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Resumen

El objetivo de este TFM es explorar el potencial de una tecnologia CMOS nanométrica para el
diseno de desplazadores de fase en beamforming de antenas activas para la banda milimétricas K
(18-27 GHz).

En la primera parte del trabajo, se explicard brevemente el funcionamiento de un array de an-
tenas, las distintas topologias de desplazadores de fase, asi como las diferentes técnicas existentes
para la conformacién del haz. Seguidamente, se expondra la topologia escogida para el disenio del
desplazador de fase y se realizarda un estudio tedrico de su comportamiento, recalcando sus princi-

pales ventajas.

El desplazador de fase disenado es de 4 bits, programable, activo y de arquitectura hibrida y
se implementara en matrices de antenas adaptativas receptoras. Estd constituido por un filtro pasa
todo en cuadratura (QAF), dos amplificadores de ganancia variable (VGAs) que emplean estructu-

ras cascode y un combinador de potencia.

Tras la optimizacién de los circuitos que constituyen las distintas etapas del desplazador, reali-
zada mediante simulacién paramétrica en el entorno de diseno electrénico CADENCE®, se presen-
tardn los resultados obtenidos de ganancia y fase de la sefial del sistema completo, junto con sus
respectivos errores RMS, asi como las impedancias de entrada y salida.

Los resultados preliminares obtenidos por simulacién muestran el comportamiento 6ptimo del
desplazador, indicando una buena seleccién de topologias de los bloques bésicos que lo constituyen,

asi como una buena caracterizacién de sus correspondientes circuitos.

Palabras clave: antenas matriciales, combinador de potencia, conformacién de haz (Beamfor-
ming), desplazador de fase, estructuras cascode, QAF, tecnologia CMOS, VGA.



Lista de abreviaturas y acrénimos

nG n? Generacién de redes méviles
ADC Analog to Digital Converter
ASIC Application Specific Integrated Clircuit

CMOS Complementary Metal-Oxide-Semiconductor

DAC Digital to Analog Converter
I In phase
LNA Low Noise Amplifier

MIMIC  Monolotic Microwave Integrated Circuits
MIMO Multiple Input Multiple Output

MOSFET Metal-Oxide Semiconductor Field-FEffect

PDK Process Design Kit

Q In quadraure

QAF Quadrature All-Pass Filter
RF Radio Frequency

RMS Root Mean Square

SATCOM Satellite Communication
TDT Televisién Digital Terrestre

TSMC Taiwan Semiconductor Manufacturing Company

VGA Variable Gain Amplifier



Lista de parametros

¢ Fase de la senal

0, o  Coordenadas angulares

75 Vector posicién de la antena i, respecto del centro de coordenadas
A Ganancia total

A; Ganancia del VGA que pondera la senal en cuadratura

A, Ganancia del VGA que pondera la senial en fase

Cyq; Capacidad puerta-drenador del transistor ¢

Cys; Capacidad puerta-fuente del transistor i

Cy, Capacidad de carga

dg,d, Anchura y longitud de los elementos radiantes en una matriz de antenas
fi(0,¢) Patron de elementos de la antena 4

gm;  Transconductancia del modelo de pequena senal para el transistor ¢

G,,  Transconductancia total del circuito

k Ntmero de ondas

L; Longitud de canal del transistor i

R Distancia del centro de coordenadas del sistema a un punto del espacio
R; Distancia del centro de la antena ¢ a un punto del espacio

To; Resistencia de salida del modelo de pequena senal del transistor ¢
w Frecuencia de operacién

W; Pesos complejos

Wo Frecuencia de resonancia

wp Frecuencia de un polo

W,y Frecuencia de un cero

W; Anchura de canal del transistor ¢

Zy, Impedancia de carga
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1. Introduccion

Las comunicaciones inalambricas han sufrido en los tltimos 50 anos una importante evolucién
que comenzé a finales de los anos 70, con la primera generacién de telefonia mévil (1G): era to-
talmente analégica y tnicamente permitia realizar llamadas. A principios de los anos 90 llegé la
segunda generacién (2G), ya digital, y con ella los SMS. La tercera generacién (3G) aparecié a prin-
cipios del 2000, permitiendo més conexiones y aumentando la velocidad de transferencia de datos.
Con la introduccién de mejoras en antenas, surge en 2008 el 4G que permite la transmisién de datos
a velocidades del orden de 100 Mb/s, pero presenta cierta latencia. La red 5G permite la transmisién
de datos a mayores velocidades con baja latencia y miles de dispositivos interconectados de manera
simultdnea. Tareas como el manejo remoto de robots quirirgicos son posibles gracias al bajo tiempo
de respuesta que presenta esta tecnologia. El 6G va mas alld y permitira el despliegue de tecno-
logfas de cobertura global con apoyo de las comunicaciones satelitales y superficies inteligentes [1] [2].

Tradicionalmente, para transmitir datos a alta velocidad se emplean bandas de baja frecuencia
en el espectro de RF, por ejemplo 700 MHz en el caso del TDT o 1.900 MHz para el 4G. No obstante,
a bajas frecuencias el nimero de canales y el ancho de banda disponible es menor, produciendo la
saturacién de esta parte del espectro. Esta circunstancia incita la bisqueda de tecnologias que ope-
ren en una zona con mas capacidad disponible como es la banda de frecuencias milimétricas, cuyo
espectro contiene frecuencias del orden de decenas de GHz. A estas frecuencias es posible asignar a
cada operador un ancho de banda mayor, aumentando la capacidad y la velocidad de transmision
de datos, asi como la posibilidad de ofrecer servicio a un mayor nimero de usuarios. No obstante,
cuanto mas elevada es la frecuencia mayor es la atenuacion de la senal y menor es su capacidad de
penetracion. Por lo tanto, la banda milimétrica proporciona cobertura a espacios limitados, donde
se precisa un rendimiento éptimo de conectividad para un elevado niimero de usuarios, como ocurre

en aeropuertos o estadios deportivos.

Operar con seniales de longitud de onda milimétrica, permite disminuir el tamafio de las antenas
y posibilita la utilizacién de antenas activas matriciales en las nuevas infraestructuras de comuni-
caciones [3]. Este tipo de antenas tienen como resultado grandes mejoras en cuanto a fiabilidad
(ausencia de elementos mecénicos) y alta direccionalidad del patrén de radiacién emitido (control
electrénico). Ademads, presenta la oportunidad de llevar a cabo el procesamiento de sefial en chips
ubicados junto con los elementos radiantes, lo que supone un ahorro adicional en coste y en consumo
de potencia.

2. Objetivos

Los chips beamformers son esenciales en las antenas matriciales para ajustar la ganancia y fase
del haz de cada célula radiante y conformar el patréon de radiacién. Tradicionalmente, la tecnologia
de circuitos electrénicos de radio frecuencia ha estado basada en semiconductores como GaAs e InP,
incrementando considerablemente el presupuesto. En este TFM se va a explorar el potencial de una



tecnologfa de silicio CMOS ! nanométrica de bajo coste, en paritcular se recurre a la tecnologia
TSMC (Taiwan Semiconductor Manufacturing Company), para el diseno MMIC (Monolithic Mi-
crowave Integrated Circuits) de desplazadores de fase en beamforming de antenas activas operando
en banda milimétrica K (18-27 GHz). Se seguirdn las especificaciones marcadas por los estdndares
de comunicaciones actuales 5G y prospectivas 6G.

El trabajo forma parte de un proyecto 2 vigente en el Grupo de Disefio Electrénico (GDE) de
la Universidad de Zaragoza, que tiene como objetivo principal el diseno y desarrollo de una nueva
gama de circuitos integrados de aplicacién especifica (ASIC, Application-Specific Integrated Circuit)
en tecnologia CMOS que permitan realizar el conformado del patrén de radiacion.

La herramienta empleada para realizar el disenio de todas las etapas es CADENCE®. Todos los
resultados mostrados en este trabajo han sido obtenidos a través de simulacién en este entorno de
diseno electronico. Para representar los datos obtenidos en las distintas simulaciones se ha empleado
la herramienta de software matematico MATLAB®.

3. Antenas activas matriciales y beamforming

3.1. Introduccién a antenas matriciales

Las antenas matriciales son agrupaciones de elementos radiantes idénticos distribuidos unifor-
memente en superficies generalmente planas y controlados de manera coordinada. Estas permiten
la transmisién o recepcion de una onda electromagnética en una direccién particular mediante el
control de la fase de la senial transmitida o recibida por cada elemento radiante. Debido a la alta
direccionalidad del haz, se reducen las interferencias con otras senales permitiendo enfocar la senal
hacia los usuarios u objetivos deseados. Consecuentemente, se consigue aumentar el rango de cober-
tura y la calidad del enlace de comunicacién. Por lo tanto, una antena matricial presenta un mejor

rendimiento que una antena individual.

