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RESUMEN

En este trabajo se andiza € disefio de bloques de circuitos
CMOS de radiofrecuencia en la banda ISM de 910MHz,
operando en las regiones de inversién débil o moderada de
polarizacion del transistor MOS. Se presenta una herramienta
de disefio de amplificadores que muestra la existencia de un
disefio Optimo de minimo consumo para una ganancia
especificada y muestra ademés la viabilidad de operar en
inversién moderada aun para frecuencias de 910MHz con
tecnologia de 0.35um.

Con esta herramienta es posible comparar los
compromisos de gananciay consumo de distintas tecnologias
en e espacio de disefio dado por € plano Ip-gm/lp. Se
presentaran las formulaciones, discusiones de limite de
frecuencias para € cua e modelo del MOSFET utilizado
(ACM) es vdido y comparaciones con simulaciones
utilizando BSIM3v3 [1]. Se mostraran la comparacion de
tecnologias de 0.8um y 0.35um y la implementacion en
0.35um de un amplificador de 2 dBm de potencia de salida,
ganancia40 V/V y un consumo total de 5.5 mA. Asimismo se
mostrara el flujo de disefio y resultado para un VCO
operando a 910MHz

1. INTRODUCCION

Los dispositivos RF-CMOS de bajo costo y bajo consumo
para aplicaciones inaldmbricas estén teniendo un desarrollo
explosivo (dispositivos de comunicacion personal, redes de
sensores). En muchos casos los dispositivos son aimentados
con baterias, por lo que existe un gran interés en desarrollar
unidades con consumos reducidos.

Es conocido que € consumo éptimo se alcanza en la
region de inversion moderada [2], en la que se tiene un buen
compromiso entre un ato valor de la relacién gm/lp y un
tamafio no excesivo del transistor y por tanto de sus
capacidades parésitas. Tradicionamente la operacién en este
Optimo estaba limitada a aplicaciones de baja frecuencia, ya
que los valores de transconductancia necesarios para
aplicaciones de radiofrecuencia implicaban niveles de
corriente que para trabagjar en inversion moderada requeririan
tamafios de transistores gigantescos, los que a su vez
implicarian capacidades parésitas que echarian por tierra la
ventaja asociada a un mayor cociente gm/lp de la inversion
moderada. Sin embargo, e concepto antes mencionado de
"bgja frecuencia' es relativo a la tecnologia y, como se
muestra en este trabajo, en las tecnologias actuales muy por
debajo de la micra, la reduccion de las capacidades parésitas

y aumento de la capacidad de corriente via el aumento de la
capacidad de 6xido por unidad de érea, hacen que las
frecuencias cercanas a GHz sean "frecuencias bagjas' para
estas tecnologias. Existen antecedentes [3] que sugieren y
aplican estos conceptos, pero no se ha presentado
plblicamente una herramienta que permita visualizar los
disefios Optimos y los compromisos que existen entre la
gananciay el consumo en los amplificadores.

En este trabgjo se presenta una herramienta que permite
realizar un disefio éptimo del amplificador desde el punto de
vista del compromiso entre ganancia y consumo asi como
también permite evaluar € desempefio de una tecnologia. Se
contrastan los resultados con simulaciones y se implementan
en tecnologia 0.35um un amplificador y un VVCO.

2. MODELOSy METODO DE CALCULO

El modelo utilizado para € transistor MOS se basa en €
modelo ACM [4], con & cua se representa €
comportamiento del MOSFET frente a una variedad de
cargas através de un modelo de cuadripolo con parametrosy.

Para calcular los parametrosy (Ygg »Yod: Ydg -Yod) SE Utiliza
el modelo de pequefia sefial (ver Fig. 1). En y; seincluyen los
elementos parasitos entre drain y gate (capacidad de overlap)
asi como resistencias externas. En y, e y, se incluyen €
efecto de la impedancia de carga, la impedancia de la fuente
de corriente de polarizacion asi como la impedancia drain
sustrato del transistor.

