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Descripcién: Este trabajo es un aporte en la construccién de una experiencia local
alrededor del diseno de circuitos integrados. El diseno de un oscilador para radiofre-
cuencia, motiva el estudio detallado de algunas particularidades que lo ubiquen dentro
de un sistema de comunicaciones integrado como un oscilador controlado por voltaje
(VCO: Voltage Controlled Oscillator). A partir de las relaciones entre variables de di-
seno, se percibe el impacto de la caracteristica integrada del oscilador, involucrando
la dependencia entre las dimensiones de los elementos con la apariciéon de fenémenos
parasitos, cuyo impacto se busca mitigar. Particularmente, se verifica el notable impac-
to del inductor integrado en la definicién del factor de calidad del circuito resonante, y
asi, del desempeno del circuito.

Una estrategia de diseno es propuesta, y se somete a las exigencias del estandar
Bluetooth (frecuencia 2.402 GHz a 2.483 GHz, ruido de fase -128 dBc/Hz a 3 MHz de
offset). El diseno realizado alcanza un ruido de fase de -128 dBc/Hz a 3 MHz de offset,
con 22.33 mW de consumo de potencia. Adicionalmente, la posibilidad de integracién
del oscilador disenado, mantiene presente el compromiso de considerar parametros de
fabricacién a lo largo de toda la tarea de diseno.

Se aplican los parametros de proceso de AMS (Austria Micro Systems) para tec-
nologia CMOS de 0,35um. Se propone una disposicién de los elementos atendiendo
criterios para la reduccién de mismatch, y se extrae el equivalente circuital del sistema
integrado modelado, incluyendo las capacitancias parasitas debidas al proceso, arrojan-
do -128 dBc/Hz a 3 MHz de offset de ruido de fase, con 30.25 mW de consumo de
potencia.
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Description: This work is a contribution to local experience building around integra-
ted circuits design. The radiofrequency oscillator motivates a detail study about some
features which place it into a integrated communication system as voltage integrated
oscillator. From those relationships between design variables, it is perceptible the im-
pact of oscillator integrated feature, involve the dependence between dimensions and
parasitic phenomena appearance, whose influence must decrease. Actually, it verifies
the integrated inductor impact on tank circuit quality factor, and so, totally circuit
performance.

A design strategy is proposed, and this is tested by Bluetooth standar specifications
(frequency 2.402 GHz up to 2.483 GHz, phase noise -128 dBc/Hz at 3 MHz offset). The
proposed design reaches -128 dBc/Hz of phase noise at 3 MHz offset and 22.3 mW of
power consumption. In addition, the integration possibility of this design, takes account
of fabrication parameters trade-offs along all design task.

It applies AMS (Austria Micro Systems) CMOS 0,35um fabrication parameters. It
propose a elements layout, attending mismatch reduction criteria, and it extracts the
lumped circuit of integrated system, including parasitics capacitances due to integrated
process, proposing some corrections reaching for post-layout design -128 dBc/Hz phase
noise at 3 MHz offset and 30.25 mW power consumption.

“Modality: Degree Work
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“ Las maquinas se entendian. Las maquinas evolucionaban. Durante milenios
adquierieron complejidad, crearon nuevos géneros y especies, desarrollando
sensibilidades, aptitudes y cequeras tales como el mundo nunca habia sonado. Algunas
crecieron en tamano, otras llegaron a ser infinitesimales...”

BRIAN ALDISS-“ Galaxias como granos de arena”, 1960.
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Introduccion

La creciente demanda de sistemas de comunicacion portatiles, confiables y de bajo
costo, ha llevado a proponer soluciones de disenio y construccion de sistemas electronicos
dentro de un mismo circuito integrado (SoC: System of Chip), con el fin de mejorar
desempeno, reducir costos y tamano. A nivel internacional esta tendencia se alimenta
con la participacion de la academia en proyectos de investigacién dirigidos al diseno e
implementacion de tales dispositivos. A nivel local este importante derrotero apenas se
conoce, ya que no se han adelantado estudios y trabajos continuos en el area de diseno
de circuitos integrados, incrementando la brecha tecnoldgica existente entre nuestro
pais, y las naciones productoras de tecnologia de punta. El tinico antecedente de diseno
de circuitos integrados en la Universidad Industrial de Santander, corresponde a un
proyecto de pregrado basado en el diseno y simulacién de un modulador Sigma—Delta [1].
Esta carencia hace necesario impulsar nuevos trabajos en torno a esta area, con el fin
de asumir su creciente importancia en el escenario cientifico y tecnologico, adaptando
metodologias de diseno existentes en el estado del arte para el desarrollo de circuitos
integrados de aplicacion especifica.

El trabajo descrito en este documento, es un aporte en la construccién de una ex-
periencia local alrededor del diseno de circuitos integrados. El diseno de un oscilador
para radiofrecuencia, motiva el estudio detallado de algunas particularidades que lo
contextualizen dentro de un sistema de comunicaciones integrado, como un oscilador
controlado por voltaje (VCO: Voltage Controlled Oscillator). En primer lugar, una re-
vision de las topologias propuestas por en el estado del arte ofrece una vision de la
potencialidad de la tecnologia CMOS y su aplicacién en osciladores integrados, veri-
ficando que existe especial interés en la satisfaccién de los limites de ruido de fase
propuestos por estandares de comunicacién. Basado en las recomendaciones planteadas
en la literatura, la topologia LC complementaria se constituye en la alternativa de mas
acogida para el cumplimiento de tal criterio, y es elegida como la topologia del diseno
aqui presentado. Posterior a la eleccion de la topologia, la descripcion de sus varia-
bles de diseno, facilita la identificaciéon de relaciones favorables a la luz de los modelos
matematicos propuestos en la literatura. A partir de las relaciones entre variables de
diseno, se percibe el impacto de la caracteristica integrada del oscilador, involucrando
la dependencia entre las dimensiones de los elementos con la aparicion de fenémenos
parasitos, cuyo impacto se busca mitigar. Particularmente, se verifica la notable influen-
cia del inductor integrado en la definicion del factor de calidad del circuito resonante,
y asi, del desempeno del circuito. Una revisiéon de la equivalencia entre su planeacién
geométrica y su comportamiento eléctrico, revela la complejidad del disenio del inductor
integrado, convirtiéndolo en un elemento que merece especial atencion.

Como resultado de la observacién de la dependencia entre variables, se propone una

XI
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estrategia de diseno que busca para el oscilador, no solo la satisfaccion de los requisitos
del estandar de comunicaciones, sino alcanzar un desempeno equiparable a los presenta-
dos en el estado del arte. La estrategia de diseno se somete a las exigencias del estandar
Bluetooth (frecuencia 2.402 GHz a 2.483 GHz, ruido de fase -128 dBc/Hz a 3 MHz de
offset), y arroja un disenio en cuya realizacion se ilustran los diferentes compromisos
asumidos en la satisfaccion de tales especificaciones. Asi mismo, la estrategia de diseno
presentada es sometida a la aplicacion de inductores caracterizados, con el fin de veri-
ficar su viabilidad dentro del estandar adoptado y el estado del arte, y cuyo contraste
con el diseno original ilustra el papel protagénico del factor de calidad en el desempeno
del oscilador LC integrado.

Adicionalmente, la posibilidad de integracion del oscilador disenado, mantiene pre-
sente el compromiso de considerar parametros de fabricacién a lo largo de toda la tarea
de diseno. Para este trabajo, se aplican los parametros de proceso presentados por AMS
(Austria Micro Systems) para tecnologia CMOS de 0.35 ym. Junto a los parametros,
se consideran especiales recomendaciones, dadas por AMS, alusivas la disposicién del
layout para el oscilador disenado. Se propone una disposicién de los elementos aten-
diendo criterios para la reduccion de mismatch, y se extrae el equivalente circutal del
sistema integrado modelado, incluyendo las capacitancias parasitas debidas a este pro-
ceso verificando su desempeno, con el fin de proponer los correctivos necesarios para
alcanzar las especificaciones propuestas inicialmente.

Es asi como este trabajo aporta una sencilla pero valiosa experiencia en el campo
de diseno de circuitos analdgicos integrados, comprometiendo a la ingenieria electrénica
como herramienta en la identificacion y solucién de problemas de diseno en esta éarea.
De esta forma, este trabajo espera ser punto de partida para trabajos futuros que
enriquezcan el naciente interés mostrado en la academia local, y lo conviertan en nicho
potencial de investigacion y desarrollo.

Organizacion del documento

Este documento describe el diseno de un oscilador controlado por voltaje, integrado
en tecnologia CMOS 0.35um, haciendo un recorrido por diferentes etapas del proceso.

Con el titulo ;Qué es un oscilador controlado por wvoltaje?, el capiulo 1 encabeza
este documento, trayendo una recopilacion de conceptos bésicos acerca del oscilador.
Contextualiza el oscilador para radiofrecuencia como el oscilador controlado por voltaje
dentro de un sistema de comunicaciéon inalambrica, y amplia la vision del estado del
arte para osciladores integrados, presentando algunas caracteristicas de su desempeno.

En el capitulo 2 (Fundamentos del VCO LC diferencial), se exponen conceptos
bésicos del oscilador controlado por voltaje complementario, especificamente, aquel que
aplica el resondor LC. Se consigna una breve descripcién de los modelos circuitales y
matematicos propuestos, en aras de identificar las variables diseno generales del oscila-
dor. También se ofrece una visién del compromiso entre tales variables y la busqueda
un desempeno éptimo en términos de ruido de fase y consumo de potencia.

El capitulo 3 (Resonador LC'), profundiza acerca de la descripcién y seleccién del
inductor y el varactor, para el resonador LC. Debido a la particularidad de su im-
plementacion, estos dispositivos merecen comprension y discusién de nuevos modelos
circuitales y matematicos, que permitan indagar diferentes relaciones entre variables



INDICE DE TABLAS XIII

geométricas y su comportamiento eléctrico. A partir de estos compromisos, se seleccio-
nan un inductor y un varactor buscando rango de sintonia y reduccion de pérdidas, con
el fin de satisfacer las condiciones propuestas al resonador LC en el capitulo 2.

Después de seleccionar el resonador LC, debe realizarse una seleccion de los ele-
mentos activos, con el fin de concretar la tarea de diseno preeliminar. Es asi, como el
capitulo 4 (Diseno del VCO complementario), contiene la aplicacién de una estrate-
gia de diseno para elementos activos, enfocada en la minimizacién del ruido de fase
y consumo de potencia. Buscando la integrabilidad, se extiende el diseno el oscilador
realizado a la aplicacién de un proceso de fabricacion tipico CMOS 0.35um. Para ello,
se modela el diseno en un layout, realimentando el circuito equivalente, y redefiniendo
las elecciones hechas en el disefio pre-layout.

Para finalizar, el capitulo 5 (Conclusiones y recomendaciones) arroja un compendio
de los resultados alcanzados, a la luz de las actividades realizadas. Este ultimo capitulo
ofrece también algunas perspectivas del diseno de un oscilador integrado, recogidas de la
experiencia que da el presente trabajo. Algunas conclusiones y recomendaciones cierran
este apartado, buscando motivar futuros trabajos.
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Capitulo 1

., Qué es un oscilador controlado por
voltaje?

Antes de abordar la pregunta que le da nombre a este capitulo, surgen algunas cues-
tiones simples, pero no por ello triviales, que deben encender inquietud en el disenador
que desee abordar estos dispositivos: jqué es un oscilador?, ;para qué sirve un osci-
lador?, y como disenador, ;qué significa un ‘oscilador optimo’, y qué se mecesita para
llevarlo a cabo? La fundacién de tales cuestiones no es exclusiva de este componente
RF, ya que cualquier otro componente dentro de un transceiver' también merece esta
aproximacion introspectiva en aras de dominar los pormenores de su operacién. Sin
embargo, como se verificard a lo largo de este capitulo, y quizas a lo largo de todo este
documento, el oscilador es uno de los sistemas eléctricos mas desafiantes y complejos,
debido a que su funcionamiento se funda en la no linealidad y la varianza en el tiempo.

Encausando el afan del lector por conocer acerca del oscilador controlado por voltaje,
este capitulo propone una revision de las bases conceptuales acerca del oscilador eléctri-
co. Se ubicara al oscilador controlado por voltaje dentro del sistema de comunicaciones,
y se citaran algunas de las topologias propuestas en el estado del arte, distinguiendo
fortalezas y particularidades. A partir de los fundamentos bésicos que se expondran a
continuacion, serd mas sencillo comprender la singularidad de este bloque funcional,
y comprender en qué sentido el oscilador no tiene parangén dentro de un sistema de
comunicaciones.

1.1. ;Qué es un oscilador eléctrico?

Un oscilador eléctrico es un generador de senal periédica en el tiempo. Asumir la
ocurrencia periddica de un fenémeno eléctrico lleva a considerar la existencia de meca-
nismos de carga y descarga los cuales son excitados a intervalos regulares de tiempo,
como el fenémeno descrito por la carga y descarga de un resonador puro. Para el caso
de un resonador LC (figura 1.1), una perturbacién introducida de corriente genera una
senal oscilante y autosostenible debido a la dependencia mutua entre voltaje y corriente.

Si un impulso de corriente 16(t) es aplicado al resonador, la respuesta en el dominio

Denominacién para sistema integrado transmisor-receptor
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Figura 1.1: Resonador LC puro y senal generada
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Figura 1.2: Resonador LC con pérdidas y senal generada

del tiempo se expresa como:

0= 2 ([ 0) w

donde la frecuencia de resonancia esta dada por:

wo = \/% (1.2)

Sin embargo, la abstraccién del oscilador puro se desdibuja ante la aparicion de pérdidas
debidas a resistencias parasitas. Para este caso, el resonador real exhibe una respuesta
como la registrada en la figura 1.2. Aplicando un impluso de corriente 1§(t) al resonador
con pérdidas, se obtiene una senal de tensién expresada como:

:ﬂ[exp(%).cos L_;t
C LC  4R2C?

v(t) (1.3)
que claramente corresponde a una oscilaciéon que decae exponencialmente.

Para contrarrestar la disipacion de energia en el resonador y acercar su comporta-
miento al del resonador ideal, se incluye en paralelo una transconductancia “negativa”
que cancelara exactamente la transconductancia parasita, y desplazard los polos del
resonador hacia el eje imaginario. La nueva resistencia equivalente tendera a infinito, y
la ecuacién (1.3) se igualard al resultado indicado en la ecuacién (1.1). La transconduc-
tancia negativa es otra abstraccién matematica, pero sus efectos pueden ser generados
dentro de un lazo amplificador con realimentacion positiva. En la figura 1.3 se identifica
el diagrama de bloques para la funcién H (s) del resonador realimentado positivamente.

Yis) | H(s)
X(s) 1—H(s)

La ecuacion (1.4) describe la funcién de transferencia, para el sistema realimentado
de la figura 1.3. Un comportamiento oscilatorio en el sistema realimentado se alcanza

(1.4)
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H(s) -
X(9) Y(9)

Figura 1.3: Esquema de un sistema con realimentacion.

\%
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Figura 1.4: Resonador con amplificador en lazo de realimentacién positiva.

a la frecuencia sg, si H(sg) = 1. Solo si sy es puramente imaginaria, como es el caso de
H(sp = jwp), se obtendra una oscilacion estable de amplitud constante. Estas condicio-
nes se formalizan estableciendo para la frecuencia wy que la ganancia de lazo, |H (jwo)],
debe ser unitaria, y que el desplazamiento de fase alrededor del lazo, ZH (jwy), debe ser
cero (o 180° si la realimentacién es negativa). El conjunto de las anteriores condiciones,
conocido como criterio de Barkhausen, implica que el sistema realimentado puede os-
cilar si su ganancia de lazo y su desplazamiento de fase son apropiadamente escogidos.

Solo si se cumplen las condiciones del criterio de Barkhausen, puede generarse un
comportamiento en el sistema similar al efecto que tendria implementar la resistencia
“negativa”. Con la ganancia unitaria, se garantiza que las pérdidas son exactamente
compensadas por la amplificacién. En caso de superar las pérdidas, la amplitud de la
oscilacion crecerd indefinidamente debido a la realimentacién positiva. En caso contra-
rio, la senal decrecera hasta anularse. El dispositivo amplificador incluido en el lazo de
realimentacién positiva debe disenarse para brindar la amplificacién que compense las
pérdidas, y hacer posible la ganancia unitaria de lazo. Algunas implementaciones de
resonador en un lazo de realimentacion positiva con amplificador, se esquematizan en

i (t)C*D . C__ R é -Gm E :-/OUT

Figura 1.5: Circuito equivalente de la figura 1.4
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Buffer

Gm

Figura 1.6: Algunas implementaciones de resonador con realimentacién [2]. Inductores y
capacitores con pérdidas

las figuras 1.4 y 1.6.

El funcionamiento de osciladores con resonador LC, y osciladores con resonador de
cristal se fundamenta en el concepto anteriormente descrito. Para efectos ilustrativos,
la operacion del oscilador en estado estable puede modelarse con un sistema LTI. No
obstante, fenémenos como el arranque, la distorsién introducida por los dispositivos
activos, v la presencia de ruido, involucran modelos no lineales y variantes en el tiempo
al andlisis del oscilador real.

Por tltimo, existen otras clases de generadores de senal periédica que carecen de
resonador, como los osciladores de relajacion y los osciladores en anillo. En los primeros,
la carga y descarga de un capacitor hacia una tensién umbral determina la oscilacion.
El multivibrador esquematizado en la figura 1.7 pertenece a este tipo. En los segundos,
se propaga una senal a través de una serie de inversores, obteniendo un retardo final a la
salida que es realimentado a la entrada. Estos dos esquemas presentan realimentacion
con el fin de reutilizar la senal de salida para excitar los mecanismos de carga y descarga,
excursionando la senal en los elementos activos hacia regiones no lineales, por lo que
la senal de salida dificilmente serda armonica. Los osciladores R—C permiten un rango
de sintonia mas extenso, pero presentan importantes niveles de distorsion y ruido de

fase [3].

1.2. Oscilador integrado en un sistema de comuni-
caciones

Proponer soluciones a necesidades de comunicacion ante nuevas exigencias de dis-
tancia, fiabilidad y costo, motiva a la academia y a la industria electrénica a ofrecer
soluciones creativas enmarcadas dentro de topologias de sistema aceptadas tedricamen-
te, que han demostrado un notable desempeno practico. La representaciéon de uno de
los esquemas méas basicos para un sistema de comunicacién inalambrica se muestra
en la figura 1.8. Alli se representan los bloques de recepcién de senal, demodulacion,
procesamiento, asi como para modulacién y transmision. La senal RF es recibida por
una antena que se acopla a un amplificador de bajo ruido, para ser convertida por el
demodulador hacia rangos de frecuencias més bajos, asequibles por el procesador de
senal, que interpreta la informaciéon contenida como los datos del mensaje originalmen-
te transmitido. En transmision, y para efecto ilustrativo, la senal revierte sus “pasos”,
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Figura 1.7: VCO multivibrador. La tensién V;, controla el tiempo de carga y descarga del
capacitor central.

y a través de la ruta del modulador y el amplificador de potencia, es desplazada hacia
altas frecuencias, donde es difundida como senal RF.

Las topologias para sistemas de comunicaciéon pueden ser clasificadas de acuerdo
con su esquema de conversion de senal RF, como topologias de conversion indirecta, o
topologias de conversion directa, identificindose en diferentes arquitecturas para trans-
misién y recepcion. En conversion indirecta, el espectro de la senal RF es desplazado
hacia una frecuencia intermedia mas baja, donde es filtrada y procesada. Por otro lado,
en conversién directa, el espectro de la senal RF es enviado a frecuencias cercanas a
cero, donde su procesamiento se simplifica en aras de obtener la senal mensaje en banda
base [4]. La tendencia en el desarrollo de sistemas RF completamente integrados, mo-
tiva a los disenadores a considerar arquitecturas basadas en el esquema homodino o de
conversion directa, debido a la sencillez de su topologia, y a la omisién de dispositivos
para el tratamiento de la frecuencia intermedia que tipicamente son off-chip [5].

La implementacion de un esquema de conversion homodina en dispositivos totalmen-
te on-chip como el transceiver, conlleva el rediseno y mejoramiento continuo de bloques
estructurales como LNA, mizer, oscilador y sintetizador (figura 1.9). Estos componen-
tes devengan la atencién de los arquitectos y fabricantes de sistemas inalambricos, que
no solo buscan integrabilidad total, sino altas relaciones senal-ruido, precisién de sin-
tonia, y bajos consumos de potencia, a frecuencias cada vez mas altas. La calidad de
la conversion directa recae, con especial compromiso, en el oscilador, que junto con el
sintetizador de frecuencia fija la frecuencia de operacién, permitiendo la modulacién
y demodulacién de senales RF. Asi, la importancia del oscilador es tan evidente, que
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Figura 1.8: Esquema bésico de un transceiver
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Figura 1.9: Esquema de transceiver en arquitectura homodina

algunos lo consideran como el “corazén” del transceiver de radio frecuencia [6].

La frecuencia central del oscilador local (LO) dentro del esquema de recepcién—
transmisién homodina, establece la frecuencia central para modulacién o demodulacion.
Debido a esta funcidn, la frecuencia del oscilador local, en un sistema de comunicacio-
nes, esta sujeta a los requisitos formulados en los estandares de comunicaciones, que
determinan diversos parametros que deben ser alcanzados por tal oscilador. Para ello,
se concibe el oscilador a través de una variedad de topologias que atiendan necesidades
de precisién, reduccion de ruido de fase y consumo de potencia. Tratandose del oscila-
dor en un sistema de comunicaciones, debe darse la posibilidad de su sintonia para un
conjunto de frecuencias o canales, sugiriéndose su control con una senal de tensién. A
partir de esta exigencia, el oscilador controlado por voltaje (VCO: Voltage Controlled
Oscillator) es una alternativa, cuyo diseno permite ajustar los criterios deseables en
un oscilador, con las prestaciones exigidas en los estdndares. En la tablal.l se citan
algunas especificaciones para tres de los estandares de comunicacion inalambrica més
populares [7].
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Estandar Frecuencia central % Ancho de banda Ruido de fase para
(MHz) respecto portadora 3 MHz [dBc/Hz|

GSM 900/1800 39% 1.9% -143

Bluetooth 2440 3.3% -128

WLAN 5250 5.7% -116

Tabla 1.1: Especificaciones de oscilador para diferentes estandares inaldmbricos

X vCo

—_— Y(t)
DETECTOR DE FASE - FILTRO PASA ——BAJAS [—= =
—M |-

Figura 1.10: Esquema general de sintetizador con VCO.

Para la mayoria de las aplicaciones, los osciladores deben ser sintonizables. La fre-
cuencia w,,; de la senal de salida para un VCO ideal, es una funcion lineal del voltaje
de control V,,,;, asi:

Wout = Wo + KVCOV;:ont (15)

donde Ky o denota la ganancia o sensitividad del VCO en %l. La fase se considera la
integral de la frecuencia respecto al tiempo:
t
y(t) = Acos [wot + Kvco / Veont dt] (1.6)
— 00
En el caso que V,,,; sea una senal de voltaje constante llamada V{, entonces:
y(t) = Acos[(wo + KveoVo)t + ¢o (1.7)

donde ¢q representa el valor inicial de la fase. Asumiendo que el voltaje de control V.,
es constante y diferente de cero para operacion estable, la frecuencia de oscilacion solo
sera desplazada Ky coVieon: radianes por segundo. Por otro lado, si la senal de control
varia en el tiempo, el comportamiento del VCO se asemeja al de un modulador de
frecuencia, de acuerdo a la ecuacién (1.6).

Dentro del lazo de control de un sintetizador, un oscilador controlado por voltaje
debe sintonizarse a sendas frecuencias tal como lo exija la canalizacion del estandar
aplicado. Como se ilustra esquematicamente en la figura 1.10, el sintetizador entrega una
tension de control al VCO, al mismo tiempo que realimenta la senal del oscilador, con el
fin de mantener la frecuencia de operacion hacia el valor requerido. Cualitativamente,
junto a criterios como el consumo de potencia, o ruido de fase, el desempeno de un
VCO se determina por la forma en que este dispositivo converja de manera univoca,
generando una senal de frecuencia constante ante una senal de control.

Como se menciond anteriormente, la senal del oscilador desplaza en frecuencia la
senial banda base o la senal RF, en procesos de modulaciéon o demodulacién respecti-
vamente. Sin embargo, en sistemas de comunicacion reales, la descripcion del oscilador
local se aleja del modelo ideal, debido a pérdidas de energia por disipacion, presencia
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Figura 1.11: Esquema de senal interferente hacia VCO a través del sustrato

de ruido, e intermodulacion. Estos fenomenos afectan la precisién de la sintonia, y fa-
vorecen la aparicién de ruido de fase y distorsion. Particularmente, a nivel de circuitos
integrados, el bajo factor de calidad de inductores y capacitores restringe la libertad
de las variables de diseno en la busqueda de prestaciones competitivas para un VCO.
Lograr un desempeno adecuado dentro de las exigencias de precisiéon dadas por algin
estandar de comunicaciones, se convierte en un problema de diseno que involucra el
compromiso de variables fisicas.

En primer lugar, el diseno de circuitos integrados para altas frecuencias debe consi-
derar fenémenos parasitos, e irregularidades debidas al proceso de fabricaciéon CMOS,
tales como el efecto mismatch. Este efecto consiste en la desviacion de las proporciones
geométricas entre capas o fluctuaciones microscépicas de las dimensiones. A este efecto
se suma la heterogenidad de parametros fisicos tales como la conductividad, la capaci-
tancia especifica, la resistencia del material, el gradiente de concentracion del sustrato
de silicio, entre otros [8].

Al mismo tiempo, la integracion de circuitos RF y circuitos digitales en un mismo
chip favorece el acople de senales digitales, ya sea a través de los sustratos de baja
resistividad usados en CMOS, por medio del acople magnético entre diferentes lineas
de metal, o capacitivamente a través de uniones p-n [9]. La presencia de componentes
armoénicas y sub-armoénicas del reloj digital puede manifestarse en forma de senales
interferentes para los circuitos RF, donde en el oscilador, se modulan en frecuencia y
amplitud generando ruido de fase (ver apéndice B).

