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Oppgavetekst

GaAs MMIC teknologi benyttes i stadig sterre grad i komponenter som ligger naer antennai en
radioenhet - bade i infrastruktur-utstyr og pa brukersiden. Dette fordi GaAs-teknologien har god
ytelse bade i lavstgy- og effekt-forsterkere og i antenne-switcher (hgy isolasjon). Etter hvert som
hayere frekvenser tas i bruk i nye tradlgse tjenester antas bruken av GaAs teknologi & gke, og
kunnskaper om design av utstyrsspesifikke komponenter vil bli etterspurt.

Oppgaven er todelt og vil ga ut pa a:

Del 1:

- Lage ferdig utlegg av forsterkeren som ble konstruert i prosjektoppgaven, for produksjon
hos Triquint

- Male og karakterisere denne nar den kommer tilbake fra produksjon.

Del 2:

- Konstruere en lavstrams lavstgyforsterker for 2,4GHz, basert pa konstruksjonen som ble
laget i prosjektoppgaven.

- Vurdere lgsninger for rekonfigurasjon “on-chip” for bruk i flere bénd; 2,4GHz og 5,8GHz
- Lage en full rekonfigurerbar/dualband LNA med gainkontroll

Oppgaven gitt: 17. januar 2008
Hovedveileder: Morten Olavsbraten, IET






Forord

Denne masteroppgaven er skrevet som avsluttende oppgave ved NTNU, og markerer slutten for
mine 5 ar ved Glgshaugen. Oppgaven er en fortsettelse pa arbeidet gjort i prosjektoppgaven hgst
2007, som ble foreslatt av Morten Olavsbraten.

Rapporten tar for seg design av en dualband lavstgysforsterker for bruk i 2,4 GHz- og 5,8 GHz-
bandene. Simuleringsresultater med modeller av reelle komponenter fra TriQuint Semiconductors
bibliotek blir presentert. | tillegg blir ferdig layout av kretser fra prosjektoppgaven ferdigstilt, og
malinger pa fysiske kretser gjort. Forsiden viser bilde av fysisk chip (trinn 1 opp til hgyre, trinn 2 midt
pa til hgyre, og ferdig forsterker ned til venstre).

Jeg vil takke Morten Olavsbraten for veiledning og hjelp til evaluering av resultater, Marius Ubostad
for hjelp til maling av S-parametre og effekt, og Terje Mathiesen for hjelp til maling av stgy.

Trondheim, 30. Mai

Arne Marius Langen



Sammendrag

Lavstgyforsterkeren anses ofte som en av de mest kritiske komponentene i en mobil enhet, da den
skal sgrge for at det mottatte signalet fra antennen blir tatt best mulig vare pa og forsterket uten a
legge til stgy. Dagens tradlgse elektronikkprodukter benytter seg gjerne av flere frekvensband (GSM,
WLAN, WiMAX etc.) og trenger derfor forsterkere som kan operere pa flere enn én frekvens.
Tradisjonelt har dette veert lgst ved a bruke flere forskjellige forsterkere. Denne oppgaven hadde
derimot som formal a finne en forsterker som kunne operere pa to band, 2,4 GHz (WLAN, Bluetooth
etc.) og 5,8 GHz (ekspansjon av 2,4 GHz-bandet).

| denne oppgaven har det blitt gjort simuleringer i Agilent ADS (Advanced Design System) pa hvorvidt
nettverk kan tunes/rekonfigureres ved hjelp av transistorer, eller om passive nettverk matchet til
flere frekvensband er bedre egnet. Resultatene viste at passive nettverk ga lavest stgyfaktor og var
minst plasskrevende pa fysisk chip, ved minst mulig bruk av tid pa design. Jobbing med
rekonfigurerbarhet var mer tidkrevende siden en hele tiden ma ta hensyn til to forskjellige
styrespenninger pa transistor, noe som gjorde optimalisering for to forskjellige frekvenser vanskelig.
Det ble derfor besluttet & designe en dualband forsterker.

Den ferdige totrinns forsterkeren oppnadde til slutt en forsterkning pa 34,4 dB ved 2,4 GHz og 27,8
dB ved 5,8 GHz, med stgyfaktorer pa 1,22 dB ved 2,4 GHz og 1,37 dB ved 5,8 GHz. Mellom trinnene
ble det satt inn et dempeledd, med mulighet for @8 dempe opp til 10 dB (i steg pa 1 dB) i begge
frekvensbandene. Totalt trakk forsterkeren en strgm pa oppunder 50 mA. Med en
forsyningsspenning pa 2 V betyr det at effektforbruket holdt seg under 100 mW.

I tillegg til a designe en dualbandforsterker ble det lagd DRC (Design Rule Check)-godkjent layout av
forsterkeren (og de individuelle trinnene) fra prosjektoppgaven. Etter ferdig produksjon ble det gjort
malinger, som igjen ble sammenlignet med simuleringene. Resultatene viste et noe stgrre enn
forventet avvik fra simuleringer, med en forflytning av maksimal forsterkning opp i frekvens, og ca 10
dB lavere forsterkning enn simulert ved 2,4 GHz. Maksimal forsterkning var ca 26,4 dB ved 2,7 GHz.
Stgymalingene var, til tross for gjentatte forspk og med forskjellige stgykilder, mislykkede.
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1. Innledning

Denne masteroppgaven er skrevet som en fortsettelse pa prosjektoppgave utfgrt hgst 2007 [1] ved
institutt for elektronikk og telekommunikasjon ved Norges teknisk-naturvitenskaplige universitet.
Oppgaven er todelt, hvor det i den fgrste delen designes en lavstrgms lavstgyforsterker for to
frekvensband, 2,4 GHz og 5,8 GHz, og det i den andre delen ferdigstilles en ferdig layout av arbeidet
fra prosjektoppgaven og det deretter blir gjort malinger pa fysisk chip produsert av TriQuint
Semiconductor.

Lavstgyforsterkere er viktige komponenter i alt utstyr som mottar svake signaler, som for eksempel
mobiltelefoner, GPS og barbare pcer. De plasseres helst naer antennen for a unnga at signalet blir
svakere f@r forsterkning, og for a gjgre stgyfaktoren i mottakeren minst mulig (i henhold til Friis’
formel, se [2] s. 189 ). Viktige egenskaper er derfor liten egenstgy i tillegg til hgy forsterkning, og
utgjer hovedproblemene i designdelen av denne oppgaven. | tillegg er det gnskelig & ha et lavest
mulig stremforbruk, siden lavstgyforsterkeren fgrst og fremst er beregnet for mobile enheter med
begrenset batterikapasitet.

Rapporten starter med en innledende teoridel med de mest grunnleggende malene for design og
karakterisering av lavstgyforsterkere. Deretter fglger beskrivelse av designprosessen, med enkelte
resultater av simulering med ideelle komponenter for a vise begrensningene i designarbeidet. Som
en naturlig fortsettelse kommer resultater fra simuleringer pa designarbeidet og maleresultater av
fysisk chip, hvor alt blir kommentert og vurdert fortlgpende. Etter resultatdelen kommer en kort
konklusjon av arbeidet gjort i masteroppgaven, etterfulgt av litteraturreferanser og vedlegg.




2. Teori

2.1. Impedansmatching

| design av lavstgysforsterkere er impedansmatching et viktig tema. Inngangs- og utgangsimpedans
ma tilpasses komponentene som skal bruke forsterkeren, av en eller flere grunner:

» Forhindre refleksjoner. Er ikke komponentene matchet mot hverandre kan potensielt
gdeleggende refleksjoner mellom dem oppsta.
» Maksimere effektoverfgring.

Y

Minimere stgyfaktor.

» Maksimere maksimal effekt ut, med andre ord linearisere (her er det som regel snakk om
mismatching og ikke matching).

» @ke/minke bandbredde. Matchenettverk kan brukes for & gi impedansmatch over stgrre

(eller mindre) frekvensband.

2.1.1. Matching for maksimal effektoverfgring

Maksimal effektoverfgring fra signalkilde til last oppnas hvis inngangsimpedansen pa forsterkeren er
lik den kompleks konjugerte avimpedansen i kilden (dvs. komponenten som er koblet til inngangen),
se [3] s. 205:

Zipn = Z;’.ilde
2.1.2. Matching for optimal stgyfaktor

Generelt er ikke inngangsimpedansen for optimal effektoverfgring den samme som for optimal
stgyfaktor. | stedet finnes en impedans Z,,,; som transistoren bgr se pa inngangen (gate) for a fa
minimum stgyfaktor, F,,;,. Stgyfaktoren til et forsterkertrinn er gitt ved (se [2] s. 190):

|FS _Fopt|2

n 2
(1 - IFS|)2|1 + 1—‘opt|

F = Fpn + 4R

hvor R,, er forsterkertrinnets ekvivalent stgyresistans, [ er refleksjonsfaktoren transistoren ser pa
inngangen (dvs. kilde og eventuelt matchenettverk) og I, er refleksjonsfaktoren ved den optimale
inngangsimpedansen Z,,,. Det vil si minimal stgyfaktor oppnas ved 3 lage et tilpasningsnettverk pa
inngangen, slik at I's = [;.

Stgyfaktoren til en forsterkerkjede er gitt ved Friis’ formel ([2] s. 189), forutsatt

gzt Bl Bl
MGy G1G,  G1G,Gs4

hvor F, er er stgyfaktoren, og G,, er forsterkningen til komponent n i kjeden. Dette kan utnyttes i
design av flertrinns lavstgysforsterkere, ved a lage fgrste trinn med lavest mulig stgyfaktor og hgyest
mulig forsterkning (dvs. holde en gunstig balanse mellom dem).

2.2. S-parametre




For et 2-ports nettverk er S-matrisen definert som ([3] s. 50)

R e 1
S21 S22
Hvor V, er reflektert og V" er innkommende bglge pa port n. Enkelt forklart er S;; refleksjonsfaktor

pa inngangen, S,, refleksjonsfaktor pa utgangen, S,, forsterkning og S;,et mal pa tilbakekobling (for
en forsterker).

2.3. Stabilitet
K-faktoren

Ubetinget stabilitet er en viktig egenskap for alle forsterkere. Et mal pa stabilitet er K-faktoren ([3] s.
202), definert som

1—[8111% = 152212 + |AJ?

K =
2|512521|

hvor |A| = [S11S22 — S125211-
Hvis bade K>1 og |A|<1 (Rollets betingelse) er oppfylt, er forsterkeren ubetinget stabil.
pu-faktoren

For a fa et enklere mal pa ubetinget stabilitet, med bare en betingelse, ble u-faktoren utregnet. Kort
forklart gar det enten ut pa a regne ut avstanden fra senter av smith-kartet til naeermeste
stabilitetssirkel pa utgangen eller naermeste ustabile stabilitetssirkel pa inngangen. P4 denne maten
blir de to kriteriene ved K-faktoren kombinert til en enkel kriterie. Definisjonen sier at hvis ([4] s. 617)

1— 84/
S22 — S11A1+]S12521]

|’1=

er stgrre enn 1 er forsterkeren ubetinget stabil.

2.4. MMIC

Her finnes en oversikt over alle komponenter som er brukt i designet.
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Figur 1: Triquint MMIC lag

Transistor

Figur 2: D-mode transistor i layout

Nederst til venstre pa Figur 1 er tverrsnittet av en pHEMT transistor. For forklaring av virkemate, se
[2] s. 33. Figur 2 viser et overblikksbilde av en depletion mode pHEMT fra layout (enhancement mode
transistor ser helt lik ut, med unntak at den har grgnne fingre i stedet for gule). Gate er den rgde linja
nederst (metall 0), Source er bla (8 rektangulaere biter, i metall 1 og 2) og Drain er den gverste rgde
linja (metall0). Transistoren har forsterking helt opp til 90 GHz. Se Vedlegg i [1] for detaljer og
prosessinformasjon.
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Figur 3: Spole i layout Figur 4: Imaginaer impedans i realistisk spole

Spolene er firkantete spiralspoler, se Figur 3. Metallene 0, 1 og 2 kan brukes. Metall 2 har maksimal
strgmtetthet 18 mA/um (bredde), metall 1 har 9 mA/um og metall 0 har 1,5 mA/um. Bruk av flere lag
for a lage spiralene gker Q-verdien av spolen, siden resistansen da vil minke.

Spolen er for gvrig den komponenten som innehar de st@rste parasittene, og legger begrensning pa
hvor lav stgyfaktor en lavstgysforsterker kan ha (ved bruk pa gate). En viktig egenskap er at
realistiske spoler har en egenresonansfrekvens, hvor spolen bratt gker i induktans og deretter gar
over til a bli kapasitiv. Dvs. spolens induktans er ikke lik for alle frekvenser. Figur 4 viser

imaginaerdelen av impedansen til spolen i Figur 3 (som er 200x200 pm? stor, med linjebredde og
linjeavstand 10 um), og viser tydelig at resonansfrekvensen er ca 15 GHz. Dette er viktig a huske pa
ved design av kretser med spoler, da de potensielt kan fgre til ustabilitet. Spoler som brukes i design
ma ha resonansfrekvens som ligger langt under (flere GHz) resonansfrekvensen.

Kondensator

Figur 5: Kondensator i layout

Kondensatorene er MIM (Metal-Insulator-Metal) kondensatorer, og lages ved bruk av metall 0 (mgrk
rgd farge i Figur 5) og metall 1 (grgnn) med et spesielt dielektrisk lag mellom dem.

Resistans

2 B

Figur 6: Resistans i layout

NiCr




NiCr-resistanser er hgypresisjons tynn-film resistanser (se Figur 6) med en resistans pa 50 Q/kvadrat.
Kontaktplatene (rgd) ligger i metall 0. Maksimal strgmtetthet er oppgitt til 1 mA/um bredde.
Minimum lengde og bredde er 2 um, og maksimal bredde 250 um.

