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1 INTRODUGAO

Os sistemas de comunicac¢do sem fio estdo tomando uma importancia crucial na
vida cotidiana, principalmente com o uso de telefones celulares. Os sistemas de
comunicac¢do de segunda geracdo (padroes TDMA, CDMA e GSM), além de sistemas de
terceira geracdo (WCDMA e outros), que estdo em operagao em todo o mundo, prometem
uma gama enorme de servicos, dentre eles, acesso a internet com transmissao de dados em
alta velocidade, transmissdo de TV e conectividade ao redor do mundo. Por essa
convergéncia de tecnologias e servigos facilitarem a vida dos usudrios ¢ que o mercado de
sistemas de comunicagdo sem fio vem crescendo. Como a grande vantagem desses
sistemas ¢ oferecer varios servicos, qualquer que seja o local onde esteja o usuario, um
grande desafio da industria de sistemas de comunicac¢do sem fio ¢ aumentar o tempo entre
cargas da bateria, que ¢ o momento no qual o sistema ndo pode oferecer mobilidade ao
usuario. Conseqiientemente muitos dos esfor¢os para o desenvolvimento de novas
tecnologias pela industria e pesquisadores da area de telecomunicagdes estao ligados a
produzir sistemas com o menor consumo de poténcia possivel.

Virias tecnologias de fabricacdo sdo utilizadas para a construg¢do de circuitos para
telecomunicagdes, mas a tecnologia “Complementary Metal Oxide Semiconductor”
(CMOS) ¢ muito atrativa pelo fato de que ¢ um processo barato em relacao aos outros.
Além disso, o escalamento do comprimento minimo de canal nas tecnologias mais
avancadas faz com que o transistor “Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor”
(MOSFET) alcance freqiiéncias de transicdo da ordem de GHz no regime de inversao
fraca ou moderada. Por outro lado, até hd pouco tempo os niveis de distor¢ao gerados por
transistores MOS, operando no regime de inversdo fraca ou moderada, tornavam
problematica a utilizagdo destes em circuitos que exigiam baixo consumo de poténcia e
alta linearidade. Contudo, estudos recentes [13]-[17] tém mostrado a existéncia de um
aumento de linearidade de transistores MOS de canal curto operando em regime de
inversdo moderada, em que se pode obter um bom compromisso entre freqiiéncia de
transicao, consumo de poténcia e, agora, linearidade. Esse fendmeno foi denominado de
“Sweet Spot” por alguns pesquisadores.

Para que projetistas possam utilizar este ponto de alta linearidade como um
requisito de projeto e extrair do circuito o melhor desempenho possivel, o modelo do

transistor MOS, utilizado como ferramenta de projeto, deve modelar de forma confidvel



esse fenomeno. Além disso, ¢ muito aconselhdvel que esse modelo seja constituido de
equacdes simples, de forma que possibilite sua utilizagdo em projetos a mao. Assim sendo,
um dos objetivos deste trabalho ¢ o de desenvolver um modelo nao-linear do MOSFET,
baseado no “Advanced Compact MOSFET” (ACM), contendo equagdes simples da
transcondutancia de porta, suas derivadas e de uma figura de mérito chamada de ponto de
intermodulagdo de terceira ordem em fungao da polarizag¢ao do transistor MOS.

A literatura apresentada aqui, como referéncia sobre o assunto [13]-[17], comprova
a existéncia do “Sweet Spot” com o desenvolvimento de modelos complexos e medidas
experimentais, mas ndo apresenta de forma clara uma discussdo acerca dos fendmenos
fisicos que provocam esse aumento de linearidade no regime de inversdo moderada. Neste
trabalho, discutem-se os efeitos de segunda ordem envolvidos no aparecimento do “Sweet
Spot” além de serem identificadas as varidveis de projeto mais importantes para o controle
da posicao deste ponto em relacdo a polarizagdo do transistor utilizado.

Para se cumprir os objetivos acima propostos, uma revisao sobre os problemas que
o comportamento nao-linear de circuitos causa em sistemas de comunicacgao, as figuras de
mérito relacionadas com esses problemas, e algumas topologias classicas de
amplificadores de baixo ruido, que sdo mais utilizadas em sistemas de comunicag¢ao reais,
serdao apresentados no capitulo 2. Uma apresentacdo do modelo ACM de canal longo e dos
principais efeitos de segunda ordem presentes na operagdo de transistores sera feita no
capitulo 3. O desenvolvimento das equagdes da transcondutancia, suas derivadas e do
ponto de interseccdo de terceira ordem em fun¢do da polarizacdo do transistor, além de
uma discussdo sobre quais efeitos de segunda ordem estdo relacionados com o fendmeno
chamado “Sweet Spot”, serdo apresentados no capitulo 4 deste trabalho. Finalmente, para
a validacdo do modelo desenvolvido no capitulo 4, serdo apresentadas no capitulo 5
comparagdes entre o calculo analitico feito através das equacdes desenvolvidas e curvas

obtidas de forma experimental.



