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Metodi projektovanja monolitnih mikrotalasnih integrisanih

kola predvidenih za rad sa signalima ucestanosti oko 60 GHz

Rezime

Potreba za bezicnim komunikacioniom linkovima velikih brzina prenosa poda-
taka je podstaknuta ekspanzijom prenosivih uredaja i multimedijalnih servisa, uz
pogodnost da priroda koris¢enja dozvoljava a ponekad i zahteva ogranicen domet.
Problem kapaciteta komunikacionih linkova i sve veceg broja korisnika se moze resiti
prelaskom u opseg ucestanosti od 30 do 300 GHz, koji se naziva i milimetarski opseg.
Visoka radna ucestanost pruza moguénost koris¢enja kanala velikog kapaciteta, kao
i fizicki malih antenskih nizova za fokusiranje i prostornu lokalizaciju prijemnog i
predajnog snopa. Milimetarski opseg nalazi primene i u ostalim oblastima, kao sto
su industrijske, medicinske i bezbednosne. U komercijalnim primenama od interesa
je opseg ucestanosti oko 60 GHz, koji je dodeljen za nelicenciranu upotrebu Sirom
sveta.

Razvoj CMOS i BiCMOS tehnologija je omogucio da se sistemi u 60 GHz-om
opsegu mogu integrisati u standardnim procesima. Pored visih radnih ucestanosti,
skaliranje tehnologija uvodi i tehnoloska ogranicenja koja degradiraju performanse
ukoliko se njihov uticaj zanemari. Zanemareni efekti mogu doprineti ve¢im gubi-
cima, koji povecavaju faktor Suma prijemnika i degradiraju efikasnost predajnika,
ali i parazitnim preslusavanjima koja rezultuju nezeljenim spektralnim komponen-
tama. Stoga je potrebno razmotriti kvalitativne i kvantitativne pokazatelje uticaja
tehnoloskih ogranicenja na performanse i prilagoditi postupak projektovanja.

Kriti¢ni blokovi za domet primopredajnika su maloSumni pojacavac na prijemnoj
strani i pojacavac¢ snage na predajnoj strani. U okviru teze predstavljen je postupak
projektovanja malosumnog pojacavaca i pojacavaca snage za rad u 60 GHz-om op-
segu i Sirokopojasnog delitelja ucestanosti. Uvedene su nove smernice projektovanja
koje uzimaju u obzir tehnoloska ogranic¢enja. Pokazano je da se pravilnim particioni-
sanjem elektromagnetskog modela moze posti¢i dobro slaganje rezultata simulacije
i merenja. Projektovana kola su fabrikovana u IHP Microelectronics koriséenjem
0.25 pm SiGe:C BiCMOS procesa (fr/fmax = 200 GHz). Parametri fabrikovanih

kola su izmereni i verifikovani na stopicama Cipa, upotrebom mikrotalasnih sondi.



Kljucne reci: mikrotalasna integrisana kola, 60 GHz, SiGe, pojacavac¢ snage, malo-
sumni pojacavac, delitelj ucestanosti
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Design of Monolithic Microwave Integrated Circuits for
60 GHz Band

Abstract

The need for high capacity wireless data links is driven by expansion of mobile
devices and multimedia services, with the advantage that a typical use case allows,
and sometimes demands, a limited range. Problems of limited communication link
capacity and growing number of users can be solved by moving to frequency range
of 30 - 300 GHz, also known as millimeter range. High operating frequency allows
the use of high capacity channels, and physically small antenna arrays for beam
steering and spatial localization. Millimeter region of spectrum is also suitable for
industrial, scientific and security applications. Unlicensed 60 GHz band is available
worldwide, and is attractive for commercial applications.

Development of CMOS and BiCMOS technologies has enabled the integration
of complete 60 GHz systems in standard processes. Technology scaling enables the
use of higher operating frequencies, but imposes new design constraints which may
degrade the performance if their effect is neglected. Neglected effects may contribute
to higher losses, which increase the noise figure of receiver and degrade transmitter
efficiency, and also to parasitic coupling which results in undesired spectral com-
ponents. Therefore, qualitative and quantitative measure of technology constraints
impact on performance degradation needs to be evaluated, and applied to circuit
design process.

Critical blocks for transceiver range are low noise amplifier on receiver, and po-
wer amplifier on transmitter side. Design procedures for 60 GHz low noise and
power amplifiers, and wideband frequency divider are presented in this thesis. Gu-
idelines for technology constraints aware design are used in the presented design
flow. Good agreement of experimental and simulation results is achieved by proper
electromagnetic model partitioning. Designed circuits have been fabricated in THP
Microelectronics 0.25 pm SiGe:C BiCMOS process (fr/ fmax = 200 GHz). Test chip

parameters have been measured and verified on-wafer by using microwave probes.

Keywords: microwave integrated circuits, 60 GHz, SiGe, power amplifier, low noise

amplifier, frequency divider
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Uvod

1 Uvod

Uticaj bezi¢nih komunikacija danas se moze uporediti sa pojavom personalnih
racunara u 80-im i 90-im godinama 20. veka. Prenosivi uredaji su postali sveprisutni
i imaju dovoljno resursa da zadovolje gotovo svaku potrebu korisnika, ¢ime su u
velikoj meri zamenili klasi¢ne prenosive racunare. Moguc¢nosti prenosivih uredaja
dostizu svoj puni potencijal tek kada su povezani medusobno, kao i na Internet,
brzim komunikacionim linkovima. Savremeni prenosivi uredaji veoma cesto imaju
mnostvo primopredajnika za razli¢ite opsege ucestanosti i namene. Gotovo svaki
pametni telefon ima primopredajnike za GSM u 800, 900, 1800 i 1900 MHz opsezima,
GPS prijemnik, WiFi primopredajnik na 2.4 i 5 GHz, BlueTooth i NFC za ocitavanje
beskontaktnih kartica.

Sve vece brzine protoka i broj korisnika su doveli do toga da postojeca infrastruk-
tura i standardi ne mogu obezbediti dugoroc¢no resenje. Potreba za komunikacionim
linkovima kratkog dometa, reda nekoliko metara, i izuzetno velikih brzina prenosa
podataka reda Gb/s, je podstaknuta servisima koji zahtevaju veoma brzu razmenu
podataka, kao i bezi¢nim prenosom digitalnog video signala visoke definicije. Pro-
blem kapaciteta komunikacionih linkova, kao i sve veceg broja korisnika, se moze
resiti prelaskom u opseg ucestanosti od 30 do 300 GHz, koji se razmatra u pre-
dlozima standarda pete generacije mobilnih telefona (5G). Talasna duzina signala
ucestanosti 30 GHz u vakuumu je 10 mm, dok je 1 mm na 300 GHz, zbog cega se
ovaj opseg zove i milimetarski. Mala talasna duzina signala u milimetarskom opsegu
omogucava pravljenje fizicki malih antenskih nizova, pomocu kojih se prijemni i pre-
dajni snop mogu fokusirati i prostorno lokalizovati, ¢ime se resava problem velikog
broja korisnika. Visoka radna ucestanost pruza moguénost koris¢enja kanala velikog
kapaciteta, Sirine od nekoliko stotina MHz, pa ¢ak i GHz. Prostorna lokalizacija i
veliki kapacitet komunikacionog kanala su glavne prednosti komunikacionih sistema
u milimetarskom opsegu u odnosu na postojece sisteme.

Nedostaci sistema koji rade u milimetarskom opsegu se ogledaju u velikom slab-
ljenju signala i potrebe za optickom vidljivoséu. Veliko slabljenje signala i potreba
za optickom vidljivoséu su uglavnom nepozeljni jer ogranicavaju domet i povecavaju
potreban broj baznih stanica za pokrivanje odredenog podrucja. Medutim, u spe-

cijalnom slucaju komunikacionog sistema sa velikim brojem korisnika koji koriste
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komunikacione kanale velikog kapaciteta, ove inace nepozeljne osobine su korisne
posto ograni¢avaju domet i omogucavaju veliku prostornu gustinu baznih stanica.
Velika prostorna gustina baznih stanica, u kombinaciji sa fokusiranjem predajno-
g/prijemnog snopa, pruza mogucénost opsluzivanja velikog broja korisnika i efikasno
koris¢enje dodeljenog frekvencijskog opsega.

Pored komunikacionih sistema, milimetarski opseg nalazi primene i u ostalim
oblastima, kao sto su industrijske, medicinske i bezbednosne. Na primer, opseg
ucestanosti oko 77 GHz je dodeljen radarskim sistemima aktivne bezbednosti u au-
tomobilskoj industriji. Fenomen zracenja crnog tela, koje emituje zrac¢enje i u mili-
metarskom opsegu ucestanosti, se koristi u pasivnim detektorima skrivenih predmeta
u najnovijoj generaciji aerodromskih skenera.

Za komercijalne primene od posebnog interesa je opseg ucestanosti oko 60 GHz,
koji je dodeljen za nelicenciranu upotrebu sirom sveta, kao i moguénost integracije.
Razvoj CMOS i BICMOS tehnologija je omogucio da se sistemi u 60 GHz-om opsegu
ucestanosti mogu u potpunosti integrisati u standardnim procesima.

Bez obzira na tehnologiju i primenu, zajednicko za sve RF sisteme je da moraju
imati antenu i da emituju na tacno odredenoj ucestanosti. Antena je na predajnoj
strani povezana na pojacavac snage, dok je na prijemnoj strani povezana na malo-
sumni pojacavac, koji su sastavi deo svakog RF sistema. Sintetizatori ucestanosti se
koriste za dobijanje Zeljene radne ucestanosti, u kojima je jedan od kriticnih blokova
delitelj ucestanosti koji radi na ucestanosti nosioca. Kako su ove tri komponente
sastavni deo svakog RF sistema, postupak njihovog projektovanja je od posebnog
interesa.

Performanse kola koja rade na niskim ucestanostima su gotovo u potpunosti
odredene karakteristikama tranzistora. Medutim, uticaj pasivnih komponenti i pa-
razitnih efekata interkonekcija na performanse postaje sve izrazeniji sa porastom
ucestanosti. Prelaskom u milimetarski opseg, u koji spada i 60 GHz-ni opseg ucesta-
nosti, usled male talasne duzine do izrazaja dolaze i efekti raspodeljenih parametara
u integrisanom kolu. Klasican mikrotalasni pristup projektovanju kola sa raspo-
deljenim parametrima je univerzalno primenljiv, ali je prilagoden za projektovanje
diskretnih pojacavaca i ne uzima u obzir prednosti i specificnosti integrisanih kola.
Uobicajeni pristup projektovanju integrisanih kola pretpostavlja da su sve kompo-
nente sa koncentrisanim parametrima, i oslanja se na sofisticirane skalabilne modele
tranzistora. Projektovanje u milimetarskom opsegu zahteva kombinaciju klasi¢nog

mikrotalasnog i uobicajenog pristupa projektovanju integrisanih kola. Na taj nacin
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se efekti raspodeljenih parametara mogu uzeti u obzir, pri ¢emu se ne gubi prednost
koris¢enja sofisticiranih modela tranzistora koji su na raspolaganju.

U okviru ove teze razmatran je uticaj tehnoloskih ogranicenja na postupak pro-
jektovanja i ostvarive performanse u milimetarskom opsegu ucestanosti. Smernice
su primenjene u toku projektovanja pojacavaca snage i maloSumnog pojacavaca za
60 GHz-ni opseg ucestanosti, kao i Sirokopojasnog delitelja ucestanosti. Particionisa-
nje elektromagnetskog modela i uticaj lokalnog povezivanja komponenti je pokazan
na primeru projektovanja pojacavaca snage. Projektovana monolitna mikrotalasna

integrisana kola (MMIK) su fabrikovana i izmerena.

1.1 Opis problema

Nagli porast broja korisnika i zahtevi za sve veéim brzinama prenosa podataka
se ne mogu dugoroc¢no zadovoljiti prostornom lokalizacijom, ograni¢enjem predajne
snage i povec¢avanjem gustine baznih stanica. Razlog za to lezi u fundamentalnom
ogranic¢enju kapaciteta kanala za prenos informacija u datom propusnom opsegu,

koje se naziva i Senonova granica [1]:

S
C = Blog, (1+N>, (1)

gde su C kapacitet kanala u bit/s, B propusni opseg kanala u Hz i S/N odnos
signal /Sum. Spektar do 10 GHz je u potpunosti popunjen i u njemu nema mesta za
dalje sirenje propusnog opsega kanala. Kapacitet kanala se moze donekle povecati
upotrebom kompleksnih modulacija, kao sto je OFDM, ali one zahtevaju veliki odnos
signal /Sum, koji je ograni¢en snagom primljenog signala i prirodnim izvorima Suma.
U realnim uslovima, gde u istom opsegu ucestanosti radi mnogo predajnika, postoje
izvori smetnji koji dodatno ogranicavaju kapacitet kanala.

Dugorocno resenje za povecanje broja korisnika i brzine protoka podataka se
nalazi u prelasku na vise radne ucestanosti, i razmatra se u predlozima za petu
generaciju (5G) mobilne telefonije [2]. PredlaZe se koriSéenje ucestanosti iz opsega
od 30 do 300 GHz, koji se naziva i milimetarski opseg, posto talasna duzina signala u
tom opsegu ucestanosti iznosi od 10 do 1 mm. Veca radna ucestanost omogucava Siri
propusni opseg kanala, ¢ime se direktno povecava kapacitet kanala i omogucavaju
vece brzine prenosa.

Pored povecanja kapaciteta kanala, radne ucestanosti u milimetarskom opsegu

resavaju i problem povecanja broja korisnika. Talasne duzine signala u milimetar-
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skom opsegu rezultuju fizicki malim dimenzijama antenskih nizova, pa cak i integra-
cijom antena [3, 4]. Antenski nizovi se koriste za fokusiranje prijemnog i predajnog
snopa, ¢ime se resava problem povecanja broja korisnika. Nacrt arhitekture 5G mo-
bilne telefonije [2] predvida da mobilni uredaj moze fokusirati predajni snop prema
izabranoj baznoj stanici. Bazna stanica bi u tom sluc¢aju imala antenski niz sa
znacajno ve¢im brojem elemenata i moguc¢nost istovremenog generisanja visestrukih
fokusiranih snopova.

Pored potencijalnih primena u 5G mobilnoj telefoniji, milimetarski opseg ucesta-
nosti se ve¢ sada koristi u raznovrsnim primenama. Opseg ucestanosti oko 77 GHz
je dodeljen auto industriji za radare kratkog dometa, koji se koriste u aktivnim si-
stemima bezbednosti [5]. Nelicencirani opseg ucestanosti za primenu u industriji,
istrazivanjima i medicini (ISM) je dodeljen oko 60 GHz. Pored ogranic¢enja po
izracenoj snazi, u 60 GHz-nom opsegu se nalazi maksimum slabljenja molekula ki-
seonika [6], sto se moze videti sa dijagrama apsorpcije radio talasa u zavisnosti od
ucestanosti prikazanom na slici 1.

U 60 GHz-om opsegu ucestanosti medijum prostiranja - atmosfera - pospesuje
izolaciju. U kombinaciji sa fizicki malim dimenzijama antenskih nizova moguce je
napraviti komunikacione sisteme izuzetno velikih kapaciteta kanala, koji se mere
Gb/s [T7, 8].

Fokusiranje predajnog i prijemnog snopa, pored resavanja problema rastuceg
broja korisnika, moze resiti i problem destruktivne interferencije usled visestrukih
putanja prostiranja (engl. multipath fading) koje rezultuju nulama u frekvencijskom
odzivu kanala. Ovaj problem je karakteristican za propagaciju signala u zatvorenim
prostorima i urbanim sredinama, i sa porastom ucestanosti postaje izrazeniji. Na
primer, za signal ucestanosti od 60 GHz razlika duzina putanja prostiranja od samo
2.5 mm (A\/2) pravi razliku izmedu destruktivne i konstruktivne interferencije. Usled
toga, cak i fizicki mala pomeranja primopredajnika ili promene u okolini mogu pro-
uzrokovati dramati¢ne promene u frekvencijskom odzivu kanala. Moguénost agilnog
fokusiranja snopa je stoga od sustinskog znacaja za pouzdano funkcionisanje komu-
nikacionog linka u milimetarskom opsegu u urbanoj sredini.

Interesovanje za komunikacione sisteme u 60 GHz opsegu ucestanosti je pod-
staknuto velikim komercijalnim potencijalom. Potpuno integrisani primopredajnici
za gigabitne brzine protoka [9] mogu u skorijoj buduénosti u potpunosti zameniti
WiFi. Monolitna mikrotalasna integrisana kola (MMIK) sa 16 prijemnika [10, 11] i

predajnika [12, 13| koja sadrZe pomerace faze za fokusiranje snopa su u fazi komer-
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cijalizacije. Publikovani su i radovi o MMIK-ovima sa 32 primopredajnika [14]. Sa
komercijalnog stanovista veoma znacajna je i primena u bezi¢nom prenosu HDMI

signala - WirelessHD - koji je opisan u literaturi [15].
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Slika 1: Atmosfersko slabljenje radio talasa [16].

Pored komunikacionih sistema, milimetarski opseg ucestanosti se koristi i u me-
dicinskim, bezbednosnim i industrijskim primenama. Generisanje slike na osnovu
pasivnog prijema zracenja u milimetarskom opsegu ucestanosti je postalo raspro-
stranjeno zahvaljujué¢i napretku tehnologije, iako je osnovni princip funkcionisanja

poznat joS od razvoja modela zracenja crnog tela na pocetku 20. veka. Model zra-
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¢enja crnog tela predvida da sva tela na temperaturi iznad apsolutne nule emituju
zracenje, od kojih ucestanosti 35, 94, 140 i 220 GHz spadaju u milimetarski opseg
[17].

ZracCenje crnog tela se moze pretvoriti u sliku prijemnikom sa dvodimenzionalnim
antenskim nizom i daljom digitalnom obradom signala. Slika se formira obradom
signala sa svih antena, koja odgovara fokusiranju dvodimenzionalnog niza na zadatu
tacku. Intenzitet primljenog zracenja odgovara temperaturi tela i predstavlja se ni-
jansom sive boje. Primer pasivnog prijema u bezbednosnim primenama je prikazan
na slici 2, gde su prikazane slike dobijene u optickom i milimetarskom spektru. Iako
slika iz optickog dela spektra (a) ima mnogo vise detalja, na njoj se ne vide metalni
predmeti skriveni ispod odece, koji se jasno vide na slici dobijenoj iz milimetarskog
spektra (b).

a) slika u optickom spektru; b) slika u milimetarskom opsegu ucestanosti

Slika 2: Slike u optickom i mikrotalasnom opsegu [6].

Generisanje slike pasivnim prijemom u milimetarskom opsegu ucestanosti ima
primene u aerodromskim skenerima, koji za razliku od rendgenskog skenera ne ozra-
¢uju putnike. Prijemni antenski niz je fizicki mnogo manji, laksi, jeftniji i sigurniji od
rendgena, tako da se moze ugraditi na prometnim mestima bez bojazni za sigurnost
ljudi u slucaju kvara.

Pored pasivnog skeniranja, moze se koristiti i aktivno skeniranje [18]. U slu-
¢aju aktivnog skeniranja pored prijemnog postoji i predajni antenski niz. Aktivno
skeniranje se uglavnom koristi u medicinske i svrhe nedestruktivnog ispitivanja.

Zmacaj razvoja i komercijalni potencijal MMIK-a u milimetarskom opsegu uce-
stanosti se moze prepoznati na osnovu akcija proizvodaca integrisanih kola. Na slici

3 su prikazane dve varijante metalizacije BICMOS procesa koje nudi proizvodac
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integrisanih kola ST Microelectronics [19, 20].

I:I Aluminijum (Al)
- Bakar (Cu)
- Volfram (W)

BiCMOS9 BiCMOSIMW

Slika 3: Metalizacije za ST Microelectronics procese BICMOS9 i BICMOS9IMW.

Obe varijante imaju identicne poluprovodnicke strukture i broj metala, ali se
razlikuju u debljini i rastojanju metala. Varijanta prikazana na levoj strani slike 3,
oznacena sa BiCMOS9, je predvidena za veliku gustinu integracije, dok je varijanta
sa desne strane, oznacena sa BICMOSIMW, predvidena za primene u milimetar-
skom opsegu ucestanosti. Povecanje debljine metala i rastojanja od supstrata i naj-
nizeg sloja metala omogucava projektovanje pasivnih struktura sa veéim faktorom
dobrote, odnosno manjim gubicima. Manji gubici pasivnih struktura doprinose bo-

ljim performansama, kao sto su manji fazni Sum oscilatora, manji doprinos gubitaka
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ulaznog filtra faktoru suma maloSumnog pojacavaca i vec¢oj efikasnosti pojacavaca
snage. Poprecni presek BICMOSIMW dobijen skenirajué¢im elektronskim mikrosko-
pom (SEM) je prikazan na slici 4, na kojoj se mogu videti dimenzije metala u pravoj

razmeri, kao i trapezni profil koji je posledica procesa proizvodnje.

Width = 2335 um
Mag = 167.71 K X

|2 Hm EHT = 500ky SignalA=InLens StageatT= 54.0°

Slika 4: SEM poprecni presek ST Microelectronics procesa BICMOSIMW [21].

Odluka proizvodaca integrisanih kola da napravi poseban postupak metalizacije
za mikrotalasna integrisana kola nije bez osnova, posto u RF i mikrotalasnim kolima
karakteristike metala za povezivanje i pasivnih struktuka znacajno uticu na perfor-
manse [22]. Drugim recima, parametri aktivnih i pasivnih komponenti nisu dovoljni
da bi se u potpunosti mogle predvideti peformanse RF i mikrotalasnih kola. Za
ucestanosti iznad 10 GHz parazitne kapacitivnosti, otpornosti i induktivnosti imaju
znacajnog uticaja. U milimetarskom opsegu ucestanosti se moraju uzeti u obzir i
efekti konacne brzine prostiranja, kao i izrac¢ivanja.

Poluprovodnicke komponente u MMIK-ovima, kao sto su tranzistori, se uglav-
nom mogu smatrati komponentama sa koncentrisanim parametrima, ali se pasivne
strukture i vodovi za povezivanje blokova moraju analizirati kao komponente sa ras-
podeljenim parametrima [23]. Klasi¢an mikrotalasni pristup projektovanju, baziran
na S parametrima komponenti, se moze koristiti za projektovanje kola sa raspode-
ljenim parametrima. Tranzistori su karakterisani svojim .S parametrima, koji sadrze

sve parazitne elemente (uklju¢uju i parazitne elemente pakovanja), u datim uslovima
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polarizacije. Veoma cesto je dostupan samo jedan set S parametara u ograni¢enom
opsegu ucestanosti. lako univerzalno primenljiv, klasican mikrotalasni pristup je
prirodan za diskretne pojacavace, gde su parametri tranzistora nepromenljivi i gde
su vodovi uglavnom napravljeni u tehnici dvostranih stampanih veza sa jednim di-
elektrikom.

Metodologija projektovanja integrisanih kola se oslanja na veoma slozene i pa-
rametrizovane modele, kao sto su BSIM [24] i PSP [25] za MOSFET i VBIC [26]
i HICUM [27] za bipolarne tranzistore. Dimenzije tranzistora se mogu birati u Si-
rokom opsegu vrednosti za koje je model validan, kao i uslovi polarizacije, tako da
postoji vise stepena slobode u projektovanju. Projektovana kola se mogu simulirati
u vremenskom i frekvencijskom domenu, u linearnom i nelinearnom rezimu i u speci-
jalizovanim tipovima simulacija. Rezultati simulacije dobro podesenog simulatora i
adekvatnog modela su validni od jednosmernog rezima do ucestanosti koje su iznad
ucestanosti jedini¢nog strujnog pojacanja (preseéne ucestanosti) tranzistora fr.

Nedostatak klasicne metodologije projektovanja integrisanih kola se ogleda u
tome Sto se pretpostavlja da sve komponente imaju koncentrisane parametre. Po-
red toga, alati za ekstrakciju parazita uglavnom zanemaruju induktivnost metalnih
vodova za povezivanje, parazitne elektromagnetske sprege, kao i preslusavanje kroz
provodni supstrat.

Talasna duzina signala ucestanosti 60 GHz od 2.8 mm u silicijumskom integrisa-
nom kolu zahteva analizu koja uzima u obzir raspodeljenost parametara kola, ali i
omogucava koris¢enje mikrotalasnih struktura. Raspolozivost mikrotalasnih struk-
tura otvara nove moguénosti projektovanja, ali se metodologija projektovanja mora
prilagoditi. Projektovanje kola u milimetarskom opsegu zahteva kombinaciju mikro-
talasne i metodologije projektovanja integrisanih kola, kako bi se uzeli u obzir efekti
raspodeljenosti parametara i iskoristila fleksibilnost stepena slobode koje pruzaju
sofisticirani modeli tranzistora.

Specificnosti tehnologije integrisanih kola se ogledaju u kompleksnim visesloj-
nim metalnim strukturama, velikom broju komponenti i njihovih prikljucaka, kao i
ogranicenjima u vidu pravila projektovanja. Savremena integrisana kola imaju veliki
broj metalnih slojeva, obi¢no 5 do 9, gde su Sirine vodova samerljive sa debljinom,
koja je u opsegu od nekoliko stotina nanometara do nekoliko mikrometara. Pored
toga, dielektrik se sastoji od velikog broja slojeva razli¢ite permitivnosti - uobic¢ajeno
je da se koriste tri dielektricna sloja izmedu dva metala. Upotreba elektromagnet-

skog simulatora je neophodna za karakterizaciju slozenih struktura koje se mogu
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napraviti u integrisanom kolu.

Tipi¢ne debljine metala u integrisanim kolima su znacajno manje od tipi¢nih
debljina provodnika u tehnologiji Stampanih veza, koje su reda veli¢ine nekoliko de-
setina mikrometara. Raspodela struje u provodniku u tehnologiji integrisanih kola i
stampanih veza na istoj ucestanosti ¢e se znacajno razlikovati usled razli¢itih debljina
provodnika, a istih ili slicnih dubina prodiranja. Dubina prodiranja je odredena per-
meabilnoséu i provodnoséu metala i radnom ucestanoséu. U tehnologiji Stampanih
veza skin efekat je izrazen, odnosno gotovo sva struja je koncentrisana na povrsini
provodnika, za gotovo sve ucestanosti od interesa u RF kolima. Skin efekat u teh-
nologiji integrisanih kola je izrazen na znacajno visim ucestanostima usled manje
debljine provodnika, koja je u opsegu od nekoliko stotina nanometara do nekoliko
mikrometara, odnosno koja je za bar red veli¢ine manja od debljine provodnika u
tehnologiji Stampanih veza. Razlika u raspodeli struje uti¢e na mehanizme gubitaka,
ali i na samoinduktivnost i karakteristicnu impedansu voda. Raspodela struje u pro-
vodniku je znacajna i za tacnost rezultata elektromagnetske simulacije. Od interesa
je prouciti u kom opsegu ucestanosti skin efekat postaje izrazen, posto se u njemu
znacajno menja zavisnost gubitaka od ucestanosti i unutrasnja samoinduktivnost.

Pravila projektovanja fizicke realizacije integrisanih kola odreduju minimalne i
maksimalne Sirine, rastojanja i povrsinske gustine metala i ostalih slojeva. Ogranice-
nja su posledica tehnoloskih procesa izrade, kao sto su hemijsko-mehanicko poliranje
pri planarizaciji i rezolucija litografije, i mehanickih osobina materijala, tako da ih
nije moguce menjati. Pravilo projektovanja koje odreduje minimalnu povrsinsku gu-
stinu metala zahteva da se ubace strukture za popunjavanje koje nemaju funkciju,
ali mogu degradirati performanse ukoliko se njihov uticaj ne uzme u obzir, odnosno
ukoliko se popunjavanje izvrsi na nekontrolisani nac¢in. Ogranicenje po maksimalnoj
gustini zahteva prosecanje metala radi smanjenja mehanickog naprezanja i prevelike
varijacije debljine metala u toku postupka planarizacije. Nekontrolisano proseca-
nje metala moze promeniti raspodelu struje i samim tim elektricne karakteristike
vodova.

Uticaj stopica i zica za povezivanje integrisanog kola sa ostatkom sistema je
sve izrazeniji sa porastom ucestanosti i mora se uzeti u obzir tokom projektovanja
integrisanog kola. Isto tako, kod integrisanih kola koja se se izraduju na provod-
nom silicijumskom supstratu, provodni supstrat unosi gubitke usled kondukcionih
i vrtloznih struja, koje smanjuju faktor dobrote integrisanih kalemova. Takode,

preslusavanje kroz supstrat moze degradirati performanse RF sistema do granice
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Organizacija teze

neupotrebljivosti.

Jedno od prvih pitanja koje se predstavlja pred projektanta sistema koji rade u
milimetarskom opsegu je tehnologija realizacije, CMOS ili bipolarna. Kompromisi u
pogledu performansi, pouzdanosti i cene odreduju koja tehnologija ¢e se koristiti za
datu primenu. Ekonomija masovne proizvodnje je uvek na strani CMOS tehnologija,
ali su performanse i pouzdanost na strani bipolarnih tehnologija [21]. Bipolarne
tehnologije Cesto sadrze vise tipova tranzistora sa razli¢itim probojnim naponima u
istom procesu [28], ¢ime se dobija na fleksibilnosti.

Kola predstavljena u ovoj tezi su projektovana u BiCMOS SiGe:C HBT procesu
SG25H1 proizvodaca IHP Microelectronics [29].

1.2 Organizacija teze

Teza je organizovana po poglavljima na sledec¢i nacin:

o Poglavlje 2 sadrzi razmatranja o uticaju tehnoloskih ogranicenja na postupak
projektovanja i performanse MMIK-a. Prezentovani su kvalitativni i kvanita-

tivni pokazatelji uticaja tehnoloskih ogranicenja, kao i smernice projektovanja.

o Poglavlje 3 sadrzi razmatranja o povezanosti parametara velikog i malog sig-
nala linearnog pojacavaca snage. Izvedeni zakljucci, uz smernice projektovanja
koje uzimaju u obzir tehnoloska ogranicenja, su primenjeni na projektovanje
dva pojacavaca snage u 60 GHz-om opsegu ucestanosti. Rezultati merenja
pokazuju ispravnost pristupa particionisanja elektromagnetskog modela, kao

i znacaj uticaja lokalnog povezivanja na peformanse.

o Poglavlje 4 sadrzi postupak projektovanja i rezultate merenja malosSumnog

pojacavaca u 60 GHz-om opsegu ucestanosti.

» Poglavlje 5 sadrzi postupak projektovanja i rezultate merenja delitelja ucesta-

nosti koji radi u opsegu od 30 do 67 GHz.

o Poglavlje 6 sadrzi zakljucak i zavrsne komentare.

11



Uticaj tehnoloskih ograni¢enja na postupak projektovanja i performanse

2 Uticaj tehnoloskih ogranicenja na postupak

projektovanja i performanse

Proizvodnja integrisanih kola u CMOS/BiCMOS procesima uglavnom pocinje od
supstrata p tipa debljine 300 do 700 um. Poluprovodnicke komponente se formiraju
u zajednickom epitaksijalnom sloju p tipa, ili u selektivno formiranim p jamama, u
zavisnosti od procesa proizvodnje.

Proces proizvodnje se moze podeliti na dve faze: formiranje poluprovodnickih
komponenti (engl. Front End Of Line - FEOL), i formiranje metalnih interkonekcija
(engl. Back End Of Line - BEOL). Ovakva podela je prirodna posto se tehnologki
postupci i operacije znacajno razlikuju u FEOL i BEOL fazama.

U FEOL fazi koriste se mnogobrojni tehnoloski postupci za formiranje polupro-
vodnickih komponenti, poput litografije, nagrizanja, difuzije, jonskog implantiranja,
epitaksijalnog narastanja, depozicije, termicke obrade itd. Rezultat FEOL faze su
potpuno formirane poluprovodnicke komponente, koje se u narednim fazama ne
menjaju. Broj maski koji je potreban u FEOL fazi je veliki usled velikog broja
tehnoloskih operacija. Karakteristicno za ovu fazu je da maske za formiranje po-
luprovodnickih komponentni nisu nezavisne, tako da bi promena jedne komponente
zahtevala ponovno pravljenje gotovo svih maski.

U BEOL fazi proizvodnje integrisanog kola formiraju se metali i vie (interkonek-
cije izmedu slojeva) za povezivanje. Broj tehnoloskih postupaka je znacajno manji
u odnosu na FEOL fazu - uglavnom se koriste litografija, depozicija metala, nagri-
zanje i planarizacija. Metali su u potpunosti nezavisni osim u tackama vertikalnog
povezivanja susednih metala, tako da je moguce promeniti funkcionalnost integrisa-
nog kola (engl. Metal Options) promenom malog broja maski. Ova moguénost je
posebno interesantna za kola koja rade na veoma visokim ucestanostima, gde ruti-
ranje signala integrisanim tranzistorskim ili diodnim prekidacima zahteva dodatne
mikrotalasne strukture i potencijalno degradira performanse sistema. Opcija pro-
mene metalne maske omogucava da se uz neznatno veci broj maski mogu dobiti dve
verzije integrisanog kola, i veoma je znacajna imaju¢i u vidu da je cena kompleta
maski za 90 nm proces oko $1M [30].

Skaliranje CMOS tehnologija je doprinelo minijaturizaciji integrisanih kola, ali
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BEOL naprednih CMOS/BiCMOS procesa

i povecanju radnih ucestanosti digitalnih i RF kola smanjenjem internih parazitnih
efekata. Medutim, usled smanjenja internih parazitnih efekata, parazitne kapaci-
tivnosti i otpornosti metala za povezivanje imaju znacajan uticaj na performanse
u naprednim tehnologijama. Vodovi za povezivanje u starijim CMOS procesima su
pravljeni od aluminijuma, dok napredni procesi koriste bakar. Prednost bakra za
izradu metalnih veza se ogleda u vecoj provodnosti i otpornosti na elektromigraciju,
ali je postupak proizvodnje znacajno slozeniji. Reprezentativni BEOL naprednih
CMOS/BiCMOS procesa i uticaj tehnoloskih ogranicenja na performanse je pred-
stavljen u odeljku 2.1.

Litografija u naprednim procesima se koristi za formiranje tragova Sirine svega
nekoliko desetina ili stotina nm. Dubina fokusa litografske opreme zahteva da se
koriste postupci planarizacije kako bi se neravnine svele na prihvatljiv nivo. Zahtevi
za planarnoscu su stroziji sa smanjivanjem minimalne Sirine traga i brojem metala.
Planarizacija integrisanog kola se vrsi postupkom hemijsko-mehanickog poliranja
(engl. Chemical Mechanical Polishing - CMP). Postupak CMP zahteva da procenat
povrsinske gustina metala bude u odredenim granicama, usled ¢ega je potrebno iz-
vrsiti popunjavanje metalom u oblastima male gustine ili prosecati oblasti prevelike
gustine metala. Pravila o procentu povrsinske gustine metala mogu biti globalna,
na povrsini celog ¢ipa, i lokalna, na kvadratu odredene povrSine. Lokalna pravila
o procentu povrsinske gustine metala su restriktivnija, posto zahtevaju da procenat
popunjenosti metala bude u zadatim granicama na svakom kvadratu. Nekontroli-
sano popunjavanje ili prosecanje metala moze imati veliki uticaj na performanse,
kao Sto ¢e biti pokazano u odeljku 2.2.

Provodnost supstrata u silicijumskim tehnologijama moze imati znacajan uticaj
na performanse pasivnih komponenti koris¢enih u RF kolima i doprineti parazitnom
preslusavanju. Navedeni efekti mogu imati uticaj na ostvarive performanse celog RF
sistema i na sistemske odluke, kao sto su planiranje arhitekture i izbor ucestanosti
lokalnog oscilatora. Uticaj provodnog supstrata na performanse je predstavljen u
odeljku 2.3.

Povezivanje integrisanog kola koje radi na visokim ucestanostima na Stampanu
plo¢u se mora veoma pazljivo analizirati i uzeti u obzir u toku projektovanja. U
odeljku 2.4 analiziran je uticaj stopica i zica za povezivanje, kao i potencijalna

resenja.
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2.1 BEOL naprednih CMOS/BiCMOS procesa

Reprezentativni poprec¢ni presek BEOL-a naprednog CMOS procesa sa devet
slojeva metala prikazan je na slici 5. Napredni CMOS i BiCMOS procesi ne koriste
SiOq za izolaciju metalnih provodnika, veé dielektrike nize permitivnosti (engl. low-
k) da bi se smanjila ukupna parazitna kapacitivnost [31]. Dielektrici sa manjim e,
nisu mehanicki stabilni, tako da je ogranic¢ena prakti¢no ostvariva debljina i stoga se
ne koriste u visim slojevima, gde su metali vece debljine. Pored dielektri¢nih slojeva
za izolaciju, koriste se i pomoc¢ni dielektric¢ni slojevi koji zaustavljaju difuziju bakra
(engl. diffusion stoppers) i koriste se prilikom formiranja bakarnih provodnika (engl.
copper liners) [30]. Pomoéni dielektriéni slojevi su tanki, reda desetina nanometara,
ali imaju znacajno vec¢u permitivnost. Usled smanjivanja debljine dielektrika izmedu
susednih slojeva metala, doprinos pomoc¢nih dielektrika ukupnoj efektivnoj permi-
tivnosti nije zanemarljiv. Kapacitivnost prema provodnicima u susednim slojevima
metala je gotovo ista kao kada bi se koristio SiO,, ali je kapacitivnost prema provod-
nicima u istom sloju metala znacajno manja, usled cega se smanjuje preslusavanje.

