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V.II CMOS MEMS: SilTerra

1 Introduccion

Durante la duracién de la tesis doctoral surgié la oportunidad de participar en
el diseno de un sistema oscilador post-CMOS-MEMS como prueba de concepto o
prototipo para una nueva tecnologia MEMS emergente que la compania SilTerra
iba a lanzar al mercado. Esta tecnologia de 0.18um de nodo ha sido disenada para
depositar dispositivos MEMS sobre la tltima capa de la tecnologia comercial
CMOS de la misma empresa. El material estructural de estos es una aleacion
bimetéalica de nitruro de aluminio. En sus disenos iniciales, enfocados hacia los
resonadores MEMS electrostaticos, la tecnologia ofrecia un gap de 90nm. A partir
de un proceso de encapsulado realizado sobre la misma oblea se obtenian factores
de calidad superiores a 1000 en condiciones ambientales, ya que el resonador
dentro del encapsulado estaba en condiciones de vacio.

Como se vera en el capitulo, se han analizado dos resonadores, el primero es
una estructura tipo puente y el segundo una estructura basada en un doube ended
tunning fork. Este capitulo estd centrado en el estudio y caracterizacién de los
fenémenos no lineales que tienen apariciéon en los distintos modos de resonancia de
ambos resonadores.

Como resumen, se van a mostrar efectos no lineales, como la apariciéon de un
doble ciclo de histéresis, la aparicién del efecto de damping no lineal, o el
incremento de la estabilidad de la frecuencia de resonancia con la temperatura en
un resonador operando este en el régimen no lineal.

2 Dispositivos de aleaciéon bimetalica de AINi

Los resonadores MEMS han sido implementado en el nivel inmediatamente
superior a la dltima capa de la tecnologia comercial CMOS SilTerra 0.18 pm. Esta
tecnologia permite la integracion de resonadores sobre las capas CMOS. El
material estructural en el que se disenan las estructuras es una combinacién es una
aleacion de AIN y titanio de 500 nm de grosor.

Los resonadores que se muestran en este capitulo no han sido disenados por el
autor de la tesis, sino que fueron disefiados desde la empresa SilTerra. El trabajo
realizado en la presente tesis respecto a estos sistemas ha sido el caracterizar y
justificar el comportamiento tanto lineal como no lineal de los resonadores MEMS
presentados.
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3 Resonador en configuraciéon puente.

El resonador que se muestra en la figura 1.a ha sido implementado en la
tecnologia comercial CMOS SilTerra 0.18 pm. Las dimensiones del puente son 14
pm por 2.85 pm para el rectangulo central y 500 nm por 500 nm para los anclajes.
Bajo la estructura resonante, con el objetivo de actuar y transducir el movimiento
de la estructura, se han integrado dos electrodos. La tecnologia permite un gap o
distancia entre la estructura y los electrodos de 90 nm. La tecnologia incluye un
dltimo proceso que permite encapsular el resonador a nivel local dentro de la
propia superficie de la oblea (zero-level vacuum package) [1]. Este encapsulado
permite trabajar en condiciones de vacio.

2um  EHT = 4.00 kV Signal A = SE1

F—— wD=135mm Mag= 847 KX
- SILTERRA

[ = | 2.85 pm
! Electrodo de lectura :
____________________________________ J
14pm
Proyeccion lateral del resonador MEMS
LI [ ]I 500 nm
90 nm

Electrodos

c)

Figura 1. a) Imagen SEM del resonador tipo puente, ya liberado y antes del
proceso de encapsulado (0-level vacuum package). b) Imagen SEM del corte
vertical de la oblea mostrando el resonador ya liberado y encapsulado. c¢) Vista
esquematica superior y lateral del resonador tipo puente.

El movimiento del resonador MEMS se ha simulado mediante el software
CoventorWare, obteniendo una frecuencia de resonancia tedrica para los dos
primeros modos de resonancia vertical y torsional de 14.2 MHz y 27.9 MHz
respectivamente (Ver figura 2). En esta simulacién se han utilizado los valores
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aproximados de 190 GPa para el médulo de Young, y 3860 g/m? para su densidad
dados por la empresa SilTerra.

& &

Figura 2. Simulacién mecanica del primer modo vertical de resonancia a 14.2
MHz y primer modo torsional de resonancia a 27.9 MHz. La gama de colores de
azul a rojo representan el desplazamiento relativo de la estructura en el eje z,
siendo méaximo para el rojo y minimo para el azul.

Para caracterizar el resonador, los electrodos de excitacion y de sensado se han
conectado respectivamente al puerto de salida (CH1) y entrada (A) del analizador
de redes (E5100A Agilent Network Analyzer), mientras que la estructura MEMS
se ha conectado a una fuente de tension DC. Este esquema de medida se muestra
en la figura 3.

Analizador de redes Fuente de tensién (DC)

—aEc| [ED0o

oooo
=] cooco

Estrucutra

resonadora

Figura 3. Esquema de medida para la caracterizaciéon de la estructura MEMS
tipo puente.

Utilizando la configuraciéon utilizada en la figura 3 se va a estudiar el
comportamiento no lineal del resonador. Debido a que este resonador muestra
diversos tipos de no linealidad se va a analizar primero el primer modo de
resonancia, y a continuacién se analizard el segundo modo de resonancia. En el
primer modo el sistema va a trabajar con voltajes de polarizaciéon reducidos, entre
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(1 V y 20 V) mientras que en el segundo modo el sistema va a trabajar con un
voltaje de polarizacion de 20V. A continuacién se muestran los resultados de la
caracterizacién de cada modo.

3.1 Caracterizacion del modo vertical

La figura 4.a muestra el andlisis frecuencial de la potencia de salida del
resonador del primer modo de resonancia para un voltaje de polarizacion de 10V y
distintas potencias de actuaciéon. En esta figura se observa la transicion del
dispositivo entre un régimen de operacién lineal para bajas potencias de actuacién
y un régimen de operacién no lineal profundo. Lo que resulta sorprendente de esta
grafica es que se pueden observar fenémenos correspondientes tanto a una no
linealidad de origen mecénico como de origen eléctrico [2-4]. En la estructura tipo
puente la no linealidad mecéanica produce la inclinaciéon de la curva de resonancia
hacia frecuencias superiores, mientras que la inclinacién de la curva de resonancia
hacia frecuencias inferiores es provocada por las no linealidades de origen eléctrico
[4]. Incrementando la potencia de actuacién desde valores pequefios se puede
observar que la primera no linealidad en aparecer es de origen mecanico, ya que la
resonancia se inclina hacia la derecha. A continuacién, se alcanza la potencia de
actuacion critica, dando lugar al ciclo de histéresis de origen mecanico. Tras
alcanzar este punto los términos correspondientes a la no linealidad eléctrica
comienzan a dominar sobre los términos mecanicos, por lo que la curva de
resonancia (que incluye el ciclo de histéresis mecénico) comienza a inclinarse hacia
la izquierda. Si se sigue incrementando la potencia de actuacién llega un momento
en el que aparece un segundo ciclo de histéresis, esta vez de origen eléctrico. En la
figura 4.b se muestra una curva mas detallada mostrando este extrafio
comportamiento en el cual ambos ciclos de histéresis de origen mecénico y

eléctrico coexisten.
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Figura 4. Medida experimental de la respuesta frecuencial de la potencia de
salida del resonador en el resonador tipo puente. Todas las respuestas se
corresponden con una tensién de polarizacion DC de 10V. a) Respuesta frecuencial
para las distintas potencias de actuacion. Dichas potencias de actuacion de indican
a la derecha de la terminacién de cada curva. Para poder visualizar mejor las
distintas curvas se ha utilizado un eje vertical arbitrario. La linea sélida representa
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el barrido en frecuencia ascendente mientras que la linea discontinua representa el
barrido en frecuencia descendente. La curva roja dibujada une las frecuencias de
resonancia de las distintas curvas para ayudar a visualizar la dependencia de la
frecuencia de resonancia con la potencia de actuacién. b) Respuesta frecuencial
correspondiente a una potencia de actuacion <P,> de 1 dBm. Los distintos puntos
de bifurcacion se han indicado y numerado con puntos rojos siendo: 1 - Punto de
bifurcacion inferior de origen eléctrico, 2 — Punto de bifurcacién superior de origen
mecanico, 3- Punto de bifurcacién inferior de origen mecanico, 4 — Punto de
bifurcaciéon superior de origen eléctrico. Esta numeracién se basa en el orden de
aparicion de los puntos al realizar un barrido en frecuencia ascendente seguido de
un barrido descendiente.

En la figura 5 se muestran las curvas correspondientes al anélisis frecuencial de
la potencia de salida para distintas potencias de actuacién y cuatro voltajes de
polarizacion DC diferentes. En la figura 5 se pueden observar cuatro
comportamientos diferentes: a) Respuesta frecuencial en la que domina la no
linealidad mecénica, dando lugar a un ciclo de histéresis de origen mecénico. b)
Respuesta frecuencial en la que comienza dominando la no linealidad mecénica,
dando lugar a un ciclo de histéresis de origen mecénico y en la que termina
dominando la no linealidad eléctrica, generando el doble ciclo de histéresis de
origen mecanico y eléctrico. c¢) Respuesta frecuencial en la que comienza
dominando la no linealidad mecéanica y en la que antes de producirse la histéresis
mecanica comienza a dominar la no linealidad eléctrica, generando un ciclo de
histéresis de origen eléctrico. d) Respuesta frecuencial en la que domina la no
linealidad eléctrica, dando lugar a un ciclo de histéresis de origen eléctrico.
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Figura 5. Medida experimental de la respuesta frecuencial de la potencia de salida para
un conjunto de valores de potencia de excitacion <Pgs> y voltajes de polarizacion V.. La
linea continua representa el barrido en frecuencia ascendente mientras que la linea

discontinua representa el barrido en frecuencia descendente.

Debido al comportamiento del resonador para estos cuatro voltajes de
polarizaciéon Vq. se va a realizar un anéalisis de tanto de su power handling como de
su efecto A-f (duffing).

A) Anilisis del Power Handling

El power handling se define como la maxima potencia suministrada que puede
gestionar el resonador antes de alcanzar su amplitud critica, momento en el cual
aparece el ciclo de histéresis. Imitando la forma de resumir la informaciéon de la
figura 5 realizada en los articulos [5-7], la figura 6 muestra un resumen de la figura
5 con el objetivo de establecer cuéles son los puntos criticos y el comportamiento

frecuencial de los distintos puntos de bifurcacion.
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Figura 6. Representacién de la potencia de actuacién frente la frecuencia
correspondiente a los distintos puntos de bifurcacién del sistema. Cada familia de
curvas corresponde a un voltaje de polarizacién V. diferente. Dentro de cada
familia de curvas de un mismo color se distinguen las curvas s.e. (punto de
bifurcacién superior eléctrico), i.e. (punto de bifurcacién inferior eléctrico), s.m.
punto de bifurcacién superior mecénico y im. (punto de bifurcacién inferior
mecénico). Los fragmentos de curva representados mediante una linea de puntos
representan la frecuencia de resonancia del resonador operando en el régimen
lineal. Los fragmentos de curva representados mediante una linea rallada
representan los puntos de bifurcaciéon de origen mecanico mientras que la linea
continua representa los puntos de bifurcacién de origen eléctrico. Los puntos
marcados por un circulo negro representan la amplitud critica de actuacién, a
partir de la cual aparece el primer par de puntos de bifurcacién, correspondientes
al primer ciclo de histéresis. El quinto punto negro (situado sobre los demas)
representa la amplitud critica en la cual se crean el tercer y cuarto punto de
bifurcacién, correspondientes a la aparicién del segundo ciclo de histéresis.

Los cuatro primeros puntos criticos indicados en la figura 6 marcan el limite de
operacién lineal del resonador MEMS. A partir de los puntos criticos mostrados en
la figura 6, y los correspondientes a medidas realizadas a distintos voltajes de
polarizacién V4. no mostradas en la misma se puede extraer el power handling de
la estructura para los distintos voltajes de polarizacion Vg, (ver figura 7).
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Figura 7. Representacién del power handling del resonador para los distintos
valores de Vg, y representacién del primer punto de bifurcacién tanto de

origen mecéanico como eléctrico.

