado, aunque la técnica con capacitores entrecruzados muestra

figuras de ruido cercanas a los 3dB para la banda de frecuencias donde la técnica de cancelación de

ruido presenta su mejor rendimiento (menor a los 2,5dB), con CCC es posible alcanzar figuras de

ruido del orden de los 4dB entre los 7GHz y 10GHz [21, 31].

Cada una de las topologı́as estudiadas presenta un compromiso con la ganancia. Primero la to-

pologı́a de cancelación podrı́a presentar una tensión no balanceada en el nodo de salida cuando una

figura de ruido sub− 3 dB es requerida.2 Por su parte, la topologı́a de capacitores entrecruzados limi-

ta el aumento de la transconductancia por la condición de acople de impedancia de entrada, dejando

el escalamiento de la ganancia a la impedancia de carga. También es importante notar que ambas

arquitecturas disminuyen su ganancia a medida que aumenta el ancho de banda.

El consumo de potencia de las dos topologı́as difiere para alcanzar una determinada figura de

ruido en los rangos de frecuencia mostrados anteriormente. Algunas implementaciones de LNAs con

cancelación de ruido requieren una mayor disipación de potencia respecto a LNAs implementados con

1 Mismatch es el fenómeno causado por variaciones aleatorias (independientes del tiempo), de las cualidades fı́sicas de

los dispositivos diseñados como idénticos, su efecto resulta en un cambio de las variables del transistor, generalmente el

voltage umbral, en función del área, la orientación y la distancia dentro de la oblea de silicio.
2Aquı́ se hace referencia a las arquitecturas de cancelación de ruido con entrada simple y salida diferencial.
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CCC. Lo anterior es producto de la etapa de amplificación extra requerida por la cancelación de ruido.

De otro lado, la comparación del consumo de potencia con una etapa diferencial de puerta común,

evidencia que la topologı́a de capacitores entrecruzados presenta una figura de ruido menor para la

mitad del consumo de potencia [12].

De esta manera, las dos topologı́as estudiadas son útiles en diferentes aplicaciones según sea la

especificación de la banda de frecuencia, la linealidad, la figura de ruido y el consumo de potencia.

La figura de ruido y el consumo de potencia bajos son generalmente requeridos por aplicaciones

mobiles de tal modo que no se deteriore demasiado la sensibilidad del receptor y se aumente la vida

de la baterı́a. Por lo tanto, se considera adecuado desarrollar este proyecto usando la arquitectura de

capacitores entrecruzados, tomando ventaja de su figura de ruido plana y menor consumo de potencia

(ver capı́tulo 1), además de ofrecer baja complejidad circuital lo que puede representar un menor

tiempo de diseño.

3.2. Topologı́a gm-boosting con capacitores entrecruzados

A continuación se realizan dos análisis cualitativos que permiten acotar el escenario de diseño y

obtener algunas consideraciones circuitales útiles. Partiendo desde la técnica de gm-boosting mostrada

en el capı́tulo 1 se discuten las posibles implementaciones del amplificador A (mostrado en la Figura

1.4(a)). También se explica porqué la utilización de capacitores entrecruzados resulta de mayor utili-

dad respecto al consumo de potencia y la reducción de pérdidas por elementos parásitos. Finalmente

se hace un estudio del acople de impedancia de entrada relativo a los dispositivos anteriores al LNA.

3.2.1. Amplificador de realimentación y circuito diferencial

Como se mencionó en el capı́tulo 1, la arquitectura de puerta común puede mejorar su compor-

tamiento respecto al ruido cuando la señal de entrada se realimenta a la puerta de forma negativa. La

realimentación es resultado del uso de un amplificador que puede implementarse con elementos pasi-

vos o activos. El diseño activo logra una mayor ganancia y por ende podrı́a reducir la contribución de

ruido de la etapa de transconductancia en mayor medida, idealmente en proporción a 1 +A, donde A

representa la ganancia de tensión. Sin embargo, la inclusión de un amplificador activo, probablemente

no resulte en la mejora deseada debido a que se debe considerar el aporte de ruido de mismo. La

cuantificación del ruido añadido puede modelarse a partir de la siguiente expresión:

V 2
n,out|A =

A2

(1 +A)2
V 2
n,A (3.1)
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Donde, V 2
n,out|A es el ruido producido por el amplificador referido a la salida y V 2

n,A modela el

ruido del amplificador cuando no está incluido en la topologı́a. Por otro lado, el factor A2/(1 + A)2

de (3.1) no es mucho menor a la unidad, por este motivo resulta difı́cil la implementación de A con

un circuito activo [27]. 3

Por otro lado, el amplificador de realimentación puede diseñarse a partir de elementos pasivos

como capacitancias e inductancias mutuas. El diseño a partir de inductores se basa en el acople

magnético, lo cual se puede interpretar como un transformador integrado entre los nodos de fuente

y puerta. Sin embargo, esta implementación difı́cilmente logra ganancias mayores a tres debido a las

geometrı́as utilizadas por los inductores integrados, además las pérdidas del devanado primario y se-

cundario contribuyen al ruido [27]. El uso de capacitores puede ayudar a sobrepasar los inconvenientes

de la inclusión de elementos activos o un transformador integrado. Para tal fin, se estudió la topologı́a

de capacitores entrecruzados, la cual permite la implementación de la técnica de gm-boosting con una

ganancia próxima a la unidad. Es de notar, que a diferencia de las implementaciones con inductores

y elementos activos, el circuito de capacitores entrecruzados es diferencial, lo cual implica algunas

ventajas pero también algunas consideraciones adicionales.

Los circuitos diferenciales son generalmente útiles para aumentar el rendimiento respecto a IM2,

además de ofrecer mayor rechazo a las variaciones de la fuente de suministro y al ruido del substrato.

Como complemento a lo anterior, la salida balanceada del LNA también resulta útil si la siguiente

etapa en la cadena de recepción presenta una entrada diferencial. Por otro lado, las etapas anteriores

al LNA generalmente son no balanceadas, es decir de terminación simple como la antena o los filtros

pasa-banda. De esta manera, como se menciona en la sección 1.1, esta situación requiere la inclusión

de un balun en la cadena de recepción.

3.2.2. Máxima transferencia de potencia

Como primera medida para el análisis de máxima transferencia de potencia, se describen las ca-

racterı́sticas del balun y a partir de su ubicación en la cadena de recepción se procede a documentar las

condiciones para máxima transferencia de potencia. Estas condiciones se estudian bajo el criterio de

acople de las impedancias que intervienen desde la antena hasta el circuito del amplificador, dejando

la impedancia de entrada para análisis mas detallados en las siguientes secciones.

El balun es un transformador que puede ser incluido o excluido del circuito integrado. Su notación

es la contracción del inglés balanced-unbalanced y su traducción hace referencia a la conversión de

señal que realiza. Además de esta caracterı́stica, el balun puede ser diseñado para realizar cambios de

impedancia. En la Figura 3.1 se muestra este elemento incluido en la cadena de recepción.

3La expresión A2/(1 + A)2 no es menor a la unidad para valores de A que representen una disminución significativa

del ruido del transistor de acople.
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Figura 3.1: Ubicación del balun en la cadena de recepción e impedancias consideradas para el análisis

de máxima transferencia de potencia.

Como base para el análisis de máxima transferencia de potencia se considera a la impedancia de la

antena y del filtro predominantemente reales, por lo tanto, Zs1 ≈ Rs1, donde Rs1 es la resistencia de

la antena. De esta manera, la impedancia vista en los nodosm ym′ debe ser igual aRs1. Por otro lado,

en el devanado secundario la parte real de la impedancias Zs2 toma en cuenta el cambio de impedancia

que realiza el balun, resultando en la siguiente relación para garantizar el acople de impedancia:

Rs2 = Rs1n
2 (3.2)

Donde n es la relación de transformación. Finalmente, para máxima transferencia de potencia Zin

debe ser igual aRs2. Sin embargo, la relación obtenida en (3.2) podrı́a ser afectada por las pérdidas del

balun, además este dispositivo pierde su eficiencia conforme aumenta la frecuencia. Como solución,

en el rango de los gigahertz es posible encontrar estos dispositivos con pérdidas relativamente bajas

pero deben ser implementados fuera del chip, debido a que las implementaciones integradas sufren de

mayores pérdidas y bajo factor de acople.

Por último, se realiza un equivalente de Thevenin en los punto z y z′ de la Figura 3.1. La tensión

está dada por el producto de la relación de transformación y la tensión de entrada, resultando en

Vth = nVin. Por otro lado, con Zs puramente real y un balun sin pérdidas de potencia se tendrı́a:

Rth = n2Rs (3.3)

Es de notar que además de la resistencia equivalente de la antena, diferentes elementos parásitos

adicionados por el package del circuito y la soldadura del mismo a la placa de prueba podrı́an tener un

efecto significativo en el circuito, sin embargo, no son considerados en este equivalente. Por otro lado,

la ecuación (3.3) permite plantear algunos escenarios de diseño que serán discutidos posteriormente.
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Figura 3.2: Topologı́a de capacitores entrecruzados. (a) Circuito esquemático; (b) Equivalente de pe-

queña señal.

3.3. Expresiones analı́ticas de la topologı́a de capacitores entrecruzados

En la Figura 3.2(a) se muestra el diagrama esquemático de la topologı́a de capacitores entrecru-

zados, donde M1 y M2 conforman la etapa de transconductancia, Cc son los capacitores que imple-

mentan la técnica de gm-boosting, Zs es la impedancia del dispositivo de polarización de la etapa,

RL es la carga y por último Vi y Zth representan el equivalente de Thevenin deducido en la sección

anterior. A partir de este esquemático se derivan algunas expresiones matemáticas útiles. La primera

expresión analizada permite obtener una estimación de la impedancia de entrada teniendo en cuenta

la influencia de la carga. Posteriormente, se plantean las expresiones para la ganancia y la figura de

ruido. Por último, se desarrolla el análisis de ancho de banda de entrada y salida. El primero se estudia

a partir del coeficiente de reflexión, mientras el segundo se realiza con ayuda del método de constantes

de transferencia y tiempo.

3.3.1. Impedancia de entrada

Para obtener una estimación de la impedancia de entrada se utiliza el equivalente en pequeña

señal de la Figura 3.2(b), donde gm incluye la transconductancia del substrato gmb. De esta manera, la

transconductancia efectiva serı́a gm,eff = gm + gmb, sin embargo, por simplicidad en la figura y las

expresiones se nota como gm. La capacitancia puerta-dreno Cgd y la resistencia parásita de la puerta

no son mostradas en la figura y tampoco son consideradas para el análisis. Por otro lado, como se

menciona anteriormente dispositivos como las protecciones ESD con diodos, los pads, capacitores de

acople e hilos de interconexión del circuito integrado (bond wires) añaden capacitancias e inductancias

parásitas en el nodo de entrada que pueden afectar la impedancia. Las capacitancias generalmente
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influyen en las tensiones de los nodos n y n′ y pueden agregarse a la impedancia de entrada como una

capacitancia en paralelo con Zs.

El cálculo de la impedancia de entrada se realiza a partir de un análisis de AC en pequeña señal.