Asi, el modelo se aleja de la descripcion precisa del circuito dada por anélisis conven-
cionales que aplican fuentes de senal y dimensiones deterministicas para los transistores.
La existencia de estos fenémenos es inevitable desde el punto de vista de diseno, e in-
ciden directamente en la aparicién de senales de ruido estdtico, ciclo-estacionario [3], e
interferencias a través del sustrato [10], caso que se ilustra en la figura 1.11. Sin embar-
go, a partir del diseno se pueden mitigar estos efectos y anular sus consecuencias dentro
de los rangos de calidad exigidos. Particularmente, el diseno de un oscilador integrado
debe enfocarse, especialmente, en reducir las perturbaciones de amplitud de la senal y
variaciones indeseables de la frecuencia de operacién debidas al ruido de fase.

Esta dispersién parésita del espectro en frecuencia se debe a la modulacion de senales
espurias, y se manifiesta con una distribucion desigual de los cruces por cero de la senal
oscilante [11]. Desde el espectro en frecuencia, la distribucién desigual de cruces por ce-
ro implica una variacién de la frecuencia instantanea de la senal, produciéndose bandas
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laterales parasitas alrededor de la frecuencia de la senal portadora, afectando principal-
mente los canales adyacentes al canal sintonizado por el sistema de comunicacion. Le
corresponde al disenador de osciladores integrados proponer topologias que reduzcan la
potencia de esa banda de ruido.

1.3. Topologias para VCO

El oscilador controlado por voltaje, dentro del sistema de comunicaciones, debe ser
ajustable a algin estandar o conjunto de especificaciones, dentro de la amplia gama
ofrecida por la industria. A partir de esta variedad de requisitos se proponen diferentes
topologias, cada una de las cuales se caracteriza por maximizar alguna prestacién o
minimizar alguna debilidad, dentro del compromiso de las variables en el diseno. A
lo largo del tiempo, la disponibilidad de topologias se ha renovado a la par con la
tecnologia disponible para su implementacién, algunas veces simplificando antiguos y
complicados esquemas, o proponiendo otros nuevos que le den vigencia y continuidad
al estado del arte.

Actualmente, la tecnologia CMOS goza de excelente acogida entre disenadores y fa-
bricantes de sistemas de comunicacién integrados (RF-SoC), debido a su bajo consumo
de potencia, alta escala de integracién, y buen desempeno en alta frecuencia [10,12].
Es facil distinguir esta tecnologia en diferentes topologias del estado del arte, donde se
identifican diversos intereses como la reduccién del ruido de fase, el ahorro de potencia,
o el escalamiento de la frecuencia central, dentro de limites cada vez més rigurosos,
permitiéndole al VCO integrado en tecnologia CMOS ser competitivo en estandares
cada vez mas exigentes, y continuar la tendencia propuesta por los sistemas RF-SoC.

En la figuras se registran algunas propuestas de topologias para el VCO integrado
comunes en la literatura. El oscilador en anillo mostrado en la figura 1.12, consiste en
una conexion en cascada de inversores que, dispuestos en cantidad impar, propagan una
senal de tensién que se realimenta en contrafase respecto a la senial inicial, manteniendo
un comportamiento oscilatorio limitado por la carga y descarga de las capacitancias
en cada etapa [13]. El oscilador en anillo demanda un area reducida de integracién
comparado con el oscilador LC, pero es més suceptible a ruido de fase y distorsién [3].

Aplicando resonadores LC, en las figuras 1.13 y 1.14 se muestran dos esquemas para
osciladores LC, usando transistores NMOS y PMOS respectivamente. Los transistores
presentan una conexion cruzada para garantizar la realimentacion positiva. Las tras-
conductancias son diseniadas con el fin que compensen las pérdidas del resonador LC, y
garantizar oscilaciones sostenidas. Generadores en cuadratura, como el registrado en la
figura 1.16 (presentado en [14]), son ejemplo de la aplicacién de esta topologia. Como
una alternativa mejorada, se presenta el oscilador LC NMOS-PMOS (figura 1.15), que
contiene las dos clases de transistores complementarios. Con esta topologia se aumen-
ta la resistencia negativa del tanque, sin aumentar las dimensiones de los transistores,
mientras consume la misma corriente de polarizacién [15]. La sintonfa se ajusta varian-
do la capacitancia del tanque, por medio de un varactor, o capacitancia controlada por
senal de tension dada por el sintetizador. La topologia NMOS-PMOS permite una me-
jor reduccién del ruido de fase [3], y mayores amplitudes de oscilacién. Sin embargo, la
disposicion de la inductancia integrada demanda un area considerable, favoreciendo la
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Figura 1.12: Esquema de oscilador en
anillo
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Figura 1.16: Esquema para un VCO en cuadratura

aparicion de capacitancias parasitas y pérdidas hacia el sustrato, y por ende, reduciendo
considerablemente el factor de calidad del resonador LC [10].

Una revision de los trabajos recientes acerca del VCO integrado, demuestra la aco-
gida que ha tenido la topologia diferencial NMOS-PMOS, proponeniendo disenos enfo-
cados hacia la reduccién de ruido de fase. Conocer el estado del arte permite establecer
criterios de comparacion para el desempeno de las variables mas relevantes, en diferentes
topologias.

1.4. Estado del arte

El oscilador LC diferencial se identifica en el estado del arte como una topologia que
rinde un 6ptimo compromiso entre variables como ruido de fase, consumo de potencia,
y rango de sintonia. La topologia diferencial permite anular seniales de ruido de orden
par, y mejorar el acople con el mezclador de senal, el cual se implementa, tipicamente,
con topologia de celda de Gilbert doblemente balanceada [15]. Por otro lado, el oscila-
dor LC diferencial NMOS-PMOS es fabricable en un proceso de integracion CMOS, y
mas econémico que alternativas como MEMS (micro resonadores mecanicos [16,17]), o
tecnologias de alta frecuencia como HEMT? o arsenurio de galio.

En las tablas 1.2 y 1.3 se presentan algunos de los trabajos de diseno mas relevantes
para VCO. Se identifican diferentes relaciones entre variables como ruido de fase, po-
tencia consumida y frecuencia central, asociadas con diferentes topologias para sentar
indicios sobre su desempeno. En términos de frecuencia de operacion, son interesan-
tes los resultados alcanzados por [18] con tecnologia HEMT, y [19] usando dispositivos
opticos. La aplicacion de fases distribuidas y de lineas de retardo, permite escalar la fre-
cuencia de un oscilador mezclando réplicas desplazadas en fase, como se asume en [20]

2High Electron Mobility Transistor
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con BiCMOS de 0.35um. Posteriormente, se alcanzaron altas frecuencias como las re-
gistradas en [21] y [22] para tecnologias de 0.18um SiGe y 0.2um SiGe, respectivamente,
destinadas a transmisién digital de datos de alta velocidad.

Por otro lado, un buen desempeno en ruido de fase puede alcanzarse con tecnologias
tipicas como CMOS. Los mejores resultados registrados en las tabla 1.2 y 1.3 corres-
ponden a un generador en cuadratura con osciladores LC [23], y un oscilador diferencial
NMOS-PMOS [24], los dos implementados en CMOS de 0.35um. Los primeros resul-
tados registrados en la tabla con CMOS, fueron obtenidos por M. Steyaert y A. Abidi
en 1996 [25,26] aplicando NMOS de 0.7um y 1.0pum respectivamente. Posteriorente, A.
Hajimiri y T. Lee propusieron una nueva teoria para ruido de fase [3], y apoyados en ella
surgieron trabajos como los indicados en [27-29] que sugieren el diseno de osciladores
NMOS-PMOS aplicando programacion geométrica.

En la figura 1.17 se relacionan los diferentes disenos realizados en CMOS para longi-
tud de 0.35um, en los tltimos anos. Como se mencion6 anteriormente, el ruido de fase se
identifica con la potencia de bandas espurias adyacentes a la frecuencia de oscilacion,
medida que se asocia a una frecuencia offset, que es la distancia desde la frecuencia
central al punto de interés. Alinear este indicador de desempeno a un mismo offset de
medida, asegura la idoneidad de la comparacién como aqui se propone para 3 MHz?.
La ecuacién (1.8) sugiere una conversién del ruido de fase L{Afy;} medido a una fre-
cuencia offset fys, para calcular el ruido de fase equivalente L{Af,s} en la frecuencia
offset patron (f,rr) [30]:

2
L{Afoff} = L{AfM} + 10 - 10g(f2—M) (18)
of f

donde se asume que la banda de ruido tiene una pendiente de -20 dB por década en
la regién 1/ f2. Cuando haya lugar a comparaciones de ruido de fase, no solo se deben
alinear las figuras de mérito a una misma frecuencia, sino que debe verificarse a que
region del espectro pertenece la medida, que habitualmente se reporta sobre la region
1/f%. El ruido de fase se describe de maneras diferentes tanto para regién 1/f? como
para la region 1/ (ver apéndice B).

El consumo de potencia arrojado por los disenos referidos en la figura 1.17, se
muestra en la figura 1.18. Los datos alli ilustrados pueden ser ttiles en la verificacién
de la relacion entre ruido de fase y potencia. A partir de inspeccién se deduce que para
menores ruidos de fase, existe una mayor demanda de potencia. Tal es el caso de los
resultados arrojados por [27,28] comparados con los expuestos en [31]. Por otro lado, se
verifica en la figura 1.18, que el resultado arrojado por [32] es mayor, haciendo pensar
en la influencia que tiene la tecnologia BiCMOS, comparada con la CMOS estandar,
en cuanto a consumo de potencia.

3Esta frecuencia offset facilita la comparacién respecto a las especificaciones propuestas en la ta-
blal.1.
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Figura 1.17: Tendencia del ruido de fase a 3 MHz de offset, para 0.35um
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Capitulo 2

Fundamentos del VCO LC
diferencial

Después de conocer aspectos basicos acerca de la operaciéon de un oscilador contro-
lado por voltaje, este capitulo pretende introducir al lector en la descripcién del VCO
LC diferencial. En las secciones siguientes, se expone esta topologia de oscilador des-
de el punto de vista circuital, senalando la influencia de diferentes pardmetros en su
funcionamiento. Contextualizando esta topologia de oscilador con la tarea de diseno,
se describe el conjunto de variables que pueden modificarse y cémo estas dependen
mutuamente, donde diferentes alternativas de optimizacion llevan a satisfacer diferen-
tes criterios de desempeno para el oscilador controlado por voltaje (por ejemplo, bajo
consumo de potencia, minimo ruido de fase, o area reducida de integracién).

2.1. Descripcién del oscilador LC diferencial

Como se indico en la seccion 1.3, el oscilador controlado por voltaje implementado
con topologia LC diferencial, es uno de los circuitos CMOS para RF que mejor desem-
peno ha demostrado dentro del disenio de sistemas de comunicacién integrados on-chip.
Como caracteristicas deseables se encuentran su amplio rango de excursion de senal,
y reducido ruido de fase comparado con otras topologias. Sin embargo, como se men-
ciond anteriormente, la considerable porcion de area que demanda su integracién, y el
bajo factor de calidad de inductores, exigen un analisis detallado del ciruito que mode-
la el comportamiento eléctrico de este oscilador, para posteriormente identificar algin
compromiso entre variables de diseno que puedan superar los inconvenientes planteados.

2.1.1. Conceptos acerca del oscilador con resonador LC

Tal como se representé en la figura 1.4 de la seccion 1.1, el oscilador basado en el
tanque resonante LC requiere la conexién de un amplificador en lazo de realimentacién
positiva, que reinyecte la energia perdida en las resistencias parasitas del tanque LC.
Para este caso particular, un amplificador de transconductancia censard el voltaje en
el resonador, para redituar corriente en un factor G,,. La ganancia en lazo abierto del
circuito de la figura 2.1 estd dada por:

17
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v + VTGm
T Gm —
_ +
— VOUT
L C R )

Figura 2.1: Circuito lazo abierto para el sistema realimentado de la figura 1.4

Vour s G,
4G — _ 5, 2.1
b Vi C s2+5s- (2.1)

1 1
" T Ic

de donde se obtiene que los polos del sistema en lazo cerrado son:

G, 1 1 Gn.\> 1
1296 TR T \/ <—2RC - %) “Ic (22)

se verifica que G, se resta de %, y que el ajuste de la transconductancia del amplificador
puede modificar el comportamiento del circuito. También conocida como red —G,, [15],
esta configuracién compensa exactamente las pérdidas en el resonador, desplazando los
polos hacia el eje imaginario, y asi cuando G,, = %, la frecuencia de oscilacién estable

€S:
/1

El transistor ocupa el lugar del amplificador de transconductancia en la mayoria de
topologias para osciladores con resonador LC. Sin embargo, la caracteristica voltaje—
corriente del transistor CMOS depende de la tensién de polarizacion aplicada, y se
considera lineal solo dentro de un rango de voltajes en sus terminales. Asumiendo que
el transistor se encuentra debidamente polarizado en regién lineal, y que se obvian los
efectos de canal corto, la transconductancia se expresa como:

oIy

oo — 1uCo (%) (Vas — V2) (2.4)

Polarizado

donde Polarizado significa que la derivada se calcula cuando el transistor opera en region
lineal. El diseno para un transistor que cumpla el papel del amplificador de transcon-
ductancia, debe comprender una cuidosa seleccion de la geometria del dispositivo, y la
aplicacion de senales de polarizaciéon que mantengan la magnitud de g,, constante, y
equivalente a las pérdidas del resonador.

Aprovechando la relacién que existe entre la corriente de dreno y el voltaje com-
puerta fuente, y basado en las alternativas para la red —G,,, presentadas en la figura
1.6, el transistor y el resonador pueden implementarse en algunas configuraciones como
se indica en las figuras 2.2 y 2.3. Estas configuraciones se caracterizan por retornar
la senal censada por medio de un divisor de tensién capacitivo (topologia Colpitts), o
inductivo (topologia Hartley). A pesar de la sencillez de su implementacién, el rango de
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Figura 2.2: Alternativa de conexion para el transistor con divisor capacitivo. Se omiten

conexiones de polarizacién

B

Figura 2.3: Alternativa de conexién para el transistor con divisor
conexiones de polarizacién

-

inductivo. Se omiten
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Figura 2.4: Modelo de resonador LC y amplificador de transconductancia con salida dife-
rencial
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Figura 2.5: Aplicaciéon de par diferencial con resonador LC. Se omite polarizacién

excursion de la senal de salida, tipicamente medido en el drenador (o colector) del tran-
sistor, estd restringido entre el nivel de polarizacion Vpp y el limite satruracién-triodo
del elemento activo.

2.1.2. Conceptos acerca del oscilador LC diferencial

Un amplificador de transconductancia con salida diferencial puede conectarse al
resonador LLC como se indica en la figura 2.4. La senial de corriente sigue un camino
cerrado saliendo del amplificador, generando una tension en el resonador, y retornando
de nuevo. La realimentacién positiva se identifica en la conexién del terminal no inversor
con el potencial superior del resonador, y el terminal inversor con el potencial inferior?;
y a diferencia de la configuracién single-ended (figura 1.4), la senal de salida se mide
diferencialmente. El amplificador de transconductancia diferencial puede ser implemen-
tado con un par de transistores como se sugiere en la figura 2.5. La inversién de senal
debida a la configuracién fuente comin de cada transistor, obliga la conexiéon cruzada
entre compuertas y drenadores para lograr la conexién que garantice realimentacion
positiva. Tomar la senal diferencialmente cancela la distorsion armoénica de orden par
y aumenta el rango de excursion de la senal.

La tarea de diseno aplicada a la seleccién de la geometria y tensiones de polarizacién
debe conciliarse con la caracterizacion del resonador. La eleccién del inductor y capacitor
integrado, involucra una disposicion espacial de los componentes, que repercute en la

1Si la sefial de tensién en el resonador aumenta, crece la sefial de entrada al amplificador y la
corriente inyectada
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:H H: VBIAZ—I I:

Figura 2.7: Osciladores diferenciales NMOS y PMOS con transistor de “cabecera”.

aparicion de capacitancias y resistencias parasitas, afectando el factor de calidad. Una
vez fijadas las caracteristicas del resonador (frecuencia central, factor de calidad), se
ajustan las variables de los transistores, tal que la transconductancia compense las
pérdidas del resonador previamente establecido.

Para osciladores NMOS o PMOS como los mostrados en la figura 2.6, la cantidad de
corriente de polarizacién que fluye a través de alguno de los dos circuitos representados,
depende de la transconductancia del elemento activo, la cual es funcién de sus tensiones
de polarizacién, y de la geometria del transistor. Con la conexiéon mostrada, la senal
oscilante de salida fija el voltaje en la compuerta, y con ella, la demanda de corriente
de polarizacion del circuito. Una mejora simple se adiciona a los osciladores de la figura
2.7, con un transistor de “cabecera”, limitando el consumo de corriente por medio de
un voltaje de polarizaciéon Vpras en su compuerta [15].

La transconductancia de los transistores determina en qué cantidad la disipacion de
energia puede ser compensada. Mayores transconductancias devengan mayores voltajes
de polarizacién o mayores anchos de canal, aumentando la influencia de la capaci-



22 CAPITULO 2. FUNDAMENTOS DEL VCO LC DIFERENCIAL

tancia parasita de compuerta. El oscilador NMOS-PMOS o complementario reduce la
dependencia al sobredimensionamiento, adicionando la transconductancia del transistor
PMOS, con el mismo consumo de corriente del NMOS simple. Sin embargo, la excursién
de la senal de salida alterna la operacién de los transistores entre triodo y saturacion,
haciendo 1til la identificacion de zonas de trabajo lineal y no lineal.

Con el fin de hacer una estimacién de tales zonas de trabajo, se propone reemplazar el
circuito tanque por una fuente de voltaje tal, que establezca una diferencia de potencial
entre los dos nodos de salida, como se muestra en la figura 2.8. Esta fuente de voltaje
modela la diferencia de potencial ocasionada por la excursion diferencial de la senal de
salida, y el desplazamiento de corriente segin la transconductancia vista. Una lectura de
la corriente Ipryppa para cada valor de la fuente de tensién Vprygpa, como se registra
en la figura 2.9, identifica un conjunto de tensiones donde la respuesta de corriente es casi
lineal con pendiente negativa. Conociendo que esta relacién se obtuvo de simulacién®
para un circuito con Vpp = 3,0 V, el rango de tensiones donde la transconductancia
vista entre los nodos de salida es “negativa”, abarca aproximadamente desde —Vg—D a
Vg—D. Precisamente, la entrada a triodo de los transistores PMOS (cuando la magnitud
de Vprugppa supera Vi, ya que Vj, es el menor voltaje umbral), marca un cambio en la
tendencia de la corriente, mermando la magnitud de la transconductancia a medida que
se reduce la tensién fuente—drenador en MP1 o MP2 (hacia los maximos y minimos de la
grafica). Después de VLQD (o antes de —VDTD) la corriente se reduce drasticamente debido
a la fuerte influencia de la reducida tension fuente-drenador sobre los transistores en
triodo.

Para mayores W,,, la magnitud de la tranconductancia crece, asi como la corriente
maxima que circula por la fuente de prueba. Para el caso registrado en la figura 2.9, la
corriente controlada por Mr 47y, no tiene restricciones, debido a que su ancho de canal es
el doble del que le corresponda a W,,. Sin embargo, disenos reales exigen un control de la
corriente hacia valores fijos, estableciendo una tinica geometria para M4y, (transistor
de corriente). Intentando recoger esta condicion, la figura 2.10 registra la relacién entre
corriente y tension de prueba, para diferentes anchos W,,, pero con Wy rarp, = 12um,
v Veras = 3,3. En la gréafica se identifica una deformacién de la caracteristica de la
corriente, debido a que mayores anchos de canal, reducen la tensiéon drenador—fuente
ante el flujo de una misma corriente. Reduciendo esta tension, el transistor sobredimen-
sionado entrara a triodo con mayor facilidad, constriniendo la regiéon de respuesta lineal.
A la par con la reduccion de la tensién drenador—fuente en los transistores centrales
(MP1, MP2, MN1 y MN2), la tensién de drenador del transistor Mz 47, aumentard,
registrando en esos puntos un leve aumento de la corriente consumida, como se indica
en la figura 2.11.

De los comportamientos observados se deduce la influencia de la elecciéon de un punto
de polarizaciéon en el rango de excursién de la senal. Sobredimensionar los transistores,
ante un mismo consumo de corriente, conlleva a un aumento del punto de polarizacion
central (es decir, sobre los nodos de salida), y con mayor facilidad los transistores
entraran en triodo. Una alternativa puede significar aumentar la corriente, con el fin de
restablecer el punto de operaciéon medio cercano a VDTD, incrementando el consumo de
potencia. Asi, el rango efectivo de excursién diferencial a la salida esta limitado, pero

2La eleccién de las dimensiones de los transistores no estd sujeta a alguna condicién particular. Se
aplicaron largos minimos (0,35um), Wrarr, = Wy, W, /W, = 1,35
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Figura 2.12: Representacion esquematica para un VCO LC complementario.

se verifica la existencia de transconductancia negativa para un conjunto particular de
tensiones diferenciales, donde los transistores deben estar individualmente polarizados
en regiéon activa.

2.2. Descripcién circuital del VCO LC complemen-
tario

Una vez asimilado el origen del oscilador LC NMOS-PMOS (conocido como osci-
lador LC complementario), a partir de los fundamentos béasicos planteados, conviene
puntualizar acerca de su comportamiento eléctrico a través de un modelo circuital. Di-
ferentes dispositivos como capacitores, inductores, y transistores dibujan la topologia
esquematica que hasta el momento se ha mostrado. Sin embargo, cada uno de ellos
presenta un modelo aun m&as complejo, donde se tienen en cuenta fenémenos pardsi-
tos intrinsecos, o comportamientos caracteristicos debidos a las senales a las que estén
sometidos.

Un ejemplo del primer caso se presenta con el modelo del inductor planar integrado.
La literatura especializada propone asumir tal dispositivo con una red RLC [2,27,29,52,
53], como se muestra en la figura 2.13. Ademds de la obvia presencia de la inductancia,
se muestra la resistencia que ofrece la espira de metal ante el paso de corriente, y
la capacitancia debida al area dispuesta para la implementacion del inductor planar.
Otros elementos como la resistencia ofrecida por el efecto piel® o la impedancia parasita
hacia el sustrato de silicio, aportan complejidad al modelo, e influencian parametros

3Reduccién del rea de conduccién, o profundidad de piel, debida al aumento de la frecuencia.
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Figura 2.14: Esquema de la varactor y modelo circuital

como el factor de calidad y la frecuencia de autorresonancia, cuyas caracteristicas seran
profundizadas en el seccion 3.2.

La validez de un modelo también puede estar supeditada a las senales a las que
esta sometido, como sucede con el transistor MOS. Su modelo en pequena senal consiste
en una linealizacion del comportamiento del transistor, que solo es valida dentro del
rango de tensiones de polarizacién que ubican al transistor en regién de saturacién. El
rango de excursién de senal sobre el transistor debe considerarse, ya que una variacion
instantdnea de las tensiones de polarizacion méas alla de los limites de operacion lineal,
agregara distorsion a la respuesta del dispositivo, la cual, dentro de una aplicaciéon para
RF como un oscilador, puede repercutir en la apariciéon de ruido ciclo-estacionario, o
“enganche” falso del sintetizador.

Debido a la dificultad para variar la magnitud de la inductancia integrada, el capa-
citor del oscilador controlado por voltaje debe ser ajustable para permitirle al oscilador
sintonia a diferentes frecuencias. Por medio de un varactor se alcanza tal cometido,
siendo controlado por un senal de tension, que en este caso particular es entregada por
el sintetizador. El varactor tipico se implementa como se muestra en la figura 2.14, con
dos transistores PMOS, aprovechando la zona lineal de la respuesta de la capacitan-
cia de compuerta ante una senal en drenador y fuente. La resistencia parasita de la
compuerta se concentra en R, en serie con la capacitancia controlada por tensién.

A partir de las anteriores consideraciones, y asumiendo que el oscilador se encuentre
en estado de operacién estable, donde sean validos los modelos por dispositivo anterior-
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mente planteados, se puede presentar un modelo circuital equivalente smplificado como

el registrado en la figura 2.15 [27].
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Figura 2.15: Modelo circuital simplificado para un VCO LC complementario

Las pérdidas asociadas a cada uno de estos modelos se presentan como resistencias
parasitas concentradas, asi como las transconductancias gqo v ¢, de los transistores
NMOS y PMOS reflejan la influencia que preseneta el modelo pequena senal de es-
tos elementos activos. A partir del modelo expuesto en la figura 2.15, estos elementos
pardsitos se asocian tal y como describen las siguientes expresiones [54] (seccién A.1):

2gtanque = gddo,n + 9do.p + gv + 9L

29activos = Gmn + Gm,p
Ltanque =2L

2C(tanque = CNMOS + CPMOS + Cs + C’p + CU + C(IND + Ccarga

donde:

C’NMOS = Cgs,n + C(db,n + 4ng,n
C(PMOS — Cgs,p + Cdb,p + 4ng7p

1 n R,
gL = R, Luw?
Cyw

v =

Qo

A~~~ —~
0 g O Ot
— ~— ~— ~—

(2.9)
(2.10)

(2.11)

(2.12)
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Figura 2.16: Modelo RLC equivalente para el oscilador LC diferencial expuesto

A partir de las anteriores relaciones, es sencillo formular una equivalencia entre el modelo
circuital del oscilador diferencial LC complementario, con la descripcién realizada para
el resonador LC de transconductancia negativa (figura 2.16).

2.3. Delimitacion del diseno

Uno de los objetivos del diseno de un oscilador controlado por voltaje, consiste en
satisfacer las especificaciones propuestas para su utilizaciéon dentro de un sistema de
comunicaciones. Asi mismo, se aplican algunas restricciones para definir la libertad de
las variables, en aspectos como consumo de potencia, area de integracion, etc; dentro de
las cuales deben optimizarse criterios de desempeno como minimo consumo de potencia,
o reduccion de ruido de fase. La aplicacion de estas restricciones al oscilador plantea
nuevas relaciones entre los elementos anteriormente indicados en el modelo circuital.

En primer lugar, la restriccién en el consumo de potencia, fija el producto voltaje—
corriente de polarizacién. Para una tensién determinada?, la demanda de corriente
estd acotada por una corriente méxima. Esta relacién se expresa como:

]polarizacién < Imdm'mo (2 1 3)

donde:
Pmdm - VDDImdx (214)

La restriccién sobre la magnitud de la corriente de polarizacién repercute directa-
mente en la seleccion de la transconductancia para los elementos activos, influenciando
el dimensionamiento de sus geometrias, o sus puntos de polarizacion. Ademas de fluir
a través de los transistores, esta corriente circula entre los extremos del resonador LC,
del cual se ha definido un modelo circuital que incluye una transconductancia parésita
Gtangue dada en (2.5).