La técnica de incrementar el power handling retrasando la aparicion del ciclo
de histéresis mediante la compensaciéon de la no linealidad mecéanica con la no
linealidad eléctrica ya ha sido estudiado previamente [4], [8-9] entre otros. Sin
embargo nunca antes se habia representado el power handling para un caso en el
que el resonador pudiese llegar a mostrar el doble ciclo de histéresis como en la
figura 7.

B) Analisis del efecto A-f

Las no linealidades de origen mecanico y eléctrico inclinan la curva de
resonancia hacia la derecha o la izquierda respectivamente. Esto implica un
desplazamiento en la frecuencia de resonancia. Este desplazamiento representa un
incremento de frecuencia en el caso de la no linealidad de origen mecéanico y un
decremento de la frecuencia en el caso de la no linealidad de origen eléctrico.
Como se estudié en el capitulo dedicado al modelo dindmico de los resonadores
MEMS este efecto se conoce como efecto A-f. En la figura 6 ya se intuye este
efecto, ya que representa la potencia de actuacién respecto a la frecuencia
correspondiente a los puntos de bifurcacién, siendo el punto de bifurcacién
superior el correspondiente a la frecuencia de resonancia. Observando la figura 5 se
aprecia que el efecto A-f es mayor para los puntos de bifurcacién superiores que
para los inferiores. Con el objetivo de estudiar el efecto A-f se presenta la figura 8.
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Esta figura representa el incremento fraccional de frecuencia g debido al
0

efecto A-f del resonador no lineal frente a la potencia de actuacién, donde fo es la
frecuencia de resonancia del resonador lineal y Af = f — £, siendo f la frecuencia

de resonancia no lineal.

Primer punto

300 7 critico

e
~ Segundo punto
-

critico

Incremento de frecuencia fraccional
Af/f (ppm)

-200 || == Y%= BV El efecto A-f
=== BV desaparece
-300 | | T e =10V
| ==V, ,=12v
-400 T T T T T T T T T T T T T
54 52 50 -48 -46 -44 -42 -40

Potencia de actuacién (dBm)

Figura 8. Incremento de frecuencia fraccional respecto a la potencia de
actuaciéon para distintas familias de curvas correspondientes a distintos valores
del voltaje de polarizacion Vq.. Dentro de cada familia de curvas de un mismo
color se distinguen las curvas s.e. (punto de bifurcacién superior eléctrico), i.e.
(punto de bifurcacién inferior eléctrico), s.m. punto de bifurcacién superior
mecdnico y im. (punto de bifurcacién inferior mecénico). Los fragmentos de
curva representados mediante una linea de puntos representan la frecuencia de
resonancia del resonador operando en el régimen lineal. Los fragmentos de curva
representados mediante una linea rallada representan los puntos de bifurcacién de
origen mecanico mientras que la linea continua representa los puntos de
bifurcaciéon de origen eléctrico. Los puntos marcados por un circulo negro
representan la amplitud critica de actuacion, a partir de la cual aparece el primer
par de puntos de bifurcacion, correspondientes al primer ciclo de histéresis. El
quinto punto negro (situado sobre los demés) representa la amplitud critica en la
cual se crean el tercer y cuarto punto de bifurcacién, correspondientes a la
aparicion del segundo ciclo de histéresis. En los puntos en los que la curva es
horizontal el efecto A-f se cancela.
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En la figura 8 las curvas correspondientes a las tensiones de polarizacion Vg, 8
y 10 muestran una forma convexa para las cuales existe un valor maximo. En este
punto maximo se cumple que la derivada de f respecto a la potencia de excitaciéon
es nula, o lo que es equivalente, el efecto A-f desaparece. Esto implica que en estos
puntos las fluctuaciones en la potencia de actuaciéon no se transforman en
fluctuaciones en la frecuencia de resonancia. Este comportamiento se podia intuir

ya en la figura 4.a, para la cual ya existia esta convexidad.

C) Teoria del Oscilador CMOS-MEMS basado en el resonador no

lineal mostrando dos ciclos de histéresis

En el apartado 3.1 se ha caracterizado el primer modo de resonancia del
resonador tipo tunning fork (DETF). En este punto se va a discutir el cémo
aprovechar el fenémeno de la apariciéon de la doble histéresis, integrando este
resonador en un oscilador MEMS y logrando mejorar el ruido de fase. A partir de
las referencias [10] y [11] se muestra la ecuacién (1) més completa del ruido de fase
(dentro del formalismo de Leeson [12].

2

S
23, 28m+S 1+i o f

<Pamp>+<Pr> P17\ Af ) | daf TAf?

Af=f,

L(Af) =10-log (1)

Donde Se es la densidad espectral de potencia del ruido eléctrico aditivo del

amplificador, que incluye ambos, ruido térmico y ruido Flicker, S, es la densidad
espectral de potencia del ruido termomecanico aditivo del resonador, <Pamp> y
<Pr> son respectivamente la potencia de excitacion suministrada al amplificador y

resonador, S 4 €8 la densidad espectral de potencia de ruido paramétrico, generado

por los productos de intermodulado de frecuencias producidos por las no
linealidades del sistema, y S; la densidad espectral de potencia de fluctuaciones

de frecuencia. Af representa la frecuencia relativa a la frecuencia de oscilacion y

de
dE la pendiente de la fase eléctrica del resonador en el punto de operacién
Af=1,

correspondiente a la frecuencia de oscilacién fo .
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28, 25,

mediante el incremento de las potencias de excitacién, mejorando la relacién sefial

Operar en el régimen no lineal permite reducir los términos

ruido lejos de la frecuencia portadora. Por otra parte, trabajar en el régimen no

lineal conduce inevitablemente a la aparicién del ruido paramétrico S s Y la
aparicién de ruido de ruido en frecuencia derivado del efecto A-f S, . El principal

beneficio de operar el resonador en el régimen no lineal trabajando en los puntos
do .
= O, es que el ruido de fase realimentado queda

daf|, .

)

de bifurcacién donde

totalmente filtrado. Por lo tanto, trabajar en el régimen no lineal tiene dos
ventajas y dos desventajas. Sin embargo, mediante el comportamiento no lineal
mostrado en el DETF aparece un punto de operacién en el cual el efecto A-f
desaparece, lo que resultaria en un total de tres ventajas y una desventaja. Para
comprender el funcionamiento de este punto se recuerda cémo funciona el efecto
A-f. La ecuacién (2) relaciona el ruido en amplitud del resonador con el ruido en
frecuencia derivado del corrimiento de la frecuencia de resonancia.

2 2

o of
A P
<A> 6<Pr> <P >

of

S =—
O0<A>

(2)

Donde A es la amplitud de movimiento del resonador, y P, la potencia de
excitacion del resonador, y S; las densidades espectrales en potencia de ruido de
ambas variables. La conversién de ruido de amplitud en ruido de frecuencia se da
a través de la derivada L En el punto de operacién en el que esta derivada

o< A>
se anula el sistema se vuelve insensible al ruido en amplitud de la sefial
realimentada. Esta derivada, y por lo tanto la conversién A-f, se anula al mismo

tiempo que se anula la derivada . En la figura 8 se mostraba la frecuencia

<P >

f
fraccional respecto a la potencia de actuaciéon P,. Como se puede observar, en los
puntos correspondientes a (8V, -43dBm) y (10V, -44dBm) la dependencia de la
frecuencia fraccional con la potencia de excitacion es plana, por lo que su derivada
se anula. Operando en cualquiera de estos dos puntos se anula el efecto A-f, sin
embargo, el punto (8V, -43dBm) no sélo anula el efecto A-f sino que, al estar

do
dAf

Af=f,

-0

localizado en un punto de bifurcacién, también anula la derivada
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De esta manera, la doble no linealidad que experimenta el resonador permite
disenar osciladores MEMS no lineales cuya tunica desventaja es la aparicién de
ruido paramétrico, mientras que tiene como ventas principales reduce el ruido de

2S 25
fase térmico (reduciendo ¢~ y—=), el ruido de fase cerca de la portadora
<Pamp> <Pf>
( d do )y el do 1 A-f (anuland il )
incrementando —. ) y eliminando la conversiéon A-f (anulando ———— ).
daf 7 0<P >

3.2 Caracterizacion del modo torsional

La figura 9.a muestra la respuesta frecuencial del resonador MEMS cuando se
aplica una tension DC de 20V y senales de excitacion de potencias comprendidas
entre los -20dBm y los 10dBm. Se han utilizado valores altos de potencia de
actuaciéon debido a que se ha buscado inducir el régimen no lineal de operaciéon en
el resonador.
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Figura 9. a) Respuesta frecuencia del resonador MEMS para un voltaje de
polarizacién de 20V y potencias de actuacién comprendidas entre -20dBm y
10dBm con un incremento de 5dBm entre cada potencia utilizada. Las curvas se
han obtenido realizando barridos descendientes de frecuencia para capturar la
rama superior de la resonancia no lineal una vez sobrepasada la amplitud de
actuacion critica. b) Familia de curvas correspondiente a la potencia de salida
correspondiente a la resonancia del resonador MEMS para distintos valores de
potencia de actuacién y voltajes de polarizacion DC. Los cuadrados blancos
indican la amplitud critica de actuacién a partir de la cual aparece un ciclo de
histéresis en la respuesta frecuencial del resonador.

En la figura 9.a se aprecia como el incremento en la potencia de actuacién
produce la inclinaciéon hacia la izquierda de la frecuencia de resonancia, debido a la
no linealidad de origen eléctrico. Ademads, se puede apreciar un segundo efecto no
lineal que aparece junto al incremento de potencia. Para valores de excitacion
pequenos el valor de magnitud correspondiente al pico de la resonancia se
mantiene constante. Cuando la potencia de excitacién sobrepasa, en nuestro caso,
el valor de -10dBm (para una polarizaciéon de 20V) el resonador empieza a mostrar
no solamente un corrimiento en la frecuencia de resonancia (producida por la
inclinacién de la resonancia), sino que ademds el valor méximo de magnitud

correspondiente a la resonancia se ve progresivamente reducido. Este segundo
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efecto puede ser atribuido a dos causas: La primera, la amplitud de movimiento
del resonador ha alcanzado su maximo valor, 90nm, correspondiente a la distancia
entre el electrodo y la estructura en reposo. Al estar contactando y colisionando la
estructura con el electrodo (sin quedar destruida por los impactos), su amplitud de
movimiento queda limitada a la distancia del gap. Al no crecer la amplitud al
incrementar el valor de la potencia de actuaciéon la magnitud se veria reducida. El
segundo caso se atribuye a la aparicion de un mecanismo de disipaciéon no lineal.
Como se introdujo en el capitulo dedicado al modelo dindmico del resonador,
recientes estudios han demostrado como en los resonadores M/NEMS el
amortiguamiento puede depender de la amplitud del movimiento [13]. Este
amortiguamiento no lineal actia como un proceso de disipacién, reduciendo la
magnitud de la curva de resonancia [14].

La principal diferencia entre la colisién de la estructura con los electrodos y el
amortiguamiento no lineal reside ya no en el valor de la magnitud de la curva de
resonancia sino en el comportamiento de la potencia de la sefial de salida. Cuando
se alcanza una amplitud de desplazamiento igual al gap, la potencia de la sefial de
la salida se mantiene constante, independientemente de que se incremente la
potencia de excitacion. En el caso del damping no lineal, la potencia de la senal de
la salida sigue creciendo con respecto a la potencia de actuaciéon, aunque a un
ritmo mas lento que en el régimen lineal.

Con el objetivo de identificar el tipo de mecanismo de disipacién, en la figura
9.b se ha representado la potencia de salida correspondiente a la resonancia frente
a la potencia de actuacién para distintos valores de voltaje de polarizacién DC. A
partir de esta figura se puede determinar que el comportamiento de la potencia de
salida se corresponde con el efecto del damping no lineal y no de la colisiéon de la
estructura con los electrodos.