En este se encuentra la relación entre Vx e Ix y no se tienen en cuenta los elementos parásitos en los

nodos ni la modulación del canal. Por otro lado, es de mayor utilidad obtener la admitancia de entrada

para ası́ simplificar cálculos posteriores. De esta manera, las ecuaciones de los nodos n y n′ son:

gmVgs1 =
Vn

Zs

+ 2Ic + Ix (3.4)

gmVgs2 =
Vn′

Zs

− 2Ic − Ix (3.5)

Donde, Ic y Vgs1,2 están dados por las siguientes expresiones:

Ic =
Vn − Vn′

Zcgs + Zcc

=
−Vx

Zcgs + Zcc

(3.6)

Vgs1 = −Vgs2 =
VxZcgs

Zcgs + Zcc

(3.7)

Sustituyendo (3.6) y (3.7) en las ecuaciones de los nodos n y n′ se tiene:

gm(
VxZcgs

Zcgs + Zcc

) =
Vn

Zs

+
−2Vx

Zcgs + Zcc

+ Ix (3.8)

gm(
−VxZcgs

Zcgs + Zcc

) =
Vn′

Zs

+
2Vx

Zcgs + Zcc

− Ix (3.9)

Realizando la substracción entre la ecuaciones (3.8) y (3.9) se obtiene la expresión de la admitancia

de entrada:

Ix
Vx

= Yin =
1

Zin

=
gmZcgs

Zcgs + Zcc

+
2

Zcgs + Zcc

+
1

2Zs

(3.10)

El primer y segundo término de la ecuación (3.10) son la componente real y reactiva de la admi-

tancia respectivamente. Por su parte, el tercer término podrı́a agregarse a una o ambas componentes

dependiendo de la naturaleza de la impedancia Zs.

Asumiendo que la impedancia conectada a los nodos n y n′ es real, i.e., Zth ≈ Rth, se procede a

mostrar los compromisos entre algunas de las variables de diseño para las diferentes implementaciones

de Zs. La alternativa más sencilla es el uso de un resistor cuya magnitud sea mucho mayor a la

resistencia vista entre los nodos n y n′, sin embargo, esta alternativa podrı́a disminuir el rango de

oscilación de señal en el nodo de salida. También es importante notar que la capacitancia debida a
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M1 podrı́a ser significante deteriorando S11 en altas frecuencias. Por lo tanto, la utilización de un

resistor resulta en un compromiso entre la capacitancia de entrada y el ancho de banda (medido para

valores de S11 menores a −10dB). El uso de un transistor es versátil en cuanto a la magnitud de

la resistencia de salida y podrı́a mejorar el rango de oscilación respecto al resistor. Sin embargo, al

igual que la alternativa anterior, la capacitancia de entrada podrı́a afectar el ancho de banda, incluso

en mayor medida debido a Cdb y Cgd. Por último, la utilización de un inductor, en condición de

resonancia, simplifica la magnitud de la admitancia a valores cercados a su parte real, presentando

un ancho de banda con mejor acople al que ofrecen las alternativas anteriores. Además, el uso de

este permite el corrimiento de la frecuencia de resonancia, permitiendo mejor acople en diferentes

bandas del espectro. Por otro lado, la polarización de la etapa toma ventaja del comportamiento de DC

que presentan los inductores, de esta manera, permitiendo un mayor grado de libertad en el rango de

oscilación a la salida que las alternativas anteriores (para inductores con bajas pérdidas).

A menudo la inclusión de un resistor o un transistor en el puerto de entrada añade ruido térmico al

puerto de salida, de esta forma aumentando la figura de ruido. Por este motivo, para aplicaciones de

bajo ruido estos dispositivos no son frecuentemente empleados para la polarización de la etapa (ver

sección 3.3.3). Aunque el inductor no está excepto de pérdidas para la topologı́a seleccionada añade

menor ruido a la salida.

Continuando bajo la premisa del uso de un inductor como dispositivo de polarización, se procede a

dilucidar la condición para máxima transferencia de potencia. Se asume que la condición de resonancia

está centrada en una frecuencia particular ω0, además se modelan las impedancias Zcc, Zcgs y Zs

reactivas. De acuerdo con lo anterior, se puede deducir que (3.10) se reduce a:

Yin ≈
gmCcc

Ccc + Cgs

(3.11)

Donde la relación capacitiva que acompaña a gm es la ganancia de realimentación A que previa-

mente se mencionó para la técnica de gm-boosting [12]. De esta manera, es evidente de la ecuación

(3.11) que ganancias cercanas a la unidad están sujetas a la condición Ccc >> Cgs. Por otro lado, ω0

está dado por la siguiente expresión:

ω0 ≈
√
Ccc + Cgs

4CccCgsLs

=

√
1

4ACgsLs

(3.12)

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

Rth =
1

gm
(3.13)
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La ecuación (3.13) es la condición para máxima transferencia de potencia con respecto al equiva-

lente de Thevenin planteado anteriormente. Reemplazando la ecuación (3.3) en (3.13) y despejado Rs

se obtiene:

Rs =
1

gmn2
(3.14)

De esta forma se obtiene la condición de acople de potencia cuando se inserta un balun en la

cadena de recepción. De la ecuación (3.14) es claro que un cambio de impedancia puede aliviar el

requerimiento de transconductancia y, por tanto, disminuir el consumo de potencia de la etapa. Esta

caracterı́stica del balun podrı́a sugerir varios escenarios de diseño si es considerado únicamente el

consumo de potencia como objetivo. Por ejemplo, con Rs = 50 Ω y n =
√

2 se tendrı́a una trans-

conductancia de gm = 10 mS, mientras una relación 1-a-1 para el balun resulta en gm = 20 mS. Sin

embargo, las configuraciones que utilizan n 6= 1 podrı́an requerir mayor inductancia para la misma

banda de frecuencia y aumentar la figura de ruido debido a la disminución de la transconductancia

(ver sección 3.3.3). Por último, el diseño e implementación de un balun integrado con relación de

conversión diferente a la unidad presenta mayores retos de diseño, altas pérdidas y bajo factor de

acople [27].

Hasta el momento el estudio realizado no ha considerado el efecto de la modulación del canal, no

obstante, cuando se estiman sus efectos la ecuación (3.14) comienza a depender de r0 y RL, mientras

la frecuencia de resonancia se mantiene aproximadamente en el valor de la ecuación (3.12). De esta

forma, la parte real de la impedancia de entrada esta dada por:

<{Zin} =
1

<{Yin}
=

2(r0 +RL)

2gmAr0 + 1
≈ 1

gmA

(
1 +

RL

r0

)
(3.15)

Donde r0 es el resistor que modela el efecto de la modulación del canal. De la ecuación (3.15)

se observa que ambos, la ganancia de realimentación A y la etapa de carga RL, podrı́an aumentar

notablemente la impedancia. La ganancia de realimentación cuando es mucho menor a la unidad yRL

cuando es semejante a r0. En tecnologı́as de canal corto este hecho puede ser mas notorio resultando en

una mayor resistencia de entrada. Por otro lado, como se mencionó anteriormente la transconductancia

de las ecuaciones (3.14) y (3.15) considera el efecto del substrato, lo cual disminuye la impedancia de

entrada. En este sentido, se tienen dos efectos contrarios que afectan la impedancia de entrada.

3.3.2. Ganancia

En este análisis la ganancia se define como la relación entre la tensión diferencial a la salida y la

tensión entre los nodos n y n′, resultando en Av = Vout/(Vn− Vn′). La carga de la etapa se considera
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puramente resistiva, además no se tiene en cuenta el efecto de la modulación del canal. A partir del

circuito de la Figura 3.2(b) se desarrolla el siguiente análisis:

io1 = gmVgs1 io2 = gmVgs2 (3.16)

vout = vo1 − vo2 = RL(io2 − i01) (3.17)

En las expresiones anteriores, vo1,o2 y io1,o2 representan las tensiones y corrientes de salida res-

pecto a tierra, mientras vout es la tensión diferencial. En este punto se busca la dependencia de las

corrientes de rama de la tensión de fuente. Con este fin, y teniendo en cuenta la simetrı́a del circuito,

la tensión de puerta fuente se asumen con igual magnitud y polaridad apuesta. i.e. Vgs1 = −Vgs2.4 De

esta manera la tensión de salida estarı́a dada por:

vout = 2gmRLVgs2 = −2gmRLVgs1 (3.18)

La tensión Vgs2 esta dada por la siguiente ecuación:

Vgs2 =
2Vin

Rs

[
2gm + Zcgs+Zcc

Zcgs

(
2
Rs

+ 1
Zs

)
+ 4

Zcgs

] (3.19)

Reemplazando la ecuación (3.19) en (3.18) y dividiendo el resultado por 2Vin se tiene la siguiente

expresión para la ganancia:

Av =
2gmRL

gmRs + 1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

) (3.20)

De la ecuación anterior, el tercer término del denominador representa los elementos reactivos. Es

de notar, que la selección de la impedancia Zs de nuevo juega un rol importante. Por ejemplo, cuando

se emplea un inductor la ganancia alcanzada teóricamente por la ecuación (3.20) es un poco mayor

y permite que su pico máximo varı́e de acuerdo con la frecuencia de resonancia, también, en altas

frecuencias la ganancia presenta una caı́da más pausada. Por otro lado, las alternativas presentadas

por el resistor y el transistor acentúan el compromiso de la ganancia y la capacitancia de entrada,

por tanto, en altas frecuencias la ganancia disminuye con una rata mayor a la que presenta el circuito

resonante.
4Debido a las variaciones aleatorias en las dimensiones de los transistores (mismatch), la relación Vgs1 = −Vgs2 no se

mantiene resultando en pequeñas variaciones.
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En la condición de resonancia y acople de impedancia de entrada la ecuación (3.20) está dada por

la siguiente expresión:

Av ≈
RL

Rs

(3.21)

De la ecuación anterior es notorio que aumentar la resistencia de carga conlleva un aumento en

la ganancia. Sin embargo, es relevante considerar que emplear resistores demasiado grades resulta en

el aumento de la caı́da de tensión en la carga, lo cual podrı́a llevar a la etapa de transconductancia a

triodo y, por ende, desacoplar la entrada del amplificador.

Por otro lado, cuando se considera el efecto de la modulación del canal en la ecuación (3.20), el

resultado se puede expresar de la siguiente forma:

Av =
RL(1 + 2gmAr0)

Rs

2
+ gmARsr0 + r0 +RL +Rs(r0 +RL)

(
2

Zcgs+Zcc
+ 1

2Zs

) (3.22)

La frecuencia de resonancia del denominador de (3.23) está dada por la ecuación (3.12), bajo esta

condición y considerando la ecuación (3.15) como condición de acople la ganancia puede expresarse

como:

Av|ω0
=

1 + 2gmr0

2
(

1 + r0
RL

) (3.23)

De la ecuación anterior es importante estudiar la influencia de la resistencia de salida y de carga en

la ganancia. Como primera medida, y teniendo en cuenta su efecto en el acople de impedancia, es útil

mantener la resistencia de salida a su máximo valor. De esta manera, permitiendo mayor ganancia y

buen acople. Por su parte, el aumento de la resistencia de carga también permite aumentar la ganancia,

no obstante, su incremento se traduce en una impedancia de entrada mayor como se evidencia en la

ecuación (3.15). En este sentido, es preferible polarizar el transistor de manera que se atenué el efecto

de la modulación del canal, aumentando la resistencia de salida del transistor y por ende, la ganan-

cia. Sin embargo, en tecnologı́as modernas el efecto de la modulación del canal es muy acentuado,

resultando en la inviabilidad de la solución anterior [27]. De esta forma, existe un compromiso entre

ganancia e impedancia de entrada.