HVR (High Value Resistor)

HVR-resistanser er hgy motstands tynn-film resistanser med en resistans pa 1000 Q/kvadrat.
Maksimal strgmtetthet er oppgitt til 0,15 mA/um. Bredden ma vaere mellom 3 og 250 um, og
lengden minimum 6 pum.

Via
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. . . Figur 8: Substrat via i layout
Figur 7: Tverrsnitt av via g v

De mulige via-hullene er vist i Figur 7. Det er 3 typer: Via 1 (kobler sammen metall 0 og metall 1), Via
2 (kobler sammen metall 1 og metall 2), og Substrat via (kobler sammen alle metallagene helt ned til
substratet og jord). Substrat via opptar et omrade pa 90x90 um” pa den fysiske brikken (se Figur 8).
Via 1 ma minst vaere 2x2 um? og Via 2 minst 3x3 um?”. Maksimal strgmtetthet i via hullene er 3,5
mA/um>.

Probe- og DC-innf@gringspad’er

Dette er ikke standardkomponenter i MMIC, men ngdvendige komponenter for a kunne male pa den
fysiske brikken. Pad’ene kan bare plasseres i retningene nord, @gst, s@r og vest. Dvs. bare 4 prober kan
brukes samtidig ved maling. Det er to typer: probe og DC-innfgring. De to typene er vist i Figur 9 og
Figur 10. Platene som er koblet til substrat via er jord, og de andre er signalplater (den lange
utlgperen i probepad’ene er der for at probene skal fa mest mulig riktig referanseplan ved maling pa
brikke).

Figur 9: Probepad i layout




Figur 10: DC-innfgringspad i layout




3. Design

Her beskrives designprosessen og viktige resultater funnet med ideelle komponenter. Det legges i
mange av delkapitlene vekt pa stgyegenskapene til desighene, mens forsterkning ikke blir nevnt i
samme grad pga at designene gjerne ikke er stabile og komponentverdiene bare illustrative. Begge
trinn er matchet mot 50 Q bade pa inngang og utgang pga at det mellom dem skulle lages et
dempeledd, som ville vaere enklest & lage matchet til 50 Q.

3.1. Reduksjon av strgmforbruk

Med utgangspunkt i resultatene i prosjektoppgaven [1] skulle forsterkerens stremforbruk reduseres.
Det ble derfor bestemt a redusere total DC-strgm med ca en fjerdedel av hva den var i det ferdige
designet i prosjektoppgaven. Pa grunn av de gode resultatene fra prosjektoppgaven med jordet gate
til forspenning, var det ogsa gnskelig a bruke denne enkle metoden i masteroppgaven. For a redusere
strgmforbruket ble derfor transistoren (pHEMT depletion mode) i trinn 1 redusert til en fjerdedel av
arealet i trinn 1 i prosjektet, til 25 um bredde og 3 fingre. Dette ga en DC-strgm i trinn 1 pa ca 16 mA

med en drainspenning pa 2 volt, se Figur 11.
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Figur 11: IV-kar. D-mode transistor, 25um bredde og 3 fingre, jordet gate

Det viste seg derimot senere at denne transistorkonfigurasjonen var meget vanskelig 8 matche
stgymessig (se kapittel 4), sa det ble derfor brukt en transistor med 30 um bredde og 5 fingre. For a
fa lav nok strgm i trinnet ble gatespenningen senket til -0,3 V. IV-kurven ble da som vist i Figur 12.
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Figur 12: IV-kar. D-mode transistor, 30 um bredde og 5 fingre, negativ gatespenning




3.2. Transistor

Her oppsummeres noen viktige egenskaper for de to forskjellige transistorstgrrelsene som er blitt
simulert i trinn 1 av lavstgysforsterkeren. Transistorene er begge pHEMT depletion mode
transistorer.

3.2.1. Stgrrelse 1 (25 um bredde, 3 fingre)

Kurver for minimum stgyfaktor vs. gate- og drainspenning ved 2,4 GHz og 5,8 GHz er gitt i Figur 13 og
Figur 14. Med en jordet gate og en drainspenning pa 2 volt er minimum stgyfaktor ca 0,37 dB ved 2,4
GHz 0g 0,87 dB ved 5,8 GHz.
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Figur 13: Min. stgyfaktor ved 2,4 GHz, liten transistor Figur 14: Min. stgyfaktor ved 5,8 GHz, liten transistor

Kurver for maksimum forsterkning vs. gate- og drainspenning ved 2,4 GHz og 5,8 GHz er gitt i Figur 15
og Figur 16. Jordet gate og drainspenning pa 2 V gir maks. forsterkning pa 23,8 dB ved 2,4 GHz og
20,0 dB ved 5,8 GHz.
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Figur 15: Maks tilgjengelig forsterkning ved 2,4 GHz, liten Figur 16: Maks tilgjengelig forsterkning ved 5,8 GHz, liten
transistor transistor

Av kurvene ovenfor sees det at ved a redusere gatespenningen kunne en oppnadd lavere stgyfaktor,
spesielt ved 5,8 GHz, men at dette ville fgrt til en reduksjon i maksimal forsterkning. Siden
transistoren var beregnet for bruk i trinn 1 skulle en tro at det ville veere lurest a fa lavest mulig
stgyfaktor, men siden det kommer et trinn 2 etterpa er det ogsa veldig viktig med forsterkning.

3.2.2. Stgrrelse 2 (30 um bredde, 5 fingre)

Kurver for minimum stgyfaktor vs. gate- og drainspenning ved 2,4 GHz og 5,8 GHz er gitt i Figur 17 og
Figur 18. Med en gate- og drainspenning pa hhv -0,3V og 2V er minimum stgyfaktor pa 0,32 dB ved
2,4 GHz 0g 0,75 dB ved 5,8 GHz. Altsa noe lavere enn ved den mindre transistoren.
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Figur 17: Min. stgyfaktor ved 2,4 GHz, stor transistor Figur 18: Min. stgyfaktor ved 5,8 GHz, stor transistor
Kurver for maksimum forsterkning vs. gate- og drainspenning ved 2,4 GHz og 5,8 GHz er gitt i Figur 19
og Figur 20. Gatespenning pa -0,3V og drainspenning pa 2V fgrer til at maks. forsterkning ved 2,4 GHz
er 21,2 dB og 17,3 dB ved 5,8 GHz. Dette er noe lavere enn tilsvarende tall for den mindre
transistoren.
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¥ — T T 1 1 T T T 1 2 0 = e b= 1 |
0005101520253035404550 0.0 0.51.0 152025 3035404550
VDS VDS
Figur 19: Maks tilgjengelig forsterkning ved 2,4 GHz, stor Figur 20: Maks tilgjengelig forsterkning ved 5,8 GHz, stor
transistor transistor

3.3. Rekonfigurerbarhet/switching av transistor
3.3.1. Transistoregenskaper

En viktig del av oppgaven var a undersgke om transistorer kunne brukes som switcher for a endre et
matchenettverks inngangs- og utgangsimpedans for bruk pa flere frekvenser. Det ble derfor gjort
simuleringer pa transistorer i parallell og serie med spoler/kondensatorer, for & se om transistorene
kunne brukes til 3 endre induktans eller kapasitans (basert pa det at parallellkobling av spoler og
seriekobling av kondensatorer gir redusert induktans/kapasitans, mens seriekobling av spoler og
parallellkobling av kondensatorer gir gkt induktans/kapasitans). De forskjellige konfigurasjonene er
vist i Figur 21 med ideelle komponenter (bortsett fra transistor). Under de forskjellige figurene er den
ekvivalente induktansen/kapasitansen gitt ved 2,4 GHz og 5,8 GHz med transistoren pa (+1V pa gate)
og av (-2V pa gate).
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Figur 21: Induktanser og kapasitanser for div. spole- og kondensatorkonfigurasjoner

Man ser klart av tallene ovenfor at transistoren ikke fungerer som en ideell bryter. Spesielt godt ser
en dette da transistoren er av ved spole-konfigurasjonene, og pa ved kondensator-konfigurasjonene.
Dette har en enkel forklaring, og det er at transistoren er (svak) kapasitiv. Nar transistoren er pa, dvs.
har en gatespenning pa 1 volt, sa har den en ekvivalent kapasitans mellom drain og source pa 0,50 pF
ved 2,4 GHz. Nar den er av, dvs. gatespenningen er -2 volt, er ekvivalent kapasitans 0,04 pF ved 2,4
GHz. Dette betyr for spolekonfigurasjonene at det dannes parallell- og serieresonanser som her far
resonansfrekvenser ikke langt over 5,8 GHz, og derfor blir resultatet gkt induktivitet ved 5,8 GHz. For
kondensatorkonfigurasjonene blir det feil da transistoren er p3, dvs. gatespenningen er 1 volt, fordi
transistorens ekvivalente kapasitans blir av avgjgrende stgrrelse.

Det bgr ogsa nevnes at transistoren er ganske resistiv (for stgrrelsen i dette eksempelet er
resistansen ca 11 ohm nar transistoren er pa).

Ved 3 endre transistorstgrrelse kan egenskapene ovenfor endres. | eksempelet ovenfor er en ganske
liten transistor brukt, og disse kjennetegnes gjerne ved liten kapasitans mot jord og hgy resistans i
kanalen (virker bra nar de er av). Ved a bruke en stgrre transistor kan resistansen minkes, mens
kapasitansen derimot vil gke (virker bra nar de er pa). Dette blir en avveiningssak.

3.3.2. Inngangsnettverk

Den store utfordringen ved & finne et godt rekonfigurerbart inngangsnettverk var a finne en
nettverkstopologi som passet begge frekvenser, og kunne endres ved bare a endre induktansen eller
kapasitansen til faerrest mulig spoler og kondensatorer. En struktur som viste seg noenlunde brukbar
er gitt i Figur 22. Det lyktes i & finne et nettverk der to av komponentene hadde like verdier (de to
kondensatorene i midten) i de optimale nettverkene for de to forskjellige frekvensene.

Ay A
J. IANE

I— &+

Figur 22: Mulig inngangsstruktur, trinn 1

Den stgrste forskjellen i komponentverdier 13 i spolen, og det er ofte spolen som lager problemer i
inngangsnettverket (steymessig), sa det ble derfor f@rst forsgkt a fa til en rekonfigurerbar induktans.
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Kondensatoren mot inngangen ble satt til en mellomverdi av hva som var optimalt for de to
forskjellige frekvensene.

INN |

. Y
+— | 1
C59 C57
C=1.01382 pF C58  (©=1.29709 pF
C=1.2392 pF

+ .
Figur 23: Ideelt rekonfigurerbart inngangsnettverk med tilfredsstillende egenskaper

Et inngangsnettverk som viste seg a gi tilfredsstillende resultater med ideelle spoler er vist i Figur 23.
Ideelt skal transistoren her enten vare en kortslutning, dvs. pa, eller en apen krets, dvs. av. Siden
ingen transistor viste seg a fungere godt i begge tilfeller (se pa side 11), ble det valgt en mellomting.
Transistoren er ikke spesielt god i noen av tilstandene, men virker slik at begge frekvensbandene vil
tape like mye i ytelse. Fysisk i layout har switche-transistoren Q6 en stgrrelse pa ca 700x130 pm?, og
er derfor meget plasskrevende.

3.3.3. Stgyegenskaper

2.0 2.0
] ] m2 ‘
] 4 req=5.800GHz
7] 1.5 nf(o)=1 135
o, = ] - . m2
o ] ey = ]
.ELZI_ 1.0: %E 1.0
1 -
05- 05
: rT11'2 { m3
Oozollr‘zlslllé]éllélélIa[élla[éllls[c‘lillslérléo OO-IIII'IIIIIIIll![llll]llllllllllllllllfll
20 25 3.0 35 40 45 50 55 6.0
freq, GHz
Figur 24: Stgyfaktor ved bruk av rekonfigurerbart freq, GHz
inngangsnettverk, ved 2,4 GHz Figur 25: Stgyfaktor ved bruk av rekonfigurerbart

inngangsnettverk, ved 5,8 GHz

For a se pa st@yegenskapene til inngangsnettverket ble det simulert mot en transistor med bredde 25
um og 3 fingre, med ideell RF-blokk for innfgring av 2V pa drain og ideell DC-blokk mot utgangen.
Resultatet er vist i Figur 24 og Figur 25, hvor minimum stgyfaktor er gitt ved rgd kurve, mens
oppnadd stgykurve er gitt i blatt. Det sees av figurene at stgymatchen ser ut til a bli veldig smal
(skyldes nok hovedsaklig at det her er simulert med ideelle komponenter), og at transistoren legger
til over 0,2 dB i minimum stgyfaktor sammenlignet med forsterkningstransistoren alene. Ikke
ngdvendigvis et darlig resultat, siden antall spoler er lavt (spoler er gjerne en stor stgysynder i
inngangsnettverk).
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3.4. Dualband-matching, tidlige versjoner

3.4.1. Versjon1

INN v | ) N GATE
’ /1 i Il
-ce3 - - cg4 - - - C85
C=1.01382 C=1.2392 pFC=1.29709 pF

§ L78
L=0.948 nH

y L77
L=4.085 nH

L80
L=0:21nH.

% L79 csE

4 L= nH:I: C=44 pF

Figur 26: Ideelt dualband inngangsnettverk, versjon 1

Med utgangspunkt i inngangsnettverket funnet i kapittel 3.3.2 ble det lagd en enkel lighende versjon
som i stedet for a bruke transistor som switch, brukte parallell- og serieresonanser til 3 lage
kortslutning/apen krets for gnskede frekvenser. Et resulterende inngangsnettverk er vist i Figur 26.
Spolene L80 og L79, sammen med kondensatoren C86, skal her fungere slik at delnettverket
(bestaende av disse komponentene) er apent ved 2,4 GHz og kortsluttet ved 5,8 GHz. Pa denne
maten kan nettverket enkelt finjusteres ved a endre spolen L77 ved 2,4 GHz og ved a endre spolen
L80 ved 5,8 GHz, uten at disse endringene gdelegger matchen ved den andre frekvensen. Et stort
minus er likevel at det krever veldig mange spoler (her: 4), noe som gjerne betyr mye stgy. Spole L77
har ogsa en veldig hgy induktans, noe som kan vaere vanskelig og kanskje umulig a lage slik at
egenresonansen ikke blir for lav.