Lo

_ Ipolarizacion

‘/tanque - (215)
Gtanque,méax

donde Giangue mar indica maximo valor que puede tomar la transconductancia del tan-
que [53]. Es vélido pensar que una vez establecida alguna restriccién para la amplitud
minima de la senal de salida, debe fijarse el valor de giunque Para este “peor caso”, y
proceder a disenar los elementos del tanque siguiendo una “ruta” éptima de compromi-
sos que lleve a maximizar el desempeno sobre el criterio impuesto. Alternativamente, la
seleccion de los elementos del tanque puede preceder la eleccién de un valor de corriente
que pemita ampliar el rango de excursién de Vignque, segun la incidencia de la pérdidas

4Usualmente, esta tension es caracteristica del proceso de integracién aplicado.
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del tanque en la estimacion de gianque- Particularmente, el disefio de los elementos ac-
tivos demanda una transconductancia ¢uetivos, formulada en (2.6), que cumpla con la
compensacion de las pérdidas del tanque:

Yactivos > QA Gtanque,maz (216)

donde « es un factor de seguridad (entre 2 y 3 [27,53]) para iniciar las oscilaciones.

La frecuencia de operacién es uno de los parametros mas dicientes sobre el estandar
de comunicacién aplicado. Adaptando la ecuacién (2.3) al modelo expuesto del VCO
LC complementario, la frecuencia de oscilacion se expresa como:

1
27 \/Ltanque (Cpardsita + CU)

(2.17)

fcentral =

donde C, es la capacitancia del varactor, Lignque proviene de (2.7), y la capacitancia
parasita sigue la relacion:

Qcpardsita = C’NMOS + C1PMOS + Cs + Cp + C1IND + Cca’/‘ga (218)

Segtn (2.17), a medida que Cparasita S€ hace significativa respecto a C,, la frecuen-
cia de operacion se hace menos sensible a la capacitancia del varactor, reduciendo la
controlabilidad de la frecuencia, y el rango de sintonia del oscilador. Este conjnto de
frecuencias donde el espectro de la senal debe desplazarse, responde a criterios de ca-
nalizacion propios del estandar de comunicaciones. A partir de estas especificaciones,
debe delimitarse la frecuencia mimina y maxima de operacion, expresadas como:

1
P (2.19)
2T \/ Ltanquectanque,min
1
[ (2.20)
2m \/Ltanquectanque,mdx

El rango de sintonia se formula en términos de los pardametros anteriormente planteados,
como:

Sintonia = mir = fmin _ o Jmiz = Junin (2.21)

fcentral B fmdw + fmm
aplicando (2.8), (2.19) y (2.20), se obtiene:

1 1
Sinton@{a _ 27"\/(Cpa7'ds1ita+cu,m{n) 27"\/(Cpardslita+cv,mdac) (222)

27\/(Cpar¢isitu+cvym{n) + 27r\/(cpardsita+cv,mdz)
donde se observa que el mayor rango de sintonia se obtiene con la menor capacitancia
pardsita posible [15].
2.4. Compromiso entre variables de diseno

Consiste en la manera en como son escogidas las caracteristicas del sistema. Para
un mismo conjunto de variables de diseno se establecen diferentes relaciones con el
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fin de modelar alguna caracteristica del sistema. Para el caso del oscilador, diferentes
elecciones de capacitancias e inductancias pueden resultar una misma frecuencia de
operacién, pero representar diferentes efectos para caracteristicas como ruido de fase o
potencia consumida. Es posible que una variable de diseno afecte directamente alguna
propiedad del sistema, e indirectamente influya en la estimacion de otra, mientras exista
una dependencia mutua entre variables.

Las caracteristicas de desempeno del VCO LC complementario, se simplifican en
términos de once variables de diseno, a través de expresiones simplificadas e identifica-
das en la literatura [53-55]. Cada una de ellas le da al disenador un grado de libertad
para variar las propiedades del sistema de acuerdo con algiin criterio de desempeno.
En la tabla 2.1 se registran las variables de diseno propuestas. Las dimensiones de los
transistores indicadas como W,, W,,, L, y L,, afectan directamente la transconductan-
cia de los elementos activos y el tamano de sus capacitancias parésitas. Cymaz, C, nin
representan la capacitancia maxima y minima del varactor, que junto con el valor de la
inductancia, ajustan el rango de sintonia del oscilador. Respecto al inductor, las varia-
bles w, d..+, s y n indican el ancho de la espira, el diametro externo, el espaciamento
entre espiras, y el nimero de vueltas respectivamente (figura 2.13). Diferentes escogen-
cias de estas cuatro variables geométricas, obtienen diferentes valores de inductancia,
con diferentes factores de calidad.

2.4.1. Punto de operaciéon

Es el conjunto de variables fijadas en determinada combinacién, buscando alcanzar
un desempeno deseado. Para el caso del oscilador controlado por voltaje, la combinacion
de este conjunto de variables determina aspectos como la frecuencia de operacion, el
rango de excursion y el consumo de potencia.

Como se discutié en la seccién 2.1.2, la excursion de la tension diferencial en los
nodos de salida, presenta una zona donde el comportamiento es lineal respecto a la
corriente consumida. En esta region, la transconductancia mostrada por los elementos
activos es casi constante, y segin (2.16), debe ser mayor que la transconductancia del
resonador. Cabe anotar, que una correcta eleccion de la geometria de los transistores,
también debe garantizar un punto de polarizacién en los nodos de salida, tal que la
senal pueda excursionar con mas amplitud sobre la region lineal. En esta region de
operacién, la amplitud esta limitada en corriente, y formulada como:

1

V;omque ~ (223)
gtanque
Variable de diseno Elemento
Wy, Wy, Ly, Ly, Transistor
Comaas C%m;n Varactor
Lotarizacion Corriente polarizacién
W, degt, S, M Inductor

Tabla 2.1: Variables de disefio y elementos que modifica directamente.
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Por otro lado, si la excursién de la senal de salida crece mas alla de los limites donde
los transistores entran en triodo, el flujo de corriente no sera proporcional a la diferencia
de tensién, sino que tendera a un valor maximo. En esta zona de operacién, la amplitud
de la senal esté limitada por voltaje [29], aproximadamente hacia una tensién limite.

V;Sanque ~ V

limite

(2.24)

Como se discutié a partir de la figura 2.11, el rango de excursion limite, donde el
consumo de corriente es maximo, se ve reducido si el punto de polarizacion en los nodos
de salida se desvia facilitando la entrada a triodo de los transistores.

La descripcion de las zonas de operacion donde la senal de salida se encuentre limita-
da por corriente o limitada por voltaje, redefine la interpretacion de algunos fenémenos a
la luz de las variables fundamentales. Con el fin de abordar la revisién de estos compor-
tamientos, previo al diseno del oscilador, deben adoptarse las relaciones fundamentales

expuestas en la seccion 2.2 en términos de las variables propuestas al inicio de la seccion
2.4.

Un método gréfico, como el expuesto en [53], permite abordar la revisiéon de ta-
les relaciones, a través de una simplificacion de variables, es decir, fijar sus valores o
dependencia a cantidades practicas. En primera instancia, el largo de canal L,, y L,
se fijan a la menor dimensién permitida por la tecnologia de fabricacion, con el fin
de reducir capacitancia parasita. Posteriormente, establecer una proporcion constante
entre W,, y W, permite satisfacer que g,,, = gmp para el punto medio de polarizacién,
buscando simetria en la senal de salida. La capacitancia del varactor introduce una sola
variable, ya que la relacién C, s/ Cymin Permanece constante segun la estructura del
varactor [53].

Posterior a estas simplificaciones, el punto de operacién debe ubicarse a partir de las
condiciones de polarizacion y presencia de pérdidas. Es asi, como se fija la corriente de
operacién, junto con un rango de excursion, con el fin de verificar su “factibilidad” ante
el conjunto de relaciones impuestas. La eleccion de un inductor juega rol importante en
la definicion de las pérdidas que actuaran sobre el sistema. La busqueda de un inductor
optimo debe resolver la elecciéon de n, s, w, d.,; a favor de la reduccién de pérdidas,
debido a la fuerte influencia de g en la transconductancia del resonador. Una vez
disenado el inductor, la relacién entre el valor de la inductancia y la transconductancia
g, es constante, y definida por:

1
w-QL

g = (2.25)

donde Q es el factor de calidad del inductor. Valores mas altos para Q, favorecen con
menos pérdidas para un mismo valor de inductancia.

Una vez fijadas algunas variables a valores practicos, el conjunto descrito inicial-
mente se reduce al valor de la capacitancia del varactor y el ancho W,,, supeditados a la
eleccion de la corriente de operacién, el rango de excursion, y el inductor (inductancia y
factor de calidad). Las expresiones formuladas en la seccién 2.2 se redefinen en términos



32 CAPITULO 2. FUNDAMENTOS DEL VCO LC DIFERENCIAL

de estas tres variables (I, C,, W,,), ast:

1 1 w 1
2 amane = I+ .¢c, 9.26
gt 7 (LcanalEsatn * LcanalEsatp) * Qv * W - QL ( )
1
Cy = —7 — (Cnmos + Crumos) (2.27)
w?L
[ W, W,
2gactivo = KnL_[ + KpL_pI (228)
n P
w?=L-Cioa (2.29)
donde
ZIdreno =1 2 30)
w, = 2w, (2.31)
Hp
2

Ldn,p = ngn,p

(2.32)

CV]\UMOS = Cgs,n + 4ng,n ( )
CPMOS - Cgs,;; + 4C’gd7p ( )
ng,n = CoanLdn (235)
Cyap = CosWpLap ( )
(2.37)

2

Cgs,n = gComWnLn : (Ln - 2Ldn) + Co:rWnLdn
2

Cosp = gC’oprLp - (Lp — 2Lgp) + CouWyLay (2.38)

siendo X}, , la profundidad de la difusién n 6 p. Esta sencilla reinterpretacién de mo-
delos lineales® facilita la aplicacién de un método gréfico, donde se pueda ilustrar el
impacto de cada una de las relaciones, y verificar tendencias en la seleccion de las va-
ribles. Como se expone en [53-57], la simplificacién de estas relaciones se aplican para
optimizacién por programacion geométrica. Este método de optimizacion no sera discu-
tido en el presente trabajo, y la exposicion del método grafico basado en las anteriores
simplificaciones solo pretende arrojar nociones sobre las relaciones entre variables de
diseno.

En la figura 2.17 se ilustran las diferentes relaciones, que una vez definidas en térmi-
nos de i, cyqr ¥ Wy, se exponen en el diagrama C-W. Para ilustrar, se escoge una corriente
de 8 mA y una inductancia de 2.7 nH con Q = 6,0. La recta frecuencia confirma la
relacion inversa entre la capacitancia parasita de los elementos activos (que aumenta
con w,) y la capacitancia del varactor, para una misma frecuencia de oscilacién. Por
otro lado, la recta arranque representa la condicién propuesta en (2.16) para a = 3. Los
puntos C-W a la derecha de la recta de arranque, son puntos de operacion en los que su
W,,, garantiza que las pérdidas del resonador son sustentadas por la transconductancia
de los elementos activos, en la medida indicada por (2.16). Por tltimo, la recta de ran-
go delimita todo los lugares C-W pertenecientes a puntos de operacién cuyo rango de
excursion sea un voltaje limite, en este caso 3.0 V. La region superior de la recta reune

5 . .’ . ./ .7
°Considera la operacién del transistor en regiéon de saturacién
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Figura 2.19: Relacién C-W para I = 8 mA con inductor Q = 2.5

los puntos donde el rango de excursién es menor que este voltaje, segun (2.15) y (2.26),
mientras que la zona inferior, todo aquellos que, matematicamente, corresponden con
un rango de excursién superior. Si esta tensién se establece hacia Vj;, ... (ec. (2.24)), la
recta rango se constituye en la linea divisoria entre los puntos de operacion limitados
por corriente, y los limitados por voltaje. Asi, cuando el punto de operacién C-W donde
las condiciones de arranque y frecuencia coinciden se ubica justo debajo de la division
dada por rango, se espera que el rango de excursion se mantenga constante hacia Vi, ...,
es decir, se encuentre limitado por voltaje.

Reduciendo la corriente, pero aplicando el mismo inductor, como se propone en la
figura 2.18, desplaza la recta rango hacia abajo, ubicando el punto de interseccién entre
arranque y frecuencia en la zona limitada por corriente. Alli se espera que el rango de
excursion sea proporcional al consumo d corriente, pero menor que el alcanzado en la
figura 2.17, observando una notable influencia de la corriente en la amplitud de la osci-
laciéon. Del mismo modo se verifica un leve desplazamiento de la recta arranque hacia
anchos de canal mas amplios, indicando que es necesario aumentar la geometria de los
transistores, con el fin de mantener la transconductancia de los elementos activos en
presencia de una menor corriente. Por otro lado, una reduccion del factor de calidad,
como sugiere la figura 2.19, aumenta la transconductancia del resonador, y eleva la geo-
metria minima que los transistores deben mostrar para satisfacer el criterio de arranque.
Debido al escalamiento de las pérdidas, el rango de excursién se reduce drasticamente,
reflejado en un descenso sustancial de la linea rango hacia valores negativos®, dado que

6Estos valores son negativos debido al resultado mateméatico de aplicar (2.25) en (2.26), y despejar
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las pérdidas del inductor propuesto superan ampliamente al gy, ;4. que permitiria una
excursion de 3.0 V con 8 mA. Particularmente, el punto de operacién fijado en el cruce
de arranque y frecuencia (que garantiza se cumplan las dos criterios simultdneamente),
alcanzara un rango de excursién mucho menor, dentro de la zona limitada por corriente.

2.4.2. Compromisos de diseno a partir del ruido de fase

Tomando la expresién simplificada para ruido de fase expuesta en la ecuacién (B.43)
después de ajustar la geometria de los transitores, y la frecuencia de operacion, se
obtiene que:

L?-1
V2

tanque

,C{foff} o (239)

donde se ha asumido la dominancia de la corriente de ruido del drenador, y se ha
aproximado I'? . a 0.57. Como se discutié en las secciones 2.1.2 y 2.4.1, la estima-
cién de amplitud de senal en el resonador considera la zona de operacion, sea limitada
en corriente o limitada en voltaje, donde la amplitud de la senal es proporcional a la
corriente, o ajustada a una tension limite respectivamente. A través de estas interpre-

taciones, (2.39) se redefine como:

L%g2 | Lootar limitado en corriente

E{foff} [0 (240)

L?Lier/VAp  limitado en voltaje

A partir de alli se verifica, que en la zona limitada por corriente el ruido de fase se
reduce con la corriente, mientras que sobre la regién limitada por voltaje se incrementa.
Asi, la corriente debe incrementarse hasta que el punto de operacién se ubique en el
limite de las dos zonas. De las figuras 2.17 y 2.18 se dedujo que un aumento en la
corriente de operacion puede llevar a un cambio de regiéon. Un incremento de corriente
mas alld del limite de las dos zonas (linea rango) introducira el punto de operacién a
la regién limitada por voltaje donde el rango de excursion permancera casi constante,
y segun (2.40), el ruido de fase aumentaré.

Conocer este sencillo compromiso justifica la bisqueda de amplios rangos de ex-
cursién, para los menores consumos de corriente, o aquellos que permitan el consumo
de potencia propuesto. Junto con el ruido de fase, los compromisos entre variables de
diseno expuestos en esta seccién hallanan el camino para la seleccion de un punto de
operacion que satisfaga simultaneamente los requisitos cuyos modelos se han planteado
anteiormente. Llevar a cabo la operacién de diseno consiste en la seleccién sistematica
de cada variable, con el fin cerrar el espacio de disenio a conjuntos més estrechos, y
a relaciones mas directas. Previo a la seleccion de las condiciones de polarizacion del
circuito, la tarea de diseno debe enfocarse a la seleccién de los elementos pasivos, cuya
influencia es decisiva en el control de la frencuencia central, y la aparicion de pérdidas.
Las caracteristicas de estos elementos pasivos no presentan dependencia visible con la
corriente de operacién, razén por la cual se sugiere resolver su disenio en primera medi-
da, para abordar posteriormente elementos activos, cuya seleccién no solo depende de

C,. Cantidades negativas significan que este rango de excursién no es alcanzable bajo las condiciones
dadas.
"Seccién B.2
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las condiciones de polarizacion, sino de las caracteriscticas mostradas por los elementos
pasivos previamente escogidos.

2.4.3. Aplicacién de las especificaciones

Atendiendo a las especificaciones formuladas por el estandar Bluetooth para el osci-
lador controlado por voltaje, como son frecuencia central (2.44 GHz), frecuencia minima
(2.40 GHz), frecuencia maxima (2.483 GHz), y ruido de fase (-128 dBc/Hz a 3 MHz),
se aplican los compromisos formulados en la seccion 2.4.2. Asumiendo la dominancia de
la corriente de ruido del drenador, la ecuacién (B.43) calculada con valores practicos®
y con los propuestos por el estandar Bluetooth, obtiene:

2 24,824 - 104\
—128 =10 - log [167r2 1,38 -1072%- 300 - 3 {(0,35 1075 —)

1,323 102

N (o a5 16 27758 104>‘11 (244109 121 1 (2:41)
’ 6,268 - 102 (3,0-105)2 V2, e
donde se sigue que:
— 128 > 10 - log (10,126 - 10°) + 10 - log ( L > (2.42)
tanque

para que satisfaga la condicién impuesta por el ruido de fase. Aplicando (2.40) se
obtiene:
1,565 - 102 — {L2g,52anque/IP0lW’ limitado en corriente (2.43)

L*Lyotar/ V}?mite limitado en voltaje

A partir de esta simplificacion, pueden encontrarse los primeros indicios para la seleccién
de la inductancia, posterior a la seleccion de la corriente de operacién. En este sentido,
para que el disenio alcance prestaciones como las propuestas por el estado del arte, se
adopta un consumo de potencia inicial para el disenio del oscilador. En la figura 1.18
se registra la potencia consumida por diferentes VCO en tecnologia CMOS 0.35 pm,
con valores entre 2.7 mW y 36.5 mW. Una eleccién inicial razonable para este diseno
es 15.0 mW, ya que constituye un punto intermedio de este rango. Esta apreciacion
cualitativa es valida como opcion inicial, ya que el tarea de diseno se encargara de
afirmar o descartar ese punto. Teniendo en cuenta que Vpp serd 3.3 V, el consumo
de corriente inicial se estima alrededor de 4.5 mA. Este consumo de corriente puede
parecer insuficiente, comparado con los empleados en las figuras 2.17, 2.18, y 2.19,
donde se usaron valores mayores, incluso en los dos tltimos donde el rango de excursién
quedé limitado por corriente. Sin embargo, la busqueda de bajos ruido de fase no solo
se alcanza por la via de un aumento en la excursién de la senial (aumentando I), sino
que también se puede lograr con la reduccién de gianque (acotando gr,).

Alternativamente, la eleccion del inductor puede estar limitada dentro de un con-
junto de pocos ejemplares caracterizados fisicamente por el fabricante. Para este caso
donde la relacion g;, contra inductancia es fija, la estrategia de disenio debe supeditar la
eleccion de la corriente de operacion a las caracteristicas del inductor propuesto, tal que
le permitan alcanzar niveles de ruido de fase exigidos por el estandar de comunicacion,
a pesar de la posibilidad de alejarse de la tendencia en consumo de potencia.

8 Aplica los pardmetros dados por modelo BSIM3v3 de Austria Micro Systems



Capitulo 3

Resonador LC integrado

Después de abordar las relaciones entre variables de diseno como se esbozaron en el
capitulo anterior, es consecuente adaptar tales compromisos en el disenio de los elemen-
tos pasivos involucrados en la implementacién del oscilador controlado por voltaje. Para
este propdsito, deben conocerse las caracteristicas de los mismos, y las particularidades
que le atanen a su disposicién dentro de un circuito integrado, siendo estas peculia-
ridades relevantes y decisivas para su descripcion circuital. Establecidas las relaciones
entre sus caracteristicas fisicas y su comportamiento eléctrico, la tarea de diseno de ele-
mentos pasivos integrados alrededor del dimensionamiento y adapatacién a un proceso
de fabricacién, se concentra en alcanzar prestaciones que favorezcan el desempeno del
oscilador integrado en un punto de operacion.

El diseno del oscilador controlado por voltaje, demanda un resonador LC que le
permita sintonizarse con exactitud dentro del rango de frecuencias propuestas por las
especificaciones del sistema de comunicaciones, asi como mantener un bajo consumo
de potencia y ruido de fase. Materializar tales exigencias a través de los elementos in-
volucrados en la implementacion del oscilador integrado, requiere una cuidadosa iden-
tificacion de sus caracteristicas fisicas, y seleccion de variables enfocadas a satisfacer
requisitos como frecuencia central, rango de sintonia y reduccién de ruido, principal-
mente.

Una revision de elementos integrados pasivos como el inductor y el varactor, sera pre-
sentada en este capitulo. Inicialmente, se dedicara una descripcion del inductor inte-
grado, para indagar acerca de la importante relacion entre sus variables geométricas y
sus caracteristicas eléctricas, seguida por la aplicacion de una estrategia de diseno enfo-
cada en la bisqueda de un inductor 6ptimo. A continuacién, una aproximacion basica
al varactor integrado dard luces sobre los compromisos de diseno que deben cumplirse
para este dispositivo. Una vez fijadas las caracteristicas del inductor, las variables del
varactor seran ajustadas buscando que sea posible satisfacer las especificaciones para la
frecuencia de oscilacion. Finalmente, la extraccion de algunos pardametros concentrados
del resonador disenado, arrojara una visiéon cuantitativa del modelo circuital equivalen-
te, con el fin de establecer criterios de desempeno, utiles en el diseno de los elementos
acivos.

37
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3.1. Introducciéon

En la seccion 1.1 se discutio acerca de la existencia de elementos pasivos almace-
nadores de energia, como inductores y capacitancias, que conforman el resonador LC.
Despreciando las pérdidas éhmicas, un impulso de corriente inyectado en el resonador
bastarfa para obtener una senal de oscilacién estable, como se indica en la ecuacion (1.1).
Sin embargo, la implementacién de inductores y capacitancias variables integradas no
solo involucran pérdidas, sino que hacen mas compleja la descripcién de fenémenos
parasitos en términos de las variables geométricas.

A partir de la teoria basica sobre osciladores, expuesta brevemente en capitulos
anteriores, se deduce que el diseno del resonador debe enfocarse a la reducciéon de
pérdidas, con el fin de mejorar prestaciones como ruido de fase y consumo de potencia,
asi como satisfacer especificiaciones de frencuencia central, de la forma como se expresa
en (2.19) y (2.20). Un reconocimiento de las estructuras integradas equivalentes a la
inductancia y la capacitancia variable, es paso necesario para la identificacion de una
estrategia de diseno que asocie el comportamiento eléctrico de tales elementos con su
dimensionamiento.

3.2. Inductor integrado

El inductor integrado es la aplicacién de la inductancia para el resondor LC, dentro
de la topologia de oscilador complementario, mencionada en capitulos anteriores. La
particular disposicién del inductor integrado en forma de espira plana de metal (figura
3.1), involucra una variedad de fendmenos eléctricos dependientes de la distribucién
geométrica, concentrando la tarea de diseno alrededor de compromisos entre area y
pérdidas de energia. Una revision del modelo circuital que aproxime estas dependencias
dara luces sobre la compleja relacién entre las variables del inductor, fortaleciendo el
criterio de seleccion de la inductancia, y con ello, delimitando sus efectos para las demas
variables de diseno del oscilador.

Figura 3.1: Espiras planas cuadrada y octagonal

El inductor integrado es un elemento protagénico dentro del diseno del oscilador
integrado debido a que la variedad de formas en que puede implementarse repercute en
una igual diversidad de maneras en que las variables de otros elementos del circuito,
como los elementos activos, o la capacitancia variable, pueden comprometerse. El diseno
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del inductor éptimo debe tener en cuenta la influencia que este elemento tiene en el
desempeno del oscilador. Frecuencia de oscilacién, amplitud de la senal de salida y ruido
de fase son fenémenos donde la inductancia esta directamente involucrada, siendo estos
tres, criterios posibles para la seleccién del inductor.

Contextualizado en la aplicacion de un estandar de comunicacion inaldmbrica, el
diseno del oscilador debe enfocarse en reduccion del ruido de fase debido a los efectos
indeseados que este ejerce sobre los canales adyacentes, como se indicé en la seccion 1.2,
conociendo ademas, que la presencia de esta perturbacién estd influenciada por cada uno
de los componentes del oscilador. A partir de la ecuacién (B.26), se deduce el impacto de
la magnitud de la inductancia en el ruido de fase. De alli surge la necesidad de alcanzar
un diseno de inductancia reducida, sin olvidar el compromiso con la disminucion de
pérdidas 6hmicas del inductor, que se planteé en las ecuaciones (2.5) y (2.11).

Particularmente, la busqueda de relaciones favorables en el disenio del inductor, es
equivalente a la busqueda de altos factores de calidad. El factor de calidad calculado
arrojard una estimacién acerca de la relacion entre la impedancia reactiva equivalente
y la impedancia real, siendo este tultimo sintoma de la existencia de pérdidas 6hmicas.
Se hace necesaria una descripcion de los fendmenos eléctricos, en términos elementos
circuitales concentrados, con el fin de discretizar las relaciones mas importantes entre
comportamiento y dimensionamiento, y simplificar la busqueda de inductores éptimos
a la luz de un proceso de fabricacion.

3.2.1. Descripcion del inductor integrado

El inductor integrado tipico consiste en una espira plana de segmentos de material
conductor, similar a las registradas en la figura 3.1. Debido a su particular distribucién
dentro de un circuito integrado, el comportamiento eléctrico de esta estructura encierra
un conjunto de importantes fenémenos parasitos, que deben ser enunciados e interpre-
tados a partir de la influencia que tengan las variables geométricas en la incidencia de
tales espurios.