Desde el punto de vista electrénico resulta interesante tener un modelo
electronico equivalente del resonador MEMS. Como se vio en el capitulo dedicado
al modelo electromecanico del resonador es posible representar el comportamiento
de la corriente mocional del resonador MEMS a partir de un circuito RLC
equivalente junto a una capacidad paréasita C, en paralelo modelizando la
capacidad parésita. En el caso en el que la resonancia y la anti-resonancia del
modo estudiado estén suficientemente lejos el resonador tendrda un
comportamiento puramente resistivo en su resonancia ya que el voltaje de
excitacién y la corriente mocional estardn en fase y la corriente parésita sera
despreciable frente a la corriente mocional. En el resonador no lineal el sistema
RLC pierde el sentido, ya que el sistema deja de ser simétrico y lineal. Sin
embargo, el comportamiento del resonador en el punto superior de bifurcaciéon
(resonancia no lineal) sigue teniendo un comportamiento puramente resistivo. Asi
pues, a partir de la magnitud del punto superior de bifurcacién puede obtenerse
una resistencia mocional equivalente [15-16]. La figura 10 representa la resistencia
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mocional equivalente extraida para distintos valores de polarizacion DC vy
potencias de actuacion. En esta figura se puede ver cémo el efecto del
amortiguamiento no lineal sobre la resistencia mocional equivalente del resonador,

haciéndolo mas resistivo con el incremento de la potencia de actuacion.
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Figura 10. Familia de curvas correspondiente a la resistencia mocional
equivalente del resonador MEMS para distintos valores de voltaje de polarizacion
DC representadas frente a la potencia de actuaciéon. Los cuadrados blancos
indican la amplitud critica de actuaciéon a partir de la cual aparece un ciclo de
histéresis en la respuesta frecuencial del resonador.

4 Resonador en configuraciéon tunning fork

Al igual que el resonador anterior, el resonador de tipo double ended tunning
fork que se muestra en la figura 1l.a ha sido implementado en el nivel
inmediatamente superior a la 1ltima capa de la tecnologia comercial CMOS
SilTerra 0.18 pm. Las dimensiones de cada puente son 13 pm por 0.5 pm de
ancho. Ambos puentes estan separados entre si por una distancia de 1.8 pnm. Este
sistema estd unido a los anclajes a través de dos conexiones en sus extremos de
500 nm por 500 nm. Bajo la estructura resonante, con el objetivo de actuar y
transducir el movimiento de la estructura, se han integrado dos electrodos. El gap
implementado es de 90nm. En las medidas que se presentaran a continuacion el
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sistema no ha sido encapsulado, quedando el resonador como se muestra en la

figura 11.a.

Proyeccion superior del resonador MEMS

Electrodo de actuacion
1.8um 2.8um
Electrodo de lectura

13um

Proycccion lateral del resonador MEMS
Ll [l 500nm

90nm

Electrodos
b)

Figura 11. a) Imagen SEM del resonador tipo doble puente (double ended
tunning fork), ya liberado y antes del proceso de encapsulado (0-level vacuum
package). b) Vista esquemaética superior y lateral del resonador tipo doble puente.

El movimiento del resonador MEMS se ha simulado mediante el software
CoventorWare, obteniendo una frecuencia de resonancia tedrica para el primer
modo torsional de 16.5 MHz (Ver figura 12). En esta simulacién se han utilizado
los valores aproximados de 190 GPa para el médulo de Young, y 3860 g/m?* para
su densidad.

kv
-

Figura 12. Primer modo vertical de resonancia en antifase. La frecuencia de

resonancia aparece a los 16.5 MHz. Los electrodos de actuacién y lectura se han
afiadido como referencia para facilitar la visualizacién del desplazamiento. La
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gama de colores de azul a rojo representan el desplazamiento relativo de la

estructura en el eje z, siendo maximo para el rojo y minimo para el azul.

En la figura 13 se describe la configuraciéon utilizada para caracterizar en
temperatura el resonador NEMS. Los electrodos de actuacién y lectura se han
conectado, respectivamente, a los puertos de salida (CH1) y entrada (A) del
analizador de redes (Rohde & Schwarz FSUP8 Newtwork Analyzer). La estructura
movil ha sido conectada a una fuente de tension DC. Finalmente, la oblea que
contiene el resonador NEMS ha sido introducida en wuna camara térmica
compatible con la mesa de puntas.

Analizador de redes Fuente de tensién (DC)

Q000

8228 OO @)

eeee 0000

O @ 0000
CH1 REF A
o @ @ &o

e T T L ——— — — 1 T T .
| Elcctrodo Cémara [
I de lectura Tcrmlcal
! |
|
I |
| I
I Electrodo Estrucutra [
I de cxcitacién resonadora |

Figura 13. Esquema de medida para la caracterizaciéon de la estructura

MEMS tipo doble puente.

4.1 Dependencia térmica: Resonador lineal

La figura 14 muestra la respuesta lineal del resonador basado en el doble
puente bajo una serie de temperaturas desde -40°C a 80°C con un voltaje de
polarizaciéon fijado a 25V y una potencia de actuaciéon de -20dBm. El incremento
de temperatura da lugar a la reduccién de la frecuencia de resonancia debido a que
la contante elastica del resonador se hace mas blanda. Como se puede observar,
existe una dependencia lineal entre la frecuencia de resonancia y la temperatura,

mostrando un coeficiente térmico de -251 ppm/°C.
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Figura 14. Medida experimental de la respuesta frecuencial de la magnitud del
resonador en el resonador tipo doble puente. Las curvas se han medido a
temperaturas entre -40°C y 80°C, con un voltaje de polarizacién de 25V y una
potencia de actuacién de -20 dBm.

Es importante remarcar que el factor de calidad del resonador se ve reducido
de 398 a -40°C hasta 339 a 80°C (lo que representa una variacién total del 15% en
el intervalo de 120°C). En otros trabajos en los que se estudia el factor de calidad
de los resonadores MEMS en vacio se muestra que la principal contribuciéon al
factor de calidad es el amortiguamiento termo-elastico, altamente dependiente con
la temperatura [17]. Sin embargo, dado que el resonador no ha sido encapsulado y
las medidas se han hecho a presién ambiente, la contribucion dominante al
amortiguamiento viene de las pérdidas del aire que rodea a la estructura [18].

4.2 Dependencia térmica: Resonador no lineal

La figura 15 representa la respuesta frecuencial del resonador MEMS para un
conjunto de valores de potencia de actuaciéon entre -20 y 0 dBm, con una
temperatura fija de -40° y un voltaje de polarizacion de 25V. Es importante
anadir que la potencia de actuaciéon maxima antes de que la estructura colapse y
se destruya es 0dBm. Se han realizado barridos descendentes de frecuencia para
capturar la rama superior de la resonancia no lineal, ya que la no linealidad
dominante para ese voltaje de polarizacién es de origen eléctrico.
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Figura 15. Medida experimental de la respuesta frecuencial de la magnitud
del resonador en el resonador tipo doble puente. Las curvas se han medido a
temperatura de -40° con un voltaje de polarizacion de 25V. Las potencias de
actuacion utilizadas estan comprendidas entre -20 dBm y 0 dBm. Como se puede
apreciar, la no linealidad es mayor cuanto menor es la temperatura.

4.3 Compensacion de la dependencia en temperatura

Al igual que se ha presentado en la figura 15, ahora, en la figura 16 se
representa la respuesta no lineal del resonador. Esta vez, en lugar de realizar un
barrido en la potencia de actuaciéon se realiza un barrido de temperatura

manteniendo la potencia de actuacion constante a 0 dBm.
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Figura 16. Medida experimental de la respuesta frecuencial de la magnitud
del resonador en el resonador tipo doble puente. Las curvas se han medido a
potencia de actuacion de 0 dBm y un voltaje de polarizaciéon de 25V. La
temperatura aplicada al sistema estd comprendida entre los -20°C y los 80°C.
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Como se puede apreciar, la no linealidad es mayor cuanto menor es la
temperatura.

De las figuras 14 y 16 pueden extraerse dos comportamientos: a) La frecuencia
de resonancia del resonador correspondiente al resonador operando en el régimen
lineal se desplaza a frecuencias mdas bajas al incrementar la temperatura. b) El
comportamiento no lineal del resonador se incrementa o se hace mas evidente
cuando la temperatura se ve reducida. Por lo tanto, un incremento en la
temperatura, al reducir la intensidad de la no linealidad, implica un
desplazamiento de la frecuencia de resonancia no lineal a frecuencias superiores.

En la figura 16 se puede observar la superposiciéon de estos dos efectos. Cuando
se representan las frecuencias de resonancia respecto a la temperatura para
distintas potencias de actuacion se obtiene la figura 17.
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Figura 17. Frecuencia de resonancia frente a temperatura. El voltaje de
polarizacién es en ambos casos 25V, y la potencia de actuaciéon -20 dBm y 0 dBm.

La frecuencia de resonancia lineal muestra una dependencia negativa con la
temperatura de -251 ppm/°C. Para un valor de voltaje de polarizacién y potencia
de excitacion el régimen no lineal de operacion del resonador se ve reducido con la
temperatura, dando lugar a una dependencia positiva con la temperatura.
Teniendo en cuenta la superposicion de ambos efectos se puede compensar la
dependencia en la temperatura del resonador MEMS no lineal como se muestra en
la figura 17, para la cual la dependencia en temperatura se anula entre las
temperaturas -40° y -20° para un voltaje de actuaciéon de 0 dBm.
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Esta compensacion permite pasar de una dependencia total de 10100 ppm para
el resonador lineal entre -40° y 0° a una dependencia total de 1600 ppm para el
caso no lineal. Para las temperaturas comprendidas entre 0° y 80° la compensacién
no tiene lugar, por lo que las dependencias son bastante similares, siendo 20000
ppm para el caso lineal y 16388 ppm para el caso no lineal.

Este método de compensacién pasivo da lugar a una mayor estabilidad en
temperatura de la frecuencia de resonancia, que puede ser implementada junto a
otras soluciones tanto pasivas como activas para compensar la dependencia en
temperatura [19-20].
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VI. Osciladores CMOS-MEMS

1 Introduccion

En el presente capitulo se presentaran y analizardn los osciladores CMOS-
MEMS que se han disefiado durante la presente tesis. En un primer bloque se
analizaran los osciladores basados en la tecnologia de AMS 0.35 um mientras que
en el segundo bloque corresponderd a osciladores basados en la tecnologia de
SilTerra 0.18 um. En ambas tecnologias se va a analizar el funcionamiento de los
sistemas osciladores haciendo especial hincapié en el comportamiento del ruido de
fase. En todos los sistemas que se mostraran se podra observar el efecto de la no
linealidad de los distintos componentes del sistema oscilador sobre el ruido de fase
de la sefial de salida.

2 Introduccion al funcionamiento del sistema oscilador

En el sistema oscilador mas sencillo como el mostrado en la figura 1 esta
compuesto por un amplificador y un elemento selector de frecuencia (como es el
resonador MEMS), el estado de oscilacién estable se alcanza en dos etapas:
Primero, la generacién y crecimiento en amplitud de la sefial de oscilaciéon a la
frecuencia de resonancia del MEMS, y segundo, la estabilizaciéon de la amplitud de
dicha sefnal.

MEMS 1A Buffer 500

.IDj P Vout

Figura 1. Esquema del sistema oscilador. El sistema formado por el

resonador y el amplificador estd realimentado. Sobre su nodo de salida (en
este caso la salida del amplificador) se ha anadido un buffer adaptado a 50Q

para permitir su lectura.

Como se explico en el capitulo III la generacién de la senal se basa en el
cumplimiento del criterio de Barkhaussen. En un estado inicial la transimpedancia
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del amplificador a la frecuencia de resonancia del MEMS ha de ser superior a la
resistencia mocional del mismo. A partir de esta condicién, el ruido generado por
los distintos médulos del sistema amplificador se ve continuamente amplificado a
lo largo del tiempo. El resonador MEMS acttia como un filtro pasa banda
alrededor de su frecuencia de resonancia, dando forma al espectro de la senal, y la
condicién de oscilacién de Barkaussen para la fase (fase total del lazo 0°) fija la
amplitud de la senal portadora de la oscilacién, creando entre ambos efectos una
sefial de oscilaciéon coherente.

Para fijar la amplitud de oscilacién se necesita que al menos uno de los
modulos incluidos en el sistema oscilador entre en un régimen de operaciéon no
lineal en su magnitud respecto a la amplitud de la senal de excitaciéon. La no
linealidad reducira la ganancia en lazo abierto del sistema, fijandola a 0 dB y
manteniendo la amplitud de la oscilacién constante.

Como se estudié en el capitulo III, la operaciéon no lineal de los moddulos
pertenecientes al sistema oscilador afectara al ruido de fase del sistema oscilador.