2.00
1.75-
1.50]
1.254]
1.00]
0.75-
0.50-
0.25-
0.0+
20 25 3.0 35 40 45 50 55 6.0
freq, GHz

nf(2)

NFmin

Figur 27: Stgyfaktor ideelt inngangsnettverk, dualband versjon 1

Stgyegenskapene med dette nettverket pa inngangen er vist i Figur 27 (med samme betingelser som i
kapittel 3.3.3). Det sees at stgymatchen er veldig smal (spesielt ved 2,4 GHz), som i kapittel 3.3.3,
men at den potensielt kan gi lavere stgyfaktor enn ved innswitching med transistor. Dette skyldes i
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hovedsak at transistoren er reell, og at det her bare er brukt ideelle komponenter. Stgyfaktor var
forventet a stige betraktelig ved bruk av reelle spoler.

3.4.2. Versjon 2

INN y | . Y| GATE
i A

7 g
c8é4 : \L - C85 - - ¥ 77

C=1.01382 pF~—" C83 C=1.29709 pF3 | = b
: | C=1.2392pF L5-p33ﬂﬁ .L1_3.7n|-|

. C=4.4pF

[

En annen versjon som var basert pd den samme nettverksstrukturen, men pa parallellkobling av
spoler i stedet for seriekobling, ble ogsa lagd. Denne er vist i Figur 28. Det sees at den ene spolen har
en induktans over 5 nH, noe som ikke ville veere en god Igsning da den mest sannsynlig ville hatt en
ganske lav egenresonans og derfor ikke ville vaere til a stole pa ved 5,8 GHz. Det ble likevel simulert,
for & se om det utgjorde noen stor forskjell sammenlignet med den fgrste versjonen.

Figur 28: Ideelt dualband inngangsnettverk, versjon 2

2.004
1.754
1.50
] 5
1.25 4 ?rqeq=5.SOOGHz
1.00- m2 nf(2)=0.880
E freq=2.400GHz
0.75 nf(2)=0.371
0.504
0.25—_
0.00 IIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIIII
20 25 3.0 35 40 45 50 55 6.0

freq, GHz

nf(2)

NFmin

m
b
"

Figur 29: Stgyfaktor ideelt inngangsnettverk, dualband versjon 2

Stgykurven for inngangsnettverket er vist i Figur 29. Ogsa her kan vi se at matchen er ekstremt smal
ved 2,4 GHz, og at den er sa godt som identisk med den fgrste versjonen.

3.4.3. Endelig versjon

| L
[

c85 S L78 i Lz l ca3
C=0.47999 pF) |=1.46202 n~ ©84 L=1.51364 nH=~ g 70613 pF
C=1.48903 pF I

Figur 30: Ideelt dualband inngangsnettverk, endelig versjon

En siste Igsning ville vaere & prgve a finne et inngangsnettverk som ga stgymatch i begge bandene, og
da var det bare a prgve seg frem ved a sette en kondensator eller spole enten mot jord eller i serie og
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optimalisere mot minimum stgyfaktor. Dette arbeidet var ogsa tidkrevende, men samtidig mye
enklere da det var mulig a bruke optimalisering for a finne de beste komponentverdiene.
Inngangsnettverket som viste seg a fungere for match ved begge frekvensene er vist i Figur 30.

5.00
3. 75—'

o

NE E

SE 2507 —t

< ] ) freq=5.800GHz
125 freq=2.400GHz| |nf(2)=0.887
G nf(2)=0.371
D'DO_""!”"l“"l""I"”["“I""I""
20 25 30 35 40 45 50 55 6.0

freq, GHz

Figur 31: Stgyfaktor ideelt inngangsnettverk, dualband endelig versjon

Nettverkets st@ykurve er gitt i Figur 31. Den skiller seg lite ut fra steykurvene for de andre
dualbandnettverkene, men det kan sees at matchen er noe bredere. Dette kommer antageligvis av at
det her ikke er brukt resonanser, og i tillegg har faerre komponenter (5, mot 7 og 8 i de andre

versjonene).

3.5. Trinn 1, endelig design

Det ble til slutt oppdaget at den minste transistoren lagde en del problemer (se kapittel 4) og var
vanskelig @ matche stgymessig. Derfor ble en st@rre transistor tatt i bruk, og forspent med lavere
gatespenning (se kapittel 3.2.2). En elementaer forskjell fra de to andre inngangsnettverkene var her
at det ogsa ble brukt en svak feedback fra drain til gate. Grunnen til dette var at det var gnskelig a
redusere tapet av gain ved 5,8 GHz, som blir stgrre enn ved 2,4 GHz ved bruk av spole i source (for
stabilitet) pga reelle spolers gkte tap og induktans ved 5,8 GHz. Ved a bruke feedback var malet altsa
a fa en flatere kurve for maksimal forsterkning, men det fgrte ogsa til problemer. Siden feedbacken
var resistiv ble ogsa minimum stgyfaktor en del hgyere, men det viste seg at spolene pa inngangen
derimot ikke fikk en like avgjgrende rolle (som ved uten bruk av feedback).

TRz

R=3000 Ghim
| Vig
3| i
. o |_ P R L83 -
g .. C=0671572pFLBO. . = 73 . =192299 oH.
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Figur 32: Endelig trinn 1, ideelle komponenter

C=0.904371 nF
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Utgangen ble matchet for forsterkning ved begge frekvenser. En ideell versjon av det ferdige trinnet
er vist i Figur 32. Komponentverdier er bare illustrative.

2.0+
] m2
1 m3 freq=5.800GHz
1.5 ffeq=2 400GHz nf(2)=1.093
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@é JN\.m3
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00-|||||||||||||||||||I|||||||||||||||||||
20 25 30 35 40 45 50 55 6.0

freq, GHz

Figur 33: Stgyfaktor trinn 1, ideelle komponenter

Med designet ovenfor ble stgyegenskapene som vist i Figur 33. Det gar klart frem av figuren at
stgymatchen er mye bredere enn i de to andre typene inngangsnettverk, noe som antageligvis
skyldes feedbacken. Minimum stgyfaktor er derimot hgyere ved 2,4 GHz sammenlignet med begge
de andre typene, mens den er lavere enn transistorswitchet ved 5,8 GHz.

3.6. Dempeledd

TRIMM1 TRIMNMZ

R

Figur 34: Enkelt dempeledd

Etter at trinn 1 var ferdig ble det lagd et enkelt dempeledd av to transistorer som skulle fungere som
variable motstander. Den grunnleggende tanken er vist i Figur 34, hvor transistorene fungerer som
ideelle motstander. Dette skulle dempe signalet ut av trinn 1 ved hgyere effekter pa inngangen.

3.7. Trinn 2

Det andre og siste trinnet ble designet med vekt pa bade forsterkning og lav stgyfaktor. Siden det
f@rste trinnet fikk moderat forsterkning, (spesielt ved 5,8 GHz, se kapittel 4.3.2) kunne stgyfaktoren i
trinn 2 fa betydning. | tillegg kan stgyfaktoren bli ganske darlig ved matching for maksimal
forsterkning, samtidig som det gir en liten gkning i forsterkning i forhold til match for minimal
stpyfaktor. Det ble derfor gjort en avveining, med lik vekt pa lav stgyfaktor og hgy forsterkning.

3.7.1. Transistor og forspenning

Det ble valgt a bruke samme transistor som i den endelige versjonen i trinn 1, dvs. en depletion
mode transistor med 30 um bredde og 5 fingre, da transistoren hadde gode egenskaper. For a kunne
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fa hgyest mulig forsterkning, men samtidig lav stgyfaktor (se transistorens stgy- og
forsterkningsegenskaper i kapittel 3.2.2), ble transistoren forspent med jordet gate. Dette er en enkel
Igsning, men kan ha negative fglger i et trinn nummer to siden innsignalet kan vaere hgyt og gjgre at
trinnet gar i metning. Pa en annen side skulle forsterkeren designes med et dempeledd mellom
trinnene, slik at hgye signaler ut fra trinn 1 ville bli dempet og dermed ikke skape problemer.

e R o . e
.0m+ —_—. L
25.0m- ,/f_ Lk |
< / VDS=2.000 |
— 20.0m--—/ IDS.i=32.04m |
@ 15.0m-/ VGS=0.000000
= 10.0mq/
5.00m-/
0.000t—T—T—T—1—T—1 T 11
0.0 0.5 1.0 1.52.0 2.5 3.0 3.5 4.0 45 5.0
VDS

Figur 35: IV-karakteristikk, transistor trinn 2

Figur 35 viser IV-kurven til transistoren. Transistoren fikk en DC-strgm pa ca 32 mA med en
drainspenning pa 2 volt, noe som skulle gi en totalstrgm i forsterkeren pa under 50 mA.
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] Y ] m5
203 i 20 3 _
fus] ] mb m R m5
o ] VDS=2.000 = VDS=2.000 |
G 104 MAG[0}=23.786 g 107 MAGI0]=19.956
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Figur 36: Stgy- og forsterkningskurver for transistor i trinn 2

Stgy- og forsterkningskurver er gjengitt i Figur 36. Disse viser at trinnet optimalt kan oppna en
stpyfaktor pa ca 0,37 dB og en forsterkning pa ca 23,8 dB ved 2,4 GHz, mens tallene er hhv 0,88 dB og
20,0 dB ved 5,8 GHz.

3.7.2. Inngangsnettverk
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Figur 37: Inngangsnettverk trinn 2, ideelt

For a fa en best mulig balanse mellom lav stgyfaktor og hgy forsterkning viste det seg at samme type
inngangsnettverk som ble brukt i trinn 1 var godt egnet. Dette nettverket ga ogsa en enkel innfgring
av jord til gate. Det ble som i det f@rste trinnet brukt feedback mellom drain og gate for ikke a
kompromittere forsterkningen i 5,8 GHz bandet. Nettverket, uten feedback, er vist i Figur 37.

3.7.3. Utgangsnettverk

DRAIN | - Ut
1 — LAASG
c105 | _ 130
C=0.71 pF C106 L=2.26 nH
o I C=0.24 pF -

Figur 38: Utgangsnettverk trinn 2, ideelt

Pa samme mate som i trinn 1 ble det brukt en innfgringsspole for DC til drain, med samme
verdier/stgrrelse. | tillegg ble det brukt et matchenettverk mellom drain og utgangen for a fa hgyest
mulig forsterkning. Med ideelle komponenter ble nettverket som vist i Figur 38.

3.7.4. Stabilitet

CATE 3 | anp —PRAN L90

clor  R2 o S w=5 um -
C=05pF  R=3000 Ohrn s=5 um

Flgur 39: Feedback trinn 2 n=6 :

[1=30 um

Figur 40: Stabilitetsspole ved source, trinn 2

Det ble som nevnt i kapittel 3.7.2 ovenfor brukt feedback mellom drain og source. Denne er vist i
Figur 39. I tillegg var det ngdvendig med en liten spole i source, vist i Figur 40.

3.8. Prosjektoppgave

En del av oppgaven var ogsa a fa ferdig en DRC (Design Rule Check)-godkjent layout av arbeidet som
ble gjort i prosjektoppgaven (totrinns forsterker ved 2,4 GHz i MMIC), slik at dette kunne sendes inn
til produksjon og etter hvert males pa. Dvs. det skulle lages to trinn hver for seg, og de to trinnene

satt sammen til én forsterker. | tillegg skulle disse kretsene males pa etter ferdig produksjon. Ferdig
layout og malingsresultater er gitt i kapittel 4.7 og 4.8. For mer detaljer rundt designet og simulerte

verdier, se [1].
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4. Resultater og vurdering

Her presenteres alle resultater oppnadd ved simuleringer av design med reelle komponenter, og
praktiske malinger gjort pa fysisk chip. Alle reelle spoler som er brukt i designene er kvadratiske.

4.1. Rekonfigurerbarhet/switching av transistor

“INN Y [ P - GATE = Ekvivalent induktans

Cems i ess B |Spole [24GHz | 58GH:
Cc83 | cs4 . . C85 S w=l5um

C=1.01382 pF>~ C=1 2392 pF C=1.29709 pF J s=6um | 77 | 1,76nH | 1,95 nH

(TSR P 01,2302 pF G RO RE § S e T 0.94nH | 0.97 nH
| 1=150 um

FLT77
Ww=17 um
s=6 um
n=15
“11=200 um

Figur 41: Rekonfigurerbart inngangsnettverk, reelle komponenter

Det ble designet reelle spoler (bredde 11, antall viklinger n, linjebredde w og linjeavstand s) for bruk i
inngangsnettverket beskrevet i designdelen kapittel 3.3.2, se Figur 41. | tillegg ble ogsa andre typer
innswitching sa vidt utprgvd med reelle komponenter, dvs. innswitching av spole i serie og
kondensator i serie/parallell, men ingen ga like gode resultater som det som presenteres her. Det ma
likevel presiseres at det var svaert tidkrevende & finne egnede nettverksstrukturer, og at transistoren
i ettertid viste seg a vaere vanskelig med tanke pa stgymatching, slik at resultatene som her gjengis
ikke bgr sees pa som noen fasit for om rekonfigurerbarhet er egnet eller ikke.

Inngangsnettverket ble simulert med samme betingelser som ved ideelle komponenter, i kapittel
3.3.3.