La caracteristica més importante de la espira, es la magnitud de la inductancia.
Asi como los arrollamientos de metal o bobinas, la inductancia de la estructura integrada
es directamente proporcional al flujo magnético que se desplaza a través del eje de la
espira. Mayores areas de flujo y mayor ntimero de vueltas aportan a esta magnitud,
representando por otro lado repercusiones colaterales en la aparicion de otros fenémenos
parasitos. Uno de ellos, es la presencia de corrientes de eddy en el sustrato. Dada la
particularidad de tratarse de una espira de metal plana integrada, el flujo magnético
ocasionado penetra el sustrato, induciendo corrientes parasitas, que circulan en sentido
contrario que las corrientes sobre el inductor. Como se describe en la seccion A.3.1, la
presencia de corrientes de eddy en el sustrato y sobre las espiras interiores del inductor,
afecta el desplazamiento de la corriente sobre el metal, representando un aumento de la
resistencia equivalente y una disminucién de inductancia, que simultaneos, perjudican
el factor de calidad total.

Tan importante como precisar acerca del valor de la inductancia, es la identificacion
de los demés fenémenos parasitos presentes en el inductor integrado. Una discretizacion
en elementos circuitales concentrados se ilustra en la figura 3.2. De una sencilla inspec-
cién de los fendmenos descritos en la seccién A.3, surge el esquema equivalente que
aqui se muestra. Las pérdidas éhmicas del inductor, cuyo comportamiento se describe
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dependiente de la frecuencia, se concentran como una resistencia en serie con la induc-
tancia. La capacitancia entre espira y sustrato, hace pensar acerca de la dependencia
de este elemento parasito con el ancho de la espira y la altura de metal. Una capaci-
tancia lateral entre espiras, resulta proporcional a la longitud total del arrollamiento,
e inversamente proporcional al espaciamiento entre espiras, alertando sobre el papel
de estas dimensiones. Por ultimo, las pérdidas hacia sustrato han sido concentradas en
una red RC, cuyo valor depende del dopamiento y la profundidad de esta estructura,
y cuya descripcion se resuelve a partir de complejas relaciones electromagnéticas, que
suelen recurrir a herramientas de software para su estimacién [2]. El modelo circuital
pi condensa los anteriores elementos, y los dispone en una red RLC como la mostrada
en la figura 3.3. Esta red reune equivalentes pasivos como resistencias, capacitancias, y
l6gicamente, una inductancia.

Metal

Figura 3.2: Asociacion de los elementos del modelo pi con un proceso tipico.

Una vez conocido este equivalente RLC, el estimador de desempenio mas 1util es el
factor de calidad, expresado como la relacién entre la energia almacenada, contra la
energia disipada. Para redes pasivas, el factor de calidad se calcula sobre la impedancia
equivalente, con la expresion:

_ [Im(Z.)
|Re(Zeq)]

Para hacer uso de tal relacion, debe identificarse el modelo pi como una red de dos
puertos, y estimar la impedancia equivalente sobre uno de ellos que sera conocido como
“externo”, y sobre el opuesto que se conocera como “interno”. Asi mismo, la impe-
dancia diferencial que resulta de aplicar una tensién entre los dos extremos de la red,
ayudard a calcular el factor de calidad diferencial. Aplicando un inductor cuadrado
como el mostrado en la figura 3.1, la impedancia equivalente vista en el terminal ex-
terno es diferente a la vista en el terminal interno, debido a la adaptaciéon en este iltimo
de un segmento de metal inferior para salida de senal, aumentando alli la capacitancia
equivalente. Asi, se espera que el factor de calidad calculado en el terminal externo, sea
ligeramente mayor que el correspondiente al terminal interno [2].

La obtencién del factor de calidad para cada puerto y diferencialmente, se facilita

Q (3.1)
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Figura 3.3: Modelo circuital 7 para el inductor planar. Las capacitancias Cpx son diferentes
debido a la inclusién del segmento de salida en el terminal “interior” del inductor.
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Figura 3.4: Equivalente en pardmetros Y del modelo pi

interpretando esta red pasiva en términos de su equivalente Y de dos puertos', como
se muestra en la figura 3.4. Una vez calculados cada uno de los elementos del modelo
pi, la conversién al modelo Y se facilita por la simitud entre sus topologias.

A partir de esta conveniente representacion, el calculo de la impedancia diferencial
se expresa como:

1 1 1
Zierencia :Rl +X’ - + 2
dif ! dif T JAdif (_}/12>H(Y11+Y12 YQ2+Y12> 32
_Yu—l—Y22+2Y12

YinYas — Y7

(3.3)

asumiendo que el nodo de referencia como una tierra virtual. Este punto de vista pro-
puesto en [35], ofrece una estimacién indirecta del impacto de cada uno de los fenémenos
parasitos en la impedancia equivalente.

3.2.2. Compromiso entre variables de diseno

Después de identificar las relaciones posibles entre las variables geométricas del
inductor planar y los diferentes fenémenos parasitos, es 1til encontrar una ruta 6ptima

1Para una red pasiva, se asume Yo = Yo
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de diseno que garantice que la seleccién de las dimensiones conlleve a un inductor
optimo en términos de factor de calidad, acotando que el factor de calidad ain se
considera un indicador cualitativo del inductor. A pesar que el factor de calidad se
estima cuantitativamente con (3.1), el diseno no persigue converger a un valor exacto,
sino alcanzar el mayor posible para un conjunto de dimensiones dadas.

El ancho de la espira de metal, es una de las variables geométricas mas evidentes del
inductor, teniendo importante repercusion en la capacitancia parasita hacia sustrato, y
en la resistencia total del inductor. Espiras méas anchas facilitaran el paso de la corriente,
que en suma, representarian menores pérdidas ohmicas. Sin embargo, mayores anchos
de espira, implican inductores mas grandes para un nimero de vueltas dado, y junto
con una expansion del area del metal, mayor es la capacitancia parasita, y mas facil el
acople de la senal hacia sustrato, aumentando de nuevo la impedancia equivalente.

La inductancia es proporcional al cuadrado del nimero de vueltas (ecuacién (A.7)),
y se espera que para un valor de inductancia dado se mantenga la misma cantidad
de giros. Mantener un nimero de vueltas constante para diferentes areas de inductor
trae diferentes consecuencias. Una cantidad de arrollamientos fija, en un area reducida
(quizas en busca de menor capacitancia) aproxima las espiras interiores hacia el centro
del inductor, haciéndolas suceptibles a corrientes de eddy y aumentando la impedancia
total del inductor. Asi que los inductores que busquen menores areas, deben apuntar
a menor numero de vueltas, pero deben afrontar una reduccién de la magnitud de la
inductancia total. Alternativamente, la “negociacién” con el area puede ceder un poco
y buscar mayor area, ya que la inductancia también es proporcional al flujo magnético,
y este a su vez depende del area transversal por el cual fluye. Sin embargo, areas mas
grandes aumentan las pérdidas de energia debidas al flujo magnético ocasionado por las
corrientes de eddy en el sustrato. Puede pensarse en hacer uso del espaciamiento entre
espiras para dar mas libertad al diseno, y relacionar las variables de una forma mas
conveniente, y asi, aprovechar un menor espaciamiento para introducir mas vueltas en
un area determinada. Pero el espacimiento entre espiras también influye en la forma de
capacitancia entre espiras, cuyo magnitud es proporcional a la longitud del trazado el
inductor (ecuacion (A.11)), Un aumento de la inductancia, por la via de mayor nimero
de vueltas, incrementard esta capacitancia parasita.

Existen diferentes maneras de asociar las variables del inductor. Esto supone que
debe existir un punto intermedio que “negocie” entre lo deseable y lo indeseable, y que
solo se conoce teniendo una relacion deterministica entre dimensiones y desempeno, que
ain no es evidente, o hallarlo aplicando el modelo circuital equivalente, en funcién de
los modelos matematicos expuestos en la seccién A.3.2. Con el fin de hacer descriptiva
esta aplicacién, deberd barrerse una variable dentro de rangos factibles o propuestos
por la literatura especializada, y verificar el impacto en el factor de calidad diferencial
del inductor.

Para ilustrar este dinamica, se programa un script en Octave con las ecuaciones
(3.1), (3.2)2, (A7), (A.10), y (A.11) considerando un inductor cuadrado. La “oquedad”
del inductor, considerada como un estimador de la “densidad” de area del inductor, se

redefine como:
n-w+(n—1)s

6= (3.4)

dprom

2No se incluye una relacién directa entre las dimensiones, C; y Rs. Se asumié un mismo valor
promedio para todos los calculos
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Figura 3.5: Factor de calidad calculado en funciéon del didmetro promedio, para diferentes
anchos de espira.

donde dpom es el obtenido con (A.8), n es nimero de vueltas, w es el ancho de la
espira, y s el espaciamiento interespira. Para un inductor cuadrado, la longitud total
del trazado de la espira se aproxima con:

ltr‘azo =4-n- dprom (35)

Como se propone en [35], el barrido de las variables se realiza con rangos tipicos
para las dimensiones, recomendadas en trabajos previos. Para el diametro exterior se
comprende un rango de 100pm a 200pum, ancho de espira desde 5um a 20um, y es-
paciamientos entre 2um y 10pum. El uso del didmetro externo e interno en el modelo
puede simplificarse con el didmetro promedio, que se calcula con (3.4). Para cada com-
binacién de dimensiones, resulta un niimero de diferente de vueltas posibles, y con ello,
de inductancia, resistencia, capacitancia parasita, etc. La figura 3.5 ilustra el factor de
calidad calculado numéricamente con (3.1) y (3.2), para diferentes anchos de espira.

El factor de calidad calculado por este método no necesariamente corresponde con
el obtenido en una implementacién real, pero su tendencia arroja un entendimiento
acerca de cudles son las variables mas decisivas en la estimacion de tal factor. En la
figura 3.5 se identifica que el factor de calidad aumenta ligeramente a medida que se
incrementa el didmetro promedio. Esto obedece a que un incremento del drea de la
espira permite mayor paso de flujo magnético reflejaindose en un escalamiento de la
inductancia equivalente. También se distingue que el factor de calidad aumenta con el
ancho de espira, resultado del que se puede comprobar que la impedancia diferencial

equivalente, como se propone en (3.2), es menos dependiente de 7

ﬁ (que comprende
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Relacion con w=10pm, s=5.0um
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Figura 3.6: Factor de calidad calculado en funcién del diametro promedio, para diferente
namero de vueltas, w = 10um, s = 5,0um.

Cozido), ¥y mas dependiente de ;le que incluye Rac (cuya resistencia disminuye con el
aumento de w). Otras variables, como el nimero de vueltas y el espaciamiento se fijan
constantes, con el fin de reparar plenamente en los efectos del didmetro promedio y el
ancho de espira. Para este caso, n se establece en 4, y s en 5,0um

Aumentar el nimero de vueltas n para un mismo diametro promedio, disminuye el
factor de calidad, como se ilustra en las figuras 3.6 y 3.7. Este comportamiento revela
que un mayor numero de arrollamientos dentro de un area dada aumenta la presencia
de corrientes de eddy en las espiras més internas, oponiéndose mas fuertemente al paso
de corriente de senal, y por lo tanto, disminuyendo el factor de calidad diferencial. Para
la figura 3.7 se establece w = 20um y s = 5,0um, indicando que el factor de calidad
del grupo de muestras aumenta siguiendo la tendencia descrita en la figura 3.5 (mayor
factor de calidad a mayor w), pero localmente se reivindica la reduccién relativa del
factor de calidad ante un aumento de n.

En las figuras 3.8 y 3.9 se ilustra el factor de calidad calculado variando el espacio
entre espiras s. En 3.8 se muestra cémo el factor de calidad disminuye para interes-
pacios mas grandes, ante un nimero de vueltas y ancho de espira fijos, comprobando
que con espaciamientos mayores las espiras son desplazadas hacia el punto central del
inductor, donde aumentan las pérdidas por corrientes de eddy sobre el metal. Sin em-
bargo, para diametros mayores, la tendencia parece revertirse, debido a que la longitud
del trazado de la espira se hace mas grande, y con él la capacitancia Cegpirq aumenta
su impacto en la reduccion de la reactancia equivalente y el factor de calidad. La figura
3.9 registra los resultados calculados para un mayor nimero de vueltas, implicando una
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Relacion con w=20pm, s=5.0um
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Figura 3.7: Factor de calidad calculado en funcién del diametro promedio, para diferente
namero de vueltas, w = 20um, s = 5,0um.
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Relacion con w=15um, n=4
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Figura 3.8: Factor de calidad calculado en funcién del didmetro promedio, para diferentes
espaciamientos, con w = 15um, n = 4.
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Relacion con w=10um, n=8
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Figura 3.9: Factor de calidad calculado en funcién del didmetro promedio, para diferentes
espaciamientos, con w = 10um, n = 8



48 CAPITULO 3. RESONADOR LC INTEGRADO

longitud de trazado méas grande aun. Bajo la condicién de mayor nimero de vueltas,
la ventaja mostrada por inductores “huecos” queda descartada ante el escalamiento de
la capacitancia interespira, mostrando una tendencia decreciente del factor de calidad
para w = 10um y n = 8.

Debido a que estas figuras arrojan datos calculados a partir de los modelos ma-
tematicos para inductancia, resistencias y capacitancias, las dimensiones para diametro
promedio se barren indistintamente de si pertencen a regiones fabricables o no, dados
un ancho y espaciamiento entre espiras. Una simple inspeccién de la grafica 3.9 da
cuenta que el conjunto diametros promedio posibles para un inductor cuadrado con
w = 10,0um, n = 8 y s = 8,0um, inicia alrededor de 140um, y no desde 100um como
lo hace el barrido, ya que un inductor con tales caracteristicas no es realizable con un
didmetro promedio menor que 140pum. Hacer extensiva esta consideracion a la lectura
de los resulatdos arrojados por las deméas combinaciones, fortalecerd la interpretacién
de las tendencias mostradas.

Claras tendencias arrojan los anteriores resultados, pudiendo condensarse a modo
de compromisos de disefio. Segin se observa, la busqueda de mejores factores de cali-
dad no excluye totalmente diametros mayores, siempre y cuando el nimero de vueltas
se mantenga reducido. Al parecer el mejor crecimiento del factor de calidad ante un
didmetro dado, se obtiene ampliando el ancho de la espira, como ilustra la figura 3.5.
Para permitir la ampliacién de esta dimension, debe entonces reducirse el nimero de
vueltas y el espaciamiento para que la longitud del trazado sea menor, y para que los
segmentos del inductor se dispongan mas alejados del centro. Segin la figura 3.8 la
eleccién del menor espaciamiento mejora el factor de calidad, compromiso que puede
revertirse si el nimero de vueltas aumenta como en la figura 3.9.

Después de hacer una idea de estos “gradientes” de desempeno, puede considerar-
se que el espaciamiento entre espiras tiene un impacto sustancial en la variacion del
factor de calidad, y debe ser ajustado al mimino. La literatura recomienda un valor
de aproximadamente 2,0um como minimo de este valor, satisfaciendo simultaneamente
el espaciamiento entre metales exigido por el proceso de fabricacion. Esta eleccién no
tendria validez para inductores de un considerable nimero de vueltas, por lo que la
cantidad de giros debe tender a su reduccién. A pesar de ser proporcional al cuadrado
de n, el valor de la inductancia también depende directamente del flujo encerrado y
del area que lo contiene, por lo que una reduccion del nimero de vueltas se compen-
saria con un aumento del didmetro promedio del inductor. Si bien por este medio se
hallarfa un ligero aumento de la inductancia (ya que aumenta la presencia de corrientes
de eddy en el sustrato), el destino de la ruta de diseno es encontrar el mejor factor
de calidad posible, sea a través de un aumento de la reactancia equivalente, o de una
disminucién de las pérdidas 6hmicas. El primer cometido esta limitado por la ingente
cantidad de area que demandaria su implementacién, y porque, segiin se describio en
(B.26) y en la seccién 2.4, la inductancia equivalente favorece la presencia de ruido de
fase. En contraparte, una reduccién de las pérdidas 6hmicas del inductor significa una
reduccion de la resistencia equivalente y de la transconductancia del resonador, que,
como se mencioné en la seccion 2.4, da mucha mas libertad a las demas variables de
diseno del oscilador. Por esta razén, el ancho de la espira no debe fijarse al minimo,
sino que debe aumentarse paulatinamente como resulté en el calculo de la figura 3.5,
quizas hasta justo antes que la capacitancia C,,;q, revierta el crecimiento de Q.

Con este entendimiento de los compromisos de diseno, la descripcion del inductor
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planar con herramientas de computo serd mas provechoso. Tales recursos ofrecen una
visién mucho méas detallada de estas tendencias, y a partir de alli se fijan las variables
de diseno que reunan las caracteristicas buscadas en un inductor 6ptimo.

3.2.3. Seleccion del inductor integrado

Las anteriores relaciones ayudan a hacer una idea del impacto de los fenémenos
eléctricos en términos de las dimensiones, que asi definidas, son la piedra de toque en
la tarea de diseno de inductores planares. Sin embargo, deben conocerse con exacti-
tud la magnitud de los variables ajustadas. Cuantificar cada resultado, contextualizado
ademads con un proceso de fabricacion, es el proceso definitivo en el disenio del in-
ductor, siendo menester en ello, herramientas de computo que asuman las relaciones
anteriormente planteadas y las describan en forma numérica. Sin embargo antes de ha-
cer seleccion de tales variables geométricas, debe contextualizarse al inductor a partir
de su relacion con el ruido de fase, con el fin de delimitar la bisqueda hacia valores
convenientes.

Usando las relaciones indicadas en la secciéon 2.4.2, se delimita el espacio de bisque-
da para la inductancia, empleando las especificaiones de diseno. En la figura 3.10 se
identifica el comportamiento calculado del ruido de fase respecto a la inductancia, iden-
tificando en cada curva los efectos de la zona de operacién. Para operacion limitada por
corriente, la ecuacién (2.43) pronostica una fuerte dependencia del ruido de fase con
gr- Ante mayores factores de calidad, esta transconductancia se reduce segun (2.25),
reduciendo el ruido de fase, en presencia de una misma corriente. El punto de inflexion
para cada curva, corresponde a la entrada en operacion limitada por voltaje. Los va-
lores de inductancia y factor de calidad para tales puntos garantizan que el rango de
excursion, modelado segiin (2.15), alcanza la tensién limite, que en este célculo se fija
en 3.3 V. Una vez alcanzada esta tensién, el ruido de fase segin (2.43) crecerd con la
inductancia. La corta separacion entre las curvas de la figura 3.10, entrada la opera-
cion limitada por voltaje, es despreciable, indicando de esa forma la pirrica influencia
del factor de calidad (y la transconductancia del inductor) en el calculo del ruido de
fase para esta zona de operacién. De la figura 3.10 se deduce la importancia de aplicar
mayores factores de calidad en con el fin de reducir ruido de fase. Encontrar el mejor
punto de diseno aplicando los parametros de proceso, demanda una extensiva bisqueda
en el espacio de variables del inductor, para encontrar una combinacién que satisfaga
los requisitos deseados.

Para este propédsito, se emplea una herramienta de computo que adapate los parame-
tros de fabricacion, con el cdlculo de diferentes variables eléctricas del oscilador, sobre un
amplio conjunto de ejemplares (dicho en otras palabras, combinaciones de dimensiones).
ASITIC es una herramienta CAD interactiva para el analisis, descripcién, y optimiza-
cion de elementos pasivos y estructuras de interconexion sobre sustratos conductivos,
que facilita esta tarea. Se trata de un software desarrollado por la Universidad de Cali-
fornia en Berkeley por Ali Niknejad, cuyos principios basicos estan contenidos en [58].
Esta herramienta permite el calculo de caracteristicas eléctricas como parametros S,
Y, Z, modelos pi para inductores de diferentes geometrias, a diferentes frecuencias. Los
parametros del proceso ingresan en forma de archivo con extensién .tek, asociando los
fenémenos calculados con un proceso de fabricacién real.

Por medio de ASITIC, se realizé un barrido de inductores, producto de considerar
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Figura 3.10: Ruido de fase calculado contra inductancia para diferentes factores de calidad.
Frecuencia central 2.44 GHz

diversas combinaciones posibles de dimensiones, dentro de los rangos tipicos propuestos
por la literatura, para el inductor cuadrado. Este conjunto de dimensiones inscribe al
didmetro externo entre 100pum y 250um, el ancho de la espira entre 10pum y 25um, y
el espaciamiento ajustado a 2um siguiendo la recomendacién de minimo s expuesta
anteriormente. El proceso de fabricacién introducido es el C35B4C33 de AMS, que
contempla una capa de metal de nivel 4, y cuya utilizaciéon reduciria la capacitancia
hacia sustrato anteriormente mencionada. Se aplica el peor caso de los parametros de
fabricaciéon* sobre la variedad de inductores arrojados, y se buscard al menos uno que
satisfaga los requisitos dados en la seccién 2.4.3 para ruido de fase.

Los resultados se clasifican segin el didmetro externo, y se registra el méaximo factor
de calidad hallado para cada didmetro. La tendencia obtenida se ilustra en la figura
3.11, donde se verifica que el mejor factor de calidad por didmetro externo, aumenta
monoétonamente con la dimensién del inductor. Es interesante identificar la diferencia
entre los factores de calidad alcanzados con los parametros tipicos, y aquellos obtenidos
aplicando los peores casos. A partir de alli, y de la dependencia expuesta respecto
al factor de calidad, puede esperarse que disenios dimensionados para el peor caso,
satisfagan holgadamente las relaciones propuestas para ruido de fase, y condicién de
arranque en presencia de parametros tipicos. Para este caso particular, la estrategia de

3Este conjunto de reglas es propiedad de Austria Micro Systems, y gracias a contactos interinsti-
tucionales, se permite su aplicacién en este trabajo de grado.

4Consiste en la introduccién de las mayores resistencias y menores alturas de las capas de metal,
garantizadas por AMS
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Figura 3.11: Maximo factor de calidad alcanzado en cada didmetro externo, aplicando el
proceso C35B4C3

seleccion del inductor se trabajara sobre el peor caso del proceso C35B4C3, en aras
de alcanzar un diseno robusto. Las caracteristicas geométricas de los inductores con
mejores Q para el peor caso del proceso por didmetro externo, se indica en la tabla 3.1.

Como se habia mencionado, el factor de calidad no solo depende del didmetro ex-
terno, sino de la combinacion entre ancho de espira, espaciamiento y niimero de vueltas.
Se comprueba que los mejores factores de calidad se obtienen con los menores espacia-
mientos, solo si el nimero de vueltas es relativamente bajo. Los resultados arrojados
por ASITIC muestran que el ancho de la espira no tiende al minimo, sino que se inclina
hacia valores méximos, reivindicando las suposiciones hechas en la seccién 3.2.2 con
la figura 3.5, sobre el impacto de la resistencia Rac en el factor de calidad total. De
la tendencia ilustrada en la tabla 3.1 se puede deducir que el méaximo factor de cali-
dad por didmetro externo podia continuar incrementdandose mondtonamente®, debido
al crecimiento del area encerrada por el flujo magnético. Sin embargo esta tendencia
podria verse limitada por restricciones en el area de intergracion o por la inductancia
méxima permitida para un ruido de fase exigido (en caso que la transconductancia g,
y la corriente de operacién permitan alcanzar operacién limitada por voltage).

Las carateristicas de los inductores seleccionados, se introducen al modelo de ruido
de fase descrito, y sus resultados se consignan en la figura 3.12. A diferencia de los datos
descritos en la figura 3.10, cada uno de los inductores escogidos se se caracteriza por
un tener un factor de calidad inico, que es el mayor posible para su didmetro, dentro

5Los resultados fueron obtenidos habilitando ASITIC para anélisis con corrientes de eddy.
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Diametro Ancho de | Espaciamiento | Numero | Inductancia | Factor de
externo [pum| | espira [pm] [pm] de vueltas | eq. [nH] | calidad dif.
100.0 10.0 2.0 2.5 0.69 1.32
105.0 10.0 2.0 3.25 0.9 1.39
110.0 15.0 2.0 2.25 0.53 1.55
115.0 15.0 2.0 2.25 0.59 1.61
120.0 15.0 2.0 2.5 0.68 1.67
125.0 15.0 2.0 2.25 0.5 1.74
130.0 20.0 2.0 2.25 0.55 1.82
135.0 20.0 2.0 2.25 0.6 1.89
140.0 20.0 2.0 2.25 0.66 1.96
145.0 20.0 2.0 2.25 0.71 2.02
150.0 20.0 2.0 2.25 0.76 2.08
155.0 25.0 2.0 1.5 0.51 2.24
160.0 25.0 2.0 1.5 0.54 2.29
165.0 25.0 2.0 1.5 0.57 2.33
170.0 25.0 2.0 1.5 0.6 2.37
175.0 25.0 2.0 1.5 0.63 2.41
180.0 25.0 2.0 1.5 0.66 2.45
185.0 25.0 2.0 2.25 0.94 2.5
190.0 25.0 2.0 2.25 1.0 2.56
195.0 25.0 2.0 2.25 1.05 2.61
200.0 25.0 2.0 2.25 1.11 2.66
205.0 25.0 2.0 2.25 1.17 2.7
210.0 25.0 2.0 2.5 1.31 2.76
215.0 25.0 2.0 2.5 1.38 2.81
220.0 25.0 2.0 2.5 1.45 2.85
225.0 25.0 2.0 2.5 1.52 2.9
230.0 25.0 2.0 2.5 1.59 2.95
235.0 25.0 2.0 2.5 1.66 2.99
240.0 25.0 2.0 2.5 1.73 3.02
245.0 25.0 2.0 2.5 1.81 3.05
250.0 25.0 2.0 2.5 1.88 3.1

Tabla 3.1: Registro de geometrias para inductores de mejor Q, por didmetro externo, obtenido
con ASITIC.
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Figura 3.12: Ruido de fase calculado contra inductancia para los inductores presenatdos en
la tabla 3.1. Frecuencia central 2.44 GHz

del rango de dimensiones mencionado anteriormente. Si cada punto representa el mejor
factor de calidad por didmetro, entonces cada ruido de fase en la figura 3.10 representa
el mejor ruido de fase calculado por diametro externo, ante una corriente de operacién
de 4.5 mA. A partir de esta observacién, los mejores inductores se hallardan hacia la
parte inferior de la figura, correspondiendo a aquellos de mayores dimensiones.