2 PROBLEMAS CAUSADOS PELAS NAO-
LINEARIDADES EM CIRCUITOS DE
RADIOFREQUENCIA (RF) E FIGURAS DE MERITO
PARA AMPLIFICADORES

2.1 Introdugéao

No caso dos sistemas de comunicacdo sem fio, a consideracao das nao-lincaridades
faz parte do estudo basico, ja que estes operam em ambientes onde o sistema receptor esta
sujeito a captar uma quantidade enorme de sinais com niveis de poténcia que os projetistas
ndo podem, a priori, determinar. Por essa razao, os sistemas de recepcao estdo sujeitos a
problemas causados pelas ndo-linearidades dos sistemas fisicos e esses devem ser
minimizados, utilizando-se metodologias de projeto que considerem as nao-linearidades
dos circuitos. Para o desenvolvimento de uma metodologia de projeto RF, uma
modelagem matematica, acompanhada de conceitos bem definidos dos problemas que as
ndo-linearidades podem causar, torna-se fundamental. Este capitulo terd como objetivo
principal mostrar esta modelagem matematica, acompanhada da andlise dos problemas
causados pela ndo-linearidade desses sistemas, quando na presenca de ruido e sinais
provenientes de outras transmissdes em canais adjacentes.

Este capitulo estd organizado da seguinte maneira: na se¢do 2.2 se apresentara
como os sistemas fisicos nao-lineares sdo modelados, j& na se¢do 2.3 serdo mostrados os
problemas causados em sistemas de comunica¢do devido a ndo-linearidade, na secdo 2.4
serdo apresentadas as figuras de mérito padrao para amplificadores de baixo ruido, além
de alguns métodos de medida para as mesmas e na se¢do 2.5 sera apresentada uma breve

conclusdo.

2.2 Sistemas nao-lineares

Os sistemas fisicos reais sao nao-lineares por natureza, sendo que a linearidade ¢
uma abstracao, muitas vezes util para projeto de circuitos analdgicos, porém limitada.

Na Figura 2-1 fica evidente, no esquema mostrado, que a fun¢do de transferéncia
do circuito amplificador, representado pelo bloco “A”, ndo ¢ linear para todos os valores

possiveis de amplitude do sinal de entrada.
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Figura 2-1: Exemplo de sistema nio-linear e da aproximacao de linearizacio.

Para linearizar esse sistema, de forma que se possa obter uma metodologia de
projeto simples, limita-se a amplitude de sinal de entrada a certos valores, em sistemas em
que isso pode ser controlado, e utiliza-se um modelo matematico valido para a regiao
linear da caracteristica de transferéncia (evidenciada pelo quadrado tracejado).

Considerando o sistema mostrado na Figura 2-1 como sendo um sistema sem
memoria, este pode ter sua caracteristica de transferéncia modelada através de série de

poténcias:

_ 2 3
V..,=a,toyv, +o,v, +o,v, +... (2.1)

out

Em (2.1), a; representa a derivada de ordem j da fungdo e sio termos que ddo

peso a cada parcela da expansao.

Para se definir com exatiddo um sistema fisico, sdo necessarios infinitos termos
para essa expansdo, mas para uma boa aproximacdao de sistemas com distor¢do fraca,
pode-se truncar a expansdo no termo de terceira ordem [1][2]. Assim se pode verificar o
desempenho do sistema para distor¢cdes de até terceira ordem que, como serd mostrado,
sd0 as mais importantes, além de simplificar a analise dos sistemas. Esse truncamento da

caracteristica de transferéncia sera utilizado em toda a anélise subseqiiente.
Para linearizar (2.1), deve-se considerar a,v, << a,v,, € a,v, e escolher um v, max

tal que os termos de ordem superior sejam bastante menores em relacdo ao termo linear.
Neste caso, o sistema tem uma fun¢do de transferéncia praticamente linear.

A expansdo mostrada em (2.1) sera base para o desenvolvimento e compreensao
dos fendomenos relacionados com a nao-linearidade em sistemas de comunicac¢do. Deve-se
lembrar que a expansdo mostrada aqui serve para sistemas sem memoria € que, para

sistemas que possuem memoria, deve-se utilizar uma expansao mais complexa.



2.3 Problemas causados pela ndo-linearidade em
circuitos de RF

A secdo anterior mostrou de forma simples como os sistemas ndo-lineares podem
ser modelados através de uma expansdao em série de poténcias. Nesta secdo, utilizar-se-a
como base a expressdo (2.1) para demonstrar € compreender os problemas causados pelas
ndo-linearidades dos sistemas eletronicos.

Esses problemas causados pela ndo-linearidade dos circuitos podem ser inerentes
aos amplificadores, como por exemplo, a compressdo de ganho que gera distor¢do
harmonica; ou podem ser causados apenas em amplificadores utilizados em sistemas de
comunicagdo, pois se devem a interferéncias, como por exemplo, a dessensibilizagdao ou
bloqueio e a geracdo de produtos de intermodulagdo de segunda e terceira ordens. Todos
esses problemas acarretam algum tipo de degradacdo do desempenho dos sistemas de
transmissao e, principalmente na recepg¢ao, influenciando no processamento do sinal de

interesse.