Preslusavanje prema provodnicima u susednim slojevima metala se moze smanjiti
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Slika 5: BEOL naprednog CMOS procesa.

Veliki broj dielektri¢nih slojeva je karakteristican za tehnologiju integrisanih kola,
dok se u tehnologiji Stampanih veza tipi¢no koristi samo jedan dielektrik. Dielektrici
u integrisanom kolu imaju veoma male gubitke, tipi¢no tandgo, < 107%, dok su

gubici u c¢esto koris¢enom dielektriku u tehnologiji stampanih veza FR4 znacajno
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vedi, tan dpry = 0.02 [32]. Velika razlika u tangensu gubitaka ima za posledicu da
su gubici u dielektriku dominantni u tehnologiji stampanih veza, dok su gubici u
provodnicima dominantni u tehnologiji integrisanih kola.

Provodnici u najnizem sloju metala M1 imaju manju minimalnu Sirinu i rastoja-
nje metalnih provodnika, kako bi se omogucéila maksimalna gustina lokalnog povezi-
vanja. Usled manje minimalne Sirine, sloj metala M1 ima i manju debljinu posto je
maksimalni odnos debljine i Sirine metala (engl. Aspect Ratio - AR) odreden tehno-
logijom proizvodnje [31]. Tipi¢na debljina sloja metala M1 u 90 nm CMOS procesu
je 240 nm, dok su minimalna Sirina i rastojanje tipicno 120 nm, sto odgovara vred-
nosti AR od 2. Smanjivanjem fizickih dimenzija metalnih provodnika njihova Sirina
se priblizava veli¢ini domena zrnaste strukture metala, usled ¢ega do izrazaja dolaze
novi efekti transporta elektrona [33]. Poveéanje otpornosti bakra usled rasejanja
elektrona na granicama domena zrnaste strukture metala je oko 40% za provodnik
sirine 100 nm, dok je 100% za provodnik sirine 50 nm [33]. Zavisnost efektivne
specificne provodnosti od Sirine provodnika je efekat koji gotovo da nije dolazio do
izrazaja u 350 nm CMOS procesu, dok je u naprednijim procesima veoma izrazen, i
moze dovesti do velike greske u proceni kasnjenja digitalnih kola. Pored zavisnosti
provodnosti od Sirine provodnika, na otpornost provodnika utice i globalna i lokalna
gustina metala u istom sloju usled efekata erozije i udubljivanja koji se javljaju usled
CMP-a.

Kompleksna zavisnost otpornosti provodnika od geometrije, gde ne vazi skala-
bilnost u smislu da provodnici dimenzija (duzina/sirina) 10/1 pm i 1/0.1 pm imaju
istu otpornost, kao i od gustine metala u okruzenju, su karakteristi¢ni za proces pro-
izvodnje integrisanih kola. Sli¢ni efekti ne dolaze do izrazaja kod stampanih veza ili
tankoslojnih hibridnih kola, gde se ne koristi CMP za planarizaciju i kod kojih su
dimenzije provodnika znacajno vec¢e. Ovo je samo jedan od primera koji pokazuje
da se klasi¢ni mikrotalasni pristup projektovanja, razvijen za tehnologiju Stampa-
nih veza, ne moze uvek direktno primeniti u integrisanim kolima bez razumevanja
efekata koji poticu od specificnosti postupka izrade.

Upotreba CMP postupka planarizacije rezultuje provodnicima izuzetno glatke
povrsine, tako da su gubici usled povrsinskih neravnina zanemarivi. Gubici usled
povrsinskih neravnina u tehnologiji stampanih veza mogu znacajno smanjiti efek-
tivnu provodnost. Na primer, provodnost bakra iznosi 6c, = 5.8 - 107 S/m, dok
efektivna provodnost usled povrsinskih neravnina moze biti skoro tri puta manja
Gcuer = 2.0 - 107 S/m [32].
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Poprecni presek bakarnog provodnika, prikazan na slici 6, je trapeznog oblika
usled damaskijan procesa proizvodnje [34]. Dimenzije provodnika tipicnog 90 nm
CMOS procesa su date u Tabeli 1, gde su oznake usvojene sa slike 6. Kolona
AR predstavlja odnos debljine i minimalne Sirine metala, dok h predstavlja tipi¢no

rastojanje (visinu) metala iznad p supstrata.

tw ts tw

bw bs bw

Slika 6: Trapezni poprecni presek Cu provodnika.

Tabela 1: Dimenzije provodnika tipicnog 90 nm CMOS procesa.

Metal h d w tw bw ts bs 0 | AR
[nm] mm] | nm] | [nm] | [om] | [nm] | nm] | 7]

M1 780 240 | 120 | 160 | 120 | 80 | 120 | 9.5 2.0

M2-M7 | 1340 +n-630 | 310 | 140 | 180 | 130 | 100 | 140 | 9.2 | 2.2

M8 5500 850 | 420 | 560 | 420 | 280 | 400 | 9.4 | 2.0

M9 7100 3400 | 2000 | 2300 | 2000 | 1700 | 2000 | 5.0 | 1.7

Fizicke dimenzije i oblik provodnika u naprednim CMOS procesima imaju ve-
likog uticaja na elektricne osobine vodova i pasivnih komponenti, koje se znacajno
razlikuju od odgovarajuc¢ih struktura u tehnologiji Stampanih veza. Pored osobina
samih provodnika, nehomogeni viseslojni dielektrik i provodni supstrat znacajno
uticu na elektriéne osobine i ostvarive performanse komponenti i sistema.

Velika vrednost AR, odnosno odnosa debljine i minimalne Sirine metala ima

velikog uticaja na poduznu kapacitivnost traga prema supstrata koja je [35]:

c w 4\ 0222
=1.15—+4+280( — . 2
€08, h + (h) 2)

Jednadina (2) je izvedena za slucaj provodnika pravougaonog popre¢nog preseka.

Korekcija za slucaj trapeznog poprecnog preseka je razmatrana u literaturi [36].
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Publikovani rezultati navode da trapezni provodnik kod koga je tw = d i ugao
stranice 8 = 10° ima 10% manju poduznu kapacitivnost od kvadratnog provodnika
istih dimenzija.

Prvi ¢lan u jednacini (2) zavisi od Sirine provodnika i predstavlja doprinos ka-
pacitivnosti donje i gornje strane provodnika, dok drugi ¢lan predstavlja doprinos
bo¢nih stranica (engl. fringing capacitance) i ne zavisi od Sirine provodnika, veé je
odreden debljinom. Na primer, za provodnik minimalne Sirine od 2 um u sloju me-
tala M9, doprinos poduznoj kapacitivnosti usled sirine provodnika (prvi ¢lan) iznosi
0.32, dok je doprinos bo¢nih stranica (drugi ¢lan) 2.38. Doprinosi kapacitivnosti ¢e
se izjednaciti tek za 7.4 puta Siri trag od minimalne Sirine, odnosno za udvostruc¢enu
kapacitivnost provodnika otpornost se smanjuje 7.4 puta. Veliki udeo kapacitiv-
nosti bo¢nih stranica u poduznoj kapacitivnosti provodnika je karakteristican za
tehnologiju integrisanih kola, posto su Sirine provodnika koje se najcesce koriste sra-
zmerne debljini. Na primer, u prikazanoj tehnologiji priblizna Sirina 50 2 mikrostrip
trake voda u sloju metalu M9 iznad sloja metala M1 je oko 9 um, za koju je odnos
doprinosa kapacitivnosti 1.7/2.5. Mikrostrip vod karakteristi¢ne impedanse 50
u tehnologiji Stampanih veza na supstratu RO3003, permitivnosti €, = 3.0, visine
dielektrika h = 125 pm, debljine metala d = 17.5 pm ima Sirinu od 287 pm. U tom
slucaju odnos doprinosa kapacitivnosti iznosi 2.6/1.8. U slu¢aju mikrostrip voda u
integrisanom kolu dominantni ¢lan u kapacitivnosti potice od boc¢nih stranica, dok
u slucaju tehnologije Stampanih veza dominantni ¢lan kapacitivnosti poti¢e od do-
nje stranice provodnika. Kapacitivnost bo¢nih stranica je dominantna u tehnologiji
integrisanih kola zbog toga Sto je debljina mikrostrip trake voda (9 pum) samer-
ljiva sa debljinom (3.4 um), dok je u tehnologiji Stampanih veza Sirina mikrostrip
trake voda (287 um) znacajno veca od debljine (17.5 um). Pored toga, u tehnolo-
giji stampanih veza je uobicajeno da je mikrostrip traka iznad dielektrika, dok je
u tehnologiji integrisanih kola obuhvaéena dielektrikom, ¢ime se dodatno povecava
udeo kapacitivnosti bo¢nih stranica. Stoga je u tehnologiji integrisanih kola kriti¢na
kontrola debljine metala, dok je u tehnologiji sStampanih veza kriti¢na kontrola Sirine
traga. Kontrola Sirine provodnika je u obe tehnologije uslovljena tacnos¢u litogra-
fije i nagrizanja, koje su mnogo preciznije u tehnologiji integrisanih kola. Kontrola
debljine provodnika u tehnologiji integrisanih kola je uslovljena lokalnom i global-
nom gustinom metala usled CMP-a. Debljina metalnog provodnika, a samim tim
i kapacitivnost i karakteristicna impedansa, je uslovljena okolnim strukturama u

metalu. Okolne strukture ne moraju interagovati putem elektromagnetskog polja

17



BEOL naprednih CMOS/BiCMOS procesa

sa mikrostrip vodom, ali imaju uticaj na karakteristicnu impedansu usled promene
debljine.

Povlaenje struje prema povrsini provodnika na visokim ucestanostima (skin
efekat) nastaje usled indukovanih vrtloznih struja u provodniku - slika 7. U sluc¢aju

provodnika kruznog poprecnog preseka raspodela struje ima oblik [37]:
J(u) = J(0){Re (Jo(u)) +jIm (Jo(u))}, (3)

gde suu =+/—js, s = k'r, k' = ,/opuo, r rastojanje od ose provodnika, J(0) gustina
struje duz ose provodnika i Jy Beselova funkcija nultog reda.

Na visokim ucestanostima izraz (3) se moze aproksimirati kao [37]:
J(x) = Jse 7, (4)

gde su Jg povrsinska gustina zapreminske struje, x rastojanje od povrsine provodnika
i 8 dubina prodiranja. Izraz (3) je strikto tac¢an za provodnike kruznog poprecnog
preseka, dok aproksimacija 4 vazi i za provodnike poluprec¢nika krivine R > 8.

Dubina prodiranja 8 je data sa:

1
Vo f’

gde su p permeabilnost i o provodnost materijala, dok je f radna ucestanost. U

8= (5)
slucaju bakarnog provodnika (¢, = 5.8 - 10 S/m) dubina prodiranja je pribliZno:

2 um

Oy * ——.
T Jf(GHg)

(6)

Vrtlozne struje

/\
H
. . J
P . H H
_ > \/

Vrtlozne struje

Slika 7: Skin efekat.

Izrazeni skin efekat ima za posledicu da poduzna srednja snaga gubitaka zavisi

samo od obima provodnika, a ne od poprecnog preseka. U slucaju izrazenog skin
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efekta (8 < d) srednja snaga gubitaka po jedinici povrsine provodnika je [37]:

= b = Rl P )
gde su Hy kompleksna efektivna vrednost tangencijalne komponente vektora H na
povrsi provodnika i Rg povrsinska otpornost provodnika. Usled skin efekta, na
visokim uc¢estanostima povrinska otpornost provodnika Rg raste sa /f.

Tipi¢na debljina metala od 3 um u tehnologiji integrisanih kola (Tabela 1) je
znacajno manja od tipi¢nih debljina metala u tehnologiji stampanih veza, koja za
mikrotalasne primene iznosi 17.5 ili 35 um. Dubina prodiranja za bakarni provodnik
dcu na ucestanosti od 1 GHz iznosi priblizno 2 pm. U provodniku kruznog provod-
nika prec¢nika d = 17.5 um, koji po dimenzijama odgovara provodniku u tehnologiji
stampanih veza, skin efekat ¢e biti izrazen posto je 8§ < d. U sluc¢aju provodnika
precnika d = 3 um uticaj skin efekta na istoj ucestanosti je zanemarljiv, posto je du-
bina prodiranja veca od poluprec¢nika provodnika. Iako ocigledan, ovaj zakljucak je
veoma vazan posto je vetina postupaka projektovanja i softverskih alata napravljena
pod pretpostavkom da je skin efekat izrazen.

U slucaju kada je pretpostavka o izrazenom skin efektu validna, sto je uglavnom
tacno za tehnologiju stampanih veza, intenzitet struje u unutrasnjosti provodnika je
priblizno 0. Provodnik se u tom slucaju moze zameniti beskonac¢no tankim metalnim
plocama bez gubitka tacnosti, Sto veé¢ina planarnih elektromagnetskih simulatora
radi. Cak i 3D FEM simulatori, kao $to je Ansoft HFSS, podrazumevaju da je skin
efekat izrazen, i da je struja ograni¢ena uz povrs provodnika. Usled toga, mnogi
simulatori vrsi podelu samo po povrsini provodnika, a ne i po zapremini, ¢ime se
gubi informacija o raspodeli struje u provodniku. Stoga je potrebno proveriti da li
je skin efekat izrazen na radnoj ucestanosti od interesa, i podesiti elektromagnetski
simulator na odgovarajuc¢i nac¢in. Ukoliko je potrebno, unutrasnjost provodnika se
moze eksplicitno ukljuciti u proces podele na elemente zapremine, ¢ime se znacajno
uvecCava broj elemenata u simulaciji, a samim tim i vreme trajanja simulacije. Ta¢na
raspodela struje u unutrasnjosti provodnika se moze dobiti i planarnim simulatorima
podelom provodnika na n beskonacno tankih paralelnih metalnih ploca kojima se
modeluje debljina provodnika, kao $to je uradeno u literaturi [38]. Podelom provod-
nika na n ploc¢a broj elemenata se povec¢ava takode n puta, dok se vreme izvrsavanja
mozZe povecati i do n® u zavisnosti od primenjenog algoritma u elektromagnetskom

simulatoru. Elektromagnetski simulatori koji koriste metodu momenata i bazisne
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funkcije viseg reda, kao sto je WIPL-D, mogu tacno izracunati uticaj skin i efekta
blizine, bez potrebe za potpodelom provodnika [39, 40].

Raspodela struje u pravouganonim provodnicima se ne moze dobiti analitickim
putem, veé je potrebno upotrebiti numericke metode [41, 42]. Na slikama 8 i 9
prikazana je gustina struje u provodniku pravougaonog poprecnog preseka Sirine
w = 6 um i debljine d = 3 um, u sluc¢ajevima kada je provodnik u slobodnom pro-
storu i na visini od 9.16 um iznad beskona¢ne mase (mikrostrip vod). Raspodela
struje u slucaju provodnika u slobodnom prostoru je vertikalno i horizontalno si-
metri¢na, dok je u slu¢aju mikrostrip trake voda samo vertikalno simetri¢na usled
efekta blizine beskona¢ne mase. Moze se uociti da je za tipi¢ne dimenzije provodnika

u integrisanim kolima skin efekat na ucestanosti od 1 GHz gotovo zanemarljiv, dok
je na ucestanosti od 10 GHz izrazen.

 JEC N )

f=1GHz =5 GHz =10 GHz =50 GHz =100 GHZ

Slika 8: Skin efekat u pravougaonom provodniku u slobodnom prostoru
w =6 um, d= 3 um.

I ¥ - = =

=1GHz =5 GHz =10 GHz =50 GHz = 100 GHz

Slika 9: Skin i efekat blizine u mikrostrip traci voda w = 6 um, d = 3 um,
h =9.16 um .

Skin efekat je gotovo zanemarljiv na ucestanosti od 1 GHz posto je dubina pro-
diranja & (=~ 2 um za C,) manja od polovine debljine provodnika, dok je na 10 GHz
8~ 2 um/v/10 ~ 630 nm. Kriticna uestanost na kojoj se dubina prodiranja izjed-

naci sa polovinom debljine provodnika kruznog poprecnog preseka 8 = d/2 je:

4
Tucd?’

f sc — (8)
Izraz (8) striktno vazi samo za provodnike kruznog poprec¢nog preseka, ali se moze
upotrebiti kao gruba indikacija ucestanosti na kojoj dolazi do prelaznog rezima u
provodnicima pravouganogo poprecnog preseka. Tacniji izrazi za opseg ucestanosti

prelaznog rezima su dati u literaturi [43]. Ucestanost na kojoj pocinje prelazni rezim
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je data sa:
2 Ry,Ry,
Ho R(NO + R,g()?

fo = (9>

gde su R, poduZna otpornost mikrostrip trake i R, poduzna otpornost mikrostrip

mase voda, date sa:

1
R = _-— 10
WO th? ( )
1
R = 11
o= gt (1)

gde su w Sirina mikrostrip trake, ¢g Sirina mikrostrip mase i ¢ debljina provodnika.

Ucestanost na kojoj je skin efekat u potpunosti izrazen je data sa:

10t /w
~ Cl+w/h
- mugot?

fs (12)
gde kg ima vrednost 1.6 za mikrostrip vod.

Ucestanosti na kojima dolazi do znacajne promene u raspodeli struje, odnosno u
kojima skin efekat postaje izrazen, su po izrazu (8) u opsegu (fs, 10fsc), odnosno u
opsegu (fo, fs). U tehnologiji integrisanih kola sa bakarnim provodnicima, dimenzija
sa slike 9, izraz (8) predvida da je prelazni rezim priblizno u opsegu ucestanosti (2,
20) GHz, dok f; ima vrednost od 2.4 GHz.

U prelaznom opsegu ucestanosti znacajno se menja raspodela struje u provod-
niku, a samim tim frekvencijska zavisnost gubitaka, usled cega su potrebni kom-
pleksni modeli pasivnih komponenti. Promena raspodele struje u provodniku menja
i unutrasnju samoinduktivnost provodnika. Poduzna unutrasnja samoinduktivnost
provodnika kruznog poprecnog preseka na niskim ucestanostima, gde je provodnik

u potpunosti ispunjen strujom, iznosi:
Lin = L 50 nH/m (13)
LF = oo 5

i ne zavisi od dimenzija provodnika. Povlacenja struje ka povrsi provodnika usled
skin efekta smanjuje poduznu unutrasnju samoinduktivnost i na visokim ucestano-

stima, gde je skin efekat izrazen, iznosi [37]:

1 [ us 5 5
L= — = _— - =2['.— =100— nH 14
HE " ona\ dnof — 4ma L a nH/m, (14)

gde je a poluprecnik provodnika. Unutrasnja samoinduktivnost je priblizno konstan-
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tna do ucestanosti 4 f., kada je Lip = Lip, 1 nadalje opada sa kvadratnim korenom
ucestanosti. Prethodni rezultat je striktno tacan za provodnike kruznog poprecnog
preseka, dok je unutrasnja samoinduktivnost provodnika kvadratnog poprecnog pre-
seka na niskim ucestanostima nesto manja i iznosi 48 nH/m [42]. Empirijska formula
za unutrasnju samoinduktivnost provodnika pravougaonog poprecnog preseka kod
kojeg je w > d na niskim ucestanostima je data u literaturi [44]:

L et = 7 (0-3+ 0.28¢70140/7) (15)

Na raspodelu struje u provodniku uti¢u i okolni provodnici i struje kroz njih.
Karakteristican primer su integrisani kalemovi kod kojih efekat blizine ima veoma
veliki uticaj na raspodelu struje, a samim tim i na vrednost unutrasnje samoinduk-
tivnosti i gubitaka. Raspodela struje u integrisanom kalemu, spoljasnjeg prec¢nika
200 pwm, rastojanja izmedu provodnika 2 pum i Sirine provodnika 15 pm na ucesta-
nosti od 5 GHz, izracunata softverskim alatom ASITIC, je prikazana na slici 10, sa
koje se moze videti da je efekat blizine veoma izrazen. Bojom je oznacen intenzitet
struje, gde zelena boja predstavlja najmanji intenzitet, a crvena najveci intenzitet

struje.

Slika 10: Raspodela struje u integrisanom kalemu.

Raspodela struje u provodniku je veoma bitna za tacno izracunavanje faktora
dobrote @) usled izrazenog efekta blizine. Broj metalnih ploc¢a potrebnih za tac¢no
izracunavanje () faktora u nekim planarnim simulatorima, kao $to je Sonnet EM,
se moze odrediti eksperimentalno, posto vrednost faktora dobrote uglavnom mono-
tono konvergira sa povecanjem broja ploca. Situacija je nesto slozenija u slucaju 3D

FEM simulatora, gde se tacnost izracunavanja () faktora moze obezbediti promenom
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kriterijuma konvergencije. Uobic¢ajeno je da 3D FEM simulatori koriste promenu iz-
racunatih S parametara kao kriterijum konvergencije, Sto u vecini slucajeva daje
zeljene rezultate. Medutim, mala greska u izracunavanju S parametara moze prou-
zrokovati veliku gresku u @) faktoru. Pouzdaniji rezultati mogu dobiti koriséenjem
@ faktora kao kriterijuma konvergencije.

Porast otpornosti na visokim ucestanostima usled skin efekta se moze napisati u

obliku:
RZRDC—I—RA(M/]{. (16)

Izraz (16) ne uzima u obzir porast otpornosti usled zrac¢enja. Vrednosti otporno-
sti i induktivnosti niza paralelnih provodnika na proizvoljnoj ucestanosti se mogu
izracunati numerickim metodama [45].

Zavisnost otpornosti od ucestanosti predstavlja poteskocéu za simulaciju u vre-
menskom domenu, kao i u nekim tipovima specijalizovanih simulacija za odredivanje
odziva u ustaljenom periodi¢nom stanju. Ekvivalentni model skin efekta [44, 46],
prikazan na slici 11, se zasniva na podeli provodnika na cetiri koncentri¢ne ljuske
i moze modelovati zavisnost otpornosti od ucestanosti u odredenom opsegu ucesta-
nosti. Pored promene otpornosti sa ucestanoséu, moze se modelovati i promena
unutrasnje samoinduktivnosti i efekat blizine, odgovaraju¢im izborom vrednosti ele-

menata i finijom podelom zapremine provodnika.

Slika 11: Modelovanje skin efekta.
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2.2 Uticaj ogranicene povrsinske gustine metala

na pravila projektovanja

Smanjivanje dimenzija u naprednim procesima izrade integrisanih kola postavlja
stroge granice tolerancija planarnosti da bi se zadovoljili zahtevi za dubinom fokusa
u litografskom postupku. Planarizacija se vrsi postupkom hemijsko-mehanickog
poliranja (CMP), koji moze postiéi Zeljenu planarnost samo ukoliko se povrsinska
gustina metala nalazi u odredenim granicama. Opseg prihvatljivih gustina metala je
sve manji sa skaliranjem tehnologija, kao i sa porastom broja metala. Ogranicenja
po pitanju gustine metala, koja ne postoje u tehnologiji stampanih veza, mogu
znacajno promeniti postupak projektovanja.

Tipi¢an opseg prihvatljivih gustina metala u 90 nm procesu je 20% do 70% na
prostoru veli¢ine 200x200 um, dok je u naprednijim procesima jos manji. Pored
lokalnih pravila o gustini metala, mora se ispuniti i globalna gustina metala na
nivou celog integrisanog kola. Problem sa malom gustinom metala se moze javiti kod
fizicki velikih struktura, kao sto su vodovi ili integrisani kalemovi, dok se problem sa
prevelikom gustinom metala moze javiti kod struktura kao sto su vodovi za napajanje
i globalna masa za signale visoke ucestanosti. Postupci za postizanje optimalne
gustine metala uz minimalnu degradaciju performansi su proucavani u literaturi
[47, 48, 49], kao i u izvesnom broju teza [50, 51].

Gustina metala se moze dovesti u zahtevani opseg popunjavanjem oblasti sa
malom, i prosecanjem u oblastima sa prevelikom gustinom. Oba postupka se mogu
izvrsiti automatski pomocu pravila koje je odredio proizvodac integrisanih kola, sto
se uglavnom i radi u slucaju integrisanih kola koja rade na niskim ucestanostima.
Medutim, dodavanje metala za popunjavanje i/ili prosecanje metala moze imati
znacajnog uticaja na performanse mikrotalasnih integrisanih kola. Stoga je potrebno
kvalitativno i kvantitativno razmotriti uticaj dodavanja ili prosecanja metala na
performanse.

Postizanje minimalne gustine metala se moze ostvariti popunjavanjem metalom
projektovanog integrisanog kola ili projektovanjem integrisanog kola sa strukturama
koje unapred zadovoljavaju potrebnu gustinu. Popunjavanje metalom projektovanog
integrisanog kola raspreze postupak projektovanja od ogranic¢enja fizicke realizacije,
i moguce ga je primeniti u zavisnosti od tehnoloskih parametara i radne ucestanosti.
Cak i kada je moguée primeniti ovaj pristup, potrebno je razumeti uticaj metala za
popunjavanje na performanse. U slucajevima kada usled tehnoloskih ogranic¢enja

ili radne ucestanosti nije moguce raspregnuti postupak projektovanja od fizickih
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ogranicenja, potrebno je pristupiti projektovanju koje u svakoj fazi uzima u obzir
tehnoloska ogranicenja.

Povecanje gustine metala se postize dodavanjem metalnih ostrva, uglavnom pra-
vougaonog oblika. Metal za popunjavanje u blizini mikrostrip voda menja njegove
karakteristike putem elektromagnetske interakcije [52], kao $to je prikazano na slici
12.

Interakcija putem elektricnog polja menja kapacitivnost mikrostrip voda, a sa-
mim tim i njegovu karakteristicnu impedansu. Promena kapacitivnosti se moze
korigovati smanjenjem Sirine voda, ali time se povecavaju gubici. Interakcija pu-
tem magnetskog polja indukuje vrtlozne struje u metalnim ostrvima, koje takode
povecavaju gubitke. U zavisnosti od dimenzija ostrva, moze do¢i i do parazitnih

rezonancija [53]. Detalj indukovane vrtlozne struje je prikazan na slici 13.

Kapacitivna sprega

Vrtlozne struje

\
@ [ e

Metal za popunjavanje

Magnetska sprega

Slika 12: Elektromagnetska interakcija mikrostrip voda sa metalom za
popunjavanje.

U
fc«
I~ ]
b
>

Vrtlozna struja

Slika 13: Indukovana vrtlozna struja u metalu za popunjavanje.

Centar metala za popunjavanje dimenzija a i b i debljine h se nalazi na rastojanju

d od centra voda. Ako se pretpostavi da je usled skin efekta vrtlozna struja ograni-
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¢ena na oblast uz povrs provodnika do dubine prodiranja 8, kao sto je prikazano na

slici 13, medusobna induktivnost voda i metala za popunjavanje je [54]:

T w(b—38) . (2d+ (a—2)
M= (b—3) / Sdo = B 1n<2d—(a—5)>‘ (17)

a—3
d—azd

Pod pretpostavkom da je vrtlozna struja ograni¢ena na dubinu prodiranja, poprec¢ni

presek konture je k8, dok je duzina konture 2(a+b—28), otpornost konture u metalu

za popunjavanje je:

2(a+b—28)
R=p——7w0c—=. 18
P18 (18)
Samoinduktivnost konture vrtlozne struje se moze izraziti kao [54]:
L = ad+ B, (19)

gde a i B zavise od dimenzija a i b. Elektromagnetskom simulacijom je u literaturi

[54] odredeno da za ostrvo velic¢ine 2x2 pm parametri imaju vrednosti o = —2.3-107°
iB=25-10"'2, dok za ostrvo veli¢ine 4x4 pm imaju vrednosti o = —2.6 - 1079 i
B=6.2-10""2

Metal za popunjavanje se moze predstaviti konturom induktivnosti L (19) i ot-
pornosti R (18), koja predstavlja gubitke usled vrtlozne struje. Elektromagnetska
sprega sekcije voda i metala za popunjavanje se modeluje spregom induktivnosti

sekcije voda i metala za popunjavanje, kao sto je prikazano na slici 14.

Rsog

7 M
LY

Lgeg R

Slika 14: Ekvivalentno kolo interakcije sa metalom za popunjavanje.
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Ukupan gubitak sekcije voda je:

PJ = Rseg|]1|2+R|]2|2

oM
— RUILP+R|-2 g
S e

®>M? )
= (Rseg+3fzz+w> L[

Iz izraza (20) se moze videti da se otpornost sekcije voda u prisustvu metala za

popunjavanje uvecava za:
o’ M?
R? + w?L?

Povecanje otpornosti sekcije voda rezultuje ve¢im gubicima, tako da je potrebno

Rﬁu =R (21)

razmotriti uticaj metala za popunjavanje na koeficijent slabljenja voda. Izraz (21)
se moze upotrebiti za procenu dimenzija i rastojanja struktura za povecavanje gu-
stine metala za koje je njihov uticaj zanemarljiv. Eksperimentalna provera modela
gubitaka usled metala za popunjavanje je predstavljena u literaturi [55].

U slucaju kada naknadno popunjavanje metalom ve¢ projektovanog integrisanog
kola nije moguce usled tehnoloskih ogranic¢enja, ili u neprihvatljivoj meri degradira
performanse, potrebno je koristiti strukture koje imaju potrebnu gustinu metala.
Pojacava¢ u 65 nm CMOS procesu koji radi na ucestanosti od 150 GHz i koristi
popunjene mikrostrip vodove je prikazan u literaturi [56]. Potrebna lokalna gu-
stina metala u koris¢enom procesu zahteva ubacivanje metala za popunjavanje u
blizini, pa ¢ak i ispod mikrotalasnih struktura, ¢ime bi se znac¢ajno promenile nji-
hove karakteristike. Autori su doneli odluku da od pocetka postupka projektovanja
uzmu u obzir zahteve za gustinom metala, tako Sto su proucavali efekte popunja-
vanja mikrostrip vodova metalom, kako bi izbegli nepredvidene efekte automatskog
popunjavanja metalom softverskim alatima proizvodaca.

Karakterizacijom uticaja metala za popunjavanje velicine 2x2 pm i 1x1 um na
karakteristike mikrostrip voda utvrdeno je da poduzna kapacitivnost C’ gotovo li-
nearno raste sa gustinom popune, dok poduzna induktivnost blago opada. Uticaj
promene poduznih parametara na karakteristicnu impedansu i konstantu propaga-
cije se moze aproksimirati kao [56]:

L/ C’/

(22)

AZ, AL AC’
: ( ¢ ) /2,
Z
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% = (AL/ + AC,) /2. (23)

B L c’

U literaturi [56] je navedeno da se karakteristicna impedansa Z; smanjuje 8% za
gustinu popune od 25%, odnosno 16% za gustinu popune od 56%, dok se konstanta
propagacije B povecava za isti procenat. Popunjavanje mikrostrip voda metalom
utice i na gubitke voda, ali nije navedeno koliki bi se gubici mogli ocekivati bez po-
pune, veé je data samo izmerena vrednost od 2.2 dB/mm na ucestanosti od 150 GHz.

Problem postizanja minimalne gustine metala je izrazen kod integrisanih kale-
mova zbog toga Sto su njihove dimenzije samerljive ili ve¢e od prozora na kojem se
racuna gustina. Minimalna potrebna gustina metala se postize ubacivanjem metala
za popunjavanje, kao sto je prikazano na slici 15. Intenzitet magnetskog polja je
najveci u centru kalema, tako da gubici mogu biti veliki ukoliko se popunjavanje me-
talom ne uradi na adekvatan nac¢in. Metode popunjavanja integrisanih kalemova u
cilju postizanja minimalne potrebne gustine uz minimalnu degradaciju performansi
su razmatrane u literaturi [57, 58, 59]. Prediktivni modeli uticaja metala za popu-
njavanje su razmatrani u referenci [60]. Rezultati eksperimentalne karakterizacije
uticaja metala za popunjavanje na performanse kalemova su razmatrani u [61]. Ek-
sperimentalni rezultati pokazuju 10% nizi faktor dobrote ) i smanjenje rezonantne

ucestanosti usled dodatnog metala za popunu.

Slika 15: Integrisani kalem sa metalom za popunjavanje.

Smanjenje faktora dobrote kalema usled dodatnog metala nepovoljno uti¢e na
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fazni Sum oscilatora, faktor Suma niskosSumnih pojacavaca i ostalih kola cije per-
formanse direktno zavise od @) faktora pasivnih struktura. Postizanje maksimalnih
performansi u datoj tehnologiji zahteva pazljivu analizu uticaja geometrije kalema
na faktor dobrote, uzimajuci u obzir tehnoloska ogranicenja poput minimalne gu-
stine metala i uticaja provodnog supstrata [62]. PoboljSanje performansi se moze
posti¢i i pravilnim izborom topologije. Poznato je da integrisani kalemovi imaju i do
50% veci faktor dobrote u diferencijalnoj konfiguraciji, kada se simetri¢ni pobudni
napon primenjuje na oba prikljucka kalema, u odnosu na jednostranu, kada je jedan
prikljucak kalema vezan na konstantni potencijal [63]. Usled toga je realno ocekivati
da oscilator sa kalemom u diferencijalnoj konfiguraciji ima znacajno bolji fazni Sum
od jednostrane konfiguracije.

Uvecanje kapacitivnosti usled popunjavanja metalom zavisi od geometrijskih pa-
rametara, kao sto su rastojanje i veli¢ina metalnih ploca za popunjavanje, ali i od
toga da li su uzemljene ili ne [64], slika 16. Popunjavanje neuzemljenim metalom,
Sto odgovara slucaju a) na slici 16, poveéava se ukupna kapacitivnost ali i medu-
sobna kapacitivnost vodova, ¢ime se povecava preslusavanje. U drugom slucaju
popunjavanje se vrsi uzemljenim metalom, ¢ime se takode povec¢ava ukupna kapaci-
tivnost, ali se smanjuje preslusavanje. Dimenzije provodnika u integrisanim kolima
su takve da je bo¢na komponenta kapacitivnosti znacajno ve¢a od kapacitivnosti
donje stranice provodnika. Usled toga je povec¢anje ukupne kapacitivnosti ve¢e u
sluc¢aju uzemljenih metala za popunjavanje [64], tako da postoji kompromis izmedu

povecanja kapacitivnosti voda i preslusavanja.

T
L

I GND |
a)
\_Signal f—i El—\ Signal [
I GND |
b)

Slika 16: Popunjavanje a) neuzemljenim i b) uzemljenim metalom.
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Uticaj povecanja ukupne kapacitivnosti ili preslusavanja na performanse nije
jednoznaéno odreden, ve¢ zavisi od tipa kola. U slucaju potpuno digitalnog kola
prioritet je uglavnom na smanjenju ukupne parazitne kapacitivnosti interkonekcija,
¢ime se postize maksimalna radna ucestanost. U veoma specificnim slucajevima
povecano preslusavanje moze prozrokovati nezeljenu promenu logickog stanja. Po-
vecano preslusavanje u RF kolima moze biti od presudnog znacaja da li ceo sistem
zadovoljava specifikacije ili ne. U odredenim sluc¢ajevima c¢ak i nivo preslusavanja od
-60 dB ili manji, moze degradirati performanse predajnika do nivoa neupotrebljivog
u smislu neuskladenosti sa zakonskom regulativom.

Uticaj preslusavanja na spektar nosioca sintetizovanog fazno sinhronisanom pet-
ljom (engl. Phase Locked Loop - PLL) se moZe razmotriti na primeru sa slike 17.
Pod pretpostavkom da je referentna ucestanost 24 MHz, potreban je faktor mnozenja
ucestanosti 100 da bi se dobio nosioc od 2.4 GHz. U ustaljenom stanju ucestanost
sintetizovanog nosioca je odredena odnosom deljenja ucestanosti N, dok spektar u
okolini nosioca izgleda kao na slici 17. Fazni Sum reference je dominantan u pro-
pusnom opsegu petlje; usled niskopropusne prirode prenosne funkcije od reference
do izlaza. Van propusnog opsega petlje fazni Sum je odreden faznim Sumom na-
ponski kontrolisanog oscilatora (engl. Voltage Controlled Oscillator - VCO), ¢ija je
maksimalna vrednost ogranic¢ena zakonskom regulativom radi kontrolisanog uticaja
na susedne radio kanale. Nezeljene spektralne komponente referentne ucestanosti
u okolini nosioca (engl. Spurious) se pojavljuju usled neidealnosti, i njihova ampli-
tuda zavisi od gubitaka niskopropusnog filtra i uparenosti strujnih izvora u strujnoj
pumpi. Red i grani¢na ucestanost niskopropusnog filtra se biraju tako da se dobije
zeljena dinamika odziva i potiskivanje nezeljenih spektralnih komponenti, kako bi

spektar signala predajnika bio u okviru zadatih specifikacija.