3 Osciladores MEMS: Tecnologia AMS 0.35um

Los resonadores disefiados en la tecnologia AMS 0.35um utilizando como
material estructural el tungsteno de la capa VIA han sido mostrados en el capitulo
IV. En él se mostraba que una vez fabricados, los dos mejores resonadores han
sido la palanca y el puente de tungsteno. Esto se debe a que una vez
caracterizados el resonador torsional de tungsteno, la palanca de MET-VIA-SiOs,
y la palanca de doble VIA, estos no mostraban ventajas en cuanto a resistencia
mocional en comparaciéon con las dos estructuras anteriores. Por lo tanto, ambos
resonadores, la palanca y puente de tungsteno se han seleccionado como los
dispositivos mas véalidos para optimizar el ruido de fase del sistema oscilador.

A continuacién se muestran dos osciladores en los cuales el mecanismo de
estabilizacion de la amplitud de oscilacién es la no linealidad del uno de los dos, el
amplificador o el resonador MEMS. Para cerrar el lazo de ambos sistemas se ha
utilizado el amplificador Push-pull a modo de preamplificador integrado en el chip
junto al resonador MEMS. Como se vio en el capitulo V.I la ganancia del
amplificador Push-Pull no es suficiente como para cerrar el lazo y lograr la
oscilaciéon, sin embargo, su bajo ruido térmico lo convierte en el principal
candidato para preamplificar la sefial de salida del resonador. Dado que este
amplificador no es capaz de mantener la oscilaciéon del sistema por si mismo, al
sistema total se le aade un amplificador externo (ZFL-1200G+ Minicircuits) y un
desfasador (JSPHS Minicircuits), lo que permitird al sistema cumplir las
condiciones del criterio de Barkhausen. El sistema total se muestra en el esquema
de la figura 2.
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Figura 2. Esquema del sistema oscilador. Por una parte, el resonador esta
integrado junto al amplificador de sensado y el buffer de salida en el chip.
Para lograr las condiciones de Barkhaussen se anade el amplificador de
ganancia regulable, en el caso de que se necesite una ganancia extra y un
desfasador regulable para poder seleccionar el punto de operacién en la curva

de resonancia del resonador como ya se explicd en el capitulo IIL.

Ademés del amplificador push-pull, se han realizado dos osciladores maés
basados en los dos diseios de amplificadores restantes implementados en la
tecnologia AMS 0.35um, el amplificador diferencial de ganancia regulable y el
amplificador diferencial simétrico. En este caso, ambos osciladores volveran a
incluir los dispositivos externos como se muestra en la figura 2.

Por dltimo, utilizando un sistema oscilador CMOS-MEMS monolitico disefiado
por Jaume Verd del grupo ECAS, se ha realizado un estudio del efecto del ruido
en la polarizaciéon del resonador sobre el ruido de fase del sistema oscilador.

3.1 Palanca de tungsteno

Con el objetivo de asegurar las condiciones de oscilacion del criterio de
Barkhausen se ha realizado una medida en lazo abierto del sistema formado por el
chip y los dispositivos externos mostrados en la figura 3. La figura 3 muestra tanto
la magnitud como la fase en lazo abierto del sistema, confirmando que el punto de
operacion permitira la oscilacion del sistema al cerrar el lazo. El resonador ha sido
polarizado por una tensién DC de 35V.

Una vez cerrado el lazo y estabilizada la oscilacién se mide el ruido de fase
correspondiente a la sefial de salida del sistema. Este ruido de fase medido con el
analizador PXA Signal Analyzer N8030A se muestra en la figura 4.
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Figura 3. Magnitud del sistema en lazo abierto para voltajes de polarizacion
del resonador de 35V. La medida se ha realizado en un ambiente de vacio
(10*mbar).

La componente térmica del ruido de fase (ruido plano) toma un valor de
-126dBc/Hz. La palanca de tungsteno para un voltaje de polarizacién de 35V y
un factor de calidad de 880 toma un valor de 9MQ (calculado a partir de la
ecuacién tedrica de la resistencia mocional, ecuaciéon 24 del capitulo II). La
magnitud de la transimpedancia del nodo de sensado (capacidad parasita
generada por el amplificador y el resonador) se estimé en este mismo capitulo
en 1.10MQ.

Bajo estas condiciones, la potencia de excitacién realimentada -5dBm
(aplicada sobre una impedancia de 50Q) tiene un valor de 125.7mV,us, que a
través de la resistencia mocional se traduce en una corriente mocional de salida
del resonador MEMS de 14nA,... Esta corriente mocional integrada en la
impedancia de integraciéon produce un voltaje de 15.4mV,,,. Dado que el ruido

equivalente del amplificador sobre el nodo de sensado es de 7.12nV,,,/VHz el
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cociente entre ambas potencias toma un valor de -127 dBc/Hz. Este valor es

muy cercano al obtenido para la componente de ruido plana de la figura 4.
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Figura 4. Ruido de fase del oscilador para un voltaje de polarizacion de la
palanca de 35V. La potencia de salida del sistema oscilador (correspondiente

a la amplitud de excitacion del resonador) es de -5dBm.

Por otra parte, analizando el comportamiento del ruido de fase cerca de la
senal portadora llama la atencién que la dependencia del ruido de fase en las
cercanfas de la sefial portadora tiene una dependencia de 1/f!, siendo que se
esperaria observar una pendiente de 1/f* (proveniente del ruido Flicker). Esta
componente de ruido de fase de dependencia 1/f* se conoce como random walk,
y suele aparecer en osciladores MEMS para frecuencias muy cercanas a la
portadora, por debajo de 1Hz. Sin embargo en este caso el codo del ruido 1/f*

aparece entorno a 25kHz.
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3.2 Puente de tungsteno

Al igual que se ha hecho con la palanca de tungsteno, en la figura 5 se muestra
la medida en lazo abierto tanto de magnitud como fase para el sistema formado
por el resonador y el preamplificador integrados en el chip y el amplificador y
regulador de fase externos. En este caso la tensién de polarizacién del resonador es
de 15V.
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Figura 5. Magnitud del sistema en lazo abierto para voltajes de polarizacion
del resonador de 15V. La medida se ha realizado en un ambiente de vacio.

El ruido de fase correspondiente a la sefial de salida del sistema oscilador una
vez cerrado el lazo se muestra en la figura 6.

En este caso, la resistencia mocional del puente de tungsteno para un voltaje
de polarizacién de 15V y un factor de calidad de 2600 toma un valor de 4.4MS).
Debido a que la amplitud del oscilador crece hasta que alguno de los elementos del
sistema entra en un estado no lineal fijando la amplitud de equilibrio. En este
caso, se produce la misma saturacién que en el oscilador anterior, obteniéndose
una potencia de excitacion en el resonador para el estado de equilibrio de -5dBm.
Esta potencia se corresponde con una amplitud de 125.7mVrms, que a través de la
resistencia mocional se traduce en una corriente mocional de salida del resonador
MEMS de 28.6nArms. Esta corriente mocional integrada en la impedancia de
integracién produce un voltaje de 31.4mV,,. Dado que el ruido equivalente del
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amplificador sobre el nodo de sensado es de 7.12nV.,/YHz el cociente entre ambas
potencias toma un valor de -133 dBc/Hz. Este valor es muy cercano al obtenido
para la componente de ruido plana de la figura 6.
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Figura 6. Ruido de fase del oscilador para un voltaje de polarizacién del
resonador de 15V.

Al igual que ocurria en el caso anterior, la dependencia del ruido de fase con la
frecuencia en las cercanias de la frecuencia de resonancia muestra una dependencia
de 1/f* con una frecuencia de codo de 15kHz. El origen de este ruido cerca de la
portadora no ha podido ser determinado, ya que los modelos de ruido de fase no
predicen la aparicién de una frecuencia de codo tan elevada como en nuestro caso.

El resultado obtenido tanto en el oscilador que incluye la palanca de tungsteno
como el oscilador que incluye el puente de tungsteno muestra que el nodo
determinante de la relacién seial ruido lejos de la portadora es el nodo de sensado,
y las principal contribucién a este ruido el ruido equivalente de entrada del
preamplificador. Esto permite predecir el valor de la componente térmica del ruido
de fase a partir de la amplitud de excitacién del resonador, su resistencia mocional
y la contribucién del preamplificador al ruido sobre el nodo de sensado.
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3.3 Amplificador integrado con ganancia regulable

En el capitulo IV se disenié un amplificador diferencial de ganancia variable.
En el presente apartado se ha combinado este amplificador con una palanca de
tungsteno. La medida en lazo abierto del sistema operando en aire, donde el efecto
de la ganancia regulable puede observarse se muestra en la figura 7.a, mientras
que el efecto de la eliminacion de la corriente parasita puede verse claramente
sobre la transicién de fase mostrada en la figura 7.b, donde la transiciéon de fase en
las cercanias de la frecuencia de resonancia es de un total de 180°.
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Figura 7. Respuesta en a) Magnitud y b) Fase del sistema resonador tipo
palanca para distintos valores de voltajes de control de ganancia, medido en aire
y con una tension de polarizacién para el resonador de 55V.

A partir de la medida se ha obtenido los valores de la ganancia aplicada por el
amplificador para los distintos voltajes Voo, ¥ @ sSu vez se han comparado con
los valores de ganancia simulados en el capitulo IV (Ver figura 8).
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Figura 8. Comparacién de las ganancias relativas respecto al voltaje Veontrol.
En el eje vertical se representa la diferencia entre la minima ganancia (obtenida
a 0V) y las ganancias obtenidas para los distintos valores de Viotror.

La ganancia controlada mediante Veoto no sélo afecta a la magnitud de la
sefial de salida del sistema en lazo abierto. A la hora de calcular el ruido
equivalente del preamplificador sobre el nodo de sensado, la ganancia del mismo
afecta a su contribucién. Esto implica que el voltaje Veomo controla la relacién
senal ruido sobre el nodo de sensado, viéndose esta incrementada al incrementar la
tensién de polarizacion.

Una vez cerrado el lazo, en condiciones de vacio, asegurando mediante un
amplificador externo, cuya ganancia y fase estd fijan en todo momento, una
ganancia y fase suficiente como mantener la oscilacién para cualquier valor de
Veontrol S€ han medido los ruidos de fase mostrados en la figura 9.
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Figura 9. Ruido de fase del oscilador formado por la palanca de tungsteno y
el amplificador de ganancia regulable. Las distintas curvas se corresponden con
los distintos valores de Vontrol.

El valor plano del ruido de fase lejos de la portadora se ve modificador por el
voltaje de control, ya que este controla la relacion sefial ruido del sistema lejos de
la portadora. Mediante este sistema se puede observar como al igual que la
magnitud experimenta un cambio del orden de 20dB respecto a Ve, la relacion
sefial ruido del sistema también lo hace lejos de la portadora. El ruido de fase
cerca de la portadora, al depender de los productos de intermodulado que surgen
de la no linealidad del resonador y amplificador, al no depender de la potencia de
la sefial de oscilaciéon se mantiene constante para todos los casos. En la figura 10
se comparan los valores de ruido de fase lejos de la portadora, normalizados
respecto al minimo valor frente a la variacién relativa de ganancia en el

amplificador.
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Figura 10. Comparacién de la variacién de la ganancia relativa del
amplificador y el ruido de fase relativo lejos de la portadora, viéndose que la
dependencia de ambos respecto a Vo €8 la misma, por lo que se demuestra
que la relacion senal ruido depende del ruido equivalente a la entrada del
preamplificador.

3.4  Oscilador con control de amplitud

El sistema que se describe a continuacién se ha basado en el descrito en la
figura 11. Estd formado por el chip que contiene el amplificador diferencial
simétrico junto a una palanca de tungsteno. Este sistema incluye un amplificador
y un regulador de fase externos para fijar las condiciones del criterio de
Barkhausen, y por tltimo, un dispositivo limitador de amplitud [1]. Este sistema
recorta la sefal cuando esta sobrepasa una amplitud dada, permitiendo controlar
la amplitud de la senal que realimenta al resonador, y al mismo tiempo, fijando la
amplitud de oscilaciéon en todos los puntos del sistema oscilador. Esta amplitud

limite puede ser regulada mediante un voltaje externo.
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Figura 11. Esquema para la implementacion del oscilador incluyendo un
limitador de amplitud. Este limitador controla la amplitud de excitacién del
resonador MEMS y la amplitud de equilibrio del sistema oscilador.