Otra consideracion que hasta ahora no se ha tomado en cuenta, es el nimero de
vueltas y su impacto en la distribucion del layout. Debido a la implementacion dual
del inductor (propuesta en la figura 2.15, y recomendada en [2]), debe disponerse un
espacio para la interconexion entre inductores, y de inductores a transistores y varactor.
El niimero de vueltas puede determinar si los terminales exteriores del inductor dual
estan maximamente alejados, o tan cercanos como la distancia que separa las espiras.
En el primer caso, los terminales estardan a una distancia considerablemente grande
del centro de la estructura dual (figura 3.13), en donde tipicamente se disponen los
elementos activos, haciendo prohibitivo el uso de largas conexiones de metal debido a
su notable efecto capacitivo y desplazamiento de la impedancia equivalente. El segundo
caso simplifica la conexion, ya que los terminales quedan alineados hacia el centro de
la estructura, como se distingue en la figura 3.14. Esta consideracién para inductores
cuadrados se convierte en un nuevo criterio de seleccion a partir del niimero de vueltas,
que como se considera en la tabla 3.1 puede ser entero o fraccional. Numero de vueltas
entero, o entero mas 1/4 o 3/4 garantiza que el terminal interno se derive hacia el mismo
costado que lo hace el externo, facilitando la conexion del inductor.

Haciendo extensiva esta consideracion a los inductores cuyo registro en la figura
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Figura 3.13: Inductor dual con terminales externos opuestos.

Figura 3.14: Inductor dual con terminales externos alineados.

3.12 sea menor que -128 dBc/Hz, se resuelve que el inductor de didmetro externo de
205pm, es la estructura que presenta el menor ruido de fase calculado (-128.95 dBc/Hz),
entre aquellas que satisfacen el criterio de nimero de vueltas anteriormente planteado.
El equivalente pi de este inductor se ilustra en la figura 3.15. Cabe anotar, que el
modelo matématico de ruido de fase, empleado en la clasificacion del inductor planar,
asume la dominancia de la corriente de ruido del drenador, cuya densidad espectral
de potencia © compromete directamente longitud de canal, 0.35um, cuya eleccién se
definié conveniente desde la seccién 2.4.1.

Para esta eleccién (L=1.17 nH, Q=2.7), la tendencia del ruido de fase respecto la
corriente de operacién se registra en la figura 3.16. Esta relacién se estima a partir de
los modelos expuestos en la seccion 2.4.1. Es importante aclarar que, a pesar de calcular
menores ruidos de fase ante corrientes inferiores de 3.5 mA, no hay diseno realizable por
debajo de este valor de corriente, ya que los transistores deberian sobredimensionarse
tanto que desplazarian la capacitancia del varactor a valores “negativos” para mantener
la frecuencia central de 2.44 GHz (figura 3.17).

6Ecuacién (B.43).
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Figura 3.15: Modelo circuital pi para el inductor seleccionado.

3.3. Varactor integrado

El diseno del oscilador controlado por voltaje, demanda un resonador LC que le
permita sintonizarse con exactitud dentro del rango de frecuencias porpuestas por las
especificaciones del sistema de comunicaciones. Materializar tales exigencias a través de
los elementos involucrados en la implementacion del oscilador integrado, requiere una
cuidadosa identificaciéon de sus caracteristicas fisicas, y seleccion de variables enfocadas
a satisfacer requisitos como frecuencia central, rango de sintonia y reduccion de ruido,
principalmente. En la secciéon anterior, se abrié la ruta de diseno con la identificacion y
seleccion del inductor planar, debido a su visible impacto en el desempeno del oscilador.
El varactor integrado sera tratado en este apartado, dando asi forma al resonador LC.

3.3.1. Descripcién del varactor integrado

Una vez descartada la posibilidad de aplicar a este disenio inductancias sintonizables,
la variacion de la frecuencia debe encargarse al desplazamiento controlado del valor de la
capacitancia. Asi como se sugiere en la literatura, y tal como se planteé en la secciéon 1.2,
una senal de control proveniente del sintetizador regula la frecuencia de oscilacion del
VCO. Una capacitancia controlada por voltaje o varactor, es dispuesta como parte del
resonador LC, y varia su capacitancia segiin la senal de tensién aplicada. Dependiendo
de la respuesta de voltaje contra capacitancia mostrada por este elemento, se escogen los
rangos de excursién permisibles a la senal de control, a partir del conjunto de frecuencias
de oscilacion permitidas por el estandar de comunicacién.

Tipicamente, la implementacion de la capacitancia variable aprovecha la particu-
lar manera como se distribuyen los portadores mayoritarios en un semiconductor ante
un campo eléctrico, en regiones como acumulacion, agotamiento o inversiéon, mostran-
do marcada similitud con un capacitor de placas paralelas de distancia variable. La
senal de voltaje que ocasiona el campo eléctrico, modula por este medio el grosor de
estas regiones, y asi, la capaciatncia equivalente. Para el varactor integrado, diferen-
tes disposiciones de difusiones p y n son usadas para reproducir esta caracteristica,
arrojando diferentes relaciones capacitancia-voltaje, que ubicadas dentro del resonador
LC, pueden representar diferentes rangos de frecuencia, asi como demandar diferentes
condiciones de polarizacion y senal de control.
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Figura 3.16: Tendencia del ruido de fase respecto la corriente de operacion, para L = 1,17nH,
Q=27 fo=244GH=

Diferentes estructuras semiconductoras se proponen para cumplir la funciéon de ca-
pacitancia variable. Estructuras como diodos varactores, varactores PMOS, varactores
de inversién, y varactores de acumulacién, aprovechan la caracteristica mostada por la
unién semiconductora, arrojando diferente desempeno. Como se muestra en la seccién
A .4, el diodo varactor es la estructura mas sencilla, pero una vez polarizado direc-
tamente, la capacitancia mostrada se incrementa exponencialmente, sin mencionar el
consumo de corriente que este punto de operacion devengue. Aprovechando la presen-
cia de uniones p-n, y la ubicaciéon en un pozo con diferente potencial que el sustrato,
la capacitancia de compuerta del transistor PMOS también puede ser controlada por
tension, aplicando una senal de voltaje entre compuerta y un nodo comun formado por
drenador, cuerpo y fuente.

Con el fin de adoptar un comportamiento mondétono, el cuerpo del varactor PMOS es
conectado al potencial méas alto del circuito, evitando que la estructura entre en region
de acumulacion (es decir, evitar la acumulacién de portadores mayoritarios que sucede
cuando V, > V), manteniéndose en regién de inversion (de alli que esta configuracién
se conozca como IMOS). Sin embargo, hacia V; = V, + |V,,| la formacién de canal
incrementa abruptamente la capacitancia, como se distingue en la figura 3.18, donde la
variacion de la capacitancia es mas sensible a senales pardsitas.

Como alternativa, la formacién de canal se inhibe con el reemplazo de Is difusiones
p+, por difusiones n+ (ver figura A.12). Por este medio, la capacitancia varia desde
regiones de acumulacién a agotamiento, variando la tension sobre el pozo n con la apli-
cacion de la tensién de control. También conocido como AMOS (MOS de acumulacién),
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Figura 3.17: Capacitancia de varactor calculada respecto a la corriente de operacién, pa-
ra L = 1,17nH, Q = 2,7, fo = 2,44GHz. La regién “factible” corresponde al conjunto de
corrientes donde la capacitancia sea positiva.

este varactor presenta una caracteristica mondtona y suave como se distingue en la fi-
gura 3.19. Para esta topologia, la senal de control se aplica sobre el pozo n, y la senal
oscilante sobre la compuerta. La tension efectiva sobre el varactor sera la diferencia
entre la tensién de control y el punto de medio de la senal oscilante. El diseno del va-
ractor AMOS debe buscar que esta tensién diferencia corresponda con la zona central
y maximamente lineal de la capacitancia, para que el valor medio de la capacitancia

corresponda aproximadamente con la equivalente al valor medio de la tension diferencia
(figura 3.20).

3.3.2. Compromiso entre variables de diseno

El varactor de acumulacién presenta las mejores prestaciones en cuanto monotonia,
linealidad y rango de sintonia [59]. Partiendo de esta recomendacién, el varactor de
acumulacion sera la topologia a usar en el disenio de la capacitancia variable.

Dependiendo de la diferencia de tension aplicada entre compuerta y cuerpo, los
portadores se distribuyen formando regiones de acumulacién o agotamiento. Cuando la
tension sobre compuerta supera la del cuerpo, los portadores son acumulados hacia la
compuerta, reduciendo su separacién. De esta forma, la capacitancia es maxima, y se
aproxima a C,, - W - L. Por otro lado, la capacitancia es minima cuando la tension en
el pozo n supera la aplicada sobre la compuerta, atrayendo los portadores del pozo, y
agotando la difusion.



58 CAPITULO 3. RESONADOR LC INTEGRADO

35613 | T ! ! !
3e-13
2.5e-13
2e-13

1.5e-13

Capacitancia[F]

1le-13

5e-14

Voltgje fuente-compuerta[V]

Figura 3.18: Relacion capacitancia voltaje para un varactor IMOS

No es sencillo precisar la capacitancia debida a este tltimo fenémeno, ya que depende
de forma como se disponga la regién de agotamiento, la cual depende de la distribucion
de las difusiones, la compuerta, la concentracién de portadores, etc. Sin embargo, el
escalamiento del area de la compuerta (C,, - W - L) influye proporcionalmente sobre
toda la relacién capacitancia—tensién, como se ilustra en la figura 3.21.

A pesar de la caracteristica mondtona de la capacitancia, la relacion no lineal res-
pecto a la tensién de pozo-n ocasiona distorsién de la senal de capacitancia para un
amplio rango voltajes. Se hace 1util la identificacién de una regién maximamente lineal
sobre la relacion C-V, como se muestra en la figura 3.22. La identificacion de esta zona
lineal reduce el rango de excursién que la senal de control debe aplicar para alcanzar las
frecuencias extremas requeridas por las especificaciones. No obstante, asi como la capa-
citancia se reduce proporcional con el area, también lo hace el rango de capacitancia en
la zona lineal, incluso, por debajo del rango de capacitancias necesario para satisfacer
fonin ¥ fmaz €n presencia de un inductor. Esta importante consideracién se aplica en el
modelo expuesto en la seccién 2.4.1, adicionando las tendencias para Cymiz ¥ C, in
que son las capacitancias méxima y minima necesarias para alcanzar de f, : a fmaz,
como se registra en la figura 3.23

Para el calculo de la figura 3.23 se aplica el inductor seleccionado en la seccién an-
terior en configracion dual (ver figura 2.15). Retomando la tendencia de la capacitancia
de varactor expuesta en la seccion 2.4.1, se verifica que un aumento del ancho de canal
reduce (), asi como constrine el rango de excursién de la region lineal del varactor. La
capacitancia central del varactor se selecciona hacia el centro de la zona lineal, posicion
caracterizada univocamente por una sola area de compuerta W, - L,. El incremento de
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Figura 3.19: Relacion capacitancia voltaje para un varactor IMOS
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Figura 3.20: Relacién de conversién amplitud-capacitancia a través de C (V).

la capacitancia parésita de los elementos activos, obliga a reducir C,,, y con ella la geo-
metria del varactor, que a su vez repercute en una reducion proporcional de los limites
maximos y minimos de capacitancia, y con ellos, del rango de sintonia posible.

En el calculo del modelo presentado se asume un alto factor de calidad para el
varactor (@) > 50). Esta caracteristica se mantiene valida, siempre que se conozcan las
condiciones geométricas lo garantizan. Segin [60], la resistencia serie a la compuerta
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Figura 3.21: Proporcionalidad de la capacitancia respecto al area de compuerta

del varactor se aproxima a:

1 L %74
Rs - m : (Rnw,D : W + Rpoli,D ' f) (36)
1

donde R, 0 es la resistencia del pozo-n (obviando su dependencia respecto a la tensién
de pozo), R,.i 0 la resistencia de polisilicio, y A es el area del varactor. Debido a la
dominancia de R,.,, la resistencia en serie esta fuertemente influenciada por la longitud
del canal. Con ello, el factor de calidad:

~1
W * Cynida
Qv = = |: 12 dod <Rpozo—n,lj : L2 + Rpoli,\j : WQ):| (38)

estard influenciado favorablemente por una reduccion en la longitud de canal.

3.3.3. Estrategia de seleccion del varactor integrado

La escogencia del varactor se basa en la seleccién de la geometria que permita ubicar
la capacitancia central en medio de la region lineal de la caracteristica C-V. Como se
menciond, el punto medio es caracteristico para cada area de compuerta, asi como el
rango de excursion lineal de la capacitancia.
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Figura 3.22: Aproximacion de la zona lineal

Definir una estrategia de diseno para el varactor requiere conocer como estan de-
finidos parametros de fabricacion como la movilidad, concentracion de los portadores,
voltajes de umbral, etc; como se definen en la secciéon A.4. Por otro lado, adoptar un
modelo circuital dado por un fabricante para el varactor asegura la concentracion de los
anteriores parametros en un equivalente circuital, sobre el cual se aplican senales de ten-
sion y se verifican valores de capacitancia, con ayuda de un software de simulacion, con
la certidumbre que tales desempenos se aproximan a los medidos experimentalmente.

Para este caso, se aplica el modelo de varactor CVAR, ofrecido por AMS. Este
modelo asume el varactor como el circuito que se ilustra en la figura 3.26, donde R4
y D4 son la resistencia y el diodo debidos a la unién de sustrato con pozo-n, Ry, y
Dy, la resistencia y el diodo debidos la unién lateral, Ls y Rg son la inductancia
parasita y la resistencia de compuerta, y R,; y Ry previenen el incremento abrupto
de la capacitancia en regién de inversién ocurrida en el transistor PMOS (figura 3.18).

Simulaciones realizadas sobre dimensiones ajustadas para este modelo de varactor
(W=1000pm : maximo recomendado, L=0.65um : ancho fijo recomendado), arrojaron
que un valor de capacitancia maxima de 3.06 pF y minima de 0.396 pF. La capacitancia
del punto de méxima pendiente (—9- 10_12§), es 2.1 pF, correspondiendo a una tension
Ve = —0,05V. Para esta geometria se estima una region lineal desde 1.37 pF hasta
2.44 pF, con una capacitancia central de 1.9 pF para una Vgg = —0,03V.

Debido a que la capacitancia decrece en la misma proporcion que el area de com-
puerta del varactor, W, es escalable a dimensiones menores para ajustar la capacitan-
cia central a la frecuencia de oscilacién. Para ilustrar cémo, asumase despreciable la
capacitancia de los elementos activos pronosticada en la seccién 2.4.1, es decir, que
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Figura 3.23: Relacién de capacitancias de varactor contra ancho de canal NMOS, aplicando
inductancia de 1.17 nH

w2 vt = (L Cy centra) " Aplicando la inductancia hallada de 1.17 nH, y la frecuencia
central de 2.44 GHz, se estima una capacitancia de varactor de 3.64 pF. Este valor
supera el limite maximo dado por la estructura de mayor ancho permitido, por tan-
to, debe disponerse dos varactores (W=1000um, L=0.65um) en paralelo a cada lado
del resonador, cada un de los cuales ajusta su geometria para que el punto central de
la regién lineal coincida con 1.82 pF. Retomando la proporcionalidad entre area de

compuerta y capacitancia, se formula la siguiente proporcién:

1,9-10712 1,82 10712 (3.9)
1000m - 0,65um W - 0,65um '
W =957 9um (3.10)
donde los extremos de la region lineal se obtienen:
2,44 - 10712 Cinga linea
: = sinedt (3.11)
1000pm - 0,65um  957,9um - 0,65um
1,37 10712 Conintinca
: fincal (3.12)

1000pm - 0,65um - 957,9um - 0,65um

Cmazineat = 2.33 PF, y C, 5 1ineay = 1.31 PF. Las frecuencias extremas del estandar
Bluetooth, representan capacitancia maxima y minima de 3.7 pF y 3.5 pF respectiva-

mente, o 1.85 pF y 1.75 pF para cada varactor en paralelo. De alli se observa que la
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Figura 3.24: Factor de calidad del varactor respecto Vg, para diferentes anchos de com-
puerta.

regiéon lineal dada por el arreglo en paralelo de la capacitancia satisface holgadamente
el requisito de rango de sintonia, incluso dando la apariencia de un sobredimensiona-
miento innecesario. Si bien este el rango de excursion de la capacitancia es reducido,
la frecuencia media, para una inductancia de 1.17 nH, exige un valor de capacitancia
importante.

Teniendo en cuenta las capacitancias parasitas de los elementos activos, las cuales
se consideran fijas dentro de una zona de operacién, la capacitancia central exigida
al varactor puede reducirse sustancialmente, y con ella el ancho de la compuerta, cuya
reduccion, como se ilustra en la figura 3.24, desfavorece el factor de calidad del varactor.
La importancia de aplicar una estrategia de diseno para el varactor, consiste en adaptar
un comportamiento caracterizado para este elemento, y disponerlo tal que permita el
rango de sintonia propuesto dentro de la zona maximamente lineal, una vez la estrategia
de diseno global del oscilador estime las dimensiones de los transistores.
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Figura 3.26: Esquema circuital de varactor asumido por AMS
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Capitulo 4

Diseno del VCO complementario

4.1. Introduccién

En capitulos anteriores se discutié acerca de la conveniencia de seleccionar elementos
pasivos que ofrecieran pérdidas minimas. El modelo propuesto en la seccién 2.2, sugiere
la influencia de los elementos activos a través de la transconductancia “negativa”. Esta
caracteristica depende directamente de la transconductancia de los transistores, y por
ende, de la seleccién de corrientse de operacion, ancho de canal, y pardmetros de pro-
ceso. Después de fijar estos tltimos a los valores propuestos por AMS para el proceso
(C35B4C3, las caracteristicas geométricas de los transistores, asi como las tensiones y
corrientes de polarizaciéon deben comprometerse para hallar un punto de operacion que,
dadas las especificaciones de diseno, satisfaga condiciones como arranque del oscilador
y frecuencia de operacion. Estos compromisos, planteados en la seccion 2.4.1 por me-
dio de un método grafico, describen lugares geométricos en el espacio C-W, donde se
satisfacen las especificaciones dadas en presencia de una corriente y un inductor.

El capitulo anterior sent6 la importancia de establecer una estrategia de seleccién
para inductores planares, que se enfocé en encontrar el inductor que calculara el menor
ruido de fase. Posterior a esta seleccion, el diseno continia con seleccion de la geometria
de los transistores para constituir el oscilador bajo las condiciones expuestas en capitulos
anteriores. Alternativa a la aplicacién de la estrategia de disefio presentada para el
inductor, el diseno practico de osciladores obvia el barrido sobre el extenso espacio
de alternativas que ofrezca el inductor planar, y se focaliza en la selecciéon a partir
de unos pocos ejemplares disponibles y caracterizados por el fabricante. Tanto para
el caso donde el inductor sea detalladamente seleccionado, como para el caso donde
sea propuesto, una estrategia de diseno global debe plantearse con el fin de verificar la
adaptabilidad del resonador con los elementos activos, bajo las especificaciones dadas
para el oscilador. La adaptabilidad de diferentes componentes exige una negociacién
de restricciones como el consumo de potencial, con el fin de satisfacer en lo posible
aquellas que si son obligatorias, como el ruido de fase y el rango de frecuencia.

IEn la seccién 2.4.2 se propuso un consumo de potencia acorde con el estado del arte como punto
de partida para la corriente de operacién.

67
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4.2. Estrategia de diseno

El conjunto de pasos que debe seguir la seleccién de las variables de diseno, cons-
tituye la estrategia de diseno. Inicialmente, el oscilador controlado por voltaje debe
contextualizarse dentro de un sistema de comunicaciones adaptando las especificacio-
nes dadas por un estdndar, o por requisitos que le imponga el sistema (por ejemplo,
acople de senal, consumo de potencia, etc). El disefio propuesto en este trabajo sigue las
directrices que indica el estandar Bluetooth (IEEE 802.11b) para el oscilador controlado
por voltaje, como son frecuencia maxima (2.483 GHz), frecuencia minima (2.402 GHz),
y ruido de fase (-128 dBc/Hz a 3 MHz). A partir de alli, diversas combinaciones de las
variables de diseno podrian satisfacer los criterios planteados.

4.2.1. Seleccion del inductor

Después de asumir las especificaciones del estandar, y algunas restricciones del es-
pacio de diseno, la metodologia debe iniciar con la seleccion del inductor integrado, ya
sea modelado u ofrecido por el fabricante. Debido a la importante influencia de esta
estructura en la aparicién de pérdidas de energia en el resonador LC, un presupuesto
inicial de sus efectos hace coherente la posterior seleccion de los elementos activos que
los contrarresten. El diseno del inductor esta claramente influenciado por la busqueda
de mejores factores de calidad, representando menores pérdidas, mayor rango de excur-
sion ante una corriente dada y menor ruido de fase en operacion limitada por corriente
(seccibn 2.4.2).

Por otro lado, el inductor ofrecido por el fabricante expone una geometria fija. Para
estos inductores, la eleccién de la corriente inicial se basa en el ruido de fase calculado
a partir del factor de calidad mostrado. Ya que la estrategia de diseno global desconoce
de antemano el inductor que sera sometido por este medio, la corriente inicial puede
representar un consumo de potencia dentro del rango propuesto por el estado del arte,
o por el contrario, devengar valores mayores, dependiendo del factor de calidad que
presente en la frecuencia de operacion.

Para el diseno que propone este trabajo, el inductor fue seleccionado aplicando los
criterios formulados en la secciéon 3.2.3. La inductancia arrojé un valor de 1.17 nH, con
un factor de calidad Q de 2.7 a 2.44 GHz (frecuencia central del estandar aplicado).

4.2.2. Seleccion de elementos activos y varactor

Considerando el bajo factor de calidad de los inductores planares comparado con
el alto factor de calidad de los varactores MOS, las pérdidas en el resonador LC son
atribuibles principalmente al primer elemento. Posterior al disefio del inductor y la
estimacion de su transconductancia parasita, la seleccién de las dimensiones de los
transistores centrales ajusta la transconductancia negativa, necesaria para alcanzar os-
cilaciones estables.

A partir de las relaciones indicadas en la seccion 2.4.1, se establce un espacio C-W
para una corriente de operacion de 4.5 mA, y un inductor con L = 1,17nH, y factor de
calidad 2.7. Aplicando un factor de arranque o = 3,0, los lugares C-W que satisfacen las
relaciones se ilustran en la figura 4.2. El punto donde la recta de frecuencia coincide con
la recta de arranque corresponde a un ancho NMOS de 240um. Con el fin de facilitar
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Figura 4.1: Estrategia propuesta para disefio de oscilador controlado por voltaje.
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Figura 4.2: Relacion C-W para Ioperacion = 4,5mA, L = 1.17 nH, Q = 2.7. Se ilustra el lugar
geométrico de la capacitancia central, minima y méaxima del varactor, junto a la capacitancia
maxima y minima de la region lineal, y las correspondientes a las frecuencias extremas del
estandar Bluetooth.

la simetria de la sefial oscilante, el ancho para los transitores PMOS se fija pon/ptop
veces el ancho escogido para los NMOS. En este caso, un factor de 4.75 relaciona tales
dimensiones, que junto con la bisqueda de simetria, es condiciéon favorable para la
reduccién del ruido 1/f3 [53,55]. Para esta seleccién, se estima una capacitancia media
de varactor de 0.945 pF, calculada para W, = 448um, y L, = 0,65um.

Debido a la capacitancia parasita mostrada por los elementos activos, el aporte
que le corresponde al varactor disminuye con el incremento de W,,. Por esta razén, la
eleccion del varactor esté supeditada a la seleccién realizada sobre la geometria de los
transistores centrales. En la figura 4.2 se identifican los lugares C-W para la capacitancia
maxima y minima ofrecida por el varactor. Esta relacién se desprende del hecho que
la capacitancia del varactor es proporcional a su geometria. Como se discutié en la
seccion 3.3.2, una Unica capacitancia central para una tensién Vg = 0 identifica cada
geometria de varactor. Asi, cada ancho W,, correspondera a un tnico varactor, donde
la capacitancia indicada por la recta de frecuencia senala la capacitancia central en
la zona lineal. Si las pérdidas en el resonador llegasen a exigir mayores amplitudes del
canal NMOS, el rango de capacitancia variable se reduciria, incluso por debajo del rango
minimo exigido por la banda de frecuencia del estandar aplicado, y debe replantearse
la inductancia hacia valores menores, sin olvidar la buisqueda de los mejores factores de
calidad posibles.

En la figura 4.2 se presenta la tendencia de la capacitancia central del varactor en la



4.2. ESTRATEGIA DE DISENO 71
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Figura 4.3: Esquema simplificado para el cédlculo de las tensiones con Vprp =0

recta Frec. central. El lugar C-W donde Arranque coincide con Frec. central corresponde
a W, = 246um (que se ajusta a W, = 240um atendiendo restricciones de layout?), con
una capacitancia central C, de 0.946 pF, correspondiente a W, = 448um. Asi como se
formulan las anteriores dimensiones, debe indicarse una tensién para la senal de control,
que ubique la capacitancia del varactor en la regién especificada (seccién 3.3.2). Con el
fin de estimar la tension control central, es importante conocer como afecta la seleccion
de W, en el desplazamiento del punto medio de polarizacién sobre los nodos de salida.

El aumento del ancho del canal de los transistores centrales, y el consecuente esca-
lamiento de la transconductancia, desplaza el punto medio de polarizacién, tanto en el
nodo de salida como en el drenador del transistor de corriente. Para estimar este des-
plazamiento, se considera el punto donde la tensién entre los nodos de salida es cero, y
el flujo de corrientes por el circuito es simétrico, simplificando su anélisis con el circuito
mostrado en la figura 4.3. La tendencia de estas tensiones cuando Vp;p = 0, respecto
al ancho de canal NMOS, se ilustra en la figura 4.4. Las tensiones son desplazadas
hacia valores superiores a medida que la transconductancia de los transistores centrales
aumenta. A partir de la tendencia mostrada por la tensién modo comin de salida, la
tensién de control para el varactor se fija alrededor de 2.4 V (Vg = 0 en la zona media
lineal de C,).