PFD — cp —

&

Slika 17: Blok dijagram sintetizatora ucestanosti.

Nekontrolisano ubacivanje metala za popunu moze povecati preslusavanje signala

30



Uticaj ograni¢ene povrsinske gustine metala na pravila projektovanja

referentne ucestanosti i digitalne logike u fazno-frekvencijskom detektoru sa napon-
ski kontrolisanim oscilatorom, slika 18. Na prvi pogled to ne predstavlja problem
posto su referentna ucestanost od 24 MHz i sintetizovana ucestanost od 2.4 GHz
razdvojene faktorom 100. Medutim, izrazita nelinearnost radnog rezima tranzistora
u naponski kontrolisanom oscilatoru translira spektar digitalnih signala u okolinu
sintetizovane ucestanosti putem istog mehanizma kojim se 1/f Sum pretvara u fa-
zni sSum. Translacija digitalnih smetnji na sintetizovanu ucestanost moze znacajno
povecati amplitudu nezeljenih spektralnih komponenti. Smetnje na referentnoj uce-
stanosti se nalaze van propusnog opsega petlje sintetizatora ucestanosti, zbog toga
sto se grani¢na ucestanost regulacione petlje bira tako da ih potiskuje. Stoga se
one ne potiskuju u povratnoj sprezi, ve¢ se direktno preslikavaju u spektar sinte-
tizovanog nosioca. Posto se u veé¢ini komunikacionih sistema zahteva da nezeljene
spektralne komponente budu bar 60 dB ispod nivoa nosioca, ¢ak i veoma mali nivo
preslusavanja putem metala za popunjavanje moze prouzrokovati da spektar signala

predajnika ne bude u skladu sa regulativom.

,,,,,,,,,,,,,,,,

fo = fret fo Jo+ fres !

Slika 18: Blok dijagram sintetizatora ucestanosti sa preslusavanjem.

Prethodni primer pokazuje znacaj kontrolisanog popunjavanja metalom, kao i
potencijalnu degradaciju performansi. Problem preslusavanja je izrazeniji u na-
prednijim procesima usled zahteva za ve¢om minimalnom gustinom metala. Pre-
slusavanje usled dodavanja metala za popunjavanje se moze svesti na prihvatljivo
malu vrednost upotrebom uzemljenih struktura. Umesto uzemljenih struktura za
popunjavanje, od dodatnog metala se mogu napraviti kondenzatori za rasprezanje
napajanja. Medutim, sprega putem metala za popunjavanje nije jedini mehanizam
preslusavanja i stoga postoji konac¢na vrednost ostvarive izolacije, koja zavisi od
fizicke realizacije i tehnoloskih parametara, o ¢emu e jos biti reci.

Pored minimalne gustine metala, proces hemijsko-mehanickog poliranja ogra-

nicava i maksimalnu gustinu metala, kao i maksimalnu Sirinu metalnog voda bez
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proreza. Prekoracenje maksimalne gustine i Sirine metala se Cesto javlja u struk-
turama za distribuciju napajanja, kao i u globalnoj RF masi. Gustina metala vec
projektovanog integrisanog kola se moze smanjiti na prihvatljivu meru automatskim
prosecanjem, ali to moze prouzrokovati nepredvidene efekte. Na primer, prosecanje
RF mase ispod trake mikrostrip voda menja raspodelu povratne struje, a samim
tim i induktivnost, ¢ime se menjaju karakteristike voda. ReSenje za prevazilaze-
nje problema prevelike gustine metala RF mase, predlozeno u literaturi [56], koristi
komplementarne strukture u najniza dva metala. Na taj nac¢in se dobija RF masa
koja je potpuno ispunjena, ali se smanjuje rastojanje najviseg metala do mase, zbog
cega se mora smanjiti Sirina mikrostrip trake voda kako bi se odrzala vrednost ka-
rakteristicne impedanse. Medutim, smanjenjem mikrostrip trake voda se povecavaju
gubici. Alternativno resenje je da se prosecanje RF mase izvrsi u toku projektovanja

integrisanog kola i time izbegnu neocekivani efekti.

2.3 Uticaj provodnog supstrata na performanse

Mikrotalasna kola napravljena u tehnologiji stampanih veza ili integrisanih u
GaAs koriste neprovodni supstrat, za razliku od silicijumskih kod kojih je supstrat
provodan, osim tankog sloja SiO,. Provodan supstrat ogranicava ostvarive per-
formanse pasivnih komponenti, kao sto su integrisani kalemovi i transformatori, i
prouzrokuje parazitno preslusavanje. Ovi faktori postavljaju fundamentalna ogra-
nicenja na ostvarive performanse integrisanih mikrotalasnih kola, a mogu i uticati i
na arhitekturu celog sistema.

Provodni supstrat u CMOS i BICMOS tehnologijama povec¢ava gubitke pasivnih
struktura kroz elektricnu i magnetsku spregu - slika 19. Kapacitivna sprega iz-
medu navojaka kalema ili transformatora i supstrata preko C,, unosi gubitke usled
provodnosti supstrata, koja je modelovana otpornikom Rgy,.

Ekvivalentni model integrisanog kalema je prikazan na slici 20. Zavisnost in-
duktivnosti, unutrasnje samoinduktivnosti, i otpornosti od ucestanosti usled skin
efekta se moze modelovati kolom sa slike 11. Faktor dobrote integrisanog kalema sa
jednim uzemljenim krajem se razlikuje od faktora dobrote redne grane usled uticaja

provodnog supstrata i iznosi [65]:

— 1 Rsub (Cox + CVsub)2
©?C2, Ry, C2, ’

R, (24)
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inije magnetskog polja

® | ©
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Slika 19: Uticaj provodnog supstrata na pasivne komponente.

1+ 0)2 (Cox + C’sub ) C’Sub R:?ub

Cp, = Cox , 25
P 1 + 0)2(Cox + Csub)stub ( )
oL, R, R:(Cs + Cy) 2
= . |l = S — 0’ L(Cs + C
= R Ryt l(0h/R 1 1R, I, o LG+ G)
= (@ redne grane) - (gubici supstrata) - (faktor rezonantnog kola).
(26)
Cs
I
I
Ly A
. (f) m .
::Cox ::Cox
Rsub —T—Csub Rsub —Csub

Slika 20: Model integrisanog kalema.

Gubici usled kapacitivne sprege sa provodnim supstratom se minimizuju u dva
slucaja, kada Rg,, — 0 ili kada Rgyp, — oco. Slucaj kada ekvivalentna otpornost
supstrata tezi beskonacnosti odgovara neprovodnom supstratu, i zahteva lokalno

uklanjanje supstrata tehnoloskim postupcima koji nisu dostupni u standardnim teh-
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nologijama. Drugi slucaj, kada Ry, — 0, se moze posti¢i ubacivanjem ispresecane

mase (engl. Patterned Ground Shield -PGS) u najnizem sloju metala ili polisilici-

jumu, kao Sto je prikazano na slici 21.
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Slika 21: Povecavanje faktora dobrote integrisanog kalema PGS-om.
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Ubacivanjem PGS elektriéno polje se zatvara prema metalu ili polisilicijumu
umesto prema otpornom supstratu, ¢ime se Rg,, smanjuje sa nekoliko stotina na
nekoliko Oma i smanjuju gubici, odnosno povecava () faktor. Istovremeno se po-
vecava kapacitivnost Cy i smanjuje sopstvena rezonantna ucestanost. Zatvaranje
linija elektri¢nog polja prema metalu bi se moglo posti¢i i punim provodnikom ispod
kalema, ali bi se u tom slucaju indukovale vrtlozne struje, koje bi unosile gubitke
i umanjivale vrednost samoinduktivnosti. Prikazanim resenjem PSG-a magnetsko
polje se minimalno menja, dok se sprecava prodiranje elektri¢cnog polja u supstrat.
Gubici usled vrtloznih stuja u supstratu su ipak prisutni usled prodiranja magnet-
skog polja u provodni supstrat i mogu se smanjiti samo smanjivanjem provodnosti
supstrata.

Povecani gubici pasivnih komponenti usled uticaja provodnog supstrata degra-
diraju performanse kao $to su faktor Suma malosumnih pojacavaca, fazni Sum osci-
latora itd. Medutim, preslusavanje kroz provodni supstrat moze u jos vecoj meri
degradirati performanse, ¢ak i do nivoa da sistem nije upotrebljiv. Mehanizam pre-
slikavanja niskofrekventnih smetnji u izlazni spektar sintetizatora ucestanosti, koji

je opisan u odeljku uticaja popunjavanja metalom na performanse, je takode mogué
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i putem preslusavanja kroz supstrat.

Preslusavanje kroz supstrat moze biti od presudnog znacaja u slucaju homodi-
nog predajnika. Signal velike snage na izlazu pojacavaca snage je u tom slucaju na
istoj ucestanosti kao i sintetizator ucestanosti. Usled velike osetljivosti oscilatora na
smetnje bliske ucestanosti oscilovanja putem mehanizma injekcione sinhronizacije
(engl. Injection Locking) spektar oscilatora moze sadrzati vise bliskih spektralnih
komponenti [66]. Povratna sprega u sintetizatoru ucestanosti se ne moze koristiti za
resavanje ovog problema, posto su smetnje van propusnog opsega regulacije. Pre-
slusavanje kroz supstrat je jedno od glavnih ogranicenja zbog kojih homodina arhi-
tektura predajnika nije postala dominantna u tehnologiji integrisanih kola, veé¢ se
koriste i druge. Uticaj provodnog supstrata na performanse je zbog svog znacaja

ekstenzivno proucavan [67].

2.4 Uticaj pakovanja na performanse

Strukture za povezivanje integrisanog kola sa ostatkom sistema, kao Sto su stopice
i zice za povezivanje, mogu imaju veliki uticaj na performanse kola koja rade na
visokim ucestanostima. Stoga je potrebno razmotriti njihov uticaj na postupak
projektovanja i nac¢ine kompenzacije.

Osnovni problem mikrotalasnih merenja je gde se nalazi referentna ravan. U
slucaju integrisanih kola pitanje referentne ravni se odnosi na razmatranje da li se
stopice i Zice za povezivanje smatraju delom integrisanog kola ili ne.

Integrisano kolo se uglavnom povezuje na Stampanu plocu, tako da bi izbor
referentne ravni na ploci bio logican. Takav izbor bi zahtevao da se integrisano
kolo projektuje tako da kada se poveze zicama na Stampano kolo ili pakovanje bude
prilagodeno na 50 2. Implicitno bi se zahtevalo da Zice za povezivanje imaju tacno
odreden oblik i duzinu, ¢ime se smanjuje fleksibilnost. Karakterizacija merenjima
direktno na stopicama integrisanog kola bi zahtevala preracunavanje parametara
(engl. de-embedding).

Preracunavanje parametara je moguce izvrsiti samo za S parametre, kada kolo
radi u linearnom rezimu. Parametri u nelinearnom rezimu, kao sto su snaga pri kojoj
dolazi do kompresije, se ne mogu preracunati posto zavise od impedanse opterecenja.
Karakterizacija u nelinearnom rezimu bi se mogla izvrsiti merenjima sa promenljivim
opterecenjem (engl. Load Pull), ali takva merenja zahtevaju sloZzenu mernu postavku,
posebno na ucestanostima oko 60 GHz.

Kada je referentna ravan na stopicama integrisanog kola, moguce je izvrsiti
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direktna merenja u linearnom i nelinearnom rezimu. U tom slucaju potrebno je
kompenzovati kapacitivnost stopica za povezivanje strukturama na integrisanom
kolu, dok se induktivnost Zica za povezivanje kompenzuje strukturama na Stampa-
noj ploci.

Stopica za povezivanje se uvek nalazi u najvisSem metalu, i njena kapacitivnost
zavisi od BEOL-a koris¢enog procesa i struktura koje se nalaze ispod nje - slika 22,
(a) STI oblast, (b) n+ difuzija i (¢) metal M1. Dimenzije stopica za povezivanje
su ogranic¢ene tehnologijom bondovanja (engl. bonding) i ne preporucuje se da budu

manje od 60x60 um radi postizanja pouzdanog spoja.

=CsT1 ==Clai =Cw1
R
(81 e
Rair
Rsub
a) b) c)

Slika 22: Stopica za povezivanje a) iznad supstrata, b) n+ difuzije i ¢) metala 1.

Kapacitivnost stopice nije ista u sva tri slucaja, posto se menja visina dielektrika,
i vazi Cst1 < Caig < Cumi- Na prvi pogled izbor (a), koji rezultuje najmanjom kapa-
citivnoséu stopice, je najbolji. Medutim, generalno vazi da je Rgwp > Raig > R,
tako da kapacitivnost stopice iznad STT oblasti ima najmanji faktor dobrote . Gu-
bici stopice iznad supstrata na 60 GHz iznose oko 0.8 dB [68], i direktno uticu na
faktor Suma niskoSumnih pojacavaca i efikasnost pojacavaca snage. Pored toga, sto-
pica bi bila kapacitivno spregnuta sa provodnim supstratom, tako da bi se smetnje
iz supstrata superponirale na ulazni signal. Spektralna gustina snage Suma u sup-
stratu, u zavisnosti od provodnosti i fizicke realizacije, moze biti znacajno veca od
-174 dBm/Hz, kolika je spektralna gustina snage termickog Suma 50 §2-skog genera-
tora na temperaturi od 290 K, ¢ime bi se znacajno degradirala osetljivost prijemnika.
Degradacija osetljivosti prijemnika smanjuje ostvarivi domet komunikacije i dina-

micki opseg. Sprega stopice pojacaca snage sa supstratom rezultuje i injekcijom
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smetnji.

Smanjenje preslusavanja sa supstratom i poboljsanje faktora dobrote se mogu
postiéi resenjima (b) i (c¢). Difuzija n tipa formira pn spoj sa supstratom, ¢ime se
povecava izolacija uz minimalno moguée povecanje kapacitivnosti. Istovremeno se
smanjuje otpornost usled vece dopiranosti i povecava @) faktor. Jos veéi @) faktor
se moze posti¢i koris¢enjem metala M1 ispod stopice, uz istovremeno povecanje
izolacije prema smetnjama iz supstrata, uz neznatno povecanje kapacitivnosti u
tipicnim procesima.

Kapacitivnost kvadratne stopice iznad metala M1 u SG25H1 procesu, koji je
koris¢en za izradu integrisanih kola predstavljenih u ovoj disertaciji, iznosi 28 fF i
ima znacajan uticaj na performanse. Dodavanjem kapacitivnosti stopice od 'samo’
28 fF prema masi na ulaz idealno prilagodenog integrisanog kola (I' = 0), koeficijent

refleksije na ucestanosti od 60 GHz se znacajno degradira i iznosi:

(50 || 1/(j2rfC)) — 50
(50 || 1/(j2nfC)) + 50

|r|‘ — ‘ —0.26 (~11.8 dB). (27)

f=60 GHz

Iz navedenog primera je jasno da se kapacitivnost stopice mora uzeti u obzir u toku
projektovanja integrisanog kola koje radi u milimetarskom opsegu ucestanosti.

Induktivnost zica za povezivanje takode ima veliki uticaj na performanse kola

i mora se uzeti u obzir. Poduzna induktivnost zlatne Zice za povezivanje prec¢nika

od 15 do 35 um, standardnog profila bondovanja u tipi¢nom pakovanju integrisanih

kola iznad provodne ravni, se kreée u opsegu 0.6 do 1.0 nH/mm [69]. Pretpostavimo

da je idealno prilagodeno integrisano kolo povezano zicom duzine 300 um na 50 €2

vod. Induktivnost Zice je u najboljem slucaju L = 0.6 nH/mm - 0.3 mm = 180 pH,

koja rezultuje koeficijentom refleksije:

j2nfL

o |
| | =60 GHz ‘100 +j2nfL

’ =0.56 (—5.0 dB). (28)
Prethodni primer ilustruje da cak i veoma kratka zica za povezivanje, koja je na
granici tehnicki izvodljive, degradira koeficijent refleksije idealno prilagodenog kola
do nivoa neupotrebljivog.

Veliki uticaj kapacitivnosti stopice za povezivanje i induktivnosti zZice za pove-
zivanje na koeficijent refleksije zahteva da se u toku procesa projektovanja predvidi
kompenzacija njihovog uticaja. Tip mreze za kompenzaciju je odreden izborom po-

zicije referentne ravni, o ¢emu je bilo re¢i na pocetku odeljka. U slucaju kada je
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referentna ravan na stopicama integrisanog kola, kapacitivnost stopice za poveziva-
nje se kompenzuje interno i potrebno je samo izvrsiti kompenzaciju induktivnosti
zice za povezivanje T sekcijom. U drugom slucaju referentna ravan se nalazi na stam-
panoj ploci i potrebno je izvrsiti kompenzaciju kapacitivnosti stopice i induktivnosti
zice za povezivanje II sekcijom.

Fizicka realizacija i ekvivalentno kolo T sekcije su prikazani na slici 23. Die-
lektrik je uklonjen u okolini integrisanog kola da bi se minimizovala duzina zica za
povezivanje. Pored Zica za povezivanje signala sa stampanom plo¢om, prikazana je

i Zica za povezivanje mase.
Lr Ly i
- - Ly Ly I MMIK
i T
J_ Cr i Cpad
Ct MMIK :I: 50 O :I:
i

Stampana ploca —|—

Slika 23: Fizicka realizacija i ekvivalentno kolo T sekcije.

ABCD matrica T sekcije, uz oznake Zy, = jZy X1, = joLt i Yo = jBc/Zy = joCr
je [70]:

1 x| | 1 ol |1 jxy

0 1||jBe 1|0 1

1— XyBe jXi(2 — X1.Bc)

jBc 1 — X1,Bc

Uslovi za idealno prilagodenje T sekcije se mogu odrediti iz veze ABCD i S parame-

tara: AL B—C—D
+ — —_
S”_A+B+C+D_Q (30)
—A+B—-C+D
— —0. 1
S22 A+B+C+D 0 (31)

Resavanjem (30) ili (31) dobija se uslov za idealno prilagodenje B=C. Iz (29) se vidi

da je A=D, odakle se uz uslov B=C dobija veza za idealno prilagodenje:

2Xy,

Bc = .
T 1 x?

(32)
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Parametar Sy; T mreze se moze izraziti preko ABCD parametara kao:

2

So1 = 33
T A+B+C+D’ (33)
odakle je doprinos faze ¢:
X?Bc —2X5, — 2B
=/ — -1 LPC L C . 4
(I) 521 tan < 9 _ 2XLBC (3 )
Zamenom (32) u (34) dobija se:
—2X1,
tan([) = 1_7)(1%, (35)
_ ¢
X, =— tan(i). (36)

Vrednosti elemenata idealno prilagodene T sekcije se mogu direktno izraziti kao

funkcija radne ucestanosti, karaktericne impedanse i doprinosa faze:

Z
lq~:-—(£tan<g>, (37)
r .
CT == _0)7Z0 Sln((b). (38)

Idealno prilagodenje se postize samo na radnoj ucestanosti ®, dok prilagodenje na
ostalim ucestanostima zavisi od izabranog doprinosa faze. Za opseg doprinosa faze
0 > ¢ > —x/2 mreza se ponasa kao prilagodeni niskopropusni filtar, dok za faze ma-
nje od —x/2 poprima karakter propusnika opsega ucestanosti. Prakti¢no ostvarive
duzine zica za povezivanje rezultuju fazama manjim od —n/2 u 60 GHz-om opsegu,
usled c¢ega je ogranicen opseg ucestanosti u kojem se ostvaruje prihvatljiv koeficijent
refleksije.

U slucaju kada je referenta ravan na stampanoj ploci, kapacitivnost stopice za
povezivanje se moze apsorbovati u II mrezi za prilagodenje, koja je prikazana na
slici 24. Kapacitivnost na stampanoj plo¢i Cy se realizuje bakarnom stopicom od-
govarajuc¢ih dimenzija.

Slicnim postupkom izvodenja, kao onom prikazanim na primeru T mreze, se

mogu dobiti vrednosti elemenata II mreze za idealno prilagodenje pod uslovom

Cpad = CH [71]2 Z
an—fmm@, (39)
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MMIK

i

Stampana ploca

T

Slika 24: Fizicka realizacija i ekvivalentno kolo II sekcije.

Cnp = ——— tan (g) . (40)

Prilagodenje je idealno samo na jednoj ucestanosti, kao i u slucaju T mreze, i pre-
nosna funkcija ima karakter niskopropusnog ili filtra propusnika ucestanosti u zavi-
snosti od vrednosti doprinosa faze.

Obe prikazane mreze za kompenzaciju povezivanja integrisanog kola imaju svoje
prednosti i nedostatke. Prednost T mreze je da omogucava direktna merenja na
stopicama integrisanog kola, ali zahteva dve Zice za povezivanje sto povecava broj
operacija pri montiranju. U ovom pogledu Il mreza je bolja posto je potrebna
samo jedna zica za povezivanje, ali u tom sluc¢aju nije moguce izvrsiti sva merenja
direktno na ¢ipu. Direktna merenja su veoma bitna u pocCetnim fazama razvoja
integrisanog kola zbog potpune karakterizacije performansi. Sva kola predstavljena
u ovoj disertaciji su projektovana tako da se mogu direktno meriti, odnosno da se

na stampanu plocu povezuju T mrezom.
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3 Projektovanje pojacavaca snage

Pojacavac¢ snage (engl. Power Amplifier - PA) je sastavni deo sistema za beziéni
prenos podataka, kao sto je prikazano na slici 25. Uloga PA je da pojaca RF signal
i obezbedi potrebnu izlaznu snagu, da bi se obezbedio zeljeni domet. Pojacavaci
snage ucestvuju sa znacajnim procentom u ukupnoj potrosnji predajnika, zbog cega
se velika paznja poklanja povecanju njihove efikasnosti. Povecanje efikasnosti se
moze izvrsiti na sistemskom nivou, izborom tipa modulacije, kao i na tranzistorskom
nivou, optimizacijom u toku projektovanja. Pregled uticaja skaliranja tehnologija
na performanse PA je dat u odeljku 3.1. Fundamentalna ograni¢enja mreza za
prilagodenje su izlozena u odeljku 3.2, dok su tehnike za pove¢anje probojnog napona

i kombinovanja snage prikazane u odeljcima 3.3 i 3.4.

Slika 25: Pojacavac¢ snage u homodinom predajniku.

Tip izabrane modulacije u velikoj meri utice na klasu PA koji se moze koristiti,
odnosno na ostvarivu efikasnost. Za modulacije sa konstantnom anvelopom, kao sto
je BPSK, mogu se koristiti prekidacki pojacavaci iz klase E, F, inverzne F i sli¢no,
koji teorijski mogu imati efikasnost 100 %. Usled izrazito nelinearnog rezima rada
tranzistora, koji je veoma tesko analiticki modelovati, kao i gubitaka u pasivnim
strukturama, prakticno ostvarive efikasnosti su znacajno nize. Inicijalno resenje na
tranzistorskom nivou se dobija koris¢enjem uproséenih analitickih modela tranzi-
stora i pasivnih struktura. PoboljSanje performansi se zatim postize upotrebom
optimizatora koji koristi rezultate simulacija za maksimizaciju zadatih ciljeva. Pri-

mer upotrebe diferencijalne evolucije za optimizaciju PA u klasi E je dat u literaturi
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[72], gde je postignuta PAE efikasnost od 66 %.

Potreba za sve ve¢im brzinama prenosa podataka zahteva upotrebu kompleksnih
tipova modulacija, kao sto su OFDM i QAM, koje nemaju konstantnu amplitudu.
U gotovo svim primenama koje zahtevaju brzo promenljivu anvelopu koriste se li-
nearni pojacavaci snage. Pored toga, kompleksne modulacije obi¢no imaju veliki
odnos vrsne i srednje snage (enlg. Peak to Average Power Ratio - PAPR). Veliki
PAPR zahteva da se PA koristi za srednju snagu koja je znacajno ispod tacke 1 dB
kompresije snage (Pgp), Cak i 10 dB ispod. Posledica je da PA radi sa veoma malim
stepenom iskoris¢enja. Iz navedenog se moze zakljuciti da je za zadatu potrosnju
PA pozeljno da ima sto veéi Piyg, posto ¢e u tom slucaju biti linearan za veéi opseg
ulaznih snaga. Drugim rec¢ima, za kompleksne modulacije PA se uglavnom koristi
duboko u linearnoj oblasti, ali se projektuje za sto veéi P1gp. U daljem tekstu bice
razmatrani iskljucivo linearni pojacavaci u klasi A.

Pojacavaci snage projektovani za maksimalnu izlaznu snagu, odnosno linearnost,
su uglavnom lose prilagodeni, posto se impedanse za konjugovano kompleksno prila-
godenje i maksimalnu izlaznu snagu uglavnom znacajno razlikuju. Veliki koeficijent
refleksije na izlazu PA moze dovesti do nezeljene intersimbolske interferencije, posto
vreme propagacije signala kroz vodove za povezivanje sa antenom nije zanemarljivo
u odnosu na vreme trajanja simbola u gigabitnim komunikacionim sistemima. Stoga
su moguc¢i kompromisi prilagodenja, izlazne snage i efikasnosti pojacavaca snage od
velikog prakti¢nog interesa.

Teorija projektovanja pojacavaca snage je izlozena u odeljku 3.5. Odeljci 3.5.1 i
3.5.2 sadrze pregled modela pojacavaca za mali i veliki signal iz postojece literature.
U odeljku 3.5.3 razmatrana je veza parametara pojacavaca snage za mali i veliki
signal, mogué¢i kompromisi prilagodenja, izlazne snage i efikasnosti, i predstavlja
doprinos teze. Pokazano je da se poboljsanje prilagodenja u odredenim granicama
moze izvrsiti skaliranjem struje polarizacije bez uticaja na kolektorsku efikasnost,
dok se dalje poboljsanje moze izvrsiti samo smanjenjem efikasnosti. Uveden je novi
kvantitativni pokazatelj performansi tehnologije pcn, koji pokazuje odnos maksi-
malne raspolozive snage i raspolozive snage konjugovano kompleksno prilagodenog
pojacavaca. U specijalnom sluc¢aju pcy = 1 impedansa optere¢enja tranzistora za
maksimalnu izlaznu snagu je istovremeno i impedansa za konjugovano kompleksno
prilagodenje. Istovremeno prilagodenje i maksimalna izlazna snaga (pcy = 1) se
moze ostvariti ukoliko su tehnoloski parametri u odredenom odnosu, koji je izveden.

Novi postupak projektovanja pojacavaca snage, koji uzima u obzir kompromise
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prilagodenja, izlazne snage i efikasnosti, je primenjen u odeljku 3.6 na projektova-
nje dva pojacavaca snage predvidenih za rad sa signalima ucestanosti oko 60 GHz.
Projektovani su pojacavaci snage za maksimalnu izlaznu snagu (PA1) i poboljsano
prilagodenje (PA2). Elektromagnetski model pojacavaca je particionisan na lokalno
povezivanje tranzistora i vodove, ¢ime je znacajno smanjeno vreme simulacije uz
ocuvanje tacnosti. Particionisanje elektromagnetskog modela je prikazano u odeljku
3.6.2, i predstavlja doprinos ove teze. Ispravnost primenjenog pristupa je verifiko-
vana odliénim slaganjem rezultata simulacije i merenja [73]. Znacaj elektromag-
netske simulacije lokalnog povezivanja tranzistora i particionisanja modela se moze
videti iz literature [74], u kojoj je prikazano da se rezultati simulacije i merenja
tacke 1 dB kompresije razlikuju za 2 dB. Pojacava¢ snage iz literature [74] je pro-
jektovan u istom procesu kao i pojacavaci prikazani u ovoj tezi, i koriSéeni su isti
modeli tranzistora. Razlika u rezultatima simulacije i merenja verovatno potice iz
neadekvatnog modelovanja lokalnog povezivanja tranzistora.

Detalji fizicke realizacije pojacavaca snage su razmatrani u odeljku 3.7. Uticaj
tehnoloskih ogranicenja na performanse, razmatran u poglavlju 2, je uzet u obzir.
Utvrdeno je da ogranic¢enja maksimalne i minimalne povrsinske gustine metala imaju
uticaja na karakteristike mikrostip vodova. Pravila projektovanja maksimalne lo-
kalne povrsinske gustine metala zahtevaju regularno prosecanje mase u najnizem
sloju metala M1, koje je u okolini mikrostrip vodova izvrseno ruc¢no. Pravila pro-
jektovanja minimalne lokalne povrsinske gustine metala su manje restriktivna, i
dozvoljavaju da se metal za popunu dovoljno udalji od trake mikrostrip voda.

Projektovani pojacavaci snage su fabrikovani u SG25H1 procesu proizvodaca
[HP Microelectronics. Merenja na stopicama integrisanih kola, izvrsena u labora-
torijama Technische Universitat Dresden, su data u odeljku 3.8. Odli¢no slaganje
rezultata simulacije i merenja je potvrda validnosti nove metodologije projektova-
nja, koja uzima u obzir tehnoloska ogranicenja i u kojoj se primenjuje particionisanje
elektromagnetskog modela.

Primena projektovanog pojacavaca snage PA1 u 60 GHz-om komunikacionom
sistemu je prikazana u odeljku 3.9. Komunikacioni sistem je razvijen u firmi TES
Electronic Solutions, i koristi integrisana kola projektovana u ovoj tezi, kao i njihove

modifikacije za specifiécnu primenu.
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3.1 Uticaj skaliranja tehnologija na projektovanje PA

Skaliranje SiGe i CMOS tehnologija [75, 76, 77, 78] omogudilo je da presecna
ucestanost fr bipolarnih i MOS tranzistora bude dovoljno velika da se mogu koristiti
u milimetarskom opsegu ucestanosti.

Ve¢ u zacetku bipolarne tehnologije postalo je jasno da, usled lavinske mul-
tiplikacije na spoju kolektor-baza, postoji fundamentalni kompromis izmedu fr i
probojnog napona BVcgo [79]. U radu iz 1965. godine postavljena je Dzonsonova
granica:

Ecvg 200 GHzV  za Si,

fr-BVepo = — — = : (41)
T 100 GHzV  za Ge

gde su Eg kritiéno probojno polje za dati materijal i vs maksimalna (u zasi¢enju)
brzina drifta elektrona i Supljina. Danas postoje SiGe:C HBT tranzistori koji pre-
vazilaze DZonsonovu granicu, ali trend inverzne proporcionalnosti fr i BVego je
potvrden. Noviji radovi koji procenjuju Dzonsonovu granicu [80] uglavnom prate
istu ideju u izvodenju, ali koriste nova saznanja o transportnim modelima, korigo-
vane vrednosti vs, kao i zavisnosti F¢ od dopiranja. Korigovana Dzonsonova granica

[80] za koncentraciju dopiranja kolektora od Ng = 106 cm™ je:

E
fr- BVego = —28 — 300 GHzV, (42)
2n Ng=1016 cm—3
dok je za N¢ = 10'7:
E
fr- BVepo = —==8 = 500 GHzV. (43)
2n Ng=107 cm—3

Vedina razmatranih procesa u [80] je ispod 300 GHzV granice, dok su svi ispod
500 GHzV granice. Razlika u odnosu na originalni rezultat se ogleda i u tome da se

razmatra i proizvod fr - BVcgs:
fr- BVCES|NC:1016 em—3 = 1300 GHzV. (44)

Imajuéi u vidu da su BVego i BVogs (=BVepo) donja i gornja granica probojnog
napona bipolarnog tranzistora, granice (42)-(44) predstavljaju prostor u kojem ¢e
se naci proizvod fr - BVcgr svih SiGe bipolarnih tehnologija. Na slici 26 prikazane

su vrednosti Dzonsonovog proizvoda iz publikovanih izvora.
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Slika 26: Dzonsonov proizvod za SiGe HBT procese iz publikovanih izvora.

Skaliranje CMOS tehnologija doprinelo je povecanju fr, kod tranzistora sa dugim
kanalom u trendu fr ~ 1/L?, dok je za tranzistore sa kratkim kanalom fp ~ 1/L.
Vrlo gruba aproksimacija za vrsni fr NMOS tranzistora sa kratkim kanalom je data
sa [86]:

fT|NMOS,maX = M)i/ljjlnrn (45)
Povecanje fr se dobija smanjivanjem minimalne duzine gejta tranzistora, kao i de-

bljine oksida gejta, koji su u vezi [87]:

(46)

Veza data u (46) vazi za CMOS procese do 90 nm, koje imaju polisilicijumski gejt sa
silicijum-dioksidom za izolaciju. U 90 i 65 nm procesima skaliranje oksida gejta je
minimalno, posto bi proporcionalno skaliranje debljine oksida gejta prouzrokovalo
znacajno povecanje struje curenja gejta usled kvantnomehanickog efekta tunelova-

nja. Umesto skaliranjem oksida gejta, uve¢anje fr u 90 i 65 nm procesima postize se
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uvodenjem kompresivnog stresa u kanal radi poveéanja pokretljivosti. Kompresivni
stres se dobija ubacivanjem SiGe implanta u oblasti sorsa i drejna [88]. Skaliranje
debljine silicijum-dioksida u gejtu vise nije bilo moguce, tako da se u 45 nm i novi-
jim procesima u gejtu koriste materijali sa velikim dielektri¢nim konstantama (hi-K),
uglavnom bazirani na oksidima Hafnijuma [89]. Velika dielektricna konstanta HfOo
€ Hro, = 25 omogucava vecu debljinu gejta za istu povrsSinsku kapacitivnost Cy,
¢ime je znacCajno smanjena struja curenja gejta i omoguceno dalje skaliranje de-
bljine oksida. Pored promene materijala oksida gejta u 45 nm i novijim procesima,
uveden je i metalni gejt, umesto polisilicijumskog.

Kod MOS tranzistora postoji vise mehanizama proboja [90], od kojih su neki
trenutni, kao Sto su proboj oksida gejta, a drugi imaju dugoroc¢ni efekat, kao sto
je vremenski zavisni dielektrini proboj (engl. time-dependent dielectric breakdown
- TDDB). Za razliku od bipolarnih tranzistora, kod kojih rad na vi$im naponima,
ukoliko ne dode do lavinskog proboja, nema trajnih posledica, ogranicavajuci fak-
tor kod MOS tranzistora je dugoro¢ni kumulativni efekat TDDB [91]. Postepena
degradacija performansi tranzistora usled TDDB zahteva da se maksimalni radni
napon MOS tranzistora bira po kriterijumu pouzdanosti. Kumulativni karakter
proboja kod MOS tranzistora je veliki nedostatak u odnosu na bipolarne tranzi-
store, posebno kod prekidackih pojacavaca snage gde trenutni napon drejna moze
biti visestruko veéi od napona u mirnoj radnoj tacki. Usled skaliranja MOS tran-
zistora, maksimalni napon drejna za pouzdan rad ima tendenciju 1/fr, odnosno
skalira se proporcionalno sa duzinom kanala i debljinom oksida gejta za procese do
90 nm [91].

Skaliranje CMOS tehnologija po konstantnom polju, koje preporucuje organi-
zacija ITRS i koristi ve¢ina proizvodaca, ima za posledicu da je gustina struje za
maksimalno fr invarijantna u odnosu na tehnoloski nod. Literatura [92] prezentuje
rezultate merenja fr u zavisnosti od gustine struje za CMOS procese od 0.5 um do
90 nm, ali i 150 nm GaAS pHEMT i 100 nm InP HEMT. Za sve procese je izmereno

da se gustina struje za maksimalno fr nalazi u opsegu:
Ip maxty /W = 0.2 — 0.3 mA /um. (47)

Ovaj rezultat je znacajan zbog toga sto predvida da Sirina tranzistora polarisanog za
maksimalno fr zavisi samo od struje polarizacije, a ne od tehnoloskog noda. Kako
je maksimalni napon drejna u naprednijim procesima manji usled skaliranja, za istu

izlaznu snagu PA potrebna je veca struja polarizacije, odnoso Siri tranzistor.
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Polarizacija manjom gustinom struje ¢e rezultovati jos Sirim tranzistorom, dok je
polarizacija ve¢om gustinom struje od vrednosti za maksimalno fr rizicna zbog toga
sto se dovodi u pitanje tacnost modela. Pored toga, velika gustina struje polarizacije
moze biti neostvariva zbog ogranicenja po pitanju elektromigracije. Sa slike 27
se moze videti da je elektromigracijska granica gustine struje odredena iskljucivo
tehnoloskim parametrima: brojem kontakata po mikrometru n.jyy, i maksimalnom

strujom po kontaktu I.opnt.

ooooo

[ 8

H Ne = nclumW

D nc]con - 2IDx
W Ipsy _t Jcont 1

D W 2 nclpm

imf] | v o]

IDx1

Slika 27: Gustina struje drejna ograni¢ena elektromigracijom.