2.3.1 Compressao de ganho

O fenomeno de compressdo do ganho é um fenomeno geral em todos os tipos de
amplificadores, pois estd relacionado com a limitagdo dada pelo barramento de
alimentacdo do circuito e pelas tensdes minimas que devem ser aplicadas para manter o
circuito em certa condi¢do de operacdo. Na Figura 2-1 pode-se verificar a satura¢do da

caracteristica de transferéncia de amplificadores.

Se um sinal do tipo v, = Acos(a)t) for aplicado a entrada do circuito amplificador

da Figura 2-1, obter-se-4 o seguinte resultado apds substituir v, em (2.1) e algumas

manipulagdes matematicas:

2 3

2 3
v =a0+a22A +£a1A+3aiA ]cos(a)t)+a22A cos(2a)t)+3a;A cos(3er) (2.2)

out

Tabela 2-1: Resumo das componentes de distor¢io harmonica.
Freqiiéncia DC wt 2wt 3wt

2
Amplitude | o, + %2 | o4
2

3a, 4’ | a, 4’ | 3a, A’
_F
4 2 4




Com a Tabela 2-1, fica mais facil analisar separadamente cada parcela, que
corresponde a uma determinada componente em freqiiéncia de (2.2). Nota-se que, além de

uma componente DC gerada pela expansdo em séries (, ), as parcelas que representam a

distorgdo harmonica de segunda ordem (a, 4’ / 2) contribuem também com o nivel DC. A

amplitude da componente fundamental tem um fator somado ao ganho de pequeno sinal

(a,), no caso do amplificador, ocasionado pela parcela de terceira ordem da expansdo

(3, 4° / 4). Esse resultado ¢ o foco da discussao sobre compressao de ganho que sera feita

a seguir. E finalmente fica evidente a gerac¢do de distor¢do harmonica através das parcelas
2wt e 3wt .

O ganho linearizado, como ja foi comentado, ¢ constante para qualquer amplitude
de entrada. Mas o ganho do sistema real ndo tem um valor constante e varia segundo a
amplitude do sinal de entrada aplicado. Para o caso de um amplificador, pode-se

considerar um comportamento compressivo, assim «, <0. Além disso, pode-se também
considerar a aproximag¢ado de distor¢do fraca, sendo |0{3|A2 << a,. Assim sendo, o ganho

diminui com o aumento da amplitude de sinal na entrada do sistema. Isso pode ser
constatado em (2.2) e com as condi¢des apresentadas: se 4 for suficientemente pequeno,

a parcela referente a o, pode ser desprezada, mas se 4 aumentar, a parcela referente a «,

se tornara importante, pois essa é proporcional a A’ (enquanto que a parcela referente a

a,, que ¢ proporcional a A). Esse fendmeno ¢ chamado de compressdo do ganho. Na

Figura 2-1, o ganho tende a ser igual a zero com o aumento da amplitude e nao menor que

zero, como seria l6gico pensar apds o que foi dito anteriormente sobre «,. Mas deve-se

lembrar que a expansado esta truncada até a parcela de terceira ordem, e isso significa que
ela ndo ¢ valida para infinitos valores de tensdo de entrada, pois, apds certo valor de
amplitude, as parcelas de mais altas ordens apresentam magnitudes significativas, nao
podendo ser desprezadas.

A compressao de ganho pode ser quantificada através de uma figura de mérito,
chamada de ponto de compressdo de 1dB. Este ¢ definido, como o nivel de amplitude do
sinal de entrada que causa uma queda de 1dB no ganho em relagdo ao ganho linearizado

teorico, representado pela linha tracejada da Figura 2-2.
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Figura 2-2: Definicdo do ponto de compressio de 1dB.

Segundo a definicdo grafica acima, pode-se chegar a uma definicdo analitica,

utilizando a Tabela 2-1 e substituindo Aj, por ¥, ,, que ¢ a amplitude de entrada na qual o

ponto de compressao ¢ atingido, da seguinte forma:

20log =20log|e, |- 1dB (2.3)

3
a, + Z Vg

(2.4)

O ponto de compressdo de 1dB (4, , ) pode ser utilizado como limite maximo de

amplitude de entrada de um sistema para limitar distor¢do. Existem outras figuras de
mérito nesse sentido e uma das mais classicas ¢ a distor¢ao harmonica total (THD — sigla
em Inglés), onde se especifica THD méxima na saida do circuito e mede-se a amplitude de
entrada maxima a que essa THD ¢ alcancada na saida. Essa figura de mérito ¢ muito
utilizada em amplificadores de uso geral. Por outro lado, o ponto de compressao de 1dB ¢

mais utilizado em circuitos de comunicagao.