La variacién del voltaje modo comin sobre el drenador del transistor de corrien-
te (Vpr) hace pensar acerca de la influencia que tendria esta tensién en el flujo de
la corriente de operacion del oscilador. Aplicar un transistor operando en regién de
saturacion, como transistor de corriente, reduce la dependencia del flujo de corriente
respecto a variaciones de la tension drenador—fuente. Esta caracteristica no solo permite
mayor estabilidad en el consumo de corriente en operacién dindmica (donde la tensién
de drenador oscila alrededor de Vpr con una frecuencia de 2 - fj), sino que permite su
utilizacion sobre una amplia variedad de W,,, cuando la exploracion de un punto de

2El modelo para el transistor RF propuesto por Austria Micro Systems recomienda segmentar
el canal cada 10pum o bum.
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Figura 4.5: Esquema simplificado para el cdlculo de las tensiones con Vprrarax

oscilacion demande un barrido sobre tales dimensiones. La realimentacién indicada en
la figura 4.1 para los elementos activos se propone en aras del anterior cometido, y no
necesariamente obliga un replanteamiento paulatino del transistor de corriente.

Para conservar la operacién en regién de saturacion, la tension de compuerta no debe
superar al voltaje del drenador en Vi volts. Conocer la tendencia de Vpr respecto W,
facilitara la identificacién de una tension Vpjas que permita la operacién en saturacion
del transistor de corriente. Para estimar este comportamiento se asume el esquema
circuital mostrado en la figura 4.5, que considera Vprrarax = Ioperacion/grangue - L@ figura
4.6 ilustra la tendencia calculada para Vpr, contrastando la situacion donde Vprp = 0
con aquella donde Vprp sea méaxima. Para un amplio rango de W,,, se observa que la
tension Vpr correspondiente a Vp;p = 0 es menor, constituyéndose en la tension de
referencia para la eleccion de Vpras.

La eleccion de mayores tensiones compuerta—fuente, reduce el efecto mismatch que
tiene sobre la corriente las variaciones en el proceso de fabricacién [8]. Atender este
criterio en la eleccion de Vgrag, beneficia la estabilidad de la corriente de operacién, y
reduce las perturbaciones de amplitud, cuya modulacion representa ruido de fase en la
banda 1/f3. Asf mismo, la ampliacién de la tensién compuerta—fuente podria incidir en
la reduccion de la densidad espectral de ruido blanco. Segun [61], la densidad espectral
de ruido blanco para la corriente en saturaciéon e inversion fuerte, se aproxima a:

2 W
Siw = 4kT . g . f . uCox(Vgs — VT) (41)
que con -[operacién ﬁja, Se aproxima a que:
I .,
Sz‘w o operacion 4.9
(Vgs - VT) ( )

Para una corriente dada, un aumento de la tensiéon compuerta—fuente favorece la re-
duccion de la densidad espectral de ruido. Asi mismo, segin (4.1), la ampliacién de
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la longitud del canal reduciria S;,. Sin embargo, un aumento de L,, trae consigo una
reduccién de la frecuencia de ganancia unitaria del transistor pronunciando los fenéme-
nos de ruido que se pretenden conjurar. Por otro lado, definir la longitud de canal como
canal corto, acentua los efectos adicionales ocasionados por la modulacién de canal, te-
niendo especial repercusién en el potencia del ruido. Adaptar una estrategia de diseno
para valores precisos de la densidad espectral de ruido en funciéon de la geometria del
transistor requiere de modelos matematicos mas complejos que no seran tratados en
este trabajo. Para obviar los efectos de canal corto en el transistor de corriente, y al
mismo tiempo evitar una ampliacién innecesaria (quizds desventajosa) de la longitud
de canal, se fija esta dimensién a 1,2um3.

Con las anteriores selecciones para el ancho del canal NMOS (W,, = 240um) y
longitud de canal del transistor de corriente, y siguiendo la tendencia calculada para
la figura 4.6, se fija un limite superior de 1.75 V para Vgrag. Con este iltimo, se
estima® un ancho para este transistor (Wr) de 60um. La estrategia de disenio contempla
correcciones en el diseno del transistor de corriente ya sea para reducir la densidad
espectral de potencia de ruido blanco aportada (si se aplicase modelo detallado), o
para replantear la corriente de operacién. Este tltimo caso es el que pretende explorar
la estrategia de diseno presentada, ya que una correccion de la corriente de operacion
varia la amplitud de Vprr en operacion limitada por corriente, ofreciendo por esta via,
la libertad de satisfacer la especificacién del ruido de fase (ecuacién 2.40). Contemplar
la correccion de la corriente de operacién, no puede dejar de lado la estimacion del
correspondiente desplazamiento de Vpr. La figura 4.7, calculada fijando W,, = 240um,
ilustra la tendencia calculada para Vpr respecto a la corriente de operacion. A partir
de alli se sugiere que un cambio en la corriente de operaciéon va més alld de cambiar
el ancho del canal, y podria involucrar una nueva eleccién de la tension de compuerta,
con el fin de mantener la operacién en saturacion.

4.2.3. Adaptacién de la etapa de salida

Considerando la aplicacién de la senal del oscilador a un mezclador, o a un terminal
de salida para ser medida directamente, se incluye la adaptacién de una etapa que
acople la impedancia de salida del oscilador, con la impedancia de la carga. Modificar
la impedancia de salida del oscilador desplazaria la frecuencia de oscilacion, e incluso,
podria significar un desvio de la senal de corriente, aumentando la transconductancia
de los nodos de salida, y con ello, anular la condiciéon de arranque del oscilador.

En la figura 4.8 se distingue una sencilla topologia para acople de impedancia basada
en un transistor en configuraciéon fuente comin degenerada inductivamente. Asi, la
impedancia equivalente a la entrada se aproxima a:
1 Lgm

- +
JwClys Cys

Zentrada ~ + jWLS (43)
Para cancelar la parte imaginaria de la impedancia, y con ello evitar la introduccion
de reactivos que desplacen la frecuencia de oscilacién, Ly y Cys son ajustdos para que
resuenen a la frecuencia media de oscilacién (2.44 GHz). Por otro lado, la parte real de la

3La transicién de canal corto a canal largo es visible desde L = 0,5um [61]
4A partir de la corriente observada simulando el transistor individualemente, aplicando tensiones
DC de compuerta y dreno de 1.75 V.
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Voltaje en drenador de transistor de corriente [V]
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impedancia debe maximizarse, para evitar el aporte de transconductancia al resonador,
sugiriendo un escalamiento de Lg, g, 0 una reducciéon de Cg,. Por tltimo, se busca que
la impedancia mostrada por el nodo de salida sea real, por ejemplo 50€2 para acoplar
con instrumentos de medida, buscando que Lp y Cp resuenen a la frecuencia de la
senal.

Dado el importante nivel de modo comin a la salida (2.6 V), la topologia PMOS
constituye la mejor eleccion como etapa de salida. Aplicar un transistor NMOS con esta
tension de compuerta demandaria un importante consumo de potencia. Podria sugerirse
una reduccién del ancho del canal para mitigar este consumo, sin embargo, menores
dimensiones representa una menor capacitancia Cys que obligarfa un incremento de la
inductancia, que como ya se menciond, su implementacion no es favorable a medida que
aumente su magnitud. Aplicando PMOS a esta adaptacion, se escoge un ancho de canal
Wy = 350pum, con L = 1,2pm. Un inductor con Lg = 3,08nH, y () = 2.8 se ubica en la
fuente del transitor. Aprovechando esta misma eleccion para el inductor del drenador,
se calcula que una capacitancia de 1.412 pF resuena junto con Lp a 2.44 GHz.

4.3. Aplicacién de la estrategia de diseno

La estrategia de diseno expuesta en la figura 4.1 puede aplicarse para diferentes
inductores. Considerando las especificaciones formuladas por el estandar Bluetooth, la
estrategia se somete al caso donde el inductor caracterizado es dado por el fabricante,
y se verificara su viabilidad en el alcance de las especificaciones formuladas para el
oscilador.

Para este primer caso, se adopta uno de los inductores caracterizados por Aus-
tria Micro Systems, identificado como SP014S300D. La inductancia y factor de calidad
extraidos a 2.4 GHz son 1.34 nH y 6.1 respectivamente. De alli, se estima una trans-
conductancia de inductor aproximada de:

1

inductor — = 7,98 . 10_3 4.4
Jinductor = 5775 44109 - 1,34 - 102 - 6,1 (44)
resultando la transconductancia de resondor:

Gramque & Litor _ 3 9810~ (4.5)

2

A continuacion se estima la corriente de operacién inicial que satisfaga el limite de ruido
de fase. Aplicando las relaciones expuestas en la seccién 2.4.1, el ruido de fase calculado
respecto a la corriente se ilustra en la figura 4.9. Con una corriente de operaciéon mayor
que 2.5 mA el ruido de fase calculado es menor de -128 dBc/Hz. Con el dnimo de
reducir el consumo de potencia, se aplica la menor corriente que satisfaga este limite.
Fijando la corriente de operacién inicial a 2.5 mA, junto a las caracteristicas del inductor
propuesto, se desarrolla la relacion C-W que se ilustra en la figura 4.10. El punto C-W
donde cortan las rectas Frec. central y Arranque es W, = 9725um y C, = 2,11pF.
El ancho del transistor es reajustado a 100um facilitando la disposicién de su layout,
mientras que el ancho de compuerta del varactor (I,) se corrige del ancho calculado
(1005um) al maximo valor recomendado por Austria Micro Systems (1000pum) para
W,. La tensién de control se establece alrededor de 2.3 V, observando la tension en
modo comun indicada en la figura 4.11 para W,, = 100um.
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Para definir la tensién de compuerta del transistor de corriente, se verifica la tenden-
cia de Vpr respecto al ancho de canal, dada la corriente de operacion y las caracteristicas
del resonador. La figura 4.11 ilustra esta tendencia, arrojando Vpr = 1,71 V como la
minima tensién sobre este nodo, dado W,, = 100um. Fijar la tensiéon de compuerta a
este valor no solo garantiza la saturacion, sino que ofrece un margen de Vi volts hacia
abajo para desviaciones de la tension Vpr que se puedan presentar. A partir de estas
condiciones de polarizacién, se encuentra que el ancho para este transistor es 35um5.

4.4. Simulacién y resultados

Aplicando ELDO versién 6.1, se verifican los anteriores compromisos de diseno.
Para circuitos auténomos como el oscilador, ELDO provee instrucciones para el analisis
de resonancia en estado estable, sin dejar de lado la importancia de aplicar analisis
transitorio. Si bien obtener resultados para el analisis en estado estable, indica que las
condiciones de oscilacién estan dadas, un analisis transitorio rinde cuenta acerca del
tiempo de arranque, o de establecimiento para oscilaciones de amplitud estable.

Tanto la propuesta de diseno, como la aplicaciéon de la estrategia de diseno con induc-
tor caracterizado son sometidas a simulacién, arrojando los resultados que se muestran
a continuacién. Para la propuesta de diseno, donde el inductor fue modelado, se fija-
ron las variables L. = 1,17nH, @ = 2,7, W,, = 240um, Wr = 60um, Vgras = 1,75
V., W, = 448um, con una corriente de operacién de 4.5 mA, y una tension de control
central de 2.4 V. Como lo plantea la estrategia ilustrada en la figura 4.1, la validacién
de tales elecciones se lleva a cabo verificando la ocurrencia de algunas condiciones. La
primera de ellas, es la convergencia hacia una frecuencia de oscilacion en el analisis de
estado estable. La estrategia propone realimentar el caso desfavorable con una nueva
geometria W, recordando el impacto de la transconductancia activa en la compensa-
ci6én de las pérdidas (ecuacién 2.16). Una vez alcanzada la convergencia a un frecuencia,
debe atenderse su valor para tomar los correctivos necesarios en la sintonia, reajustando
la tension de control del varactor. Debido a la notable sensibildad del varactor A-MOS
operando cerca de Vpg = 0, un desplazamiento de tensién ajustaria la frecuencia de
oscilacion dentro de un amplio rango. Si bien esto puede ahorrar la redefinicion de W,
también desplaza el punto de capacitancia central hacia valores fuera de los requeridos
por la banda de operaciéon. Entre otras causas, la desviaciéon de la capacitancia de varac-
tor presupuestada también se atribuye a un escalamiento de la geometria del transistor
de corriente. Sin embargo, los modelos empleados en el curso de la estrategia no con-
templan una relacién precisa para esta influencia, recomendando anchos Wy reducidos,
y correccion con la tension de control.

Con las variables fijadas, el analisis en estado estable converge para una frecuencia
de oscilacion de 2.429 GHz, que estda comprendida en la banda de interés. En la figura
4.13 se registran las senales en el tiempo y el espectro del ruido de fase, obtenidas con
Xelga versiéon 3.8. Para esta corriente de operacion, el ruido de fase medido a 3 MHz de
offset no satisface el limite de -128 dBc/Hz. Esta falla obliga realimentar este segun-
do criterio por la via de un replanteamiento del transistor de corriente. Aprovechando
la operacién limitada por corriente donde la amplitud de la senal de tension diferen-
cial es proporcional a la corriente de operaciéon, y basado en la dependencia formulada

®Dimensién encontrada en simulacién, con Vpr = 1,71 V, Vg = 1,71 V, Ly = 1,2um, Ip = 2,5mA
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Figura 4.12: Alternativas consideradas para la eleccién del transistor de corriente. Ly =
1,2um.

por (B.27) entre el ruido de fase y Ioperacion, un escalamiento de la corriente reduce
el ruido de fase en proporcién logaritmica. Asi, para recuperar 5 dBc/Hz la corriente
debe incrementarse aproximadamente 1.5 veces. Esta redefinicion estd soportada por
un ensanchamiento del canal del transistor de corriente, obteniendo con ello un flujo
de corriente de 6.75 mA. Un cambio en la corriente de operacién puede desviar la ten-
sién Vpr, tendencia calculada que se ilustra en la figura 4.7. Particularmente, Vpr v
calculado se desplaza de 1.76 V a 1.70 V para una correccién de 4.5 mA a 6.75 mA.
Redefiniendo la tensiéon de compuerta a 1.70 V, y con la tensiéon en drenador de 1.70
V, simulaciones realizadas sobre un transistor NMOS, arroja una corriente a través del
drenador de 6.45 mA para Wr = 90um (figura 4.12). La seleccion del transistor de
corriente que contiene la realimentacion por ruido de fase solo persigue variar el flujo
de corriente hacia valores convenientes, a través del escalamiento de la geometria, y en
dado caso, de la tension de compuerta. Asi mismo, esta re—seleccion no descarta una
optimizacién del transistor de corriente en términos del ruido aportado al sistema, y
asi reducir el impacto que sobre el consumo de potencia tiene la bisqueda de mejores
ruidos de fase. Una estrategia tal, demandaria modelos detallados que relacionen el
ruido introducido por el transistor de corriente al ruido de fase total®, los cuales no son
tratados en este trabajo.

Como resultado de aplicar esta correccién, se alcanza un ruido de fase inferior a

6 A pesar que existen modelos de ruido de fase que consideran cuantitativamente el ruido introducido
por el transistor de corriente, en el modelo de ruido de fase expuesto en la seccién B.2 (que se usa en
este trabajo) su inclusién no es evidente.



82 CAPITULO 4. DISENO DEL VCO COMPLEMENTARIO

-128 dBc¢/Hz a 3 MHz de offset, un consumo de potencia aproximado de 22.33 mW, y
el desplazamiento de frecuencia central a 2.405 GHz debido posiblemente al aumento de
la capacitancia ofrecida por el transistor de corriente. Las figuras 4.14 y 4.15 también
rinden detalle acerca de las tensiones en cada nodo de salida, en el nodo drenador
del transistor de corriente, asi como de la senal de corriente que fluye a través de
él. Para finalizar, la figura 4.16 muestra cémo se relaciona la frecuencia de operacion
con la senal de control aplicada en el varactor. Alli se verifica que un aumento en la
tension de control, incrementa el potencial sobre el pozo-n, ensanchando la zona de
agotamiento bajo la compuerta del varactor A-MOS, reduciendo su capacitancia, y
con esto, aumentando la frecuencia de operacion. Una diferencia de tension de 0.172
V correspondiente a la excursion entre frecuencia minima y maxima advierte sobre la
sensibilidad del varactor aplicado a este diseno.

La aplicacién de la estrategia de diseno hecha con un inductor caracterizado, se
verifica de la misma manera que el diseno anterior. Posterior a la eleccién del punto
de operacién, en términos de corriente y geometrias (Loperacion = 2,5mA, W, = 100um,
W, = 1000pum, Wy = 35um), se somete el disenio preeliminar a simulacién. Dadas las
anteriores caracteristicas, el andlisis de estado estable converge a una frecuencia de os-
cilacién de 2.442 GHz. Ya que este valor pertenece a la banda de frecuencias requeridas,
la estrategia continta con validacién del ruido de fase cuyo resultado se ilustra, junto
con la senal de salida, en la figura 4.18. Es claro que el factor de calidad de este inductor
ha influido de forma significativa en la existencia de mas amplias excursiones, para un
consumo de potencia més reducido (8.24 mW) que el diseno anterior. Las carateristicas
del inductor favorecen la eleccién de anchos W,, menores, y por ende, menores capa-
citancias parasitas, dejando lugar para un varactor de mayores dimensiones. A pesar
que esta circunstancia reporte un mejor factor de calidad para el varactor (ecuacién
(3.8)), también representa un importante aporte de ruido 1/ f? [49], debido a la amplia
excursiéon de la capacitancia en un periodo de la senal. A pesar que el punto medio de
la senal de control coincida con el nivel en modo comtn de la salida, para que Vgg = 0
en el punto medio de C, (seccién 3.3.2), la excursién de la senal de salida cambia la
tensién sobre la compuerta del varactor en cada instante de tiempo. Cuando Vprp es
maximo, la tension en la compuerta de un varactor es maxima, mientras que para el
varactor complementario, es minima. En ese instante, y dada una tension de control,
la capacitancia del primero aumenta reduciendo la frecuencia instantanea de la senal
sobre ese nodo. Para el segundo, la capacitancia ofrecida por la compuerta del varactor
sera minima ya que Vg aumenta, y la frecuencia instantédnea de la sefial sobre ese crece.
Es asi como la senal de tensién en cada uno de los nodos de sala es mas pronunciada
hacia los minimos, y mas obtusa hacia los maximos. Esta caracteristica es evidente en
los resultados mostrados en la figura 4.19.

Estimar cuantitativamente el impacto de la excursion del varactor sobre el ruido
de fase 1/f3 no es sencillo, y atin es tema de estudio [49]. La excursién de la sefial de
salida puede reducirse para minimizar el desplazamiento de la frecuencia instantanea,
llevando a considerar conveniente el recorte de la corriente de operacién. Asi mismo,
ampliar los transistores centrales reduciria el rango permitido al varactor, acotandolo a
geometrias menores. Esta ampliacion de W), favoreceria la condicién de arranque (2.16),
hasta el punto de considerar una relacién directa entre o mayores y una reducion del
ruido 1/f3 ocasionado por este fenémeno.

Otra consecuencia del amplio rango de excursion de la capacitancia, es la sensi-
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Figura 4.13: Tensién diferencial de salida, corriente a través del drenador del transistor
de corriente, y espectro del ruido de fase. Resultados de simulacién aplicando L = 1,17nH,
Q = 2,7, Ioperacién = 475mA
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Figura 4.15: Tensiones de salida, y tensién sobre el drenador del transistor de corriente.

Resultados de simulacién aplicando L = 1,17nH, @ = 2,7, Iperacion = 6,75mA
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bilidad del varactor ante pequenas tensiones de control, representado en importantes
desplazamientos de la frecuencia central. Como se distingue en la figura 4.20, la banda
de frecuencias es comprendida por una diferencia de tension de 0.071 V, exigiendo un
paso de tensién por canal muy reducido (0.9 mV). Esto hace pensar en la conveniencia
de adaptar nuevos criterios para la seleccion del punto de operacion del varactor, o re-
plantear las metodologias expuestas en la literatura para la eleccién de los transistores
centrales a valores que obliguen una reduccion de la capacitancia de varactor, al menos
hasta valores que garanticen la sintonia dentro del estandar de comunicacion aplicado.

La aplicacién de la etapa de acople propuesta influye sensiblemente en el desempeno
del oscilador. A pesar que los valores presentados en la seccién 4.2.3 para Lg y Cgs
buscan minimizar la impedancia reactiva vista en la entrada del acople (asumiendo
(4.3)), la frecuencia de oscilacién central es afectada, desplazéndose a 2.35 GHz, para el
primer diseno (figura 4.17), mientras la del segundo disenio se desplza solo a 2.43 GHz.
Estos desplazamientos de frecuencia pueden corregirse verificando el comportamiento
individual de la etapa de acople como red de dos puertos, observando la impedancia
arrojada a la frecuencia de interés.

4.5. Oscilador integrado

4.5.1. Disposicion geométrica

Las caracteristcas geométricas anteriormente ofrecidas por la estrategia de diseno
se materializan en un circuito integrado. Alli algunos fenémenos pronosticados, como
capacitancias parasitas, son evidentes debido a las importantes extensiones de metal y
difusion que demandan tanto elementos activos como pasivos. El circuito integrado que
materializa el oscilador diseniado en la seccién 4.2, se muestra en la figura 4.22. Llama
la atencion la importante porcion de area usada en la disposicion de los inductores
planares. Los inductores de la parte superior corresponden al resonador LC, conectados
en configuracién dual, cada uno de ellos con 205um de lado. Contiguo hacia abajo, el
varactor de acumulacién se implementa aplicando “dedos” distribuyendo W, = 448um
en cuatro sectores de 17 segmentos, cada uno con Wy, ~ 6,6um. La senal de control
hacia el varactor se transmite a través del segmento de metal, que tiene salida en el pad
superior.

Los transistores centrales se disponen en segmentos de 10um, como lo recomiendan
las reglas de diseno de AMS para transistores RF. Asi cada transistor PMOS se dis-
tribuyen en 114 “dedos” de 10um, mientras los NMOS usan 24. Del mismo modo se
implementa el transistor de corriente, teniendo la precaucién de fortalecer su conexiéon
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Figura 4.18: Tensién diferencial de salida, corriente a través del drenador del transistor
de corriente, y espectro del ruido de fase. Resultados de simulacién aplicando L = 1,34nH,
Q=06,1, Ioperacién = 2,5mA
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Figura 4.19: Tensiones de salida, y tensién sobre el drenador del transistor de corriente.
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Figura 4.22: Layout del oscilador integrado por voltaje propuesto en la seccién 4.2

entre fuente y sustrato. A los costados del layout, se disponen los acoples de salida, cada
uno de ellos usando dos inductores de 3.08 nH, y capacitancias de 1.412 pF. Esta vision
hace reflexionar en el alto costo que representa la integracion de circuitos resonantes
para filtros, acoples o aplicaciones de banda estrecha.

4.5.2. Realimentacion del diseno

Hasta ahora, la estrategia de diseno planteada, propone pautas sobre los resultados
arrojados por la simulacién del equivalente circuital bésico del oscilador. Modelar el os-
cilador como circuito integrado, adiciona capacitancias parasitas debido a la disposicion
planar de las capas del proceso. Entre las mas notables, se encuentran las capacitas que
aparecen entre los nodos de salida y sustrato, y entre los nodos de salida y Vpp, siendo
estas las capacitancias que mayor impacto tendrian en el desplazamiento de la frecuen-
cia central. De los valores concentrados arrojados por Mentor IC para tales elementos,
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se estima la adicion de una capacitancia equivalente de 205.25 fF entre los nodos de
salida. Tal impacto repercute en el espacio C-W del oscilador, desplazando la capaci-
tancia permitida al varactor, como se registra en la figura 4.24. Asi, la capacitancia
media del varactor descendera a 0.547 pF, y W, = 260um.

Sometiendo a simulacién el circuito extraido correspondiente al oscilador, junto con
el rediseno del varactor, se obtienen los resultados ilustrados en la figura 4.23, donde
la frecuencia de resonancia es 2.445 GHz, con una tensién de control de 2.6 V, y un
consumo de potencia de 21.12 mW. Aplicando el acople propuesto, la frecuencia de
resonancia es 2.45 GHz para una tension de control de 2.5 V, consumo de potencia de
22 mW, y ruido de fase de -125 dBc/Hz a 3 MHz de offset (figura 4.25). Usando la
estrategia de diseno, para reducir 3 dBc/hz necesarios para satisfacer el estandar, es
necesario un escalamiento de la corriente de operacion 1.41 veces. Redimensionando el
transistor de corriente con Wy = 125um, el consumo de potencia aumenta a 30.26 mW,
mientras la frecuencia central desciende a 2.4 GHz.
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Figura 4.23: Tension diferencial a la salida del oscilador, tensiones sobre los nodos de salida,
y espectro del ruido de fase. Resultados de simulaciéon para el primer diseno, involucrando

capacitancias parasitas de la extraccion.
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Figura 4.25: Tension diferencial a la salida del oscilador, tensién diferencial a la salida del
acople propuesto, y espectro del ruido de fase. Resultados de simulacion para el primer diseno,

involucrando capacitancias parasitas de la extraccién.
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Figura 4.26: Tension diferencial a la salida del oscilador, tensiéon diferencial a la salida del
acople propuesto, y espectro del ruido de fase. Resultados de simulacién para el primer diseno,
involucrando capacitancias parasitas de la extraccién. Corriente de operacién aumentada 1.41
veces.



Capitulo 5

Conclusiones y recomendaciones

5.1. Introduccion

Una revision del trabajo realizado cierra esta serie de capitulos dedicados a la pre-
sentacion del diseno de un oscilador controlador por voltaje, integrado en tecnologia
CMOS. A través de todo el documento se deja entrever el rol protagénico que este
circuito analdgico juega dentro de un sistema de comunicaciones. Prueba de ello es la
constante preocupacién por satisfacer la exigencia ruido de fase, que matiza todas las
acividades del diseno del oscilador.

Por encima de satisfacer un estandar de comunicacién, el diseno de un oscilador
integrado se convirtié en un reto donde se aplicaron tanto fundamentos basicos de
electronica, como conceptos detallados acerca de su disposicion como circuito integrado.
El disenio de un circuito analégico RF tan singular como el oscilador, da una amplia
visiéon sobre las potencialidades que presenta el desarrollo de circuitos integrados para
la implementacion de sistemas electrénicos integrados para radiofrecuencia.