5.000 T T X 7 5.000
m2 | i
4.3754 Treq=2.4DOGHZ! g 4.375+
3.750 nf(2)=2.855 | v 3.750
_e 3.1254 o £ 3.125_\
%E 2.500 élf-pe:=zl4ooe}-| } Q-UE_ 2.500+ x‘““a.____q___
Z 1.875H "W INFmin=1.643"| =2 14,8754
- - [m2- 1
1.250 1230 };Teq=5_sooGHz
0.6254 m5 0.6254 [NFmin=1.819 |
0.000 '...,....l....I..{.l....l....l....l..v. 0.000 4+
20 25 30 35 40 45 50 55 6.0 20 25 3.0 35 40 45 50 556 6.0
freq, GHz freq, GHz
Figur 42: Stpyfaktor for rekonfigurerbart inngangsnettverk, Figur 43: Stgyfaktor for rekonfigurerbart inngangsnettverk,
ved 2,4 GHz ved 5,8 GHz

Stgykurver er vist i Figur 42 og Figur 43 for transistor Q5 hhv AV (gatespenning -2 V) og PA
(gatespenning +1 V). Det gar klart frem at minimum stgyfaktor har steget ganske mye etter
innsetting av reelle spoler (se kapittel 3.3.3); nesten 1 dB ved 2,4 GHz og 0,7 dB ved 5,8 GHz. (Mange
forskjellige geometrier ble prgvd ut pa spolene, men det lyktes ikke a finne bedre spoler med rimelig
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stgrrelse.) Figurene viser ogsa at matchen er ganske darlig, spesielt ved 2,4 GHz. Dette kommer av at
reelle spoler er ganske forskjellige fra ideelle spoler, og nar en samtidig arbeider ved to frekvenser
som en i tillegg ikke kan simulere samtidig (da det er to forskjellige spenninger for switchingen) sa blir
det en meget vanskelig oppgave a fa god match. Endrer en pa én komponent for a fa bedre
egenskaper ved én frekvens, sa er det meget sannsynlig at dette gdelegger for den andre frekvensen.
Men kurvene viser ca hvor lav stgyfaktor det kunne veere mulig @ oppna med denne typen
rekonfigurerbart nettverk (de andre typene ga darligere resultater), og sammenlignet med dualband-
matching var dette ikke konkurransedyktig.

4.2. Dualband-matching, tidlige versjoner

4.2.1. Versjon1

I,NN)I' : L )I GATE Ekvivalent induktans
car l ey 177~ [Spole | 2,4 GHz | 5,8 GHz
C=1.01382pF > C85 " c=1.29709 pF § W=20UM © |77 [091nH |0,94nH
S n=12 | L78 |1,00nH | 1,05nH
= o oum 179 | 0,21nH | 0,21nH
- Jw=15um - | 180 | 4,01nH |[6,06nH
N s=6.um-
n=20 .
11=250 um

L78
3 W=26 um~-L- cgg

S=5.5 UM C=4.4 pF '
F=12 - =R .
11=200umj - - :

Figur 44: Dualband inngangsnettverk, versjon 1 med reelle
komponenter

Figur 44 viser inngangsnettverket med reelle spoler. Observer at disse er veldig plasskrevende, da det
er snakk om 3 spoler som er 170x170 um? eller stgrre. Denne Igsningen er likevel mindre
plasskrevende enn ved det rekonfigurerbare nettverket, hvor switche-transistoren alene krevde et
areal pa 130x700 pm?. Legg merke til spole L80, som har farlig hgy induktans (stor forskjell mellom
2,4 0g 5,8 GHz).

5.00 .
1 W m2
] fr?(gizfso 105G i 5
3.754 e froq=5 800GHz|
E’\f(2_)=2. 5
m
m&
] freq=5.800GHz
| NFmin=1.867
0.0D_[II[[II[IIIIIIIIIII[IIIIIIII'IIII'IIII'III
20 25 3.0 35 40 45 50 55 6.0

freq, GHz

Figur 45: Stgyfaktor for dualband inngangsnettverk, versjon 1
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Stgykurven for inngangsnettverket er vist i Figur 45. Resultatet er lite oppmuntrende, da minimum
stpyfaktor ligger nzer 2 dB ved begge frekvensene. Sammenlignet med det rekonfigurerbare
nettverket er dette en del darligere, spesielt ved 2,4 GHz.

Som ved den rekonfigurerbare versjonen er det ogsa her stor mismatch ved 2,4 GHz. Det virket som
om dette skyldtes parallellresonansen bestaende av L78 og C86, hvor resonansfrekvensen er 2,4 GHz.
Grunnen kan nok vaere at en resonans med en reell spole er i realiteten en ganske darlig resonans, da
den reelle spolen innfgrer en del tap. Dette kan sees i Figur 46 og Figur 47, hvor resonansens real- og
imaginaerdel er vist. Mens ideelle komponenter ville gitt uendelig stor imaginzerdel og 0 i realdelen,
blir her imaginaerdelen ca 0 samtidig som resonansen gar fra a veere induktiv til kapasitiv. Realdelen
er derimot stor, men ikke uendelig, og legger muligens til stgy i stedet for & fungere som en god
parallellresonans. Det ble ikke lagt mer arbeid i 3 finne en bedre match, da det ble funnet nettverk
som ga betraktelig bedre ytelse.

200

600 III2 -
_ ] ;
00— m2 7 mi
100 freq=2.400GHz
1 freq=2.400GHz — ] ; A vy
= xmn—_ real(Zin1)=520 903 = i 1|mag(Z|n1) 0.293
B 300 % 0
[ - -
2 op ] £ 00
100 3
1/ S N S 200 e
5 3 4 5 B 5 2 3 4 5 B
freq, GHz freq, GHz

Figur 46: Resistans i parallellresonans L78 og C86 Figur 47: Reaktans i parallellresonans L78 og C86

4.2.2. Versjon 2

M ———3 Ekvivalent induktans
ggg . l cas ggjmmg 3 Spole | 2,4 GHz 5,8 GHz
- TTc=10792pF 0 - L77 5,03 nH 11,8 nH

:l: T L78 1,03 nH 1,06 nH

L79 |[1,37nH | 1,44nH

Figur 48: Dualband inngangsnettverk, versjon 2 med reelle
komponenter

| Figur 48 er det satt inn reelle spoler i designet fra kapittel 3.4.2, og noen kondensatorverdier har
blitt endret for bedre match.
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NE A freq=2.400GHz
cw 2307 NFcr‘nin=2.898
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] 8
1.25+ freq=5.800GHz
| NFmin=1.713
0.00 4
20 25 30 35 40 45 50 55 60

freq, GHz

Figur 49: Stgyfaktor for dualband inngangsnettverk, versjon 2

Stgykurven for inngangsnettverket er vist i Figur 49. Forskjellen fra resultatet for den fgrste
versjonen er at minimum stgyfaktor har blitt ca 0,7 dB hgyere ved 2,4 GHz, mens den ved 5,8 GHz
har gatt ned litt over 0,1 dB ved 5,8 GHz. Det er ogsa tydelig at steymatchen ved 5,8 GHz er god,
mens den ved 2,4 GHz er ganske darlig. Dette er uansett resultater som er ganske darlige og darligere
enn den f@rste versjonen, med tanke pa minimum stgyfaktor. | praksis vil heller ikke nettverket vaere
en god lgsning da spole L77 har alt for lav egenresonansfrekvens (ca 7,3 GHz) og derfor far sveert
forskjellig induktans ved de to frekvensene, se Figur 50.

6000

4000
2000

ol
2000

imagiZin1)

4000
5000
000

freq, GHz
Figur 50: Reaktans i spole L77

4.2.3. Endelig versjon

INN ) | - : e OATE Ekvivalent induktans
083 . °_W=20 um ca4 L?'T l ces Sp0|e 2,4 GHZ 5,8 GHZ
¢=1.08971 pF 3 s=5um c=1.13946 pPV'ZD um c=0.504874 pF| L77 1,69 nH 1,81 nH
n=14
=209 unzl: } = 14 I L78 1,69 nH 1,81 nH
L 1 11=209 um_L
Figur 51: Dualband inngangsnettverk, endelig versjon med reelle
komponenter

Med reelle spoler ble inngangsnettverket som i Figur 51, hvor ogsa kondensatorene er noe endret for
best mulig match.
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Figur 52: Stgyfaktor for dualband inngangsnettverk, endelig versjon

Stgykurven er gitt i Figur 52, og vi ser na at resultatene er betydelig bedre enn ved de andre
inngangsnettverkene. Det eneste nettverket som har bedre resultat er versjon 2 i kapittel 4.2.2, og
det er bare ved 5,8 GHz (og marginalt). Stgyegenskapene ved 2,4 GHz er derimot mye bedre med
dette designet, samtidig som det bare inneholder 2 spoler (!). Det rekonfigurerbare nettverket hadde
riktignok bare 2 spoler, men der var det ogsa brukt en veldig stor transistor.

Det ble med grunnlag i resultatene i dette kapittelet, og enkelheten ved designmetoden, besluttet a
bruke denne typen matching i det videre designet av forsterkeren. Det var en enorm fordel a kunne
optimalisere nettverk pa en enkel mate, og da switche-transistoren i seg selv var meget
plasskrevende og stgyende ble det besluttet a ikke legge inn rekonfigurerbarhet.

4.3. Trinn 1, endelig design

ﬂ SRC13
L115 ° = VYde=2Y
w=5 um
5=5 um
n=30 =
_ 1=160um
R3
R=4800 Ohm A ] . uT
7T LTTT A
. c8g - w=1lume | oo BT R T I
I ' ,r AAg— : ©=064661 pF 3 5=5 um C=0563158 pFH=11um
Qi =16 s=5um
CQW L L1132 L1412 L cas I_ n
10 um — 5 YY=30um n=14
. C=1.24099 pF7 €92 o W=1L UM w=10.um = C=0.13204 pF L o
T cso2sseesprd S5 Um sssum T 4R ] s | Eroum
n=18 n=15 FL11d
[11=190 UM * 112180 um W=5 um
+ 5=5 um
. =SRC12. . _ o =12, VB
Ydo=-0.3 _ o =65 um
V7 V8
Cvg

Ekvivalent induktans
Spole | 2,4 GHz | 5,8 GHz
L1210 | 1,91 nH | 2,03nH
L111 | 2,37nH | 2,70 nH

1112 | 2,44nH | 2,67 nH

L113 | 3,25nH | 3,96 nH

L114 |(0,36nH | 0,36 nH
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| 1115 [4,66nH [5,78nH |

Figur 53: Endelig trinn 1, med reelle komponenter

Som nevnt i designdelen kapittel 3.1 viste den mindre seg transistoren a vaere darlig stgymessig i
mgtet med reelle spoler, slik at det ble i stedet brukt en stgrre transistor med lavere gatespenning.
Transistoren brukt til forsterkning ble forstgrret til 30 um og 5 fingre, mens den ble forspent med en
gatespenning pa -0,3V. Det ble ogsa lagt inn feedback og en liten spole ved source for a gke stabilitet
uten 3 tape ungdvendig forsterkning ved 5,8 GHz (som forklart i kapittel 3.5). Utgangen ble matchet
med tanke pa forsterkning. Endelig design av trinn 1, matchet til begge frekvensbandene, er vist i
Figur 53. Merk at forspenningen av transistoren skjer pa en enkel mate ved innfgring gjennom to
spoler inngangsnettverket, og at feedbacken er ganske svak (OBS: | figuren er ikke resistans R3 reell.
Det er derimot simulert med en resistans av typen High Value, med bredde 11 um.).

Tabell 1: Spesifikasjoner, trinn 1

2,4 GHz 5,8 GHz
NF (stgyfaktor) 1,18 dB 1,27 dB
Forsterkning (521) 16,9 dB 12,6 dB
1 dB kompresjonspunkt (inneffekt) | -10,7 dBm | -3,2 dBm
Stremtrekk 15,7 mA
DC forsyningsspenning 2,0V
3 dB band 2-3 GHz <6,7 GHz
S11 -8,27 dB -12,2dB
S22 -12,6 dB -17,2 dB
S12 -23,6 dB -20,2 dB
Ubetinget stabil
Kmin (min. stab. faktor) 1,06

Tabell 1 oppsummerer trinnets egenskaper for de to frekvensene.

4.3.1. Stgy
3.0
3 = freq=5.800GHz
. 1.84 freq—_2.4OOGHz Rf(2)=1.270
nf(2)=1.179
= . m8
= . ma
[ .
Z 1.24
0.6 freq=2.400GHz freq=_5._800(3Hz
] NFmin=1.169 NFmin=1.256
0.0

I I I I I I I I I I
1.520253035404550556.0657.0
freq, GHz

Figur 54: Minimum og oppnadd stgyfaktor, trinn 1

Designets stgykurve er gitt i Figur 54. Den viser at stgyfaktoren ved begge frekvenser er bedret med
ca 0,3 dBved 2,4 GHz og ca 0,5 dB ved 5,8 GHz, sammenlignet med stgykurven ved bruk av den
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mindre transistoren (se kapittel 4.2.3). Figuren viser videre at stgyfaktoren er 0,010dB og 0,014 dB
hgyere enn minimum ved hhv 2,4 GHz og 5,8 GHz. Dette er en meget god match med tanke pa at det
er en dualband forsterker med reelle komponenter. Det gar ogsa tydelig frem av figuren av
stgymatchen holder seg brukbart lav over et stort frekvensband, fra 2 GHz til over 7 GHz.

Sammenlignet med tallene for minimum stgyfaktor i selve transistoren, som er gitt i kapittel 3.2.2, er
derimot tallene ikke like gode. Stgyfaktoren er ved 2,4 GHz nesten 0,9 dB og ved 5,8 GHz over 0,5 dB
hgyere enn minimum stgyfaktor gitt av transistoren. Dette har to hovedgrunner. En apenbar grunn
er selvsagt feedbacken, hvor en resistans blir koblet til gate pa transistoren. Den andre
hovedgrunnen er som ved alle reelle design at det er brukt spoler i inngangsnettverket, siden ingen
reelle spoler har null resistans.