El principal objetivo de controlar la amplitud de oscilacién, sin producir una
variaciéon en la contribucién de la fase, es el poder controlar el grado de no
linealidad del resonador MEMS del sistema mientras el punto de operaciéon se
mantiene sobre la resonancia. Para poder conocer el nivel de no linealidad del
resonador se ha caracterizado la no linealidad del mismo (Ver figura 12).

116mVpp
240mVpp
360mVpp
460mVpp
460mVpp

Magnitud (dB)

-20

3.300M 3.306M 3.310M 3.3156M

Frequencia (Hz)
Figura 12. Comportamiento no lineal del resonador tipo palanca de

tungsteno para distintas amplitudes de excitacion y un voltaje de polarizacion
de 15V.
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El resonador, polarizado por una tensiéon de 15V, alcanza su amplitud critica
(aparece el ciclo de histéresis) para una amplitud de excitacién intermedia a
360mVpp y 460mVpp. Teniendo en cuenta que la magnitud del sistema formado
por el resonador (polarizado a 15V) y el amplificador diferencial integrado es
inferior a 0dB (motivo por el cual se necesita un amplificador externo), el
resonador alcanzara el régimen no lineal mucho antes de que el amplificador opere
mas alld de su punto de compresiéon. Esto implica que las no linealidades del
sistema estaran generadas por el resonador, y el limitador de amplitud externo.

Se ha cerrado el lazo del sistema y se ha controlado la amplitud oscilacion, y
por lo tanto el voltaje de excitacién del resonador. En la figura 13 se puede
observar el resultado de la medida de los ruidos de fase correspondientes a cada
amplitud de excitaciéon, de valores comprendidos entre -37.83 dBm hasta -18.17
dBm. En este caso para caracterizar el ruido de fase se utiliz6 el analizador
Agilent E4404B.

Carrier Power - BEm Atten
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Figura 13. Ruido de fase para el sistema formado por la palanca de
tungsteno y el amplificador diferencial simétrico utilizando un sistema externo

de control de amplitud para cerrar el lazo.

256



Amplitud  Amplitud Ruid Estad
mpity MRS potencia L) @  L(f) @ mdo srado

excitacidén salida Flicker del
(mVpp) (mVpp) (dBm) Tz 1MHz [1/£] resonador
60 8.12 -37.83 -73.86  -75.52 No Lineal
115 13.6 -33.38 -75.61 -80.45 No Lineal
240 25.3 -27.96 -77.92 -86.13 No Lineal
358 34.8 -25.18 -79.25  -88.39 No Lineal
N
480 44.9 2298 7691 -90.44 Si o
Lineal
. No
620 57.7 -20.79 7420 -92.69 Si ,
Lineal
. No
720 65.3 -19.72 -73.10 -93.69 Si ,
Lineal
. No
900 73.5 -18.17 -70.52  -95.04 Si ,
Lineal

Tabla I. Valores de ruido de fase extraidos del ruido de fase mostrado en la
figura 15, correspondientes a distintas amplitudes de oscilacién y excitacién del

resonador.

Aunque los valores de ruido de fase son peores que los mostrados en los
osciladores anteriores, resulta interesante ver cémo la operacién lineal/no lineal del
resonador MEMS afecta al ruido de fase cerca de la portadora. Como se puede ver
en la figura 13, en el momento en el que la amplitud de excitaciéon del resonador
supera la amplitud critica (aproximadamente 358mVpp), el ruido de fase cercano a
la portadora pasa de tener una dependencia cercana a la forma 1/f2 a una de la
forma 1/f%, debido a los procesos de intermodulado de frecuencias entre la senal
portadora y el ruido Flicker producidos en el resonador no lineal. Por otra parte,
el ruido de fase lejos de la portadora se ve incrementado en la misma medida que
la amplitud de excitaciéon crece, mejorando la relaciéon sefial ruido lejos de la
portadora.

3.5 Introduccion de ruido en el oscilador a través de la
polarizacion del MEMS

Uno de los problemas de los resonadores de actuacién electrostéatica y lectura
capacitiva es la necesidad de polarizarlos con voltajes que, en la mayoria de casos
salvo excepciones como [2], van desde los 5V hasta los 100V. El hecho de que el
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voltaje de polarizacion del resonador sea superior al de la circuiteria da lugar a la
busqueda de soluciones como la implementacion de charge-pumps [3]. Estos
sistemas son conversores DC-DC, y se utilizan para generar un voltaje de
polarizacién elevado a partir de la tensién de alimentacién Vdd de la circuiteria.
Aunque son la principal solucién a la demanda de altas tensiones de polarizacion,
la principal desventaja de estos sistemas es la introduccién de ruido en la sefial
que generan.

En este apartado se realiza un andlisis experimental de como afecta este ruido
en la polarizaciéon al funcionamiento del sistema oscilador MEMS integrado. Para
la realizacién de este trabajo se ha utilizado el oscilador integrado disefiado por
Jaume Verd en el grupo ECAS de la UAB [4]. Este sistema utiliza como resonador
un puente de MET con una frecuencia de resonancia de 16.8 MHz. En la figura 14
se muestra el diagrama de bloques del oscilador MEMS.

— V.

polarizacién

Figura 14. Diagrama de bloques del sistema oscilador. El resonador esta
conectado a la entrada y salida del amplificador de transimpedancia. El buffer
de salida (adaptado a 5082) estd conectado al nodo de salida del amplificador.

Para la caracterizaciéon se ha utilizado una fuente de tensién DC Agilent
6614C y un generador de sefiales Agilent 81150A para polarizar el resonador. Para
realizar las medidas del espectro y ruido de fase se ha utilizado el analizador de
senales Agilent E5052A. Para conseguir que el sistema oscile se ha aplicado un
voltaje medio de polarizacién de 80V.

3.5.1 Perturbacién del sistema mediante ruido blanco

En la figura 15.a se muestra el espectro de la senal de salida del oscilador para
tres casos. El primero correspondiente a una tensién de polarizaciéon puramente
DC, en la que no se ha introducido intencionalmente ruido, y dos curvas
correspondientes a la introducciéon de ruido blanco en el voltaje de polarizacién. La
potencia del ruido blanco es de -10dBm y -20dBm en cada caso. En la figura 15.b
se puede observar el ruido de fase correspondiente a estos espectros.
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Figura 15. a) Densidad espectral de potencia a la salida del oscilador

cuando se introduce en la polarizacién una sefial de ruido blanco de -20

dBm. b) Ruido de fase correspondiente al oscilador correspondiente a los

espectros mostrados en a).
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En la figura 15.a se muestra la evolucién del espectro de la senal de salida del
oscilador para distintas potencias de ruido blanco aplicadas a la polarizacion del
resonador. Como puede apreciarse, el incremento en la potencia del ruido blanco
es igual al incremento del ruido térmico del sistema oscilador. El incremento de
ruido blanco también cambia el perfil del espectro en las cercanias de la sefial
portadora. Este cambio se aprecia y queda justificado viendo el ruido de fase de la
sefial.

En la figura 15.b se puede apreciar con mayor precision el cambio del nivel de
ruido térmico del oscilador, asi como un cambio en la pendiente del ruido de fase
en la cercania de la portadora. En el caso del oscilador no perturbado la pendiente
del ruido de fase es de la forma 1/, correspondiente al ruido Flicker de baja
frecuencia trasladado por la no linealidad del resonador MEMS o el amplificador a
las cercanias de la frecuencia de la sefial portadora. Sin embargo, al inyectar un
ruido blanco en la polarizacién del resonador, el ruido Flicker trasladado por las
no linealidades del sistema pasa a quedar oculto bajo el ruido térmico filtrado por
el resonador con una dependencia 1/f2. Esto genera el cambio en la dependencia
respecto a la frecuencia del ruido de fase cercano a la portadora.

3.5.2 Perturbacién del sistema mediante un tono puro

La senal de polarizacion producida por la charge-pump puede tener una
componente de ruido blanco. Sin embargo, debido a su funcionamiento interno, la
tension DC que genera este sistema suele estar acompanada de un rizado de baja
frecuencia. En la siguiente caracterizaciéon vamos a afiadir a la tensién de
polarizacién una senal sinusoidal (tono puro) simulando el efecto de este rizado.

En la figura 16.a y 16.b se muestra el espectro de la sefial de salida del
oscilador para dos casos. El primero (figura 16.a) correspondiente a la aplicacion
de un tono puro de potencia -20dBm y una frecuencia de 1kHz. El segundo (figura
16.b) corresponde a la aplicacién de un tono puro de potencia -20dBm y una
frecuencia de 10kHz. En la figura 16.c se muestra el ruido de fase correspondiente
a ambos espectros.
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Figura 16. Densidad espectral de potencia a la salida del oscilador cuando
se introduce en la polarizacién una senial de -20 dBm a una frecuencia de a) 1
kHz, b) 10 kHz. ¢) Ruido de fase correspondiente a los espectros mostrados en A
y B.

Como puede observarse en la figura 16.a y 16.b introducir tonos de baja
frecuencia en la polarizaciéon del resonador tiene como consecuencia la aparicién de
los mismos en la cercania de la senal portadora a una frecuencia Af igual a la
frecuencia del tono puro de ruido. Cuanto menor es la frecuencia del tono menor
es Af y la potencia de la sefial trasladada.

4 Osciladores SilTerra 0.18um

En los apartados anteriores se han mostrado los resultados de los osciladores
implementados utilizando la tecnologia AMS 0.35um. A continuacién, en el
presente apartado, se va a mostrar un oscilador monoliticamente integrado en la
tecnologia SilTerra 0.18um. Debido a que los dos médulos del sistema,
amplificador y resonador MEMS, son sistemas que podran estar operando en la
region no lineal se va a realizar un anélisis detallado del comportamiento no lineal

de ambos por separado. Una vez analizados ambos se estudiard como su
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interaccién puede ser utilizada para mejorar el comportamiento del ruido de fase
del sistema oscilador.

El estudio del comportamiento no lineal del amplificador se ha pospuesto hasta
este apartado en lugar de incluirse en el capitulo IV para facilitar la cohesion en la
explicaciéon de los fendémenos no lineales relacionados con el presente oscilador

CMOS-MEMS.

4.1 Ana&lisis de la no linealidad del resonador

Como se ha dicho, la estabilizaciéon de la amplitud se produce cuando la
transimpedancia y la resistencia mocional del resonador se igualan. Normalmente
el dispositivo que limita el crecimiento de la amplitud mediante la no linealidad es
el sistema amplificador (reduciendo su transimpedancia), sin embargo, como se
mostré en el apartado dedicado al resonador tipo puente implementado en la
tecnologia SilTerra 0.18um (ver figura 17), este resonador muestra un fuerte
amortiguamiento no lineal al superar una amplitud de excitacién dada
(incrementando su impedancia mocional). Este fenémeno puede ser aprovechado
para utilizar el resonador MEMS como elemento no lineal limitador de amplitud,
permitiendo al amplificador operar en el régimen lineal y por lo tanto reduciendo
la contribucién de ruido Flicker por parte del amplificador sobre el ruido de fase
del sistema oscilador.

L2ME w9 5v —m—225v /
i [
LIMP —w— 150v —m—25.0v / s
[
LOMp - —w— 175v —m— 275V o /-/,
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Figura 17. Familia de curvas correspondiente a la resistencia mocional

263



equivalente del resonador MEMS para distintos valores de voltaje de polarizaciéon
DC representadas frente a la potencia de actuacién. Los cuadrados blancos
indican la amplitud critica de actuacion a partir de la cual aparece un ciclo de

histéresis en la respuesta frecuencial del resonador.