2.3.2 Dessensibilizagao e bloqueio

Os sistemas de comunicagdo estdo sujeitos a interferéncias causadas por sinais com
diferentes freqiiéncias e amplitudes diversas, que variam com a distancia a que o receptor
se encontra da fonte de interferéncia. Esclarece-se que, chama-se interferéncia, aqui,
qualquer sinal que ndo seja o sinal com a informacdo de interesse. Os problemas causados
pelas interferéncias se tornam muito importantes para sistemas de comunicagdo,
requerendo assim, figuras de mérito referentes as nao-linearidades e que levem em

consideragdo os efeitos causados por essa, devido as interferéncias.



Entdo, a situacdo em que o sinal contido no canal de transmissdao tem nivel de
poténcia menor em relacdo as interferéncias ¢ bastante comum. Isto porque ndo se sabe a
priori a localizacdo do receptor, que pode ser mével. Esse podera estar mais distante da
fonte do sinal de interesse do que da fonte de interferéncia, que pode ser uma outra
transmissdo fora do canal de transmissdo. Quando isso acontece, circuitos com
caracteristicas compressivas apresentam uma diminui¢do do ganho de pequenos sinais,
fazendo com que o sinal que estd dentro do canal de transmissao ndo seja amplificado.
Esse fenomeno se chama dessensibilizacdo. Quando a amplitude da interferéncia ¢
suficientemente alta para levar o ganho da componente fundamental a zero, o fendmeno ¢
conhecido como bloqueio.

Esses dois fendmenos podem ser verificados analiticamente substituindo

v, = A4 cos(mt)+ A4, cos(w,t) em (2.1), onde @, e o, sdo as freqiiéncias dos sinais da

informacao e da interferéncia, respectivamente, resultando em:
3 5.3 2
v, =| a4 +2053A1 +5053AIA2 cos(mt)+... (2.5)

Em (2.5), mostra-se somente o resultado referente ao ganho da componente
fundamental, pois este € o resultado que interessa para a analise matematica do fendmeno
de dessensibilizacdo, devido ao fato de a interferéncia alterar o valor do ganho da

componente fundamental do sinal. Se 4, << 4, pode-se simplificar (2.5), resultando em:

v, = (al +%Q3A§]Al cos () (2.6)

Para sistemas compressivos como, por exemplo, alguns tipos de amplificadores,

tem-se a, <0. Pode-se entdo verificar em (2.6) que o ganho para o sinal diminui com o

aumento da amplitude da interferéncia, pois, o ganho ¢ diminuido de um fator
proporcional ao quadrado da amplitude da interferéncia. Se a amplitude da interferéncia ¢

menor do que a do sinal de informagdo, entdo o fendmeno em questdo ndo aparece, pois

nos sistemas compressivos a,4; <<, . Se a interferéncia ¢é forte o suficiente para levar o

ganho a zero, entdo o sinal ¢ bloqueado completamente.

2.3.3 Modulagao cruzada.

Na se¢do anterior, considerou-se A4, em (2.5) como sendo um Unico tom de

interferéncia para caracterizar o fendmeno de bloqueio. Considerando agora que a



amplitude 4, de interferéncia seja modulada em amplitude por um outro sinal modulante,

variando assim o seu valor de amplitude com o tempo. Surge assim um fendmeno
relacionado com sinais de interferéncia que se caracteriza pela transferéncia de modulagao
ou de ruido presentes na amplitude do sinal de interferéncia para a amplitude de saida do
sinal de informacao. Esse fendmeno ¢ conhecido na literatura como modula¢ao cruzada.

J& que a interferéncia ¢ modulada em amplitude, ou seja, a amplitude da

interferéncia A, varia de acordo com o sinal modulante; o ganho do circuito também

varia, transmitindo essa modulacdo para o sinal de informacdo na saida do circuito. O
mesmo caso ocorre para sinais de interferéncia como relagao sinal ruido baixa, ou seja, a
amplitude do sinal de interferéncia varia significativamente de acordo com as variagdes do

ruido.

2.3.4 Intermodulagao

Outro fendomeno decorrente da aplicagdo de mais de um sinal a entrada de um
sistema nao-linear ¢ o de intermodulacdo. No sinal de saida, aparecem componentes que
ndo sao harmodnicas do sinal de informacdo, que sao chamados de produtos de
intermodulagao.

Interferéncias

Canal
Desejado
/ LNA ?
W W

Figura 2-3: Problema da intermodulacido em forma esquematica.