En aproximacién de campo lejano, se puede expresar el campo radiado por cada elemento de la
matriz de acuerdo con las coordenadas de la Figura 1 [4] como se muestra en (1).

fi (97 w)eiiji

Ei(r7 97 90) = R

(1)
donde R; = [(z — x:)® + (y — %:)? + (2 — 2)?]"/? denota la distancia del centro de la antena i a
un punto cualquiera del espacio y k = 27/A el nimero de onda a una determinada frecuencia.
Vemos que tiene la dependencia exp(—jkR)/R de una onda esférica multiplicada por una funcién

LCMOS, Complementary metal-ozide—semiconductor, es un tipo de proceso de fabricacién de transistores de efecto
de campo (MOSFET) que utiliza pares complementarios y simétricos de MOSFET de tipo p y n.

?Disefio y desarrollo de un chipset (ASIC) para la préxima generacién de comunicaciones inaldmbricas en SATCOM
y 5G, financiado por el Ministerio de Economia y competitividad (RT'C2019-007039-7).



1i(0,¢) llamada patrén de elementos, que depende tnicamente de las caracteristicas de la antena.
Si el patrén de radiacién se mide a una distancia muy lejana de la matriz, la coordenada R; de la

exponencial en (1) se puede aproximar por

donde 7; el vector de posicién del elemento ¢ relativo al centro del sistema de coordenadas elegido,

y 7 un vector unitario en la direccién (R, 0, ¢),

=iy 22 (3)

F=2 -u+7- v+ Zcost (4)

donde u y v son los cosenos directores, u = sinflcosp y v = sinflsing. Sustituyendo (2) en (1), la
exponencial queda con la siguiente dependencia
e—JkRi kR

i (5)

Para una matriz de antenas arbitraria, la senal electromagnética global en un punto cualquiera
del espacio puede escribirse como la suma de las senales electromagnéticas procedente de cada
antena en dicho punto, E(r),

o—JkR

Blr) = S Y wifi(6, ) (©)

donde los coeficientes w; son los pesos aplicados a las senales de las antenas para la conformacion
de haz. Asumimos que el patrén de elementos de las antenas es el mismo, por lo que se extrae del
sumatorio como factor comin, obteniendo la siguiente expresion

o IkR _—
B(r) = f(0,0) " 3 wie 7)

Por lo tanto, el patréon de radiacion total en un punto del espacio es el producto del campo
radiado por una antena situada en el origen de coordenadas, segin (1) y un factor de agrupacién
escalar F'(0,¢) expresado como

F(Q, SD) — Z wiejkﬁf (8)

Este término tiene en cuenta la interferencia de las ondas generadas por las antenas y depende
de la agrupacién, la amplitud y fase de la alimentacién de las antenas y de la frecuencia de trabajo.
La posibilidad de expresar el campo eléctrico radiado por una agrupacién de antenas como producto
de estos dos factores, se denomina “principio de multiplicacién de diagramas”. Dicho principio es
valido para cualquier agrupacion de elementos radiantes iguales y extensible a agrupaciones de cual-

quier geometria y con cualquier nimero de antenas. Ademds, este resultado introduce una mayor



flexibilidad en el disefio del patrén de radiacién, permitiendo modificarlo simplemente variando la
amplitud y fase de la sefial de cada antena o la geometria de la agrupacién, lo que puede resultar
més sencillo que variar las caracteristicas de las antenas que lo conforman (f(6, p)).

La formacion del haz en una direccion particular se consigue mediante la aplicacion de los pesos
complejos w;,
_ —7kriro
w; = ]wi|e IR (9)

donde ry = Zsinbycospg + ysinbysingy + Zcosby y k = 2w /\. Estos pesos dirigen la senal a una
posicién angular (6g,¢0). En esa posicién, los términos exponenciales de la ecuacién (9) anulan los
de la ecuacién (8) y el factor del conjunto es la suma de las amplitudes de los pesos. Con esta
eleccion de pesos, el maximo del patrén es estacionario para todas las frecuencias. La dependencia
exponencial mostrada en (9) inserta retrasos temporales en las lineas de transmisién para compensar
las diferencias en las longitudes de trayecto. De esta forma, las senales de todos los elementos llegan
juntas a algin punto distante deseado. Habitualmente, la direccién de la senal se controla mediante
desplazadores de fase en cuyo caso los pesos tienen la siguiente dependencia

w; = ]wi]e_jko’?”b (10)

con ko = 2w /Ao para una determinada frecuencia fo = ¢/Ao.

z Z
0 P(xy.2) A

Ri

=k
- >
" (Xi,Yi.Xi)

(a) (b)

Figura 1: Esquema de coordenadas para el calculo del factor de agrupacién (a), donde los circulos
verdes representan antenas equiespaciadas y representacion de una matriz plana rectangular de
elementos radiantes (b).

Entre las distintas disposiciones de las agrupaciones de antenas, se estudiaran mas a fondo
las arrays planos bidimensionales el mostrado en la Figura 1 b). Los elementos se encuentran
posicionados en las siguientes coordenadas



Tmn = Tmdy + ynd, (11)

donde d, y dy, denotan las anchuras y longitudes de los elementos radiantes y m, n son ntimeros
enteros. Introduciendo pesos complejos como los mostrados en (10) para situar el pico del haz en la
posicion 6y y ¢o a la frecuencia fy, el factor de agrupacion tendra la siguiente expresion

F(6,¢) = Z W, n’ejko[mdz(u7uo)+ndy(’l]7v0)] (12)

Normalmente, para un array de fase rectangular, se escoge una distribucién de amplitudes
Wn,m = bme, y el factor de agrupacion se puede escribir como el producto de dos factores indepen-
dientes de u y v;

F1(97 (p) = Z bmejkomdz(U—uo)Z Cnejk‘ondy(v—vo) (13)

La amplitud y la fase de cada una de las antenas disenadas en este TFM y como consecuencia
la forma que toma la expresion de los pesos complejos, se controlard mediante la accion de cir-
cuitos de conformacion de haz denominados beamformers, los cuales permiten variar la fase de la
senal radiada electrénicamente, eliminando la necesidad de orientar las antenas mecdnicamente [4].

Existen varias formas de direccionar el haz, que se desarrollaran mas a fondo en el siguiente apartado.

3.2. Beamforming: Definicién y clasificacion

El beamforming es una técnica de procesamiento de seniales para la transmisién o recepcién de
senales direccionales. Consiste en combinar las senales de una matriz de elementos radiantes de
tal manera que, en dngulos particulares experimenten interferencia constructiva mientras que en
otros experimentan interferencia destructiva. Existen diversas técnicas de beamforming segin sus

caracteristicas que describiremos brevemente a continuacién [5].

Los esquemas de conformacion de haces se clasifican generalmente como sistemas de haz conmu-
tado o sistemas de matriz adaptativa. Un sistema de haz conmutado produce senales predefinidas,
de forma que un Unico haz normalmente sirve a mas de una estaciéon moévil como se ilustra en la
Figura 2 a). Por el contrario, los sistemas de matriz adaptativa pueden conformar un haz singular
para cada usuario como se muestra en la Figura 2 b), reduciendo la interferencia entre dos usuarios.
No obstante, un gran ntimero de estaciones méviles puede sobrecargar el proceso, por lo que se trata

de una técnica mas dificil de implementar.

A su vez, la conformaciéon de haz adaptativa se puede clasificar en dos tipos principales segin
el algoritmo empleado: algoritmos adaptativos no ciegos y algoritmos adaptativos ciegos. La varia-
ciéon de amplitud y fase de las seniales de cada antena, se realiza aplicando a dichas senales pesos
complejos w; como se ha indicado en las ecuaciones (9) y (10). El objetivo de las antenas adaptati-
vas, es seleccionar un conjunto de pesos de amplitud y fase con los que combinar las salidas de los

elementos en una matriz, para producir el patrén de radiacién deseado. Esto se consigue a través



Figura 2: Beamforming de haz conmutado (a) y de matriz adaptativa (b) [5].

de algoritmos ciegos y no ciegos.

En los algoritmos no ciegos, se emplea una senal de referencia para adaptar constantemente los
pesos. La senal de salida al final de cada iteracién, se compara con una senal de referencia y la
desviacion de ambas se emplea para reajustar los pesos en el algoritmo. Los algoritmos adaptativos
ciegos no dependen de la implementacién de una senal de referencia, ni requieren ningin conoci-
miento estadistico para ser entrenados. El objetivo de estos algoritmos, es restablecer algunos tipos
de caracteristicas fisicas de la senal, para maximizarlas al terminal deseado y minimizar las interfe-

rencias con otros terminales. Ejemplos de estos algoritmos pueden encontrarse en la literatura [6].