4.3.2. Forsterkning

" [m9 i m10
20 m9 Ifreq=2.400GHz freq=5.800GHz
: MAG=18.638 MAG=13.170

o
- % 104 m4 mb
NGO @ freq=2.400GHz freq=5.800GHz
n<< | 5B dB(S21)=16.940 dB(S21)=12.569
o =-E
- 3 0

o 5

_10 [ [ [ [ [ [ [ [ [ I
1520253.0354.0455.0556.06.57.0

freq, GHz

Figur 55: Forsterkningskurver, trinn 1

Figur 55 viser aktuelle forsterkningskurver for trinn 1. Den rosa kurven er oppnadd forsterkning, bla
kurve er maksimalt tilgjengelig forsterkning og r@d kurve er maksimalt tilgjengelig forsterkning ved
minimum stgyfaktor (dvs. ved stgymatch). Som figuren viser sa er forsterkningen ved 2,4 GHz ca 1,7
dB lavere enn maksimal forsterkning, mens den ved 5,8 GHz bare er ca 0,6 dB lavere. Pga. god
stgymatch er ogsa rosa og r@d kurve ganske like ved de to frekvensene. Det som derimot b@r merkes
er at trinnet har forsterkning over et veldig stort frekvensomrade; forsterkningen er over 10 dB fra
litt under 2 GHz til sa vidt over 6,5 GHz. Dette kunne potensielt bli et problem for forsterkeren, men
det ble Igst i trinn 2.

4.3.3. Inngangs- og utgangsmatch

Conjugate Match Load
Impedance if Source
Feflection Coefficient

is Sopt for Minimum MNF

58.629 -]26.023

Power Gain with these
Scurce and Load
Reflection Coefficients

16.967‘

Zopt for NFmin
43,671 -)3.4061 |

;

)
J
¥
W Conjugate match
Zload if source

W
pt impedance is Zopt
o

Figur 56: Kilde- og lastimpedans ved minimum stgyfaktor, ved 2,4 GHz, trinn 1

Zo

*DUT= Device Under Test
(simulated circuit or device)

26



Figur 56 viser noen tall som gir en indikasjon pa hvor god inngangs- og utgangsmatchen ved 2,4 GHz
er. Boksen til venstre viser optimal kildeimpedans, dvs. kildeimpedans for minimum stgyfaktor, og
skulle ideelt veert 50 Q. Det er likevel et ganske lite avvik, noen som ogsa bekreftes ved stgykurven.

Boksen midt i viser optimal lastimpedans, forutsatt at kildeimpedansen er optimal, og skulle ogsa
ideelt veert 50 Q. Helt til hgyre vises hvor hgy forsterkning som ville veert oppnaelig ved optimal kilde-
og lastimpedans, og vi ser at forskjellen fra oppnadd forsterkning (kapittel 4.3.2) er veldig liten (ca
0,03 dB).

Conjugate Match Load

Impedance if Source Pawer Gain with these

) Reflection Coefficient Source and Load
Zopt for NFmin is Sopt for Minimum NF Reflection Coefficients
47.184 +j8.1119 | 43628 +j7 7579 ' 12.476

Figur 57: Kilde- og lastimpedans ved minimum stgyfaktor, ved 5,8 GHz, trinn 1

Figur 57 viser tilsvarende tall for 5,8 GHz, og vi ser ogsa her at det er relativt god stgymatch mot 50
Q. Det kan likevel observeres at faktisk forsterkning er hgyere enn maks forsterkning ved perfekt
stgymatch (ca. 0,1 dB).

Yot Aadiddteatmas

Noise_circleMin
Noise_circles
GAcircles
Noise_circleMin
Noise_circles
GAcircles

Figur 58: Stgy- og forsterkningssirkler i smithkartet, ved 2,4 Figur 59: Stgy- og forsterkningssirkler i smithkartet, ved
GHz, trinn 1 5,8 GHz, trinn 1

Figur 58 og Figur 59 viser hvordan stgy og forsterkning ligger i smith-kartet med tanke pa
kildeimpedans for hhv 2,4 GHz og 5,8 GHz. Det r@de punktet er optimal kildeimpedans, de brune
sirklene viser hvordan stgyfaktoren endrer seg (0,2 dB for hver sirkel) nar kildeimpedansen endres,
mens de bla sirklene viser tilsvarende for forsterkningen (1 dB per sirkel). Figurene viser at optimal
kildeimpedans for stgy ved de to forskjellige frekvensene ligger veldig naer hverandre (og 50 Q, som
ligger ved krysningen mellom den nest minste gra sirkelen og reallinja ca midt i smithkartet).
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4.3.4. Linearitet/effekt

18 Fundamental Output Power, dBm
3 16
2 5
e ]
'.JL:. 14— 0+ m4
= . 5 5 RFpower=-10.700
g 12— RFpower=-10.700 Spectrum[1]=5.249
g 7 dbm(Vlcad[1])-RFpower=15.949 -10-
= 10
é | =154
8 TT T T [T T T T [T T T T [T T T T[T T T T[T T 1T [TTTT '20““I“"I""\""I““\"“I""
35 30 25 -20 -15 -10 -5 0 35 30 25 -20 15 10 -5 0
RFpower RFpower
Figur 60: Forsterkning vs. inngangseffekt ved 2,4 GHz, Figur 61: Utgangseffekt vs. inngangseffekt ved 2,4 GHz,
trinn 1 trinn 1

Figur 60 og Figur 61 viser at trinnet ved 2,4 GHz har 1 dB kompresjonspunkt ved -10,7 dBm inneffekt,
og at utgangseffekten da er 5,2 dBm. Det ble ikke stilt noen krav til linearitet for forsterkeren, sa
resultatene er bare informative.

13.0 Fundamental Output Power, dBipy
5 10 4
2 125
] 5+
2 12.04 0
T 11 m3
= RFpower=-3.200 -5 Eépower— 500
-’g 11.04 dbm(Vload[1])-RFpower=11.580 10 Spectrum[1]£8.380
= 105 154
£ 100 20
o
95 III\‘Illll\l\\lllll‘\\lllll\\lllll _25 \\\I‘\\II‘\\II‘I\II‘I\I\‘I\I\‘III\
-35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 0 35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 0
RFpower RFpower
Figur 62: Forsterkning vs. inngangseffekt ved 5,8 GHz, Figur 63: Utgangseffekt vs. inngangseffekt ved 5,8 GHz,
trinn 1 trinn 1

Ved 5,8 GHz er 1 dB kompresjon ved -3,2 dBm inneffekt (se Figur 62 og Figur 63), og uteffekten er da
ca 8,4 dBm. Altsa er trinnet noe mer linezer ved 5,8 GHz enn ved 2,4 GHz, men har til gjengjeld
tilsvarende lavere forsterkning.
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4.3.5. Stabilitet

1.75

1.50+
8o 1 fm6 2.800GH
= req=2. z
58 1.2549 K=1.056
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w|3|¥ 100ﬁ =
2 7 Ima
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0.751 mu_source=1.002
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Figur 64: K-faktor, p(source) og p(load) for trinn 1

Figur 64 viser viktige stabilitetskurver for trinn 1. Det sees av figuren at bade K, p(source) og p(load)
er stgrre enn 1 mellom 0,5 GHz og 30 GHz, noe som tyder pa at designet er stabilt. K-faktoren har et
minimum ved 2,8 GHz, hvor den er ca 1,06. Det kan se ut som trinnet kan bli ustabilt for lave
frekvenser (<0,5 GHz) og veldig hgye frekvenser (>30 GHz), men siden trinnet har meget stor
dempning i disse tilfellene (>60 dB) er det rimelig a anta stabilitet.

4.4. Dempeledd

...... Ekvivalent induktans
"""" oum Spole | 2,4 GHz | 5,8 GHz
L78 1,42 nH 1,47 nH
. L89 1,76 nH 1,88 nH
-------- oum | 190 [1,76nH | 1,88nH

......... ! mCsh3spR L109 | 0,21nH | 0,21 nH

Lve =
w=dum® - |
3 s=4.um -
n=15

o) n=tooun wstown 0
S=45Um
S =B
L TV? . M=T0um - - e
..... ¥ o @ 9 8 a5 o a5 8@ a8 oo G

Figur 65: Justerbart dempeledd, med reelle komponenter

Det ferdige dempeleddet er vist i Figur 65. Det bestar prinsipielt av to regulerbare resistanser. Den
ene star i serie og utgjgres av en enhancement mode transistor (Q7) i parallell med en resistans (R2).
Den andre star mot jord og bestar av en depletion mode transistor (Q9) i serie med en spole (L109),
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som har til hensikt @ motvirke kapasitans i transistor Q9. Det gar tydelig frem av figuren at det er
koblet to parallellresonanser til gate pa transistor Q7. Disse har resonansfrekvenser pa 2,4 GHz og 5,8
GHz, og er ngdvendig for a forhindre RF-lekkasje gjennom transistoren og ned til jord gjennom
spenningskilden V1. Spole L78 har en tilsvarende funksjon for transistor Q9, men er langt fra like
avgjerende (gir bedre match ved alle dempenivaer). Transistor Q9 kan anses som AV ved -2V og pa
ved 0V, mens transistor Q7 kan anses som AV ved -1 V og PA ved +0,9V.

Tabell 2 gir en oversikt over mulige dempenivaer ved forskjellige spenninger pa kildene V1 og V2.
Minimum dempning er ca 0,6 dB ved 2,4 GHz og ca 0,4 dB ved 5,8 GHz, mens maksimal dempning er
ca 10,7 dB ved 2,4 GHz og ca 10,0 dB ved 5,8 GHz.

Tabell 2: Styrespenninger og dempningsnivaer for dempeledd

Styrespenning (V) | Dempning (dB) S11 (dB) S22 (dB)

V1 V2 2,4GHz | 5,8GHz | 2,4 GHz | 5,8 GHz | 2,4 GHz | 5,8 GHz
+0,9 -2 0,64 0,43 -50,9 -31,8 -48,5 -31,8
+0,5 -2 1,70 1,43 -19,6 -17,8 -19,6 -17,8
+0,5 -0,6 2,44 2,19 -32,9 -25,6 -25,1 -22,2
+0,5 -0,5 3,47 3,24 -20,0 -20,9 -39,4 -35,2
+0,5 -0,4 4,52 4,28 -13,9 -14,5 -23,7 -25,8
+0,5 -0,3 5,45 5,17 -11,0 -11,4 -19,1 -20,4
+0,5 0,1 6,95 6,52 -8,0 -8,5 -152 | -16,1
+0,4 0,3 7,75 7,15 4132 | -136 | -17,4 | -16,5
+0,4 0,2 8,63 7,95 -106 | -11,1 | -188 | -17,6

-1 0,2 9,33 8,76 -11,0 | -11,5 | -153 | -14,8

-1 0 10,74 9,97 -8,2 -8,8 -16,7 | -16,0

Det gar tydelig frem av tabellen at det er noe darlig matching til 50 Q, spesielt ved hgyere demping.
Da de to trinnene selv ikke har perfekt match til 50 Q, trenger ikke dette bety at matchen blir darlig i
den ferdige forsterkeren.

Dempeleddet har et lite strgmtrekk fra spenningskilden V1, men det er snakk om mindre enn 0,4 mA
for alle styrespenninger.
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4.5, Trinn 2

) F——"W\— 11=160 um
e Ra. . |- . =
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Ekvivalent induktans
Spole | 2,4 GHz | 5,8 GHz
L108 |2,55nH | 2,75nH
L109 | 2,37nH | 2,70nH
L110 | 2,34nH | 2,47 nH
L111 | 3,41nH | 4,27 nH
L112 | 0,06 nH | 0,06 nH
L113 | 4,66nH | 5,78 nH

Figur 66: Trinn 2, med reelle komponenter

Ferdig design for trinn 2 er vist i Figur 66. Merk spesielt at utgangsnettverket er forskjellig fra
nettverket beskrevet i kapittel 3.7.3. Det er lagt inn en serieresonans i parallell med en kondensator,
mot jord. Grunnen til dette er at det var ngdvendig & dempe responsen i frekvensbandet mellom 2,4
GHz og 5,8 GHz. Begge trinnene ble fgrst for bredbandet, slik at forsterkeren nesten kunne fungert
som en UWB-forsterker. Serieresonansen (med resonansfrekvens pa ca 4 GHz) fungerer derfor slik at

frekvenser mellom bandene dempes mest mulig, uten @ kompromittere 2,4 GHz og 5,8 GHz i seerlig

grad.

Tabell 3: Spesifikasjoner, trinn 2

2,4 GHz 5,8 GHz
NF (stgyfaktor) 1,33 dB 1,41dB
Forsterkning (521) 18,4 dB 15,6 dB
1 dB kompresjonspunkt (inneffekt) | -10,7 dBm | -8,9 dBm
Stremtrekk 31,7 mA
DC forsyningsspenning 2,0V
3 dB band 1,9-2,9 GHz | 5,3-6,4 GHz
S11 -10,6 dB -7,56 dB
S22 -24,8 dB -18,3dB
S12 -24,1dB -23,0dB
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Ubetinget stabil

Kmin (min. stab. faktor) 1,13

Tabell 3 oppsummerer trinnets viktigste egenskaper.

4.5.1. Stgy
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Figur 67: Minimum og oppnadd stgyfaktor, trinn 2

Figur 67 viser oppnadd stgykurve og minimum stgykurve for trinnet. Stgyfaktoren er relativt god,
selv om det ble lagt st@rre vekt pa forsterkning, og er mindre enn 0,2 dB hgyere for hver frekvens
sammenlignet med trinn 1. Pga. serieresonansen mot jord i utgangsnettverket gar ikke overraskende
stgyfaktoren kraftig opp ved ca 4 GHz.