Una alternativa para atenuar la dependencia de la impedancia de entrada de la etapa de carga y

al mismo tiempo, permitir un grado del libertad en el diseño de la ganancia reside en incorporar una

nueva etapa para formar un cascodo [27].
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n n'

Cc Cc

RL
RL

ZsZs

+

-

Vgs2

+

-

Vgs1

in,d1 in,d2

in,g2

vn,o1 vn,o2Vn,out

gmVgs1 gmVgs2

in,g1

Figura 3.3: Modelo para el análisis de ruido de la topologı́a de capacitores entrecruzados.

3.3.3. Ruido

El parámetro utilizado para cuantificar el ruido en la topologı́a es la figura de ruido, la cual está de-

finida como la relación señal a ruido de entrada dividida por la relación señal a ruido a la salida. No

obstante, a partir de esta definición se pueden deducir expresiones equivalentes como la siguiente:

NF = 1 +
v2
n,out

|Av|2v2
Rs

(3.24)

Donde Av está dada por la ecuación (3.20) y v2
Rs

representa el valor medio cuadrático de la fuente

de ruido en la entrada.5En (3.24) la figura de ruido se puede expresar como la relación entre la tensión

de ruido total a la salida v2
n,out y la tensión de ruido en la salida producto de la fuente de entrada.6 La

tensión de ruido a la salida estarı́a dada por [27] :

v2
n,out = v2

n,o1 + v2
n,o2 (3.25)

Donde v2
n,o1 y v2

n,o2 son los valores medios cuadráticos en los nodos de salida con referencia a

tierra, mientras v2
n,out es el valor medio cuadrático de la salida diferencial. Por otro lado, las tensiones

de ruido a la salida pueden expresarse de la siguiente manera:

5Debido a la naturaleza estocástica del ruido no es posible incluir su comportamiento en el circuito como una fuente

tı́pica. En consecuencia, se deben utilizar métodos alternativos de análisis que permitan emplear técnicas básicas de circuitos.

Generalmente se utiliza el valor medio cuadrático del las fuentes de ruido.
6En algunos textos la figura de ruido hace referencia al valor en decibels de la ecuación (3.24), mientras que esta última

se denomina factor de ruido. No obstante, esta distinción no se considera en este texto.
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v2
n,o1 = R2

Li
2
n,o1 (3.26)

v2
n,o2 = R2

Li
2
n,o2 (3.27)

Donde, i2n,o1 e i2n,o2 son las corrientes de ruido a la salida de cada rama de la arquitectura. De esta

manera, para calcular la figura de ruido primero se encuentran las expresiones de la corriente de ruido

a la salida, a partir de estas se halla la tensión de ruido diferencial, y finalmente los resultados son

reemplazados en (3.24).

Para el análisis se utiliza la Figura 3.3 donde se muestra el equivalente a pequeña señal de la

arquitectura, por simplicidad no son mostrados ni considerados la resistencia de salida del transistor

y la capacitancia entre puerta y drenador. Si bien, estos elementos no son considerados los resultados

obtenidos brindan de forma simplificada los compromisos entre las variables mas relevantes. Con base

en lo anterior es posible dimensionar y polarizar la etapa para disminuir la contribución de ruido. De

otro lado, las fuentes de ruido in,d = [i2n,d]
1/2 e in,g = [i2n,g]

1/2 representan el ruido térmico del canal y

el ruido acoplado en la puerta respectivamente, es de notar que estas dos fuentes están correlacionadas.

Es importante resaltar que el análisis de ruido se basa en la superposición de las fuentes, por lo

cual, las corrientes in,o1 e in,o2 están asociadas con componentes de las fuentes de ruido intrı́nseco de

ambos transistores. En adelante se utiliza un apostrofo en el subı́ndice de la corriente de salida para

indicar una componente parcial (i.e., debida a las fuentes de ruido exclusivamente de un transistor).

Por otro lado, de la figura 3.3 las corrientes de salida están dadas por las siguientes expresiones:

in,o1 = gmVgs1 + in,d1 (3.28)

in,o2 = gmVgs2 − in,d2 (3.29)

Se procede a encontrar la corriente en la primera rama, con este objetivo se desarrollan las ecua-

ciones para hallar Vgs1. Considerando exclusivamente las corrientes de ruido intrı́nsecas del primer

transistor se obtiene la siguiente expresión en el nodo n:

in,o′ =
Vn

Zs

+
Vn − Vn′

Rs

− Vgs1

Zcgs

− Vgs2

Zgs

+ in,g1 (3.30)

En el nodo n′ se tiene:

gmVgs2 =
Vn′

zs
+
Vn′ − Vn

Rs

− Vgs2

Zcgs

+
Vgs1

Zcgs

− in,g1 (3.31)
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Restando las ecuaciones (3.31) y (3.30) se tiene la siguiente expresión:

gmVgs2 − in,o′ =
Vn′ − Vn

zs
+

2(Vn′ − Vn)

Rs

− 2Vgs2

Zcgs

+
2Vgs1

Zcgs

− 2in,g1 (3.32)

Por otro lado, las tensiones puerta fuente están dadas de la siguiente forma:

Vgs1 = (Vn′ − Vn)A− ZccAin,g1 (3.33)

Vgs2 = −(Vn′ − Vn)A (3.34)

Es importante notar que las ecuaciones anteriores difieren en un término, no obstante, esto no

representa un error, es el resultado del análisis de superposición. Reemplazando la ecuación (3.34) en

(3.32) y reagrupando la ecuación resultante como función de las tensiones de nodo y Vgs1 se tiene:

−in,o1′ + 2in,g = (Vn′ − Vn)

{
1

Zs

+
2

Rs

+A

(
2

Zcgs

+ gm

)}
+ Vgs1

2

Zcgs

(3.35)

Tomando como variables Vgs1 y (Vn′ − Vn) las ecuaciones (3.33) y (3.35) forman un sistema de

ecuaciones de 2x2, el cual se soluciona para hallar Vgs1 resultando en:

Vgs1 =

{
1
Zs

+ 2
Rs

+A
(

2
Zcgs

+ gm
)

+ 2
Zcc

}
Zccin,g1 − in,o1′{

1
Zs

+ 2
Rs

+
(

2
Zcgs

+ gm
)}

1
A

+ 2
Zcgs

(3.36)

Reemplazando (3.36) en (3.28) y despejando la corriente parcial de salida en la ecuación resultante

se obtiene:

in,o1′ =

{
1
Zs

+ 2
Rs

+A
(

2
Zcgs

+ gm
)

+ 2
Zcc

}
gmZccin,g1 +

{
1

ZsA
+ 2

RsA
+ 4

Zcgs
+ gm

}
in,d1

1
ZsA

+ 2
RsA

+ 4
Zcgs

+ 2gm
(3.37)

Realizando un procedimiento similar se resuelve la contribución de ruido de la segunda fuente en

el primer nodo, lo cual está dado por la siguiente expresión:

in,o1′′ =
−gm

{
A
(

2
Zcgs

+ gm
)
− 2
}
in,g2 − gmin,d2

1
ZsA

+ 2
RsA

+ 4
Zcgs

+ 2gm
(3.38)

Como se menciona al principio el apostrofo representa una contribución parcial, en la ecuación

(3.38) simboliza el aporte de ruido de la segunda fuente. Combinando las ecuaciones (3.37) y (3.38)

se obtiene la corriente de ruido referido a la salida en la primera rama:



52 Capı́tulo 3. Metodologı́a de diseño del amplificador de bajo ruido

in,o1 =

{
1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)}
in,d + gm

{
Zcc +Rs

(
2 + Zcc

2Zs

)}
in,g

gmRs + 1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

) (3.39)

En la ecuación (3.39) se asume que las corrientes de ruido in,d1 e in,d2 presentan el mismo valor

medio cuadrático. Sin embargo, lo anterior es solo una estimación luego en el proceso de fabricación

existen diferencias para los dispositivos diseñados como iguales, además las tensiones de polarización

pueden variar su referencia afectando los parámetros que modelan el ruido. Por otro lado, la ecuación

(3.39) se puede escribir como:

in,o1 = xin,d + yin,g (3.40)

Reemplazando el valor medio cuadrático de (3.40) en la ecuación (3.26) se tendrı́a la siguiente

expresión para la tensión de ruido en la primera rama:

v2
n,o1 = |RL|2

(
|x|2i2n,d + |y|2i2n,g + 2<{x∗yc}

√
i2n,d i

2
n,g

)
(3.41)

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

transistores de canal largo [28]. Por otra parte, encontrar v2
n,o2 requiere repetir los pasos seguidos para

hallar v2
n,o1 desde la ecuación (3.29) hasta (3.41), el resultado es un valor medio cuadrático igual al

de esta última ecuación producto de la simetrı́a del circuito. Por otro lado, reemplazando (3.41) en la

ecuación (3.25) para v2
n,o2 = v2

n,o1 y considerando x y y a partir de las ecuaciones (3.39) y (3.40) se

obtiene el ruido diferencial de salida:

v2
n,out =

2R2
L

∣∣∣ 1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)∣∣∣2 i2n,d∣∣∣gmRs + 1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)∣∣∣2
+

2R2
L

∣∣∣gm {Zcc +Rs

(
2 + Zcc

2Zs

)}∣∣∣2 i2n,g∣∣∣gmRs + 1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)∣∣∣2 (3.42)

+
4R2

L<
{[

1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)]∗
gm
[
Zcc +

(
2 + Zcc

2Zs

)]
c
}√

i2n,d i
2
n,g∣∣∣gmRs + 1

A
+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)∣∣∣2
Reemplazando (3.42) y (3.20) en (3.24) se obtiene la figura de ruido en función de los valores

medios cuadráticos y las impedancias de fuente de la topologı́a:
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NF =1 +

∣∣∣ 1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)∣∣∣2 i2n,d
2g2

mv
2
Rs

+

∣∣∣gm {Zcc +Rs

(
2 + Zcc

2Zs

)}∣∣∣2 i2n,g
2g2

mv
2
Rs

(3.43)

+
<
{[

1
A

+Rs

(
1

2ZsA
+ 2

Zcgs

)]∗
gm
[
Zcc +

(
2 + Zcc

2Zs

)]
c
}√

i2n,d i
2
n,g

g2
mv

2
Rs

(3.44)

Se procede a realizar las operaciones entre los corchetes con la finalidad de simplificar términos y

presentar la figura de ruido como una función explicita de la frecuencia. Para tal fin, las impedancias

Zcgs, Zcc y Zs se asumen como reactancias, también se reemplaza el valor medio cuadrático de las

fuentes de ruido. De esta manera se obtiene:

NF =1 +

{
1

A2
+R2

s

(
2ωCgs −

1

2ωLsA

)2
}

γ

2αgmRs

+

{
R2

s

(
2− 1

2ω2LsCc

)2

+ ω2C2
c

}
δω2C2

gsα

10Rsgm
(3.45)

+

{
1

A

(
2− 1

2ω2LsCc

)
+

(
2ωCgs −

1

2ωLsA

)
ωCc

}
|c|ωCgs

gm

√
γδ

5

Donde γ y δ son coeficientes que forman parte del modelo de ruido en el canal y la puerta respec-

tivamente, por otro lado, α representa la relación entre la conductancia dreno-fuente para cero Vds y la

transconductancia gm. Tı́picamente el valor exacto de los coeficientes anteriores es desconocido para

longitud de canal corto, no obstante, se pueden aproximar a γ ≈ 4/3, δ ≈ 8/3 y α ≈ 0,8 [28, 29].