5.2. Impacto de la estrategia de diseno

Como lo advierte la literatura especializada [55], importantes “negociaciones” entre
diferentes variables de diseno deben efectuarse para dar cabida a las especificaciones
de ruido de fase y frecuencia de oscilacion. Las diferentes relaciones posibles entre
geometrias de elementos integrados, y senales de corriente y tension, diversifican las al-
ternativas que puede asumir el diseno analégico, explorando para cada una sendas rutas
hacia el cumplimiento de las especificaciones. La ingenieria aplicada a la resoluciéon de
estas relaciones busca discretizar las amplias libertades del disefio analégico proponien-
do metodologias para la identificacion y seleccién de las variables. Como se verificé en
el desarrollo de este trabajo, el seguimiento de una estrategia de diseno reduce paso a
paso la libertad de las variables, reduciendo la visiéon del impacto conjunto que tienen
en el diseno final.

A favor la discretizacién del espacio de variables, esta la linealizacion de los fenéme-
nos por medio de modelos matématicos deterministicos, posterior a la identificacién de
puntos de operacion que validen su aplicacion. La visién de “conjunto” ofrecida por este
medio es condicionada, y solo da cuenta de una regién del espacio de disenio. Prueba
de esto, es la adaptacién de la metodologia de disefio para VCO expuesta en [53-57], a
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términos de los modelos matematicos simples, como los expuestos en la seccién 2.4.1. La
aplicacion de tales modelos resulta atractiva porque limita la descripcion de los elemen-
tos a equivalentes circuitales lineales, asumiendo un punto de operacion en saturacion
para elementos activos. Gracias a las relaciones lineales descritas, fue posible identificar
una ruta de diseno a partir de las restricciones, reduciendo el conjunto original de varia-
bles mostradas en la seccién 2.4, a un par de caracteristicas (capacitancia de varactor
y ancho de NMOS), representadas en un plano C-W. Sin embargo, en la literatura no
es evidente una secuencia que estructure la aplicaciéon de los modelos, y exponga una
estrategia usando tales simplificaciones, limitandose a indicar los resultados por ellas
obtenidos. La adaptacion de estos modelos en la estrategia de diseno presentada en este
trabajo, es fruto del analisis de los resultados mostrados y de identificar como, en este
caso, todas las variables propuestas podrian depender del ancho de canal NMOS. Este
punto de vista sesga la vision de la compleja interdependencia no lineal entre variables,
que apenas se pudo percibir aplicando una herramienta de simulacién especializada,
pero facilito la elaboracién de la estrategia dada en la secciéon 4.2. No es posible consi-
derar la estrategia planteada como aquella que brinda los mejores puntos de operacion
en términos de ruido de fase y potencia, ya que demandaria verificar los beneficios dados
por otras rutas de disefio que inicien, por ejemplo, con la seleccion de W,, antes que el
inductor, o que fortalezcan los criterios de diseno de dimensiones a partir de detallados
modelos para ruido en funcién de la geometria. El valor de la estrategia planteada ra-
dica en el hecho que es producto de la identificacién de las variables y su impacto en el
desempeno del oscilador integrado.

El modelo matemético propuesto para el ruido de fase también se constituye en una
linealizacion de un fenémeno claramente no lineal y variante en el tiempo, como es la
ponderacion de la influencia de las fuentes de ruido en la distorsion de la fase en la senal
de salida. El modelo asumido para el calculo del ruido de fase, adopta la simplificacion de
la ecuacion (B.43), presentada en [55]. En ella, se adopta el modelo circuital equivalente
del resonador LC presentado en la figura 2.15, asi mismo se considera que la ponderacién
de las fuentes de ruido conectadas al resonador es la misma, simplificando ', , = 0,5. A
pesar de esta dramatica simplificacién respecto al modelo dado por la ecuacion (B.25),
los resultados arrojados por la simulacion se presentan cercanos a los estimados. Sin
profundizar con modelos mas detallados, seria apresurado abogar por la precision de los
modelos empleados, y describir una region en el espacio de variables donde se alcance.
Los modelos aplicados, son simplificaciones de otros validados por la experiencia real,
valiosa prenda de garantia de la que gozan muchos de los trabajos publicados.

A pesar de ello, no existe ain una estrategia de diseno que contemple todas las
posibles combinaciones de las variables de disenio. Sin embargo, adaptar una sencilla
metodologia para una exclusiva region de las variables de diseno, mejora la comprension
y la capacidad de pronéstico de los resultados, abriendo la posibilidad de reducir los
ciclos de correccion dados en el paso desde el planteamieno del diseno a su implemen-
tacion real.

5.3. Revision del desempeno alcanzado

A la luz de los resultados reportados en el estado del arte que aplican tecnologia MOS
0.35um en la implementacion del VCO, se contextualizan los resultados alcanzados por
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Figura 5.1: Tendencia del ruido de fase a 3 MHz de offset, para MOS 0.35um, incluyendo
los disenios A (con indutor modelado), y B (con inductor caracterizado).

la estrategia de diseno presentada en este trabajo a nivel de criterios como el ruido de
fase y el consumo de potencia. La figura 5.1 revela la tendencia arrojada por el estado del
arte incluyendo los resultados alcanzados tanto por el diseno propuesto con inductor
modelado, como aquel que emplea inductor caracterizado. Debido a la dependencia
directa entre el ruido de fase y consumo de corriente que muestra la estrategia, los
disenos se establecen justo al valor exigido por el estandar en aras de reducir el consumo
de potencia. Por lo tanto, los dos exponentes de este trabajo figuran bajo el mismo
registro.

El consumo de potencia, caracteristica decisiva de los sistemas de comunicacién
inalambrica, se muestra para diferentes VCO en la figura 5.2. El diseno que aplica el
inductor de menor factor de calidad representa un mayor consumo debido a la demanda
de corriente, no solo para ajustar la condicién de oscilacion ante mayores pérdidas, sino
también para alcanzar la exigencia de ruido de fase, que inicialmente era insuficiente.
Por otro lado, el disenio que aplica un mejor factor de calidad se beneficia con una
posicion mas baja, al nivel de los trabajos presentados en el estado del arte. Tales
trabajos aseguran alcanzar altos factores de calidad a pesar de reportar resultados
medidos experimentalmente sobre osciladores integrados. De hecho, la comparacion
propuesta en las figuras 5.1 y 5.2 entre el estado del arte, y los disenos arrojados por
este trabajo, no es completamente idénea, ya que obvia el impacto real de la integracion.
Sin embargo cobra validez al referir los resultados alcanzados, y al mostrar la estrategia
de diseno planteada como alternativa para negociar compromisos de diseno a la luz de
los desempenos alcanzados por el estado del arte.
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Figura 5.2: Tendencia en el consumo de potencia, para MOS 0.35um,incluyendo los disenos
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Figura 5.4: Figura de mérito PFN para MOS 0,35um, incluyendo los disenos A (con inductor
modelado), y B (con inductor caracterizado).

5.3.1. Figura de mérito

Una comparacion mas coherente entre resultados, aun reconociendo la distancia
entre los resultados experimentales citados, y los conseguidos en este trabajo, es aquella
que combina un conjunto de caracteristicas, afirmando que el compromiso mutuo entre
variables repercute en la calidad del diseno. La relacion:

KT ( fo
fors

10- 105 )] — C{furs) (5.1)

Poperacién
conocida como PFN Power Frequency Normalized se propone en [55] como estimador
de desemepeno asociando simultaneamente potencia consumida con ruido de fase. La
aplicacion de esta relacién para los resultados del estado del arte en MOS 0.35um,
asi como para los alcanzados en este trabajo, se ilustra en la figura 5.4. Nuevamente, el
diseno aplicando el inductor de mejor factor de calidad muestra mejor resultado, en este
caso, representado en un compromiso més “eficiente” entre los criterios de desempeno
involucrados. Sin embargo, otros resultados del estado del arte mejoran ese factor,
debido a su reducido consumo de potencia.

5.4. Conclusiones

= Junto al paralelo mostrado entre este trabajo y los descritos en el estado del
arte, vale la pena identificar los resultados alcanzados con los objetivos propues-
tos inicialmente para este trabajo. Como objetivo general se planted el diseno de
un oscilador para radiofrecuencia, integrado en tecnologia CMOS 0,35um, apli-
cable un sistema de comunicacién inalambrica. La satisfaccion de este objetivo
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se evidencia en la propuesta de diseno que este trabajo presenta de un oscilador
controlado por voltaje, elemento protagdnico en los procesos de modulacion y de-
modulacion de sistemas de comunicaciones RF, aplicando una tecnologia CMOS
estandar como 0,35um.

Entre los objetivos especificos se planted la biisqueda de bajos ruido de fase, bajos
consumos de potencia, amplios rangos de excursion de la senal de salida, acople
de impedancia a la carga, respuesta rapida ante la senal de control, amplio rango
de sintonfa, y baja distorsién. A través de la experiencia de diseno se identificaron
compromisos mutuos entre las anteriores exigencias, haciendo que no sea posible
senalar optimizaciones para cada uno de los criterios, sino el reconocimento de la
mutua dependencia en la satisfaccion de las especificaciones del estandar aplicado.
Por ejemplo, la bisqueda de bajos ruido de fase demandaria mayores consumos
de corriente segin la estrategia planteada, asi que la especificacién de ruido de
fase se cumplié ajustadamente para no incrementar innecesariamente el consumo
de potencia. Apreciacién extensible al rango de excursién de senal, cuya magnitud
depende notablemente de la calidad de los elementos pasivos empleados, que entre
otras cosas, dié pie a la propuesta de una estrategia de diseno para inductores y
varactores en el capitulo 3.

Se encontrd que respuesta rapida ante la senal de control y el amplio rango de sin-
tonia son dos condiciones opuestas, debido a que una ampliacion de los elementos
activos y la transconductancia “negativa” recorta el rango de capacitancia para el
varactor, constrinendo la banda de frecuencias sintonizables. Por tltimo, el acople
de impedancia a la carga y baja distorsiéon, son dos criterios que anaden robustez
al diseno del oscilador. La adaptacion de un acople contextualiza la aplicacion
del oscilador dentro de un sistema electrénico integrado, donde el desempeno del
VCO debe protegerse no solo ante el acople con otras etapas del sistema de comu-
nicacion integrado, sino también ante instrumentos de medida. Por otro lado, la
distorsién arménica es un indicador de calidad de la senal, y su reduccién miti-
garia el impacto de las frecuencias arménicas a lo largo del sistema. Sin embargo,
mayores rangos de excursion de la senal de salida, conmutan mas profundamente
los transistores centrales entre saturacion, triodo y corte, introduciendo distorsion
en el sistema, asi como sucede con el desplamiento de la capacitancia instantanea
en el varactor.

Por la via de una ampliacién de la senal de salida, ruido de fase y distorsién
armonica son dos condiciones antagdnicas. Por otro lado, el oscilador en un sistema
de comunicaciones se emplea con mayor interés para el establecimiento de una base
de tiempo con periodo constante, cobrando especial protagonismo la busqueda de
menores ruidos de fase en lugar de bajas distorsiones armoénicas. Aun asi, para
la topologia presentada en este trabajo, la adaptacion de una etapa de salida
también pretende reducir el paso a frecuencias diferentes a la de oscilacion con
la inclusion del resonador en el nodo de salida. Otras topologias pueden arrojar
mejores desempenos al respecto, por medio del filtrado de la senal de corriente
sobre el transistor de corriente, pero demandaria el uso de inductores off-chip,
o inductores integrados de altos factores de calidad, cuya materializacién atin es
tema de estudio.
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= Modelar el VCO integrado en una herramienta CAD, asociar coherentemente los
parametros de diseno con los requisitos de fabricacion para disenar su respectivo
layout, y la verificacion mediante simulaciones, son tres objetivos especificos al-
canzados, intimamente relacionados en la aplicacién de herramientas de computo
para modelamiento y simulacién, cuyo empleo se describio en las secciones 3.2.3,

3.3.3, 4.4 y 4.5.

= La tarea de diseno analdgico contextualizada en los circuitos integrados brinda
una vision basica de la cadena de produccion de componentes electronicos, desde
la aplicacién de herramientas CAD (Computer—Aided Design), hasta los porme-
nores de su implementacién en un circuito integrado. Esta vision, hasta ahora
recogida de la experiencia de otras personas e instituciones, comienza a materiali-
zarse en forma de investigacion en la academia local. Este trabajo brinda su cuota
al cumplimiento del objetivo estratégico que consiste en el establecimiento de un
precedente sobre la viabilidad de disenar e investigar en el area de microelectréni-
ca.

5.5. Recomendaciones

La estrategia de diseno presentada en este trabajo surge de la identificacién de los
modelos lineales presentados en la literatura, y el analsis de las relaciones entre variables
de diseno por medio tales modelos. Por tanto, la estrategia planteada no explora todo el
espacio de variables, y recurre de correcciones basadas en modelos de una sola variable,
es decir, cada realimentacién se propone para el barrido de una sola caracteristica. Se
recomienda a trabajos futuros hallanar el camino para el anélisis de modelos no lineales,
y busqueda sobre un espacio de variables mas amplio, por ejemplo, teniendo en cuenta
los cambios de regién de operacion de los transistores en un periodo, para cuantificar
otras caracteristicas como distorsion armonica. Asi mismo, se sugiere la adaptacion de
una estrategia de diseno que recurra a los modelos de ruido presentados en el estado del
arte, que puedan aplicarse a la seleccion de geometrias Optimas en este sentido. Para
ello resulta crucial la identificacion detallada de las fuentes de ruido mas influyentes en
la ponderacién del ruido de fase, para lograr diseno 6ptimos que no deban recurrir al
escalamiento del consumo de potencia.

Algunas mejoras a nivel de topologia, son propuestas por la literatura para el os-
cilador LC diferencial PMOS-NMOS. En la figura 5.5 se muestra la aplicacion de un
inductor entre el drenador del transistor de corriente y las fuentes de los transistores
NMOS centrales, con el fin de filtrar la senal de corriente a 2f,, y atenuar el ruido
a otras frecuencias. Junto con el inductor se dispone un capacitor en derivacion que
permita reducir el valor de la inductancia. Esta configuracion no se empleé para los
disenos del presente trabajo, debido a los bajos factores de calidad arrojados por los
inductores. En el mismo sentido, la topologia del oscilador controlado por voltaje puede
modificarse para cubrir un extenso rango de frecuecias. Bajo este requisito, la capaci-
tancia sintonizable es reemplazada por un arreglo de capacitores conmutados como se
presenta en [10,62]. Una senal de control digital se introduce a este arreglo de capaci-
tores, aportando nuevos fenémenos parasitos, producto de manejar senales analdgicas
y digitales en un mismo circuito.



104 CAPITULO 5. CONCLUSIONES Y RECOMENDACIONES

¥ L

I-TAIL

VBIAZ—|

CTAI L

Figura 5.5: Aplicacién del inductor para el filtrado de corriente a 2 fy
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Aparte de los alcances que puede tener la topologia LC diferencial, reviste especial
interés los nuevos modelos para elementos pasivos como el inductor. Entre ellos, se
recomienda el estudio de la aplicacién de los “blindajes” hacia sustrato, discutitos en
[63,64]. También analizar la conveniencia de aplicar inductores simétricos (figura 5.6),
y verificar la aplicabilidad de nuevos modelos circuitales para describirlos. En cuanto
a estructura, los inductores “verticales”, ain en etapa de investigacién [65], podrian
significar una valiosa alternativa a los inductores planares, recomendando su estudio
para trabajos futuros.

Figura 5.6: Inductores simétricos cuadrado y octagonal

Al mismo tiempo que se replantean los modelos aplicados al diseno, se recomienda
una inspeccion mas cuidadosa del varactor integrado, y su incidencia en la aparicion
de ruido en la regién 1/f3, como sugiere [49]. Como se discutié en la seccién 4.4, el
rango de excursién de la senal de salida sobre la compuerta del varactor desplaza la
capacitancia en un periodo, y con ella, la frecuencia instantanea causando deformacién
de la senal como se muestra en la figura 5.7. Incluso, el ruido de amplitud en la corriente
de operacion del oscilador, perturba del mismo modo la senal de salida, y por medio
de varactor, desplaza levemente la frecuencia de oscilacién, describiendo una conversion
AM-PM [66]. Aun més util, seria cuantificar este tipo de influencia, especialmente en
osciladores aplicados a sistemas de comunicaciéon con canalizacion estrecha, donde las
exigencias de ruido de fase refieren frecuencias offset dentro de la banda 1/f3
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seccion 4.3



Apéndice A
Modelos

A.1. Modelo circuital simplificado en pequena senal
del oscilador LC

La figura A.1 condensa el modelo pequena senal de los elementos conectados a los
estremos del resonador. La etiqueta Inductor comprende el equivalente circuital pi para
el inductor planar, indicado en la figura 2.13, mientras Varactor denota la red RC
mostrada en la figura 2.14 que simplifica la capacitancia variable MOS. Este modelo
simétrico asume los transistores centrales operando en region de saturacion, situacion
ocasionada cuando la tension diferencial de salida se acerca a cero. Se obvia la influencia
del transistor de corriente, asumiendo tierra virtual.

La simetria de este modelo circuital permite la deduccién de las expresiones senala-
das en la seccién 2.2, facilitando la extraccion de los equivalentes RLC del resonador.

A.2. Factor de calidad del resonador LC

Ante la redefinicién de relaciones que sugiere la aplicacién del resonador LC integra-
do, es bastante 1til conocer de qué forma su diseno lo hace suceptible o no a fenémenos
parasitos. Una estimacién cualitativa de la presencia de estos elementos en el resonador
integrado se indica relacionando la energia almacenada con la energia disipada, sien-
do el primer fenémeno indicio de la magnitud de la reactancia equivalente, y el ultimo,
sintoma inequivoco de resistencia parasita en los elementos. Una relacién asi, se expresa
como:
energia almacenada

Q—on (A1)

energia disipada en un periodo

donde Q es el factor de calidad. Esta relacion se aplica tanto a inductores como ca-
pacitores con el fin de cuantificar su “pureza’, siendo los elementos con Q més alto,
aquellos cuyo comportamiento se acerca al ideal. Ademés de asociar elementos reactivos
con un factor de calidad, la relacién dada en (A.1) se aplica a redes pasivas, usando la
expresion equivalente:

_ [Im(Zo)|

@ = Re(20)

(A.2)
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Figura A.1: Modelo pequena senal resonador LC.

donde se indica una relacién entre la magnitud de la componente imaginaria de la
impedancia equivalente, y la magnitud de su componente real [2]. Precisamente, el
resonador LC de un oscilador, incluyendo sus conductancias parasitas, se constituye
en una red pasiva RLC con un factor de calidad total. Aplicando (A.2) y tomando la
impedancia diferencial del resonador, es verificable que el factor de calidad total sigue

la relacion dada por:
1 1 1

~ —+ —
Qtotal QL QV

donde se identifica que el factor de calidad total estda determinado por el factor de
calidad més bajo entre el inductor y el varactor.

(A.3)

A.3. Inductor planar

A.3.1. Pérdidas en el inductor planar

A primera vista, la imagen fisica que se asocia a la palabra inductor se asemeja a
la de una espira o arrollamiento de conductor alrededor de un eje. El modelo circuital
maéas simple de un inductor con pérdidas se remite a esta imagen fisica para condensar
las pérdidas 6hmicas del conductor, en una resistencia en serie, donde, conocida la con-
ductividad del metal empleado, y la longitud de la espira, un célculo simple estimara su
magnitud.

Igualmente, el inductor planar integrado esté elaborado (dependiendo del proceso
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Figura A.2: Esquema de la profundidad de piel en un conductor. Area efectiva sombreada.

de fabricacién) con metales como aluminio, con una conductividad DC caracteristica,
pero AC dependiente de la frecuencia. Asi mismo, un flujo magnético ocasionado por el
paso de corriente en el inductor, fluye transversalmente por el centro de la espira, pero
también atraviesa capas contiguas donde corrientes parasitas son inducidas. A partir
que la senal a través del inductor planar contiene frecuencias tan altas como gigahertz,
hay flujo de las cargas almacenadas entre la espira plana y otras capas estructurales del
proceso de integracion, a modo de capacitancia parasita. Fenomenos como estos, mere-
cen la atencion de los disenadores de circuitos integrados para radiofrecuencia, debido
al uso extendido de inductores en elementos como LNA, osciladores, y amplificadores
de potencia integrados.

El primer fenémeno que desvia al inductor integrado del modelo simple, es el efecto
piel. Consiste en la reduccion de la profundidad del area de conduccién del metal, a
medida que se incrementa la frecuencia. La profundidad de “piel” se expresa como:

5(f) = <#> (A.4)

donde f es la frecuencia, u es la permeabilidad del metal, y p es su resistivdad expresada
en Q-m. Aplicando (A.4) al esquema mostrado en la figura A.2, la resistencia AC
efectiva es equivalente a:

pL B pL
area efectiva ~ W -H — (W —2-6(f))- (H —2-6(f))

Rac = (A.5)

donde se deduce que R ¢ es dependiente de la frecuencia. Espiras mas anchas aumen-
tan el darea efectiva de conduccion, pero incrementan el valor de la capacitancia parasita
hacia otras capas del proceso, como se ilustra en la figura A.3. En la gréfica, se esque-
matiza la capacitancia pardsita entre las espiras de metal y el sustrato, a través del
oxido de pasivacion. Un aumento de la capacitancia parasita conlleva a una reduccion
de la reactancia equivalente, y un descenso de la frecuencia de autorresonancia hacia
valores cercanos a la frecuencia del oscilador, perturbando sensiblemente el valor de la
inductancia en el punto de operacién. Capacitancias pardsitas considerables, reducen
el conjunto de capacitancias posibles del varactor, constriniendo el rango de sintonia
del oscilador (ec. (2.22)). Otras son las consideraciones para las pérdidas ohmicas hacia
sustrato, que en la figura A.3 se modelan como resistencias, donde el efecto de estas
pérdidas depende de la concentracion del sustrato. Sustrato altamente dopados, ofrecen
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Figura A.3: Esquema de capacitancia pardsita del hacia el sustrato a través del 6xido, y
resistencia pardsita del sustrato
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Figura A.4: Esquema de la corriente de eddy inducida por el flujo magnético.

menores resistencias, y un desvio de baja impedancia para la senal que circula en la
espira.

Asi mismo, estos sustratos de baja resistencia facilitan el paso a corrientes de eddy,
inducidas por el flujo magnético transversal a la espira. Como se ilustra en la figura
A4, las corrientes de eddy son inducidas en sentido contrario que las corrientes que
circulan sobre la espira. De acuerdo a la ley de Faraday-Lenz:

L OB
E-dli=— N A.
e[ as)

un campo magnético variante en el tiempo induce corrientes en elementos conductores
oB

cercanos. La magnitud del campo eléctrico generado es proporcional a 57, asi que su
influencia aumenta a frecuencias mas altas. Las corrientes de eddy generadas reducen el
flujo magnético neto, decrementando la inductancia total de la espira. La profundidad
de penetracién del campo magnético en el sustrato es cercano al radio del inductor [67],
por lo cual, inductores mas extensos, estan mas expuestos a pérdidas debidas a corrientes
de eddy.

El flujo magnético del inductor planar reune los flujos magnéticos ocasionados por
cada una de las espiras, y su area efectiva de flujo encierra, en buena medida, la extensién

de la espira. La circulacion de corriente a través de las espiras de mayor diametro causa
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Figura A.5: Esquema de las corrientes de eddy inducidas sobre la espira.

un flujo magnético que atraviesa perpendicularmente las espiras de menor diametro,
induciendo corrientes de eddy sobre sus superficies. En la figura A.5 se ilustra este
efecto, identificandose que el sentido de las corrientes parasitas es contrario al de la
corriente de la espira en el borde externo de la lamina, e igual hacia el borde interno.
Sobre las espiras de menor didametro, la diferencia de longitud entre borde externo e
interno es considerable, presentando estas por efecto de las corrientes de eddy, mayor
resistencia al paso de la corriente de senal. Por ejemplo, para operacion en 2 GHz, se ha
encontrado que mientras la resistencia de las espiras externas aumenta un 18 % respecto
a su resistecia DC, la resistencia de las espiras internas a la misma frecuencia aumenta
480 % sobre el valor presentado en DC [15]. En este sentido, la bisqueda de altos factores
de calidad inicia con inductores de area reducida, cuyas espiras se mantengan, en lo
posible, mas alejadas del centro.

A riesgo de parecer antagdnica, la anterior formulacién de condiciones acerca de altos
factores de calidad, en inductores pequenos, pero con diametros internos relativamente
grandes, impone complejas relaciones electromagnéticas a la seleccion de las dimensio-
nes del inductor planar. Si bien la teoria desarrollada alrededor del inductor planar ha
validado la aplicacion de equivalentes concentrados y lineales para facilitar el modela-
miento las pérdidas ocasionadas por tales fenomenos, el disenio de estos elementos aun
recurre a la seleccion sobre un conjunto de parametros observados experimentalmen-
te. Sin embargo, conocer las estrechas relaciones fisicas entre los fenémenos parasitos
anteriormente mostrados, fortalece el criterio de seleccién de las dimensiones éptimas,
y contribuye a sentar precedente acerca de las potencialidades que puede ofrecer una
tecnologia de fabricacién, a la implementacién de un sistema integrado.

A nivel de diseno del oscilador, el efecto combinado de los elementos parasitos ilus-
trados en las figuras A.3, A.4 y A.5, disminuye el factor de calidad equivalente. Una
reduccion de este parametro, indica un aumento de la resistencia total mostrada por el
inductor, obligando a la transconductancia negativa de los transistores a incrementarse,
y en consecuencia, a escalar la geometria de los elementos activos, y demandar un mayor
consumo de corriente para mantener un rango de excursién constante (2.15). La necesi-
dad de un modelo ciruital que discretice las caracteristicas eléctricas del inductor en el
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punto de operacion se justifica, debido a la sencillez con que, junto con los equivalentes
circuitales de transistor y varactor, permite verificar los criterios de funcionamiento y
desempeno establecidos en capitulos anteriores para el funcionamiento del oscilador.