Moze se zakljuciti da za datu radnu ucestanost i izlaznu snagu napredniji tehno-
loski proces nije nuzno bolji za projektovanje PA. Usled manjeg probojnog napona u
naprednijem procesu, odnosno manje optimalne otpornosti, potreban je ve¢i odnos
transformacije impedanse. Veé¢i odnos transformacije impedanse unosi veée gubitke
i zahteva kompleksniju mrezu za prilagodenje. Medutim, napredniji tehnoloski pro-
ces nije ni nuzno loSiji za projektovanje PA, posto dozvoljava da tranzistor bude
polarisan manjom gustinom struje. Skaliranje struje polarizacije se moze iskori-
stiti za povecanje efikasnosti u slucaju da se pored izlazne snage zahteva i zadato
prilagodenje, o ¢emu ¢e biti re¢i u daljem tekstu.

Smanjivanje probojnog napona tranzistora usled skaliranja tehnologija zahteva
da se razmotre nacini na koje je moguce ostvariti zeljenu izlaznu snagu. Potencijalnih
resenja ima mnogo, ali od interesa su ona koja su kompatibilna sa tehnologijom

integrisanih kola i koja su publikovana u referentnoj literaturi.
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3.2 Fundamentalna ogranicenja mreza za prilagodenje

Fundamentalna ograni¢enja mreza za prilagodenje postavljaju maksimalne gra-
nice ostvarivih performansi. Neka od ogranic¢enja su generalna, bez obzira na topo-
logiju i slozenost mreze, dok su druga izvedena za odredeni tip mreze. U narednim

odeljcima bic¢e predstavljene teorijske granice ostvarivog prilagodenja i efikasnosti.

3.2.1 Fundamentalno ogranic¢enje ostvarivog prilagodenja

Rezistivna opterecenja se teorijski mogu prilagoditi na svim ucestanostima upo-
trebom idealnog transformatora. U slucaju kada postoji i reaktivna komponenta
opterecanja, teorijsko ogranicenje za koeficijent refleksije I' je dato Bode-Fano kri-
terijumom [93, 94]. Bode-Fano kriterijum vazi za mrezu sa dva para prikljucaka
proizvoljne kompleksnosti, pod pretpostavkom da je mreza bez gubitaka. Karakte-

risti¢ni primeri, kao i odgovarajuée granice dati su na slici 28.

o |
Mreza bez 1 oo
T@) D gubitaka =0 [ererde<de
o |
o— VWA
Mreza bez R L
T@) D gubitaka C | oy do < =RC
— H
o |
Mreza bez oL I
T@) D gubitaka L Jenrede<i
o |
o— VWA
Mreza bez R T 1 de < B
F((n) : gubitaka ; o In[T(0)] L
o— 4115

Slika 28: Bode-Fano kriterijum.

Zmnacaj Bode-Fano kriterijuma je u tome sto pokazuje da, ukoliko postoji re-

aktivna komponenta opterecenja, nije moguce ostvariti proizvoljno mali koeficijent
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refleksije u proizvoljnom opsegu ucestanosti. Implikacija ovog rezultata je da Siro-
kopojasni pojacavaci moraju imati veéi koeficijent refleksije od uskopojasnih za isto
kapacitivno opterec¢enje, odnosno dimenzije tranzistora.

Dodatna implikacija ovog rezultata je da se povecanje kapacitivnosti u jednoj
tacki ne moze kompenzovati ¢ak ni proizvoljno kompleksnom mrezom za prilagode-
nje. Stoga je podela tranzistora na vise delova, odnosno distribuiranje parazitnih
kapacitivnosti, i uvodenje odgovarajucéih induktivnosti, od fundamentalnog znacaja
za Sirokopojasne pojacavace. Primer Sirokopojasnog pojacavaca snage koji koristi
princip distribuirane kapacitivnosti u sklopu mreze za prilagodenje i kombinova-
nje snage je dat u literaturi [95]. Pojacavac je napravljen u 0.13 um SiGe procesu
(fr = 200 GHz). Ostvareni 3 dB opseg je od 73 do 97 GHz uz izlaznu snagu od
125 mW na 85 GHz.

Ukoliko se dozvoli da mreza ima vise prikljucaka, ili da bude disipativna, princip-
ski je moguce smanjiti koeficijent refleksije. U tom slucaju se refleksije disipiraju na
rezistivnom opterecenju, ¢ime se smanjuje efikasnost. Balansni pojacavac je primer

takvog nacina smanjivanja koeficijenta refleksije.

3.2.2 Efikasnost LC mreza za transformaciju impedanse

Posmatrajmo pojacavac¢ u klasi A sa slike 29, koji je u mirnoj radnoj tacki po-
larisan strujom Iq i naponom Vpg = Vpp. Maksimalna amplituda neizoblicenog

sinusoidalnog signala na opterecenju je v,y = Vpp — Vpssat -

Vbp

g

Slika 29: Optimalna otpornost PA.
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Za zadatu RF snagu Prp potrebno je da optereéenje ima vrednost:

2 Von — Vossat)”
R = i = Jon — Voswt) (19)
dok je potrebna struja polarizacije:
2P 2P
Ig=FE = T (49)
Ut Vbp — Vbssat

Na primer, za 90 nm CMOS proces gde je Vpp = 1.2 V, Vpseat = 0.3 V i zadata
snaga Prp od 20 dBm (100 mW), optimalna vrednost otpornog optereé¢enja iznosi
Rope = 4 Q, dok je potrebna struja polarizacije I = 222 mA. Da bi pojacavac ispo-
rucio zadatu snagu potrebno je transformisati RF optereéenje od 50 €2 na optimalnu

otpornost za maksimalnu snagu, odnosom transformacije impedanse:

509 100 Q Pap
ROpt (VDD - ‘/DSsat)2

r , (50)
koji iznosi r ~ 12.5 za dati primer. Skaliranje tehnologija smanjuje probojni na-
pon tranzistora, a samim tim i optimalnu otpornost za maksimalnu snagu, dok se
karakteristicna impedansa od 50 €2 ne menja. Posledica je da za istu zadatu snagu
napredniji proces zahteva veé¢i odnos transformacije impedansi.

Transformacija impedanse na nize vrednosti se moze izvrsiti LC mrezom prika-

zanom na slici 30 [96].

c

ﬁi—ﬁ; r 3w

Slika 30: LC mreza za transformaciju impedanse.

Za odnos transformacije impedansi r potrebno je da LC mreza ima () faktor:
Q=+Vr—1 (51)

U slucaju idealnih elemenata, proizvoljna transformacija impedanse se moze iz-

vrsiti bez gubitaka. Integrisani kalemovi u CMOS i BiCMOS tehnologijama imaju
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male () faktore usled gubitaka u provodnicima, ali i usled gubitaka u provodnom
supstratu [97]. Efikasnost LC mreze za transformaciju impedanse sa realnim kon-
denzatorima i kalemovima, koji imaju faktore dobrote Q¢ i Qr, je [96]:

B 1

e =5 = — — : (52)
P 1@ +Q3') + o

Na slici 31 je prikazana zavisnost efikasnosti  od @) faktora LC mreze za trans-
formaciju impedanse za nekoliko vrednosti faktora dobrote kalema @)r,, gde je pret-
postavljeno da Q¢ — oo. Za navedeni primer 90 nm pojacavaca snage efikasnost
LC mreze bi bila oko 80 % za @, = 15.

Iz jednacine (52) i sa slike 31 se vidi da efikasnost 7 LC sekcije drasti¢no opada
kada se () faktor mreze izjednaci sa faktorom dobrote pasivnih komponenti. Poveca-
nje efikasnosti se moze postié¢i kaskadiranjem N LC mreza, gde svaka transformise
impedansu u odnosu /7. Na taj nacin se @ faktor pojedinacne sekcije smanjuje na
\/ ¥/r — 1, ¢ime se povecava efikasnost. Ukupna efikasnost za N sekcija, sa faktorom
dobrote kalema @y, je [96]:

LCeN = ) . (53)

Slika 31: Efikasnost LC mreze za transformaciju impedanse.

Za zadati odnos transformacije r i faktor dobrote kalema () postoji optimalno
N koje rezultuje maksimalnom efikasnoséu. Na slici 32 prikazane su efikasnosti
mreza sa N = 1,2,3 za (;, = 15, u zavisnosti od odnosa transformacije impedanse.

Sa slike se moze videti da je, u slucaju @1, = 15, za odnos transformacije impedanse
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r < 9 bolje koristiti jednu LC sekciju, dok za 9 < r < 48 dvostepena LC mreza

rezultuje najmanjim gubicima.

1 [%]

20 40 60 80 100

Slika 32: Efikasnost LC mreze za transformaciju impedanse
u zavisnosti od broja sekcija.

Projektovanje mreze za prilagodenje na osnovu odnosa transformacije impedanse
ne uzima u obzir gubitke. Usled toga, izlazna snaga ¢e biti manja od Zeljene za
iznos gubitaka, tako da se postupak projektovanja mora ponoviti za veéu struju
polarizacije, odnosno manju optimalnu otpornost i veéi transformacioni odnos. U
literaturi [98] je predloZzen postupak projektovanja koji uzima u obzir gubitke mreze,
i koji u prvoj iteraciji daje zeljenu izlaznu snagu. Na slici 33 prikazana su dva slucaja

PA: bez mreze za prilagodenje (levo) i sa mrezom za prilagodenje (desno).
Vbp Vbp

o.¢] (0.¢]

~|E R, ‘|[ e

Slika 33: Slika uz definiciju PER.

Usvojimo da su u oba slucaja tranzistori polarisani istom i dovoljnom strujom,

tako da je izlazna snaga ograni¢ena amplitudom napona na drejnu. Pojacavac¢ bez
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mreze za prilagodenje direktno pogoni opterec¢enje, i usled ogranic¢ene amplitude
napona na drejnu moze da isporuci snagu Pjyiect. U drugom slucaju postoji mreza za
prilagodenje, koja ima odnos transformacije impedanse r, i sa kojom se optere¢enju
isporucuje snaga Pians. Odnos poboljsanja snage (engl. Power Enhancement Ratio
- PER) se definise kao [98]:

Ptrans o Pdirectrn o

E =
Pdirect Pdirect

. (54)

Termin ’poboljsanje snage’ treba shvatiti uslovno, posto je mreza za prilagodenje
pasivna, i samo unosi slabljenje. Poboljsanje se odnosi na transformaciju impedanse
na optimalnu vrednost, tako da PA moze isporuciti maksimalnu snagu.

Snaga Pyirect, kada je tranzistor direktno povezan na 50 €2 opterec¢enje zavisi samo
od ostvarive amplitude napona, odnosno od izabrane tehnologije, i za optimalno
polarisani tranzistor iznosi:

2 ( Vep—Vsar ) 2
Urg 2

2.50Q 2500

Pdirect = (55)
gde su Vpp probojni napon i Vsar minimalni napon za koji je tranzistor u zasi-
¢enju, odnosno direktnom aktivnom rezimu. Specificiranjem Zeljene izlazne snage
Pirans = Pous 0dreden je odnos poboljsanja snage PER (54).

Efikasnost LC mreze za prilagodenje, u zavisnosti od zeljenog PER E, broja

sekcija N i faktora dobrote kalema @)y, je:

N

VE - 1) (56)

NPER,N = (1 o,
Na slici 34 prikazana je efikasnost u zavisnosti od PER, za razli¢ite faktore dobrote
kalema, kao i oblasti u kojima odredeni broj sekcija N daje maksimalnu efikasnost,
koje su razdvojene crvenim linijama.

Zavisnost efikasnosti od PER kod LC mreza za prilagodenje je fundamentalno
ogranicenje za ostvarive snage sa porastom ucestanosti, posto se sa porastom fr
tranzistora smanjuje probojni napon. Ekvivalentno, povecanje izlazne snage u datoj
tehnologiji nuzno smanjuje efikasnost PA, c¢ak i sa proizvoljno kompleksnom LC
mrezom za prilagodenje.

U milimetarskom opsegu moguce je umesto spiralnog kalema koristiti kratku

sekciju kratkospojenog mikrostrip voda. Na taj nac¢in mogu se eliminisati gubici u
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provodnom supstratu i ostvariti nesto veci faktor dobrote. Pored toga, induktivnost
je definisana fizickom duzinom voda i karakteristicnom impedansom, tako da se sa
velikom sigurnoséu moze dobiti Zeljena vrednost. Za razliku od elemenata sa kon-
centrisanim parametrima, kalem realizovan kratkospojenim vodom ima jednoznac¢no
definisanu putanju povratne struje, ¢ime se izbegavaju parazitni efekti koji poticu

iz konkretne fizicke realizacije.

1QL =20

QL =15

0. =10
S

QL =5

I I I I
10 20 30 40 50

Slika 34: Efikasnost u zavisnosti od PER i reda LC mreZe.

3.2.3 Efikasnost i ogranicenja integrisanih transformatora

Transformatori u tehnologiji integrisanih kola se usled specificnosti tehnologije iz-
rade znacajno razlikuju od diskretnih. Tipican integrisani transformator sa srednjim
izvodom i odnosom transformacije 4:1 je prikazan na slici 35. Planarna struktura
transformatora ogranic¢ava prakti¢no ostvarivi odnos transformacije, i zahteva da
navojci budu isprepletani da bi bili simetri¢ni. Sa slike se moze videti da je fizicka
realizacija veoma kompleksna ¢ak i za odnos transformacije 4. Koeficijent sprege k
integrisanih transformatora se tipi¢no kreée od 0.7 do 0.9, usled nedostatka jezgra
sa velikom permeabilnoséu. Posledica malog koeficijenta sprege je da se rasipne
induktivnosti ne mogu zanemariti, kao i da se smanjuje efikasnost prenosa snage.

Modeli integrisanih transformatora [99, 100], slika 36, uzimaju u obzir uticaj
provodnog supstrata, skin i efekta blizine susednih navojaka, kao i medusobnih ka-
pacitivnosti navojaka. Ekstrakcija parametara modela se moze izvrsiti iz rezultata
merenja ili elektromagnetske simulacije. Analiticki prediktivni modeli transforma-
tora postoje, ali usled veoma kompleksne strukture i razli¢itih nacina fizicke reali-

zacije, ne daju pouzdane rezultate.
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Model sa slike 36 se moze uprostiti izbacivanjem spregnutih kola koja modeluju
uticaj efekta blizine i vrtloznih struja u supstratu. Ponovnom ekstrakcijom para-
metara za upros¢eni model zanemareni efekti ¢e se donekle modelovati frekvencijski

zavisnim otpornicima R, i Is, uz smanjenu tacnost.

]

Slika 35: Tipicni integrisani 4:1 transformator sa srednjim izvodom.
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Slika 36: Ekvivalentni model integrisanog transformatora.

Efikasnost transformatora kao mreze za transformaciju impedanse ne zavisi ek-

splicitno od odnosa transformacije r [98]:

1
TR = - . ,
bt 2\/<1 + gro) G t G

gde su ()1 i Q2 faktori dobrote primara i sekundara, i k faktor sprege primara i se-

: (57)

kundara. Medutim faktori dobrote primara i sekundara, kao i ostvarivi faktor sprege
zavise od odnosa transformacije. Takode, prakti¢no ostvarivi odnos transformacije
je odreden tehnoloskim i fizickim ogranic¢enjima.

Odnos transformacije impedanse je odreden odnosom induktivnosti primara L,
i sekundara Lg. Optimalna induktivnost sekundara L je odredena radnom uce-
stano$¢u i otpornoséu potrosaca [98], koja je u slu¢aju RF sistema 50 . Stoga se
povecanje odnosa transformacije moze posti¢i samo smanjivanjem induktivnosti pri-
mara Ly, koja vrlo brzo postaje neprakticno mala, reda nekoliko stotina pH. Pored
toga, veliki odnos induktivnosti sekundara i primara bi, usled fizickih ogranicenja,
zahtevao da metalni tragovi budu tanki, ¢ime bi se povecali gubici u provodnicima.
Druga moguénost je da se povecaju dimenzije transformatora i debljine metalnih
tragova, ¢ime bi se povecale kapacitivnosti Cyy, a samim tim i smanjila sopstvena
rezonantna ucestanost. Pri tome, faktor dobrote se nuzno ne povecava povecanjem

dimenzija transformatora i debljine metalnih tragova, ve¢ postoji optimum.
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Opseg prakti¢no ostvarivih odnosa transformacije impedanse ogranic¢ava upo-
trebu transformatora na odnose 1:2 ili 1:4, za konverziju diferencijalnog u jedno-
strani signal i kombinovanje snage. Primer upotrebe transformatora za konverziju
diferencijalnog u jednostrani signal je 60 GHz PA u 65 nm CMOS tehnologiji, koji
isporucuje 11.5 dBm snage sa 1 V napajanja, i maksimalnim PAE od 11% [101]. Ra-
sipne induktivnosti transformatora se mogu iskoristiti za formiranje filtra propusnika
opsega ucestanosti, koji u isto vreme vrsi konverziju diferencijalnog u jednostrani
signal i prilagodenje [102].

Transformatori za kombinovanje snage u 60 GHz opsegu, koji imaju gubitke od
1 dB, su prezentovani u literaturi [103]. Pojacavac¢ snage koji koristi transformatore
za kombinovanje snage u 130 nm SiGe procesu, sa izlaznom snagom od 20 dBm na
60 GHz uz 20% maksimalnog PAE, je opisan u [104].

3.3 Tehnike za povecanje amplitude napona

Smanjivanje probojnog napona sa skaliranjem tehnologija ogranic¢ava ostvarivu
efikasnost PA, usled povec¢anja odnosa transformacije impedanse r. Tehnikama za
povecavanje amplitude napona povecava se efikasnost mreze za prilagodenje. Po-

tencijalno se povecava i efikasnost tranzistora nr, koja za pojacavac u klasi A iznosi:

1 Vmax - Vmin

= 58
2 Vmax + Vmin ( )

N
Probojni napon bipolarnih tranzistora zavisi od otpornosti R u bazi, i generalno
vazi:

BVego < BVegr < BVegs. (59)

Probojni napon pri otvorenoj bazi BVcgo je najmanji usled multiplikacije lavinske
struje, dok je probojni napon pri kratkospojenoj bazi BVigs apsolutni maksimum
ostvarivog napona [105]. U veéini SiGe procesa BVcgs je dva do tri puta veée od
BViro, tako da je potencijal za pove¢anje probojnog napona znacajan.

Povecanje amplitude izlaznog napona u sluc¢aju bipolarnih tranzistora se moze
posti¢i ubacivanjem kaskodnog tranzistora - slika 37. Probojni napon kaskodnog
tranzistora je BVopo, posto je baza na konstantnom naponu Vps, ¢ime je amplituda
napona na izlazu znacajno povecana. Probojni napon pojacavackog tranzistora je
veéi od BVcgo usled polarizacionog otpornika Ry i otpornosti izvora. Na slici 37
prikazana je i kriva na kojoj je struja baze kaskodnog tranzistora Ig = 0. Ona

predstavlja grani¢nu vrednost napona kolektora pri kojoj dolazi do promene znaka
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struje baze.
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Slika 37: Povecanje amplitude napona kaskodiranjem bipolarnih tranzistora.

Koriséenjem kaskodne konfiguracije SiGe:C tranzistora mogucée je dobiti zna-
cajno vece PAE efikasnosti u odnosu na slucaj pojacavaca sa zajednickim emiterom.
Povecanje PAE proistice iz pove¢anja efikasnosti tranzistora, usled ve¢e amplitude
izlaznog napona, i efikasnosti mreze za prilagodenje, usled smanjivanja odnosa trans-
formacije impedanse. Pored povecanja efikasnosti, kaskodna konfiguracija ima bolju
izolaciju, odnosno manje reverzno pojacanje, i stabilnost. Iz navedenih razloga ve-
¢ina publikovanih PA u SiGe tehnologiji koristi kaskodnu konfiguraciju. Agresivnim
polarisanjem kaskodne konfiguracije moguce je dobiti PAE od skoro 30% na 60 GHz
u laboratorijskim uslovima [106].

Efekat povecanja probojnog napona kod MOS tranzistora ne postoji, posto je
probojni napon odreden intenzitetom elektricnog polja u oblasti drejna. Povecanje
probojnog napona se moze postic¢i jedino upotrebom tranzistora sa debljim gejtom
u kaskodi. U tom slucaju pojacavacki tranzistor bi imao minimalnu duzinu gejta,
dok bi kaskodni imao veéi probojni napon [102]. Hibridna kaskodna konfiguracija
se moze koristiti i u SiGe tehnologijama, posto pored tranzistora sa velikim fr
uglavnom postoje i varijante sa veéim probojnim naponom [75, 29]. Potencijalni
nedostatak ove konfiguracije se ogleda u tome Sto tranzistori sa ve¢im probojnim

naponom imaju manje fr, Sto ogranicava maksimalnu radnu ucestanost.
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3.4 Klasicna mikrotalasna resenja za kombinovanje snage

Talasna duzina signala ucestanosti 60 GHz od samo 5 mm u vakuumu, odnosno
5 mm//ecq, gde je g = 3+ 5 u vedini procesa, omogucava koris¢enje A/4 vodova u
integrisanim kolima, a samim tim i klasi¢nih mikrotalasnih resenja za kombinovanje
snage. U klasicna mikrotalasna resenja spadaju kombinovanje snage Wilkinson-
ovim deliteljima i balansni pojac¢ava¢ sa 90° spreznicima [107], koji su prikazani na
slikama 38 i 39. Pretpostavimo da su svi pojacavaci isti i da mogu isporuciti izlaznu
snagu Pour pa. U oba slucaja ulazna snaga Py Ce se ravnomerno podeliti medu
pojacavacima, i svaki od njih ¢e na svom izlazu isporucivati po Pour pa koje se
sabiraju, tako da je ukupna izlazna snaga Pouyr = 2Pour pa. Principski je moguce
sabrati snage i vise od dva PA, ali u tom slucaju ¢e zauzete povrsine i gubici biti

neprakticno veliki.

Pix Pouyr

Slika 38: Kombinovanje snage Wilkinson-ovim deliteljima.

Oba prikazana resenja kombinuju snagu PA, ali balansni pojacava¢ pri tome
refleksije sa ulaza PA ponistava na ulaznom prikljucku, dok ih sabira na 50 €2 opte-
re¢enju. U idealnom slucaju ponistavanje refleksija je potpuno, i balansni pojacavac
je savrseno prilagoden. Refleksije koje poticu od opterecenja se disipiraju na 50 §2
opterec¢enju u izlaznom sprezniku, i ne uticu na rad PA. Ponistavanje refleksija je
oc¢igledno pozeljna osobina, ali dolazi po cenu znacajno slozenije strukture spreznika
u odnosu na Wilkinson-ov delitelj.

Klasi¢ne tehnike za kombinovanje snage treba posmatrati kao sistemska resenja,
posto ne ulaze u detalje projektovanja samih PA. Pored toga, ne koriste specificnosti
tehnologije integrisanih kola, koje se mogu iskoristiti za smanjenje zauzete povrsine

i povec¢anje efikasnosti.
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Slika 39: Balansni pojacavac.

3.5 Postupak projektovanja PA za zadatu

izlaznu snagu i prilagodenje
3.5.1 Model PA za mali signal

Model pojacavaca za mali signal koristi linearne modele komponenti, ¢iji su pa-
rametri sracunati u mirnoj radnoj tacki. Linearizacijom se zanemaruju naponska i
strujna ogranic¢enja, kao i nelinearne karakteristike, zbog ¢ega se efekti kao Sto su izo-
blicenja, intermodulacije i transliranje ucestanosti zanemaruju. Model za mali signal
je vazan zbog uvida u ponasanje pojacavaca u linearnom rezimu, kada nelinearni
efekti ne dolaze do izrazaja. Linearni model, prikazan na slici 40, je aproksimativno
validan za snage koje su znacajno ispod Pi4g, Sto je uglavnom slucaj kada se koriste
kompleksne modulacije. Zavisni strujni generator je kontrolisan strujom u slucaju

bipolarnih, odnosno naponom u slucaju MOS tranzistora.

Vbp

V Z, ﬁa

g

Slika 40: Linearni model pojacavaca.
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Model PA za veliki signal

Pod pretpostavkom da je pojacavac unilateralan, maksimalno pojacanje i najbo-
lje prilagodenje na jednoj ucestanosti se moze ostvariti kada je Z, = Z{. Pojacanja
manja od maksimalnog se mogu ostvariti impedansama Z, koje odgovaraju krugo-
vima konstantnog pojacanja na Smitovom dijagramu, koji su odredeni centrom Cf,

i polupre¢nikom Ry, [94]:

JLS%
CL = , 60
Y (1 —g1) |s22]? (60)

VT =0 (1 — |89
RL g gL ( |822|2)7 (61)
1= (1= g1) s
gde je sg = gijég U jednacinama (60) i (61) g1, je odnos pojacanja na krugu
konstanog pojacanja G, i maksimalnog ostvarivog pojacanja Gpmax:

G|

B |GLmaX| 7

(62)

gL

gde je Grmax = 1/(1 — |s22]?).
Smanjenje pojacanja se postize uvodenjem refleksija, ¢ime se u skladu sa Bode-
Fano kriterijumom moze posti¢i veéi propusni opseg. Interesantno je primetiti da

krugovi konstatnog pojacanja i refleksija imaju isti oblik i u vezi su [108]:

|G|

a |GLmax| 7

Dl =vI—gr =1 (63)

gde je |I'| koeficijent refleksije.

3.5.2 Model PA za veliki signal

Model pojacavaca za veliki signal predlozen u literaturi [109], prikazan na slici
41, uzima u obzir naponska i strujna ogranic¢enja tranzistora. Napon na kolektoru ili
drejnu tranzistora je ogranicen probojnim naponom, i minimalnim naponom za koji
je tranzistor u zasi¢enju, odnosno direktnom aktivnom rezimu. Minimalna struja
tranzistora je 0, dok je maksimalna struja jednaka dvostrukoj struji polarizacije.
Uvodenjem navedenih strujnih i naponskih ograni¢enja u model pojacavaca za mali
signal dobija se model za veliki signal.

Ukoliko se zanemari parazitni element Z,,, maksimalna snaga se moZe preneti re-

zistivnom opterecenju za koje naponsko i strujno ogranicenje nastupaju istovremeno,
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Slika 41: Model pojacavaca za veliki signal.

koje ima otpornost:
(Vmax - Vmin) /2

Ropt =
pt -[Q

(64)

Maksimalna snaga je data sa:

1 Vmax - Vmin
Potmax = =———— 1. 65

Izlazna snaga za otpornost razlic¢itu od Ry ¢e biti manja usled naponskih ili strujnih
ogranicenja. Pojacava¢ opterecen sa pRoy ili Ropt/p, gde je faktor smanjenja snage
p > 1, ¢e na izlazu davati p puta manju snagu od maksimalne Py, = Pout,max/P-
U slucaju opteretenja pR,p izlazna amplituda napona je maksimalna, ali je
amplituda struje manja od raspolozivih /. Amplituda struje se moze povecati, bez
povecanja snage isporucene opterecenju, dodavanjem susceptanse +jB u paraleli
sa pRopt. Susceptansa se moze povecavati sve dok struja ne dostigne maksimalnu

amplitudu Iq, kada je:

43 Binax| = (66)

‘ p Ropt Ropt ‘

Susceptansa £jB transformise pR,p: u luk koji se nalazi na krugu konstantne kon-
duktanse na Smitovom dijagramu - slika 42.
Resavanjem (66) dobija se maksimalna vrednost susceptanse:
1 1

Bihax = =—/1 — —. 67
Ropt p2 ( )

U slucaju optereéenja R, /p amplituda struje je maksimalna i iznosi /g, dok
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Slika 42: p kontura konstantne snage.

je amplituda napona manja od raspolozivih (Viyax — Vinin)/2. Amplituda napona
se, bez povecanja izlazne snage, moze povecati dodavanjem reaktanse +jX na red
sa Ropi/p. Reaktansa se moze povecavati sve dok napon ne dostigne maksimalnu

amplitudu, kada je:
Ropt

:i: .ijax

- Ropt- (68)

Redna reaktansa +jX transformiSe R, /p u luk koji se nalazi na krugu konstantne
rezistanse na Smitovom dijagramu. ReSavanjem (68) dobija se maksimalna vrednost

reaktanse:

1
Xmax = Ropt 1—-— (69>

2

Intuitivno je da lukovi dobijeni dodavanjem redne reaktanse +jX opterecenju
Ropt/p 1 paralelne susceptanse £jB optereéenju pR,p formiraju zatvorenu konturu.
Ukoliko lukovi formiraju zatvorenu konturu, u tacki A na slici 42 bi moralo da vazi:
Ropt . 1

— + .]Xmax = X .
b pRlopt - .]Bmax

(70)

Zamenom (67) i (69) u (70) dobija se:
1 1 1
S Y § FE . S— 71
p P 1-% ()
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Prosirenjem desne strane jednacine dobija se:

1 [ 1 1 TRELVAS:
+.] 1_72:1 . 1 1 ° (72)
Py mivim e

15 /141
]1)+j 1_p12: 1P2+J pzl N (73)
G) +(/1-3%)

iz Cega je ofigledno da jednakost (70) vazi. Ekvivalentno izvodenje vazi i za tacku

odakle je:

B, tako da lukovi formiraju zatvorenu konturu.

Dobijena kontura predstavlja geometrijsko mesto tacaka impedansi za koje po-
jacavac isporucuje p puta manju snagu od maksimalne uz p puta manju efikasnost,
i naziva se p kontura. Povrsina obuhvac¢ena konturom predstavlja oblast impedansi
za koje pojacavac isporucuje snage od Pyay do Phax/p, i njen znacaj ¢e se videti u
daljem tekstu.

Parazitni elementi tranzistora, predstavljeni impedansom Z,, su zanemareni u
prethodnom razmatranju. Slucaj kada postoje parazitni elementi se moze svesti na

prethodni uvodenjem dodatnog fiktivnog opterecenja Z;, kao sto je prikazano na

E M

Slika 43: Uvodenje fiktivnog optere¢enja Z; radi svodenja na prethodni slucaj.

Izborom Zy = —Z, parazitni elementi se ponistavaju i slucaj se svodi na pret-
hodni. Optimalna impedansa za maksimalnu snagu se u sluc¢aju parazitnih eleme-

nata menja sa Ropt, koje je odredeno strujno-naponskim ogranic¢enjima u:

Zopt = Ropt H p7 (74>
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odnosno optimalnu admitansu:
ifopt = Gopt - Yp = Gopt - GP - .]BP (75>

Optimalna impedansa za maksimalnu snagu se razlikuje od impedanse za najbo-
lje prilagodenje u modelu malog signala, usled naponsko-strujnih ogranic¢enja tran-
zistora. Da bi PA isporucio maksimalnu snagu, mreza za prilagodenje treba da
transformise 50 €2 opterecenje u Z,p, dato jednacinom (74).

Pored vrednosti optimalne admitanse, jednac¢ina (75) daje uvid i u to kako se p
konture preslikavaju u tp konture, Sto je prikazano na slici 44 za slucaj Z, = R,+jX,,

pri cemu je X, < 0 - kapacitivnost.

Slika 44: Preslikavanje kontura konstantne snage usled parazitnih elemenata.

Reaktivni deo Z}, se menja sa ucestanoscu, tako da je preslikavanje p u tp kon-
turu frekvencijski zavisno. Samim tim, ¢p konture se pomeraju sa ucestanoséu, sto
otezava projektovanje Sirokopojasnih pojacavaca. Ukoliko se Z, proglasi fiksnim
delom mreze za prilagodenje, umesto parazitnim elementom tranzistora, konture
konstantne snage se ne transformisu, i samim tim ne pomeraju sa ucestanosé¢u. Pro-
jektovanjem mreze za prilagodenje koja sadrzi Z, i u opsegu [ f1, fa] transformise 50 €
optereéenje u impedansu obuhvac¢enu p konturom, obezbeduje se da izlazna snaga
bude u opsegu [Puax/p, Pmax]- Na taj nacin se u postupku projektovanja mreze
za prilagodenje obezbeduje da PA moze isporuciti zZeljenu snagu u celom opsegu

ucestanosti od interesa.
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3.5.3 Veza parametara za male i velike signale

Krugovi konstantnog pojacanja i konture konstantne snage pruzaju mogucénost
projektovanja pojacavaca za zadato pojacanje za mali signal ili snagu, ali ne otkri-
vaju medusobne zavisnosti parametara. U velikom broju slucajeva pojacavaci snage
se projektuju za sto vecu linearnost, odnosno izlaznu snagu, a uglavnom se koriste
u linearnoj oblasti. Stoga je od interesa nac¢i vezu parametera za mali i veliki signal,
kao i moguce kompromise koji se mogu praviti.

U ovom odeljku bi¢e pokazano da su parametri velikog i malog signala povezani
tehnoloskim parametrima i uslovima polarizacije. Izvedene veze ¢e pruziti uvid u
kompromise izmedu izlazne snage, efikasnosti i prilagodenja, kao i kvantitativne po-
kazatelje performansi (engl. Figure of Merit - FOM) tehnologije. U toku izvodenja
impedansa, admitansa i koeficijent refleksije bi¢e koris¢eni u razli¢itim izrazima, uz
konvenciju da impedansa Zx, admitansa Yx i koeficijent refleksije ['x predstavljaju
istu veli¢inu.

Model PA, predstavljen na slici 45, se sastoji iz /N identi¢nih tranzistora u paraleli
i mreze za prilagodenje. Jedini¢ni tranzistor se modeluje naponski i strujno ograni-
¢enim zavisnim strujnim izvorom sa jednosmernom komponentom Iq, i parazitnim
elementom Y, = 1/Z,. Mreza za prilagodenje transformise 50 € opterecenje u I'y

i moze biti proizvoljne kompleksnosti, uz ograni¢enja da je pasivna, bez gubitaka i

P
2 b

Slika 45: Model PA.

reciprocna.

Mreza bez
gubitaka

I'n

=L

Koeficijent refleksije I',, je odreden brojem tranzistora u paraleli NV, geometrijom
jedini¢nog tranzistora, tehnoloskim parametrima i uslovima polarizacije. Mreza

za prilagodenje moze da preslika 50 2 optereéenje u proizvoljno [I'y| < 1, odno-

66



Veza parametara malog i velikog signala

sno u proizvoljnu pasivnu impedansu. Najbolje prilagodenje za mali signal se po-
stize konjugovano kompleksnim prilagodenjem, kada je Zom = Z;. Najveca izlazna
snaga se postize kada se mreza za prilagodenje projektuje tako da bude zadovoljeno
Zpm = [Ropt||(—Z})]. Ocigledno je da se u generalnom sluc¢aju ne mogu istovremeno
posti¢i najveca izlazna snaga, odnosno linearnost, i najbolje prilagodenje, usled cega
je potrebno napraviti kompromis.

Povezanost parametara za mali i veliki signal se moze uociti ako se impedanse

za najbolje prilagodenje Zcy 1 najvecéu snagu Zpy; pretvore u admitanse:

_ 1 1 _ Zy
You = Zem ;_|Zp|2
(76)
_ RP _|_ Xp
T R X TIREXY
1 1 zZ;
You = ot = Gopp — o = Gy — —2P
™ Ropt|[(—Zp) L/ P Z
(77)
R X

= G — iy iy

Iz jednacine (76) se moze videti da je Im(Ycy) = Im(Ypym), odnosno da su suscep-
tanse jednake. Jednakost susceptansi znac¢i da se tacke konjugovano-kompleksnog
prilagodenja i maksimalne snage nalaze na krugu konstantne susceptanse na Smi-
tovom dijagramu. Iz izraza (76) moze se videti da jednakost susceptansi vazi i za
PGopt 1 Gopt/p, 0dnosno da se sve tacke na realnoj osi izmedu njih preslikavaju u luk
na krugu konstantne susceptanse, kao sto je prikazano na slici 46. Implikacija jed-
nakosti susceptansi je da se tp konture i konture konstantnog prilagodenja pomeraju
istovremeno prilikom promene parazitne kapacitivnosti tranzistora.