Para entender de mejor manera el efecto de las variables de diseño y las condiciones de operación

en la figura de ruido, es conveniente realizar algunas manipulaciones algebraicas. También es útil

vincular algunos términos en (3.45) a la admitancia de entrada y utilizar la condición de máxima

transferencia de potencia, de esta manera se tiene:

NF =1 +
γ

2αA2
+ ={Yin}2

γ

2g2
mα

+

(
ω2

ω2
T

)4

1− ω2
0ACgs

ω2Cc︸ ︷︷ ︸
Ω


2

+
ω2C2

c

R2
s


δα

10
(3.46)

+

(
ω

ωT

)2

1− ω2
0ACgs

ω2Cc︸ ︷︷ ︸
Ω

+ ={Yin}ωCc


|c|
A

√
γδ

5

En (3.46), ={Yin} representa la parte imaginaria de la admitancia de entrada, por su parte, ωT

es la frecuencia de ganancia unitaria del transistor. Es de notar que el segundo y tercer término son
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producidos por la corriente de ruido térmico en el canal, mientras los dos últimos son resultado del

ruido inducido en la puerta.

En la ecuación (3.46) es evidente que el segundo término no depende de la frecuencia, por tanto,

podrı́a representar la figura de ruido mı́nima de la etapa. No obstante, este piso de ruido puede variar

con cada nueva generación de MOSFETs, las condiciones de polarización particulares del diseño y las

demás fuentes de ruido térmico que no presentan una dependencia de la frecuencia (e.g., resistores

de carga y resistores parásitos) [9, 27]. El tercer término presenta una ponderación similar al anterior,

sin embargo, disminuye de acuerdo a la transconductancia de la etapa. De otro lado, su dependencia

de la frecuencia fue relacionada con la parte imaginaria de la admitancia de entrada, por este motivo

su aporte se minimiza cuando el puerto se encuentra en resonancia, sin embargo, para frecuencias

apartadas de ω0 la contribución de ruido podrı́a ser significativa. Los dos últimos términos son tra-

tados a la par debido a su procedencia y elementos en común. Primero es importante notar que, si

bien, el término Ω hace parte de las expresiones su contribución puede despreciarse para el rango de

frecuencias dentro del ancho de banda. Por otro lado, los términos restantes de grado superior podrı́an

representar un aporte de ruido importante en las frecuencias de interés salvo si ωT no es lo suficien-

temente grande. En consecuencia, es importante aumentar la frecuencia de ganancia unitaria, la cual

puede aproximarse de la siguiente forma:

ωT ≈
gm
Cgs

=
3µ0(Vgs − Vt)

2L2
(3.47)

En la ecuación (3.47) no se tuvo en cuenta la degradación de la movilidad y la capacitanciaCgd. Sin

embargo, es posible deducir que dimensionar los transistores del par con longitud mı́nima y aumentar

la tensión de saturación resulta en un aumento de este parámetro. En conclusión la figura de ruido

de la topologı́a de capacitores entrecruzados puede minimizar su magnitud cuando la frecuencia de

ganancia unitaria incrementa, la entrada está en resonancia y la transconductancia aumenta.

Por otro lado, cuando se utiliza un resistor o transistor como dispositivo de polarización se puede

mostrar, de acuerdo a la ecuación (3.46), que la figura de ruido aumenta. Cuando un resistor es utili-

zado no existe condición de resonancia, por tanto la figura mı́nima es un poco mayor y no se puede

reducir en altas frecuencias, además se debe incluir el término que hace explı́cita su contribución al

ruido. Por su parte, en un modelo simplificado y sin ruido de puerta, el transistor añade un término

comparable con el de la etapa de transconductancia, lo cual, en el mejor caso duplica la figura de ruido

mı́nima, además presenta el mismo inconveniente que el resistor en altas frecuencias.

Una vez se han revisado los términos de (3.46) e identificado como se puede minimizar la figura

de ruido bajo la suposición de un acople perfecto, es importante notar que una entrada no acoplada

aumenta la figura de ruido. En [9, 32] se muestran modelos que podrı́an predecir este efecto.
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Figura 3.4: Ruido en la topologı́a de capacitores entrecruzados.

3.3.4. Análisis intuitivo de ruido

En los párrafos anteriores se ha detallado la figura de ruido desde el punto de vista cuantitativo,

a continuación se presenta una revisión cualitativa que brinda un grado de intuición en los resultados

obtenidos. Realizando una comparación con una etapa diferencial de puerta común tı́pica, la topologı́a

de capacitores entrecruzados logra menor figura de ruido, lo que podrı́a explicarse con ayuda de la Fi-

gura 3.4. Debido a la configuración diferencial el siguiente análisis se realiza considerando la fuente

de ruido del primer transistor y se asume que la otra mitad del circuito presenta un comportamiento

idéntico. Con este escenario, la corriente de ruido del canal in,d sigue la ruta trazada por la lı́nea pun-

teada, primero fluye a través de las impedancias en los nodos de salida (SP) y entrada (EP) originando

dos tensiones de ruido Vn,sp y Vn,ip con signo opuesto. Desde el nodo EP, la tensión de ruido Vn,ip es

acoplada a la puerta de M2 por Rpol y Cc y entonces amplificada por M2 en Vn,sn. De esta manera, el

ruido con la misma fase reduce la tensión de ruido diferencial a la salida y por tanto la figura de ruido.

3.3.5. Ancho de banda de entrada

Una vez se han deducido las expresiones para la impedancia de entrada, la ganancia y la figura

de ruido, se procede a realizar la estimación para el ancho de banda de entrada. Este ancho de banda

representa el rango de frecuencias en la cual la entrada del circuito se encuentra correctamente aco-

plada. Para su estudio generalmente se utiliza el coeficiente de reflexión a la entrada definido con la

siguiente expresión:
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S11 =

∣∣∣∣Zin −Rs

Zin +Rs

∣∣∣∣ =

∣∣∣∣1−RsYin

1 +RsYin

∣∣∣∣ (3.48)

Donde Yin esta dado por (3.10). Como se menciona en el capı́tulo 1 un buen acople está dado para

valores de S11 menores a−10dB y bajo este criterio se desarrolla el siguiente análisis. Reemplazando

(3.10), (3.14) y (3.12) en (3.48) y asumiendo Zs de carácter inductivo se encuentra la magnitud del

coeficiente de reflexión como función de la frecuencia:

|S11| ≈
1√

1 + 24ω2L2
sA

2

R2
s

(
ω2

ω2
0
−1

)2

(3.49)

Igualando el lado derecho de la ecuación (3.49) al valor en magnitud correspondiente a−10dB se

encuentran las frecuencias que corresponden a este valor del coeficiente de reflexión, no obstante, es

útil tener las frecuencias de la ecuación (3.49) de forma general para cualquier valor de S11. De esta

forma, se iguala la ecuación a φ y se reagrupa para obtener una relación cuadrática:

(ω2)2 −
(

2ω2
0 +

24ω4
0L

2
sA

2

(φ−2 − 1)R2
s

)
ω2 + ω2

0 = 0 (3.50)

Resolviendo (3.50) para la variable ω se encuentran las frecuencias de corte:

ωS11
= ω0

√√√√1 +
23ω2

0L
2
sA

2

(φ−2 − 1)R2
s

{
1±

√
1 +

(φ−2 − 1)R2
s

22ω2
0L

2
sA

2

}
(3.51)

Donde el ancho de banda concerniente a S11 está definido por la substracción de las dos frecuen-

cias de la ecuación (3.51) resultando en:

BWS11
=

4ω2
0LsA√

(φ−2 − 1)Rs

(3.52)

Dividiendo (3.52) por la frecuencia de resonancia se puede encontrar el ancho de banda relativo

en el puerto de entrada. Por otro lado, si en (3.52) se reemplaza la ecuación (3.12) se tendrı́a:

BWS11
=

A

3CgsRs

(3.53)
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De esta manera, aumentar el ancho de banda en el puerto de entrada precisa reducir Cgs. Aunque

esta capacitancia varı́a con la tensión en los terminales del transistor, para canal largo y en la región

de saturación puede aproximarse a:

Cgs =
2WLCox

3
(3.54)

De la ecuación (3.54) se puede deducir que la capacitancia puede reducirse a partir de las dimen-

siones del transistor, no obstante, se debe considerar que una capacitancia muy pequeña puede requerir

mayor inductancia para operar en altas frecuencias con acoples mejores a −10dB, lo cual disminuye

la relación señal a ruido de salida debido a las pérdidas del inductor.

3.3.6. Ancho de banda de salida

Frecuentemente el ancho de banda se calcula a partir de la función de transferencia del circuito

con algunas manipulaciones algebraicas que permiten encontrar las frecuencias de media potencia. No

obstante, cuando aumenta el número de dispositivos que almacenan energı́a el procedimiento resulta

en complicadas ecuaciones que no permiten identificar los elementos que limitan el ancho de banda.

Por lo tanto, es conveniente utilizar un método de análisis que permita abordar el diseño de una manera

intuitiva, es decir, deberı́a facilitar cómo y donde modificar el circuito para aumentar o disminuir el

ancho de banda. Como ejemplo, en la literatura se encuentran los métodos de constantes de tiempo

en circuito abierto (OCT) y constantes de tiempo en corto circuito (CCT). El primero es útil para

encontrar la frecuencia de corte alto ωa con la suposición de un polo dominante y la ausencia de

ceros. Por su parte, CCT permite encontrar la frecuencia de corte bajo ωb en el circuito. También

es importante notar que ambos métodos realizan aproximaciones conservativas de la frecuencia de

corte respecto a su valor en simulación, además no tienen en cuenta la existencia de polos complejos

en el circuito, lo cual podrı́a resultar en deficientes aproximaciones. Por otro lado, Hajimiri en [33]

revisa estás técnicas de estimación del ancho de banda y realiza aportes a OCT incorporando el efecto

aproximado de los ceros, además identifica la existencia de polos conjugados.7 Todo esto lo logra a

partir del método de constantes de transferencia y tiempo (TTC por sus siglas en inglés). El método

TCC permite encontrar la función de transferencia de un circuito lineal e invariante en el tiempo (LIT)

a partir de pasos ordenados que pueden truncarse según el requerimiento de exactitud, inclusive es

posible encontrar la función exacta.

Para cuantificar el efecto de los ceros en el ancho de banda, se introduce el concepto de constantes

de transferencia tomado de [33]. Las constantes de transferencia son definidas como funciones de
7Hajimiri se refiere a los métodos OCT y CCT de forma diferente; constantes de tiempo evaluadas en cero (ZVT) y

constantes de tiempo evaluadas en infinito (IVT) para hacer claridad y evitar la confusión cuando en el circuito existen

inductores.
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transferencia de baja frecuencia desde la entrada hasta la salida para diferentes combinaciones de

circuito abierto y corto circuito de los elementos reactivos. Su notación es una letraH con superı́ndice

que indica el elemento que está bajo estudio, esto es, el dispositivo reactivo que se lleva a su valor

infinito mientras los otros están evaluados en cero.8 Retomando la cuantificación de ceros, estos tienen

efecto en la aproximación del ancho de banda mientras las constantes de transferencia no sean nulas.

Para un circuito de primer orden con el cual generalmente se estima el ancho de banda la frecuencia

de corte alto estarı́a dada por:

ωa ≈
1

N∑
i=1

τ 0
i .