Através da Figura 2-3, ¢ possivel facilmente entender a problematica envolvida
com o fendmeno de intermodulacdo em sistemas de comunicacdo. Na entrada do
amplificador da Figura 2-3, observa-se, no dominio da freqiiéncia, o canal de informacao e
dois sinais interferentes, proximos a esse, com niveis de poténcia maiores em relacdo ao
sinal dentro do canal de informagdo. Na saida do amplificador, nota-se um dos produtos de
intermodulacdo gerados pelas ndo-linearidades dentro do canal de informagao, causando

degradacao no sinal que serd processado por outros blocos do receptor.
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Pode-se verificar analiticamente o problema da intermodula¢do substituindo em
(2.1) o sinal de entrada: v, = 4, cos(wt)+ 4,cos(w,t) sendo 4 e A, as respectivas
amplitudes dos dois sinais interferentes mostrados na Figura 2-3. Assim:

Vo =, | 4 cos(mt)+ 4, cos(myt) |+ a,[ 4 cos(wit)+ 4, cos (a)zt)]2 +a;[ 4, cos(mpt) + 4, cos(a)zt)]3
(2.7)

Utilizando algumas identidades trigonométricas e feitas algumas manipulacdes
algébricas, separam-se os termos de forma que cada parcela do polindmio represente uma
componente em freqiiéncia. Dessa forma, pode-se analisar separadamente cada
componente. Nessa andlise, as componentes harmonicas foram descartadas, pois o

objetivo ¢ estudar a distor¢ao de intermodulagao.

0=0,0, :(a]A] +%a3A13 +%a3A1A22]cos(a)]t)+(alA2 +%(Z3A23 +%a3A2Afjcos(a)2t)

2.8)
0= 0, 0,44, cos(w +o,)t+a,4 4, cos(w, - w, )t (2.9)
Al A Al A4
a):2a)]J_ra)z:30{3—12c0s(2a)]+w2)t+hcos(2wl—w2)t (2.10)
2 2
a):2a)2ia)1:Mcos(Za)z+a)l)t+%cos(2a)2—a)l)t (2.11)

Tabela 2-2: Resumo das amplitudes das componentes da funcio de transferéncia nao linear.
Freqiiéncia | Fundamentais (o,,®,) | IM2 (@, t®,) | IM3 20, t0,,20, T o))

3a, A’
4

9
Amplitude a1A+Za3A3 a, A’

Em (2.8), pode-se verificar um resultado ja mostrado em (2.5) apenas para @, ; mas
agora, véem-se as parcelas para as componentes fundamentais (@,,®,). Os produtos de

intermodulacdo sdo mostrados por sua vez em (2.9), (2.10) e (2.11); sendo que (2.9)
mostra os produtos de intermodulagdo de segunda ordem (IM2) e (2.10) e (2.11) mostram
os produtos de intermodulagdo de terceira ordem (IM3).

Para que a analise se torne mais simples, considerou-se 4, = 4, = 4, ou seja, as

amplitudes dos sinais de interferéncia sdo iguais. A Tabela 2-2 resume os resultados dessa
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simplificagdo e ainda mostra, de forma organizada, as amplitudes referentes a cada
componente em freqiiéncia.

Os produtos de intermodulacdo de segunda ordem podem ser desconsiderados para
andlise de amplificadores, pois suas componentes em freqiiéncia ndo afetam o canal de
comunicagdo. Isso porque suas componentes estdo na soma € na subtragdo das freqiiéncias
das componentes de interferéncia. Se o = w,, entdo o, +w, =20, ¢ v, -w,=0. A
componente aproximadamente DC dos produtos de segunda ordem ¢ muito importante
para a analise de ndo-linearidades em circuitos multiplicadores em sistemas de conversao
direta, pois pode saturar o proximo estagio do receptor [1]-[3].

J& os produtos de intermodulagdo de terceira ordem sdo muito importantes para a
analise de amplificadores de RF pelos motivos j4 comentados e mostrados na Figura 2-3.
Se o, = w,, entdo as componentes dos produtos de terceira ordem que sdo importantes
sdo: 2w, —w, € 2m, —w,, pois essas aparecem proximas das componentes fundamentais,
enquanto 2w, +®, ¢ 2w, + @, aparecem em freqiiéncias mais altas em relagdo ao canal de
comunicacao.

A degradagdo de sinais, devido aos produtos de intermodulacdo de terceira ordem
gerados por sinais interferentes proximos, ¢ freqiiente em sistemas de comunicagdo, tanto
que uma figura de mérito foi criada para caracterizar esse fenomeno. Esta ¢ chamada de

ponto de intersecc¢ao de terceira ordem (IP3 — sigla em Inglé€s) e serd tratado na proxima

subsecao por ser a figura de mérito alvo do presente trabalho.

2.3.5 Ponto de intersecc¢ao de 32 ordem (IP3)

Como ja comentado anteriormente neste mesmo capitulo, o parametro IP3 é uma
medida da linearidade do sistema. Essa figura de mérito ¢ medida utilizando um método
chamado de teste de dois tons (“two tone test” - em Inglés) com as seguintes condi¢des: as

amplitudes 4, =4, =4, sendo que A4 ¢ suficientemente pequeno de forma que a
aproximagao de pequenos sinais seja valida (ganho de pequenos sinais seja igual a «, ), e
os termos de ordens mais elevadas da expansdo sejam despreziveis, ou seja, pretende-se
evitar a compressao de ganho. As freqiiéncias @, e @, devem apresentar valores proximos

um do outro (pode-se utilizar, por exemplo, uma diferenga de dez por cento entre os tons

aplicados).
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Utilizando as consideragdes acima mencionadas com relagdo a amplitude dos tons

em (2.8), (2.10) e (2.11) resultam nas seguintes amplitudes de saida mostradas em seguida.