Los sistemas de haz conmutado y matrices adaptativas pueden estar constituidas por arqui-
tecturas de beamformers analégicos, digitales e hibridos en cuyo disefio se centra este trabajo [7].
Las primeras antenas con beamforming analégico, contaban con desplazadores de fase fijos que pro-
ducian un cambio de fase constante entre dos puertos, al igual que en los sistemas conmutados, pero
los més modernos tienen desplazadores de fase variables, necesarios en sistemas adaptativos. Las
operaciones de conformacion del haz se realiza en el dominio analdgico, exigiendo menor resolucién
a los convertidores analdgico-digitales (ADC). Por el contrario, la conformacién de haces digital
cuenta con muchas utilidades como la estimacién de la direccién de llegada del haz, control progra-
mable de los patrones de radiaciéon de las antenas y direccionamiento adaptativo de su haz. Estas
ventajas se pueden alcanzar inicamente recurriendo al procesado digital de senales. Con la finalidad
de potenciar las ventajas de los dos métodos, se ha propuesto una mezcla entre la conformacién de
haces analégico y digital, denominado beamforming hibrido. A continuacién, se llevara a cabo un
analisis mas detallado de las estructuras que presentan los receptores analdgicos, digitales e hibridos
de antenas adaptativas.

El la Figura 3 a) se representa un receptor analégico, donde el desfase se aplica a cada elemento
en el array para después sumar todas senales coherentemente. Esta senial pasa posteriormente a
través de un mizer, que disminuye la frecuencia de la senal recibida para que pueda ser muestreada



correctamente por el ADC. Esta arquitectura es la mas simple, por lo que es la mas econémica pero

también la menos versatil.

En el beamforming digital se emplean pesos complejos digitales en lugar de desfasadores analégi-
cos. En este caso, serd necesaria una cadena receptora completa en cada elemento de antena como
aparece en la Figura 3 b). Esta arquitectura resulta més versatil que la analdgica debido a que se
pueden procesar varios haces de manera simultanea. No obstante, consume mucha potencia y mucho
mas silicio. Estos requerimientos hacen que sea una opcién inviable en comunicaciones de multiple

entrada y multiple salidas (MIMO) como las establecidas en las tecnologias 5G/6G.

Una técnica de beamforming hibrido consiste en dividir la matriz en submatrices mas pequenas
y realizar beaforming analégicos dentro de esas submatrices, como se muestra en la Figura 3 ¢). Si
el nimero de elementos de la submatriz es pequeno, el haz resultante es ancho. Cada submatriz
se puede considerar como un super elemento radiante con un patrén de radiacién algo direccional.
Posteriormente, se realiza un beamforming digital utilizando las senales de las submatrices, lo que
produce haces estrechos de alta ganancia correspondientes a la apertura total de la matriz. Con esta
arquitectura la cantidad de mezcladores y ADC, asi como el procesamiento de datos, disminuyen
segun el tamafio de la submatriz en comparacién con el beamforming puramente digital. Por esta
razon, la conformacién de haz hibrida es la mas empleada en sistemas de comunicaciéon masivos
(MIMO). Una limitacion de este enfoque en comparacién con el digital completo es el hecho de que
todos los haces digitales estardn contenidos dentro del campo de visién del patrén de la submatriz.

En la Figura 4, se muestra el esquema de los elementos que constituyen una antena elemental
en un receptor y en un transmisor para una arquitectura analégica o una submatriz de arquitectura
hibrida, que se resume en un amplificador y un desplazador de fase. En el receptor, el desplazador
de fase se coloca después del LNA, cuya funcién es amplificar la senal débil de la antena. En el
transmisor, se emplea un amplificador de potencia que genera una salida de suficiente potencia

como para alimentar el elemento radiante [8].

En este trabajo, emplearemos una arquitectura hibrida de receptores para crear un sistema de
matriz adaptativa, donde los pesos complejos generados por los algoritmos controlan la fase que
deben presentar los desfasadores analégicos, que se describirdn en detalle en el siguiente apartado.
No obstante, la algoritmia relativa al procesado digital de los pesos escapa al alcance de este trabajo.

3.3. Desplazadores de fase

Los desplazadores de fase son componentes esenciales de las antenas matriciales empleados para
ajustar la fase de la senal de cada elemento radiante y asi conformar el haz. Un desplazador de fase
debe tener un amplio rango de fase (360°), pero una alta resolucién. Para una resolucién de n bits
se consiguen saltos de fase de 360°/2™. En este caso, emplearemos un desplazador de fase de 4 bits

de resolucion, que nos permitird cambiar la fase en intervalos de 22,5°. Se intenta que la atenuacién
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Figura 3: Arquitectura de un receptor analégico (a), arquitectura de un receptor digital (b) y
arquitectura de un receptor hibrido (c) en la que aparece recuadrado el desplazador de fase y el
combinador en cuyo disefio se va a centrar este TFM [7].

de la senal en estos desplazadores sean minimas y que apenas exista variacién de estas pérdidas en
cada salto de fase. Otras de las caracteristicas deseables de un desplazador de fase son un consumo
bajo de potencia, facil controlabilidad y un reducido consumo de area del chip.

Hay varios tipos de desplazadores de fase de radio frecuencia, empleando elementos de circuitos
pasivos o activos [3]. En este trabajo, se disenian desplazadores de fase activos, es decir, mediante el
uso de transistores como elementos de circuito. Con respecto a los desplazadores pasivos, que em-
plean elementos pasivos tales como resistencias, condensadores autoinducciones y lineas de retardo,
los desplazadores activos presentan una mayor ganancia total y una mayor exactitud en el salto de
fase, a costa de una peor linealidad. En el caso de un transmisor, la linealidad seria una propiedad
importante ya que se trata de la etapa previa al amplificador de potencia, como se muestra en
la Figura 4 a). Sin embargo, en un receptor se da prioridad a la ganancia de potencia ya que la
senal llega debilitada. Por lo tanto, como este trabajo se centra en el diseno de desplazadores para
matrices de antenas receptoras, se emplearan desplazadores de fase activos.
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Figura 4: Bloques receptor (a) y emisor (b).

El principio de operacion del desplazador de fase activo disenado, se basa en la combinacién pon-
derada de senales en cuadratura a través de amplificadores de ganancia variable (VGAs) controlados
digitalmente. La arquitectura completa que tendria una submatriz para este disefio se ilustra en la
Figura 5. La senal de entrada (V;,), se divide en dos senales desfasadas en 90°, que denominaremos
de ahora en adelante senal 1/Q por simplicidad. Las senales 1/Q pasan por VGAs separados, cuya
ganancia A, y A; dependerd del nimero de transistores que se encuentren en corte o en conduccién.
A, es la ganancia del VGA que pondera la senal en fase (I) y A; es la ganancia del VGA que pondera
la senal en cuadratura (Q). La senal de salida se puede expresar empleando notacién fasorial como

Vout = (Ar + jA;j)Vin (14)
La fase (¢) resultante vendra dada por

¢ = arctan(A;/A,) (15)
y la ganancia total A se corresponde con

A= ]AZ + A3 (16)

A partir del cociente A/ A, es posible obtener el desfase necesario tratando de mantener la ganancia

constante.

En el siguiente apartado, se mostraré en detalle la estructura de cada uno de los elementos que
componen el desplazador de fase.



4. Topologia empleada

La estructura completa del desplazador de fase disenado se muestra en la Figura 5. Esta cons-
tituido por un filtro pasa-todo de cuadratura QAF, que proporcionard dos senales con un desfase
ortogonal (I/Q) y dos VGAs que ponderan de manera independiente dichas senales. Los VGAs se
usan en modo diferencial para poder invertir la sefial. La fase a la salida se basa en el ratio de la
ganancia entre los caminos I y Q como se indica en (15). Las sefiales procedentes de estos VGAs se

combinaran linealmente empleando un combinador de potencia 3.

VGA (1) .

Vinl, + / .
* ]

inlq - |_‘ !

: N\ +
QAF : [ "_‘r—l Vot
: VGA(Q) /1 Vot-
indy '/ T
VinQs ; )
i RF
[ 4-bit | : Combiner
waord
VGA (1)
b Vinly, + /
Vin + AT\ Von-
QAF : f
© VGA (Q) " Von+
vin- "7 ving, +

2

Figura 5: Arquitectura de una submatriz de un beamformer hibrido, donde se ha recuadrado el
desplazador de fase activo.

4.1. Filtro pasa todo en cuadratura

Generar los vectores de base ortogonal sin pérdidas en voltaje, es un paso esencial para producir
cualquier desfase entre senales. Tradicionalmente, se han empleado estructuras basadas en resisten-
cias y condensadores como los filtros polifasicos RC, para generar senales en cuadratura. Un filtro
polifasico RC de primer orden, usualmente es insuficiente para garantizar el desfase en un rango
frecuencial determinado, requiriéndose de mas secciones RC en cascada, como el filtro polifasico de
tercer orden mostrado en la Figura 6 a). Ello supone una considerable atenuacién de la potencia
de la senal recibida. Por el contrario, es posible producir senales en cuadratura sin pérdidas y en
un mayor ancho de banda empleando la técnica de resonancia LC, con la estructura mostrada en
la Figura 6 b), denominada filtro QAF (Quadrature All Pass Filter) [9].