4.2 Analisis de la no linealidad del amplificador

La tensién de alimentacién recomendada para la tecnologia SilTerra 0.18um es
de 1.8V. Sin embargo, con el objetivo de modificar el ancho de banda, y por lo
tanto la ganancia y fase a 24dMHz, la tension de alimentacién Vg utilizada en el
amplificador va desde los 1.5V hasta los 2V. La tensiéon de alimentacién no sélo
regula la fase y la magnitud del amplificador a 25MHz, esta tensién también
controla afecta a la no linealidad del amplificador. La figura 18 muestra la
amplitud de la senal de salida respecto a la amplitud de la senal de entrada para
el modulo amplificador del sistema oscilador utilizando distintas tensiones Vgq de

alimentacién.
600m
=
< 900m
=
E
g 400m
=]
g - -
% 300m | Vdd_ 20V
= ——V =19V
% dd
%) 200m F I Vddz 1.8V
= —V =17V
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'4:‘: dd
8 E— Vdd: 1.5V
<,1 0 N 1 N 1 N 1 N
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Amplitud RMS de la sefial de entrada (V)

Figura 18. Simulacién de la senial de salida frente a la sefial de entrada para
distintos valores de tensién de alimentacién Vdd a una frecuencia de 24 MHz. Los
cuadrados sobre las curvas corresponden al punto de compresién (1dB) de cada

curva.
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La tabla II muestra la dependencia de los

amplificador respecto a la tensién de alimentacion Vgg.

distintos parametros del

Tension de alimentacién Vaa (V)

2.0V 1.9V 1.8V 1.7v 1.6V 1.5V

Ganancia V/V (dB) 18.4 18.2 17.8 17.3 16.2 14.8

Ganancia de transimpedancia 1/V (dB2) 132.5 132.3 132.0 131.4 130.4 128.9
Fase de la transimepdancia I/V (°) 5.1 3.6 -2.0 -5.9 -11.3 -15.8
Puneto de compresién (1dB) (mVims) 64.7 62.8 62.7 63.2 65.8 74.3
Ruido de salida (nV/yHz) @24 MHz 712 696 664 627 553 470
Amplitud de salida (correspondiente al punto 0.487 0.469 0.440 0.418 0.387 0.361

de compresién (1dB)) (Vims)

Tabla II. Pardmetros del amplificador simulado para distintos valores de Vu.

4.3 Analisis del sistema oscilador

El oscilador que se va a analizar estd completamente integrado a nivel de chip

en la tecnologia SilTerra 0.18um. El esquema interno del oscilador se muestra en

la figura 19.

DESACOPLO |

RESONADOR. INTEGRACION:. PRIMERA JESACOPLO - SEGUNDA
CAPACITIVA ETAPA CAPACIT IVO; ETAPA
$=0 =74 V=15V
' Vou 0 =95 V,F2.0V
=0 0N ;
vd) — 90 W vin vout
in out - RBIAS /‘\
rllj—l\ vout 509
10T I ‘ L

Figura 19. Esquema del sistema oscilador integrado compuesto de dos etapas

CMOS y un buffer de salida adaptado a 50€2.

El sistema puede

dividirse en cinco componentes:

Resonador MEMS,

integracién capacitiva, primera etapa, desacoplo capacitivo y segunda etapa. En el

esquema se indica la contribucién de fase total de cada componente. El sistema se

ha disenado para tener una ganancia superior a 0 dB y una contribuciéon de fase
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ajustable préxima a 02 (entre -15.8% y 5.12) a una frecuencia de 24 MHz con el fin
de fijar el punto de operacién en la frecuencia de resonancia del resonador.

4.4 Funcionamiento del sistema oscilador

La figura 20 muestra las imégenes correspondientes al sistema oscilador
implementado en la tecnologia SilTerra 0.18um.

SILTERRA

Figura 20. a) Imagen O6ptica del oscilador integrado CMOS-MEMS. b)
Imagen SEM del resonador mostrando el sistema de encapsulado. c¢) Imagen
optica del resonador MEMS antes del proceso de encapsulado, en el que puede
distinguirse la estructura tipo puente.

El sistema ha sido testeado mostrando el correcto funcionamiento del sistema
oscilador. En la figura 21 se muestra la sefial temporal generada por el sistema
para distintas tensiones de alimentacién Vg4, medidas a través del buffer de salida.
El ruido de fase de este sistema ha sido capturado con el analizador Agilent
E5052A Signal Source Analyzer.
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polarizacién del resonador de 20V y distintos valores de Vaa. b) Ruido de fase de
las sefiales mostradas en a).

Los resultados mostrados en la figura 21 se resumen en la tabla III.

Amplitud de oscilaciéon en el nodo de Amplitud en el nodo de salida
Frecuencia de salida del amplificador del amplificador correspondiente
Voo (V) oscilacién(MFHz) a los puntos de compression
(Vo) (dBm) (1dB) simulados. (Vims)
1.5 23.866 0.116 -3.15 0.361
1.6 23.862 0.237 0.50 0.387
1.7 23.856 0.338 3.58 0.418
1.8 23.840 0.413 5.33 0.440
1.9 23.832 0.476 6.55 0.469
2.0 23.825 0.500 6.99 0.487

Tabla III. Parametros de la sefial del oscilador extraidos de la figura 23.

Como se puede observar en la figura 21.a la amplitud de oscilacién depende de
la tension de alimentacion Vaq. Este incremento se atribuye al incremento de la
transimpedancia del amplificador respecto a Va. Un incremento en la
transimpedancia tendra como respuesta el crecimiento de la amplitud de
oscilacion, que a su vez incrementard el amortiguamiento del resonador,
incrementando su resistencia mocional hasta que esta vuelva a igualarse a la
transimpedancia, quedando la amplitud de oscilacién estabilizada.

Por otra parte, la frecuencia de oscilaciéon se ve reducida con Vg¢ un total de
41kHz. Esto es resultado del incremento de la amplitud de excitacion del
resonador, produciendo una inclinacién de la curva de resonancia hacia frecuencias
inferiores.

La tabla III, en combinacién con las figuras 17 y 18, permite estimar el estado
de operacién tanto del amplificador como del resonador MEMS. De acuerdo a la
figura 17, el resonador MEMS muestra una amplitud critica de excitaciéon de -7.5
dBm (equivalente a 94.3 mV., sobre una carga de 50€2) cuando el resonador esté
polarizado por un voltaje de 20V. Por lo tanto, para todas las tensiones de
alimentacion Vgq mostradas en la tabla III el resonador MEMS estd operando en el
régimen no lineal. Por otra parte, para las tensiones Vgg de 2 y 1.9V el
amplificador estd operando sobrepasando su punto de compresién, y por lo tanto
presentando un régimen de operacion no lineal. Para los voltajes de polarizacién
entre 1.5 y 1.8V el amplificador pasa a operar en el régimen lineal. Como
consecuencia en el sistema oscilador hay dos posibles mecanismos de estabilizacion
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de la amplitud. En el primer caso, correspondiente al rango de tensiones Vyq de 2
y 1.9V el amplificador reduce su transimpedancia a la vez que el resonador MEMS
incrementa su resistencia mocional. Como resultado, ambos maddulos del sistema
operan en el régimen no lineal. En el segundo caso el amplificador mantiene la
transimpedancia que le corresponde para cada valor de Vg4, mientras que es el
resonador MEMS el que incrementa su resistencia mocional, siendo este el tinico
modulo operando en el régimen no lineal.

Los dos mecanismos de estabilizacion de la amplitud dan lugar a dos
comportamientos distintos en el ruido de fase:

El ruido de fase correspondiente al primer caso mantiene su valor
independientemente de la tensiéon Vaq. Cerca de la portadora esto se debe a que la
contribucién de ruido dominante de dependencia 1/f* viene de la no linealidad del
amplificador, que apenas cambia con Vg¢. El ruido de fase plano lejos de la
portadora apenas varia tampoco, ya que el incremento en la amplitud de oscilacién
viene acompanado con un incremento en la componente de ruido del amplificador
a 24 MHz.

En el segundo caso se puede apreciar como el nivel de ruido de fase cerca de la
portadora se ve reducido respecto al primer caso. Es importante destacar el
cambio de ruido de fase cerca de la frecuencia portadora para los distintos voltajes
Vaa. Una reducciéon de 1.8 V a 1.6 V en la tension de alimentacion Vga mejora la
cerca de la frecuencia portadora. Sin embargo, la reducciéon posterior de la tensién
(Vaa 1.5 V) aumenta el ruido de fase. Lograndose por lo tanto un valor éptimo
para la tension Vgq 1,6 V. Este efecto se puede explicar a partir del punto de
operacion del sistema de oscilador.

Para cerrar el bucle, la variacion de fase de la segunda etapa debe ser
contrarrestada con la contribucién de fase del resonador MEMS, con el fin de
obtener una fase total en lazo abierto de 02 (Criterio de Barkhausen). Como se
puede ver en la tabla II, una reducciéon en la tensiéon Vgq implica una reduccién de
la fase de amplificador (de 5.1 a -15.8%). Por lo tanto, la fase MEMS resonador
necesita cambiar de -5.1 a 15.8°. Estas fases corresponden a puntos de operacién a
ambos lados de la frecuencia de resonancia o punto de bifurcacién superior en el
caso no lineal. Producir una variacién en la fase del amplificador permite desplazar
el punto de operacién sobre la curva de resonancia del MEMS, hasta centrarse en
el punto de bifurcacion, donde el sistema obtiene un valor para el factor de calidad
infinito, y por lo tanto minimizando el ruido de fase cerca de la portadora. El
punto de operacion de la figura 4 més cercano al punto de bifurcacién se
corresponde con la tensiéon Vg de 1.6V. Para los valores de la fuente de
alimentacion de 1,5, 1,7, y 1,8 V, la pendiente de fase con respecto a la frecuencia
es menor, lo que se reduce el factor de calidad eficaz y a su vez el deterioro del
ruido de fase cercano a la portadora en comparacién con el caso éptimo de 1.6V.
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La Tabla IV resume la mejora del comportamiento observado en el ruido de
fase del sistema oscilador CMOS-MEMS para los diferentes voltajes Vaa,
obteniendo una mejora del ruido de fase de 25 dBc/Hz a una frecuencia relativa a
la portadora de 100Hz y 1kHz, y una mejora de 15 dBc/Hz a 10kHz.

. Valor de ruido de fase medido (dBc/Hz)
Valores obtenidos
@ 100Hz @ 1kHz @ 10kHz @ 1MHz

Mejor 55 85 105 119
(Vpp = 1.6V) i i i i

Peor

-30 -60 -90 -123

(Vpp= 2.0V)

Tabla IV. Valores de ruido de fase para el sistema oscilador. En la tabla se

muestra el mejor y el peor resultado medido.

5 Conclusiones

FEn el presente capitulo se han mostrado osciladores CMOS-MEMS basados
en dos tecnologias, la tecnologia AMS 0.35um y la tecnologia SilTerra 0.18um.
Los osciladores implementados en la tecnologia AMS 0.35um no han podido
ser integrados monoliticamente, ya que la elevada resistencia mocional de los
resonadores ha hecho necesario disponer del apoyo de un sistema externo que
permitiese alcanzar el estado de oscilacién. Sin embargo, los preamplificadores
disenados en la tecnologia AMS 0.35um han conseguido reducir la relacién
sefial ruido en el nodo de sensado, lo que ha implicado una mejora en la
reduccion del ruido de fase lejos de la portadora. La tabla V muestra un
resumen de los pardmetros de los osciladores CMOS-MEMS realizados,
mostrando frecuencia de operacién, voltaje de polarizacién y valores de ruido

de fase.
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Ganancia Amplificador
Push-Pull Push-Pull
Sistema regulable simétrico
Palanca Puente
Palanca Palanca
Material del
Tungsteno - VIA
resonador
Frecuencia
de operacién 3.15 4.21 3.0 3.0
(MHz)
Resistencia
mocional 2.31 - 10° 2.8 - 10° 937 12.6 - 10°
(kQ)
Tension de
polarizacién 35 15 55 15
(V)
Ruido de fase
-70 / -125 -85 / -137 -100 / -120 -80 /- 120
1kHz/1MHz

Tabla V. Tabla comparativa de los parametros de los osciladores CMOS-
MEMS presentados en el capitulo.

La tabla V puede compararse con la grafica mostrada en la figura 5 del
capitulo I donde se comparan las componentes de ruido térmico en el ruido de fase
de distintos osciladores MEMS (ver figura 22).