(
1−

∣∣∣∣H i

H0

∣∣∣∣)
(3.55)

Donde τ 0
i es la constante de tiempo producto de cada capacitor o inductor multiplicada por la

resistencia o conductancia vista en el puerto imanteniendo los demás dispositivos reactivos evaluados

en cero (por este motivo se usa el superı́ndice). De modo similar, H0 es una constante de transferencia

calculada cuando todos lo elementos reactivos son evaluados en cero, habitualmente coincide con la

ganancia de banda plana. Desde otro punto de vista, cuando en el circuito de interés las constates

de transferencia son cero, la ecuación (3.55) se reduce al método de constantes de tiempo en circui-

to abierto [8]. Con base en lo anterior, una buena practica de diseño es revisar la existencia de las

constantes de transferencia, de esta manera si alguna es diferente de cero (sin considerar H0) aplicar

la ecuación (3.55) aumenta la exactitud. Sin embargo, es de notar que para algunas configuraciones

no existe un diferencia significativa entre |τ 0
i H

i/H0| y τ 0
i , por tanto el método de Hajimiri y el de

constantes de tiempo en circuito abierto presentan valores semejantes.

Por otro lado, la frecuencia de −3dB baja esta dada por la siguiente relación:

ωb ≈
N∑
i=1

1

τ∞i
(3.56)

Donde τ∞i es la constante de tiempo producto de cada capacitor o inductor multiplicada por la

resistencia o conductancia vista en el puerto imanteniendo los demás dispositivos reactivos evaluados

en infinito.

La substracción de las frecuencias de corte alto y bajo aproximadas en las ecuaciones (3.55) y

8 La evaluación de un capacitor e inductor en el infinito resulta en corto circuito y circuito abierto respectivamente.

Por otro lado, evaluar los mismos dispositivos en cero, resulta en circuito abierto para capacitores y corto circuito para

inductores.
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Figura 3.5: Modelo equivalente en pequeña señal para el análisis de ancho de banda.

(3.56) resulta en el ancho de banda. 9 Sin embargo, es importante aclarar cuales dispositivos pertenecen

a cada análisis. Tı́picamente las capacitancias intrı́nsecas del transistor y los inductores en serie con

la resistencia de carga pertenecen a OCT [8]. Por su parte, las capacitancias cruzadas y de acople son

analizadas con CCT. Por último los inductores en la fuente podrı́an presentar aproximaciones bastante

alejadas del valor real cuando se integran en el análisis equivocado. Para evitar aproximaciones poco

precisas, como instancia de decisión se consideran los lı́mites de ganancia de cada método; ganancia

cero para el método OCT; ganancia constante para el método CCT. En este sentido, aplicando el

método CCT de manera cualitativa (sin cálculos manuales) y asumiendo Zs como parte de los cálculos

de alta frecuencia, su representación (corto circuito relativo a las frecuencia de corte bajo) no deberı́a

afectar la ganancia. No obstante, en lo anterior es evidente que los inductores de fuente llevan la

ganancia a cero, por tanto, pertenecen al análisis de corte bajo.

El análisis de ancho de banda se realiza con ayuda del circuito equivalente en pequeña señal de la

Figura 3.5. Este equivalente difiere un poco del utilizado en análisis anteriores, no obstante, representa

el mismo circuito. Las reactancias con referencia a tierra fueron agrupadas entre los nodos de entrada

y salida. Lo anterior se deduce a partir de la impedancia de Thevenin vista entre los nodos de cada

reactancia. De esta manera, C1 = Cdb1/2, donde Cdb es la capacitancia dreno-cuerpo; C2 = Cgs1 +

9Es importante recordar que aún cuando el ancho de banda de salida esté acotado por las frecuencias de media potencia,

si no existe acople en el puerto de entrada, el ancho de banda se debe redefinir entre el rango de frecuencias que cumpla con

las dos condiciones.
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Cgs2 +Csb/2 donde Cgs y Csb son las capacitancias puerta-fuente y fuente-substrato respectivamente.

Por último iin = Vin/Rs es la corriente de Norton que modela la señal proveniente de la antena. Por

otro lado, las tonalidades claras y oscuras diferencian los dispositivos analizados con CCT y OCT.

Para llevar a cabo el análisis de OCT que plantea Hajimiri, inicialmente se encuentran las constan-

tes de transferencia del circuito para verificar el efecto aproximado de los ceros en el ancho de banda.

Este análisis se traduce en la aplicación de las leyes básicas de circuitos. De esta manera se tiene:

H0 =
2RL(1 + 2gmr0)

2(r0 +RL) +Rs + 2gmr0Rs

(3.57)

HC1 = 0 (3.58)

HCgd1 =
2gmRLr

2
0

(r0 + 2RL)(Rs + r0 + gmr0Rs)
= HCgd2 (3.59)

HC2 = 0 (3.60)

De las ecuaciones anteriores, es evidente que las únicas constantes de transferencia que podrı́an

tener algún efecto en el ancho de banda están dadas por las capacitancias entre puerta y dreno. En este

punto se procede a calcular las constantes de tiempo, de nuevo, este análisis se resume en la aplicación

de técnicas de circuitos cuyos resultados son los siguientes:

τ 0
C1

=
CdbRL(2r0 +Rs + 2gmr0Rs)

2(r0 +RL) +Rs + 2gmr0Rs

=
CdbR

0
C1

2
(3.61)

τ 0
Cgd1

=
Cgd1(r0 + 2RL)(Rs + r0 + gmr0Rs)

2(r0 +RL) +Rs + 2gmr0Rs

= Cgd1R
0
Cgd1

= τ 0
Cgd2

(3.62)

τ 0
C2

=
2(Cgs1 + Cgs2 + 0,5Csb)(r0 +RL)Rs

2(r0 +RL) +Rs + 2gmr0Rs

= (Cgs1 + Cgs2 + 0,5Csb)R
0
C2

(3.63)

Donde R0
C1

, R0
Cgd1

y R0
C2

son las resistencias vistas por cada capacitor cuando los demás están

evaluados en cero. De esta manera reemplazando las ecuaciones (3.57)-(3.63) en (3.55) se tiene la

frecuencia de −3dB alta:

ωa ≈
1

0,5CdbR0
C1

+ 2CgsR2
C2

+ 0,5CsbR0
C2

+ 2CgdR0
Cgd

(
1− HCgd

H0

) (3.64)

Para el análisis de la frecuencia de corte bajo solo se considera el efecto de los inductores de

fuente. De esta manera, el análisis se reduce a encontrar la constante de tiempo asociada con estos:

τ∞2Ls
=

2Ls{2(r0 +RL) +Rs + 2gmr0Rs}
2Rs(r0 +RL)

(3.65)

ωb ≈
1

τ∞2Ls

(3.66)
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En las secciones anteriores fueron documentados los compromisos entre las variables de diseño

para los diferentes parámetros, también a lo largo de la sección 3.3 se mostró la influencia de la

modulación del canal en la impedancia y la ganancia. En estos últimos parámetros el efecto podrı́a

ser tan significativo que se hace necesario el uso de un dispositivo cascodo. Con respecto a la figura

de ruido, el uso de un inductor en la fuente es de mayor viabilidad pues contribuye con menor ruido

respecto al uso de un resistor o transistor.

3.4. Diseño del amplificador de bajo ruido banda ancha

Con base en las expresiones de la sección 3.3 y los parámetros extraı́dos en el capı́tulo 2 se procede

a diseñar el amplificador de bajo ruido banda ancha a partir de metodologı́as existentes en la litera-

tura [9, 13, 27, 34]. Es importante destacar que cada estrategia de diseño desarrolla un procedimiento

sistemático con el objetivo de optimizar un parámetro. Por ejemplo, la ganancia, la figura de ruido, el

consumo de potencia o el ancho de banda. Debido a este tipo de procedimiento, con frecuencia los

parámetros fuera de la optimización deterioran su rendimiento, lo cual es resultado de los compromi-

sos entre las diferentes variables. Para tener claro lo anterior, en la sección 3.4.1 se documentan las

consideraciones de diseño para la topologı́a de capacitores entrecruzados. Por último, en la sección

3.4.2 se presentan algunas modificaciones realizadas a la topologı́a.

3.4.1. Consideraciones de diseño del LNA de banda ancha

Las consideraciones de diseño expuestas a continuación aplican para la topologı́a seleccionada

previamente e implementada en tecnologı́a CMOS (ver Figura 3.2(a)).

1. Para obtener una señal balanceada en el nodo de entrada es necesario la inclusión de un balun

en la cadena de recepción. De otro lado, para alcanzar mayor ganancia, menor figura de ruido,

y al mismo tiempo garantizar el acople en la entrada se utiliza una relación de aspecto 1-1 para

este dispositivo.

2. Emplear un inductor en la fuente permite polarizar la etapa y acoplar el LNA para diferentes

bandas de frecuencia. De esta manera, para aprovechar las ventajas antes mencionas y disminuir

el ruido añadido, es necesario que el dispositivo tenga un alto factor de calidad.

3. Existe un compromiso entre la frecuencia de resonancia ω0, el tamaño de los transistores del par

de entrada y el valor de los inductores en la fuente.

4. Para garantizar máxima transferencia de potencia, es necesario que la impedancia diferencial de

entrada del LNA sea igual a la impedancia del devanado secundario del balun. De esta manera,
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y de acuerdo a la ecuación (3.13) la transconductancia de la etapa debe fijarse, lo cual limita el

aumento de la ganancia y por tanto la disminución la figura de ruido.

5. Para una transconductancia de entrada constante existen varias combinaciones de Vgs y W , por

lo tanto existen varias corrientes de dreno y geometrı́as del transistor. A su vez, las corrientes y

geometrı́as resultan en diferentes consumos de potencia y capacitores parásitos. De esta manera,

cuando se diseña para bajo consumo de potencia el ancho del transistor podrı́a introducir capa-

citancias que limiten el ancho de banda (ecuaciones (3.53) y (3.64)). Por otro lado, seleccionar

W para minimizar las capacitancias podrı́a representar un alto consumo de potencia.

6. La modulación del canal afecta la impedancia de entrada y la ganancia de la etapa como se

muestra en las ecuaciones (3.15) y (3.23). De esta manera, incrementar la ganancia a partir del

resistor de carga podrı́a resultar en malos acoples y ganancia insuficiente mientras los transisto-

res permanecen en saturación.

7. La figura de ruido disminuye cuando la etapa de entrada está en resonancia, la transconductancia

aumenta y cuando la frecuencia de ganancia unitaria es grande. De esta manera, seleccionar la

longitud de canal mı́nima de la tecnologı́a resulta útil para aumentar ωT . Este parámetro también

puede incrementar con altos valores de Vov = Vgs − Vt, no obstante, esto aumenta el consumo

de potencia.

8. Los anchos de banda de entra y salida se ven afectados por las capacitancias parásitas del LNA.

Por su parte, el ancho de banda de entrada reduce su rango de frecuencias de acuerdo al in-

cremento de Cgs. Por otro lado, el ancho de banda de salida se ve afectado mayormente por la

constante de tiempo de Cgd.

3.4.2. Modificaciones de la topologı́a

En la sección anterior el item 6 puede presentar serios retos de diseño debido a que compromete

parámetros de rendimiento como la ganancia, el acople de impedancia, la figura de ruido y el aisla-

miento inverso de puertos S12. De esta manera, para aliviar los compromisos que implica este item,

se proponen dos modificaciones a la topologı́a. La primera es la inclusión de una etapa cascodo para

mejorar el acople de impedancia, mientras la segunda es la implementación de la técnica de current

bleeding que incorpora dos transistores PMOS con el fin de brindar mayor grado de libertad en el di-

seño y garantizar una ganancia adecuada. En la Figura 3.6 se muestra la topologı́a final de diseño de

este trabajo, donde los transistoresM1−M3 yM2−M4 conforman las etapas cascodo, mientrasM5 y

M6 pertenecen a la técnica de current bleeding. Por otro lado, los transistoresM7 -M9 y al tensión Vpol
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Figura 3.6: Topologı́a final del amplificador de bajo ruido banda ancha.

permiten polarizar la etapa. Por último, es de notar que las modificaciones utilizadas están basadas en

procedimientos encontrados en la literatura [27, 35].