Dalji uvid u povezanost parametara za mali i veliki signal se moze dobiti ukoliko
se izracuna koeficijent refleksije I u sluc¢aju kada je pojacavac¢ projektovan za mak-
simalnu izlaznu snagu. U tom slucaju mreza za prilagodenje se projektuje tako da
transformise 50 Q u Zpy = [Ropt||(—Zp)], odnosno da je I'y = I'py (slika 45). Mreza
za prilagodenje moze biti proizvoljne kompleksnosti, ali posto je pretpostavljeno da
je pasivna, reciproc¢na i bez gubitaka, moze se primeniti teorema invarijantnosti
prilagodenja impedanse (engl. impedance mismatch invariance property) [108]. Po
teoremi invarijantnosti prilagodenja impedanse koeficijent prilagodenja impedanse

M je isti u ravnima A i B na slici 45. U ravni B koeficijent prilagodenja impedanse
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\('onit B \'\

{ ‘ I -
T 1 —

o~ \ T—
Rom Pl p@om \

Slika 46: Slika uz izvodenje jednakosti susceptansi I'cyr i I'py.

ima vrednost:

Re{Z,} - Re{Zx}

M =4
‘Zp"’"ZN|2

(78)

U ravni A koeficijent prilagodenja impedanse M je isti, i koeficijent refleksije (pri-

lagodenje) na izlazu pojacavaca je:
T =vV1—-M. (79)

Pod pretpostavkom da je za zadatu izlaznu snagu P, potrebno upotrebiti N
tranzistora u paraleli, Sant impedansa koja potice od parazitnih elemenata ima vred-
nost: 7 R x

+
Jon =2 =""F P 80
p,N N N ( )

Da bi se dobila maksimalna snaga, mreza za prilagodenje treba da transformise 50 2

8-l

Zamenom vrednosti Z, x 1 Zn y u jednacinu (78) dobija se:

opterecenje u Zx N = Zpm.n:

Ropt

INN = { N

(~2)]. 1)

R o1 Zy|" — Ry R,
M — pt (| ‘Z| ‘ p pt)’ (82)
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odakle je koeficijent refleksije I' na izlazu:

RPROPt (’Zpl2 - RpROPt) ‘

r= |1-4
12"

(83)
Koeficijent refleksije na izlazu pojacavaca projektovanog za maksimalnu snagu ne
zavisi od broja tranzistora N, ve¢ je odreden parazitnim elementima i optimalnom
otpornos¢u za maksimalnu snagu, odnosno tehnoloskim parametrima i polarizaci-
jom. Ovaj rezultat se intuitivno mogao naslutiti iz jednakosti susceptansi optimalnih
tacaka za mali i veliki signal. Povecanjem broja tranzistora u paraleli, radi pove-
¢anja izlazne snage, ne uti¢e na prilagodenje za mali signal, posto se impedanse za
najbolje prilagodenje i maksimalnu snagu istovremeno pomeraju, usled cega su M i
I' konstatni.
[zlazna snaga u razmatranom slucaju je:
1 (Vinax = Vinin)

Pax = 55— N g, (84)

gde Iq struja polarizacije jedini¢nog tranzistora. Efikasnost je:

PRF o 1 Vmax - Vmin

= == ) 85
e A DC 2 Vmax + vmin ( )

Izlazna snaga se u idealnom slucaju povecava linearno sa brojem tranzistora, dok se
efikasnost ne menja, pod pretpostavkom da je mreza za prilagodenje bez gubitaka.
Povec¢avanjem broja tranzistora i konsekventno ukupne struje polarizacije smanjuje
se Ropt, ¢ime se povecava potrebni odnos transformacije impedanse, a samim tim i
smanjuje efikasnost mreze za prilagodenje.

U slucaju pojacavaca projektovanog za maksimalnu snagu, jednacina za koefici-
jent prilagodenja impedanse M (82) sadrzi samo jedan ¢lan koji zavisi od polarizacije
(Ropt), dok su ostali odredeni tehnoloskim parametrima. Koeficijent prilagodenja
impedanse u zavisnosti od R je parabola, koja dostiZze ekstremnu vrednost za

vrednost Rop:

oM 4 ) ,
T~ Tyt (Foll’ = 2R3 fem) = 0. 50)
|Z|”
Ropt - QEI y (87)
P
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koja iznosi M = 1. Ispitivanjem drugog izvoda:

PM SR
T VAT (88)

je jasno da je u pitanju maksimum. Kako je koeficijent refleksije na izlazu pojaca-

vaca:

r=+v1-M, (89)

slucaj M = 1 odgovara nultoj refleksiji, odnosno savrsenom prilagodenju. Ukoliko je
inicijalno Rep < |Zp|?/(2R,), povetavanjem optimalne otpornosti jedini¢nog tranzi-
stora se smanjuje koeficijent refleksije, u suprotnom se koeficijent refleksije smanjuje
smanjenjem Rop.

Optimalna otpornost jedini¢nog tranzistora je odredena odnosom maksimalne
amplitude napona i struje polarizacije (64). Iz izraza za efikasnost (85) se vidi da
je pozeljno imati maksimalnu amplitudu napona, kako bi se dobila najve¢a moguca
efikasnost, ali i da efikasnost ne zavisi od struje polarizacije. Promenom struje
polarizacije jedini¢nog tranzistora moguce je menjati optimalnu otpornost jedini¢nog
tranzistora, a samim tim i poboljsavati prilagodenje pojacavaca projektovanog za
maksimalnu izlaznu snagu. Ukoliko se broj tranzistora u paraleli N menja tako da
je N - Igx1 konstantno, izlazna snaga je konstantna. Promenom broja tranzistora N
se ne menja prilagodenje posto M ne zavisi od N. Takode, usled konstantne ukupne
struje (N - Igx1 = const) ne menja se ni odnos transformacije impedanse, a samim
tim ni efikasnost mreze za prilagodenje.

Tehnoloski parametri su uglavnom takvi da poboljSanje prilagodenja zahteva
povecanje Rop, odnosno smanjenje struje polarizacije jedinicnog tranzistora gy i
povecanje broja tranzistora u paraleli V. Tako se iz prethodnog izlaganja ¢ini da se
prilagodenje moze poboljsati smanjenjem struje polarizacije jedini¢nog tranzistora,
bez uticaja na ostale parametre pojacavaca, to nije slucaj. Smanjenjem struje polari-
zacije jedini¢nog tranzistora smanjuje se fr, ¢Cime se smanjuje pojacanje tranzistora.
Pove¢anjem broja tranzistora u paraleli povecava se ukupna parazitna kapacitiv-
nost, ¢ime se smanjuje ostvarivi propusni opseg usled Bode-Fano kriterijuma. Iz
navedenih razloga, prakti¢no ostvarivo skaliranje struje nije proizvoljno veliko, ali
se moze iskoristiti za poboljSanje prilagodenja bez uticaja na efikasnost. Dodatno
poboljsanje prilagodenja se moze izvrsiti samo smanjenjem efikasnosti, kao sto ce
biti pokazano.

Koeficijentu refleksije na izlazu pojacavaca I' odgovara krug konstantnog prila-
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godenja na Smitovom dijagramu, sa centrom Cy (60) i poluprecnikom Ry (61).
Pretpostavicemo da tacka maksimalne snage, ¢ak i uz skaliranje struje, ne lezi na
zeljenom krugu konstantnog prilagodenja, kao sto je prikazano na slici 47. Svaka
tacka na krugu konstantnog prilagodenja pripada tp konturi konstantne snage za
neku vrednost faktora smanjenja snage p. Izborom bilo koje tacke na krugu poja-
cavaC ima isti koeficijent refleksije, ali izlazna snaga varira u zavisnosti od faktora
smanjenja snage p.

Od interesa je nac¢i minimalnu vrednost faktora smanjenja snage p kojim se moze
postiéi zeljeno prilagodenje, kao i odgovarajuc¢u vrednost impedanse na krugu kon-
stantnog prilagodenja koja rezultuje minimalnim p. Projektovanjem mreze za prila-
godenje da preslika 50 €2 optere¢enje u tako odredenu impedansu rezultuje Zeljenim

prilagodenjem, uz minimalno smanjenje izlazne snage i efikasnosti.

const I

Slika 47: Krugovi konstantnog prilagodenja i tp kontura konstantne snage.

Minimalna vrednost faktora smanjenja snage p, za koju pojacavac¢ ima zadati
koeficijent refleksije I', odgovara slucaju kada se tp kontura i krug konstatnog prila-
godenja dodiruju, kao sto je prikazano na slici 47. Dodirna tacka se nalazi na luku
A’ — B’ koji pripada krugu konstantne konduktanse G. Krugovi konstantne suscep-
tanse B i konstantne konduktanse G su uvek ortogonalni [94]. Moze se pokazati da
su krugovi konstantnog prilagodenja, odredeni sa I'j i I, uvek ortogonalni na krug
konstantne susceptanse odreden sa I'j. Posto se preslikana realna osa p konture

nalazi na istom krugu konstantne susceptanse - jednacina (76), tacka dodira je u
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preslikanoj tacki pRopy.
Ortogonalnost krugova konstantnog prilagodenja i susceptanse se moze pokazati
uz pomoc¢ slike 48.

Krug konstantne susceptanse na kome se nalazi I'; = I', + jI'; je odreden sa:

(1+T,)° 417

Cp=—1 90
B +J 2F1 ) ( )

(1+T,)° +T?
Rp = -, 91
pe (o1)

Krug konstantnog prilagodenja I' je odreden sa:

MT
CL = P 92
S (S e 2
V1—M(1—T,|?

1= (1= M)

posto je na izlazu pojacavaca M =1 — |['|*> = gp.

Slika 48: Slika uz dokaz ortogonalnosti krugova konstantnog prilagodenja i
susceptanse.

Ukoliko su krugovi ortogonalni, onda po Pitagorinoj teoremi vazi:
d* = R + R}. (94)

Principski je moguce pokazati ortogonalnost direktno izrazom (94), ali je postupak
jednostavniji ukoliko se napise u drugoj formi. Neka su centri krugova dati tackama

(a1,b1) 1 (ag,by), sa polupreénicima 71 i ro. U tom slucaju kriterijum ortogonalnosti
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se moze napisati kao:

2(11&2 + 2b1b2 =C + Co, (95)

gde su :
c1 = aj + b7 —ri, (96)
coy = ay + by — 3. (97)

Zamenom (90) i (91) koeficijenti za krug konstantne susceptanse su:

a] = —1, (98>
1(1+1,)%+1?
¢ =1, (100)

Koeficijenti za krug konstantnog prilagodenja su:

MT,

_ 101
SR Ry Vo RN (101
MT;
by = - 102
2T 1-(1-M)(T2+13) (102)
Z+I74+M—1
= ) : : 103
CTITA-M) (241 (103)
Iz koeficijenata krugova konstante susceptanse i prilagodenja dobija se:
N M(1+T?+71?) (104)
1+ o=
TR T - M) (T2 T3)
M (141?417
2a1a2 + 2blb2 = ( + ! i 1) (105)

1—(1—M) (2412
odakle sledi da su krugovi uvek ortogonalni, za bilo koju vrednost M € [0, 1].

Tacka u kojoj se krug konstantnog prilagodenja I'" dodiruje sa tp konturom od-

govara preslikanoj pR,py tacki, odnosno:

1

mein,N = N (pRopt

(~2). (106)

Odgovarajuc¢a vrednost p se moze odrediti izracunavanjem koeficijenta prilagodenja
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impedanse M za Zpmin:

B 4pRoptRp (|Zp|2 - pRoptRp>

p

Resavanjem po p dobijaju se dva resenja:

o1 EV1I-M

108
2Rope Ry (108)

P12 = |2

Koeficijent prilagodenja impedanse je odreden zeljenim koeficijentom refleksije T',

odakle je faktor smanjenja snage p:

14T
|z P 109
=12 2 Rop Ry’ (109)
1— 1T
— |z P =" 110
P2 = |2 2 Ropt Ry (110)

Faktor smanjenja snage p ima dva resenja, za koje su nacrtane odgovarajuce tp
konture na slici 49. Resenje p; odgovara maksimalnom smanjenju snage, odnosno
minimalnoj snazi Prmin = Pmax/P1, dok reSenje po odgovara minimalnom smanjenju,
odnosno maksimalnoj snazi Promax = Pmax/D2, koja se moze ostvariti za zeljeno
prilagodenje I'. Impedanse Zrx i Zry odgovaraju maksimalnoj i minimalnoj izlaznoj
snazi, respektivno. Izborom bilo koje druge tacke na krugu konstantnog prilagodenja
izlazna snaga je izmedu ove dve granice, ali prilagodenje ostaje isto. Kako krug
konstantnog prilagodenja obuhvata sve krugove sa manjim koeficijentom refleksije,
izlazna snaga za impedanse obuhvaéene krugom I' je ogranicena sa (Pr min, Promax);
iz ¢ega dolazimo do znacajnog rezultata:

Pl",min < Prm,tgr S Pl",max- (1]-1)
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Slika 49: Konture maksimalne i minimalne snage za zadato prilagodenje.

Za zadato prilagodenje I' maksimalna izlazna snaga je:

Pmax o i (Vmax - Vmin)
D2 2po 2
RoptRp (Vmax - Vmin)
= Nyt . 112
ZPO-[) 2 o )

N Rp (Vmax - Vmin)2
1= [T} Z,? 4

Pl",max NIQXI

U (112) prvi ¢lan predstavlja izabrane parametre - broj tranzistora i prilagode-
nje, drugi ¢lan predstavlja parazitne elemente jedini¢nog tranzistora, dok treci ¢lan
predstavlja maksimalnu amplitudu napona. Minimalna izlazna snaga za zadato pri-

lagodenje je data sa:

N Rp (Vmax - ‘/min)2

Pmin: 113
P STz 4 _—

Maksimalna efikasnost za zadati koeficijent refleksije I', koja odgovara maksi-

malnoj izlaznoj snazi Pr max, je:

2p2 Vmax + Vmin
1 Rp (Vmax - vain)2 1
11— |F| 2|Zp|2 vmax + Vmin IQ><1

N max
(114)
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Iz jednacine za efikasnost 7pmax (114) se vidi da je za zadato prilagodenje ¢lan

Vinax — Vinin kvadratni, dok je za maksimalnu snagu (85) linearan, odnosno:

1 Rp Vmax - Vmin
L= 22 Iga

nF,max = /r’Pmax . (1 15)
Stoga je povec¢anje probojnog napona od presudne vaznosti za istovremeno postiza-
nje zeljenog prilagodenja i snage. Takode se vidi da se efikasnost moze poboljsati
skaliranjem struje polarizacije jedini¢nog tranzistora Iqxi.

Optimalna impedansa, za koju se postize najveca snaga Pr max 1 efikasnost np max

za zadato prilagodenje je preslikana tacka psRops:

(-#)

1 1T
- Harg|(-5)

(14 s )| (- % (116
1) (E+XY
N L+ TR, +i(l - TDX,

1
Zrx, N = N<p2Ropt)

Optimalna impedansa za maksimalnu snagu pri zadatom prilagodenju Zryx ne zavisi
od parametara za veliki signal, ve¢ samo od parazitnih elemenata, broja tranzistora u
paraleli i Zeljenog prilagodenja. Posto se prilagodenje ne menja sa brojem tranzistora
u paraleli N, svi proracuni impedansi se mogu izvrsiti za N = 1 i na kraju skalirati.

Vrednost faktora smanjenja snage za konjugovano-kompleksno prilagodenje pon

se moze dobiti izracunavanjem (109) ili (110) za I' = 0 i iznosi:

2 2
pou = |Zp| _ |Zp| ]Q><1

= . 117
2}%ozr)t-Rp Rp Vmax - Vmin ( )

Izracunata vrednost poy pokazuje koliko puta manju snagu od maksimalne isporu-
cuje konjugovano-kompleksno prilagoden pojacavac, i moze se smatrati kvantitativ-
nim pokazateljem performansi tehnologije (FOM).

Na osnovu pcy se mogu izraziti py o, I' i impedansa za koju pojacavac is-
porucuje maksimalnu snagu Zp__, N. Malgmi;(lalni i minimalni faktori smanjenja

snage za zadati koeficijent refleksije I' se mogu izraziti kao:

P12 =pom (L £ |T)). (118)
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Koeficijent refleksije pojacavaca projektovanog za maksimalnu snagu se moze izraziti

kao:

T _ 1— 4RPR0pt (|Zp‘2 - RpROPt)

Pa |Z,[*

(2 2,7 _1>
| \2 Ry R

22 1%[*

ﬁ(RPROPt)Q 7

(119)

o 2pcm — 1

= 1
pQCM

1
= 1-
pcm

(1-1

Impedansa za koju pojacavac isporucuje maksimalnu snagu se moze dobiti zamenom

odakle se dolazi do rezultata:

>pCM =1. (120)

Pmax

veze pcm 1 I u jednacinu (116), odakle se dobija:

max

2 2
2 oL mAX
me N TN (2peat — DRy + X,

(121)

Tehnologija kod koje bi se opterec¢enje za maksimalnu snagu poklapalo sa najbo-

ljim prilagodenjem bi imala pcy = 1, Sto odgovara odnosu tehnoloskih parametara:

Vmax - Vmin o |Zp|2

, 122
Ton R, (122)
odnosno optimalna otpornost jedini¢nog tranzistora bi bila:
12|
Ropt - ﬁ (123)

Tranzistori u pojacavacima snage se uglavnom polarisu strujom za koje imaju
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najvisu presecnu ucestanost fr, odakle sledi:

VBD - anee _ ’Zp|2

: (124)
Tinax fr Rp

gde su Vgp probojni napon i Vi,e napon kolena izlaznih karakteristika.

Jednadina (124) bi vazila ukoliko bi pretpostavljeni model pojacavaca vazio za
maksimalnu amplitudu izlaznog signala. Medutim, opseg izlaznog napona u kome
je pretpostavljeni model validan je ogranic¢en usled efekata i nelinearnosti koje nisu
uzete u obzir. Na primer, parazitne kapacitivnosti inverzno polarisanih pn spojeva
su naponski zavisne. U slucaju bipolarnih tranzistora spoj baza-kolektor je za velike
amplitude napona direktno polarisan. Stoga je razlika V., — Vi biti manja od
VBD — Vinee-

Pojacavaci snage se obi¢no karakteriSu maksimalnom (zasi¢enom) izlaznom sna-
gom P, i izlaznom snagom za koju pojacanje opadne za 1 dB Pgp. U slucaju
kompleksnih modulacija vazniji parametar je Piqp, posto on odreduje do koje snage
se PA moze koristiti. Pod pretpostavkom da kompresija pojacanja nastaje usled ne-
linearnih efekata na izlazu, a ne usled nelinearnosti pojacavackog tranzistora, Pigp
je dobar pokazatelj kada pretpostavljeni model prestaje da vazi. Na osnovu izlazne
snage Pgp moze se odrediti opseg napona V.« — Vinin za koji model vazi, a samim
tim i Rop. Sva izvodenja vaze za izlaznu snagu Pigg, Sto je poZeljno, posto se time
postize optimalni kompromis izmedu linearnosti i prilagodenja.

Opseg napona za koji vazi pretpostavljeni model, odnosno izlazna snaga za koju
pojacavac ulazi u kompresiju, se veoma tesko moze analiticki izracunati, ali se jed-

nostavno moze dobiti simulacijom kola sa slike 50. Impedansa:
— Zp = —1p — 1/(joCy) (125)

ponistava parazitni element tranzistora i vraca tacku maksimalne snage na realnu
osu. Vrednost Z, se moze odrediti simulacijom linearizovanog modela pojacavaca u
mirnoj radnoj tacki, posto predstavlja parazitne elemente tranzistora za mali signal.
Pojacanje za mali signal se moze odrediti tako sto se ulazna snaga P, postavi na
malu vrednost, na primer -50 dBm. Simulacijom u periodi¢nom ustaljenom rezimu,
HB ili PSS simulacijom, moze se odrediti izlazna snaga u zavisnosti od ulazne.
Izlazna snaga za koju se ekstrapolirana izlazna snaga u linearnom rezimu i simulirana
izlazna snaga razlikuju za 1 dB je Piqg. Odredivanjem P qp za razlic¢ite vrednosti Ry,

dobija se grafik sa slike 50, sa kojeg se moze odrediti optimalna vrednost otpornosti,
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kao i maksimalna vrednost Pjqg. Maksimalna vrednost Pigg je nesto vec¢a od realno

ostvarive posto —R, nije pasivna komponenta i generise energiju.

Slika 50: Kolo za odredivanje Ropt.

Drugi nacin odredivanja R, je simulacija Piqp pojacavaca sa kompleksnim op-
tere¢enjem. Iz dobijenih podataka se mogu nacrtati konture konstantne snage na
Smitovom dijagramu, koje zapravo predstavljaju tp konture. Dodavanjem admi-
tanse —1/Z, konture bi trebalo da se preslikaju tako da im centri budu na realnoj
osi, odnosno da se preslikaju u p konture koje su frekvencijski nezavisne.

Za razliku od snage za 1 dB kompresiju, zasi¢ena izlazna snaga se moze odrediti iz
izlaznih karakteristika tranzistora. U tom slucaju se postize maksimalna amplituda
napona, ali dolazi do znacajnog izobli¢enja, generisanja harmonika i kompresije

pojacanja.

3.6 Postupak projektovanja PA za 60 GHz
opseg ucestanosti
Postupci projektovanja za maksimalnu snagu i zadato prilagodenje ¢e biti prime-
njeni za projektovanje dva PA za 60 GHz opseg ucestanosti. Pojacavaci su pseudo-

diferencijalni, da bi se umanjio uticaj zica za povezivanje, i da bi se kombinovanjem

snage dobila za 3 dB veca izlazna snaga.

3.6.1 Procena parametara tehnologije

Izabrani jedini¢ni tranzistor u IHP 0.25 um SiGe:C HBT BiCMOS procesu ima
6 emitera, ukupne povrsine emitera Ag = 1.06 um?. Struja polarizacije jedini¢nog

tranzistora za maksimalno fr je 12 mA, koja je ujedno i maksimalna dozvoljena
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struja, dok su probojni naponi BVego = 1.9 V i tipi¢ni BVogo = 4.5 V. Da bi
se obezbedilo da struja polarizacije ne prelazi maksimalnu vrednost usled varijacija
procesa, temperature i napajanja (PVT), struja polarizacije je smanjena na 9.8 mA,
posto polarizacija strujom koja je ve¢a od maksimalne moze dovesti do unistenja
tranzistora.

Kaskodna konfiguracija se koristi da bi se dobila maksimalna amplituda napona
na izlazu. Probojni napon BV od 4.5 V se moze postic¢i samo upotrebom idealnog
kratkog spoja u bazi kaskodnog tranzistora, koji se prakti¢no ne moze ostvariti. Ot-
pornost tragova za povezivanje, kao i parazitne induktivnosti, degradiraju ostvarivi
probojni napon. Parazitna induktivnost od samo 10 pH na 60 GHz ima reaktansu
od skoro 4 €2, tako da i veoma male vrednosti parazitne induktivnosti mogu znacajno
da uticu na probojni napon. Pored toga, nemodelovane induktivnosti i otpornosti
u bazi kaskodnog tranzistora mogu da izmene frekvencijski odziv.

Usled nemoguénosti ostvarivanja savrsenog kratkog spoja u bazi kaskodnog tran-
zistora, u toku projektovanja usvojena je vrednost BVepo od 3.6 V koja se smatra
za bezbednu. Baza kaskodnog tranzistora Viag u mirnoj radnoj tacki je polarisana
na 2.1 V, posto u tom slucaju pojacavacki tranzistor radi sa naponon kolektora za
koji su izvrsena merenja prilikom karakterizacije i pravljenja modela. Maksimalni

bezbedni napon na kolektoru kaskodnog tranzistora je:
VCmax,safe = VCAS + BVCBO,safe =5.7V. (126)

Napon direktno polarisanog spoja baza-emitor kod SiGe:C HBT tranzistora je veci
nego kod silicijumskih bipolarnih tranzistora, i iznosi Vgg ~ 900 mV, dok napon
kolektor-emiter za koji tranzistor ulazi u zasi¢enje iznosi Vogs &~ 500 mV.

Strujno naponske karakteristike kaskodnog tranzistora date su na slici 51. Koleno
strujno naponske karakteristike se nalazi na Vo = 1.6 V. Napon mirne radne tacke,

odnosno napajanja, se moze izabrati kao:

V max,safe Vnee
Voo = —om2% f2 knee — 3.65 V. (127)

Minimalni izlazni napon je ograni¢en direktnom polarizacijom spoja baza-kolektor
kaskodnog tranzistora. Povecanje snage u kompresiji je moguce posti¢i samo pove-
¢avanjem maksimalne vrednosti napona, koja je usled reaktivne komponente para-
zitne kapacitivnosti ve¢a od maksimalne vrednosti napona na radnoj pravoj. Napon

napajanja od 3.3 V je izabran kako bi se sprecilo da napon kolektora kaskodnog
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tranzistora bude ve¢i od maksimalno dozvoljenog ¢ak i kada pojacavac radi u kom-

presiji.

IC [mA]

\

(=]
ra
w
F-.
w
s3]

VC[V]

Slika 51: Strujno-naponske karakteristike kaskodnog tranzistora.

Optimalna otpornost jedini¢nog tranzistora Ropix1 se moze odrediti kolom sa
slike 52. Impedansa parazitnog elementa jedinicnog tranzistora Z,.; je odredena

simulacijom za mali signal i iznosi:

ZpX1 = (20.7 — j115.7) Q (128)
f=61.5 GHz
Vee
o0
(Ye} Bout
ic <:‘
Veas Zpl | ]
— p—e's)
o0

I (D

Slika 52: Kolo za odredivanje optimalne otpornosti kaskodnog tranzistora.

81



Procena parametara tehnologije

Iz imaginarnog dela Z,,; moze se odrediti parazitna kapacitivnost koja se vidi
u kolektoru kaskodnog tranzistora, koja iznosi 22.4 fF. Rezultati HB simulacije za
odredivanja optimalne otpornosti jedini¢nog tranzistora prikazani su na slici 53. Si-
mulacijom je odredeno da optimalna otpornost jedini¢nog tranzistora iznosi 116 €2,
na osnovu Cega se moze odrediti amplituda napona pri kojoj dolazi do 1 dB kom-

presije:
Vmax - Vmin

5 = RothIIQXI ~11V (129)
P1dB

9.40

9.35 | : e beeens : .
9.30

9.25

Piap [mW)]
=}
8

9.15

9.10

9.05 - § e Feeee ; .

9.00 - I L I L y
105 110 115 120 125 130

Ropt (€]

Slika 53: Odredivanje R,p; jedini¢nog tranzistora.

Amplituda napona za koju vazi pretpostavljeni model pojacavaca od 1.1 V je
znacajno manja od maksimalne amplitude Voo — Vigee = 1.7 'V, odredene iz jed-
nosmernih strujno-naponskih karakteristika. Razlika u amplitudama odredenih iz
jednosmernih karakteristika i simulacije za odredivanje R, potice od nelinearnih
kapacitivnosti spoja baza-kolektor. Trajektorija napona i struja kaskodnog tranzi-
stora za izlaznu snagu pri kojoj dolazi do 1 dB kompresije je prikazana na slici 54.
Trajektorija je elipsa, usled reaktivne komponente parazitne kapacitivnosti.

Minimalni napon na kolektoru je priblizno 2.2 V, i odgovara inverznoj polarizaciji
spoja baza-kolektor od 100 mV. Kapacitivnost inverzno polarisanog spoja baza-

kolektor je data sa:
CiBco

(-5)
oBC

gde je ugradeni potencijal BC spoja ¢pc = 0.65 V. Pri malim naponima inverzne

Cipe = : (130)

3=
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25

Ic [mA]

d’l.() 2.2 24 2.6 2.8 3.0 3.2 34 3.6 3.8 4.0 4.2 4.4
Ve [V]

Slika 54: Trajektorija napona i struje kaskodnog tranzistora za izlaznu snagu Pigp.

polarizacije V¢ kapacitivnost brzo raste, tako da je oc¢ekivano da pojacavac ulazi
u kompresiju. Za napone kolektora nize of Vias spoj BC bi bio direktno polarisan,
¢ime bi dominantna kapacitivnost presla iz kapacitivnosti oblasti osiromasenja u
difuzionu.

Na osnovu odredenog R, i Z, moze se izracunati faktor smanjenja snage za

konjugovano-kompleksno prilagoden pojacavac:

Z,)> 13815
2Rt R, 2-116-20.7

pem = — 2.88, (131)
odnosno maksimalni i minimalni faktor smanjenja snage za zadati koeficijent reflek-
sije I':

Koeficijent refleksije na izlazu pojacavaca projektovanog za maksimalnu snagu se

moze izracunati iz (119) i iznosi:

rl —1- 1 o652 (-374dm). (133)
Prax PcMm
Faktori smanjenja snage i koeficijent refleksije pojacavaca projektovanog za maksi-
malnu snagu ne zavise od broja tranzistora u paraleli, i mogu se smatrati kvantita-
tivnim pokazateljima performansi tehnologije (FOM).
Interesantno je izracunati probojni napon tranzistora za koji bi se tacke maksi-

malne snage i prilagodenja poklopile, odnosno da bi faktor smanjenja snage pcy bio

83



Procena parametara tehnologije

1. U tom slucaju tehnologija bi trebalo da zadovolji:

12,2 13815
Vo — Vi _ ] —98-107302° _ 65V, 134
ponmt YUR, 20.7 (134)

Minimalni izlazni napon za 1 dB kompresiju je priblizno jednak naponu polarizacije
baze kaskodnog tranzistora, tako da razlika V., — Viuin predstavlja BVego. Stoga
je potrebno da tehnologija ima BVpo od bar 6.5 V da bi se tacke maksimalne snage
i najboljeg prilagodenja poklopile. Usled neidealnosti kratkog spoja i veé¢eg izlaznog
napona za saturisanu snagu BVepo bi morao da bude bar 25% veéi, odnosno bar

8 V. Odgovaraju¢a optimalna otpornost bi bila:

_ %L

R, =
Pt peMm=1 2Rp

= 333.7 Q. (135)

DzZonsonov proizvod frBVego bi u tom slucaju iznosio 1600 GHzV, sto je iznad
teorijske vrednosti od 1300 GHzV, tako da nije realno ocekivati tehnologiju sa ta-
kvim parametrima. Alternativno resenje bi bilo da se smanji struja polarizacije za
maksimalno, odnosno dovoljno fr, gde brze tehnologije mogu biti u prednosti posto
dozvoljavaju vecée skaliranje struje.

Maksimalna snaga koju jedini¢ni tranzistor moze da isporuci je:

1 Vinax — Vinin 15—-1.6

Tong = -
2 9 @I 57y

FPatx1 = 9.8-107% = 9.8 mW, (136)

dok je izlazna snaga jedini¢nog tranzistora za koju ulazi u 1 dB kompresiju:

1 Vinax — Vinin 14.4—22

Papx1 = zs————— Qx1 =

- - 8103 =54 . 1
5 5 o 53 9.8-10 5.4 mW (137)

Broj tranzistora u paraleli se moze odrediti iz zahtevane 1 dB izlazne snage
od P,y = 20 mW na 60 GHz i procenjenih parametara tehnologije. Amplituda
napona pri kojoj tranzistor ulazi u 1 dB kompresiju je odredena u (129) i iznosi
vigs = 1.1 V, iz koje se moze odrediti PER. Pod pretpostavkom da kompresija

nastaje usled naponskog ogranicenja imamo da je snaga Pjrect:

2
v
Piirect = —9B =121 mW. 138
direct = 57500 . (138)

Jedini¢ni tranzistor ne moze isporuciti snagu Pjiect, ali je uvedena pretpostavka

validna posto se strujno ogranicenje moze prevazi¢i koris¢enjem vise tranzistora u
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paraleli. Potrebni odnos poboljsanja snage E je:

Pout . 20 mW

Jo —
Plirect 12.1 mW

~ 1.65. (139)

Red mreze za prilagodenje za izracunato E se moze odrediti sa slike 34, sa koje se
vidi da je optimalno koristiti mrezu prvog reda. Efikasnost mreze za prilagodenje

prvog reda je:

E—-1

n=1- , (140)

Qpassive
i za procenjeni faktor dobrote pasivnih komponenti Qpassive = 10 iznosi n = 0.92.

Odnos transformacije impedanse r se moze odrediti iz:

r=—=~1.7, (141)
Ui
odakle je optimalna otpornost PA:
50 Q
Ropy = —— =27 Q. (142)
T

Potreban broj tranzistora u paraleli se moze odrediti kao odnos optimalne otpornosti

jedini¢nog tranzistora i potrebne optimalne otpornosti za zadatu snagu:

Ropix1 116 Q
— = ~ 4.3, 143
Ropr 279 (143)

Usvojen je broj tranzistora n = 4, posto je procena faktora dobrote pasivnih kom-
ponenti Qpassive = 10 konzervativna.

Procenjeno je da ¢e temperatura tranzistora biti oko 40 °C visa od ambijenta
usled disipacije. Iz tog razloga pojacavac je projektovan za rad na temperaturi od
65 °C.

U razmatranju je izracunato da su potrebna cetiri tranzistora u paraleli za zZe-
ljenu izlaznu snagu. Inspekcijom fizickih dimenzija tranzistora utvrdeno je da nji-
hova ukupna elektricna duzina iznosi 7° na 60 GHz, tako da se lokalno povezivanje
tranzistora mora tretirati kao mreza sa raspodeljenim parametrima. Stoga je parti-

cionisanju projektovanja PA posvecena znacCajna paznja.
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3.6.2 Particionisanje PA

Talasna duzina signala ucestanosti 60 GHz od samo 5 mm u vakuumu, odnosno
2.8 mm u integrisanom kolu, omogucava i zahteva koris¢enje struktura sa raspodelje-
nim parametrima u MMIK-u. Usled male talasne duzine potrebno je odrediti granice
domena sa raspodeljenim i koncentrisanim parametrima, kao i njihovu interakciju na
granicama domena. Na nizim ucestanostima uobicajeno je da se tranzistori i njihovo
lokalno povezivanje tretiraju kao mreze sa koncentrisanim parametrima. U klasi¢noj
mikrotalasnoj metodologiji koriste se izmereni S parametri tranzistora za odredene
uslove polarizacije. Izmereni S parametri sadrze sve efekte koji poticu usled raspo-
deljenosti parametara, ali se ne mogu koristiti u nelinearnim simulacijama posto su
S parametri linearni.

Sa porastom ucestanosti elektricna duzina lokalnog povezivanja tranzistora u
MMIC postaje dovoljno velika da se vise ne moze smatrati mrezom sa koncentri-
sanim parametrima. U razmatranom slucaju elekticna duzina lokalnog povezivanja
tranzistora je 7° na 60 GHz. Pojedinacni tranzistori se mogu smatrati elementima
sa koncentrisanim parametrima, dok se raspodeljenost parametara mreze za po-
vezivanje mora uzeti u obzir. Kombinovanjem nelinearnih modela tranzistora i S
parametara lokalnog povezivanja uzima se u obzir raspodeljenost parametara, ali se
ne gubi moguénost simulacije nelinearnih efekata.

Elektromagnetska simulacija celog integrisanog kola bi zahtevala da opis sup-
strata sadrzi svih pet metala, kao i odgovarajuce dielektri¢ne slojeve izmedu njih.
Usled prosecanja M1, opis supstrata bi morao da sadrzi i dielektri¢ne slojeve ispod
M1, kao i novu globalnu masu ispod njih. Slozenost elektromagnetske simulacije
se moze znacCajno smanjiti particionisanjem PA na mreze za prilagodenje i lokalno
povezivanje tranzistora. Mreze za prilagodenje sadrze jednostavne ali elektri¢cno du-
gacke strukture, dok lokalno povezivanje tranzistora sadrzi kompleksnu geometriju,
ali elektri¢no kratke strukture.

Particionisanje elektromagnetskog modela PA na mreze za prilagodenje i lokalno
povezivanje tranzistora je prikazano na slici 55. Mreze za prilagodenje su pasivne
strukture i mogu se u potpunosti opisati S parametrima. Jednostavna geometrija
i samo jedan metalni sloj omogucava da se koriste planarni MoM EM simulatori.
Usled velike brzine simulacije i direktnog generisanja elektromagnetskog modela
iz 2D lejauta, moguce je sprovesti i optimizacioni postupak radi postizanja boljih
performansi.

Lokalno povezivanje tranzistora koristi sve metalne slojeve i zahteva da se glo-
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balna masa prekida na mestima gde su prikljuc¢ci komponentni. Veliki broj metalnih
i dielektri¢nih slojeva, kompleksna geometrija, kao i veliki broj elektromagnetskih
portova zahteva posebnu paznju pri projektovanju. Kompozitni model tranzistora
koji se sastoji iz S parametara mreze za povezivanje i elektricnih VBIC modela u

potpunosti opisuje ponasanje tranzistora u svim rezimima.

T Veas T Vee
+ [S] @ WV]ESI]C + [S] [ﬂ
1

M1 - TM2 TM2

1

Slika 55: Particionisanje PA.

Projektovanje lokalnog povezivanja tranzistora ima za cilj da svi tranzistori budu
podjednako optereceni, kao i da se njihove struje sabiraju u fazi. Drugim recima,
potrebno je da prenosne funkcije po svim putanjama signala imaju iste amplitude
i faze. Detaljna elektricna Ssema povezivanja kaskodnih tranzistora prikazana je na
slici 56. Kompozitni model kaskodnog tranzistora sastoji se od po cetiri pojaca-
vacka i kaskodna tranzistora i pasivne mreze sa 28 portova za njihovo povezivanje.
Sa stanovista projektanta, takav model predstavlja jedan veliki tranzistor koji ima
prikljucke za masu, baze pojacavackog i kaskodnog tranzistora i kolektor kaskodnog
tranzistora.

Fizicka realizacija lokalnog povezivanja kaskodnog tranzistora je prikazana na
slici 57. Model za elektromagnetsku simulaciju u programskom paketu Ansoft HFSS
sadrzi ukupno 28 portova, na koje se povezuju prikljucci tranzistora (8 tranzistora
po 3 prikljucka), dva porta za polarizaciju baza kaskodnih tranzistora i ulazni i iz-
lazni port iz strukture. Ulaz i izlaz iz strukture su izvedeni mikrostrip vodovima
u najvisem metalu TM2 referencirani na metal M1, koji su u elektromagnetskoj si-
mulaciji predstavljeni polubeskonacnim talasnim portovima (engl. wave port), koji
su prikazani na slici 58. Ostali portovi su modelovani kao generatori koji predsta-
vljaju prikljucke tranzistora (slika 59), i ne mogu se referencirati na istu masu kao
mikrostrip vod, posto je metal M1 ise¢en u okolini tranzistora. Usled toga uvedena
je nova lokalna idealna masa, na koju su referencirani svi generatorski portovi. Uvo-
denje nove lokalne mase, kao i potencijalni problemi koji mogu nastati usled toga

su opisani u literaturi [110].
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2 pF
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Slika 56: Detaljna elektricna Sema povezivanja kaskodnih tranzistora.