4.5.2. Forsterkning

20
o 16
2 12~
IO P::q=2-4OOGHZ frp.gq=5 800GHz
oL 4 MAG=19.032 MAG=16.483
% = ‘© | m3 m
oy (- [freq=2.400GHz freq=5.800GHz
o 4 dB(S21)=18.376 dB(S21)=15.564
-8 I I I I I I I I I I
1.52.0253.03.54.0455.05.56.0657.0

freq, GHz

Figur 68: Forsterkningskurver, trinn 2

Figur 68 viser trinnets forsterkningskurver. Oppnadd forsterkning er ikke langt under maksimal
forsterkning (mindre enn 1 dB for begge frekvenser), og ligger hgyere enn oppnaelig forsterkning ved
stgymatch. Man ser her tydelig virkningen av serieresonansen i utgangsnettverket, da frekvenser
rundt 4 GHz dempes kraftig (dempning ved 4 GHz er ca 15 dB).
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4.5.3. Inngangs- og utgangsmatch

Matching For Gain Zsource
Maximum
Available

Power Gain, dB Simultaneous Match

Simultaneous Match

Zload

L

Zsource

System

Zload Impedance

19.032

59.934 - j53.743

28.328 +j9.122

50.000

Matching For Noise Figure

Conjugate Match Load

NFmin, dB

Zopt for NFmin

Impedance if Source
Reflection Coefficient
is Sopt for Minimum NF

Power Gain with these
Source and Load
Reflection Coefficients

‘ 1.244‘ ‘

32.628 -j1.5781 ‘ ‘

51.495 -j4.7291

‘ 17.950

Source Reflection
Coefficient for
Minimum NF

‘ 0.211 .’-173.715‘

:

Zopt

Yt

Zload

Conjugate match

impedance is Zopt

#

if source

"DUT= Device Under Test
{simulated circuit or device)

Figur 69: Kilde- og lastimpedans for minimum stgyfaktor og forsterkning, ved 2,4 GHz, trinn 2

Figur 69 gir en indikasjon pa hvordan inngangs- o

g utgangsmatchen er ved 2,4 GHz. Man ser at

maksimal forsterkning ved stgymatch er ca 18 dB, og at maksimal forsterkning er 19 dB. Dvs. det er
bare 1 dB forskjell, noe som kan tyde pa at stgy- og forsterkningsmatch ligger nzer hverandre i
smithkartet. Hadde de veert pa samme punkt og trinnet hatt perfekt match bade pa inngang og

utgang ville de fire samsvarende komplekse verdiene i figuren vaert ngyaktig 50 Q.

Matching For Gain

Zload

L,

Zsource

Maximum
Available . .
Power Gain, dB Simultaneous Match Simultaneous Match System
16493 Zsource Zload Impedance
17.604 - j2.193 37.741-j6.708 £0.000

NFmin, dB

Matching For Noise Figure

Zopt for NFmin

Conjugate Match Load
Impedance if Source
Reflection Coefficient
is Sopt for Minimum NF

Power Gain with these
Source and Load
Reflection Coefficients

1.355

65.930 +j10.532 ‘

71.623 -j7.0868 ‘ 15.052

Source Reflection
Coefficient for
Minimum NF

0.164 /28.280

:

Zopt

#or [

Conjugate match
Zload if source
impedance s Zopt

vé

Ly

*DUT= Device Under Test
(simulated circuit or device)

Figur 70: Kilde- og lastimpedans for minimum stgyfaktor og forsterkning, ved 5,8 GHz, trinn 2

Figur 70 viser tilsvarende tall for 5,8 GHz. Det er her en litt stgrre forskjell mellom maksimal

forsterkning og forsterkning ved stgymatch, men

forskjellen er ogsa her ganske liten (1,5 dB).
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Figur 71: St@y- og forsterkningssirkler i smithkartet, ved 2,4 Figur 72: Stgy- og forsterkningssirkler i smithkartet, ved 5,8
GHz, trinn 2 GHz, trinn 2

Figur 71 og Figur 72 viser hvordan inngangsmatchen ligger i smithkartet, i forhold til stgy og
forsterkning. Avstanden mellom hver stgysirkel (brun) utgjgr 0,2 dB, mens avstanden mellom
forsterkningssirklene (bla) er 1 dB. 50 Q ligger i punktet hvor den nest minste gra sirkelen krysser
reallinja (reaktans=0), ca midt i smithkartet. Figurene viser at for begge frekvensene ligger 50 Q
naermere minimum stgy enn maksimal forsterkning, men at det er en ganske god balanse mellom lav
stpy og forsterkning (som gnsket).

4.5.4. Linearitet/effekt

_ 15 Fundamental Output Power, dBm
q.) -
= m5
I_Qf- 18_, 104 m4
T 16 57
= | 04 m4
= ms RFpower=-10.700
f‘g 14— RFpower=-10.700 -5 Spectrum[1]=6.669
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RFpower RFpower
Figur 73: Forsterkning vs. inngangseffekt ved 2,4 GHz, trinn 2  Figur 74: Utgangseffekt vs. inngangseffekt ved 2,4 GHz,
trinn 2

Figur 73 og Figur 74 viser at trinnet ved 2,4 GHz har 1 dB kompresjonspunkt ved -10,7 dBm inneffekt,
og at utgangseffekten da er 6,7 dBm. Dette er samme inneffekt som i trinn 1, men (selvsagt, da
trinnet har hgyere forsterkning) noe hgyere uteffekt. Dette ville vanligvis kunne bli et problem, siden
trinn 2 ville gatt fort i metning. | denne forsterkeren er det derimot et dempningsledd nettopp for a
dempe ved hgy effekt pa inngangen, slik at dette ikke skulle bli et problem.
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18 Fundamental Output Power, dBm
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Figur 75: Forsterkning vs. inngangseffekt ved 5,8 GHz, trinn 2  Figur 76: Utgangseffekt vs. inngangseffekt ved 5,8 GHz,
trinn 2

Figur 75 og Figur 76 viser at trinnet ved 5,8 GHz har 1 dB kompresjon ved -8,9 dBm inneffekt og 5,7
dBm uteffekt. Altsa er inneffekten noe hgyere enn ved 2,4 GHz, mens uteffekten er lavere.

4.5.5. Stabilitet
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Figur 77: K-faktor, p(source) og pu(load) for trinn 2

Figur 77 viser at p(source), u(load) og K-faktoren er alle over 1 i intervallet 0,5-30 GHz. p(source) har
et minimum i den lave enden av intervallet, hvor den er bare sa vidt over 1. p(load) har et minimum
ved ca 21,5 GHz, hvor ogsa den er bare sa vidt over 1. K- faktoren har derimot et minimum pa 1,13,
ved 2,5 GHz. Utenfor bandet 0,5-30 GHz er dempningen stgrre enn 33 dB, slik at det er rimelig & anta
ubetinget stabilitet.

4.6. Ferdig forsterker (sammenkoblet)
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Figur 78 viser begge trinnene koblet sammen med dempeleddet mellom. Alle resultater som
presenteres er, hvis ikke annet er presisert, med dempeleddet i AV-modus (med de fglger dette

medfgrer, se kapittel 4.4).

Tabell 4: Spesifikasjoner for ferdig forsterker

2,4 GHz 5,8 GHz
NF (stgyfaktor) 1,22 dB 1,37 dB
Forsterkning (521) 34,4 dB 27,8 dB
1 dB kompresjonspunkt (inneffekt) | -26,7 dBm | -21,0 dBm
Stremtrekk 47,4 mA
DC forsyningsspenning 2,0V
3 dB band 2,2-2,8 GHz | 5,4-6,3 GHz
S11 -11,0dB -8,36 dB
S22 -17,0dB -20,5dB
S12 -48,6 dB -43,5 dB
Ubetinget stabil
Kmin (min. stab. faktor) 2,22

Tabell 4 oppsummerer forsterkerens viktigste egenskaper. Stromtrekk i dempeleddet er ikke
inkludert, men dette er uansett lite (<0,4 mA) og eksisterer ved lav spenning (<1 V).

4.6.1. Stgy
7
. m2
61| freq=2.400GHz
111 nf(2)51.219 m5
S w7 freq=5.800GHz
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TL 34 freq=5.800GHz
< NFmin=1.354
2 m8
1_
0 r— 1 T T 1T T T 1T T 1
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Figur 79: Minimum og oppnadd stgyfaktor for endelig forsterker

Stgykurve og minimum stgykurve er gitt i Figur 79. Det oppnas en stgyfaktor pa ca 1,22 dB ved 2,4
GHz og 1,37 dB ved 5,8 GHz, noe som ma sies a veere et godt resultat med tanke pa resultatene fra
tidlig i arbeidet (med rekonfigurerbarhet/dualband) hvor stgyfaktor bare i fgrste trinn gjerne var naer
2 dB eller hgyere. Ved sammenkobling av de to trinnene og dempeleddet gker ogsa stgyfaktoren
med mindre enn 0,1 dB ved begge frekvensene, sammenlignet med stgyfaktoren i trinn 1 alene.
Figuren viser ogsa at stgymatchen er veldig god ved begge frekvenser, da forskjellen mellom
oppnadd stgyfaktor og minimum stgyfaktor er meget liten (0,007 dB ved 2,4 GHz 0og 0,012 dB ved 5,8
GHz).
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4.6.2. Forsterkning

40 ] ma3
] 4

o 307 'y
—~ 32 ]
- ]
V) % 204 m4
D < | ] freq=5,800GHz
m=-< 104 dB(S21)=27.843

o 1/ffreq=2.400GHz

O 03/ dB{s21)=34.377

-10+—

1.52.02.53.03.54.04.55.05.56.06.57.0
freq, GHz

Figur 80: Forsterkningskurver for endelig forsterker

Kurver for forsterkning, maksimal forsterkning og oppnaelig forsterkning ved minimum stgyfaktor er
gitt i Figur 80. En ser her at forsterkeren oppnar en forsterkning pa 34,4 dB ved 2,4 GHz og 27,8 dB
ved 5,8 GHz. Forsterkeren har en noe bred karakteristikk rundt 5,8 GHz, med forsterkning pa over 20
dB fra 4,6 GHz til 6,7 GHz, men dette skal ikke vaere problematisk. Ved 2,4 GHz er 3dB bandbredden
ca 0,6 GHz, mens den ved 5,8 GHz er ca 0,9 GHz.

4.6.3. Inngangs- og utgangsmatch

Matchingsegenskaper pa inngang og utgang vil hovedsakelig veere gitt av inngangsegenskapene til
trinn 1 og utgangsegenskapene til trinn 2, med mindre avvik pga mismatch mellom trinnene og
dempeleddet. For a vise at det er sma endringer ved sammenkobling, gjengis likevel resultatene her.

Matching For Gain zwﬂuﬁ Zload
Maximum puT’ LE
Available Simult Match Simult Match
i imultaneous Matc| imultaneous Matcl
Power Gain, dB System
34.827 Zsource Zload Impedance
90.385 +j1.236 62.266 +j10.589 50,000
Matching For Noise Figure Conjugate Match Load o
Impedance if Source Power Gain with these
) Reflection Coefficient Source and Load
NFmin, dB Zopt for NFmin is Sopt for Minimum NF Reflection Coefficients
1.212 44.743 -j3.1373 ‘ 54 977 +j15.025 ‘ 34.316
Source Reflection Vé
Cpefﬁdent for Conjugate match
Minimum NF Zload If source
0.065/-147.275 Zopt impedance is Zopt
QJ L’a ‘DUT= Device Under Test
(simulated circuit or device)

Figur 81: Kilde- og lastimpedans for minimum stgyfaktor og forsterkning, ved 2,4 GHz, endelig forsterker
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Figur 81 viser noen tall for matching ved 2,4 GHz. lkke overraskende er optimal kildeimpedans for lav
stpyfaktor ganske naer 50 Q, da trinn 1 ble matchet for stgy. Sammenlignes denne optimale
kildeimpedansen med den funnet i trinn 1 sees det at forskjellen er sveert liten, og at den optimale
kildeimpedansen har kommet litt naermere 50 Q. De optimale utgangsimpedansene (for stgy og
forsterkning) er derimot ikke de samme som for trinn 2, noe som antageligvis skyldes mismatch
mellom trinnene.

Matching For Gain  zsource Z'T;
Maximum
Avallable Simult Match Simult Match
i Imultaneous Iviatc Imultaneous Iviatc
Power Gain, dB System
28.534 Zsource Zload Impedance
24.585 - 13.488 52.341 +j2.860 50.000
Matching For Noise Figure Conjugate Match Load .
Impedance if Source Power Gain with these
] Reflection Coefficient Source and Load
NFmin, dB Zopt for NFmin is Sopt for Minimum NF Reflection Coefficients
1.354) 47.158 +j7.2273 60.531 -j713.62m 27.761

Source Reflection WL D;

Coefficient for !
o Conjugate match
Minimum NF Zload if source

0.080/107.208 Zopt impedance is Zopt

ﬂJ \—B ‘DUT= Device Under Test
(simulated circuit or device)

Figur 82: Kilde- og lastimpedans for minimum stgyfaktor og forsterkning, ved 5,8 GHz, endelig forsterker

Figur 82 viser tilsvarende tall for 5,8 GHz, og man ser ogsa her at forskjellen fra trinn 1 (i optimal
kildeimpedans for stgy) er veldig liten. Figuren viser ogsa at utgangen er ganske naer match for
forsterkning, og at det ogsa her er avvik fra tallene for utgangen i trinn 2.
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Figur 83: Stgy- og forsterkningssirkler i smithkartet, ved 2,4 Figur 84: Stgy- og forsterkningssirkler i smithkartet, ved 5,8
GHz, endelig forsterker GHz, endelig forsterker
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Figur 83 og Figur 84 viser hvordan inngangsmatchen ligger i smithkartet, for hhv 2,4 GHz og 5,8 GHz.
Sammenlignet med resultatene fra trinn 1 er det ganske tydelig at st@ysirklene er ganske sa like.
Forsterkningssirklene har derimot flyttet seg. Ved begge frekvensene har optimal kildeimpedans for
forsterkning flyttet seg og kommet naermere optimal kildeimpedans for stgy.