Tabela 2-3: Amplitudes de saida das componentes fundamentais e de intermodulacio.
Freqiiéncia w,,, 20, tw,,20, T 0,

3a,4°
4

Amplitude o, A

Segundo os resultados apresentados na Tabela 2-3, a amplitude de saida referente
as freqliéncias fundamentais aumenta proporcionalmente com A4, enquanto as
componentes de intermodulacdo de terceira ordem aumentam proporcionalmente com A°.
Assim sendo, sabe-se que, em algum valor de amplitude de entrada, as amplitudes de
saida, tanto das freqiiéncias fundamentais quanto dos produtos de intermodulacdo de
terceira ordem, se igualardo. A amplitude de entrada para a qual as amplitudes de saida
mencionadas sdo iguais ¢ chamada de ponto de intersec¢do de terceira ordem (IP3 — sigla

em Inglés para “Third-Order Intercept Point”).

A 4 20105(0[ A)
: ‘.‘ OLP_B ............ :’:.‘
.:: ¥ (I]A ’.. :
3 . 4—"20105( a,A’)
— 0, A .
i
> -
A 1IP3  20log(A)
) (8)

Figura 2-4: Saida de um teste de dois tons genérico.

A Figura 2-4 mostra de forma grafica os resultados mostrados na Tabela 2-3, sendo
que o grafico da Figura 2-4 (A) mostra, na mesma escala linear, a evolugdo da amplitude
de saida das freqiiéncias fundamentais e da amplitude de IM3 em func¢do da amplitude de
entrada dos tons aplicados. Enquanto a Figura 2-4 (B) mostra as mesmas grandezas
anteriormente mencionadas em escala log-log. Em ambas, pode-se verificar o ponto onde
as curvas se interceptam.

Na Figura 2-4 (B), as curvas sdo pontilhadas para indicar que, na pratica, IP3 ¢

fruto de uma extrapolagdo, pois como ja foi comentado, se a amplitude A passar de certo
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valor, onde as parcelas de maior ordem que compde o ganho das freqii€ncias
fundamentais, certamente interferirdo na medida de IP3. Além disso, na pratica, o ponto
IP3 ¢ geralmente maior do que a amplitude necessaria para alcancar o ponto onde a
compressao de ganho se inicia, ou seja, o IP3 ¢ uma medida indireta, pois ndo pode ser
atingido na pratica. A Figura 2-4 (B) também mostra dois pontos de IP3, um ponto no eixo
das abscissas e outro no eixo das ordenadas, que sdo respectivamente: IP3 referenciado a
entrada do circuito (IIP3 — Sigla em Inglés) e IP3 referenciado a saida do circuito (OIP3 —
Sigla em Inglés). Aqui se trabalhara sempre com IIP3, pois parece ser o parametro mais
apropriado e mais utilizado na literatura [1]-[5] e com relagdo ao calculo da faixa dindmica
do circuito.

A grande vantagem do parametro IIP3 ¢ que ele representa uma Unica quantidade
que, por si so, serve como padrao para a comparacao de linearidade de diferentes circuitos.
Ou seja, ndo ¢ preciso especificar, por exemplo, a amplitude de sinal aplicada para a
realizacdo dos testes ou até mesmo a carga dos circuitos [1].

E possivel deduzir uma expressdo simplificada para IP3 para que se possa ter uma
estimativa de seu valor. Considerando a defini¢do ja mencionada, podem-se igualar as
duas amplitudes mostradas na Tabela 2-3. Lembrando que, pela definicdo apresentada,

A=V, quando as amplitudes de saida das fundamentais e dos produtos de

intermodulagdo de terceira ordem sdo iguais. Assim:

3
|al|VuP3 :Z|0‘3|V1?P3 (2.12)

(2.13)

Em (2.13), ¢ apresentada uma expressdo que tem como objetivo obter uma

estimativa teorica do valor de V), que ¢ a amplitude de entrada na qual se alcanga o ponto

de IIP3. Apesar de esta estimativa ja ser muito importante para o projetista, ainda se faz
necessaria uma medida experimental para a determinagdo deste valor em situagdes

praticas. Como ja mencionado, a medida de V,,, deve ser feita de forma indireta pelo fato

de este ponto ser impossivel de se alcangar em uma situacdo de medida pratica. Alguns
métodos podem ser utilizados para medir esta figura de mérito. Dentro desses métodos, o
mais preciso ¢ o de extrapolagdo, que consiste em fazer uma varredura em 4, respeitando

as condi¢des j4 mencionadas anteriormente, para que o teste de dois tons seja valido, e
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medir na saida do circuito as amplitudes das componentes fundamentais e dos produtos de
intermodulagdo de terceira ordem. Os resultados obtidos podem ser apresentados em um

mesmo grafico de escala log-log, como mostrado na Figura 2-4 (B). Para medir o V,, faz-

se a extrapolagdo de ambas as curvas até que elas se encontrem, como mostrado nas linhas
pontilhadas da Figura 2-4 (B). Se a extrapolacdo for precisa, a determinagdo também o
sera.