Se introduce en el QAF una senal diferencial sinusoidal Vj,. A la salida, si se ajustan adecuada-
mente los valores de los pardmetros C, L y R se obtienen dos senales diferenciales sinusoidales, V

3Los divisores/combinadores de potencia son elementos que acoplan una cantidad de potencia a un puerto, permi-
tiendo que la senal se emplee en otros circuitos o vice versa.
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y Vi, desfasadas entre si 90°, que posteriormente seran dirigidas a cada VGA.
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(a) (b)
Figura 6: Esquemadticos de filtros polifase (a) y QAF (b).

Analizando el QAF en condiciones ideales para la transferencia en tensién, obtenemos las si-

guientes expresiones para las tensiones de salida en funcion de las de entrada:

R+ sL £
Vo Ry Sy v (1) (17)
sL+R+@ 8L+R+@
1
_ = R+ sL _ _
Vi = 2t Vil + Vin = Vou(I) (18)

sL+R+ = ™ sL+R+ L ™

1

7+R SL

)= Vir + Vo =V 19
Q 5L+R+% m 3L+R+% in Out(Q) ( )

V_ == V+ SC ._ pry V_ 20
Q SL—FR—{—% m SL—{—R—}—% in out(Q) ( )

Se comparan estas ecuaciones con la general para una funcién de transferencia de segundo orden

2
as® + fBs +
Hs) = 52 4 W 4 y? (21)
Q 0
donde w, es la denominada frecuencia de resonancia
1
Wy = ——— (22)

VLC

y el factor de calidad Q, que para un resonador de segundo orden se define como el cociente de la

11



frecuencia de resonancia y el ancho de banda, se corresponde con

1 /L

Q=72 (23)
Como Vz: y V;,, constituyen una senial balanceada, la funcién de transferencia puede considerarse
como una superposicién lineal un filtro pasa baja de segundo orden y un filtro pasa alta de segundo
orden. Por ejemplo, vemos que mientras VI+ presenta caracteristicas de filtro pasa alta desde el
punto de vista de VZ'Z, muestra caracteristicas de filtro pasa baja desde el punto de vista de V.

Por lo tanto, la combinacién lineal de estas caracteristicas conduce a un filtro pasa todo [8].
Teniendo en cuenta que la sefial de excitacién es diferencial Vi, = V,© — V., y que la salida se

toma también de forma diferencial, V; = VIJr -V y Vg = VJ -V, obtenemos las funciones de

transferencia para la sefial en fase y en cuadratura en funcién de wg y Q

52—|—5%—w%

:52+5%+w8'vm (24)

Vi
32—3%—111(2)

52+ s+ wp Vin (25)

Vo =

Sustituyendo en las expresiones anteriores s = jw, obtendremos sendas respuestas frecuenciales,

cuyo argumento se calcula como
arg{H(jw)} = tan™ (w/w,) + ... — tan™ (w/wy) + ... (26)

donde w, hace referencia a los ceros del numerador y wj, a los polos del denominador. En este caso
tenemos dos polos y dos ceros en cada funcién, por lo que la fase de la senal a una frecuencia dada

w, sera
w w
ér =tan~! +tan~t —tan Y (—) — tan" (—— 27
(o) tan™ () — tan™ () —tan ™ () 1)
—1 -1 -1, W -1, W
o0 = tan + tan —tan” " (——) —tan™ (—— 28
0 (o) (o) (o) (o) (28)

Las senales presentan los mismos polos (w,) ya que tienen el mismo denominador, pero los ceros

s = ol % 551/1-4Q?) (20)

w.r = wo<—21Q £ 50\/1+4Q7) (30)
wag = (55 + 551/ 1+4Q?) (31)

Para comprobar que la senal estd en cuadratura se calcula la diferencia de fases entre ambas

difieren (w.; y w.q)

salidas. Calculando A¢r,qg = ¢1 — ¢o, vemos que el desfase entre las salidas depende tnicamente de

12



los ceros

) — tan™L(

Ay o(w) = tan™?
/Q( ) (szJr WzQ+ WeI— WzQ—

Esta expresién debe tener un valor lo més cercano posible a 90°.

4.2. Amplificador de ganancia variable

Se ha mencionado anteriormente que el funcionamiento del desfasador se basa en el ratio de las
ganancias de dos VGAs (Voltage Gain Amplifiers) programables de cuatro bits. En esta seccién, se
describirda méas a fondo la estructura de los VGAs empleados, asi como su funcionamiento.

En la técnica propuesta en este trabajo la ganancia de cada VGA depende del nimero de etapas
amplificadoras, basadas en estructuras cascode, como la mostrada en la Figura 7 a), conectadas en

paralelo.
Vout Vout
Vout _ *i , Vout.[Rou'-
¢i0ut lout o
Vin '—| M1 Vp M2
Vi ’_|E Mz Om2Vx ‘D §r02
Vin
Vx
I""‘In:-ut Om2Vz Vout
Vin '—"; My Vit OmiYy v+ ®=
VA Fof _\,fg o2 Mol
. T
v Vin \v4

Figura 7: Estructuras de los transistores en configuracién cascode (a), fuente comin (b), puerta
comun (c), junto con su modelo de pequena senal para el calculo de la resistencia de salida (d).

La estructura cascode empleada estd constituida por dos transistores: un transistor inferior (M),
Figura 7 b), en configuracién de fuente comun y un segundo transistor (Ms), Figura 7 ¢), en puerta
comun que actuard como fuente de corriente. Se demostrara a continuacion que esta topologia puede
emplearse como un amplificador de elevada ganancia [10]. La ganancia de circuito lineal se calcula

de acuerdo con la ecuacién general

Av _ Vout — —Gm - Rout (33)

Vin

donde R,y es la impedancia de salida total y G, = iout/vin es la transimpedancia. Si se considera
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unicamente el transistor en configuracién de fuente comin (Mj), es posible deducir de su modelo
de pequena senal, mostrado en la Figura 7 b), que la impedancia de salida R, se corresponde con
ro1 ¥ Por lo tanto, su ganancia es Acg = —gmiTol-

Para obtener la impedancia del salida de la estructura cascode completa, se analizara el modelo
de pequena senal mostrado en la Figura 7 d). Suponemos que G, = gm1 si 1/gme < 701 v la
impedancia de salida Ryt = (1 + gmi702)701 + To2 = gmi1To1T02. De esta forma, la ganancia de la
estructura cascode es

Av ~ _gml[(l + gm2r02)r01 + 7”02} X —Im1T019m2702- (34)

Comparado a un transistor con una etapa fuente comtn, la ganancia en voltaje ha aumentado
en un factor gmor.e. La etapa cascode se inventd originalmente para suprimir un fenémeno inde-
seable a alta frecuencia llamado efecto Miller [11]. Este efecto describe el aumento del valor de la
capacitancia de un condensador conectado entre la entrada y la salida de un amplificador en un
factor (1-A), donde A es la ganancia del amplificador. Al trabajar a altas frecuencias, la capaci-
dad pardsita Cyq1 posicionada entre la entrada y la salida de la etapa fuente comin, se hace mas
relevante y sufre este efecto. Consecuentemente, de acuerdo con la ecuacién (33), se disminuye la
ganancia en tension a la salida de M; a altas frecuencias, ya que ahora la impedancia de salida
vendra dada por Zous = ro1/(ro1 +5Cz), donde Cp = (1= A)-Cyq1 y A = —gm1701. Por ejemplo, en
el caso del transistor en fuente comin empleado, ¢,,1 ~ 2,16 mQ~ vy r,1 ~ 2,7 kQ, lo que da una

ganancia de aproximadamente -5,8 y la capacidad Cyq; aumentard en un factor 7 aproximadamente.

Ademas, este efecto empeora la respuesta frecuencial de la etapa. La resistencia Rg conectada a
la entrada del transistor M; que se muestra en la Figura 8, forma un filtro pasa baja junto con la
capacidad equivalente de entrada Cj, que depende de la capacidad Cyq1. La magnitud del polo de
entrada viene dada por la siguiente expresién

1
R [Cgsl + (1 + gmlrol)cgdl] ‘

(35)

wpl =

Este polo va a determinar la frecuencia a partir de la cual la ganancia comenzara a disminuir,
como se muestra en la Figura 8 a), limitando el éptimo funcionamiento de esta etapa a frecuencias
bajas. Disminuyendo el efecto Miller sobre Cys1 mediante la implementaciéon de una estructura
cascode como se demostrard a continuacion, la frecuencia wy; aumentard, mejorando el comporta-

miento frecuencial de la etapa fuente comun.

Para ver cémo influye la etapa en puerta comun Ms sobre el efecto Miller, consideramos el
esquema de la Figura 8 b). El efecto Miller de Cyq; viene determinado por la ganancia del nodo A a
X. Asumiendo r, = oo para todos los transistores, se obtiene una ganancia con la siguiente expresion

Ve — _ gml

Apax = = Si ambos transistores tienen aproximadamente las mismas dimensiones (L; ~
m

Ly y Wy = Wa), dado que g %, podemos aproximar ¢,,1 = gmo y la ganancia tomard el
siguiente valor A, ax ~ —1. Ahora, C; = (1 — Ay ax)Cya1 = 2C4q1. Este resultado muestra que
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el aumento en capacidad debido al efecto Miller es menor en una estructura cascode que en una
estructura simple puerta comin [11]. En el caso de la estructura cascode empleada, gm1/gme =~ 0,5

y la capacidad Cgs1 aumentara tinicamente en un factor 1,5.