4.6.4. Linearitet/effekt
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Figur 85: Forsterkning vs. inngangseffekt ved 2,4 GHz, Figur 86: Utgangseffekt vs. inngangseffekt ved 2,4 GHz,
endelig forsterker endelig forsterker

Figur 85 og Figur 86 viser at den komplette forsterkeren ved 2,4 GHz har 1 dB kompresjon ved -26,7
dBm inneffekt og at uteffekten da er 6,7 dBm. Dette er ikke et godt resultat, men som beskrevet
tidligere ble det ikke stilt noe krav til linearitet. | tillegg er dette en lavstrgms (<50 mA totalt med 2V
spenningskilde) lavstgysforsterker, sa det er begrenset hvor stor effekt den kan klare a handtere.
Dempeleddet har ogsa til hensikt & dempe ved store innsignaler.
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Figur 87: Forsterkning vs. inngangseffekt ved 5,8 GHz, Figur 88: Utgangseffekt vs. inngangseffekt ved 5,8 GHz,
endelig forsterker endelig forsterker

Figur 87 og Figur 88 viser at forsterkeren har et noe hgyere 1 dB kompresjonspunkt ved 5,8 GHz (ikke
overraskende da forsterkningen er lavere), med -21 dBm inneffekt og 5,8 dBm uteffekt.
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4.6.5. Stabilitet
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Figur 89: K-faktor, p(source) og pu(load) for endelig forsterker

K-faktoren, p(source) og p(load) er alle stgrre enn 1 i frekvensintervallet 0,5-30 GHz. Utenfor dette
intervallet er dempningen i forsterkeren st@grre enn ca 100 dB. Det antas derfor ubetinget stabilitet.

4.6.6. Med dempning

Her gis en oversikt over forsterkerens ytelse ved forskjellige dempningsnivaer. For informasjon om
dempeleddet, se kapittel 4.4.

Tabell 5: Styrespenninger og tilsvarende forsterkningsnivaer for endelig forsterker

Styresp. (V) | S21 (dB) NF (dB) S11 (dB) S22 (dB)

Vi |Vv2 [2,4GHz|58GHz|2,4GHz|58GHz|24GHz]|58GHz|2,4GHz | 58GHz
+0,9 | -2 [344 27,8 1,22 1,37 11,0 |-836 |-170 |-205
+0,5 | -2 [33,6 26,3 1,24 1,40 11,5 |-104 |-158 |-16,9
+0,5 | -0,6 | 32,8 25,8 1,25 1,42 10,1 | -992 |-17,7 |-182
+0,5 | -0,5 | 31,6 25,0 1,26 1,48 865 |-922 |-207 |-19,8
+0,5 | -0,4 | 30,4 24,2 1,29 1,54 760 |-859 |-244 |-215
+0,5 | -0,3 | 29,4 23,5 1,32 1,62 689 |-809 |-278 |-22,9
+0,5 | -0,1 | 27,7 22,5 1,40 1,77 6,03 |-742 |-284 |-241
+0,4 | -0,3 | 27,6 20,7 1,57 2,04 7,02 |-934 [-175 |-160
+0,4 | -0,2 | 26,6 20,0 1,67 2,20 650 |-872 |-183 |-164
1 |-02 26,0 18,9 1,82 2,49 653 |-888 |-163 |-14,9
1 o 24,4 17,9 2,10 2,86 586 |-806 |-172 |-153

Tabell 5 viser noen viktige spesifikasjoner, og hvordan de utvikler seg ved endringer i dempeleddet.
Det gar tydelig frem at dempeleddet klarer maksimalt en dempning pa ca 10 dB, og at stgyfaktoren
gker mer for 5,8 GHz (1,5 dB) enn for 2,4 GHz (0,9 dB). Kanskje viktigere informasjon er hvordan
inngangs- og utgangsmatchen endrer seg, og det er tydelig at inngangsmatchen (mot 50 Q) blir en del
darligere ved 2,4 GHz. Utgangsmatchen holder seg derimot litt mer stabil og blir bare bedre ved de
stgrre avvikene, mens 5,8 GHz far noe darligere match ved stgrre dempning.
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Ved observasjon av de forskjellige dempenivaene kan det spesielt legges merke til styrespenning
V1=+0,4V, V2=-0,3 V. Av tabellen for dempeleddet gitt i kapittel 4.4 skulle en forvente en stgrre
dempning ved 2,4 GHz og en mindre dempning ved 5,8 GHz. | stedet for 8 dempe i omradet 0,5-1 dB
ekstra i forhold til forrige trinn far forsterkeren bare 0,1 dB ekstra dempning ved 2,4 GHz, og nesten
hele 2 dB ved 5,8 GHz. Dette skyldes nok at inngangs- og utgangsimpedansene endrer seg pa en slik
mate at matchen ikke lenger er den samme. Tallene i tabellen for dempeleddet alene er forutsatt 50
Q pa inn- og utgang, mens utgangen pa trinn 1 og inngangen pa trinn 2 ikke er 50 Q. Vi ser da dette
resultatet fordi dempeleddet plutselig far en annen inngangs- og utgangsimpedans (som gir mer
dempning for 5,8 GHz og mindre for 2,4 GHz), noe som er tydelig av S11 og S22 i Tabell 2.

Tabell 6: Styrespenninger og tilsvarende 1 dB kompresjonspunkt for endelig forsterker

Styrespenning (V) | 1 dB kompresjon, inneffekt (dBm)
V1 V2 2,4 GHz 5,8 GHz
+0,9 -2 -26,7 -20,9
+0,5 -2 -25,7 -18,9
+0,5 -0,6 -26,3 -19,5
+0,5 -0,5 -25,1 -18,6
+0,5 -0,4 -23,7 -17,5
+0,5 -0,3 -22,6 -16,5
+0,5 -0,1 -20,6 -15,4
+0,4 -0,3 -20,1 -13,3
+0,4 -0,2 -18,9 -12,3

-1 -0,2 -19,5 -12,9

-1 0 -17,5 -11,5

Tabell 6 viser hvordan 1 dB kompresjonspunktet endrer seg etter som dempningen blir stgrre. Ved
maksimal dempning (10 dB ved 2,4 GHz og 9,9 dB ved 5,8 GHz) har 1 dB kompresjonspunktet gkt
med 9,2 dB ved 2,4 GHz og 9,4 dB ved 5,8 GHz. Dvs. forsterkeren klarer stgrre effekt pa inngangen
ved dempning, men at den ikke tjener like mye pa linearitet som den taper i forsterkning. Det kan
ogsa sees at 1 dB kompresjonspunktet i enkelte tilfeller blir lavere selv om dempningen blir stgrre, og
at det skjer ved store endringer i styrespenningene. Dette skyldes antageligvis endringer i inngangs-
og utgangsimpedanser i dempeleddet.

For a prgve a gi et bedre bilde av hvordan forsterkeren oppfgrer seg ved de forskjellige
dempenivdene er kurver for forsterkning, stgy, S11, S22 og stabilitet (K-faktor) gitt i Figur 90 til og
med Figur 94. Parameteren “ind” indikerer dempningsniva i henhold til tidligere tabeller, hvor
dempningsniva gker med gkende ”ind” (ind=1 er uten dempning).
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Figur 91: Stgykurver for endelig forsterker ved spesifiserte dempenivaer
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Figur 93: S22 for endelig forsterker ved spesifiserte dempenivaer
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Figur 94: K-faktor for endelig forsterker ved spesifiserte dempenivaer

Figurene ovenfor bekrefter tallene i Tabell 5, men viser ogsa noen interessante egenskaper utenfor
frekvensbandene. For eksempel blir forsterkningen bredere ved 2,4 GHz med dempning, da
dempningen for lavere frekvenser blir noe stgrre, men samtidig dempningen ved hgyere frekvenser
blir mindre. Samtidig far forsterkningskurven ved de to hgyeste dempningsnivaene et lite lokalt
minimum ved ca 5,1 GHz, noe som kanskje skyldes at det dannes en serieresonans mot jord
(simulering viste at resistansnettverket i serie hadde en resonans ved ca 5,8 GHz).

Nar det gjelder stgykurvene er det ikke sa veldig store endringer, bortsett fra at de to hgyeste
dempningsnivaene far et lokalt maksimum ved ca 5,1 GHz. Dette er i samsvar med resultatet i
forsterkning.

Kurvene for S11 viser at beste match ved 2,4 GHz flytter seg noe i frekvens, og neermer seg 2,7 GHz
etter som dempningen gker. For 5,8 GHz er det mer tilfeldig. Merk at matchen mot 50 Q er bedre
(511 lavere) ved fgrste dempningstrinn enn uten dempning. Dette er ogsa tilfellet ved flere
dempningsnivaer ved 5,8 GHz.

S22 viser liten endring i form, men far noe forskyvning av lokale minima.

Kurvene for K-faktor bekrefter det en kan forvente, stabiliteten gker med gkt dempning (stgrre tap
=> gkt stabilitet).

4.7. Layout (prosjektoppgaven)

Ferdig DRC-godkjent layout av trinn 1, trinn 2 og ferdig forsterker er gitt i hhv Figur 95, Figur 96 og
Figur 97. De stgrste endringene fra arbeidet med layout under prosjektoppgaven er:
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e Eninnfgringspad for DC har blitt fjernet (av praktiske arsaker, og samtidig for a effektivisere
chipareal)

e Flere kondensatorer mot jord (de fleste er rektangulaere) har blitt lagt til ved DC-
innfgringspad’ene, for a sikre best mulig RF-jord ved DC-innfgring

e Mange smating, for eksempel avstand fra linje til viahull og plassering av viahull til topplate
pa kondensator, har blitt endret slik at designene ikke bryter designregler

Figur 96: Ferdig layout av trinn 2
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4.8. Malinger (prosjektoppgaven)

Her presenteres de viktigste resultatene fra malinger gjort pa fysisk(e) chip(er). Fgr malinger pa S-
parametre ble utstyr kalibrert med LRRM (Line Reflect Reflect Match)-metoden, for a flytte
referanseplanet helt ut til enden av probepadene.

4.8.1. S-parametre og stabilitet

Det ble for alle tre forsterkerne (trinn 1, trinn 2 og sammensatt forsterker) malt pa tre forskjellige

chiper.
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Figur 98: Simulert og malt forsterkning, trinn 1

Figur 98 viser forsterkning (S21) for trinn 1, med simulert verdi i grgnn og de tre malte chipene i bl3,
r@d og rosa. Det gar tydelig frem av figuren at trinnet bommer i frekvens, med maksimum ved 2,7
GHz pa ca 14 dB. Forsterkningen ved 2,4 GHz er s3 vidt over 10 dB, og er derfor nesten 9 dB lavere
enn simulert forsterkning. Det er derimot lite forskjell mellom de malte resultatene.

Resultatene i forsterkning har flere mulige grunner. Det ble ikke tatt hensyn til elektromagnetiske
effekter mellom komponenter og linjer i simuleringene, og det ma ogsa nevnes at kondensatorenes
toleranse ikke ble vurdert (+ 10 %). | tillegg var transistoren i trinn 1 forspent med jordet gate, og det
ble malt noe avvik i DC-strgm (20 % lavere strém enn simulert, se vedlegg). Dette kan tyde pa
forskjeller mellom fysisk transistor og modellen brukt i simuleringene. En annen grunn kan ogsa veere
at spolemodellen fra TriQuint ikke er god nok, og at inngangsspolen og parallellresonansene ved
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drain (se resultater for trinn 1 i [1]) pa denne maten vil gdelegge i matchenettverkene. Hva som gjgr
stgrst utslag pa forsterkningen kan en bare spekulere i, men det er rimelig 3 anta at kondensatorenes
toleranse ikke er et stort problem siden forskjellene mellom de malte resultatene er sma.
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Figur 99: Simulert (mgrk grgnn) og malt S11, trinn 1
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Figur 100: Simulert (turkis) og malt S22, trinn 1

Figur 99 (simulert kurve i mgrk grenn) og Figur 100 (simulert kurve i turkis) viser hhv S11 og S22 for
simulering og malt pa de tre chipene. Forskjellen mellom de malte verdiene er relativt sma, mens
forskjellen mellom simulert og malt verdi derimot er stgrre. Spesielt nevneverdig er forskjellene for
S22. Man ser av figuren at simulert S22 er meget god ved 2,4 GHz, mens de malte verdiene er mye
darligere (ca -2 dB (!)). Ved 2,7 GHz blir derimot malt S22 mye bedre, noe som ogsa gjor at
forsterkningen blir hgyere.
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Figur 101: Malte stabilitetskurver for trinn 1

Figur 101 viser malte stabilitetskurver for de tre chipene, og forsterkeren ser dermed ut til 3 vaere
stabil mellom 1,5 og 3 GHz.