Antes de continuar con la explicación de las modificaciones es útil realizar un breve análisis DC

que permita dilucidar los rangos de tensión para la saturación de los transistores. Este análisis también

sirve de fundamento para comprender la utilización de la técnica de current bleeding. De esta manera,

se tendrı́a:

Vb1 ≤ Vdd + Vth1 −∆V − Vgs3 (3.67)

Id3RL ≤ Vth3 + ∆V (3.68)

Vb5 ≥ Vdd −∆V − Vgs3 − |Vthp| (3.69)

Donde Vb1 y Vb5 son las tensiones de polarización controladas por la fuente de corriente Ipol,

mientras ∆V es la diferencia entre Vdd y Vb3. Dependiendo del valor de esta última variable se pueden

aliviar los requerimientos de tensión de saturación para M3 y M5, no obstante, se podrı́a disminuir la

tensión dreno-fuente de M1. A continuación se explican el par de modificaciones hechas y se muestra

su efecto sobre los diferentes parámetros de desempeño del LNA.
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Figura 3.7: Variación de la ganancia de tensión respecto a la corriente de drenador.

Como se menciona en la sección 3.3.2 un dispositivo cascodo puede utilizarse para disminuir la

influencia del puerto de salida sobre el puerto de entrada permitiendo un mejor acople. Para aproximar

el efecto del cascodo en la impedancia de entrada, se utiliza e la resistencia vista hacia arriba entre los

nodos m y m′ esta dada por:

Rm−m′ =
RL + r03

1 + gm3r03

(3.70)

Donde gm3 y r03 son la transconductancia y resistencia de salida del transistor M3. 10 Teniendo en

cuenta que Rm−m′ representa a RL en la ecuación (3.15) se procede a reemplazar (3.70) en esta, tam-

bién se asume que el producto entre la transconductancia y la resistencia de salida de los transistores

M1-M4 es mucho mayor a la unidad. De esta manera se tiene:

Rin ≈
1

gm1

+
RL

gm1r01gm3r03

+
1

gm1gm3r01

(3.71)

Es evidente en la ecuación (3.71) que el resistor de carga es dividido por el producto de dos

ganancias intrı́nsecas, y por tanto disminuye su contribución en la entrada. El último término también

disminuye dependiendo de la magnitud de gm1, gm3 y r01.

La técnica de current bleeding permite un camino alternativo para la corriente de la etapa de trans-

conductancia con ayuda de los transistoresM5 yM6 que actúan como fuentes de corriente. Lo anterior

se traduce en incrementar la ganancia por medio del resistor de carga sin que la etapa cascodo entre

en triodo. Esto se puede comprender con la ayuda de la Figura 3.7 donde se presenta la variación

de la ganancia respecto a la corriente de drenador para diferentes valores del resistor de carga. De

10Debido a la simetrı́a del circuito en la ecuación (3.70) se puede utilizar indiferentemente la transconductancia y resis-

tencia de salida de los transistores M3 y M4.
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Figura 3.8: Modelo equivalente en pequeña señal de la topologı́a modificada.

acuerdo a la gráfica para una corriente de 1 mA y ∆V = 0 la ganancia máxima serı́a de 10 V/V sin

utilizar current bleeding y manteniendo M3 en saturación según la ecuación (3.68). Sin embargo, si

la corriente de M3 fuera ψ veces la de M1 se alcanzarı́a mayor ganancia, por ejemplo, para ψ = 0,4

teóricamente se tendrı́an 16 V/V con un resistor de 1 KΩ. Por otro lado, es útil dejar un margen de

tensión entre Id3RL y Vt para evitar que el transistor llegue a triodo a causa de las variaciones del pro-

ceso. De otro lado, el drenador de los transistores M5 y M6 podrı́a conectarse directamente en el nodo

de salida presentando ventajas similares a las mencionadas, no obstante al mismo tiempo se añadirı́an

capacitancias parásitas al nodo que presenta mayor resistencia resultando en la reducción del ancho

de banda.

En párrafos anteriores se explicaron las modificaciones a la topologı́a, se documentó el efecto en la

impedancia de entrada y se mostró brevemente como podrı́a mejorar la ganancia. En consecuencia, y

considerando el nuevo circuito, las expresiones de ganancia, ancho de banda y figura de ruido deberı́an

ser modificadas para de esta forma dilucidar nuevos compromisos ente las variables de diseño y los

parámetros de rendimiento. Para tal fin, se utiliza el equivalente a pequeña señal en la Figura 3.8. Por

medio de un análisis AC se encontró la siguiente expresión para la ganancia:

Av =
2RL(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1)

Rs(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1) + 2C[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]
(3.72)
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con,

C =

[
1 +Rs

(
2

Zcgs

+
1

2Zs

)]
(3.73)

En la ecuación (3.72) no se tuvieron en cuenta C2, C3 y las resistencias de salida de las fuentes

de corriente. También es importante notar que la frecuencia de resonancia se mantiene de acuerdo a la

ecuación (3.12). De otro lado, en el análisis de ancho de banda la única constante de trasferencia que

lo afecta es HCgd , la cual se expresa de la siguiente forma:

HCgd =
2RLgm1r

2
01(gm3r03 + 1)

[Rs(gm1r01 + 1) + r01][(gm3r03 + 1)r01 + 2(r03 +RL)]
(3.74)

De esta manera se obtiene:

τ 0
C1

=
2Rs[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]C1

Rs(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1) + 2[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]
(3.75)

τ 0
C2

=
4r01(r03 +RL)C2

Rs(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1) + 2[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]
(3.76)

τ 0
C3

=
2RL{Rs(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1) + 2[(gm3r03 + 1)r01 + 1]}C3

Rs(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1) + 2[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]
(3.77)

τ 0
Cgd

=
[Rs(gm1r01 + 1) + r01][(gm3r03 + 1)r01 + 2(r03 +RL)]Cgd

Rs(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1) + 2[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]
(3.78)

En donde,

C1 = Cgs1 + Cgs2 +
Csb

2
(3.79)

C2 =
Cdb1 + Csb3 + Cgs3 + Cgd5 + Cdb5

2
(3.80)

C3 =
Cgd3 + Cdb3

2
(3.81)

Entonces el ancho de banda de corte alto resulta en:

ωa ≈
1

τ 0
C1

+ τ 0
C2

+ τ 0
C3

+ 2τ 0
Cgd

(
1− HCgd

H0

) (3.82)

Donde H0 está dado por la ecuación (3.72) para C = 1. Realizando una comparación entre

las ecuaciones (3.64) y (3.82), es evidente que esta última incorpora una nueva constante de tiempo

escalada por las capacitancias parásitas de la fuente de corriente. En consecuencia, para evitar el

deterioro del ancho de banda, los transistores de current bleeding se deberı́an polarizar con el mayor
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Figura 3.9: Figura de ruido de la topologı́a. (a) Contribuciones deM3 yM5; (b) Variación con respecto

a la capacitancia de M1.

Vsg y mantenerse en saturación. Por otro lado, la frecuencia de corte bajo obedece a la siguiente

expresión:

ωb ≈
1

τ∞2Ls

(3.83)

con,

τ∞2Ls
=

4LsRs[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]

Rs(2gm1r01 + 1)(gm3r03 + 1) + 2[(gm3r03 + 1)r01 + r03 +RL]
(3.84)

Por otro lado, el análisis de ruido se realizó utilizando únicamente las fuentes de ruido del canal

de M3 y M5. La expresión resultante es la siguiente:

NFM3,M5
= 1 +

ω2C2
2γ3gm3

{
(1 + gm1Rs)

2 +R2
s

(
2ωCgs1 − 1

2ωLs

)2
}

2αg2
m1Rs(ω2C2

2 + g2
m3)

(3.85)

+

γ5g
2
m3gm5

{
(1 + gm1Rs)

2 +R2
s

(
2ωCgs1 − 1

2ωLs

)2
}

2αg2
m1Rs(ω2C2

2 + g2
m3)

Donde el segundo y tercer término representan las contribuciones deM3 yM5 respectivamente. En

(3.85) disminuir C2 contribuye con la reducción de ruido en la etapa. Lo anterior está de acuerdo con

la condición presentada para el ancho de banda, en este sentido es posible disminuir la contribución

de ruido y no deteriorar el ancho de banda.

En la Figura 3.9(a) se presenta la figura de ruido de los transistores M3 y M5 donde es claro

que la contribución de M5 podrı́a ser considerable, mientras la de M3 es mı́nima. No obstante, debe
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Especificación Valor

Fuente de alimentación (Vdd) 1,8 V

Consumo de potencia ≤ 10 mW

Figura de ruido < 3,5 dB

Ancho de banda ≥ 1 GHz

Ganancia de tensión ≥ 18 dB

Aislamiento inverso (S12) < −30 dB

Coeficiente de reflexión a la entrada (S11) ≤ −10 dB

Tabla 3.1: Especificaciones de diseño para el LNA.

agregarse el ruido inducido en la puerta por lo cual el aporte de ambos podrı́a ser mayor. De otro

lado, en la Figura 3.9(b) se muestra la variación de NF total de la etapa con la capacitancia Cgs1,

se observa el incremento de la figura de ruido a la par con la capacitancia, por lo cual esta deberı́a

reducirse para mejorar NF en altas frecuencias con respecto a ω0. Por otro lado, para Cgs1 mı́nima se

observa un comportamiento aproximadamente plano de la figura de ruido de acuerdo a lo estudiado

en la secciones y capı́tulos anteriores.

3.4.3. Estrategia y diseño del LNA de banda ancha

La estrategia de diseño planteada es presentada mediante una serie de pasos que se espera permitan

alcanzar las especificaciones de diseño. En general los pasos a seguir se basan en gráficos que muestran

la influencia de las variables de diseño sobre los parámetros de rendimiento. Las variables de diseño

consideradas incluyen: las corrientes de dreno, la geometrı́a (ancho y largo), la transconductancia y

tensiones de polarización de los transistores M1 - M6. En la Figura 3.13 se muestra un resumen de la

estrategia de diseño enumerada a continuación:

1. Plantear las especificaciones de diseño del LNA.

Las especificaciones de diseño para los parámetros estudiados en el capı́tulo 3 son mostradas

en la tabla 3.1, los valores en la tabla fueron seleccionadas de acuerdo a los parámetros de

rendimiento encontrados en el estado del arte del capı́tulo 1.

2. Seleccionar la longitud de canal para los transistores M1 - M6.

Para incrementar la frecuencia de ganancia unitaria y reducir el ruido en altas frecuencias, se

adopta la longitud mı́nima permitida por el proceso para los transistores M1 - M4, esto es,
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Figura 3.10: Variación de la figura de ruido. (a) con el ancho de M1 y Ls = 7nH; (b) con la induc-

tancia de fuente y W = 70µm.

L = Lmin = 0,18 µm. Por otro lado, considerando los transistores M5 y M6 como fuentes de

corriente, se adopta L = 3Lmin para atenuar el efecto de la modulación del canal y no introducir

capacitancias parásitas demasiado grandes en el circuito.

3. Encontrar la corriente máxima de los transistores M1 y M2 de acuerdo al consumo de potencia

planteado.