Simulacija modela lokalnog povezivanja u 3D FEM simulatoru HFSS je rezul-
tovala 28x28 matricom S parametara. Izvrsena je i ekstrakcija otpornosti modela
lokalnog povezivanja, na osnovu koje je formirana S matrica za jednosmernu kom-
ponentnu, zbog toga Sto FEM simulatori ne konvergiraju na niskim ucestanostima.
Matrica S parametara za jednosmernu komponentnu je bitna da bi se izbegla eks-

trapolacija od strane simulatora i korektno izracunala radna tacka.
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(a) 3D pogled.

M1 baza CB
M1 baza CE
M1 GND

KasKodni tranzistor

H
H
H
H
H
1
i
zni trgnzistor
i
H
1
H
H
H

M1-M2 via
M2 E-GND

(b) Pogled odozgo

Slika 57: Lokalno povezivanje izlaznog kaskodnog tranzistora.

Kombinacija simuliranih S parametara i VBIC modela tranzistora formira kom-
pozitni model tranzistora, koji sadrzi sve efekte raspodeljenih parametara lokalnog
povezivanja. Takav model se moze koristiti i u nelinearnim simulacijama posto

sadrzi nelinearne modele tranzistora.
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Particionisanje PA

Polubeskonaéni talasni portovi

Idealna masa

Slika 58: Polubeskonacni talasni portovi u 3D modelu.

Slika 59: Generatorski portovi u 3D modelu.
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3.6.3 Projektovanje PA za maksimalnu snagu i zadato prilagodenje

U ovom odeljku bi¢e primenjeni izvedeni rezultati na projektovanje dva PA, od
kojih se jedan projektuje za maksimalnu izlaznu snagu, dok se drugi projektuje za
poboljsano izlazno prilagodenje. Oba pojacavaca ¢e koristiti istu izlaznu kaskodnu
strukturu, ali ¢e biti polarisani na razli¢ite nacine da bi se prilagodili zadatim cilje-
vima.

Kompozitni model tranzistora dobijen u prethodnom odeljku sadrzi VBIC mo-
dele tranzistora i S parametre lokalnog povezivanja, i kao takav ¢e se koristiti u
projektovanju pojacavaca snage. Parazitni elementi tranzistora su drugaciji usled
efekata lokalnog povezivanja, ali je ocekivano da vrednost optimalne otpornosti Ropt
ostane ista, posto zavisi od uslova polarizacije.

Kaskodna konfiguracija obezbeduje dobru reverznu izolaciju, tako da se tran-
zistor moze smatrati priblizno unilateralnim. Reverzna izolacija nije idealna, tako
da ¢e promena opterecenja u bazi pojacavackog ili kolektoru kaskodnog tranzistora
prouzrokovati malu promenu na drugom portu. Mala promena impedanse na strani
baze pojacavackog tranzistora ¢e prouzrokovati malu promenu ulaznog prilagodenja,
dok promena impedanse na kolektoru kaskodnog tranzistora moze prouzrokovati
znacajnu promenu u izlaznoj snazi i efikasnosti. Stoga je doneta odluka da se prvo
projektuje mreza za ulazno prilagodenje, a zatim izlazna mreza.

Ulazna impedansa tranzistora zavisi od izlaznog opterecenja usled konacne re-
verzne izolacije. Optimalno optere¢enje za najveéu snagu pri zadatom prilagodenju
je unapred poznato, i moze se izracunati na osnovu parazitnog elementa tranzi-
stora Z, i optimalne otpornosti R,p¢. Stavljanjem optimalnog opterecenja na izlaz
pri odredivanju ulazne impedanse tranzistora znacajno se umanjuje promena ulazne
impedanse pri projektovanju izlazne mreze za prilagodenje, kao sto je prikazano na
slici 60.
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Slika 60: Odredivanje ulazne impedanse kaskodnog pojacavaca.

Elektricna i fizicka reprezentacija mreze za ulazno prilagodenje jednostepenog
PA je prikazana na slici 61, dok je dijagram preslikavanja impedanse dat na slici 62.
U skladu sa razmatranjima iz odelja 2.4 o povezivanju integrisanog kola na stampanu
plocu, kapacitivnost stopica za povezivanje se smatra nepromenljivim delom ulazne

mreze za prilagodenje.
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Slika 61: Mreza za ulazno prilagodenje jednostepenog PA.

Osmougaona stopica u najvisem metalu TM2, ¢ija je apotema 30 pm, predsta-
vlja parazitnu kapacitivnost od 20 fF. Parazitna kapacitivnost donje ploce MIM
kondenzatora kapacitivnosti 500 fF, koji se koristi za rasprezanje jednosmernog sig-
nala, prema masi u metalu 1 iznosi 28 fF, predstavljena je sa Cyiv—nvi. Mikrostrip
vod karakteristicne impedanse 96 €2 napravljen je u najvisem metalu TM2 trakom
sirine 3 um, koja savijena radi smanjivanja zauzete povrsine. Dodatna kapacitiv-
nost na krajevima voda, oznacena sa C, u fizickoj realizaciji, poti¢e od interakcije

elektricnog polja sa metalom MIM kondenzatora za rasprezanje.
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Slika 62: Mreza za ulazno prilagodenje jednostepenog PA na Smitovom dijagramu.

Uticaj dodatne kapacitivnosti je da efektivno produzava elektricnu duzinu mi-
krostrip voda, usled cega je potrebno skratiti fizicku duzinu, da bi se dobila zZeljena
elekticna duzina. Kapacitivnost prema masi od 53 fF kompletira mrezu za kom-
penzaciju parazitne kapacitivnosti stopice za povezivanje i parazitne kapacitivnosti
raspreznog kondenzatora, kao sto je prikazano na slikama 61 i 62. Dodatna kapa-
citivnost prema masi od 127 fF i mikrostrip voda karakteristicne impedanse 77 € i
elektriéne duzine 14° preslikava impedansu u konjugovano-kompleksnu vrednost ula-
zne impedanse pojacavackog tranzistora. Produzenje elektricne duzine voda usled
dodatne parazitne kapacitivnosti se uracunava samo sa jedne strane 77 {2 mikrostrip
voda, posto je sa druge strane ve¢ uracunata u kompozitnom modelu tranzitora.

Polarizacija kaskodnog tranzistora je ista kao pri proceni parametara tehnologije:
Vee = 3.3V, Voas = 2.1V, I = 39 mA. Usled uticaja lokalnog povezivanja i
konacne reverzne izolacije vrednost parazitnog elementa Z, se promenila u odnosu
na slucaj gde se njihov uticaj nije uzimao u obzir. Promenjena vrednost Z, odreduje
se S parametarskom simulacijom kompozitnog modela tranzistora i projektovane
ulazne mreze za prilagodenje, kao Sto je prikazano na slici 63.

Simulacijom je odredena vrednost Z, 4 = (0.72—j16) €2, za koju je pcm,pa1 = 6.7,
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koja je znacajno veca od vrednosti odredene bez mreza za ulazno prilagodenje i lo-
kalno povezivanje. Ocekivani koeficijent refleksije na izlazu pojacavaca projektova-

nog za maksimalnu snagu je:

1
| =1-—=086 (—1.33dB). (144)
Pmax pCM

|
:
I
500 {F 96 O :
OND = ;
[ P |
L QU
50 ©
20 fF 28 fF ——180 fF Q )i
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Slika 63: Odredivanje impedanse opterec¢enja
za maksimalnu snagu jednostepenog PA.

Impedansa opterec¢enja za koju PA daje maksimalnu izlaznu snagu odredena je
jednacinom (121), koja je prepisana radi preglednosti:
1 R+ X2

7z - , 145
PN (2pen — 1Ry + X, (145)

koja u razmatranom slucaju ima vrednost:
Zppae.PAl = 6.9 4+j12.7. (146)

Odredena vrednost impedanse predstavlja teorijsku vrednost i lezi na istom krugu
konstantne susceptanse kao i Z7.

Validnost predstavljenih teorijskih razmatranja, kao i uvedenih pretpostavki, se
moze proveriti u simulatoru. Simulacijom P4 za razli¢ite vrednosti opterecenja
[opt se mogu dobiti konture konstantne snage na Smitovom dijagramu (engl. Load

Pull - LP), koje zapravo predstavljaju tp konture. Rezultat LP simulacije jedno-
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stepenog PA je prikazan na slici 64. Nacrtani su krugovi konstatnog opterecenja,
teorijska vrednost impedanse za maksimalnu snagu Zp, . pa1 1 impedansa projek-
tovanog opterecenja Zn pai. Sa slike se moze videti da se ¢p konture dodiruju sa
krugovima konstantnog prilagodenja na krugu konstantne susceptanse, kao sto je
teorijski predvideno. Takode se moze videti da je tacka maksimalne snage veoma

blizu kruga konstante susceptanse.

o~ const Pig

Slika 64: Rezultati LP simulacije jednostepenog PA.

Dobro slaganje rezultata simulacije i teorijskih vrednosti potvrduje da su pret-
postavljeni model i uvedene pretpostavke validni, i da se mogu koristiti za nalazenje
pocetnog resenja pri projektovanju PA. Teorija predvida da se dodavanjem admi-
tanse Y}, dobijena kontura preslikava u p konturu, koja je frekvencijski nezavisna i
Ciji se centri nalaze na realnoj osi. Preslikane konture dobijene simulacijom su pri-
kazane na slici 65. Iz preslikanih kontura se moze odrediti da je vrednost optimalne
otpornosti R,y od 26 €2 neznatno manja od vrednosti od 28 €2, odredene prilikom
procene parametara tehologije.

Rezultati simulacije ¢p kontura za razlicite modele lokalnog povezivanja tran-
zistora prikazani su na slici 66. Konture oznacene sa EM predstavljaju rezultate
simulacije dobijene koris¢enjem S parametara lokalnog povezivanja dobijenih elek-
tromagnetskom simulacijom, dok su sa EK oznacene konture dobijene ekstrakcijom
parazita lokalnog povezivanja. Moze se videti da tacka maksimalne snage predvi-
dena EK modelom lezi na -2 dB konturi EM modela lokalnog povezivanja tranzi-

stora. Projektovanje PA za maksimalnu snagu na osnovu rezultata simulacije EK
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Slika 65: p konture jednostepenog PA dobijene simulacijom.

modela bi rezultovalo 2 dB manjom izlaznom snagom od ostvarive, iz cega se vidi va-
znost particionisanja i elektromagnetske simulacije lokalnog povezivanja tranzistora.

Odeljak 3.8 sadrzi poredenje rezultata simulacije EM i EK modela sa izmerenim

vrednostima.

EK Ppax

EM -2 dB
/EK tp konture

—EM tp konture

EM Prax

Slika 66: tp konture jednostepenog PA za
EM i EK modele lokalnog povezivanja tranzistora.

Izlazna mreza za prilagodenje je projektovana da transformise 50 {2 opterecenje
u impedansu za maksimalnu snagu Zypai. Elektricna sema jednostepenog PA je

prikazana na slici 67.
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Slika 67: Elektricna Sema jednostepenog PA.

Jednostepeni PA je projektovan da isporuc¢i maksimalnu snagu, usled cega je
ocekivani koeficijent refleksije na izlazu I' = 0.83 (-1.3 dB), koji ¢e biti nesto manji
usled gubitaka izlazne mreze za prilagodenje. Koeficijent refleksije za maksimalnu
snagu je u potpunosti odreden tehnoloskim parametrima, odnosno parazitnom sant
impedansom u kolektoru kaskodnog tranzistora. Balansna konfiguracija pojacavaca
teorijski omogucava postizanje nultog koeficijenta refleksije, ali zahteva upotrebu
kvadraturnog spreznika i dve instance PA. Realni kvadraturni spreznik unosi gubitke
i samim tim umanjuje efikasnost pojacavaca i povecava povrsinu integrisanog kola.

Lose izlazno prilagodenje ne predstavlja problem ukoliko je vreme propagacije
signala kroz mrezu za povezivanje sa antenom znacajno krac¢e od vremena trajanja
simbola. Veliki propusni opseg komunikacionih sistema koji rade u opsegu ucesta-
nosti oko 60 GHz omogucavaju simbolske brzine koje se mere u GSym/s. Vreme
trajanja simbola krac¢e od 1 ns moze biti uporedivo sa vremenom propagacije kroz
mrezu za povezivanje sa antenom, usled ¢ega moze doc¢i do nezeljene intersimbolske
interferencije prouzrokovane refleksijom signala. Smanjenje intersimbolske interfe-
rencije se moze posti¢i poboljSanjem izlaznog prilagodenja PA.

Poboljsanje izlaznog prilagodenja se moze posti¢i bez umanjenja kolektorske efi-
kasnosti pove¢anjem optimalne otpornosti skaliranjem struje, kao sto je pokazano
u odeljku 3.5.3. Skaliranje struje smanjuje fr tranzistora, a samim tim i pojacanje
na datoj ucestanosti, tako da postoji granica do koje skaliranje struje doprinosi po-
boljsanju ukupnih performansi. Smanjenje pojacanja usled skaliranja struje se moze
kompenzovati uvodenjem dodatnog pojacavackog stepena, sto je i uradeno prilikom
projektovanja dvostepenog pojacavaca snage.

Cilj pri projektovanju dvostepenog pojacavaca snage je da se poboljsa izlazno

prilagodenje uz minimalnu degradaciju izlazne snage i efikasnosti. Tranzistori u iz-
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laznom stepenu dvostepenog pojacavaca su istih dimenzija i fizicke realizacije kao u

jednostepenom, dok je struja polarizacije smanjena za 17% radi poboljSanja prilago-

denja. Dodatno poboljsanje prilagodenja je postignuto na rac¢un efikasnosti izborom

optere¢enja koje odgovara faktoru smanjenja snage p > 1. Minimalno smanjenje efi-

kasnosti se postize izborom optereéenja koje se nalazi u preseku tp konture i kruga

konstantne susceptanse. Poredenje tp kontura PA1 1 PA2, kao i polozaja opterecenja

je prikazano na slici 68.

PA2 T

«

PA2 opterecenje

PA1 opterecenje PA2 Py

const B

Slika 68: tp konture PA1 i PA2.

Elektriéna sema dvostepenog pojacavaca snage je data na slici 69. Parazitne ka-

pacitivnosti stopica za povezivanje i raspreznih kondenzatora su ukljucene u mreze

za prilagodenje, kao u slucaju jednostepenog pojacavaca. Prvi stepen je projekto-

van sa induktivnom degeneracijom u emitoru, koja je realizovana kratkospojenom

sekcijom mikrostrip voda, da bi se obezbedila potrebna linearnost.
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Slika 69: Elektricna Sema PA2.
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3.7 Fizicka realizacija projektovanih pojacavaca snage

Uproséene fizicke realizacije projektovanih pojacavaca snage su prikazane na
slikama 70 i 71. Pojacavaci rade u pseudodiferencijalnoj konfiguraciji kako bi se
umanjio uticaj induktivnosti zica za povezivanje u napajanju i masi. Stopice za
povezivanje MMIK-a su osmougaone za RF i kvadratne za ostale signale, dimen-
zija 60x60 pum. Rastojanje centara stopica je 100 um kako bi se mogle koristiti
standardne merne sonde. Raspored signalnih stopica je izabran tako da odgovara
diferencijalnim GSGSG sondama.

Rasprezni kondenzatori za napajanje su ubaceni ispod centralnih linija za napa-
janje kako bi se postigla sto manja impedansa na radnoj ucestanosti od 60 GHz.
Mikrostrip vodovi za napajanje su takode povezani na centralnu liniju za napajanje.
U idealnom slucaju zbir struja diferencijalnih grana pojacavaca je konstantan, tako
da bi struje kroz zice za napajanje i masu imale samo jednosmernu komponentu.
U tom slucaju induktivnost zica za povezivanje ne bi imala uticaj na karakteristike
pojacavaca, i kondenzatori za rasprezanje napajanja ne bi bili potrebni. U realnom
sluc¢aju uvek postoji neuparenost komponenti usled koje postoji naizmenic¢na kompo-
nenta struje napajanja. Rad u nelinearnom rezimu takode prouzrokuje naizmenic¢nu

komponentu u struji napajanja na harmonijskim ucestanostima.

GND GND VREF GND VTMP GND GND GND

Temperaturni senzor
GND &
ﬁ
1 1
S S s ,
|
‘

GND

GND GND GND GND vee vee GND GND

Slika 70: Uproscena fizicka realizacija jednostepenog pojacavaca snage.

99



Fizicka realizacija projektovanih pojacavaca snage

GND VTMP

GND VREF1 GND VREF2

i

Temperaturni senzor
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za VCC1

Ulazni kaskLodni tranzistor

Slika 71: Uproscena fizicka realizacija dvostepenog pojacavaca snage.

Uticaj popunjavanja metalom na karakteristicnu impedansu je uzet u obzir u
toku projektovanja. Utvrdeno je da metal za popunu dimenzija 5x5 um na rastoja-
nju od 20 pm od trake mikrostrip voda neznatno utice na karakteristiénu impedansu
i gubitke. Litografski postupak koji se koristi u SG25H1 po karakteristi¢cnim dimen-
zijama odgovara 250 nm CMOS procesu, tako da pravila projektovanja nisu previse
restriktivna. Pravila projektovanja o minimalnoj lokalnoj gustini metala od 30%
u prozoru 200x200 pm omogucavaju da se metal za popunu adekvatno udalji od
mikrostrip voda.

Pravila o maksimalnoj gustini metala su restriktivnija zbog zahteva da globalna
gustina metala ne sme preéi 80%, dok lokalna gustina na prozoru 35x35 pum ne
sme preéi 98%. Oba pravila zahtevaju prosecanje globalne mase u metalu M1,
gde je pravilo o lokalnoj gustini restriktivnije posto zahteva regularno prosecanje.
Prosecanje u okolini mikrostrip vodova je izvrSseno rucno kako se ne bi poremetila
putanja povratne struje i time povecala induktivnost voda.

Temperaturni senzor u vidu diodno povezanog bipolarnog tranzistora je posta-
vljen u blizini izlaznog kaskodnog tranzistora. Polarisanjem tranzistora razli¢itim
gustinama struje i merenjem napona Vg moze se odrediti temperatura. Teorijski
su potrebna samo dva merenja, ali je usled parazitnih otpornosti I, interkonekcija
potrebno izvrsiti bar tri merenja i odrediti temperaturu linearnom regresijom.

Princip merenja temperature je prikazan na slici 72. Mereni napon Vi, pri
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struji polarizacije I; je dat sa:

I;
%ut,i = Rpar[i + V; In T

S

(147)

Slika 72: Princip merenja temperature.

U slucaju kada Ry, — 0 moguce je odrediti temperaturu iz samo dva mere-
nja, dok je u realnosti potrebno izvrsiti bar tri merenja. Temperatura i vrednost

otpornosti interkonekcija Ry, se mogu odrediti iz sistema jednacina:

AVi = Vouz = Voura = Rpar(lo = L) + Vi In 2, (148)

A‘/2 = V;)ut,3 - ‘/out,2 = Rpar(IZS - [2) + ‘/t In %

Merenjem u vise tacaka i linearnom regresijom temperatura se moze tacnije odrediti.

Projektovani pojacavaci snage su fabrikovani u IHP SG25H1 BiCMOS tehno-
logiji. Fotografije jednostepenog i dvostepenog pojacavaca snage su prikazane na
slikama 73 i 74. Povrsina jednostepenog pojacavaca je 0.62 mm? (850x730 pum), dok

je povrsina dvostepenog pojacavaca 0.66 mm? (900x730 um).
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Slika 74: Fotografija dvostepenog pojacavaca.

3.8 Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage

Karakterizacija fabrikovanih pojacavaca snage je izvrsena direktno na stopicama
integrisanih kola u laboratorijama Technische Universitdt Dresden. Merenja su iz-

vrsena koris¢enjem opreme:

o Merna stanica (engl. Wafer Prober) Cascade Microtech PMS,

Mikrotalasne GSGSG sonde Cascade Microtech Infinity 67A,

DC sonde u PGPGP konfiguraciji,

Vektorski analizator mreza Anritsu 37397D,

o Izvor napajanja Agilent 6626A,
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o Generator RF signala Agilent E8257D,
o Analizator spektra Rohde & Schwarz FSU67,

» Koaksijalni kablovi Totoku sa 1.85 mm V konektorima.

Postavka za merenje parametara velikog signala jednostepenog pojacavaca (PA1)
je prikazana na slici 75. Transformator za pretvaranje jednostranog u diferencijalni
signal je sastavni deo mikrotalasne GSGSG sonde, ali je prikazan odvojeno na slici
radi kompletnosti.
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Slika 75: Postavka za merenje parametara velikog signala PAT.

Integrisano kolo je fiksirano termoprovodnim lepkom na postolje merne stanice
PMS za potrebe merenja. Mikrotalasne i jednosmerne sonde su postavljene na sto-
pice MMIK-a upotrebom mikromanipulatora merne stanice.

Pre pocetka RF merenja izvrsena je karakterizacija slabljenja kablova i mikro-
talasnih sondi merenjima na kalibracionom supstratu. Napon napajanja Voo je
postavljen na nominalnu vrednost od 3.3 V, dok je kontrolni napon V. podesen
tako da ukupna struja izlaznih tranzistora ima nominalnu vrednost od 78 mA.

Merenje temperature integrisanog kola je izvrseno bez RF ulaznog signala, posto
je u tom slucaju maksimalna disipacija. Struja polarizacije diodno povezanog tran-
zistora I je postavljana na vrednosti 0.5, 1.0 i 1.5 mA i meren je napon Vgg pri spo-
ljasnjoj temperaturi od 25°C. Izracunata vrednost temperature izlaznog kaskodnog
tranzistora PA1 bez ulaznog signala je 74°C, koja je za 9°C visa od pretpostavljene.

Merenje parametara velikog signala je izvrSeno na ucestanosti od 61.5 GHz, koja
je centar opsega ucestanosti u 60 GHz ISM opsegu. Snaga ulaznog signala je pove-

¢avana za po 1dB u opsegu od -15 dBm do 10 dBm i merena je izlazna snaga na
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Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage

analizatoru spektra i struja izvora za napajanje. Ulazna i izlazna snaga su korigo-
vane za iznos gubitaka kablova i sondi, tako da predstavljaju snage na stopicama
integrisanog kola.

Zavisnost izmerene izlazne snage PA1 na ucestanosti od 61.5 GHz u funkciji
ulazne snage je prikazana na slici 76. Na istoj slici prikazani su i rezultati simulacija
sa elektromagnetskim (EM) i ekstrahovanim (EK) modelom lokalnog povezivanja
kaskodnog tranzistora. Simulacija izlazne snage sa EM modelom se veoma dobro
poklapa sa rezultatima merenja. Razlika od 5 dB u merenoj i simuliranoj izlaznoj
snazi za EK model jasno pokazuje vaznost particionisanja modela pojacavaca snage

i elektromagnetske simulacije lokalnog povezivanja.

20

-5 0 5 10
Py, [dBm]

Slika 76: Poredenje rezultata merenja i simulacije sa EM i EK modelom za PA1.

Parametri velikog signala pojacavaca snage se preracunavaju iz ulazne snage P,

izlazne snage P, 1 potrosnje Phc = Voclc. Pojacanje za veliki signal G je dato sa:
G =P,y — P (149)

Kolektorska efikasnost 7 je data sa:

Pout
= 150
=P (150)
PAF efikasnost je data sa:
Pout - Pl
PAE = ——— (151)
Ppc
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Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage

Izracunate vrednosti parametara velikog signala PA1 su prikazane na slici 77.

G [dB], Poyt [dBm]

-16 -14 -12 -10 -8 —6 -4 =2 0 2 4 6 8 10
Py, [dBm]

Slika 77: Rezultati merenja parametara velikog signala PA1
na ucestanosti od 61.5 GHz.

Pojacanje za veliki signal G opada sa pove¢anjem ulazne snage usled nelinearnosti
tranzistora i strujno-naponskih ogranic¢enja. Izmereno pojacanje G PA1l za ulaznu

snagu od -15 dBm odgovara pojacanju za mali signal i iznosi

Glp,——15 apm = 14.2 dB. (152)

Ulazna snaga pri kojoj pojacanje za veliki signal opadne za 1 dB se uzima za
granicu gde pojacava¢ ulazi u rezim kompresije pojacanja. Pojacava¢ PA1 ulazi
u kompresiju pri ulaznoj snazi P, ¢8 = —1 dBm, pri kojoj izlazna snaga iznosi
Py = 12.2 dBm. Izlazna snaga raste sa pove¢anjem ulazne snage iznad Py, ; 4B sve
dok smanjenje pojacanja ne dovede do zasi¢enja. Izmerena izlazna snaga u zasi¢enju
iznosi Poytsat = 17.4 dBm.

Kolektorska efikasnost 77 monotono raste sa povecanjem ulazne snage zbog po-
rasta izlazne snage P,,. Za male vrednosti ulazne snage n i PAFE efikasnosti se
poklapaju, ali se razlikuju kada pojacavac radi u kompresiji usled smanjenja pojaca-
nja. Ovakvo ponasSanje se moze objasniti ¢injenicom da se u izrazu za PAFE uzima
razlika izlazne i ulazne snage, odnosno da zavisi od pojacanja za veliki signal G.

Veza PAE in efikasnosti je data sa:

Pout_Pin 1 Pout 1
pAp =Tt (o L) e (1 ) 153
Poc G) Poc )" (153)

Iz jednacine (153) se vidi da su PAFE i n priblizno isti za velike vrednosti pojaca-

nja. Povec¢avanjem ulazne snage pojacava¢ pocinje da radi u rezimu kompresije, i
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Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage

Tabela 2: Karakteristike PAT1.

Parametar Uslov Vrednost | Jedinica
Voo 3.3 \%
Ic Pn=0 78 mA
|S11] f > 59 GHz <-10 dB
| Sas f=159-64GHz | -3do-5 dB
G f=61.5 GHz 14.2 dB
PAFE max 16.3 %
za 1 dB kompresiju 6.1 %
P u zasi¢enju 174 dBm
za 1 dB kompresiju 12.2 dBm
Tenip P,=0 74 °C
Povrsina 0.62 mm?

pojacanje za veliki signal G opada, usled ¢ega se pojavljuje razlika PAE i n.
Izmerena PAFE efikasnost ima maksimum u oblasti kada pojacavac¢ radi u kom-
presiji, sto je i oCekivano. Maksimalna vrednost PAE efikasnosti pojacavaca PA1
iznosi 16.3% pri ulaznoj snazi P, = 8 dBm. PAFE efikasnost pri ulaznoj snazi
P, = —1 dBm, kada PA1 ulazi u rezim kompresije, iznosi 6.1%. Sumarne karakte-
ristike PA1 su date u Tabeli 2.
Merenje parametara velikog signala dvostepenog pojacavaca snage (PA2) je iz-

vrseno mernom postavkom prikazanom na slici 78.

Rohde & Schwarz
Agilent E8257D FSU67

FREQUENDY |3
500000000| 3
POWER o
-20

Cascade Microtech
Infinity 67A

Cascade Microtech
Infinity 67A

Slika 78: Postavka za merenje parametara velikog signala PA2.

106



Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage

Izvori za napajanje Voo 1 Vooe napajaju prvi i drugi stepen PA2 i podeseni su
na nominalnu vrednost od 3.3 V. lako koriste istu vrednost napajanja, stopice za
napajanje su razdvojene da bi se izbegla parazitna sprega kroz napajanje, koja bi
mogla dovesti do oscilovanja. Referentni naponi Vi 1 Vierp su podeseni tako da se
uspostave zeljene struje polarizacije Ic; = 8.7 mA i Igy = 64.4 mA.

Merenja su izvrsena za opseg ulaznih snaga od -28 dBm do 5 dBm, u kome PA2
radi u linearnoj oblasti i kompresiji. Poredenje rezultata merenja i simulacije izlazne
snage PA2 je prikazano na slici 79. Pojacanje za mali signal se moze odrediti kao
G = P, — Py, za vrednosti ulazne snage koje su bar 10 dB manje od tacke 1 dB
kompresije, i iznosi 22.4 dB.

Sa slike 79 se moze videti da je izmereno pojacanje PA2 za mali signal za oko 2 dB
vece od rezultata simulacije. Izmerena izlazna snaga pri kojoj dolazi do kompresije
Pieas ap iznosi 14 dBm, dok je simulacijom dobijeno Py 1 ap = 15 dBm. Snaga u

zasi¢enju je gotovo ista u rezultatima merenja i simulaciji i iznosi 17.1 dBm.

20

| | T eaazeseee
OP1dB = 14 dBm -

OP1dB £ 15 dBm

P,y [dBm]

L‘\’Ierenj a

o o — b

‘Simulacija

-30 —25 —20 ~15 -10 -5 0 5
Py, [dBm]

Slika 79: Poredenje rezultata merenja i simulacije PA2 na ucestanosti od 61.5 GHz.

[zmereni parametri velikog signala PA2 na ucestanosti od 61.5 GHz su prikazani
na slici 80. Ulazna snaga za 1 dB kompresiju iznosi -7.4 dBm, pri kojoj je izlazna
snaga 14 dBm.

Kolektorska i PAE efikasnost se gotovo poklapaju, sto je i ocekivano usled veli-
kog pojacanja. Pojacanje pri saturisanom izlazu iznosi 15 dB, sto je vise nego kod

PAT1 u linearnoj oblasti. Maksimalna PAFE efikasnost je za ulaznu snagu od 0 dBm,
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Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage

G [dB], Pout [dBm]
PAE, n [%)]

—24 —-22 —-20 —-18 —-16 —14 —-12 —-10 -8 —6 —4 —2 0 2
P, [dBm)]

Slika 80: Rezultati merenja parametara velikog signala PA2
na ucestanosti od 61.5 GHz.

kada pojacava¢ radi u rezimu kompresije i iznosi 15.8%, dok za 1 dB kompresiju
iznosi 9.1%. Sumarne karakteristike PA2 su date u Tabeli 3.

Osnovni cilj pri projektovanju dvostepenog pojacavaca snage je poboljsanje iz-
laznog prilagodenja. U tom cilju izvrseno je skaliranje struje polarizacije i izbor
faktora smanjenja snage p > 1. Ulazni stepen je dodat da bi se povecalo pojacanje,

ali je usled skaliranja ukupna struja manja od struje polarizacije PA1.

Tabela 3: Karakteristike PA2.

Parametar Uslov Vrednost | Jedinica
Ve 3.3 \%
Ieq P,=0 8.7 mA
Ieo Pn,=0 64.4 mA
|S11] f > 59 GHz <-10 dB
|Saa| f=59-64 GHz |-6do-10| dB
G f=61.5 GHz 22.4 dB
PAE max 15.8 %
za 1 dB kompresiju 9.1 %
Pyout u zasi¢enju 17.1 dBm
za 1 dB kompresiju 14.0 dBm
Povrsina 0.66 mm?
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Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage

50 52 54 56 58 60 62 64 66 68

Slika 81: Poredenje rezultata merenja |Sqo| PA1 i PA2.

Poredenje rezultata merenja izlaznog prilagodenja je prikazano na slici 81. Sa
slike se moze videti da je prilagodenje poboljsano za 6 dB na centralnoj ucestanosti,
dok je poboljsanje na granicama opsega oko 4 dB.

Rezultati merenja projektovanih pojacavaca snage se dobro poklapaju sa oceki-
vanim vrednostima, Sto ukazuje na tacnost simuliranog modela. Tacnost modela
je postignuta pazljivim particionisanjem i elektromagnetskom simulacijom lokalnog
povezivanja tranzistora. Poredenje rezultata merenja, EM i EK modela jasno po-
kazuje da se uobic¢ajeni nacin projektovanja RF integrisanih kola ne moze direktno
primeniti na projektovanje MMIK-a. Osnovni razlog lezi u veoma visokoj radnoj
ucestanosti od 60 GHz, gde i lokalno povezivanje ima nezanemarljivu elektri¢nu du-
zinu. Upotreba elektromagnetskih simulatora i pravilno particionisanje je stoga od
presudnog znacaja za dobru korelaciju rezultata simulacije i merenja.

Poredenje performansi projektovanih pojacavaca snage sa podacima iz literature
je dato u Tabeli 4.
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Primer koriséenja projektovanog pojacavaca snage u 60 GHz komunikacionom sistemu

Tabela 4: Poredenje rezultata merenja pojacavaca snage sa podacima iz literature.

Referenca PA1 PA2 [111] [112] [113] [114]
Tehnologija 0.25 ym | 0.25 ym | 0.13 um | 0.13 pm | 0.25 pm | 90 nm
SiGe SiGe SiGe SiGe SiGe | CMOS
f |GHz] 61.5 61.5 60.0 60.0 61.0 60.0
Psar [dBm] 17.4 17.1 20.0 23.0 15.5 12.5
Pigp [dBm] 12.2 14.0 13.1 - 14.5 10.2
G [dB] 14.2 224 18.0 20.0 18.8 15.0
PAEax [%) 16.3 15.8 12.7 6.3 19.7 19.3
Povr§ina [mm?] 0.62 0.66 0.98 3.42 0.80 -

3.9 Primer koriséenja projektovanog pojacavaca snage u

60 GHz komunikacionom sistemu

Projektovani pojacavac¢ snage PA1 je koriséen u predajniku komunikacionog si-
stema koji radi u 60 GHz opsegu ucestanosti. Komunikacioni sistem je razvijen u

okviru firme TES Electronic Solutions. Blok dijagram predajnika je prikazan na
slici 82.

ooooooog
O == A

o ST o)

FPGA RIO OOK 5o am (O=C O
modulator

Oi O

o\0 El

oooo oo 180°

Slika 82: Blok dijagram 60 GHz predajnika.

Predajnik se sastoji iz FPGA ploce koja generise sekvencu podataka na izabra-
noj bitskoj brzini prenosa i Salje je OOK modulatoru za 60 GHz-ni opseg putem
RocketIO (RIO) standarda. Signal se zatim pojacava koriS¢enjem PA1 i pretvara
u jednostrani signal na Stampanoj ploci, koji se zatim vodi na V konektor. Deo
predajnika je prikazan na slikama 83 i 84.

Modulator i pojacava¢ snage su montirani na Stampanu plo¢u termoprovodnim

lepkom i povezani zlatnim zicama. Kompezacija Zica za povezivanje na izlazu po-
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Primer koriséenja projektovanog pojacavaca snage u 60 GHz komunikacionom sistemu

Slika 84: Detalj predajnika u 60 GHz opsegu sa PA1.

jacavaca snage je izvedena T mrezom, koja je detaljno objasnjena u odeljku 2.4.
Visestruke zice za povezivanje mase su minimalne duzine, posto je Stampana ploca
projektovana tako da je masa ispod integrisanih kola.

Testiranje predajnika je izvrseno tako sto je 60 GHz signal prenosen na razda-
ljinu od 1 m koriS¢éenjem usmerenih Stampanih antena povezanih na V konektore

predajnika i prijemnika. Prijemnik je napravljen od modifikovanog LNA prikazanog

111



Primer koriséenja projektovanog pojacavaca snage u 60 GHz komunikacionom sistemu

u glavi 4. Modifikovani LNA ima integrisani linearni detektor snage na svom izlazu,
tako da ga je moguce koristiti kao nekoherentni demodulator.

Pseudoslucajna sekvenca (PRBS) duzine 127 bita je generisana od strane FPGA
na razli¢itim bitskim brzinama i meren je dijagram oka na prijemnoj strani. Dija-
gram oka na prijemu za bitsku brzinu od 2 Gb/s je prikazan na slici 85 u gornjem
redu, dok je dijagram oka na predajnoj strani prikazan u donjem redu. Merenja

dijagrama oka su izvrSena u laboratoriji firme TES Electronic Solutions.

b e

-267285ns  AK= 00ps
Hi= -2B7265n= 1MaM=

LeCroy

Slika 85: Izmereni dijagram oka za bitsku brzinu od 2 Gb/s.
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Projektovanje malosumnog pojacavaca

4 Projektovanje maloSumnog pojacavaca

Malosumni pojacavac (engl. Low Noise Amplifier - LNA) se koristi kao prvi
pojacava¢ u komunikacionom sistemu, kao Sto je prikazano na slici 86 za slucaj
pojednostavljenog kvadraturnog homodinog prijemnika. Uloga LNA je da pojaca
primljeni signal sa antene uz Sto manje unosenje dodatnog Suma, odnosno uz mini-
malnu degradaciju odnosa signal-sum. Odnos signal-Sum pojac¢anog i ulaznog signala

se naziva faktor Suma F":

Sin/Nin

F=—— 154
Sout/Nout ( )
koji se Cesto izrazava u decibelima:
Sin/Nin
NF =10log ————. 155
g Sout/Nout ( )

Usled neizbeznog prisustva izvora Suma u komponentama pojacavaca faktor Ssuma

je F'> 1, odnosno NF' > 0, gde bi jednakost vazila u slucaju idealnog pojacavaca.