En e modelo de pequefia sefiad se considera el efecto de
las capacidades extrinsecas (Cy, y de overlap (Cyqo)), Y UN
modelo de 5 capacidades intrinsecas (Cgs, Cgn, Cep, Ca, Caig)s
gue de estas Ultimas las referidas a drain son 0 en saturacién
y Cq estad cortocircuitada (ver Fig.1). Si bien este es un
modelo simplificado, en lo que se sigue se mostrara que es
posible trabajar dentro de la frecuencia de validez del mismo.

Fig 1: Modelo de pequefia sefial de configuraciones basicas con
MOSFET utilizado para e célculo de los pardmetros yxx del
cuadripolo.

Los modelos considerados son modelos cuasiestéticos
(QS). Sin embargo son conocidas las limitaciones de estos
modelos a frecuencias suficientemente altas, donde influyen
los efectos no cuasiestéticos (NQS) [5][6]. Por tanto es
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importante tener una estimacion de la frecuencia limite que
separala operacion QS delaNQS.

En este trabajo se utiliza como limite entre las regiones de
operacion, al igua que lo propuesto en [6], 10% de la
frecuencia de ganancia unitaria.

f; 0.1g
fQSmax »—= .
10 2p(C,+Cy +Cy)

Operar por debajo de este limite también asegura que no es
necesario considerar el modelo completo de 9 capacidades y
transcapacidades intrinsecas del dispositivo [5].

Otro efecto que puede limitar la performance del transistor
MOS a alta frecuencia es el efecto de saturacion de velocidad
de los portadores. En este trabajo se muestra que es posible y
conveniente trabajar en inversion moderada para minimizar el
consumo, no esta considerado este efecto en lo que sigue. En
caso de trabajar en inversion muy fuerte (gm/ID menor a3 o
4 1/V) debe tenerse en cuenta que podria afectar los
resultados mostrados.

Otro detalle importante a mencionar es que no se
consideran los efectos de lano linealidad del dispositivo.

El programa desarrollado manipula, en MATLAB, todas
ecuaciones mencionadas anteriormente y recorre e espacio
de disefio determinado por | 5-gm/Ip.

El espacio de disefio se define de esta forma, pues €
cociente gm/lp es una variable que da informacion sobre el
nivel de inversion del transistor y el desempefio de los
circuitos, a través de la transconductancia, y esta relacionada
con €l disefio, pues determina la relacion entre la corriente y
larelacion de aspecto (W/L) del transistor [2].

En todos los egemplos que siguen, a los efectos de
maximizar la respuesta en frecuencia, el largo considerado
parael transistor es el minimo de la tecnologia considerada.

El programa procede de la siguiente forma. Partiendo de
una pargja lp-gnVlp, queda determinado gm y utilizando e
modelo ACM, (W/L). Conociendo entonces las dimensiones
del transistor se determinan los pardmetros del modelo de
pequefia sefial y la ganancia, y se generan entonces las curvas
de ganancia constante.

@

3. RESULTADOSY DISCUSION

Se presenta a continuacion algunos de los casos estudiados
con esta herramienta. En todos los casos las simulaciones se
realizaron con el modelo BSM3v3.

3.1. Ejemplo N° 1 Amplificador con capacidad de carga
C, y realimentacién shunt-serie.

El circuito se ve en la Fig.2. se selecciond los siguientes
valores: los espejos de corriente tienen We = 20um, la red de
realimentaciéon DC tiene R1=R2=15KW y C2=1pF, la
capacidad de carga es C, =0.5pF, y la capacidad de desacople
es C4=100nF, la resistencia de realimentacion R =5KW y
VDD =2.3V.