Um método mais rdpido ¢ mostrado a seguir e pode ser importante para uma

primeira avaliagdo de IIP3. Considerando a amplitude de entrada como sendo 4, , a

amplitude de saida das componentes @, ¢ @, como sendo 4, , e a amplitude de IM3
como sendo 4,,,, obtém-se:

Aa),,wz _ | al | Ain

= (2.14)
AIM3 3|a3‘A13:1/4
A
oo _Aon] 1 (2.15)
Ay 3logl 4,
que em comparagdo com (2.13), permite escrever:
A 2
DO V111233 (216)
AIM3 Ain
Exprimindo (2.16) em dB, pode-se escrever da seguinte forma:
20logV,,, = l(20 log4, , —20log 4,,, ) +20log 4, (2.17)
[N —— 2 2 R

1IP3| g Al Ainlap

Entdo, se as amplitudes de sinal sdo expressas em dB, o IIP3 ¢ igual a metade da
diferenca entre as magnitudes de saida das componentes fundamentais e dos produtos de
intermodulacdo somados a magnitude de entrada das componentes fundamentais. A
grande vantagem desse método em relagdo a extrapolacdo ¢ que basta medir com apenas
uma amplitude de entrada. As parcelas de (2.17) podem ser expressas em poténcia sem
nenhum prejuizo para o método, pois a definicdo de IIP3 ¢ a mesma para as grandezas

medidas com unidades de tensdo ou poténcia, como mostrado na Figura 2-5.
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= A"P |a’B i

IP3 |a’Bm - in |a’Bm

Figura 2-5: Representacio grafica do método.

A Figura 2-5 apresenta um representacdo grafica de como o método de medida de

IIP3 funciona onde as poténcias expressas em dBm sdo definidas como:

P
P|,. =10log| —— |.
|dBm g(lmW}

2.4 Low Noise Amplifiers (LNA) e principais figuras de

meérito.

Os amplificadores de baixo ruido (Low Noise Amplifiers — LNA) estdo presentes
em praticamente todas as estruturas de comunicagao utilizadas. Sao blocos extremamente
importantes na recep¢do de sinais de radio freqliéncia. Esse bloco de circuito deve
amplificar o sinal recebido pela antena, ja degradado devido ao ambiente de transmissao,
sem degradar a relagdo sinal ruido e minimizar problemas devido a ndo-linearidade, de
forma que, os circuitos subseqiientes possam processar o sinal de informag¢do de modo
confidvel. Em muitas ocasides esses devem apresentar uma impedancia caracteristica de
entrada de 502, principalmente quando o sistema receptor utiliza um filtro passivo antes
do LNA. Este detalhe ¢ muito importante porque muitos filtros sdo sensiveis a carga de
terminacao [1]-[5].

O objetivo dos projetistas de LNAs ¢ sempre alcancar o melhor compromisso entre
casamento de impedancias na entrada do amplificador, figura de ruido minima e baixo
consumo de poténcia. As metodologias de projeto cldssicas tentam alcangar os mesmos
objetivos, mas consideram que o transistor (componente utilizado para a construgdo de
amplificadores) ¢ um dispositivo dado por um fabricante e que tem caracteristicas bem
definidas; assim, as metodologias voltadas para circuitos integrados devem levar em

consideracdo um grau de liberdade importantissimo em microeletronica: as dimensdes do
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transistor para se alcancar os objetivos de forma simples e eficiente [3]. Para isso, ¢
necessario que os modelos de ruido e de linearidade do transistor levem em consideragao
esses graus de liberdade que definem seu comportamento. Com isso, sera possivel definir
uma metodologia de projeto que leva a um bom compromisso entre ganho, casamento de
impedancia, figura de ruido e consumo de poténcia, escolhendo as dimensdes e a corrente
de polarizagdo dos transistores.

Existem varias topologias de circuito utilizadas na implementagdo de LNAs. Para
uma avaliacdo prévia de desempenho destas, a literatura especializada costuma utilizar
dois aspectos: casamento de impedancias e figura de ruido. Aqui serdo mostradas as
topologias mais utilizadas pela literatura, incluindo uma andlise de algumas de suas
vantagens e desvantagens mostrando também duas das figuras de mérito mais importantes
no projeto de LNAs.

Voo

R,

I/

oul

v, =N

Ry

Figura 2-6: Amplificador porta comum.