Como puede verse en la figura 22, la relacién sefial ruido obtenida lejos de
la frecuencia portadora se encuentra entre los mejores valores dentro de la figura
24 cuando se compara con el estado del arte de los osciladores capacitivos.
Ademas, el valor de ruido térmico del oscilador basado en el puente de tungsteno
queda como segundo valor mas bajo en la grafica 22, dentro de la categoria de
osciladores capacitivos.
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Figura 22. Valores de ruido térmico en osciladores de cuarzo, MEMS capacitivos y
MEMS piezoeléctricos. A esta figura se le han afiadido los valores correspondientes
a los osciladores de AMS (en verde) y el oscilador de SilTerra (en amarillo).
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VII. Conclusiones

1 Contribuciones

Las contribuciones de la presente tesis doctoral al estado del arte han sido
varias. Primero, se ha desarrollado un estudio de la viabilidad a la hora de
implementar resonadores de tungsteno basados en la capa de VIA de la
tecnologia AMS 0.35u. Utilizando el tungsteno como material estructural se
han diseiiado resonadores de tipo viga y de tipo torsional. Las propiedades
mecanicas del tungsteno tales como su densidad, moédulo de Young y
dimensiones geométricas minimas de gap no son competitivas con el polisilicio
a la hora de disenar MEMS resonadores. Sin embargo, como principal ventaja,
este material ha permitido incrementar la reproducibilidad en la fabricacién de
los sistemas MEMS, ya que se ha reducido la deformacién vertical y horizontal
inicial debida al estrés acumulado en la fabricacién. Ademés, estos MEMS
implementados en tungsteno sélo necesitan de un tiempo de ataque méximo 4
minutos para quedar totalmente liberados, mientras que para los niveles de
MET y POLY los ataques no s6lo son més largos sino que hay que realizarlos
de forma iterada hasta que la estructura queda liberada.

La segunda contribucién, relacionada con los resonadores MEMS
implementados en la tecnologia SilTerra 0.18um, ha sido la caracterizacion de
los efectos no lineales que tienen lugar en los sistemas resonadores MEMS tales
como el damping no lineal, la apariciéon simultanea de dos ciclos de histéresis o
el incremento de la estabilidad en temperatura de un resonador respecto al
régimen de operacién al pasar a operar en un régimen no lineal.

A la hora de disenar preamplicadores para sensar la corriente mocional del
resonador se ha conseguido reducir el ruido térmico equivalente a la entrada,
consiguiendo que la relacién senal ruido en el nodo de sensado en el puente de
tungsteno llegue a ser de -137 dBc¢/Hz. Un valor mas de 30dB maés bajo que el

obtenido para sistemas implementados previamente en la tecnologia AMS
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0.35pm en otros materiales mas 6ptimos para la implementacién de sistemas
osciladores MEMS como el polisilicio.

En el oscilador CMOS-MEMS monolitico se ha logrado hacer operar al
resonador MEMS en el régimen no lineal mientras que se mantenia al
amplificador operando linealmente. A la vez que se conseguia esta condicion,
se hacia trabajar al resonador en el punto de bifurcacién superior, obteniendo
una mejora en el ruido de fase en las cercanias de la frecuencia portadora
superior a 25 dBc¢/Hz. Confirmando la teorfa del oscilador MEMS cuyo

resonador opera en el régimen no lineal.

2 Linea futura

A continuacién se muestra la linea futura de investigacién, orientada a
optimizar los resultados obtenidos a lo largo de la presente tesis y la basqueda

de nuevos resultados.

2.1 Circuiteria CMOS

En el capitulo IV dedicado al diseio CMOS se han mostrado distintos sistemas
dedicados al sensado y amplificado de la corriente mocional de salida del resonador
MEMS. Sin embargo los sistemas presentados pueden ser optimizados en varios
puntos, estos se tratan a continuacion en los siguientes subapartados.

A) Reduccién del ruido Flicker

El ruido Flicker en los amplificadores operacionales comerciales suele tener una
frecuencia limite de codo méaxima de 1kHz, sin embargo, en los sistemas disenados
esta frecuencia de codo se encuentra en 10kHz en el mejor de los casos y 5MHz en
el peor de los casos. Esto implica que en cuanto aparezca algin tipo de no
linealidad en el amplificador (si se opera en lazo abierto) o en cualquiera de ambos
el resonador o el amplificador (si se opera en lazo cerrado en configuracién de
oscilador) el ruido Flicker se vera trasladado a las cercanias de la frecuencia
portadora. En esta situacién se produce un grave deterioro en el ruido de fase de
la senal de salida.

El primer método para reducir el ruido Flicker se basa en minimizar la
contribuciéon del ruido de los transistores de la primera etapa. Para ello se
recomienda utilizar transistores de entrada PMOS en lugar de NMOS.
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Como segundo paso, es necesario que el area de los transistores de la primera
etapa, incluyendo los de entrada sea lo méas grande posible. Esto contradice el
objetivo de minimizar la capacidad de entrada del amplificador, por lo que su
aplicacién puede tener mas consecuencias negativas que positivas, ya que se reduce
el ruido Flicker del transistor pero se incrementa a su vez el efecto del mismo
sobre el nodo de sensado al reducir la capacidad de integracion.

Como tercera solucion estd el disefio de una primera etapa en la que se asegure
que siempre se va a trabajar en la region lineal, por lo que no habra productos de
intermodulado. A continuacién, a la salida de esta etapa, se ha de implementar un
filtro pasa altos, que filtre en la mayor medida posible las componentes de baja
frecuencia del ruido Flicker. Este sistema ya se ha aplicado en el amplificador
seguidor, en el que el ruido Flicker equivalente a la salida es el mas reducido de
todos con una frecuencia de codo de 10kHz.

B) Implementacién de un sistema de control automético de

ganancia

En el presente capitulo se ha mostrado un amplificador diferencial de ganancia
regulable. A partir de este amplificador, y mediante un sistema de realimentacién
negativa de la ganancia basado en un detector de pico, se puede disefiar un
sistema de control de la amplitud de salida del amplificador. Este sistema tendria
una doble funcién. Primero, permitiria trabajar en un sistema oscilador a ambos,
el amplificador y el resonador, en el régimen lineal. Esto eliminaria los efectos de
intermodulado de frecuencia y ayudaria a mejorar el ruido de fase de la senal de
salida en las cercanias de la frecuencia portadora. Segundo, permitiria fijar la
amplitud de realimentacion del resonador, controlando su nivel de no linealidad,
permitiendo explorar las posibilidades de los osciladores MEMS no lineales.

Este sistema se ha comenzado a implementar a nivel de simulacién en
Cadence, sin embargo, no ha sido posible finalizarlo dentro del tiempo limite de la
tesis, ya que la complejidad en el disefio de sistema que funcione correctamente
supera la de los disefios que se han presentado en este capitulo. Es por esto que de
cara a estudiar los osciladores no lineales seria importante retomar este tipo de
sistemas de control de amplitud.

C) Implementacién de un sistema desfasador

En la ultima etapa de la presente tesis se ha comenzado a implementar un
sistema de control de fase. Pero aunque a nivel de simulacion en Cadence el
sistema funcionaba correctamente una vez implementado en la tecnologia AMS
0.35um su funcionamiento no era correcto. Por lo tanto resultaria de gran
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importancia el lograr obtener este tipo de sistema, ya que como se vidé en el
capitulo III, este sistema operando en lazo cerrado permite fijar el punto de
operacion sobre la curva de resonancia del resonador MEMS, lo que es de suma
importancia a la hora de trabajar con resonadores operando en el régimen no

lineal.

2.2 Resonadores CMOS-MEMS: AMS 0.35um

En el proceso de fabricacion de los resonadores basados en el tungsteno como
material estructural se han observado dos comportamientos inesperados en la
fabricacién. Es importante reflexionar cuales han sido las causas de la aparicién de
estos comportamientos, ya que permiten aplicar soluciones a los resonadores
presentados y crear nuevas estructuras que permitan minimizar ain més los
parametros de disefio de las capas de la tecnologia CMOS.

A) Combinacién de dos niveles de VIA sin MET intermedio

El primer comportamiento inesperado ha sido observado en la doble palanca
de tungsteno. Como se explicé en el apartado 2.4 se pretendia obtener una palanca
de 2um de grosor, y sin embargo lo que se obtuvo fueron dos palancas
independientes de mismas dimensiones separadas verticalmente entre si por una
distancia de 350nm. Este sistema da lugar al disefio o la optimizacién de
resonadores, a continuacion se muestra dos aplicaciones del fenémeno de la doble
VIA.

Como se ha mostrado en los resonadores torsionales de tungsteno existe la
necesidad de reducir el gap entre la estructura resonante y los electrodos. El
método més facil de lograrlo es implementar como electrodo la capa VIA2 en lugar
de la capa MET?2, cuyo gap se ha demostrado de 350pm en lugar del gap de 1.3um
obtenido con la capa MET2 como electrodo. La figura de mérito FoM; se ha
estimado para este nuevo valor de resistencia mocional, incluyéndose el punto
marcado por una cruz en la figura 49. En el caso de que se lograse realizar este
diseno el resonador torsional pasaria a ser competitivo con los resonadores de
polisilicio para la FoM; y FoM,.

Ademas, la implementaciéon del resonador en las capas VIA3 y VIA2 permite
realizar sistemas multipalanca acoplados, sistemas de interés para el grupo ECAS
debido a que pueden ser utilizados para incrementar la estabilidad en frecuencia
de sistemas osciladores a través de la sincronizacién del sistema multipalanca.

B) Desdoblamiento lateral de la capa de VIA

En el resonador torsional se detecté un comportamiento anémalo inesperado.
Como se puede observar en la imagen SEM del resonador mostrada en la figura 1,
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la viga del resonador torsional tiene una anchura de 450nm (anchura minima de la
capa de tungsteno). Sin embargo, cuando la viga llega al extremo en el que se
localiza la maya cuadrada esta no sélo queda hueca, sino que la viga se desdobla
en dos mitades, siendo el ancho del perimetro del cuadrado de aproximadamente
225nm en lugar de 450nm. Esta reduccion en el ancho de la capa manteniendo el
grosor permite realizar resonadores que conservando el area de acoplo pueden
incrementar su frecuencia de resonancia a la par que incrementar su factor de

calidad.

Figura 1. Imagen SEM del resonador torsional. La capa de VIA queda
desdoblada en dos mitades a lo largo del perimetro del cuadrado del extremo.

La causa por la que ha ocurrido este desdoblamiento de la capa de VIA estd en
las dimensiones de los huecos definidos dentro del cuadrado del extremo del
balancin. La distancia minima entre dos capas de VIA3 es de 450um. El ancho del
hueco que se ha definido es de 500nm. Aunque inicialmente se cumple la norma de
diseno de la distancia entre dos capas de VIA el resultado ha sido la fabricacién
unicamente del perimetro del cuadrado, quedando este vacio.

Con el objetivo de comprobar que el fallo de fabricaciéon ha estado relacionado
con el tamano de los huecos, y con la intencién de disefiar un resonador tipo
puente de 225nm de grosor se ha propuesto el layout mostrado en la figura 2.
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b)

Figura 2. Layout del resonador MEMS tipo puente de tungsteno con un
ancho de 225nm. El sistema estd disefiado para ser excitado a un puerto, por lo
que el puente estd unido al electrodo de lectura, y situado enfrente del electrodo
de excitacién. En la figura a) se muestra el layout y en la figura b) el resultado
del resonador que se espera obtener tras la fabricacién.

C) Palanca combinacién de MET, VIA y SiO2

El tercer comportamiento andémalo, este caso no dependiente de la fabricacién,
ha sido el bajo factor de calidad de la palanca sandwich. Como se mencioné en el
apartado 2.3 en el que se presentaba la palanca tipo sandwich de W, Al y TiN, el
factor de calidad de la palanca puede ser mejorado si su principal contribucién del
anclaje. Para ello se ha redisenado el layout reduciendo el area de anclaje como se
muestra en la figura 3.
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2 Fragmento de anillo de polarizacion
Combinacion de MET3 y META4
mmmmmmmmmmmmmmm - Combinacion de MET3 VIA3 y META
VIA3

Perimetro de la ventana PAD

Figura 3. Diseno de la palanca multicapa donde se intenta reducir la

disipacién de energia del anclaje.

D) SiO; como material estructural

En el grupo ECAS el SiO, siempre se ha utilizado como material sacrificial y
los metales o polisilicio como material estructural. A dia de hoy no se han
invertido los papeles de estos materiales. Como posibilidad de trabajo futuro se
plantea la posibilidad de, tras estudiar el tungsteno como material estructural,
estudiar el SiO; como material estructural. Para utilizar el SiO; como material
estructural habria que desarrollar una nueva receta para eliminar el aluminio y el
tungsteno dandoles el papel de material sacrificial.