>
>

&

OO

&

90°

&

Slika 86: LNA u homodinom prijemniku.

Ukupni faktor Suma niza prilagodenih blokova sa pojacanjima G, Gs...Gy i
faktorima suma Fy, F...Fy je dat sa [115]:

F2—1+F3—1 Fy—1

F=F+ ot .
! G1 G1G2 G1G2"'GN71

(156)

Iz (156) se vidi da faktor suma prvog pojacavaca u nizu, odnosno LNA, direktno

doprinosi ukupnom faktoru suma, dok je doprinos ostalih blokova znac¢ajno manji.
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Projektovanje malosumnog pojacavaca

Doprinos faktoru suma pojedinacnog bloka u nizu je umanjen za ukupno pojacanje
prethodnih blokova. Stoga je pozeljno da LNA ima Sto manji faktor Suma, posto
direktno doprinosi ukupnom faktoru suma, ali i da ima sto veée pojacanje kako bi
se umanjio doprinos narednih blokova.

Pregled teorije projektovanja LNA iz postojece literature je prikazan u odeljcima
4.1 - 4.3. Postojeci postupci projektovanja su bazirani na odredivanju struje polari-
zacije jedini¢nog tranzistora za minimalni faktor Suma, i ne uzimaju u obzir uticaj
struje polarizacije na preseénu ucestanost fr. U slucaju MOSFET tranzistora, gu-
stine struja polarizacije po Sirini tranzistora minimalne duzine kanala za minimalni
faktor Suma iznosi 0.15 mA /um, dok za maksimalnu presecnu ucestanost fr iznosi
0.2-0.3 mA /um [92]. Posto su gustine struja polarizacije MOSFET-a bliske, pre-
seCna ucestanost ne odstupa znacajno od maksimalne kada se tranzistor polarise za
minimalni faktor Suma.

Struje polarizacije za maksimalnu presecnu ucestanost i minimalni faktor je-
dini¢nog SiGe tranzistora se znacajno razlikuju. U procesu SG25H1, u kome su
projektovana kola predstavljena u tezi, struja polarizacije jedini¢nog tranzistora za
minimalni faktor Suma iznosi 120 pA, dok struja polarizacije za maksimalnu presecnu
ucestanost fr iznosi 2 mA. Velika razlika u strujama polarizacije ima za posledicu
da tranzistor polarisan za minimalni faktor Suma ima znacajno nizu preseénu uce-
stanost fr od maksimalne, i samim tim malo pojacanje. U kaskodnoj konfiguraciji
smanjenje preseCne ucestanosti ima dramati¢nog uticaja na faktor suma. Da bi
ukupan faktor Suma prijemnika bio sto manji, potrebno je da maloSumni pojacavac
ima $to manji faktor Suma i Sto veée pojacanje (156). Postupak projektovanja ma-
loSumnog pojacavaca, koji uzima u obzir i uticaj smanjenja presecne ucestanosti je
prikazan u odeljku 4.4, i predstavlja doprinos teze.

Detalji fizicke realizacije maloSumnog pojacavaca su dati u odeljku 4.5. Uticaj
tehnoloskih ogranicenja na performanse, razmatran u poglavlju 2, je uzet u obzir.
Utvrdeno je da ogranic¢enja maksimalne i minimalne povrsinske gustine metala imaju
uticaja na karakteristike mikrostip vodova. Pravila projektovanja maksimalne lo-
kalne povrsinske gustine metala zahtevaju regularno prosecanje mase u najnizem
sloju metala M1, koje je u okolini mikrostrip vodova izvrseno rucno. Pravila pro-
jektovanja minimalne lokalne povrsinske gustine metala su manje restriktivna, i
dozvoljavaju da se metal za popunu dovoljno udalji od trake mikrostrip voda. Po-
sebna paznja je posveéena stopicama za povezivanje, posto bi gubici stopice iznad

provodnog supstrata iznosili 0.8 dB na 60 GHz, i time povecali faktor Suma pojaca-
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Dvoportni model Suma pojacavaca

vaca.

Projektovani LNA je fabrikovan i izmeren u laboratorijama Technische Univer-
sitat Dresden, i rezultati merenja su prikazani u odeljku 4.6. Izmereni minimalni
faktor Suma od 5.3 dB [116] je samo 0.3 dB veéi od teorijskog minimuma, koji ne
uzima u obzir gubitke u vodovima i povecanje faktora Suma usled neprilagodenosti.
Rezultati merenja su potvrda primenjene metodologije projektovanja.

Dva primera primene projektovanog LNA su data u odeljku 4.7. U prvom pri-
meru, LNA je upotrebljen u 60 GHz komunikacionom sistemu projektovanom na
Univerzitetu u Ulmu, kojim je demonstrirana brzina prenosa podataka od 3.5 Gb/s
[117]. U drugom primeru, projektovani LNA je modifikovan dodavanjem detektora
snage i upotrebljen u 60 GHz komunikacionom sistemu razvijenom u okviru firme
TES Electronic Solutions. Komunikacioni sistem je koris¢en za prenos podataka
brzinom od 2 Gb/s.

4.1 Dvoportni model Suma pojacavaca

Dvoportni model Suma pojacavaca, prikazan na slici 87, pretpostavlja da se realni
pojacava¢ moze predstaviti beSumnim pojacavacem i ekvivalentnim naponskim i
strujnim generatorima Suma na ulazu. Iz dvoportnog modela se mogu izvesti vazni
zakljucci, kao sto su optimalna impedansa za minimalni faktor suma, kao i koliko

iznosi minimalni ostvarivi faktor Suma.

pojacavac

)
[}
]
[}
' |
[}
; ! ; Besumni :
b)ins | |Ve! in !
| |
| [}
| |
1
[}
I

Slika 87: Dvoportni model sSuma pojacavaca.

Faktor Ssuma za model prikazan na slici iznosi [115]:

F— Nukupno - 11215 + |Zn + Un)/s|2

N; izvora 21215

(157)

U opstem slucaju ekvivalentni izvori naponski i strujni izvori Suma su delimi¢no

115



Dvoportni model Suma pojacavaca

korelisani, tako da je od interesa podeliti ih na nekorelisane i korelisane komponente:
In = e + tu, (158)

Up = Ve + Uy, (159)

gde su indeksima u oznacene nekorelisane i ¢ korelisane komponente. Korelacija 7.

i v. je odredena korelacionom admitansom Y.:
lc = YoUe. (160)

Faktor Suma se sada moze izraziti kao:

2+ |Ye + Y202 + 02|Y.]?

72
bhs

F=1+

(161)

Naponski i strujni generatori Suma se mogu zameniti ekvivalentnim otpornostima i

provodnostima datim sa:

R,o= —% (162)

Ry=——"1—. (163)

Gy = —= (164)

c (165)

Faktor Suma se moze izraziti u funkciji navedenih veli¢ina kao:

+G«HK+Y¥RKHKPm

F=1
G

(166)

Gu+ [(Ge + Go)? + (Be + By)?Re + (G? + B3R,
Gy '

Iz izraza (167) se vidi da faktor Suma zavisi od ekvivalentne admitanse izvora

F=1+

(167)

Y; = G5 + jBs. Parcijalnim diferenciranjem faktora suma F' po Gy i By i resava-

njem sistema jednacina dobijaju se optimalna konduktansa i susceptansa izvora za
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minimalni faktor Suma:

R.B. \? R.B. \?
G m (LY s (5 TPV
Gopt = fe + By et By 168
opt — Rc + Ru ) ( )
R.B.
Byt = —————. 1
pt Rc +Ru ( 69)

Optimalna admitansa generatora Yo, = Gopt +jBopt rezultuje minimalnim faktorom
Ssuma i predstavlja optimalnu vrednost za prilagodenje po Sumu. Antena i vodovi
za povezivanje su karakteristicne impedanse od 50 €2, tako da se u opstem slucaju

oc¢igledno ne moze postiéi istovremeno prilagodenje po snazi i Sumu.

4.2 Dvoportni model Suma bipolarnog tranzistora

Rezultati iz prethodnog odeljka se mogu primeniti na odredivanje parametara
suma bipolarnog tranzistora, kao $to su minimalni faktor Suma i optimalna im-
pedansa izvora. Da bi se rezultati analize dvoportnog modela Suma primenili na
bipolarni tranzistor, potrebno je preslikati sve izvore Suma, prikazane u modelu bi-
polarnog tranzistora na slici 88a, na strujni i naponski izvor suma na prikljucku
baze, kao $to je prikazano na slici 88b.

U pretpostavljenom modelu Suma bipolarnog tranzistora postoje dva strujna
izvora Suma koji modeluju sum sa¢me (enlg. Shot noise) i jedan naponski koji
modeluje termalni Sum otpornosti baze. Fliker (1/f) Sum se ne uzima u obzir
posto je na pretpostavljenoj radnoj ucestanosti zanemarljiv i ne postoji mehanizam
njegovog preslikavanja na radnu ucestanost. Pod pretpostavkom da Milerov efekat
nije izrazen, koja je opravdana u kaskodnoj konfiguraciji, kapacitivnost spoja baza-
kolektor C, se moZe izostaviti.

Komponente suma su date sa [115]:

vE, = 4kTr,, (170)
iy = 241, (171)
2, = 2qlc. (172)

Ekvivalentni strujni i naponski generatori Suma se mogu odrediti iz fizickog mo-

dela. Kratkospajanjem prikljucaka baze i emitora u ekvivalentnom modelu uticaj
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b) Ekvivalentni model Suma bipolarnog tranzistora

Slika 88: Modeli Suma bipolarnog tranzistora.

ekvivalentnog strujnog generatora suma je zanemarljiv, posto je r, < ry, tako da se

je ukupna struja suma u kolektoru:

7 o = U2 G (173)

Zc,ukupno

Ukupna struja suma u kolektoru pri kratkospojenim prikljuccima baze i emitora u

fizickom modelu je:

2 _ o2 _ T 5
Zc,ukupno - Ubn<rn+rbgm) +Zgn, (174)
~vd, oA+ i,
odakle je:
—  2ql
02 = 28 4 4k T, (175)
Im

U slucaju otvorenog prikljucka baze u ekvivalentnom modelu, struja suma kolek-
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Dvoportni model suma bipolarnog tranzistora

tora potice samo od ekvivalentnog strujnog izvora suma, tako da je ukupna struja
suma kolektora:
ie = 12 G- (176)

c,ukupno

Ukupna struja suma kolektora pri otvorenom prikljucku baze u fizickom modelu

iznosi:
R apno = 1o 220 + i (177)
odakle je:
7 =gl + ey (178)

Iz (175) i (178) se moze videti da su komponente ekvivalentnih generatora, koje
poticu od Suma sac¢me kolektora, korelisane posto poticu iz istog izvora. Razdvojene

komponente generatora Suma su date sa:

— _ 2qlc

v2 = ) 179
9an )
v2 = 4kTry, (180)

—  2q1
e (181)

Ym
i2 = 2qlp, (182)

odakle je korelaciona admitansa:
; 2(]210 Yng
i

Aproksimacija Y; ~ joC; pretpostavlja da je ulazna admitansa tranzistora prete-
zno kapacitivna na ucestanostima od interesa. Parametri ekvivalentnog dvoportnog

modela Suma bipolarnog tranzistora su:

G. ~0, (184)
B. = joCs, (185)
2 v 1
R.= & T_ (186)

119



Prilagodenje po Sumu i snazi

v2
C4KT

Ru b, (187)

? IC 9m
= —— = = —. 1
AKT ~ 2VeB 2B (188)

Faktor suma se sada moze izraziti u funkciji parametara bipolarnog tranzistora

Gy

kao [118]:
PR S L
l%“‘1+s+ﬁdm@“o+®ﬁ>+%ﬁ’ (189)
F = FMIN + Zu [(Gs - Gopt)2 + (Bs - BOpt)ﬂ ) (190)

gde su optimalna konduktansa Gy 1 susceptansa B,y u funkciji parametara tran-

, o fgm .1
}/;,opt = Gopt +JBopt ~ m ( ?Tb — _]2) . (191)

Minimalna vrednost faktora sSuma Fyyn zavisi od struje polarizacije, ali i od

zistora dati sa:

otpornosti baze 1, koja kod SiGe HBT tranzistora opada sa porastom struje po-
larizacije. Pri optimalnoj struji polarizacije I¢, za koju Fyun(I¢) ima najmanju
vrednost, doprinos termalnog Suma otpornosti baze r}, se izjednacava sa doprinosom
suma sa¢me kolektorske struje [118].

Izraz (189) pokazuje da minimalni faktor Suma opada sa porastom presecne uce-
stanosti tranzistora fr. Stoga se performanse LNA uvek poboljsavaju sa skaliranjem
tehnologije, za razliku od pojacavaca snage, gde skaliranje moze degradirati perfor-
manse usled smanjenja probojnog napona.

Optimalna susceptansa izvora za minimalni faktor Suma se moze napisati i kao:
Bopy = —0C. (192)

Iz (192) se vidi da je, pod pretpostavkama zanemarljive otpornosti baze r, i pretezno
kapacitivnog karaktera ulazne impedanse tranzistora, optimalna susceptansa za Sum
jednaka ulaznoj susceptansi tranzistora. Poklapanje uslova optimalne susceptanse za
prilagodenje po snazi i Sumu omogucavaju da se postigne istovremeno prilagodenje

po oba kriterijuma.
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4.3 Prilagodenje po sumu i snazi

Prilagodenje po sumu i snazi zahteva da oba uslova budu istovremeno zadovo-
ljena. U prethodnom odeljku pokazano je da optimalna susceptansa za prilagodenje
po Sumu B, istovremeno predstavlja i uslov za prilagodenje po snazi. Optimalna
konduktansa za prilagodenje po sSumu G, se moze podesiti izborom dimenzija tran-
zistora i strujom polarizacije, tako da se postigne prilagodenje na 50 €2 generator.
Medutim, ulazna impedansa bipolarnog tranzistora na visokim ucestanostima je
pretezno kapacitivna bez obzira na dimenzije i polarizaciju, tako da je potrebno
povecati njen realni deo kako bi se moglo posti¢i prilagodenje po snazi.

Prilagodenje po Sumu i snazi se moze posti¢i induktivnom degeneracijom i rednim

kalemom u bazi, kao $to je prikazano na slici 89.

o
i P}

Slika 89: Ulazna impedansa bipolarnog tranzistora sa emiterskom degeneracijom

Povecanje realnog dela impedanse se postize induktivnom degeneracijom:

—J
A
b oC}

ImLe
Cr

+ joL, +

(193)

Vrednost induktivnosti L. se bira tako da realni deo ulazne impedanse bude jednak

otpornosti generatora:

= wTLe- (194)

Korekcija induktivnosti L, usled zanemarivanja Milerovog efekta, je minorna u
kaskodnoj konfiguraciji.
Prilagodenje po snazi na rezistivni generator zahteva da ulazna impedansa Z,

bude realna. Imagirani deo impedanse koja se vidi iz baze Z, iznosi:

J . @
— Rg. 195
an+‘]mT S (195)

Im(Zb) = —
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Redna induktivnost L, potrebna da ponisti imaginarni deo ulazne impedanse iznosi:

1 _Is
o’C, o7

Ly = (196)
Pored prilagodenja po snazi, redna induktivnost L;, umanjuje i imaginarni deo opti-
malne admitanse za prilagodenje po Sumu, ¢ime se postize istovremeno prilagodenje

po sumu i snazi.

4.4 Postupak projektovanja LNA

za 60 GHz opseg ucestanosti

Postupak projektovanja LNA za 60 GHz opseg ucestanosti se moze podeliti na
vise faza, u kojima se razmatraju razliciti aspekti performansi i donose odluke o kom-
promisima. Prva odluka se odnosi na arhitekturu LNA. Izabrana je diferencijalna
dvostepena kaskodna konfiguracija LNA. Diferencijalna konfiguracija je pozeljna po-
sto pruza ve¢u imunost na induktivnost zica za povezivanje u napajanju. Pored toga,
diferencijalna konfiguracija ima 3 dB vec¢u ulaznu snagu za 1 dB kompresiju, usled
podele ulazne snage na dva pojacavaca. Kaskodni pojacavaci imaju dobru reverznu
izolaciju, tako da je tranzistor priblizno unilateralan i moguce je raspregnuti pro-
jektovanje ulazne i izlazne mreze za prilagodenje. Ulazni stepen LNA se projektuje
za minimalni Sum, i ne postoji stepen slobode u podesavanju propusnog opsega,
pojacanja i izlazne snage. Stoga je uveden drugi pojacavacki stepen koji omogucava

da se zadovolje zahtevi za propusnim opsegom i pojacanjem.

4.4.1 Procena parametara tehnologije i

odredivanje dimenzija tranzistora

U odeljku o dvoportnom modelu suma bipolarnog tranzistora navedeno je da po-
stoji optimalna vrednost struje polarizacije jedini¢nog tranzistora, pri kojoj N Fiyin
ima minimalnu vrednost. Vrednost N Fyyn u zavisnosti od struje polarizacije je-

2 odredena

dini¢nog SiGe HBT tranzistora povrsine emitera Ag = 0.21 x 0.84 um
parametarskom simulacijom, je prikazana na slici 90.

Sa slike se moze videti da se minimalna vrednost N Fyn postize za struju pola-
rizacije jedini¢nog tranzistora I = 120 uA. U uobic¢ajenom postupku projektovanja
LNA [115] ovako odredena struja polarizacije bi se skalirala sa dimenzijama tranzi-

stora u ostalim koracima.
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Slika 90: N Fyn jedini¢énog tranzistora u funkciji struje polarizacije.

Medutim, takvim pristupom se ne uzima u obzir odnos radne ucestanosti i pre-
seCne ucestanosti tranzistora fr, kao i zavisnost presecne ucestanosti od struje po-
larizacije. Za razliku od MOS tranzistora, kod kojih su gustine struja polarizacije
po Sirini tranzistora minimalne duzine kanala za minimalno N Fyyy od 0.15 mA /pm
i maksimalno fr od 0.2-0.3 mA/um bliske, kod SiGe HBT tranzistora vrednosti
gustina struja po povrsini emitera su veoma razlicite. Struja polarizacije jedini¢nog
tranzistora za minimalno NFyun iznosi Ic ymy,y = 120 nA, dok struja polariza-
cije za maksimalno fr iznosi I¢ fp,,x = 2 mA. Presec¢na ucestanost fr jedini¢nog

tranzistora u funkciji struje polarizacije je prikazana na slici 91.
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Slika 91: fr jedini¢nog tranzistora u funkciji struje polarizacije.

Pri optimalnoj struji polarizacije Ic np,,y = 120 pA jedini¢ni tranzistor ima pre-

secnu ucestanost oko 70 GHz, koja je neznatno veca od maksimalne radne ucestanosti
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Postupak projektovanja LNA za 60 GHz opseg ucestanosti

u 60 GHz-nom opsegu. Maksimalno ostvarivo pojacanje je malo usled blizine radne
i preseCne ucestanosti, a jos ¢e se smanjiti zbog induktivne degeneracije. Stoga je
potrebno razmotriti da li je optimalna vrednost struje polarizacije u CE konfigura-
ciji zaista pravi pokazatelj ostvarivih vrednosti faktora Suma. U tom cilju odredena
je zavisnost N Fyn u funkciji struje polarizacije kaskodne konfiguracije jedini¢nog

tranzistora, koja je prikazana na slici 92.
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Slika 92: N Fyn jedini¢nog tranzistora u kaskodnoj konfiguraciji u funkciji struje
polarizacije.

Sa slike 92 se vidi da je struja polarizacije za minimalno N Fyn gotovo cetiri puta
veca u kaskodnoj konfiguraciji u odnosu na CE. Povec¢anje faktora suma pri veéim
strujama polarizacije je efekat koji je prisutan u obe konfiguracije. Pri manjim stru-
jama polarizacije presecna ucestanost tranzistora fr se smanjuje, usled cega strujno
pojacanje kaskodnog tranzistora opada. Stujno pojacanje veoma brzo opada kada
je fr tranzistora blizu ili ispod radne ucestanosti, usled ¢ega dolazi do atenuacije
signala i kaskodni tranzistor postaje dominantni izvor suma. Cak i pri velikim stru-
jama polarizacije, kada je presecna ucestanost tranzistora znacajno vec¢a od radne
ucestanosti, strujno pojacanje kaskodnog tranzistora je manje od jedini¢nog, tako
da dolazi do povec¢anja minimalne vrednosti faktora Suma u odnosu na CE slucaj.

Izbor gustine struje polarizacije koja rezultuje minimalnim N Fyqn je optimalan
u pogledu Suma tranzistora, ali se sa slike 92 moze videti da se ¢ak i za dvostuko
vecu struju faktor suma povecava za manje od 0.3 dB. Ovakva zavisnost faktora
suma od struje polarizacije pruza dodatni stepen slobode u projektovanju.

Izraz za optimalnu admitansu generatora (191) sugerise da se izborom dimenzija

tranzistora realni deo Gopy moze podesiti na 1/(50 §2), ¢ime bi se zadovoljio realni
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deo uslova za prilagodenja po Sumu. Dimenzije tranzistora, odnosno broj tranzistora
u paraleli M, se moze odrediti sa slike 93, na kojoj su prikazani optimalni koeficijent
refleksije generatora za minimalni Sum I'yp 1 koeficijent refleksije koji se vidi iz baze

tranzistora ['g na radnoj ucestanosti od 60 GHz u kaskodnoj konfiguraciji.

Slika 93: Sy1 i I'opy u zavisnosti od veli¢ine tranzistora M.

Odredivanje dimenzija tranzistora je jednostavno ukoliko je faktor Suma jedini
parametar od interesa, izborom dimenzija za koji kriva I'o,; sece krug konstantne
otpornosti od 50 €2, sto se desava za M = 7 u prikazanom slucaju. Medutim, uko-
liko je potrebno ispuniti i druge kriterijume, kao Sto su propusni opseg i linearnost,
moguce je napraviti i druge izbore. Pored toga, 'y je frekvencijski zavisno, tako
da je potrebno napraviti izbor koji rezultuje minimalnim faktorom suma u opsegu
ucestanosti od interesa. Na ukupan faktor Suma, pored Suma samog tranzistora,
uticu i gubici ulazne mreze za prilagodenje. Optimizacija performansi po vise kri-
terijuma se mora izvrSiti iterativno dok se ne zadovolje svi kriterijumi, ili dok se ne

nade prihvatljiv kompromis.

4.4.2 Projektovanje LNA

Gustina struje polarizacije, kao i zavisnost ulazne impedanse tranzistora i opti-
malne impedanse izvora za minimalni Sum su razmatrani u prethodnom odeljku. Na
osnovu tih razmatranja izabrani su tranzistori 5 puta ve¢e povrsine od minimalne,

posto se u tom slucaju moze posti¢i dobro prilagodenje po snazi i Sumu. Izabrana
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struja polarizacije prvog stepena, koji je prikazan na slici 94, od 620 uA po jedinic-

nom tranzistoru je veca od struje za minimalno N Fyyn od 400 pA, ali je povecanje

g Veo
m

faktora suma manje od 0.1 dB.

P
Voas 6]
77 Q L~
© >
400 \
ZB
Q I 12°

77 Q

Slika 94: Ulazno prilagodenje LNA.

Veca gustina struje polarizacije je izabrana radi povec¢anja robusnosti dizajna na
varijacije u procesu i temperaturi. Kriva minimalnog ostvarivog faktora suma sa slike
92 je veoma strma za struje polarizacije ispod optimalne vrednosti, kao posledica
naglog smanjenja presec¢ne ucestanosti fr. Performanse LNA bi bile veoma osetljive
na varijacije procesa i temperature ukoliko bi se za struju polarizacije izabrala opti-
malna vrednost struje od 400 pA. Izborom vece struje polarizacije minimalni faktor
suma se neznatno povecava, ali se dobijaju performanse koje su znac¢ajno manje
osetljive na varijacije procesa proizvodnje i temperature.

Vrednost degenerativne induktivnosti u emitoru koja rezultuje realnim delom

ulazne impedanse od 50 €2 iznosi:

Ry 50Q
~ onfr  2m180 GHz

Lg ~ 44 pH. (197)
Potrebna vrednost degenerativne induktivnosti od 44 pH je veoma mala i moze
se realizovati kratkospojenim mikrostrip vodom. Impedansa Z;, koja se vidi na
kraju voda duzine [, karakteristicne impedanse Zj i konstante propagacije B koji je

optere¢en impedansom Zp, je:
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B ZL —|-JZO tan Bl

Zin = 070+ 37, tan Bl (198)

U slucaju kratkospojenog voda impedansa opterec¢enja je Z;, = 0, odakle se
dobija:

Zin = jZo tan Bl = j ZoBl, (199)

gde aproksimacija tan Bl &~ Bl vazi za male elektricne duzine voda. Iz izraza (199)
se vidi da kratkospojeni vod ima induktivni karakter, tako da se moze koristiti za
realizaciju induktivne degeneracije u emitoru. Za karakteristicnu impedansu voda
od 77 2, koja odgovara mikrostrip vodu Sirine 6 um, potrebna elektricna duzina
iznosi 12°.

Ponistavanje ulazne kapacitivnosti se moze postic¢i rednim kalemom u bazi tran-
zistora. Medutim, koris¢enje kalema bi zahtevalo prosecanje globalne mase u metalu
M1, ¢ime bi se dovela u pitanje tacnost modelovanja celog LNA. Ta¢nost modelova-
nja bi mogla da se odrzi elektromagnetskom simulacijom kompletnog lejauta, koja
bi bila veoma zahtevna. Takav pristup bi omoguéio tacnu analizu modela, ali ne i
uvid u moguce kompromise tokom projektovanja.

Ulazno prilagodenje je izvedeno rednim mikrostrip vodom da bi se odrzao uvid
u moguce kompromise i istovremeno odrzala tacnost modelovanja. Osnovni cilj je
bio da se minimizira Sum, tako sto ¢e se optimalna impedansa za minimalni Sum
transformisati u vrednost sto blizu 50 2. Transformacija ulazne impedanse I'g i
optimalne impedanse generatora za minimalni Sum ',y vodovima u emitoru i bazi
je prikazana na slici 95.

Kompletna mreza za ulazno prilagodenje LNA je prikazana na slici 96.

Kapacitivnost stopice za povezivanje i parazitna kapacitivnost raspreznog kon-
denzatora od 500 fF su iskoriséene za formiranje II sekcije.

Drugi stepen LNA kao i mreza za prilagodenje stepena, su projektovani stan-
dardnom metodologijom projektovanja mikrotalasnih pojacavaca. Mreze za prila-
godenje su projektovane tako da se dobije Zeljeno pojacanje od 24 dB i varijacija
pojacanja manja od 1 dB u celom 60 GHz opsegu. Elektricna sema LNA je prikazana

na slici 97.
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Slika 95: Transformacija I'g i I'gps vodovima u emitoru i bazi.
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Slika 97: Elektricna Sema LNA.

128



Fizicka realizacija LNA

4.5 Fizicka realizacija LNA

Uproscéena fizicka realizacija projektovanog LNA je prikazana na slici 98. Poja-
cavac radi u pseudodiferencijalnoj konfiguraciji da bi se umanjio uticaj induktivnosti
Zica za povezivanje u napajanju i masi. Stopice za povezivanje MMIK-a su osmo-
ugaone za RF i kvadratne za ostale signale, dimenzija 60x60 um, i napravljene su
iznad najnizeg sloja metala M1. Stopica iznad metala ima veéu parazitnu kapacitiv-
nost od stopice iznad supstrata, ali gubici stopice iznad supstrata na 60 GHz iznose
oko 0.8 dB [68], i direktno povecavaju faktor suma. Rastojanje centara stopica je
100 um, kako bi se mogle koristiti standardne merne sonde. Raspored signalnih

stopica je izabran tako da odgovara diferencijalnim GSGSG sondama.

o

M

H
;ND
GND
GND
sND

Slika 98: Uprosc¢ena fizicka realizacija LNA.

G

Rasprezni kondenzatori za napajanje su ubaceni ispod centralne linije za napa-
janje kako bi se postigla Sto manja impedansa na radnoj ucéestanosti od 60 GHz.
Mikrostrip vodovi za napajanje su takode povezani na centralnu liniju za napajanje.
U idealnom slucaju zbir struja diferencijalnih grana pojacavaca je konstantan, tako

da bi struje kroz zice za napajanje i masu imale samo jednosmernu komponentu.
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U idealnom slucaju induktivnost zZica za povezivanje ne bi imala uticaj na karak-
teristike pojacavaca, i kondenzatori za rasprezanje napajanja ne bi bili potrebni.
U realnom slucaju uvek postoji neuparenost komponenti, tako da postoji naizme-
nicna komponenta struje napajanja. Rad u nelinearnom rezimu takode prouzrokuje
naizmenicnu komponentu struje napajanja na harmonijskim ucestanostima.

Uticaj popunjavanja metalom na karakteristicnu impedansu je uzet u obzir u
toku projektovanja. Utvrdeno je da metal za popunu dimenzija 5x5 um na rastoja-
nju od 20 pm od trake mikrostrip voda neznatno utice na karakteristiénu impedansu
i gubitke. Litografski postupak koji se koristi u SG25H1 po karakteristicnim dimen-
zijama odgovara 250 nm CMOS procesu, tako da pravila projektovanja nisu previse
restriktivna. Pravila projektovanja o minimalnoj lokalnoj gustini metala od 30%
u prozoru 200x200 um omogucavaju da se metal za popunu adekvatno udalji od
mikrostrip voda.

Pravila o maksimalnoj gustini metala su restriktivnija zbog zahteva da globalna
gustina metala ne sme preéi 80%, dok lokalna gustina na prozoru 35x35 pum ne
sme predi 98%. Oba pravila zahtevaju prosecanje globalne mase u metalu M1,
gde je pravilo o lokalnoj gustini restriktivnije posto zahteva regularno prosecanje.
Prosecanje u okolini mikrostrip vodova je izvrseno rucno, da se ne bi poremetila
putanja povratne struje i time povecala induktivnost voda.

Projektovani LNA je fabrikovan u IHP SG25H1 BiCMOS procesu, i fotografija
je prikazana na slici 99. Dimenzije LNA su 950 x 950 um, odnosno ukupna povrsina

je 0.91 mm?2.

4.6 Rezultati merenja LNA

Karakterizacija fabrikovanog LNA je izvrsena direktno na stopicama integrisa-
nog kola u laboratorijama Technische Universitdt Dresden. Merenja su izvrsena

koris¢enjem opreme:
» Merna stanica (engl. Wafer Prober) Cascade Microtech PM8,
o Mikrotalasne GSGSG sonde Cascade Microtech Infinity 67A,
e DC sonde u PGPGP konfiguraciji,
o Vektorski analizator mreza Anritsu 37397D,

o Izvor napajanja Agilent 6626A,
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Slika 99: Fotografija LNA.

Generator RF signala Agilent E8257D,
« Kalibrisani izvor Suma za 60 GHz opseg Noisecom 5115, ENR = 17.5 dB,

Analizator spektra Rohde & Schwarz FSUG7,

Koaksijalni kablovi Totoku sa 1.85 mm V konektorima.

Integrisano kolo je fiksirano termoprovodnim lepkom na postolje merne stanice
PMS za potrebe merenja. Mikrotalasne i jednosmerne sonde su postavljene na sto-
pice MMIK-a upotrebom mikromanipulatora merne stanice.

Faktor suma LNA se meri indirektno prora¢unom iz drugih izmerenih i poznatih
veli¢ina. Zbog svoje vaznosti, pregled postupka merenja faktora Suma metodom Y

faktora je dat u nastavku teksta.

4.6.1 Merenje faktora Suma metodom Y faktora

Merenje faktora suma metodom Y faktora se moze izvrsiti principskom postav-
kom sa slike 100 [119]. Postavka se sastoji iz kalibrisanog izvora Suma, pojacavaca
¢iji se faktor Suma meri, filtra propusnika opsega ucestanosti i detektora snage. Ekvi-
valentne temperature otpornika T,g i Ty, predstavljaju snagu kalibrisanog izvora
Suma na temperaturi ambijenta od 290 K u isklju¢enom i uklju¢enom stanju. Ka-

librisani izvor Suma ima znacajno vecu spektralnu gustinu snage Suma u ukljuce-
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nom stanju, koja odgovara vecoj ekvivalnentnoj temperaturi Suma, pa se ukljuceno
stanje zove i 'vruée’, dok se iskljuceno zove 'hladno’ stanje. Ekvivalentne tempera-
ture otpornika tipi¢nog kalibrisnog izvora Suma sa diodom u lavinskom proboju su
Tor = 290 K i T,, > 5000 K [120]. Uobicajeno je da se ekvivalentna temperatura
suma Tyg dobija za napon polarizacije kalibrisanog izvora Suma od 0 V, dok se Ty,

dobija pri naponu polariacije od 28 V.

TS Detektor
% snage
TOH
| G B

Slika 100: Principska postavka za merenje faktora Suma metodom Y faktora.

Kalibrisani izvori Suma se karakterisu odnosom dodatnog Suma (engl. Ezcessive

Noise Ratio - ENR) na temperaturi ambijenta Ty = 290 K kao:

Ton - To
ENR = 10log % [dB]. (200)
0

Merenje faktora Suma metodom Y faktora se izvrSsava u dva koraka. U prvom

koraku se meri snaga Suma pri isklju¢enom izvoru suma, koja je data sa:
Nog = kTog BG + Nina, (201)
gde je deo snage Suma koji potice od LNA:
Nina = kKTina BG. (202)
U drugom koraku se meri snaga Suma pri uklju¢enom izvoru suma, koja je data sa:
Non = kTon BG + Nina- (203)

Snaga Suma u zavisnosti od temperature izvora Suma je prikazana na slici 101.
Odnos snaga Suma pri uklju¢enom i isklju¢enom izvoru Suma se naziva Y fakto-

rom:

NOI’l

Y = )
Noff

(204)
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N [VV} A

Non = kTonBGLNA + Nina

Nogt = kTox BGina + NLNa

Nina = KTinaBGLna

Slika 101: Snaga Suma u zavisnosti od ekvivalentne temperature izvora.

Na osnovu izmerenog Y faktora moze se izracunati temperatura LNA:

1 on Yl off

Faktor suma se moze izraziti u funkciji ekvivalentne temperature Suma kao:

T;
F="22 0 (206)
Ty
odnosno u decibelima kao:
B TiNa
NF =10log CE +1]. (207)
0

Kombinovanjem (200), (205) i (207) dobija se izraz za faktor Suma pojacavaca:
NF = ENR — 10log(Y —1) [dB]. (208)

Iz izraza (208) se vidi da ta¢nost merenja faktora Suma metodom Y faktora direktno
zavisi od tacnosti EN R, odnosno od tacnosti karakterizacije kalibrisanog izvora

suma.

4.6.2 Rezultati merenja

Pre pocetka RF merenja izvrsena je karakterizacija slabljenja kablova i mikro-
talasnih sondi merenjima na kalibracionom supstratu. Napon napajanja Voc je
postavljen na nominalnu vrednost od 2.7 V, dok je kontrolni napon V., podesen

tako da ukupna struja LNA ima nominalnu vrednost od 22 mA.
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Postavka za merenje parametara velikog signala LNA je prikazana na slici 102.
Transformator za pretvaranje jednostranog u diferencijalni signal je sastavni deo

mikrotalasne GSGSG sonde, ali je prikazan odvojeno na slici radi kompletnosti.

Rohde & Schwarz

Agilent E8257D FSU67

FREDUENCY |2 3
500000000|2

8

H

H

oooo
oooo
oooo
oooo
oo

o
0000

POWER
-20

[
o
[

o

Cascade Microtech
Infinity 67A

Cascade Microtech
Infinity 67A

Slika 102: Postavka za merenje parametara velikog signala LNA.

Prvo merenje postavkom sa slike 102 je izvrseno da bi se utvrdilo da li je LNA
stabilan. Oscilacije se mogu javiti u radnom opsegu ucestanosti u kome LNA ima
veliko pojacanje, ali i na znacajno nizim ucestanostima usled nestabilnosti kola za
polarizaciju. Izmereni spektar izlaznog signala LNA u Sirokom opsegu ucestanosti

za ulazni signal na ucestanosti od 61.5 GHz je prikazan na slici 103.

@

=1

| oo

-16@
Center 33.5 GHz 6.7 GHzs Span 67 GHz

Slika 103: Izmereni spektar LNA.

Spektar izlaznog signala LNA sadrzi samo jednu komponentu na istoj ucestanosti

kao i ulazni signal, bez subharmonijskih oscilacija kola za polarizaciju.

134



Rezultati merenja LNA

Merenje parametara velikog signala projektovanog LNA izvrseno je u opsegu
ulaznih snaga od -48 dBm do -18 dBm na ucestanosti od 61.5 GHz. Gubici kablova
i sondi su odredeni u fazi kalibracije, tako da je snaga RF generatora podesavana
da se dobije Zeljena snaga na stopicama integrisanog kola. Zavisnost izlazne snage
P, od ulazne snage P, kao i tacka 1 dB kompresije, su prikazane na slici 104.