La estrategia presenta algunos de los parámetros de rendimiento en función de la corriente de

dreno, por este motivo es conveniente encontrar la corriente máxima que permite cumplir con

las especificaciones de tensión y consumo de potencia. El cálculo de esta corriente se realiza

por medio de la siguiente expresión:

Pd ≈ (Id1 + Id2)Vdd = 2IdVdd (3.86)

Donde se asume que las corrientes de drenador son iguales. Despejando Id de (3.86) y de acuer-

do a los valores máximos de Vdd y Pd en la tabla 3.1 se obtiene una corriente máxima aproxi-

mada de 2,8 mA.

4. Identificar el efecto de W1, W2 y la inductancia de fuente en la figura de ruido y el ancho de banda

de entrada.

En la Figura 3.10(a) es claro que el incremento del ancho del transistor deteriora la figura de

ruido. También es claro que para valores mayores a 280 µm el ruido podrı́a ser tan elevado que
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difı́cilmente se cumplirı́a con la especificación de la tabla 3.1. Por otro lado, en la Figura 3.10(b)

se muestra el cambio de la frecuencia de ruido mı́nima para diferentes inductancias. Debido a

este comportamiento se puede deducir que la elección de la inductancia está unida a la banda

de frecuencias que se quiera amplificar, también es importante notar que el ruido inducido en la

puerta afecta la frecuencia de ruido mı́nima conforme aumenta la frecuencia.

De otro lado, los anchos utilizados en la Figura 3.10(a) fueron reemplazados en las ecuacio-

nes (3.53) y (3.54) dando como resultado un ancho de banda de entrada mı́nimo de 4 GHz,

lo cual indica que la selección del ancho depende fuertemente del ruido añadido y no afecta

considerablemente el ancho de banda de entrada.

5. Acotar el campo de diseño del ancho y la tensión de polarización de M1 y M2 a partir de una

corriente de drenador. En conjunto las corrientes, los anchos y la tensión de polarización deben

mantener el acople de impedancia en la entrada.

Como se mostró en la sección 3.3.1 la impedancia de entrada del LNA es inversamente propor-

cional a la transconductancia de puerta y cuerpo de M1 y M2. En este sentido el efecto cuerpo

disminuye la impedancia de entrada, no obstante, su efecto no es muy significativo y puede des-

preciarse. En adelante se asume una transconductancia de 20 mS para acoplar correctamente la

etapa.

El ancho de los transistores y la tensión de polarización de los mismos tienen que garantizar

una transconductancia de 20mS de acuerdo a lo planteado en el párrafo anterior, además la

corriente de polarización no debe superar los 2,8mA. De esta manera, para agrupar todos los

requerimientos anteriores es útil trazar una gráfica que involucre la transconductancia en función

de la corriente. Esta se construye a partir de las siguientes ecuaciones:

Id =
0,5µ0CoxW/L(Vgs1 − Vt)

2

1 + θ′(Vgs1 − Vt)
(3.87)

gm1 =
∂Id
∂Vgs1

=
0,5µ0CoxW/L{2(Vgs1 − Vt) + θ′(Vgs1 − Vt)

2}
{1 + θ′(Vgs1 − Vt)}2

(3.88)

con,

θ′ =
µ0

2vsat
+ θ (3.89)

Donde vsat es la velocidad de saturación de los portadores. En la Figura 3.11(a) se muestra

el resultado del procedimiento anterior para un ancho inicial de W0 = 70µm que no degra-

da demasiado la figura de ruido y permite mayor ancho de banda en la entrada. En la gráfica
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Figura 3.11: (a) Transconductancia contra corriente de dreno; (b) ID/W contra Vg1.

multiplicar la corriente y el ancho por una constante (κ) resulta en el incremento de la transcon-

ductancia por la misma cantidad. De esta manera, para una corriente inicial de ID0 = 0,7 mA

se obtiene un ancho de W = 112,903 µm e ID = 1,129 mA. No obstante, los resultados ante-

riores brindan una aproximación dependiente de los parámetros extraı́dos en el capı́tulo 2. Por

otro lado, en la Figura 3.11(b) se ilustra la relación entre la corriente y el ancho con la tensión de

polarización, donde la etiqueta hace referencia a la tensión Vgs1 (Vs ≈ 0) que polariza la etapa.

6. Estimar la ganancia, la corriente de bleeding y el resistor de carga a partir de la corriente de

la etapa de transconductancia. También estimar el valor de W3 con base en su efecto sobre la

ganancia y el acople en la salida.

Con base en el valor de corriente obtenido para M1 se necesita una resistencia de aproxima-

damente 500 Ω para alcanzar la especificación de ganancia, sin embargo, para este valor de

resistencia el transistor está en triodo. Sobrepasar este inconveniente y al mismo tiempo alcan-

zar mayor ganancia se consigue aumentando el resistor de carga y dividiendo la corriente deM1

entre M3 y M5. La realización de lo anterior se observa en la Figura 3.12 donde se utiliza un

resistor de 1100Ω para una ganancia de aproximadamente 24 dB. Con este scenario la corriente

del transistor M5 serı́a ID5 = 0,753 mA mientras la corriente de M3 serı́a ID3 = 0,376 mA.

Por último, es importante notar que la ganancia de la etapa varı́a muy poco con W3 por lo cual

esta variable se optimiza para incluir menores capacitancias parásitas y permitir mejor acople

en puerto de salida, siendo seleccionado W3 = (1/6)W1.

Remplazando la corriente de M3 y la resistencia de carga en la ecuación (3.68) resulta en apro-

ximadamente 56 mV de diferencia entre las regiones de triodo y saturación para ∆V = 0. De
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Figura 3.12: Variación de la ganancia respecto a la corriente.

esta manera para incrementar la robustez del circuito ante las variaciones del proceso, la tempe-

ratura y la tensión de alimentación se utiliza ∆V 6= 0. No obstante, este cambio disminuye la

tensión dreno-fuente del transistor M1 como se muestra en la siguiente ecuación:

VDS1 = Vdd −∆V − Vt3 −
√

2ID3

µ0COX
W3

L

(3.90)

Donde a partir del modelo de primer orden se muestra la dependencia simplificada entre VDS1

y ∆V . La ecuación (3.90) puede escribirse en términos de Vgs1 de la siguiente forma:

VDS1 = Vdd −∆V − Vt3 − (Vgs1 − Vt1)

√
ψW1

W3

(3.91)

De esta manera es claro que al igual que ∆V el aumento de Vgs1 disminuye VDS1, no obstante,

para la tensión de polarización de M1 el valor aproximado de VDS serı́a de 1,16 V permitiendo

una variación de 1,04 V antes de que M1 entre en triodo. De esta manera, un valor para ∆V

de aproximadamente 0,3 V no compromete fuertemente la condición de saturación de M1 y

permite las ventajas anteriormente mencionadas. Además de acuerdo a la ecuación (3.69) la

disminución de VDS1 permite a M5 polarizar con un menor Vb5 lo que se traduce en menores

capacitancias parásitas.

7. Aproximar los anchos de M5 y M6 a partir de la corriente ID5

Una vez seleccionada la corriente de M5 que garantiza una ganancia adecuada se procede a

dimensionar este transistor. Asumiendo que la movilidad del transistor pMOS es aproximada-

mente tres veces menor que la del transistor nMOS y que el parámetro θ es igual, se modifica
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Parámetros Vb1 Vb3 Vb5 W1 W3 W5 Ls Cc RL

Valor 0,56 V 1,5 V 0,86 V 144 µm 24 µm 80 µm 4 nH 10 pF 1,1 kΩ

Tabla 3.2: Resumen de los resultados obtenidos para las tensiones de polarización, anchos de los

transistores, inductancias, capacitancias y resistencias en el circuito.

la ecuación (3.87) para que considere las tensiones fuente-puerta y umbral de un dispositivo

pMOS. La tensión fuente-puerta está dada por Vdd − Vb5 donde Vb5 se selecciona de modo que

el transistor M5 esté en saturación para una tensión VDS1 de aproximadamente 0,86 V (teniendo

en cuenta ∆V ), con base en lo anterior se tiene Vb5 = 1 V y W5 = 36,3 µm. Finalmente, es

necesario comentar que W5 es muy sensible a los cambios en Vsg.

8. Aproximar el ancho de banda del LNA

La ecuaciones (3.82), (3.83) y (3.51) permiten estimar el ancho de banda considerando el aco-

ple en la entrada. El resultado de utilizar las tensiones de polarización, anchos del transistor y

parámetros deducidos el los pasos anteriores y el capı́tulo 2 permitió estimar un ancho de banda

de 3,63 GHz. Donde la frecuencia de corte alto y bajo son 4,9 GHz y 1,2 GHz respectiva-

mente. Por su parte, el método OCT estimó un ancho de banda de 76,1 MHz lo que muestra

la utilidad del método de Hajimiri en cuanto a la estimación del ancho de banda (teniendo en

cuenta los resultados de simulación). Por último, es de notar que en ninguno de los métodos

utilizados se consideraron las capacitancias Csb y Cdb.

9. Seleccionar W1-W6, Vb1-Vb5, Ls, RL y Cc

En la tabla 3.2 se muestra el resumen de los valores que permiten dimensionar y polarizar el

circuito. Los valores presentados en la tabla se obtuvieron después de algunas simulaciones con

base en el diseño preliminar de los pasos anteriores. La diferencia entre los resultados finales y

preliminares es debida a la utilización de aproximaciones y a la poca viabilidad de incluir todos

los efectos de canal corto. Por otro lado, para no deteriorar la señal de entrada el resistor para

polarizar M1 y M2 se seleccionó de 12 kΩ .

En este capı́tulo se obtuvieron las expresiones matemáticas de algunos de los parámetros mas rele-

vantes para diseñar un amplificador de bajo ruido. Con base en estas expresiones se plantearon varias

consideraciones de diseño, se generó una nueva topologı́a y finalmente se desarrolló una estrategia

para diseñar el amplificador. La estrategia planteada permite a partir de la corriente de los transistores

de entrada diseñar completamente la etapa manteniendo el ruido al mı́nimo.
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Capı́tulo 4

Resultados

En el presente capı́tulo se presentan los principales resultados de simulación obtenidos para la

topologı́a seleccionada previamente en conjunto con las modificaciones propuestas en el capı́tulo an-

terior. Como parte de los resultados se incluyen los análisis de esquinas y monte Carlo. El primero

permite simular los peores casos de los dispositivos ofrecidos por la tecnologı́a. Por su parte, el se-

gundo realiza una variación aleatoria de algunos de los parámetros de los dispositivos y analiza el

efecto del mismatch. Finalmente son formuladas las conclusiones, observaciones y recomendaciones

para trabajos futuros.

4.1. Resultados de simulación

En base a las simulaciones realizadas al circuito diseñado, en la tabla 4.1 se reportan los principales

parámetros de desempeño que son el ancho de banda, los parámetros S, la figura de ruido, el consumo

de potencia y la linealidad. El comportamiento de algunos de estos parámetros con respecto a la

frecuencia se muestra en la Figura 4.1. De los parámetros S se ilustran la ganancia de potencia (S21)

y el coeficiente de reflexión en la entrada (S11). La primera en la Figura 4.1(a) alcanza una ganancia

máxima en la banda de 9 dB, mientras la segunda en la Figura 4.1(b) indica un acople adecuado para

todo el ancho de banda del LNA presentando su mejor rendimiento en 1,71 GHz con −20,91 dB. De

otro lado, la figura de ruido en 4.1(c) presenta un comportamiento bastante plano en la banda, con un

mı́nimo de 2,4 dB y un máximo de 3,5 dB. Por último, la linealidad se revisó con base en los puntos

de intercepción de segundo y tercer orden aplicando la técnica clásica de dos tonos separados 1MHz

en la señal de entrada. En la Figura 4.1(d) se muestra la tendencia de estos puntos con la frecuencia,

cabe resaltar que en total se midieron nueve puntos con sus respectivos productos de intermodulación

dentro de la banda de interés. Los resultados fueron: un valor máximo de +7,58 dBm y un valor

mı́nimo de +0,35 dBm para el punto de intercepción de tercer orden IIP3, mientras un máximo de
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Figura 4.1: Resultados de Simulación: (a) ganancia de potencia; (b) coeficiente de reflexión en la

entrada; (c) ganancia de tensión; (d) figura de ruido.