Vout
Vin

Wpi f
(a) (b)

Figura 8: Respuesta frecuencial de la ganancia para la configuracién fuente comun de la estructura
(a) y modelo de la estructura cascode para altas frecuencias (b).

En resumen, es posible identificar dos atributos importantes en la estructura cascode que la ha-
cen adecuada para su aplicacién en los VGAs: la capacidad de proporcionar una elevada impedancia
de salida, y por ello servir como un amplificador de alta ganancia y la reduccién del efecto Miller,

lo que mejora su rendimiento a altas frecuencias.

Un VGA programable de 4 bits estd compuesto de cuatro bloques (B y C marcados en azul en la
Figura 9) con tres estructuras cascode conectables en paralelo y otros cuatro bloques de estructuras
cascode dummies (A y D macadas en verde en la Figura 9). A diferencia de otras estructuras, el
empleo de amplificadores cascode permite excitar por la puerta del transistor inferior y controlar la
activacién del amplificador por la puerta de transistor superior de manera independiente, mediante
su conexién a tensién de alimentacién (Vyg) o a tierra. Cuando aplicamos la tensién Vyy, el transistor
superior se polariza en saturaciéon y por la estructura circulard corriente. Para conseguir saltos de
fase de aproximadamente 22,5°, los ratios de ganancia del VGA (I) frente al VGA (Q) son: A;/A,=
0/3,1/3,2/23/1 0 3/0. Como se puede observar los ratios 1/3 y 3/1, no producen un desfase exacto
de 22,5° y 67,5° pero son maés sencillos de implementar que 1/2,4 y 2,4/1 con transistores reales.
El error introducido debido a esta inexactitud en el desfase es aceptable para la mayoria de las

aplicaciones en comunicaciones 5G [3].
Los transistores B y C son los encargados de la circulacién de la corriente a través del VGA. Para

conseguir desfases de 0° a 90°, se emplean los transistores B, mientras que para dngulos mayores
serd necesario invertir la sefial y los transistores encargados de ello son los C. Los transistores A
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y D son transistores dummies cuya funcién es mantener el nimero de transistores conectados a la
entrada y a la salida de cada VGA constante, respectivamente. Con esto se evita que las impedan-
cias de entrada y salida, donde la contribucién de las capacidades parasitas de los transistores no
es despreciable, varie de una configuracion a otra. Gracias a ello se consigue una buena adaptacién
de impedancias independientemente de la configuracién.

Para obtener la configuraciéon +1 en un VGA, es necesario que estén en conduccién todas es-
tructuras cascode B y para la configuracién -1 todas C. Para 1/3, conducirédn cuatro estructuras A
junto con dos B, mientras que para -1/3 conducirdn dos estructuras C ademds de cuatro A. En el
caso de 2/3, han de estar en conduccién cuatro estructuras B ademds de dos transistores A. Andlo-
gamente para -2/3, deben de estar en conduccién cuatro estructuras C junto dos A. Combinando
estas configuraciones se pueden obtener desfases de 0° a 360° en saltos de 22,5° y a cada angulo se
le asigna una palabra digital. En la Tabla 1 se muestran el nimero de estructuras cascode activas

necesarias para obtener cada configuracién.

Los transistores de las estructuras cascode D, tienen la mitad de anchura que los transistores
del resto de las estructuras. Tener dos estructuras D en conduccion es equivalente a tener una tnica
de anchura completa. Estos transistores se emplean para mantener constante el nimero de estruc-
turas conectadas a la salida en los desafases de 0°, 90°, 180° y 270°. Para estas configuraciones, el
nimero total de estructuras cascode conectadas a la salida es cinco, pero su efecto es equivalente a
tener cuatro. De esta forma, el niimero total de estructuras cascode equivalentes en conduccién co-
nectadas siempre con cada entrada es tres y con cada salida es cuatro para todas las configuraciones.

Para visualizar la contribucién de cada estructura VGA a la fase, podemos representar la frac-
cién de transistores B y C en conduccién mediante el niimero de divisiones en los ejes del plano
complejo como se muestra en la Figura 10. El eje Y representa la contribucién de ganancia del VGA
(Q) al que llega la sefial en cuadratura, A; y el eje X la contribucién del VGA (I) al que llega la sefial
en fase A,. Por ejemplo, para obtener la fraccion A;/A,=1/3, es decir un dngulo de 22,5°, el vector
resultante debe estar formado por tres divisiones del eje X y una del eje Y. Esto se consigue con los
seis estructuras cascode B en conduccién en el VGA(I) y con dos estructuras cascode B y cuatro A
en conduccién en el VGA (Q). De manera andloga si se desea conseguir un desfase de 157,5° en el
VGA I deberén estar en conduccion todas estructuras cascode C, mientras que la configuracién del
VGA Q no varia con respecto a la anterior.

La impedancia de entrada de un estructura cascode, despreciando todas capacidades parasitas
excepto la capacidad puerta-fuente del transistor My (Cgs1) y suponiendo que no existe modulacién
de longitud de canal 4, tiene la siguiente expresion,

1
Zin =
n SCg51

(36)

4La modulacién de canal se trata de un efecto de segundo orden en los transistores MOSFET, en el que se reduce
su longitud de canal L, debido a un incremento en la tensién en el voltaje drenador-fuente Vpg. La ausencia de este
efecto indica que la resistencia de salida del modelo de pequenia senal ro; = oo [11].
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Figura 9: La estructura del VGA en fase, VGA(I), se ilustra en el interior del recuadro rojo.
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Figura 10: Diagrama de fases.

La capacidad parasita puerta-fuente de cualquier transistor se puede expresar de forma general

en funcién de sus dimensiones

Cgsi X Wi . Li (37)

donde W es la anchura y L la longitud e ¢ es un subindice empleado para especificar el transistor.
La funcién de transferencia de una estructura cascode como la mostrada en la Figura 8 b) con Z7, en
lugar de Rp, tiene una expresion complicada, pero que bajo ciertas condiciones puede aproximarse
por

Vout _gmlngTOIZL(S)

H(s) = = 38
(S) Vi 1+ gmarot ( )
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., VGA (1 VGA (Q .
Configuracién i B é) DT A B (C ) 5 Fase (°)
0000 0O 6 0 2|6 0 0 2 0,0
0001 0 6 0 0|4 2 0 O 22,5
0010 2 4 0 0|12 4 0 O 45,0
0011 4 2 0 0|0 6 0 O 67,5
0100 6 0 0 2|0 6 0 2 90,0
0101 4 0 2 0|0 6 0 O 112,5
0110 2 0 4 0|2 4 0 O 135,0
0111 0O 0 6 04 2 0 O 157,5
1000 0 0 6 2|6 0 0 2 180,0
1001 0O 0 6 0|14 0 2 0 202,5
1010 2 0 4 02 0 4 0 225.0
1011 4 0 2 00 O 6 O 2475
1100 6 0 0 2|0 0 6 2 270,0
1101 4 2 0 00 O 6 O 292.5
1110 2 4 0 02 0 4 O 315,0
1111 0O 6 0 0|4 0 2 O 337,5

Tabla 1: Configuraciones de los VGAs I/Q para cada desfase.

donde gm; o @ y Z1 es la impedancia de carga que viene dada por la capacidad Cy y la
autoinductancia Ly como aparece en la Figura 9. En esta expresion, se ha asumido que Z; <<Rut,
se ha despreciado el efecto de cuerpo ® de My (gmp2=0) y se ha considerado g;,1/Cys2 elevado. Como
gmaTo1 se elige elevada, la ganancia de la estructura cascode va a estar determinada principalmente
por el valor que tome g,,1 y consecuentemente por el cociente entre Wy y Ly del transistor M;. Por
esta razon, se tratard de implementar transistores M; con cocientes W/ L elevados.

4.3. Combinador de potencia

El combinador es la etapa siguiente al desplazador de fase. Las senales procedentes de los des-
plazadores de fase de elementos radiantes distintos, se introducen y se combinan en combinadores
de potencia basados en estructuras cascode como el mostrado en la Figura 11 [12]. En nuestro caso,
contamos Unicamente con un desplazador de fase, por lo que se empleard la mitad de esta estructura
(transistores Mj y Ms). La finalidad de implementar un combinador a la salida, es conseguir una me-
jor reproduccién del comportamiento del desplazador de fase, teniendo en cuenta condiciones reales
de operacion. El uso de una topologia cascode para la construccién del combinador de potencia
permite obtener ganancia adicional respecto a los combinadores pasivos y un buen comportamiento
frecuencial, tal como se ha discutido en la seccién anterior.

5Se trata de un efecto de segundo orden en los transistores MOSFET, en el que la tensién entre fuente y sustrato
modifica la tensién umbral que da lugar al canal de conduccién [11].
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Figura 11: Topologia del combinador de potencia.