La Fig. 3 muestra la curva de ganancia constante igual a 2
en el plano Ip- gnVlp. Se ve la existencia de un punto éptimo.
Este punto Gptimo surge por la interaccion de dos factores: a
trabagjar a menor nivel de inversion, hacia inversion débil,

aumenta la relacion gm/lp, es decir la transconductancia para
una corriente dada (que se traduce en ganancia y ancho de
banda) a la vez aumenta el tamafio del transistor para una
corriente dada, 1o que aumenta las capacidades parasitas, que
tienden a disminuir el ancho de banda y la ganancia a una
frecuencia dada. Por tanto existe un compromiso que da el
Optimo entre estos dos factores.

Fig 2: Arquitectura estudiada en el ejemplo N°1

La recta vertical, es la frontera de validez del modelo a la
frecuencia de trabagjo. A la izquierda de la recta se tiene la
zona véida del modelo QS para la frecuencia a la que se
realizaron las curvas. En este caso se usd 910MHz pero este
es un pardmetro modificable en el programa. Todas estas
figuras son dependientes de la tecnologia
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1d=0. 75mA

Gain @ 910MHz (V3/V4) 2 2

gm/ld (V) 13.82 13.81
Frecuencialimite : 0.95 GHz

Fig 3: Curvas de ganancia con el punto éptimo del disefio indicado
con unaflecha para M; del giemplo N°1 y tabla de comparaciones
con los valores obtenidos por simulacién 'y célculo.

LaFig. 4 muestra e desempefio hasta frecuencias muy por
arriba de la frecuencia limite del modelo. Es a los efectos de
comparar en un rango mas amplio contra la respuesta de
SPICE BSM3v3. La concordancia a més alta frecuencia se
debe a que, por una parte, la ecuacion que da fosma €S UNa
cota muy gruesa para el limite de frecuenciay por otra parte
la implementacion de BSIM3v3 de la que se disponia no
incluia efectos no cuasi estéticos.
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Fig 4: Respuesta en frecuencia calculaday simulada para el ejemplo
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3.2. Ejemplo N° 2: Evaluacion de una tecnologia
Se busca la curva de ganancia A=3V/V @910MHz, para un
amplificador en source comdn con una carga de C_=0.1pF
para dos tecnologias diferentes de 0.8um y 0.35um.

Los datos de la tecnologia, son introducidos a programa
gue da como resultado las curvas mostradas en la Fig. 5.
Puede verse claramente la posibilidad de trabajar en inversion
moderada a esta frecuencia para € caso de la tecnologia
0.35um.

El punto 6ptimo para 0.35um se alcanza con una corriente
67% menor que para € caso 0.8um. Estas ventgjas de la
tecnologia 0.35um ya se conocian, pero este método de
andlisis permite visualizarlas y cuantificarlas claramente. Se
observa que el éptimo se alcanza en la zona de inversion
moderada en € caso de la tecnologia de 0.35mm, mientras
gue en la de 0.8mm solo es posible trabajar con la ganancia
requerida ala frecuencia requerida en inversion fuerte.

Las curvas de validez del modelo a una determinada
frecuencia, para € caso de 0.8um también se desplazan a la
izquierda, a la zona de inversion fuerte, incluso mas alla del
Optimo de consumo, lo que indica que la minima corriente
requerida podria ser incluso mayor que la calculada.
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Fig 5: Comparaciones de tecnologias de 0.35mm (curva Al) y 0.8mm
(curvaA2) parael caso de ganancia3V/V @ 910MHz.

Analogamente a lo antes presentado, es posible estudiar con
esta herramienta otros casos como ser: € efecto de la
resistencia de gate, los resultados de una etapa cargada por
otra etapa igual, que es representativo del comportamiento
dentro de un chip.

4. IMPLEMENTACIONES
4.1 Amplificador

Utilizando la metodologia descrita se redizd la

implementacion mostrada en laFig.6.
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Fig 6: Arquitectura implementada en tecnologia de 0.35mm para una
ganancia de 40V/V a910MHz.

Caracteristicas del disefio:

M1 [ M2 [ M3 Mp
W@um) | 60 60 80 200
Io,(mA) | 05 05 15 | 254

Este amplificador entrega una potencia de 2dBm sobre una
carga de 50W, con una gananciade 40V/V y unatension de
alimentacion de 2.3V.