+50,16 dBm y un mı́nimo de +34,29 dBm para el punto de intercepción de segundo orden IIP2.

Como indicador de aislamiento entre los puertos de entrada y salida se evaluó el coeficiente de

aislamiento inverso (S12), presentando un valor máximo de −47,3 dB. De otro lado, para evaluar el

acople en el puerto de salida el parámetro S22 mostró valores menores a −9 dB para todo el ancho de

banda.

4.2. Análisis monte Carlo

Los modelos de los dispositivos incluyen una distribución estadı́stica que representa las variacio-

nes del proceso y el mismatch. El análisis de monte Carlo permite realizar un determinado número

de combinaciones aleatorias de algunos parámetros del proceso, lo que permite observar diferentes

escenarios que pueden presentarse debido a variaciones en el proceso de fabricación. En la industria,

el análisis de monte Carlo es usado para garantizar que un número determinado de piezas fabricadas
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Figura 4.2: Resultados del análisis de monte Carlo para 430 iteraciones: (a) ganancia de potencia; (b)

coeficiente de reflexión en la entrada; (c) figura de ruido; (d) histograma de potencia disipada.

cumple com las especificaciones requeridas. Por lo general se usan los criterios de 3σ y 6σ, los cuales

indican que un 93,3 % y 99, 99966 % de las piezas cumplen con las especificaciones respectivamente.

El análisis realizado fue programado para 430 iteraciones sin variaciones en la temperatura y la

tensión de alimentación, sin embargo, se incluyó el efecto del mismatch por tratarse de un circuito

diferencial. En la Figura 4.2 se presentan los resultados para la ganancia de potencia, el coeficiente

de reflexión en la entrada, la figura de ruido y el consumo de potencia. En el mejor caso la ganancia

de potencia en la Figura 4.2(a) obtuvo 9,5 dB para un ancho de banda de 2,88GHz, en el peor caso

alcanzó 8 dB para un ancho de banda de 2,51GHz.1 De otro lado, el coeficiente de reflexión mostrado

en la Figura 4.2(b) permanece dentro de los rangos permitidos en todas las iteraciones, presentando

un valor mı́nimo de −24,16 dB y un máximo de −10 dB. Como se muestra en la Figura 4.2(c)

NF presenta una variación significante alcanzando 4 dB para el peor caso y 2,1 dB para el mejor.

1El deterioro del ancho de banda mostrado resulta cuando se considera el acople en la entrada.
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Parámetros Peor caso Mejor caso

Ancho de banda (GHz) 0,8− 3,6 0,8− 3,6

Figura de ruido (dB) 3,5 2,4

Ganancia de tensión (dB) 22,65 25,65

S11 (dB) −10 −20,89

S21 (dB) 6 9

S12 (dB) −44,89 −47,3

PIIP3 (dBm) +0,35 +7,58

PIIP2 (dBm) +34,29 +50,16

Potencia disipada (mW ) 6,128 6,128

Tabla 4.1: Resumen de los resultados obtenidos para el LNA banda ancha.

Por último, se presenta el histograma para la potencia disipada en la Figura 4.2(d) con una media de

6,12 mW y una desviación estándar de 268,28 µW .

4.3. Simulación de esquinas del proceso

La naturaleza fı́sica del proceso de fabricación hace posible que un dispositivo nMOS sea mas

rápido de lo habitual, y a la vez, un dispositivo pMOS sea mas lento. También es posible obtener

el resultado opuesto e incluso resultados donde los dos dispositivos sean rápidos o mas lentos. Estas

variaciones son producto del mismatch entre los implantes a lo largo del canal (Ver capı́tulo 2), las

variaciones en la longitud del mismo y otros cambios aleatorios. El kit de diseño permite evaluar estas

fluctuaciones a partir de 7 esquinas TT , FF , FS, SF , SS, FFF y SSF . Donde TT no considera

ninguna variación y se utiliza para obtener los valores tı́picos. Por otro lado, las esquinas FF , FS,

SF y SS permiten realizar cuatro combinaciones entre dispositivos rápidos (F ) y lentos (S). Por

último, las esquinas FFF y SSF , permiten evaluar el mejor y peor caso de la tensión y corriente de

saturación para un lı́mite de ±3σ.

Durante el análisis de esquinas realizado en este trabajo, además de las variaciones del proceso de

fabricación definidas por las siete esquinas ya mencionadas, se realizaron las simulaciones suponiendo

variaciones en la temperatura y la tensión de alimentación. Para cada esquina se consideró una tensión

de alimentación de ±10 % y temperatura entre −10 C◦ y 50 C◦. Lo mejores y peores casos obtenidos

son presentados resumidamente en la Tabla 4.2. De otro lado, en las Figuras 4.3 y 4.4 se presentan

algunos gráficos obtenidos para los parámetros S y la figura de ruido, considerando una fuente de

alimentación de 1,98 V y los lı́mites de temperatura planteados que son −10 C◦ y 50 C◦.
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Parámetros Peor caso Mejor caso

Ancho de banda (GHz) 2,2 3,071

Figura de ruido (dB) 4 2,035

Ganancia de tensión (dB) 24,32 27,05

S11 (dB) −17,26 −25

S21 (dB) 8 9,53

S12 (dB) −37,69 −51,9

PIIP3 (dBm) −4,2 +11,59

PIIP2 (dBm) +26,59 +58,18

Potencia disipada (mW ) 7,035 5,152

Tabla 4.2: Resumen de los resultados obtenidos del análisis de esquinas realizado.
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Figura 4.3: Resultados del análisis de esquinas usando Vdd = 1,98V . (a) S21 para t = −10 C◦; (b)

S21 para t = 50 C◦; (c) NF para t = −10 C◦; (d) NF para t = 50 C◦.
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Figura 4.4: Resultados del análisis de esquinas usando Vdd = 1,98V . (a) S11 para t = −10 C◦ ; (b)

S11 para t = 50 C◦; (c) S12 para t = −10 C◦; (d) S12 para t = 50 C◦; (e) S22 para t = −10 C◦; (f)

S22 para t = 50 C◦.
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4.4. Conclusiones y observaciones

Para resumir las experiencias y competencias adquiridas gracias al trabajo realizado, la documen-

tación revisada y los resultados obtenidos, son formuladas algunas conclusiones.

C En este trabajo se abordó el diseño de un amplificador de bajo ruido banda ancha para aplicaciones

de radiofrecuencia. Inicialmente a partir de una revisión bibliográfica se mostraron las tecnologı́as

actuales y futuras de aplicación, al mismo tiempo fueron estudiadas dos arquitecturas de LNAs y

documentados algunos trabajos representativos. Luego con base en los trabajos revisados se se-

leccionó la topologı́a a ser diseñada la cual presentaba mejor relación entre potencia consumida,

ancho de banda y figura de ruido. Esta topologı́a fue alterada dando origen a una nueva propuesta

con la finalidad de mejorar el aislamiento entre puertos y disminuir el efecto de la modulación del

canal en la ganancia y la impedancia de entrada. Como resultado la nueva arquitectura producto

final de este trabajo presenta un excelente compromiso entre figura de ruido, consumo de potencia

y ancho de banda, además el diseño es robusto frente a las variaciones del proceso, la temperatura

y la tensión de alimentación.

C Para el diseño del amplificador se desarrolló una estrategia con base en el consumo de potencia

mientras se mantenı́a el ruido al mı́nimo. La estrategia siguió un serie de pasos en los cuales se

trataban los compromisos entre variables y parámetros de rendimiento mediante gráficos, fueron

utilizados los gráficos de transconductancia-corriente, ganancia-corriente y figura de ruido-ancho

del transistor. El éxito de la estrategia fue producto de la precisión obtenida en los gráficos y las

ecuaciones de dimensionamiento al utilizar modelos de segundo nivel, estimar el ruido de puerta y

mejorar la estimación del ancho de banda mediante el método de Hajimiri.

C En este trabajo se abordaron tres técnicas a nivel de circuito que permiten mejorar la arquitectura

de puerta común para favorecer su inclusión en un amplificador de bajo ruido. Inicialmente la

arquitectura de puerta común es atractiva por su acople banda ancha, bajo consumo de potencia,

buen aislamiento de puertos y poca sensibilidad a las capacitancias parásitas. Sin alterar demasiado

las caracterı́sticas anteriores el uso de la realimentación negativa mejora la figura de ruido para un

menor consumo de potencia. No obstante, en tecnologı́as nanométricas la mejora en el ruido y la

potencia podrı́a no llegar a ser viable cuando la etapa no garantiza una ganancia adecuada. Este

problema se abordó mediante la inclusión de un transistor para formar un cascodo y la inclusión

de una fuente de corriente (current bleeding). Las dos técnicas se complementan para aumentar el

aislamiento de puertos y la resistencia de salida, permitiendo a la topologı́a resultante mejorar la

ganancia y adquirir las caracterı́sticas de una etapa puerta común con realimentación.

C Con base en lo presentado en el capı́tulo 2, conocer el proceso de fabricación (número de metales,
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tipos de metales, dispositivos disponibles y caracterı́sticas especiales) y realizar una correcta carac-

terización de los transistores, permite desde un inicio determinar si un proceso es adecuado para

una determinada aplicación, ayuda en el planteamiento de estrategias de diseño, y facilita abordar

inicialmente los problemas usando las ecuaciones de primer y segundo orden para obtener un buen

punto inicial de diseño.

4.5. Recomendaciones para trabajos futuros

C Como se mencionó en el capı́tulo 3 las capacitancias e inductancias parásitas producto de los pads,

las protecciones ESD y los hilos de interconexión del circuito integrado alteran la frecuencia de

resonancia y la impedancia de entrada. Por lo tanto, se recomienda considerar estos elementos

parásitos en la fase de diseño.

C El efecto de la modulación del canal afecta considerablemente el desempeño del circuito como se

observó en los parámetro de rendimiento. Para predecir de mejor manera el comportamiento de

los parámetros en pequeña señal se recomienda estudiar un modelo de mayor precisión para este

parámetro.

C Conforme las tecnologı́as de fabricación disminuyen la longitud de canal los modelos de segundo

orden pierden su exactitud alejando los cálculos manuales de los resultados de simulación. Para

sobrellevar este inconveniente y mantener un diseño sistemático se recomienda diseñar los circuitos

con base en gráficos de simulación o cálculos manuales basados en datos precalculados.

C Dispositivos tecnológicos como las tabletas, los teléfonos inteligentes y los portátiles incorporan

varios servicios basados en comunicaciones inalámbricas. Entre las tecnologı́as mas relevantes

se encuentra LTE-A para transmisión de datos y nuevos estándares de comunicación inalámbrica

para bluetooth, televisión digital, IEEE 802.11 entre otros. En general integrar los estándares ya

mencionados en un dispositivo, vuelve relevante el diseño de bloques banda ancha con el propósito

de disminuir el consumo de potencia y el área del dispositivo. Con base en lo anterior se recomienda

incursionar en el estudio de los bloques restantes del front-end para un receptor de banda ancha.
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