Izmerena 1 dB kompresija pojacanja je pri ulaznoj snazi od -22.8 dBm.

TPun = —22.8dBm
: T~

5 i i i i i
it} —45 —10 ~ ) —25 —20

35 —3(
Ay [dBm|

Slika 104: Izmereni Pqg LNA.

Postavka za merenje faktora suma LNA je prikazana na slici 105. Transforma-
tor za pretvaranje jednostranog u diferencijalni signal je sastavni deo mikrotalasne

GSGSG sonde, ali je prikazan odvojeno na slici radi kompletnosti.

Rohde & Schwarz
FSU67

oooo
oooo
oooo
oooo
oooo
oo

.
£ |
5 % 30 dB

Cascade Microtech Cascade Microtech
Infinity 67A Infinity 67A

NC5115

Slika 105: Postavka za merenje faktora suma LNA.

Dodatni pojacavac¢ od 30 dB u postavci sa slike 105 je deo kompleta za merenje
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faktora suma [121]. Pojacava¢ se koristi da bi se eliminisao uticaj faktora Suma
analizatora spektra, kao Sto ¢e biti pokazano.

Faktor Ssuma izmeren metodom Y faktora predstavlja ukupan faktor Suma po-
stavke, iz kojeg je potrebno preracunati faktor Suma LNA. Ukupan izmereni faktor

suma postavke je:

Fasoas — 1 Fspa —1

, 209
GLNA GLNA G30dB ( )

Fukupno = FLNA

gde su Fgsoqp faktor Suma dodatnog pojacavaca, Fsa faktor Suma analizatora spek-
tra, Gpna pojacanje LNA i G3ogp pojacanje dodatnog pojacavaca. Treéi faktor u
izrazu (209) se moze zanemariti, posto se faktor Suma analizatora spektra deli sa
GrnaGsoan, koje je vece od 50 dB. Koriséenjem dodatnog pojacavaca eliminisan je
uticaj faktora Suma analizatora spektra na merenje. Faktor Suma dodatnog pojaca-
vaca Fg3oqp se meri metodom Y faktora bez LNA, tako da se kasnije moze izvrsiti
korekcija faktora Suma LNA.

Faktor suma LNA je izmeren metodom Y faktora, i rezultati u 60 GHz opsegu
ucestanosti su prikazani na slici 106. Srednja vrednost N F' u opsegu ucestanosti od
59 do 64 GHz iznosi 6 dB, uz minimalnu vrednost od 5.3 dB.

10 T T T T T T T T T

LNANF [dB]

0
57 58 59 60 61 62 63 64 65 66
f [CHY]

Slika 106: Izmereni faktor sSuma LNA.

Interesantno je uporediti izmereni faktor Suma sa teorijskim minimumom, koji

je prikazan na slici 92. Teorijski minimum iznosi NF' = 5 dB, koji se postize
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za optimalnu gustinu struje polarizacije, optimalnu admitansu izvora i na jednoj
ucestanosti. Pri tome teorijski minimum ne uzima u obzir gubitke ulazne mreze
za prilagodenje, koji direktno uticu na povecanje faktora suma LNA. Pored toga,
teorijski minimum ne ura¢unava ni povecanje faktora Suma usled neidalnog prila-
godenja, odnosno usled razlike u optimalnoj admitansi izvora za minimalni Sum i
admitanse generatora.

Dvoportni parametri malog signala su izmereni koriséenjem vektorskog analizator
mreza Anritsu 37397D. Izmereni S parametri LNA su prikazani na slikama 107 i

108.

Slika 107: Izmereno S;; LNA.

Ulazno prilagodenje S7; LNA je bolje od -11 dB u celom 60 GHz-nom opsegu
ucestanosti. Izmereno S9; LNA ima varijaciju manju od 1 dB u opsegu ucestanosti
od 10 GHz i pokriva ceo 60 GHz-ni opseg.

Mala varijacija pojacanja pojednostavljuje prijemnik i omogucava koriséenje bit-
skih brzina koje koriste ceo kanal od 2 GHz bez potrebe za digitalnim procesiranjem.
Zahvaljujuéi ravnom pojacanju u opsegu ucestanosti od 10 GHz, moguce je koristiti
i vise kanala istovremeno, sto je takode predvidena opcija u 60 GHz-om opsegu

uCestanosti. Sumarne karakteristike LNA su date u Tabeli 5.
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Sa1 [dB]

26

24 -

22 -

20 -

18

16

52
[/ |GHz]

Slika 108: Izmereno Sy; LNA.

Tabela 5: Karakteristike LNA.
Parametar Uslov Vrednost | Jedinica
Voo 2.7 \Y
Ic 22 mA
|S11] f > 59 GHz <-11 dB
|Sa1| f =615 GHz 24.5 dB
BW 1 dB >10 GHz
NF f =59 -64 GHz 6 dB

min 5.3 dB
I PiaB f =615 GHz -22.8 dBm
Povrsina 0.91 mm?
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4.7 Primer koris¢enja projektovanog LNA u 60 GHz

komunikacionom sistemu

Projektovani LNA je uspesno koris¢en u komunikacionom sistemu za 60 GHz-
ni opseg ucestanosti koji je razvijen na Univerzitetu u Ulmu [117]. Komunikacioni
sistem, ¢iji je deo prikazan na slici 109 se sastoji iz dva integrisana kola - LNA ¢ije
je projektovanje prikazano u ovoj disertaciji i I/Q demodulatora koji je razvijen na
Univerzitetu u Ulmu. Primenom QPSK modulacije komunikacioni sistem je koriséen

za prenos podataka do brzine od 3.5 Gb/s [117].

QW ww-)

i

Slika 109: Projektovani LNA u 60 GHz komunikacionom sistemu.

Projektovani LNA je modifikovan dodavanjem integrisanog detektora snage za
potrebe nekoherentnog prijemnika u 60 GHz-nom opsegu. Modifikovani LNA je
prikazan na slici 110. Nekoherentni prijemik, prikazan na slici 111, je projektovan
u firmi TES Electronics Solutions, i koriséen je za prijem 2 Gb/s PRBS signala i

njegov izlaz je prikazan na dijagramu oka sa slike 85.
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Slika 111: OOK prijemnik sa modifikovanim LNA.
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5 Projektovanje delitelja ucestanosti

Delitelji uc¢estanosti su sastavni deo sintetizatora ucestanosti (slika 112), a samim
tim i svakog komunikacionog sistema. Uloga delitelja uc¢estanosti je da podeli ucesta-
nost signala naponski kontrolisanog oscilatora (engl. Voltage Controlled Oscillator -
VCO). Podeljena ucestanost se zatim poredi sa referentnom u fazno-frekvencijskom

detektoru (PFD), na osnovu ¢ega se vrsi regulacija kontrolnog napona VCO.

frEF —

— fout

PFD

Slika 112: Blok dijagram sintetizatora ucestanosti.

Sintetizatori ucestanosti u milimetarskom opsegu imaju veliki odnos izlazne i
referentne ucestanosti. Na primer, sintetizatoru ucestanosti za homodini predaj-
nik u 60 GHz-nom opsegu, koji koristi referencu ucestanosti od 32 MHz, je potre-
ban odnos deljenja od 1800 do 2000. Sirina kanala od 512 MHz omogucéava da
se delitelj ucestanosti sastoji iz delitelja sa nepromenljivim odnosom deljenja 16
(16 x 32 MHz = 512 MHz) i delitelja sa promenljivim odnosom deljenja za izbor
kanala. U ovakvoj konfiguraciji delitelj sa nepromenljivim odnosom deljenja radi na
ucestanosti nosioca od 60 GHz, dok delitelj sa promenljivim odnosom deljenja radi
na znatno nizoj ucestanosti oko 3 GHz.

Particionisanje delitelja ucestanosti se moze izvrsiti po arhitekturi i tehnologiji,
kao Sto je prikazano na slici 113. Napredni BiCMOS procesi omogucavaju da se
stepeni koji rade na veoma visokim ucestanostima projektuju sa bipolarnim SiGe
tranzistorima, dok se promenljivi delitelj moze projektovati sa CMOS tranzistorima.
Promenljivi delitelj se takode cesto particionise tako da se blokovi koji rade na vi-

sokim ucestanostima, u gigahercnom opsegu projektuju u brzoj CML logici, dok se
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blokovi koji rade na nizim ucestanostima mogu napraviti standardnom CMOS logi-
kom. Particionisanjem po tehnologiji i arhitekturi se, pored tehnicke izvodljivosti,
ostvaruje i niska potrosnja i fleksibilnost. Tehnicka izvodljivost delitelja koji radi na
ucestanosti nosioca je ¢esto kriticna, posto je radna ucestanost cesto samo nekoliko
puta manja od presecne ucestanosti tranzistora fr.

Delitelji ucestanosti se grubo mogu podeliti na cetiri velike grupe [122, 123, 124]:

Staticki delitelj,

o Dinamicki delitelj,

Regenerativni (Milerov) delitelj,

o Delitelj sa injekcionom sinhronizacijom.

v A O
op ! N L |
! Lo Lo .
| 1 | 1 | 1
! b b |
1 ! 1 ! 1 ! -
Jin , ! , —I |_ ! , ! fout
] ] ]
: L L !
1 1 1
: SiGe:1 ! MOS: ! —— MOS |
] ] - ]
i — ILFD' | — COML' CMOS
X0 GHz X CGHz X00 MHz

Slika 113: Particionisanje delitelja ucestanosti po tehnologiji i arhitekturi.

Staticki delitelji ucestanosti - slika 114 - se sastoje od statickih T flip-flopova koji
menjaju stanje na uzlaznu ivicu ulaznog signala [125], i sa stanovista arhitekture
su najjednostavniji. Iviéni flip-flopovi se uglavnom prave od dva D le¢a u raznim
tehnologijama i arhitekturama kao sto su CMOS CML [126] i SiGe ECL [127].
Staticki delitelji rade u opsegu od veoma niskih ucestanosti do maksimalne radne
ucestanosti, pod uslovom da ulazni signal ima dovoljno brzu ivicu i da mreza za
prilagodenje ne ogranic¢ava opseg radnih ucestanosti.

Dinamicki delitelji ucestanosti rade na istom principu kao i staticki, samo Sto
je T flip-flop napravljen od dinamickih leceva. Usled koris¢enja dinamickih leceva
donja radna ucestanost je ogranicena, ali se moze posti¢i manja potrosnja i veca
maksimalna radna ucestanost u istoj tehnologiji u odnosu na staticke delitelje [122].

Jedan od nedostataka dinamickih delitelja je relativno velika snaga ulaznog signala,
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Slika 114: Staticki delitelj ucestanosti.

tipicno iznad 0 dBm, usled ¢ega je u vecini sluc¢ajeva potreban dodatni pojacavac
ulaznog signala. Potrosnja dodatnog pojacavaca moze povecati ukupnu potrosnju
dinamickog delitelja iznad statickog, tako da ostaje samo prednost vece radne uce-
stanosti.

Princip rada regenerativnih, odnosno Milerovih, delitelja ucestanosti je prikazan
na slici 115. Milerov delitelj se moze posmatrati kao sistem sa povratnom spre-
gom gde se ulazni signal mnozi sa svojim subharmonikom. U pocetnom trenutku
subharmonik ne postoji, ali postoji Sum u opsegu ucestanosti filtra propusnika uce-
stanosti. Produkti ulaznog signala i Suma generisu komponente na zbiru i razlici
ucestanosti ulaznog signala i filtra propusnika ucestanosti, koje se putem povratne
sprege pojacavaju (regenerisu), tako da u ustaljenom stanju postoji komponenta
koja je subharmonik ulaznog signala. Odnos deljenja je odreden izborom centralne
ucestanosti filtra propusnika opsega. Na primer, ulazni signal ucestanosti f, se
moze podeliti sa dva izborom centralne ucestanosti od f;/2. U tom sluc¢aju produkti
na izlazu miksera se nalaze na ucestanostima f;/2 i 3fs/2, gde se komponenta na
ucestanosit 3f;/2 potiskuje.

Milerov delitelj se moze koristiti i za mnozenje ucestanosti, izborom centralne
ucestanosti filtra propusnika opsega, u ¢emu lezi i nedostatak ove arhitekture. Da
bi se obezbedilo da je izlazna ucestanost na zeljenom produktu, potrebna je velika
selektivnost filtra propusnika opsega. U suprotnom se moze desiti da izlazni signal
sadrzi vise frekvencijskih komponenti, ali i da ucestanost izlaznog signala bude ne-
stabilna. Selektivni filtar zauzima dosta povrsine, dok u slucaju aktivne realizacije
povecava potrosnju.

Delitelji ucestanosti sa injekcionom sinhronizacijom (engl. Injection Locked Fre-

quency Divider - ILFD) rade na principu sinhronizacije ucestanosti oscilovanja na
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Slika 115: Regenerativni (Milerov) delitelj ucestanosti.

spoljasnju pobudu [128]. Injekciona sinhronizacija je nelinearni dinamicki proces u
kome se sopstvena ucestanost oscilatora menja kako bi se izjednacila sa ucestano-
s¢u injektovane perturbacije. Fenomen injekcione sinhronizacije je univerzalan za
sve oscilatore, ne samo elektric¢ne, i uocen je i kod rojeva svitaca i slabo spregnutih
mehanickih satova koji se u toku vremena sinhronizuju [129]. Proces injekcione sin-
hronizacije u elektri¢nim oscilatorima je prvi put proucavan 1946 godine u literaturi
[130].

Fenomen injekcione sinhronizacije se jos uvek intenzivno proucava na teorijskom
nivou [131, 132, 133], kao i u primenama u deliteljima ucestanosti [134, 135, 136, 137]
i generisanju kvadraturnih signala [138, 139]. Pored Zeljenih efekata u deljenju uce-
stanosti i generisanju kvadraturnih signala, injekciona sinhronizacija se manifestuje
i kroz nezeljene sprege kroz supstrat i nekontrolisano popunjavanje metalom, koje
predstavalju jedno od glavnih ogranicenja performansi homodinih sistema.

Delitelji ucestanosti sa injekcionom sinhronizacijom su u sustini oscilatori koji se
sinhronizuju na spoljasnju pobudu. Efikasnost injekcije signala odreduje potrebnu
ulaznu snagu za korektno funkcionisanje, ali i opseg ucestanosti u kojem delitej radi
[132]. Opseg ucestanosti u kojem delitelj radi je, usled nelinearne prirode procesa
sinhronizacije, funkcija parametara kola i ulazne snage.

Postupak projektovanja delitelja ucestanosti sa 16, kao i rezultati merenja fabri-

kovanog test ¢ipa e biti predstavljeni u narednim odeljcima.
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5.1 Postupak projektovanja delitelja ucestanosti

Delitelj ucestanosti sa 16 se sastoji iz ¢etiri kaskadno vezana injekciono sinhro-
nisana delitelja sa 2, kao Sto je prikazano na slici 116. Da bi se postigla velika
osetljivost na ulazni signal, potrebno je projektovati svaki stepen tako da ima sop-
stvenu ucestanost oscilovanja fy koja je jednaka polovini ucestanosti ulaznog signala.
Posto je delitelj ucestanosti predviden za rad u 60 GHz-om opsegu, pozeljno je da
bude najosetljivi oko 60 GHz, tako da se prvi stepen projektuje da ima fy = 30 GHz,
dok naredni stepeni imaju sukcesivno dvostruko manje ucestanosti oscilovanja. Ula-
zni i izlazni baferi se koriste za aktivno prilagodenje u Sirokom opsegegu ucestanosti

na diferencijalnu impedansu od 100 €2.

+2 =2 +2 =2
fo =30 GHz | fo=15GHz | fo=75GHz | fo=375GHz

Slika 116: Arhitektura delitelja ucestanosti.

Y
Y
Y
Y

Y

Injekciono sinhronisani delitelj ucestanosti sa dva, prikazan na slici 117, se sastoji
iz dvostepenog diferencijalnog ring oscilatora napravljenog od tranzistora Q3 — Q¢ i
diferencijalnog para za injekciju signala (Q; — (). Baferi sa zajednickim kolektorom,
napravljeni tranzistorima )7 i QJg, izoluju ring oscilator od parazitnih kapacitivnosti
povezivanja sa narednim stepenom, ¢ime se dobijaju predvidive performanse.

Pretpostavimo da ulazni signal ne postoji, odnosno da je Vixy = Vin_ = const.
U tom slucaju ring osilator radi na sopstvenoj ucestanosti, koja se moze odrediti
iz linearnog modela sa slike 118 [140]. Dva stepena sa transkonduktansom —gp,
odgovaraju diferencijalnim parovima (3 — Q4 i 5 — Qs u ring oscilatoru, dok stepen
pojacanja —1 odgovara fizickom ukrstanju vodova. Otpornost R predstavlja ukupnu
otpornost koja se vidi iz kolektora tranzistora, i usled velikog strujnog pojacanja
i velikog Erlijevog napona je priblizno jednako otpornosti u kolektoru R¢, odnosno
R =~ R¢. Kapacitivnost C' je zbir svih kapacitivnosti koje se vide iz kolektora,
ukljuc¢ujuci i parazitne kapacitivnosti metala za povezivanje.

Kruzno pojacanje linearnog modela ring oscilatora je dato sa:

Hjo) = — (%) : (210)

Uslov oscilovanja H (jo) = 1 se moze iskazati kao @RC > 1, §to je ekvivalentno sa
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Slika 117: Injekciono sinhronisani delitelj ucestanosti sa dva.

gm R > 1, odakle je ucestanost oscilovanja:

9m
= —. 211
(O} C ( )

Slika 118: Linearni model ring oscilatora.

Uslovi oscilovanja zahtevaju veliku transkonduktansu tranzistora g, kako bi
uslov g, R > 1 bio zadovoljen. U sluc¢aju dvostepenog diferencijalnog ring oscilatora
bipolarne tehnologije imaju znacajnu prednost, poSto bipolarni tranzistori imaju
znacajno vecu transkonduktansu od MOS tranzistora za istu struju polarizacije.
MOS tranzistori imaju veliko g, /Ip u slaboj inverziji, gde je presecna ucestanost fr
znacajno manja od maksimalne, odnosno frgm,/Ip bipolarnih tranzistora je za red

veli¢ine vece, tako da bipolarna realizacija ima veliku prednost po pitanju potrosnje.
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Kako je amplituda oscilovanja odredena strujom polarizacije Icq i otpornoséu
R, a transkonduktansa g, = Icq/Vr, uslov oscilovanja se moze izraziti i kao:
_dcft _ Vamp

ml? = = 1, 212
g Vv v (212)

odnosno da je amplituda oscilovanja znacajno veca od termalnog napona Vr.
U svim stepenima delitelja ucestanosti izabrana je amplituda oscilovanja od

200 mV, ¢ime je postavljen uslov:

‘/;me
Vr

gmR = ~T.T. (213)

Ucestanost oscilovanja oy se moze izraziti u funkciji struje polarizacije kao:

o= 5oL 21
odakle se moze videti da se uc¢estanost moze podesavati strujom polarizacije i ukup-
nom kapacitivnoséu.

Struja polarizacije treba da bude Sto manja, kako bi se minimizovala potrosnja.
Donju granicu struje polarizacije postavljaju parazitne kapacitivnosti tranzistora i
metala za povezivanje. Ukupna parazitna kapacitivnosti koja se vidi u kolektoru
tranzistora iznosi C' = 40 fF, tako da je za sopstvenu ucestanost oscilovanja prvog

stepena delitelja od 30 GHz potrebna struja polarizacije:
Ioq = 200CVy = 4m-30- 107 - 26 - 107 - 40 - 107"° = 392 pA. (215)

Usvojena je vrednost struje polarizacije prvog stepena delitelja Icq od 400 pA.
Potrebna vrednost otpornosti u prvom stepenu delitelja za amplitudu od 200 mV je
R =500 €.

Sukcesivni stepeni imaju sopstvene ucestanosti oscilovanja od 15, 7.5 1 3.75 GHz,
kojima odgovaraju struje polarizacije tranzistora u ring oscilatoru od 200, 100 i
100 pA i otpornosti od 1, 2 i 2 k2. Ucestanost oscilovanja poslednjeg stepena
fo = 3.25 GHz nije podesena skaliranjem struje posto bi se vrednost otpornika od
4 kQ bila srazmerna sa 7 ||75, veé je podesena povecavanjem ukupne kapacitivnosti.
Kapacitivnost koja se vidi iz kolektora tranzistora je povetana dodavanjem MIM
kondenzatora prema masi.

U prisustvu ulaznog signala u ring oscilator se injektuje pobudna struja putem
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diferencijalnog para ()1, (2. Mehanizmom injekcione sinhronizacije oscilator menja
svoju ucestanost tako da osciluje na prvom subharmoniku ulaznog signala [128].
Diferencijalna injekcija signala povec¢ava opseg ucestanosti u kojem delitelj radi, kao
i osetljivost [141].

Projektovani delitelj ucestanosti je fabrikovan u ITHP SG25H1 BiCMOS SiGe
procesu. Detalji fizicke realizacije, kao i rezultati merenja su dati u narednim odelj-

cima.

5.2 Fizicka realizacija delitelja ucestanosti

Uproscena fizicka realizacija projektovanog delitelja ucestanosti je prikazana na
slici 119. Stopice za povezivanje MMIK-a su osmougaone za RF i kvadratne za
ostale signale, dimenzija 60x60 um. Rastojanje centara stopica je 100 um kako bi se
mogle koristiti standardne sonde za merenje. Raspored signalnih stopica je izabran

tako da odgovara diferencijalnim GSGSG sondama.
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GND
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Slika 119: Uproscéena fizicka realizacija delitelja ucestanosti.

Fotografija fabrikovanog delitelja uc¢estanosti je prikazana na slici 120. Dimenzije

delitelja ucestanosti su 535 x 435 pm?, $to odgovara povrsini od 0.24 mm?.
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Slika 120: Fotografija delitelja ucestanosti.

5.3 Rezultati merenja delitelja ucestanosti

Karakterizacija delitelja ucestanosti je izvrsena direktno na stopicama integri-
sanih kola u laboratorijama Technische Universitat Dresden. Merenja su izvrsena

koris¢enjem opreme:
o Merna stanica (engl. Wafer Prober) Cascade Microtech PMS,
o Mikrotalasne GSGSG sonde Cascade Microtech Infinity 67A,
o DC sonde u PG konfiguraciji,
o Vektorski analizator mreza Anritsu 37397D,
o Izvor napajanja Agilent 6626A,
o Generator RF signala Agilent E8257D,
o Analizator spektra Rohde & Schwarz FSU67,
» Koaksijalni kablovi Totoku sa 1.85 mm V konektorima.

Postavka za merenje karakteristika delitelja ucestanosti prikazana je na slici
121. Transformator za pretvaranje jednostranog u diferencijalni signal je sastavni

deo mikrotalasne GSGSG sonde, ali je prikazan odvojeno na slici radi kompletnosti.
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Slika 121: Postavka za merenje delitelja ucestanosti.

Integrisano kolo je fiksirano termoprovodnim lepkom na postolje merne stanice
PMS za potrebe merenja. Mikrotalasne i jednosmerne sonde su postavljene na sto-
pice MMIK-a upotrebom mikromanipulatora merne stanice.

Pre pocetka RF merenja izvrsena je karakterizacija slabljenja kablova i mikro-
talasnih sondi merenjima na kalibracionom supstratu. Napon napajanja Voc je
postavljen na nominalnu vrednost od 3.0 V, pri kojem je izmerena struja napajanja
od 25 mA.

Prvo merenje je izvrSeno sa iskljucenim generatorom signala, kako bi se odre-
dila sopstvena ucestanost oscilovanja. Izmereni spektar izlaznog signala delitelja

ucestanosti sa isklju¢enim generatorom funkcija je prikazan na slici 122.
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Slika 122: Spektar izlaznog signala delitelja ucestanosti bez ulaznog signala.

Spektar izlaznog signala delitelja ucestanosti sadrzi komponentu na 3.782 GHz,
sto odgovara ulaznom signalu ucestanosti od 60.513 GHz. Sopstvena ucestanost

oscilovanja se nalazi u 60 GHz-om opsegu ucestanosti, sto je i bio projektni cilj.
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Osetljivost delitelja ucestanosti je najve¢a u okolini sopstvene ucestanosti osci-
lovanja, odnosno delitelj korektno radi i sa veoma malim snagama ulaznog signala.
Merenje minimalne ulazne snage pri kojoj delitelj korektno radi je izvrseno posta-
vljanjem ucestanosti generatora funkcija u opsegu od 30 do 67 GHz. Snaga ulaznog
signala je smanjivana od -5 dBm sve dok se komponenta na 16 puta manjoj uce-
stanosti ne izgubi iz spektra izlaznog signala. Dijagram minimalne ulazne snage u

zavisnosti od ucestanosti je prikazan na slici 123.
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Slika 123: Minimalna ulazna snaga pri kojoj delitelj ucestanosti radi.

Fazni sum izlaznog signala delitelja ucestanosti je izmeren za ucestanost ulaznog
signala od 61.5 GHz, snage -10 dBm. Merenje je izvrseno analizatorom spektra
FSU67, koji u potpunosti automatizuje postupak. Izmereni fazni Sum izlaznog sig-
nala delitelja ucestanosti je prikazan na slici 124.

Teorijska razmatranja delitelja ucestanosti za injekcionom sinhronizacijom [128]
predvidaju da u blizini nosioca dominira fazni Sum reference, dok na visim ucesta-
nostima dominira Sum oscilatora u delitelju. Drugim rec¢ima, fazni Sum reference se
filtrira niskopropusnim, dok se fazni Sum oscilatora filtrira visokopropusnin filtrom
koji uoblicava sum. Pol prenosne funkcije za uoblicavanje Suma se nalazi na ofsetu
od oko f, ~ 80 kHz od nosioca. Neravnine u faznom Sumu oko 100 kHz se mogu
pripisati razli¢itim pozicijama polova u razlic¢itim stepenima delitelja.

Merenje S parametara delitelja ucestanosti je izvrseno vektorskim analizatorom
mreza Anritsu 37397D. Izmereno ulazno prilagodenje je prikazano na slici 125.

Delitelj ucestanosti radi u veoma Sirokom opsegu ucestanosti za snagu ulaznog
signala ispod -10 dBm, tako da je pogodan za koris¢enje u sintetizatorima uce-

stanosti u homodinim i heterodinim sistemima [142]. U literaturi [143] prikazano
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Slika 124: Fazni Sum izlaznog signala delitelja ucestanosti.
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Slika 125: Sp; delitelja ucestanosti.

je da projektovani delitelj ima gotovo dvostruko Siri opseg ulaznih ucestanosti od
ostalih delitelja ucestanosti u 60 GHz opsegu. Mala ulazna snaga omogucava da se
ulazni signal delitelja moze dobiti 10 dB spreznikom, bez potrebe za dodatnim po-
jacavac¢ima. Ulazni bafer je dobro prilagoden u veoma sSirokom opsegu ucestanosti
zahvaljujuc¢i ulaznom stepenu sa zajednickom bazom. Baferi bi se mogli elimini-
sati ukoliko bi se delitelj integrisao u sintetizator ucestanosti, ¢ime bi se prepolovila
ukupna potrosnja.

Sumarne karakteristike delitelja ucestanosti su date u Tabeli 6.
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Tabela 6: Karakteristike delitelja ucestanosti.

Parametar Uslov Vrednost | Jedinica
Vee 3.0 \Y%
I 25 mA
Potrosnja Ukupno 75 mW
Bez bafera 23.8 mW
Prvi stepen 10 mW
|S11] 40 GHz < f < 67 GHz <-10 dB
Odnos deljenja 16
Opseg ucestanosti Py < 10 dBm 30 - 67 GHz
Fazni Sum Af=1MHz -135 dBc/Hz
fix = 61.5 GHz,Pix = -10 dBm
Povrsina Ukupno 0.24 mm?
Delitelji 116 x 80 um?
Jedan delitelj 58 x 40 um?
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6 Zakljucak

Skaliranje tehnologija omogucava rad na visim ucestanostima, ali i uvodi nova
tehnoloska ogranic¢enja. Pravila projektovanja fizicke realizacije integrisanih kola
odreduju minimalne i maksimalne Sirine, rastojanja i povrsSinske gustine metala i
ostalih slojeva. Ogranicenja su posledica tehnoloskih procesa izrade, kao Sto su
hemijsko-mehanicko poliranje pri planarizaciji i rezolucija litografije, i mehanickih
osobina materijala, tako da ih nije mogucée menjati. Pravilo projektovanja koje odre-
duje minimalnu gustinu metala zahteva dodavanje struktura za popunjavanje koje
nemaju funkciju, ali mogu degradirati performanse ukoliko se njihov uticaj ne uzme
u obzir, odnosno ukoliko se popunjavanje izvrsi na nekontrolisani nac¢in. Ogranicenje
po maksimalnoj gustini zahteva prosecanje metala radi smanjenja mehanickog na-
prezanja i prevelike varijacije debljine metala u toku postupka planarizacije. Nekon-
trolisano prosecanje metala moze promeniti raspodelu struje i samim tim elektri¢ne
karakteristike vodova.

Metodologija projektovanja integrisanih kola u milimetarskom opsegu, koja uz-
ima u obzir tehnoloska ogranicenja, nije podrzana u standardnim softverskim ala-
tima. Standardni softverski alati za projektovanje integrisanih kola proveravaju pra-
vila projektovanja i ekvivalentnost elektricne seme i fizicke realizacije. Ekstrakcija
parazitnih elemenata fizicke realizacije podrazumeva da su komponente i interkonek-
cije sa koncentrisanim parametrima. Provodni supstrat silicijumskog integrisanog
kola se smatra idealno provodnim i koncentrisanim u jednu tacku, ¢ime se zanema-
ruju efekti preslusavanja kroz supstrat. Efekti preslusavanja kroz supstrat i konacne
brzine prostiranja se mogu karakterisati upotrebom elektromagnetskog simulatora,
koji se standardno koristi u klasi¢cnom postupku projektovanja mikrotalasnih kola.
Medutim, veéina elektromagnetskih simulatora ne podrzava poluprovodnicke efekte,
tako da se izolacija inverzno polarisane n jame ne moze simulirati.

Nedostatak metodologije projektovanja integrisanih kola za milimetarski opseg
u okviru softverskih alata se moze resiti koris¢enjem kombinacije postojecih alata.
Projektant u tom sluc¢aju mora izabrati odgovarajuce alate i uociti koja tehnoloska
ograni¢enja mogu uticati na performanse. U pocetnim fazama projektovanja po-
trebno je izvrsiti karakterizaciju uticaja tehnoloskih ograni¢enja izabranog procesa

na peformanse. Rezultati karakterizacije procesa se mogu koristiti za predvidivu
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degradaciju peformansi, ili kao pokazatelj da je potrebno naci alternativno resenje.

Elektromagnetski model celog integrisanog kola je veoma kompleksan i sadrzi
veliki broj portova. Potrebni resursi za simulaciju su na granici mogucénosti stan-
dardnih racunara, i nije jednostavno utvrditi validnost rezultata simulacije. U elek-
tromagnetskom modelu integrisanog kola mogu se uociti dve oblasti: lokalno po-
vezivanje komponenti i vodovi. Lokalno povezivanje komponenti sadrzi veliki broj
metalnih tragova, portova, prosecanja mase i elektri¢no kratkih struktura. Vodovi
su znacajno jednostavniji posto se uglavnom sastoje iz dva metalna sloja i elektri¢no
dugih struktura. Smanjenje slozenosti modela se moze postici particionisanjem mo-
dela na lokalno povezivanje komponenti i vodova, koji je predlozen u tezi. Pored
smanjenja slozenosti, particionisanje elektromagnetskog modela omogucava i raspre-
zanje postupka projektovanja i optimizacije lokalnog povezivanja komponenti i mi-
krotalasnih struktura, uz ocuvanje tacnosti rezultata simulacije. Provera ispravnosti
pristupa particionisanja elektromagnetskog modela je uradena na primeru pojaca-
vaca snage. Odli¢no slaganje rezultata simulacije i merenja su potvrda ispravnosti
primenjene metodologije projektovanja.

Jedan od doprinosa teze je metodologija projektovanja monolitnih mikrotalasnih
integrisanih kola upotrebom kombinacije postoje¢ih softverskih alata. Nova meto-
dologija projektovanja uzima u obzir uticaj tehnoloskih ogranicenja, i oslanja se na
particionisanje elektromagnetskog modela. Prikazana metodologija je primenjena u
postupku projektovanja tri dela komunikacionog sistema: pojacavaca snage, malosu-
mnog pojacavaca i delitelja ucestanosti. Veoma dobro slaganje rezultata simulacije
i merenja su potvrda ispravnosti nove metodologije.

Pored predlozene metodologije projektovanja, doprinos teze se ogleda i u postup-
cima projektovanja pojedinacnih kola. Razmatrana je veza parametara pojacavaca
snage za mali i veliki signal, moguéi kompromisi prilagodenja, izlazne snage i efi-
kasnosti, i predstavlja doprinos teze. Pokazano je da se poboljsanje prilagodenja
u odredenim granicama moze izvrSiti skaliranjem struje polarizacije bez uticaja na
kolektorsku efikasnost, dok se dalje poboljSanje moze izvrsiti samo smanjenjem efi-
kasnosti. Uveden je novi kvantitativni pokazatelj performansi tehnologije pcn, koji
pokazuje odnos maksimalne raspolozive snage i raspolozive snage konjugovano kom-
pleksno prilagodenog pojacavaca. Istovremeno prilagodenje i maksimalna izlazna
snaga se moze ostvariti ukoliko su tehnoloski parametri u odredenom odnosu, koji
je izveden. Novi postupak projektovanja pojacavaca snage, koji uzima u obzir kom-

promise prilagodenja, izlazne snage i efikasnosti, je primenjen u toku projektovanja
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dva pojacavaca snage predvidenih za rad sa signalima ucestanosti oko 60 GHz.

Kola projektovana novom metodologijom su nasla primenu u dva komunikaciona
sistema za 60 GHz-ni opseg ucestanosti. MaloSumni pojacava¢ je upotrebljen u
prijemniku projektovanom na Univerzitetu u Ulmu, koji je koriséen za bezi¢ni prenos
podataka brzinom od 3.5 Gb/s.

Modifikovani maloSumni pojacavac sa integrisanim detektorom snage i pojacavac
snage su upotrebljeni u drugom komunikacionom sistemu za 60 GHz opseg. Predaj-
nik se sastoji od OOK modulatora i projektovanog pojacavaca snage PA1l. Modi-
fikovani malosumni pojacavac se integrisanim detektorom snage radi kao prijemnik
sa nekoherentnom detekcijom, kojim je demonstrirana brzina prenosa podataka od
2 Gb/s.

Projektovani sirokopojasni delitelj ucestanosti radi u opsegu ulaznih ucestanosti
od 30 do 67 GHz sa ulaznom snagom od -10 dBm. Sirok opseg ulaznih u¢estanosti od
37 GHz je, koliko je poznato autoru, gotovo dvostruko veéi od najvecéeg prijavljenog
u literaturi u klasi delitelja ucestanosti sa injekcionom sinhronizacijom.

Verifikacija prikazane metodologije uradena je projektovanjem pojedinacnih blo-
kova u SiGe:C BiCMOS tehnologiji, koji su sastavni deo svakog komunikacionog
sistema. Naredni korak u istrazivanju bi bio integracija celog komunikacionog si-
stema na jednom integrisanom kolu, ukljucujuci i digitalno procesiranje signala.
Alternativne ITI-V tehnologije, kao sto su GaAs, InP i GaN se mogu upotrebiti za
projektovanje blokova prikazanih u tezi. Svaka od navedenih tehnologija ima pred-
nosti i nedostataka: GaAs nudi superiorne performanse mikrotalasnih struktura
usled neprovodnog supstrata, uz veliku radnu ucestanost po prihvatljivoj ceni, ali se
ne moze izvrsiti integracija celog sistema usled nedostatka digitalnih kola male po-
trosnje i velikog stepena integracije; InP nudi najvisu radnu ucestanost usled veoma
velike pokretljivosti elektrona, ali je cena veoma visoka, uz iste nedostatke kao kod
GaAs; GaN nudi najveéi probojni napon, odnosno izlaznu snagu, i radnu tempera-
turu usled najveceg energetskog procepa, ali su procesi sa presecnom ucestanoséu
vecom od 100 GHz malobrojni i uglavnom eksperimentalni. Za svako pojedinac¢no
kolo u SiGe tehnologiji, moguce je napraviti kolo boljih performansi u nekoj od pret-
hodno navedenih. Prednost SiGe u odnosu na GaAs, InP i GaN je kompatibilnost sa
CMOS tehnologijom, moguc¢nost integracije celog sistema na jednom integrisanom
kolu i niska cena. Ukoliko se pokaze potreba, performanse SiGe komunikacionog
sistema se mogu poboljsati koris¢enjem dodatnog specijalizovanog kola u nekoj od

alternativnih III-V tehnologija.
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