Estaimplementacion, alafecha del envio de este trabgjo
se encuentra en la etapa de medicion.

A continuacion se analiza el disefio de otro bloque clave
de un sistema de comunicacion inaldmbrica, un oscilador
controlado por voltgje.

4.2. Disefiodeun VCO tipo-Gm LC.

En esta seccion se describe la metodologia y €l disefio en
tecnologia CMOS esténdar de 0.35um, de un VCO tipo -Gm
LC [9] como se muestraen laFig.7, con frecuencia central de
900MHz, y con inductores integrados en el chip [7].

La condicion de oscilacion del VCO se da cuando

O, = a/RLPAR donde RLPAR es la resistencia en paralelo

equivalente del inductor y a es el factor de oscilacion (siendo
su valor un criterio de disefio, usualmente mayor o igua a 3)
Y Om €s la transconductancia de los transitores Mz y My.
Entonces, dado €l valor de la inductancia L y del factor de
oscilacion a, se obtiene gymamae- ES asi que necesariamente
incrementando la relacién gm/l, disminuye Ip. El menor
valor de I, que es posible elegir esta limitado por € ruido de
fase del oscilador [8,10] (éste crece al disminuir 1) y por las
capacidades pardsitas de Mz y My, pues aumentar gm/lp
aumenta € ancho de estos transistores, pudiéndose no
alcanzar la frecuencia de oscilacion, o deando muy
disminuido el rango de sintonia.

Tomando esto en cuenta, la metodologia de disefio es la
siguiente: dada la frecuencia de oscilacion y el valor del
inductor, se dimensiona éste y se halan sus parametros. A



partir de estos pardmetros, a, y la corriente Ip=ly/2 se halla
la relacion gm/lp. Utilizando las curvas caracteristicas del
transistor se halla la corriente normalizada | de donde se
despgja inmediatamente el ancho del transistor. Un esquema
de lametodologia se muestra en lafigura 8.

vcc

Fig 8: Metodologia de disefio

En este trabajo el énfasis se colocd en disminuir el consumo,
trabajando en inversién moderada; eligiéndose un valor de
gm/lp de 15. Para este valor, Ibias es de 1.6mA y el consumo
es de 0.16mW. La expresion de la potencia se aproxima a

—12 PAR
P=15>xR"[9.

Se chequed que en esta region del espectro y trabajando en
inverson moderada, e tamafio del cana fuese
suficientemente pequefio para no necesitar trabajar utilizando
el modelo no cuasiestético del transistor [5]. Utilizando las
herramientas que provey6 la metodol ogia de disefio planteada
en las secciones anteriores se verificd que se estaba por
debajo del limite del modelo cuasiestdtico y que las
expresiones utilizadas para modelar os transistores fueron las
adecuadas.

En la Fig.9 se muestra e layout completo del circuito
fabricado incluyendo amplificadoresy e VCO.

5. CONCLUSIONES

En este trabajo se mostré la existencia de un nivel de
inversion optimo que da e minimo consumo para una
ganancia dada o en forma equivalente la maxima ganancia
para un consumo dado. Este nivel de inversion éptimo existe
en diferentes clases de amplificadores y en diferentes clases
de tecnologias. Se mostré ademés la viabilidad de trabajar en
inversion moderada a 910MHz con tecnologias de 0.35um en
amplificadores y VCOs, lo que da un mejor compromiso
consumo-vel ocidad.

Para el caso de la etapa cargada con s misma, que
representa etapas internas de un chip trabajando a 910MHz se
mostré que podrian consumir del orden de algunos cientos de
mA aprovechando € disefio en inversion moderada.

Asimismo se desarroll6 y presentd una herramienta
flexible para ayudar al disefio de amplificadores y otros
blogues de RF de bajo consumo y la comparacion de
tecnologias.

Fig. 9: Layout completo —Amplificador y VCO
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