5. Resultados

En las secciones previas, se ha presentado el comportamiento tedrico de cada estructura por
separado. En esta seccion, se expondra el comportamiento completo del desplazador de fase, asi
como el efecto que ejercen entre si las distintas etapas que lo componen. Se daran los valores de
las magnitudes més relevantes, junto con sus respectivos errores RMS (Root Mean Square). Como
la resolucién de 4 bits es 22,5°, el error RMS méaximo en fase puede ser de 11,25 °. Notar de la
Figura 10 que de partida ya se tiene un error en ganancia que serd maximo para 0010, 0110, 1010
y 1110. Estos errores provienen de la propia estructura que genera la sefial en cuadratura (I/Q) y
de posibles desajustes en la adaptacién de impedancia entre bloques. El error RMS se calcula de
forma general a través de la siguiente férmula

i (x = 8)?

RMS = (39)

donde z puede ser cualquier magnitud relevante como la ganancia o la fase, & hace referencia al
valor esperado correspondiente y la variable N denota el niimero de configuraciones, 16 en este caso.
Se calcula el RMS en el rango frecuencial de interés (18 a 27 GHz).

5.1. Resultados obtenidos en el QAF

Como se ha mencionado en el apartado 4.1, se desea obtener un desfase de 90° entre la senal
en fase y en cuadratura. Simulando el comportamiento a la salida del QAF con distintos valores
de sus pardmetros, obtenemos que esta condicién se cumple para 24 GHz 6 con inductancias de
323 pH, capacidades de 575 fF y resistencias de 65 Q (Tabla 2). Si sustituimos estos valores en
(30) y (31) para posteriormente calcular el desfase con la ecuacién (32), obtenemos un valor de
78,04°. No obstante, el valor simulado es de 89,8°. La discrepancia entre estos resultados se debe

SLa frecuencia de 24 GHz es muy utilizada en comunicaciones, lo que permite comparar diferentes soluciones a la
misma frecuencia.
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principalmente a que no se estan teniendo en cuenta en las ecuaciones mencionadas las capacidades
parasitas (Cf) que aparecen a altas frecuencias en los transistores del VGA a los que va unido esta
estructura. Estas capacidades producen errores en la cuadratura del QAF que dependen del ratio
Cr/C [12] de la forma

Cr

Gerror = 90° — (tan (1 — 2%) +tan ' (1 + 2?)) (40)

Por lo tanto, se trata de emplear valores de capacidades (C') elevadas para disminuir el ratio
CL/C en la medida de lo posible. La capacidad de carga Cp, se corresponde principalmente con
la contribucién de las capacidades Cys1 en paralelo de los transistores My de las estructuras cas-
code del VGA. Estas capacidades toman valores del orden de 1,3 fF, bastante inferiores al valor
que toma C' de 575 fF, consiguiendo asi un desfase préximo a 90° como se muestra en la Figura 12 a).

Si calculamos la expresion para la ganancia en cuadratura y en fase se obtiene la siguiente
féormula

‘ Vor —Vor

_ ’VJQ - VO_Q‘ G R (41)
‘/’i - - w

v (57 + (wf —w?)?

Sin embargo, como se muestra en la Figura 12 b), la respuesta frecuencial para la ganancia de
la senal en fase y en cuadratura es distinta. Esta diferencia, que a 24 GHz es de 0,14, se debe a
la ruptura de simetria que sufre la estructura del QAF producida de nuevo por las capacidades

parésitas.
200 - 137
i (:5 —VOlI ——Ganancia VOQ
Ligp 1.25¢ Ganancia VOI
1 N
1501 : 12}
! o
—_ I o
= : o 1.15 )
$ 100 g |
© / |
. | & 11 |
50| | 1.05 |
a 1| |
0 1 L : L L L 1 1 L 1 L L
0 10 20 30 40 50 10 20 30 40 50 60 70
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)

(a) (b)
Figura 12: Fase (a) y ganancia (b) a la salida del QAF de la rama en fase y en cuadratura en funcién

de la frecuencia.

Visto el efecto de la impedancia de carga sobre la fase y la ganancia a la salida del QAF,
analicemos ahora su efecto sobre la impedancia de entrada. Como aparece en la Figura 4, en el
bloque receptor la etapa anterior al desplazador es un LNA. Habitualmente, los LNAs tienen una
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impedancia de salida de 50 €2 y para conseguir un buen acoplo de impedancias y evitar la pérdida
de sefial, la impedancia de entrada del QAF deberia estar en torno a este valor. La expresién
tedrica para la impedancia de entrada al QAF sin tener en cuenta las capacidades parasitas es

aproximadamente

1 1 1 1
Zi”:<8L+R+w>”<SL+R+w>:2<8L+R+80> (42)

El valor de esta magnitud obtenida mediante simulacion teniendo en cuenta la capacidad de
carga (Cr) y con los valores de resistencia, capacidad e inductancia mencionados anteriormente,
es de 37,5 2 a 24 GHz como se muestra en la Figura 13 a), que difiere de los 50 €2 que se desean
obtener. Debido a la dependencia que tiene el error en la fase con la capacidad, mostrada en (40),
tratamos de operar con una capacidad C' elevada, lo que entra en conflicto con el aumento de la
impedancia de entrada, como se muestra en (42). Una solucién a este problema es la introduccién de
una red de adaptacién entre el LNA y el QAF. Del analisis transitorio mostrado en la Figura 13 b),
se puede ver como a partir de una senal sinusoidal de 24 GHz el QAF crea dos sefiales en cuadratura.

i - —VOI
250 - i 0.2 _xgo
200 201}
150 + g,
100 + 01}

| t | |

1 0‘3 0:35

50 02 ‘ \\XV
0 5 10 15 20 25 30 0.2 0.25

Frecuencia (GHz) Tiempo (ps)

(a) (b)

300 1 0.3

1Z | (€2)
Voltaje (V)

-0.3

0.4

Figura 13: Respuesta frecuencial de la impedancia de entrada del QAF para una configuracién 0000
(a) y analisis transitorio de las senales de entrada y de salida del QAF (b).

Simulando los valores de la impedancia de entrada del QAF para las distintas configuraciénes
del VGA en el rango de frecuencias la banda K (18-27 GHz), se obtiene la dependencia mostrada
en la Figura 14 a). Es posible apreciar que a 24 GHz, las graficas practicamente se superponen.
En cuanto a los errores RMS mostrados en la Figura 14 b), el valor obtenido a 24 GHz es 0,2 €,
que supone menos de un 0,5% del valor de |Z;,| que presenta el QAF a esta misma frecuencia y
puede considerase despreciable. Por esta razén, es posible asegurar que la impedancia de entrada se
mantiene constante en todas configuraciones, lo que asegura una buena adaptacion de impedancias

a la entrada del VGA.
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Figura 14: Valores de la impedancia de entrada del desfasador en funcién de la frecuencia para todas
configuraciones (a), junto con sus correspondientes valores RMS (b).

5.2. Resultados obtenidos en el VGA

El dimensionado de los transistores juega un papel clave en la obtencion de la ganancia deseada
en los VGA, como se ha mostrado en (38). A menor anchura del transistor inferior W7, menor ga-
nancia, pero con ello contribuimos a reducir la capacidad de carga (Cp) sobre el QAF, que reducira
el error en la cuadratura segun las ecuacién (40). Se trata por lo tanto de hallar las dimensiones
6ptimas de los transistores tal que se introduzcan ganancias en la senal en esta etapa, obteniendo a
su vez una impedancia de carga lo menor posible. Esto se consigue con las dimensiones que aparecen
en la Tabla 2.

En la Figura 9 puede apreciarse que los VGAs estan conectados a un circuito LC, ademas del
combinador. A diferencia de un resonador LC simple, la frecuencia de resonancia no vendra dada
por 1/y/LoCy, como se indica en (22), ya que el condensador Cj estd conectado al combinador.
El combinador estd constituido al igual que los VGAs por estructuras cascode, cuyos transistores
presentan capacidades parasitas. Consideremos tinicamente la contribuciéon de la capacidad puerta-
fuente, siendo el resto despreciables. De esta forma, la capacidad Cp se encuentra en serie con la
capacidad Cgs del transistor M; de la estructura cascode (ver Figura 11) y la capacidad equivalente
total es Cey = (1/CL+1/Cys1) L. Por lo tanto, la frecuencia de resonancia VGA vendrd determinada

por

1 L[ G
’u_} fry pry
0 LoCey  /LoCh Cyst

Recordamos que Cy,1 tiene la dependencia con las dimensiones del transistor que se muestra en

(43)

la ecuacion (37). Por ello, la frecuencia de resonancia se determinara mediante el ajuste de Lo, Cp
y las dimensiones del transistor M; del combinador. Consecuentemente, habra que escoger valores
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adecuados de estos parametros de forma que la frecuencia de resonancia sea proxima a la frecuencia
de trabajo (24 GHz) y conseguir asi ganancias superiores a la unidad. Los resultados con los que se

cumplen estas condiciones son los mostrados en la Tabla 2.
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Figura 15: Valores de la fase (a) y la ganancia (b) a la salida del VGA en funcién de la frecuencia
para todas configuraciones.