Trinn 2

I trinn 2 ble malt DC-strgm (ved bruk av simulerte spenninger) omtrent 30 % lavere enn simulert (se
vedlegg). Gatespenningen ble derfor gkt noe for a fa simulert DC-strem, men forskjellen i resultat var
liten (selv om DC-stremmen gkte mye). Trinnet ble malt med jordet gate for a vise hvor liten
forskjellen i S-parametrene var, og at forsterkeren kunne brukes med jordet gate, selv om DC-
strommen gkte betraktelig (fra ca 100 mA til ca 190 mA).
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Figur 103: Simulert (mgrk brun) og malt forsterkning med jordet gate, trinn 2

Figur 102 og Figur 103 viser simulert (brun kurve) og malt forsterkning i trinn 2 med hhv simulert og
jordet gatespenning. Det sees at forsterkningen er omtrent 3 dB lavere enn simulert, altsa en del
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bedre enn resultatet i trinn 1, hvor forsterkningen var ca 9 dB lavere enn forventet. Av figurene
ovenfor er det ogsa tydelig at forskjellen mellom a kjgre trinnet med jordet gate eller med negativ
gatespenning er liten, og at trinnet derfor ikke trenger styrespenningen pa gate. Dette resultatet
tyder pa at DC-strgmmen ikke er et problem som nevnt under trinn 1. Jording av gaten vil derimot
pke effektforbruket betraktelig (ca 90mA * 2V = 180mW gkning).
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Figur 104: Simulert (turkis) og malt S11, trinn 2

Figur 104 viser simulert (turkis kurve) og malt S11 i dB for trinn 2, med negativ gatespenning pa -0,23
V (som simulert). Vi ser at kurvene har ganske lik form, med en liten dal ved ca 2,7 GHz, men at malt
S11 er noe lavere ved frekvenser over 2,5 GHz. Kurver for S11 med jordet gate finnes som vedlegg.
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Figur 105: Simulert (turkis) og malt S22, trinn 2

Figur 105 viser simulert (turkis) og malt S22 i dB for trinn 2. Forskjellen mellom malte og simulert
kurve(r) er stgrre enn for S11. Kurvene ser ut til 3 ha lignende former, men har blitt noe forskjgvet i
frekvens og verdi. Malt S22 er lavere enn simulert for frekvenser over ca 1,9 GHz, dvs. forsterkeren er
narmere 50 Q pa utgangen ved disse frekvensene enn simulert. Kurver for S22 med jordet gate

finnes som vedlegg.
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Figur 106: Stabilitetskurver for trinn 2

Figur 106 viser stabilitetskurver for de tre malte chipene. Alle kurvene holder seg godt over 1 i malt
frekvensband, og er derfor a anse som stabil.

Sammensatt forsterker

Ved malinger pa forsterkeren med begge trinnene sammenkoblet ble DC-strgmmen en del lavere
enn simulert pga at begge trinnene hadde lavere strgm, og ble i overkant av 150 mA (mot ca 210 mA
simulert). Det ble ogsa her forsgkt a justere gatespenningen i trinn 2, for 8 se om det gjorde noen
forskjell. Med jordet gate i trinn 2 ble total DC-strgm i forsterkeren ca 230 mA, altsa 80 mA hgyere
enn ved simulert gatespenning.
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Figur 107: Simulert (turkis) og malt forsterkning, sammensatt forsterker

Figur 107 viser simulert (turkis) og malt forsterkning for sammensatt forsterker. Av figurene gar det
klart frem at den malte forsterkeren har omtrent 10 dB lavere forsterkning ved 2,4 GHz
sammenlignet med den simulerte forsterkeren, og at forsterkningen da er ca 23,8 dB. Maksimal
forsterkning er 26,4 dB ved 2,7 GHz. For kommentar til forskjeller mellom simulert og malt kurve, se
resultatene for trinn 1. Se vedlegg for forsterkning med jordet gate i trinn 2.
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Figur 108: Simulert (turkis) og malt S11, sammensatt forsterker
Figur 108 viser simulert (turkis) og malt S11 for den ferdige forsterkeren ved simulert gatespenning
(se vedlegg for S11 med jordet gate). Ikke overraskende er kurvene sveert like kurvene fra malingene

pa S11 fra trinn 1, da inngangsegenskapene i hovedsak bestemmes av det fgrste trinnet.
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Figur 109: Simulert (turkis) og malt S22, sammensatt forsterker

Figur 109 viser simulert (turkis) og malt S22 for sammensatt forsterker. Malingene viser at S22 er en
del lavere enn simulert for frekvenser over ca 1,9 GHz, dvs. utgangen er naermere 50 Q, og at
malingene viser en dal (som simulert, om enn noe hgyere i frekvens) ved ca 2,3 GHz.
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Figur 110: Stabilitetskurver for sammensatt forsterker

Figur 110 viser stabilitetskurvene for de tre malte chipene. Alle ligger trygt over 1, og forsterkeren er
derfor a se pa som stabil.

4.8.2. Stgy

Det ble gjort flere forspk pa @ male stgy, med to forskjellige stgykilder, men til tross for slavisk fglging
av brukermanualer og hjelp av kyndig personale ved NTNU var rimelige resultater ikke oppnaelige.
Malingene viste pa hgyere frekvenser (dvs. lavere stgynivaer) negativ stgyfaktor, noe som er fysisk
umulig, slik at de ikke kunne stoles pa. Det kunne likevel virke som om malingene var noenlunde
realistiske ved hgyere stgyfaktorer, og at problemet derfor 13 i maleutstyret. Stgykildene som ble
brukt hadde stgynivaer pa ca 20 dB og 14 dB ved 2,4 GHz, noe som kunne bety at den meget lave
stpyfaktoren i forsterkeren rett og slett ble for lav til 8 kunne males. Malinger med en svakere
stgykilde hadde vaert gnskelig, men en slik kilde var ikke @ oppdrive.
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Figur 112: Simulert stgyfaktor, trinn 1

Figur 111 og Figur 112 viser hhv malt og simulert stgyfaktor for trinn 1. Som figurene viser er malt
stgyfaktor ugyldig ndr frekvensen er hgyere enn ca 3 GHz, da stgyfaktoren er negativ. Men kurvene
har likevel noenlunde lik form opp til denne frekvensen, om enn noe forskjgvet, sa det er mulig
malingene her er noenlunde brukbare. Pa grunn av resultatet ved frekvenser over 3 GHz bgr en
derimot ikke stole pa noen av verdiene. Forsterkningskurven stemmer derimot omtrent med malte
verdier i kapittel 4.8.1.
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4.8.3. Effekt/linearitet

Pa grunn av de sma forskjellene i S-parametermalingene gjort pa de tre chipene, ble det under
effektmalingene bare malt pa en chip. Tap i kabler mellom maleinstrumenter og prober ble malt og
kompensert for i maleresultatene (tap gjennom begge kablene, gjennom en “through” pa chip, ble
malt til 2,58 dB ved 2,4 GHz og er derfor ca 1,29 dB i én kabel).
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Figur 113: Malt utgangseffekt vs. inngangseffekt, trinn 1
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Figur 114: Malt forsterkning vs. inngangseffekt, trinn 1
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Figur 113 og Figur 114 viser at trinn 1 har 1 dB kompresjonspunkt ved ca -1,3 dBm inneffekt, og at
utgangseffekten da er 8,3 dBm. Dette er ca 9 dB hgyere inneffekt enn simulert, men omtrent samme
utgangseffekt, og kommer av at trinnet ikke oppnar simulert forsterkning (nesten 9 dB lavere
forsterkning enn simulert ved 2,4 GHz).

Trinn 2
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Figur 115: Malt utgangseffekt vs. inngangseffekt, trinn 2
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Figur 116: Malt forsterkning vs. inngangseffekt, trinn 2

Figur 115 og Figur 116 viser at trinnet ikke har samme form pa effektkurven som trinn 1. Dette
kommer av at trinnet er i en annen klasse, siden transistoren er forspent med en negativ
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gatespenning. Ved 3 jorde gaten ville dette problemet antageligvis ha forsvunnet, men da ville en
selvsagt ogsa ha en forsterker i en annen klasse (med de fglger dette medfgrer). 1 dB
kompresjonspunktet (relativt til maksimal effekt ut) er ved ca 5,8 dBm inneffekt, og da er uteffekten
ca 17 dBm. Dette er en noe darligere utgangseffekt sammenlignet med simulert verdi (ca 1,8 dBm
lavere). En mulig grunn til dette kan veere at malt DC-strgm var over 30 % lavere.

Sammensatt forsterker
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Figur 117: Malt utgangseffekt vs. inngangseffekt, sammensatt forsterker
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Figur 118: Malt forsterkning vs. inngangseffekt, sammensatt forsterker

Figur 117 og Figur 118 viser at forsterkeren har 1 dB kompresjonspunkt ved ca -6,3 dBm inneffekt
(simulert: -15 dBm), og at uteffekten da er ca 16,4 dBm (simulert: 18 dBm). Det kan se ut som at den
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hgyere inneffekten skyldes hovedsakelig trinn 1, mens den lavere uteffekten skyldes trinn 2 (altsa en
sum av resultatene fra trinn 1 og trinn 2).
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5. Konklusjon/oppsummering

Det har i denne rapporten blitt sett pa muligheten for rekonfigurerbarhet i en lavstgysforsterker (i
MMIC) beregnet for bruk i to forskjellige frekvensband. Resultatene viste at matching ved bruk av
passive komponenter ga lavere stgyfaktor selv om det medfgrte gkt bruk av spoler og komponenter,
og at det ville vaere mer plasskrevende pa fysisk chip a bruke aktive komponenter for
rekonfigurerbarhet enn a lage passive dualband matchenettverk. Som fglge av disse resultatene ble
derfor den ferdige totrinns lavstgysforsterkeren laget for dualband operasjon, med passive
komponenter pa inngang og utgang i hvert trinn.

| tillegg ble det lagt inn et dempeledd i forsterkeren, slik at forsterkning kan justeres ned i steg pa
omtrent 1 dB, med ca 10 dB maksimal reduksjon av forsterkning. Med de forskjellige dempenivaene
fulgte ogsa endringer i inngangs- og utgangsimpedanser som det ved eventuell bruk av forsterkeren
er ngdvendig a ta hensyn til.

Stremforbruket i den ferdige forsterkeren ble senket til en fjerdedel av stremmen i forsterkeren fra
prosjektoppgaven, som for gvrig bare opererte pa ett enkelt band (2,4 GHz), samtidig som simulert
forsterkning gkte med 0,5 dB ved 2,4 GHz (til 34,4 dB). Ved 5,8 GHz oppnas en forsterkning pa 27,8
dB. Stgyfaktoren ved 2,4 GHz gkte til 1,22 dB, en gkning pa 0,56 dB i forhold til simulert forsterker fra
prosjektoppgaven. Ved 5,8 GHz endte stgyfaktoren pa 1,37 dB, noe som ikke er darlig med tanke pa
transistorenes gkte stgy i forhold til ved 2,4 GHz.

Forsterkeren fikk ved 2,4 GHz, som fglge av lavere strgmforbruk og prioriteringer i designet, et lavere
1 dB kompresjonspunkt ved -26,7 dBm inneffekt, hele 11,7 dB lavere enn i forsterkeren fra
prosjektoppgaven. 1 dB kompresjonspunktet havnet ved 5,8 GHz ved -21,0 dBm inneffekt.

Det ble ogsa gjort malinger pa fysiske chiper av designet fra prosjektoppgaven. Malingene viste
darligere forsterkning enn simulert og en forskyvning opp i frekvens. | trinn 1 ble forsterkning malt til
10,4 dB ved 2,4 GHz (reduksjon pa nesten 9 dB i forhold til simulert forsterkning), med maksimum pa
14,0 dB ved 2,7 GHz. Trinn 2 hadde en forsterkning pa 11,7 dB ved 2,4 GHz, en reduksjon pa ca 3 dB.
Den ferdige forsterkeren fikk en reduksjon pa ca 10 dB ved 2,4 GHz, redusert fra 33,9 dB ved
simuleringer til 23,8 dB malt. Forskjellen i reduksjon i forsterkning pa den ferdige forsterkeren og de
to trinnene summert tydet pa at trinnene ikke hadde samme inngangs- og utgangsimpedanser som
simulert (dvs. trinnene var ikke matchet mot 50 Q og derfor ikke hverandre, noe som fgrte til annen
forsterkning i sammenkoblingen av de to trinnene).

Stgymalinger ble forsgkt gjort, men pa grunn av umulige verdier i enkelte av malingene var disse
malingene ikke til 3 stole pa og fikk derfor ingen tillit. Det hadde veert gnskelig a gjgre malinger med
maleinstrumenter beregnet for lavstgysmalinger, men dette lot seg dessverre ikke gjgre.

1 dB kompresjonspunktet ble, som fglge av lavere forsterkning, malt til en hgyere verdi enn simulert
og havnet ved ca -1,3 dBm inneffekt i trinn 1 (gkning pa nesten 9 dB), 5,8 dBm inneffekt i trinn 2
(skning pa 0,7 dB) og -6,3 dBm inneffekt i den ferdige forsterkeren (nesten 9 dB gkning).
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7. Vedlegg
7.1. Malin

7.1.1.

Y V VYV V

7.1.2. Stgy/e

>
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>

7.2.

7.2.1.

gsutstyr

S-parametre

ffekt

Malingsresultater

S-parametre

HP 8510C Network Analyzer

HP 83651B Synthesized Sweeper
HP 8517B S-parameter Test Set
Cascade Microtech Summit 9000 Analytical Probe Station

Tabell 7: DC-stremmer ved S-parametermalinger

Rohde & Schwarz SMU 200A Vector Signal Generator
Rohde & Schwarz FSQ 40 Signal Analyzer
HP 346B Noise Source, HP 346C-KO1 Noise Source

DC-stremmer (og med jordet gate), omtrent verdi

Chip 1

Chip 2

Chip 3

Trinn 1

49 mA

54 mA

51 mA

Trinn 2

100 mA (188 mA)

94 mA (182 mA)

111 mA (200 mA)
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Figur 119: S21 gjennom kabler gjennom "through" pa chip (kabel inn + kabel ut)
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Figur 121: S22 (simulert i turkis) med jordet gate, trinn 2

Sammensatt forsterker
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Figur 124: S22 (simulert i turkis) med jordet gate, sammensatt forsterker

7.2.2. Effekt

Trinn 1

0.06

0.058 - B

0.056 - B

0.054 |- B

0.052 - B

0.05 B

DrainCurrent

0.048 - B

0.046 - B

0.044 - B

0.042 B

004 Il Il Il Il Il Il
-30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

InputPower

Figur 125: DC-strgm vs. inngangseffekt, trinn 1
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Figur 126: DC-strgm vs. inngangseffekt, trinn 2

Sammensatt forsterker
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Figur 127: DC-strgm vs. inngangseffekt, sammensatt forsterker
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