2.3 Resonadores CMOS-MEMS: SilTerra 0.18pum

La tecnologia SilTerra 0.18um, debido a su gap de 90nm, experimenta un nivel
de no linealidad eléctrica y otros fenémenos no lineales muy superiores a los
observados en la tecnologia AMS 0.35um. Es por esto que este capitulo se ha
basado en la caracterizacién empirica de los fendémenos no lineales de los
resonadores. Sin embargo, resulta de interés conocer el origen tedérico de estos
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efectos para poder disenar un resonador optimizando sus parametros no lineales. Si
bien es cierto que las no linealidades hasta tercer, quinto o séptimo orden han sido
bien estudiadas en la bibliografia, a dia de hoy todavia quedan dos fenémenos de
los observados que no quedan bien explicados desde el punto de vista tedrico en la
bibliografia. Ambos se enumeran a continuacién, y su estudio contribuiria a
incrementar el conocimiento actual de los fenémenos no lineales en resonadores

MEMS/NEMS.

2.4 FEliminaciéon del efecto A-f en el oscilador no lineal

En el apartado 3.1 C se ha realizado un anélisis de la influencia sobre un
oscilador MEMS de un resonador que muestra simultaneamente dos ciclos de
histéresis. En este tipo de resonadores existe un punto de operaciéon 6ptimo que
mejora la estabilidad del sistema oscilador respecto a las configuraciones
propuestas previamente en la actual bibliografia.

Este andlisis surge de la caracterizacion del comportamiento no lineal del
resonador en lazo abierto. Sin embargo, no ha sido posible fijar este punto de
operacion en un sistema oscilador. Por lo tanto, el objetivo actual debe centrarse
en lograr este punto de operacién, y comprobar empiricamente si la prediccion del
modelo es correcta.

2.5 Damping no lineal

El damping no lineal es un tema actual de alto interés y poco desarrollado
dentro de la literatura de los resonadores NEMS. A dia de hoy la modelizacién de
este fenémeno y la justificacion de su apariciéon siguen sin estar clara. Sin
embargo, poder tener la capacidad de disenar el parametro que lo regula seria de
suma importancia en su aplicacion a sistemas como los osciladores MEMS.

2.6 Compensacién térmica

El efecto de compensacién térmica que se ha mostrado en el apartado 5 se basa
en la caracterizacion empirica. Por lo tanto, seria importante proseguir con el
estudio de esta compensacién estudiando la dependencia térmica de los términos
no lineales de la ecuacién diferencial no lineal del resonador MEMS. Esto
permitiria disenar un rango de compensacion mas amplio que el mostrado
(aproximadamente 40°C), a la par que permitiria centrarlo alrededor de la
temperatura deseada (distinta de los -20°C actuales).
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2.7 Osciladores CMOS-MEMS

Uno de los objetivos de la presente tesis ha sido el estudiar el efecto de los
resonadores no lineales sobre los sistemas osciladores MEMS. Después de la
caracterizacion de todos los sistemas osciladores presentados, como autor, llego a
la conclusion de que la forma maéas asequible de realizar este estudio es el
aprovechar la tecnologia CMOS-MEMS para disefiar un resonador integrado junto
a un preamplificador lineal que permita sensar correctamente el movimiento del
resonador. Sin embargo, una vez implementado este sistema, la manera mas
versatil de realizar el estudio es el integrar un sistema externo en una placa PCB
compatible con las frecuencias de MHz. Este sistema debe ser capaz regular la
amplitud de oscilacion, ya sea mediante un comparador de amplitud regulable o
un sistema realimentado que controle la ganancia automéaticamente para fijar la
amplitud de oscilacién. También de controlar la fase con la que se realimenta al
resonador. Si se consigue disefiar un preamplificador que opere en el rango lineal,
este se puede complementar externamente con un filtro pasa-banda a la frecuencia
del resonador, reduciendo considerablemente las componentes de ruido lejano a la
resonancia, asi como el elevado ruido Flicker que presenta el circuito
preamplificador.

Las ventajas de implementar este sistema completo monoliticamente son
evidentes, sin embargo, el diseno de los distintos moédulos del sistema, junto al
diseno del resonador MEMS deben de seguir optimizandose. Después de comparar
los resultados obtenidos para resonadores de polisilicio, aluminio y tungsteno se
concluye que el polisilicio es el mejor material para la tecnologia AMS 0.35um y el
diseno de osciladores CMOS-MEMS debe orientarse hacia este material, por lo que
se combinara el amplificador push-pull, con el cual se ha obtenido el mejor ruido
de fase térmico con los resonadores de tungsteno, en los que se previamente a la
tesis se han obtenido los mejores resultados de ruido de fase en las cercanias de la
senal portadora.

3 Publicaciones durante la tesis doctoral

A continuacién se listan los congresos en los que se han aceptado los trabajos
durante la presente tesis doctoral y las revistas en las que se han aceptado

articulos o se encuentran en proceso de revision.
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- G. Sobreviela, M. Riverola, A. Uranga, N. Barniol, E. Marig, and M.
Soundara-Pandian. “Passive Temperature Compensation Method for MEMS
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Resonators Based on the Nonlinear Duffing Effect”. IFCS, New Orleans, USA,
May 2016.

- M. Riverola, G. Sobreviela, A. Uranga, and N. Barniol. “Intrinsic
Feedthrough Current Cancellation in a See-Saw CMOS-MEMS Resonator for
Integrated Oscillators”. IFCS, New Orleans, USA, May 2016.

- A. Uranga, G. Sobreviela, N. Barniol, E. Marigb, C. Tay-Wee-Song, M.
Shunmugam, A. A. Zainuddin, A. Kumar-Kantimahanti, V. Madhaven and M.
Soundara-Pandian. “Dual-clock with single and monolithical 0-level vacuum
packaged MEMS-on-CMOS resonator”. 28th ITEEE International Conference on
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Resonator Bias Polarization in CMOS-MEMS Oscillators”. IEEE Sensors,
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3.2 Articulos en revistas
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Cantilever Array for MEMS-based sensors” Enviado a “Sensors: Physical Sensors”.
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Anexo |

En este anexo se incluye todo el material de laboratorio utilizado durante el
desarrollo de la presente tesis.

El material se ha dividido en cinco secciones: Sistemas de medida, Generadores
de senales, dispositivos para la caracterizaciéon de los resonadores en condiciones
ambientales, dispositivos para la caracterizacion de los resonadores en condiciones
de vacio (10 mbar) y dispositivos electrénicos discretos.

1 Sistemas de medida

Analizador de redes: AGILENT E5100A Network Analyzer (10kHz-180MHz)
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Analizador de espectros y ruido de fase:
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2 Generadores de senales

QU IFFF
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Fuente de tension DC: AGILENT 6614C System DC Power Supply (0-100V ;
0-0.5A).
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Fuente de tensiéon DC: KEITHLEY 2200 Programmable Power Supply (72V,
1.2A).

Generador de senales: AGILENT 81150A 120MHz Pulse Function Arbitrary

Generator.
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3 Dispositivos para medidas en aire

Mesa de puntas RF.
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4 Dispositivos para medidas en vacio

Maquina de bonding y placas RF. Manual wire bonding 4526 form
Kulicke& Soffa
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10 mbar).
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Céamara y bomba de vacio: PFEIFER VACUUM.
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5 Dispositivos electronicos discretos
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Limitador de amplitud (en placa): AD8036 Analog Devices (Voltage Feedback
Clap Amp)

Amplificador de ganancia regulable: Minicircuits ZFL-1200G+
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Anexo I1

1 Runes en la tecnologia AMS 0.35um

En este anexo se incluyen los disenos completos de los distintos chips
realizados en el marco del proyecto NEMSinCMOS. Durante la presente tesis

se han realizado un total de 7 runes en la tecnologia AMS 0.35um.
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2 Marzo de 2013

Diserio del chip fabricado en el mes de Marzo de 2013 en la tecnologfa AMS 0.35um. El chip

consume un area de 3.3 mm x 2.5 mm.

Disefio CMOS Amplificador diferencial de ganancia regulable para sensado capacitivo.

Palancas y puentes implementadas en tungsteno e implementadas en
Diseiio MEMS

polisilicio.
Combinacién del amplificador diferencial de ganancia regulable y parejas
Sistemas
de los distintos resonadores MEMS (para la lectura diferencial). Estos
implementados

sistemas se implementaron tanto en lazo abierto como en lazo cerrado.
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3 Febrero 2014

Disefio del chip fabricado en el mes de Febrero de 2014 en la tecnologia AMS 0.35nm.

El chip consume un area de 3.3 mm x 2.5 mm.

Segunda version del amplificador diferencial de ganancia
regulable para sensado capacitivo.

Diseno CMOS Amplificador de corriente seguido de un amplificador de
transimpedancia.

Amplificador para sensado resistivo.

Diseiio MEMS Palancas y puentes implementados en tungsteno.
Sistemas Combinacién de los distintos amplificadores con los distintos
implementados resonadores MEMS en lazo abierto y lazo cerrado.
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4 Julio 2014

Diseno del chip fabricado en el mes de Julio de 2014 en la tecnologia AMS 0.35um. El

chip consume un area de 2.7 mm x 3.1 mm.

Disefio CMOS

Amplificador diferencial simétrico para sensado capacitivo.
Tercera versiéon del amplificador diferencial de ganancia regulable

para sensado capacitivo.

Diseiio Palancas y puentes implementadas en tungsteno e implementadas en
MEMS polisilicio. Resonador Tunning-fork implementado en polisilicio.
Combinacién del amplificador simétrico y parejas de los distintos
Sistemas resonadores MEMS (para la lectura diferencial). Estos sistemas se
implementado | implementaron tanto en lazo abierto como en lazo cerrado.
S Combinacién del amplificador diferencial de ganancia regulable y

palanca de tungsteno.
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5 Mayo 2015 (Chip 1)

Diseno del primer chip fabricado en el mes de Mayo de 2015 en la tecnologia AMS 0.35pm. El

chip consume un area de 2.7 mm x 3.1 mm.

Disefio CMOS

Amplificador diferencial simétrico para sensado capacitivo.
Amplificador diferencial simétrico con una etapa amplificadora previa
basada en el amplificador push-pull para sensado capacitivo.

Amplificador push-pull para sendado capacitivo.

Diseiio MEMS

Palancas y puentes implementados en tungsteno.
Palanca tipo Stack.
Multipalanca de tungsteno.

Resonador torsional de tungsteno.

Sistemas

implementados

Combinacién del amplificador simétrico y parejas de los distintos
resonadores MEMS (lectura diferencial). Lazo abierto y lazo cerrado.
Combinacién del amplificador diferencial de ganancia regulable y

palanca de tungsteno.

297




6 Mayo 2015 (Chip 2)

Diseno del segundo chip fabricado en el mes de Mayo de 2015 en la tecnologia AMS

0.35pm. El chip consume un area de 2.7 mm x 3.1 mm.

Disefio CMOS

Amplificador de fase regulable.
Amplificador diferencial simétrico junto al amplificador de fase

regulable.

Disefio MEMS

Palancas y puentes implementados en tungsteno.
Palanca tipo Stack.
Multipalanca de tungsteno.

Resonador torsional de tungsteno.

Sistemas

implementados

Los sistemas han sido implementados individualmente.
Se ha combinado el amplificador diferencial simétrico junto al

amplificador de fase regulable y una palanca de tungsteno.
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7 Mayo 2015 (Chip 2)

Diseno del segundo chip fabricado en el mes de Mayo de 2015 en la tecnologia AMS

0.35pm. El chip consume un area de 2.4 mm x 3.1 mm.

Disefio CMOS

Amplificador de fase regulable.
Amplificador diferencial simétrico junto al amplificador de fase

regulable.

Disefio MEMS

Palancas y puentes implementados en tungsteno.
Palanca tipo Stack.
Multipalanca de tungsteno.

Resonador torsional de tungsteno.

Sistemas

implementados

Los sistemas han sido implementados individualmente.
Se ha combinado el amplificador diferencial simétrico junto al

amplificador de fase regulable y una palanca de tungsteno.
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8 Abril 2016

“iiﬁhlr

;fru ii

Disefio del segundo chip fabricado en el mes de Abril de 2016 en la tecnologia AMS

0.35pm. El chip consume un area de 1.9 mm x 3.1 mm.

Disefio CMOS

Amplificador push-pull para la integraciéon capacitiva seguido de

una segunda etapa amplificadora.

Diseiio MEMS

Palanca de tungsteno.

Puente de tungsteno de 225 nm de anchura.

Sistemas

El amplificador se ha implementado junto a la palanca de

tungsteno.

implementados | El puente de tungsteno de 225 nm se ha implementado por

separado.
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