2
@
>

Gain RMS |/
Phase RMS

o o
o) oy
] =

Error RMS en la ganancia (dB)
o
[e=}
Error RMS en la fase (°)

o
~
[}

20 22 24 26
Frecuencia (GHz)

-
o

Figura 16: RMS de la ganancia y fase del VGA en funcién de la frecuencia para todas configuraciones.

A la salida de los VGAs, se obtienen en el rango de frecuencias de la banda K las fases y ga-
nancias para todas configuraciones mostradas en la Figuras 15 a) y b), respectivamente. Las fases
se mantienen constantes a lo largo del rango de operaciéon con un error RMS menor que 8° para
todas configuraciones, siendo en 24 GHz 3,5°, como se puede apreciar en la Figura 16. Las ganancias
obtenidas a 24 GHz van de 2,88 dB para las configuraciones 0110 y 1110 a 4,21 dB para 0011 y
1011. El error RMS de la ganancia correspondiente a dicha frecuencia es de 0,76 dB.
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Ademas, se comprobara que la impedancia a la salida de los VGAs se mantiene constante inde-
pendientemente de la palabra digital. Los resultados obtenidos se muestran en la Figura 17 (a) y el
correspondiente error RMS en la Figura 17 (b). De nuevo, las graficas para la impedancia de salida
se superponen, lo que indica que hay una buena adaptacion de impedancia a la salida del VGA que
se mantiene en todas las configuraciones. Ademas los errores RMS obtenidos son bajos en todo el
rango de frecuencias, siendo el més elevado de 2 Q a 19 GHz, que comparado a la impedancia de sa-
lida de 765 2 que presenta a esta frecuencia resulta despreciable.
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Figura 17: Impedancia de salida del VGA en funcién de la frecuencia para todas configuraciones
(a) junto con su respectivo error RMS (b).

5.3. Resultados obtenidos con el combinador de potencia

Como se ha mencionado en el apartado anterior, las dimensiones de los transistores de la es-
tructura cascode tienen un gran efecto sobre la frecuencia de resonancia del desplazador de fase.
Se ha seleccionado la anchura del transistor M; para que la frecuencia de resonancia del VGA se
se encuentra a 23 GHz. Ademads, esta estructura tiene su propia frecuencia de resonancia ya que
también cuenta con un circuito LC, que se empleard para aumentar la ganancia global del sistema.
El ajuste de los valores de la inductancia L y la capacidad C; se hace de forma que el pico de
resonancia del combinador se superponga al pico de resonancia de las estructuras de los VGAs. Los
valores de los pardametros que optimizan los resultados de fase y ganancia se muestran en la Tabla 2.

Ambos transistores de la estructura cascode tienen las mismas dimensiones. Con esta caracteri-
zacién, conseguimos elevar la ganancia del desplazador de fase, mantenido las mismas fases, como
se muestra en las Figuras 18 a) y b). Comparando estos resultados con respecto a los obtenidos a la
salida del VGA (Figuras 15 a) y b)) vemos que no hay variacién en cuanto a la respuesta frecuencial
de las fases para cada configuracién y los errores RMS tanto en fase como en ganancia apenas se ven
alterados. Por lo tanto, el combinador no introduce ninguna modificacién en las fases de la senal de
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QAF
L C R
323 pH 575 fF 65
VGA
Ly Co 441 Wy Lo
375 pH  150fF 26 um 9 pum 60 nm
Combinador de potencia
Ly C Wi Wo Lo
375 pH 300 fF 85 pym 85 pum 60 nm

Tabla 2: Valores de los parametros del QAF, VGA y del combinador de potencia.

salida y aumenta la amplitud de la sefial. A raiz de estas observaciones podemos concluir que esta
etapa funciona correctamente.

Los desfases obtenidos para cada configuracién se aproximan a los deseados, siendo de nuevo el
error RMS inferior a 8° en todo el rango de trabajo y 3,5° en 24 GHz. Igualmente, para la ganancia
se obtienen valores en el rango de 27,26 dB con las configuraciones 0110 y 1110 a 31,78 dB con 0011
y 1011 y los errores RMS son inferiores a 0,86 dB, siendo 0,76 dB en 24 GHz, como se muestra en
la Figura 19 a).

Los resultado de las fases y ganancias a 24 GHz se han representado en el diagrama de fases que
se puede ver en la Figura 19 b). Se puede apreciar cémo a partir de una combinacién ponderada de
la senal en fase y la senal en cuadratura se obtienen aproximadamente los saltos de fase deseados
con una ganancia practicamente constante en todas ellas. Los resultados numéricos con los que se

ha realizado este diagrama de fases se encuentran en la Tabla 3.

En la Tabla 4, se muestra una comparacién con otras topologias de desplazadores fase. Como se
puede observar, y a falta de un estudio comparativo mas exhaustivo, los resultados RMS en fase y
en ganancia son inferiores a los que presentan otras topologias. Las estructuras VGAs de [13] y [14]
estan constituidas por transistores individuales en paralelo y no por estructuras cascode como en
este trabajo y por ello, cuentan con un menor nimero de transistores, pudiendo mostrar un menor
consumo. Teniendo esto en cuenta, a 24 GHz el consumo que presentan los VGAs de este trabajo
no es elevado con respecto al resto de topologias, siendo incluso inferior al de [14]. Como se ha
mencionado, el uso de estructuras cascode proporciona una mayor ganancia. El desplazador de fase
de [14] presenta ganancias de -3 dB alrededor de 24 GHz en ausencia de un combinador de potencia
y hace necesario la inserciéon de un LNA para compensar las pérdidas, mientras las del desplazador
disenado en este trabajo van de 2,88 dB a 4,21 dB en 24 GHz como puede apreciarse en la Figura
15. Consecuentemente, con este diseno se obtendran unos resultados con errores RMS menores, con

ganancias elevadas y con un consumo de potencia moderado.
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Configuracién | A;/A, | Fase obtenida | Fase esperada | Ganancia | Fraccién de ganancia
0000 0/3 0 0 27,34 1,00
0001 1/3 20,42 22,5 29,21 1,07
0010 2/2 48,13 45 27,32 1,00
0011 3/1 73,43 67,5 31,78 1,16
0100 3/0 90,03 90 30,40 1,11
0101 3/-1 106,63 112,5 31,74 1,16
0110 2/-2 131,93 135 27,26 1,00
0111 1/-3 159,63 157,5 29,17 1,07
1000 0/-3 180,01 180 27,34 1,00
1001 -1/-3 200,43 202,5 29,21 1,07
1010 -2/-2 228,13 225 27,32 1,00
1011 -3/-1 253,43 247.5 31,78 1,16
1100 -3/0 270,03 270 30,40 1,11
1101 3/1 286,63 292.5 31,74 1,16
1110 2/2 311,93 315 27,26 1,00
1111 -1/3 339,63 337,5 29,17 1,07

Tabla 3: Resultados de fase y ganancia medidos a la salida del combinador a 24 GHz.
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Figura 18: Valores de la fases (a) y la ganancias (b) a la salida del combinador en funcién de la
frecuencia para todas configuraciones.

Voltaje de

Error RMS

Error RMS

Consumo del

Ret Frecuencias (GHz) | n® de bits alimentacion | en la fase (°) | en la amplitud (dB) | VGA (mW) Teenologia
Este trabajo 18-27 4 1,2 <8 <0,86 10,5 @ 24 GHz | CMOS 65 nm

[13] 15-36 12 <1l <18 52@24 GHz | CMOS 65 nm

[14] 15-26 4 15 <13 <21 11,7 @ 24 GHz | CMOS 0,13 ym

Tabla 4: Tabla comparativa con distintas topologias de desplazadores de fase.
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Figura 19: Valores RMS de la fase y la ganancia a la salida del combinador en funcién de la frecuencia
(a) junto al diagrama de fases (b).

6. Conclusiones

En este trabajo se ha aplicado el potencial que ofrece la tecnologia CMOS de 65 nm al diseno
de un desplazador de fase de 4 bits adaptativo de topologia hibrida, para su implementacién en el
bloque receptor de una antena matricial. Gracias a la accién de estos desplazadores de fase, que
produciran variaciones en la fase de la senal de acuerdo con una palabra digital, se posibilitara
la recepcion de senales electromagnéticas procedentes de una determinada direccién, eliminando
interferencias indeseadas con otras seniales. Se han recalcado las ventajas que introduce esta direc-
cionalidad en cuanto a mejoras en la calidad de las comunicaciones y el avance que supone poder
orientar las antenas electrénicamente. Ademas, estos desplazadores de fase operardn en las frecuen-
cias de banda K (18-27 GHz), donde es posible asignar a cada operador un ancho de banda mayor,
aumentando asi la velocidad y capacidad de transmisiéon de datos. Estas caracteristicas hacen que
la arquitectura disenada sea idonea para aplicaciones en la nueva generaciéon de comunicaciones
inaldmbricas (5G y 6G).