A.3.2. Modelo circuital del inductor planar

Recientemente, algunos modelos geométricos se han presentado para inductor planar
cuadrados, hexagonales y octagonales [52], como:

(A7)

donde g es la permeabiliad magnética del medio, n el nimero de vueltas, y dpyom €s el
didmetro promedio calculado como:

ey + dint
dp'rom = tT (AS)

mientras ¢ indica la “oquedad” del inductor, expresada asi:

¢ o de:vt - dint (A 9)
dext + dint ‘

con ello se indica que inductores més “huecos” (es decir, con de,; = djin), presentan
més inductancia que aquellos “rellenos” (donde de. > d;p¢). Esta interpretacion tiene
sentido, ya que las vueltas mas internas del inductor planar estdan mas expuestas a
las corrientes de eddy sobre la espira, y su reducido diametro disminuye el aporte que
ofrecen a la inductancia total. Los valores para K; y K5 se registran en la tabla A.1, y
son constantes segin la geometria usada.

Las anteriores expresiones, conocidas como féormilas de Wheeler, ofrecen una es-
timacién bastante precisa del valor de inductancia [2], dados pardmetros geométricos
como didmetros y nimero de vueltas. Llama la atencién la manera como se asignan los
valores para K y K, sugiriendo que provienen de un ajuste estadistico para el valor
de la inductancia, observada experimentalmente en las diferentes geometrias. Sencillos

Geometria | K; | Ks

Cuadrada | 2.34 | 2.75
Hexagonal | 2.33 | 3.82
Octagonal | 2.25 | 3.55

Tabla A.1: Coeficiente para el modelo de Wheeler
calculos ayudan a estimar los equivalentes pasivos del modelo pi. Junto con las ecua-

ciones (A.5) y (A.7), la capacitancia hacia sustrato se formula como:

€0 * €éxi O'W'L
Coxy = ;h (A.10)

donde €y v €42id0 SON las permitividades del vacio y la relativa del 6xido respectivamente.
W es el ancho de la espira, y L es la longitud total de la espira, cuyo producto determina
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el drea de metal que forma el capacitor de placas paralelas que (A.10) calcula. Se
divide en dos porque es una capacitancia distribuida en toda la superficie, y Cox1
ofrece el equiavlente visto desde el puerto de entrada. Para el puerto de salida Cpxe =
Cox1+Chrasiape, donde Cyypasiape €5 la capacitancia formada por los segmentos traslapados
en el puerto de salida. La capacitancia entre espiras se calcula como:

* Céxido * d-L
Cespira: €t Z (All)

Alli, d representa el grosor del metal, y s el espaciamiento entre espiras. A medida
que el nimero de espiras y el diametro del inductor aumenta, la longitud total de la
espira L aumentard y con ella la capacitancia, asi como espaciamientos méas holgados
reduciran su valor. R, y C representan las pérdidas hacia sustrato. Estas dependen del
dopamiento del sustrato y de la disposicién de drea y forma que presente el inductor.
Su calculo comprende complejas relaciones no lineales, cuya ejecucién corre por cuenta
de métodos numéricos basados en la aplicacién de elementos finitos, proporcionada por
herramientas de cémputo.

La obtencién del factor de calidad para cada puerto y diferencialmente, se facilita
interpretando esta red pasiva en términos de su equivalente Y de dos puertos!, como
se muestra en la figura 3.4. Una vez calculados cada uno de los elementos del modelo
pi, la conversion al modelo Y se facilita por la simitud entre sus topologias.

La expresion (A.2) es aplicable a esta nueva representacion, hallando la impedancia
equivalente en términos de los parametros Y, el factor de calidad para el puerto de

entrada se redefine como:
Qent T/ N | (A'12)

()

()
Qsat = 77 (A.13)
w(e)

La impedancia equivalente en un puerto se calcula con el puerto contrario conectado
al nodo de referencia, como se ilustra en la figura A.6. Esta impedancia equivalente
tiene la forma R, 4+ jX., y puede verse como la conexién en serie de una resistencia y
una reactancia equivalentes, denotadas por R, y X, respectivamente. De una simple
inspeccién se deduce que la impedancia de entrada es diferente a la tomada en la salida
debido a la inclusién de la capacitancia Cypesiape.- Esta asimetria se ve reflejada en el
factor de calidad que es diferente en cada uno de los puertos, siendo ligeramente mayor
en el puerto de entrada [2].

mientras para el puerto de salida:

Diferencialmente, el calculo de la impedancia equivalente reviste nuevas considera-
ciones. Una senal diferencial debe alimentar la red RLC entre sus terminales de entrada

1Para una red pasiva, se asume Yo = Yo
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Figura A.6: Equivalentes circuitales del inductor referenciado en el puerto de entrada y de

salida.
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Figura A.7: Equivalentes en serie de la impedancia tomada en un puerto y diferencialmente

y salida, obteniendo una expresion en términos de los parametros Y de la figura 3.4,
asi:

1 1 1
Zi erencial — R’L XZ - A14
dif ’ dif +JXdif (_le)H(Yll+Y12+Y22+Y12) ( )

Y, Y- 2Y]
_ 11 + Yoo + 212 (A.15)
Yi1Yo — Y05

donde se asume que el nodo de referencia es una tierra virtual. Este punto de vista
propuesto en [35], ofrece una estimacién indirecta del impacto de cada uno de los
fenémenos parasitos en la impedancia equivalente.

A.4. Topologias para varactor integrado

Diferentes estructuras para varactor aprovechan las propiedades de la capacitancia
de union presentada entre una difusién p y n. La estructura mas sencilla de esta clase,
es el diodo varactor, cuyo esquema se ilustra en la figura A.8. Esta estructura consiste
en una difusién n y otra p, localizadas en un pozo n?, sobre las cuales se aplica una

2Existen otras configuraciones como n+ en sustrato p, que requieren de tensiones negativas para po-
larizar inversamente el diodo. Adem4s, la unién p+/pozo-n presenta menor resistencia serie, mejorando
la caracteristica de su factor de calidad [35].
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diferencia de potencial que polarice inversamente el diodo, creando una regiéon de ago-
tamiento de portadores. La capacitancia equivalente entre los terminales depende de la
diferencia de tensién aplicada, similar a la registrada en la figura A.9. Esta magnitud
se aproxima a la siguiente expresion:

(V)= W-L:-Cy | 2W+HD) Cosw (A.16)

MJ MJ
(1 + P—VB> <1 + %)

donde C'; es la capacitancia por unidad de area, C;gy es la capacitancia lateral por
unidad de longitud, Pg es el potencial de la unién, M es el coeficiente de grado de la
union, y M sw el coeficiente de grado de la unién lateral. Para evitar que el diodo sea
polarizado directamente, esta configuracion es poco recomendable en topologias donde
la senal en los terminales del varactor presente un amplio rango de excursién, como el
caso del resonador LC propuesto para el oscilador.

[ [

n+ pt+

pozo-n

sustrato-p

Figura A.8: Estructura del diodo varactor.

El comportamiento de la regién de agotamiento en un transistor MOS, reune la
caracteristica capacitiva de las uniones p—n mostrada anteriormente, con la posibilidad
de modular la regiéon de agotamiento por medio de un potencial aplicado en la com-
puerta. Se fija la conexion entre dreno, fuente y cuerpo a un mismo nodo, y se aplica
una diferencia de tension entre este y la compuerta, como se ilustra en la figura A.10.
La aplicacion de difusiones p sobre pozo n, caracteristica del transistor PMOS, facilita
el desplazamiento de la tensién de cuerpo, en lugar de tener que fijarlo a un potencial,
como sucede con el sustrato p, en caso de aplicacar un dispositivo NMOS.

La excursion de la tension Vpg involucra la operacion del dispositivo MOS dentro
de regiones de acumulacién, agotamiento, e inversion fuerte. Cuando la tensién en la
compuerta es mayor que la del pozo, los portadores mayoritarios son atraidos hacia el
canal, y la capacitancia vista en la compuerta se aproxima a C,,. Una vez aumenta la
tension de pozo respecto a la de compuerta, los portadores mayoritarios son repelidos
hacia el pozo, aumentando la profundidad de la zona de agotamiento, y reduciendo la
capacitancia vista en la compuerta. Por ultimo, cuando la tensién del pozo supera la
de compuerta en |Vr|, la inyeccién de portadores minoritarios formando canal bajo la
compuerta, reduce de nuevo la profundidad de la regién de agotamiento, aumentando
rapidamente la capacitancia. Asi, para la regiéon de inversion fuerte (Vz > V), la
capacitancia vista se aproxima de nuevo a C,, [59].

Como alternativa, la formacién de canal se inhibe con el reemplazo de Is difusiones
p+, por difusiones n+ (ver figura A.12). Por este medio, la capacitancia varfa desde
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Figura A.9: Relacion capacitancia—voltaje del diodo varactor

regiones de acumulacién a agotamiento, variando la tension sobre el pozo n con la apli-
cacién de la tension de control. También conocido como AMOS (MOS de acumulacion),
este varactor presenta una caracteristica mondétona y suave como se distingue en la fi-
gura 3.19. Para esta topologia, la senal de control se aplica sobre el pozo n, y la senal
oscilante sobre la compuerta. La tensién efectiva sobre el varactor sera la diferencia
entre la tension de control y el punto de medio de la senal oscilante. El diseno del va-
ractor AMOS debe buscar que esta tension diferencia corresponda con la zona central
y maximamente lineal de la capacitancia, para que el valor medio de la capacitancia
corresponda aproximadamente con la equivalente al valor medio de la tension diferencia.

p+ p+ n+

pozo-n

sustrato-p

Figura A.10: Estructura del varactor PMOS.
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Figura A.11: Estructura del varactor PMOS de inversion.

n+

pozo-n
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sustrato-p

Figura A.12: Estructura del varactor de acumulacién.
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Apéndice B
Teoria del ruido de fase

Una de las maneras mas sencillas de asumir un oscilador eléctrico, se registra en la
figura B.1. Alli se distingue claramente la combinacién de un sistema restaurador de
energia y un resonador, como la red inductor—capacitor. A pesar de la idealizacién de
este modelo, el oscilador es visiblemente un dispositivo no lineal. Tan solo con verificar
el proceso de arranque del oscilador, se encuentra que una perturbacién transitoria
inicial en el sistema debe ocasionar una senal arménica de frecuencia estable como
salida. Ademaés, el momento de ocurrencia de un fenémeno perturbatorio en medio de
la operacion estable, tendra una influencia en la fase de la senal de salida, haciendo el
sistema variante en el tiempo®.

Un impulso de corriente que excite un oscilador LC en algiin momento, afecta tanto
la amplitud de la oscilacién como el periodo de cruces por cero, siendo este periodo
un parametro para cuantificar la fase. La ocurrencia de la perturbacion determinara la
cantidad de variacién de la fase de la senal. Una manera sencilla de comprender este
proceso consiste en asumir un sistema LTV que modele la respuesta al impulso de la
fase, asi:

C(woT)

dmaz

hy(t,7) = u(t — 1) (B.1)
donde T'(wpt) representa la funcién de suceptibilidad del oscilador ante algiin impulso
perturbador en el instante de tiempo t = 7, wy es la frecuencia de oscilacion, v ¢4 €S
la carga maxima almacenada en el nodo de salida. La funcién I'(wyt) es adimensional y
periodica. Sus méaximos ocurren cuando la senal del oscilador LC cruza por cero y sus
minimos se presentan cuando hay valores pico en la salida, indicando los momentos de

ILa teorfa mostrada en este apartado es una adaptacién de la teorfa de ruido de fase expuesta
en [3,11]

R L C SISTEMA RESTAURADOR

DE ENERGIA

Figura B.1: Modelo del oscilador ideal.
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mayor y menor suceptibilidad del oscilador respectivamente. De acuerdo con el modelo
propuesto en (B.1), una corriente de ruido i(t) causara un corrimiento de fase dado por:

o) = [ " holt, T)i(r) dr
e (B.2)
:/ F(on)i(T) dr

—c0  Qmazx

Ya que I'(wpt) es periddica, se puede expresar como una serie:
[(wor) = % + Z ¢, cos (nwoT + 6,,) (B.3)

donde 6,, es una variable aleatoria. El producto I'(wyt)i(t) consiste en la adicién de todos
los desplazamientos en frecuencia del espectro de i(t), ocasionados por cada componente
¢, cos (nwot) de T'(wot) [3].

b(t) = — BO / t dT+ch / ) cos (nwor) dr (B.4)

Gmaz

La aplicacién de la integral sobre el producto I'(wpt)i(t) atenuard las componentes
espectrales mas altas, y producird un espectro concentrado alrededor de cero para ¢(t).
Este espectro banda base es resultado de la modulaciéon entre componentes de ruido a
una distancia Aw de alguna frecuencia nwy, y componentes m—ésimas de I'(wot) cuando
n = m. La sumatoria de los aportes dados por cada vecindad de ruido alrededor de nwy,
y la atenuacién aplicada por la integral a frecuencias altas [3,11], aproxima la expresién
de fase a:

b(t) ~ I, sin (Awt) Z

n B.5
TN (B5)

Con la expresién (B.5) se logra una cuantificacion de la perturbacién de fase debido a
la presencia de corrientes de ruido. ;De qué manera afecta este desplazamiento de fase
a la senal del oscilador?. Recordando la ecuacién general del oscilador armoénico:

y(t) = A(t) - cos (prorar(t))

= A(t) - cos (wt + ¢(t)) (B6)

se observa la dependencia de la senal respecto a la variacién de ¢(t). Asumiendo que la
amplitud A(t) y la frecuencia central w se mantienen constantes, la fase total crecerd con
la magnitud de la senial de ruido. Es alli donde el ruido de fase se asocia a la distorsién
provocada por la modulacion de senales espurias. De forma general, el esquema de la
figura B.2 muestra la combinacoién en cascada de los procesos anteriormente descritos,
que llevan a una corriente de ruido a convertirse en ruido de fase.

El espectro en frecuencia de (B.6) corresponde a dos bandas laterales alrededor de
la frecuencia central wg. De la teoria de modulacion de fase, la potencia de estas bandas
es consecuencia de la distrosién de fase provocada por el ruido. Sobre el espectro de
frecuencia, el ruido de fase se cuantifica relacionando la potencia de la banda medida a
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Distorsién de fase: Modulacién de fase:
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Figura B.2: Diagrama de bloques del proceso de conversién del ruido en ruido de fase.

una distancia Aw de la frecuencia de oscilacion, y la potencia de la componente centrada
en la frecuencia de oscilacion:

Pr rarerar(wo + Aw, 1Hz)

ProrTrADORA

L{Aw} =10 -log (B.7)

expresandose en dBc/Hz. Reemplazando (B.5) en (B.6), asumiendo la densidad espec-
tral de potencia del ruido como 2 /A f [3], y relacionando la potencia de la banda y la
de portadora como en (B.7), se obtiene:

7 oo
Af ano Cn

4¢% . Aw?

max

L{Aw} =10 -log (B.8)

Aplicando la relacién de Parseval para (B.3):

00 1 27
Seot / T(2)] do =22 (B.9)
™ Jo

n=0

y reemplazando en (B.8)

L{Aw} =10-log ( 2 Auﬂ) (B.10)

max
Esta ecuacién cuantifica el aporte de una sola fuente de ruido, con T'(wgt) como la
funcion de suceptibilidad del oscilador ante sus efectos [3,11]. Es necesario simplificar los
términos de la ecuacién (B.10) a expresiones equivalentes que puedan ser aprovechadas
en la actividad de diseno:

2 4kT
Q@ = RpCuwy (B.12)
2
Psenal - ‘/éiis (B13)
Vriém = 2‘/;"2ms (B14)
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donde k es la constante de Boltzman, k ~ 1,38 - 10723 %, T es la temperatura absoluta

en Kelvin, y Rp es la resistencia en paralelo con la capacitancia. La ecuacién (B.10) se
simplifica como:

T 1 1

L{Aw} =10 -log <F?ms 3Es B T ) (B.15)
kT 2

L{Aw} = 10 - log {rims- b (QZOJ ] (B.16)

Con la ecuacién (B.15) se relacionan variables que se ajustan en la operacién de disefio.
Por ejemplo, alli se muestra que incrementando el factor de calidad, o la potencia de la
senial, el ruido de fase ocasionado por esa corriente de ruido decrece. El valor de T2,
puede ser minimizado si se disena un oscilador que distribuya simétricamente la senal
genrada por su respectiva fuente de ruido [3].2 Para el caso de una fuente de voltaje

que modele el ruido en el inductor, las ecuaciones se redefinen como:

[(woT)

hy = > u(t — ) (B.17)
L{Aw} =10- log (2(ngix . A—(U2> (B18)
(I)mdx = L]mdac (Blg)
WQL
= — B.20
Q- (B.20)
Psenal = IEmSRS (B21)
ITQndx = 2[3ms (B22)

donde v2/Af es la densidad espectral de potencia del voltaje de ruido en serie con
el inductor, ®,,4, es el flujo magnético, y Rg es la resistencia en serie que modela las
pérdidas del inductor. Con estas expresiones se simplifica (B.17) a la siguiente relacién:

AkTRy 1
L{Aw} =10 -log (r,%ms- TR LIS ) (B.23)
T 2
L{Aw} = 10 - log {rzm- Pk s (Qﬁw) ] (B.24)

donde se evidencia que el efecto se cuantifica de la misma forma que (B.15). De esta
manera, se verifica el efecto de las fuentes de ruido dentro del circuito como perturba-
dores de la fase de la senal del oscilador, y por ende de su espectro en frecuencia. Este
efecto tiene importantes repercusiones cuando el oscilador funciona dentro de un trans-
cetver que aplica un estandar de comunicaciones, donde la perturbaciéon hacia canales
adyacentes esta acotada por un ruido de fase maximo.

B.1. Ruido de fase en sistemas de comunicacion

Para lograr una aproximacion al efecto del ruido de fase en sistemas de comunicacion,
considérese un transceiver como el indicado en la figura 1.9. Alli, la senal del oscilador

2La funcién I' se determina para cada fuente de ruido.
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Sefial oscilador
Sefial datos Sefal convertida a banda base

f - f
fsenal fO fO - fsenal fO + fsenal

Figura B.3: Espectro del desplazamiento de la sefial debida a un oscilador ideal.

Sefal de interferencia

en canal adyacente
Sefal deseada

RF Senal interferencia

l Sefal deseada

Oscilador Local
|
|
\ LO
|
|
|

Figura B.4: Mezcla senal de entrada (datos e interferencia), con senal oscilador real

local es mezclada con la senal entrante y la senal saliente del sistema de comunicaciones.
Si la senal del oscilador local se encuentra corrupta por ruido de fase, las senales de datos
seran mezcladas produciendo una conversion distorsionada del espectro en frecuencia,
como se explicard a continuacion.

Con el animo dei comparar, asumase el espectro de la senal del oscilador local como
un impulso ideal en la frecuencia de conversion. El espectro de cualquier senal entrante
o saliente se mezclara, desplazandose en frecuencia, como se registra en la figura B.3,
manteniendo la misma forma del conjunto de componentes frecuenciales de entrada.
Cuando la senal del oscilador local presenta ruido de fase, se identifica un espectro en
frecuencia como el registrado en la figura B.4, donde se deduce que conlleva el aporte de
multiples componentes frecuenciales diferentes a la frecuencia del oscilacion nominal.
Este fenémeno ubica al espectro de la senal del oscilador, mas que en un emplazamiento
puntual, en un conjunto de frecuencias alrededor de la frecuencia central, abarcando un
rango que puede alcanzar canales adyacentes al canal de interés, y por ende, obtener
mezclas de senales indeseables o interferencias cercanas, y quizd, apantallamiento de la
senal propia con senales vecinas de mayor potencia.
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B.2. Relaciones a partir del ruido de fase

Los exigentes requisitos de canalizacion impuestos por los estandares de comuni-
caciones, se confirman en la constante demanda de pureza espectral para una mayor
cantidad de canales dentro de un ancho de banda dado, convirtiendo el ruido de fase en
una especificiacion que merece especial atencién, y en criterio principal de diseno para
la mayoria de osciladores destinados a un sistema de comunicaciones. El ruido de fase
consiste en la distribucién desigual de la fase de la senal oscilante [3,11], o perturbacién
de los cruces por cero de la senal, degradando la calidad en procesos de modulacion
o demodulacién, o afectando la uniformidad de la referencia de tiempo que usan dis-
positivos como conversores y procesadores digitales. Desde el espectro en frecuencia,
la distribucion desigual de cruces por cero implica una variacién de la frecuencia ins-
tantanea de la senal, produciéndose bandas laterales parasitas alrededor de la frecuencia
de la senal portadora, y afectando principalmente los canales adyacentes al sintonizado
por el sistema de comunicacién.

La minimizacién del ruido de fase en un oscilador LC, implica la reducciéon de
potencia de tales bandas espurias, tarea que requiere una expresion explicita que modele
el ruido de fase en términos de las variables de disefio (una demostracién acerca del
modelo para el ruido de fase, se encuentra en el apéndice B). En la regién 1/ 2, el ruido
de fase se formula como [53-55]:

L) = g o 5 (25 T (B.25)
of f Q2 f2 Af TMs,n :

C—
of f Do

donde f,ss es la frecuencia offset respecto a la frecuencia de oscilacién central, y gmae €s
la carga maxima desplazada en el tanque. La sumatoria de %/ Af, cuantifica el aporte
de todas las fuentes de ruido en el sistema (ruido de inductor, ruido de varactor, ruido de
compuerta, ruido de drenador), ponderado con 'y, ,, que es el valor RMS de la funcién
de suceptibilidad para cada una de tales fuentes de ruido [3]. La ecuacién (B.25) se
expresa de forma equivalente como:

2L f} i2
‘C{fOff} = % ’ Z (g_? ’ F?ms,n) (B26)

of f ¥ tanque

donde se evidencia que la amplitud méxima de la senal de salida, dada por Vignque,
reduce el ruido de fase, mientras que un incremento de la inductancia lo aumenta
cuadraticamente. De (B.26) se llega a otra expresién equivalente como:

1 72
L:{foff} = % ’ % ’ Z <i_7'lf ’ Fzms,n> (B27)

donde el ruido de fase es inversamente proporcional al cuadrado del factor de calidad,
y directamente proporcional a la frecuencia de operacién. Junto con la dependencia
explicita del ruido de fase respecto a diferentes variables determinisiticas, también se
considera la influencia del ruido aportado por el sistema, haciendo 1itil una revisién del
aporte que cada elemento del oscilador remite a la senal de ruido total.
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Figura B.5: Oscilador LC complementario con fuentes de ruido

B.2.1. Fuentes de ruido

Como se indica en (B.25), la influencia de las fuentes de ruido se expresa como
la suma de la densidad espectral de potencia aportada por cada elemento “ruidoso”,
ponderada con la funcién I'. En la figura B.5 se muestra el modelo esquematico del
oscilador LC complementario, con las fuentes de corriente de ruido que aporta cada
componente del circuito. La densidad espectral de potencia para cada una de ellas, esta
dada por:

&

—d — 4kT B.2
Af YGdo (B.28)
2 AkT6W?C2 Eyy L

Ly THTOW Mgy Treat (B.29)
Af 5[bias

g _ 4kT (B.30)
i2 "

var _ ALT . B.31
Af ’ng,ma:c ( 3 )

donde solo se tiene en cuenta el ruido térmico® ocasionado por las transconductan-

cias parasitas de inductor y varactor, junto con el ruido de canal y drenador de los
transistores. Aplicando el modelo de pequena senal presentado en la figura 2.15, con
las expresiones para la densidad de ruido de cada componente, se encuentra que las

3El ruido de fase en la regién 1/f2, se estima a partir del ruido blanco o térmico (véase Apéndice
B)
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Figura B.6: Circuito equivalente con fuentes de ruido

densidades de ruido aportadas diferencialmente a la senal de salida son:

Zeren
T (i + g ®32)
i_20anal _ 2kT6w2 (0925,"1 + 033717) (B33)
Af 5 gdon  Ydop
2
YIND
2 = 2kT B.34
Af Y9L (B.34)
2
'WAR
= 2T Y Gy méa B.35
Af YGv, ( )

donde g, y g, se calculan a partir de (2.11) y (2.12) repectivamente, aplicando el
modelo de la figura 2.15. Con la suma de las densidades de ruido diferencial equivalente
se obtienen las densidades de ruido total, como se indica en la figura B.6; donde:

Z?anque _ Z'%/AR i%ND i_eren (B.36)
Af Af  Af  Af

-2

Locti

activos _ A LT . B.

—Af k 79actwos ( 37)

La dominancia de la corriente de ruido del drenador es una caracteristica inherente
de cualquier oscilador LC CMOS [53, 55]. Como prueba de ello, se considera que la
corriente de ruido introducida por el resonador cumple que:

) )

YIND | WAR

= 4+ A < AET Granaue.maz B.38
ﬁf + ﬁf Gtanque, ( )

Mientras g,, = gq0 para transistores de canal largo, g,, < gqo para transistores de canal
corto, especificamente relacionados asi [53,55]:

Im Lcanal Esat

—_— = <1 B.39
g0 2(Vas — Vin) ( )

Aplicando (2.6) y (B.32) a la anterior relacién, se deduce que:

72
1 dren

Af

Z 4]€T’ygactivos (B4O)
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donde la igualdad se cumple solo para transistores de canal largo (g, = gao), y con
P2gren/Af calculado con (B.32). La proporcién de corriente de ruido introducida por
el resonador respecto a la inyectada por los drenadores de los transistores se obtiene
como:

Z%ND/AJC + Z%/AR/Af < 4kTgtanque,mda:

— B.41

i2dr€nAf 4kT79activos ( )
simplificando la expresién y aplicando la condicién dada en (2.16):

/A + i an/Af < 1 (B.42)

Z._2drenAf N o

se consigue estimar un limite superior para la relacién (B.41), a partir de la condicién
de arranque mostrada en la seccién 2.3.

Con las anteriores expresiones se establece la dependencia del ruido a la relacién
entre parametros fisicos. El diseno del oscilador enfocado a minimizar ruido de fase
hace uso de los compromisos anteriormente planteados. Mas alla de la descripcion del
fenémeno de ruido, es importante conocer cémo las variables de diseno planteadas
intervienen en la férmulacion de expresiones sencillas y ttiles en la tarea de diseno.

Modelo simplificado para el ruido de fase Retomando la dominancia de la
corriente de ruido del dreno sobre el ruido total, y reemplazando la ecuacién B.32
en B.26, se obtiene que:

16m2kTy n 16m2kTy fAL2T
(LcanalEsat)p (LcanalEsat>n fOfo‘/zxc

L{fors} = (B.43)

donde gqo fue reemplazado por 214.eno/ (Leanat Esat) Para canales cortos, y I'2, . fue apro-
ximado a 0.5, asumiendo ISF como una senal senoidal pura [53,55].
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