El desplazador disenado esté constituido por un filtro pasa todo de cuadratura (QAF), que
proporciona a partir de una senial diferencial de 24 GHz dos senales diferenciales desfasadas 90°. La
siguiente etapa estd formada por dos amplificadores de ganancia variable (VGAs), que ponderaran
la senal en linea y en cuadratura independientemente para producir los desfases deseados. La tltima
etapa consiste en un combinador de potencia, que combina las seniales procedentes de dos elemen-
tos radiantes. En este caso, contamos con un unico desplazador de fase por lo que el combinador
solo se empleard para conseguir una mejor reproduccion de su comportamiento, teniendo en cuenta

condiciones reales de operacién.

Se han caracterizado las distintas etapas que constituyen el desplazador de fase mediante un
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proceso iterativo, en el que se han conseguido ajustar los valores de sus parametros (resistencias,
condensadores, autoinducciones y dimensiones de transistores) simulando su respectivo compor-
tamiento en las diferentes circunstancias. Cada etapa debe cumplir las especificaciones de diseno
mencionadas a lo largo de la memoria y que permiten que la arquitectura completa del desplazador
de fase funcione correctamente. Los requisitos imprescindibles que debe cumplir son la produccién
de saltos de fase equiespaciados de 22,5° constantes en el rango de frecuencias de la banda K y una
ganancia elevada de la senal de salida. Adema4s, los errores RMS de ambas magnitudes deben man-
tenerse a niveles bajos, gracias a una buena adaptacion de impedancias entre los distintos bloques
que constituyen el desplazador.

La principal diferencia entre otras topologias de VGAs y la disenada en este TFM, es el uso de
estructuras casocode, que como se ha mencionado aportan una mayor ganancia y mejor respuesta
frecuencial con respecto al uso de un tnico transistor en fuente comiun. Ademds, esta estructura
incorpora transistores dummies que mantienen la impedancia de entrada y de salida de los VGAs

constante en todas configuraciones, consiguiendo asi disminuir los errores RMS.

Los valores del diseno final se recogen en la Tabla 2, con los cuales se optimizan los resultados
de la fase y ganancia con unos errores RMS a la salida del combinador de 3,5° para la fase y de
0,76 dB para la ganancia a la frecuencia de operacién (24 GHz). Asimismo, se ha visto que los
saltos de fase se mantienen constantes en un rango amplio de frecuencias en torno a 24 GHz y con
una ganancia también aproximadamente constante y elevada que va de 27,26 dB a 31,78 dB en
esta frecuencia. Los resultados preliminares de este trabajo han sido presentados en las Jornadas
de J6venes Investigadores del I3A [15] y al congreso “VLSI-SoC” 2022 [16].

En definitiva, en este trabajo se han aplicado las técnicas de diseno microelectrénico asi como
de teoria de circuitos al disefio de un desplazador de fase, cuyo comportamiento ha demostrado ser
optimo. Esto ha sido en parte gracias a una buena seleccion de topologias de los bloque basicos entre
las multiples opciones posibles y su correspondiente optimizacion mediante un proceso iterativo de
simulacién empleando el entorno de disefio electrénico CADENCE® y el PDK (Process Design Kit)
de la tecnologia TSMC de 65 nm.

7. Lineas futuras

Se propone continuar con las siguientes etapas de disefo, como el layout” fisico de los circuitos
de prueba y depuracién postlayout. El disefio e insercién de los test pads para su posterior caracte-
rizacion en la mesa de micropuntas. Finalmente, la generacién del fichero de disefio para su envio a

la foundry.

Ademsds, podria comprobarse que el funcionamiento de este desplazador de fase sigue siendo
6ptimo para las frecuencias de banda Ka (26,5 a 40 GHz) también empleadas en comunicacién.

"Proceso en el que se representa un circuito integrado en términos de formas geométricas planas, que corresponden
a los patrones las capas de metal, 6xido o semiconductor que consituyen los componentes del circuito integrado.
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Anexo 1: Tecnologia TSMC CMOS 65 nm

En este anexo se muestran las principales caracteristicas de la tecnologia empleada en las simu-
laciones de Cadence.

La tecnologia Taiwan Semiconductor Manufacturong Company (TSMC), como su nombre indica
se trata de una tecnologia de semiconductores lider con fabricas en Taiwan, Estados Unidos y China.
En la actualidad, TSMC es el mayor negocio de fundicién de semiconductores del mundo, fabricando
10.761 productos diferentes con 272 tecnologias distintas en 2019. Entre las distintas tecnologias
mostradas en la Figura 20, la tecnologia TSMC de 65 nm admite una amplia gama de aplicaciones,
como dispositivos moviles, ordenadores, electrénica de automocion, IoT y wearables inteligentes.
Esta tecnologia emplea interconexiones de cobre y dieléctricos de baja k y admite una densidad de
puertas de celdas estandar que duplica la del proceso de 90 nm de TSMC, ofreciendo una mejor
integracién y un mayor rendimiento del chip. En 2005, TSMC también introdujo el primer proceso
de bajo consumo (LP) de 65 nm para satisfacer las necesidades de los clientes. El proceso LP de 65

nm reduce significativamente el consumo de energia con su innovadora tecnologia de gestién de la
energia.

Y
28nm (
20nm

16/12nm

10nm
~_ 0.3um

7nm
Snm

7om  5nm

Figura 20: Evolucién de las distintas tecnologias que ofrece TSMC [1].

Process Name L65 LP MS/RF
Core Voltage 1.2V
I/O Voltage 2.5V
Substrate wafer P-type
Substrate resistivity 8-12 ohm/cm
Temperature range: -40C to 125C
Interconnect dielectric LK
Number of metals 3to9 Cu
Waver size 12 inch
Resisitors Unsiliced PO resistors
Capacitor MIM capacitor

Tabla 5: Caracteristicas de la tecnologia TSMC de 65 nm.
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Informacién obtenida de:
[1] https://www.tsmc.com/english /dedicatedFoundry /technology /logic/l_65nm

[2] http://www.europractice-ic.com

Anexo 2: Fabricacion de dispositivos de la tecnologia CMOS

FEn este anexo se expondra brevemente el proceso de fabricacién de los distintos elementos activos

y pasivos que conforman el desplazador de fase.

A2.1 Resistencias

Una técnica comun para su fabricacién consiste en “bloquear” de forma selectiva una capa de
polisilicio, creando asi una regién que tenga la resistividad del polisilicio dopado. Aunque es posible
escoger el nivel de dopaje del polisilicio, normalmente suele encontrarse en el rango de cincuenta a
cientos Q-m. Se emplea siliciuro en ambos extremos de la resistencia, como se muestra en la Figura
21 a) para disminuir la resistencia de contacto con la capa metdalica. Para un valor de resistencia
dado, las resistencias de polisilicio exhiben tipicamente una capacitancia al substrato menor que
otras. Estas resistencias son bastante lineales, pero suponen un alto coste y un proceso de fabricacién

complejo.

Silicide Block

£

a

Silicided Poly p-substrate

(a) (b)

Figura 21: Resistencia Poly empleando un bloque de siliciuro [1].

A2.2 Autoinductancias

Como se muestra en la Figura 22 una estructura comin de una autoinductancia es una espiral
plana fabricada con los cables metéalicos que se utilizan como interconexiones en el chip. La induc-
tancia de esta estructura viene dada por la dimensién lateral y el nimero de vueltas y apenas puede
superar unas decenas de nanohenrios. Por esta razoén, los inductores en el chip son adecuados sélo
para el funcionamiento a alta frecuencia, aproximadamente por encima de 500 MHz. Los transcep-
tores de RF, por ejemplo, utilizan muchos inductores en el chip para la resonancia con capacitancias

parasitas.
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Figura 22: Distintas geometrias de inductancias [2].

A2.3 Condensadores

Los condensadores MIM (Metal-Insulator-Metal) se implementan en circuitos integrados como
dos capas de metal separadas por una capa aislante. El valor de la capacidad vendra determinado
por el area de dichas capas. En la Figura 23 aparece el esquema de un condensador MIM.

Figura 23: Seccién transversal de un condensador MIM [1].

A2.4 Transistores

Un transistor NMOS como los empleados en el disefio del desplazador de fase, consta de cuatro
terminales denominados puerta (G), fuente (S), drenador (D) y sustrato (B). Fabricado sobre un
substrato tipo p, el dispositivo cuenta con dos regiones altamente dopadas tipo n, que constituyen
la fuente y el drenador, una pieza de polisilicio conductora altamente dopada que forma la puerta y
una capa fina de diéxido de silicio que aisla la puerta del sustrato. La fabricacién de los transistores
comienza con una oblea de silicio tipo p de aproximadamente 1 mm de grosor. Después del pulido
y la limpieza de la oblea, se deposita sobre ella una capa fina de didxido de silicio a modo de capa
protectora. Seguidamente, se crean las regiones tipo n mediante técnicas de litografia optica.
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Figura 24: Estructura de un transistor NMOS [1].
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