Uma das mais populares topologias utilizadas ¢ o amplificador porta comum,
mostrado na Figura 2-6. O casamento de impedancias ¢ facilmente alcangado escolhendo a
corrente de polarizacao e as dimensdes do transistor tais que a impedancia de entrada do

circuito (dada por 1/g,. ) seja igual a impedéancia da fonte, com o intuito de proporcionar a

ms
maxima transferéncia de poténcia. Mesmo assim, o excesso de ruido fica por conta da
resisténcia de canal [3]. A topologia mostrada na Figura 2-6 ndo alcancard uma
impedancia de entrada de 50Q2 sem consumir niveis de corrente proibitivos para uma

operagao em baixo consumo [3], lembrando que g, aumenta com o aumento do nivel de

inversdo (para um transistor com dimensdes pré-fixadas).
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E possivel utilizar niveis de corrente compativeis com a operacio em baixo
consumo e, para superar o problema do casamento de impedancias, pode-se utilizar uma
rede de casamento reativa. Isso faz com que a aplicacao do amplificador mude, pois com
um casamento feito através de uma rede reativa perde-se a vantagem do casamento de
impedancias constante para aplicagdes em banda larga. Outro problema para o consumo ¢
o fator de qualidade dos componentes reativos, assunto que ¢ discutido em [4] e ndo sera
foco dessa discussdo informativa.

Voo
E 14
r—

L,
v M, ™
M,
L 1

b

I/r}z j g

Figura 2-7: Amplificador “cascode” com degeneracio de fonte.

Para a utilizacdo em transmissdes de banda estreita, que tem um grande ntimero de
aplicagdes, o amplificador mostrado na Figura 2-7 ¢ largamente utilizado. A grande
vantagem desse circuito ¢ utilizar um indutor de degeneragao para obter o casamento de
impedancias na entrada sem a adi¢cao de ruido térmico, pois idealmente os elementos
reativos (capacitores e indutores) ndo apresentam ruido desse tipo. Como esse casamento
de impedancias, feito com elementos reativos, da-se apenas na freqiiéncia de ressonancia,
o amplificador ¢ de banda estreita.

A indtstria de sistemas de comunicagdo requer algumas caracteristicas ja citadas
dos LNAs, em seus padrdes de comunicacdo. Esses requisitos se transformam em
especificagdes para os projetistas de circuitos integrados. Pode-se apontar as mais
importantes como sendo: nivel de ruido adicionado pelo circuito (caracterizado pela figura
de ruido), capacidade do circuito amplificar sinais com minima distor¢do (ponto de

interseccdo de terceira ordem), casamento de impedancia com a antena ou filtro
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precedente e consumo de poténcia. Entre essas, a mais requisitada serd definida pela
aplicagdo a que o sistema de comunicagao sera exposto.

Para se fazer uma medida de comparagao padrao, também se criou figuras de
mérito que sdo definicdes, na maioria das vezes, intuitivas para se utilizar como
parametros de comparagdo de desempenho para os circuitos. Aqui serdo apresentadas as

mais importantes para o projeto de um LNA.

2.41 Fator de ruido e figura de ruido

A agitacdo térmica ¢ a causa do mais importante tipo de ruido observado em
sistemas eletronicos, o ruido térmico. A energia térmica agita os elétrons de forma
aleatoria em diferentes dire¢des, causando desvios aleatorios de corrente elétrica,
caracterizando assim o ruido térmico. O ruido térmico tem como caracteristica principal a
densidade espectral de poténcia constante e por isso também ¢ conhecido como ruido
branco.

Existem outras fontes de ruido além da agitagdo térmica. Pode-se citar o ruido

chamado de “flicker” ou 1/ como o principal tipo de ruido ndo térmico. A denominagdo
1/f deve-se a densidade espectral de poténcia deste tipo de ruido, que € inversamente

proporcional a freqiiéncia. Uma explanacao mais detalhada sobre esse assunto pode ser
encontrada em [1]-[3].

Uma das preocupacdes que o ruido causa aos projetistas ¢ o fato de que a poténcia
de ruido minima, que ¢ detectada na entrada do circuito (chdo de ruido), define a
sensibilidade do circuito. Isso significa que o circuito sera habil para processar sinais com
poténcia maior do que o chao de ruido mais o ruido adicionado pelo circuito [1]-[3].

O ruido adicionado pelo circuito eletronico ao sinal ¢ medido através do fator de
ruido, que ¢ definido como sendo a medida de como a relagao sinal ruido é degradada pelo
proprio sistema. A relagdo sinal ruido (SNR — sigla em Inglés) de um sinal ¢ um fator que
mostra qudo mais forte ¢ o sinal em relagdo ao ruido somado a ele. Através dessa
definicdo, pode-se deduzir uma equagdo para o fator de ruido:

F= SNRI _ Si/Ni(jonte) _ Si/jvi(ﬁ)nte) _ No(total) (2. 1 8)
SNRa So/No(total) (Sl G)/N N

a(total) a(fante)

Em (2.18), No( ¢ a poténcia de ruido recebida na entrada do circuito

JSonte)

multiplicada pelo ganho de pequenos sinais, enquanto No( representa o ruido

total )
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mencionado anteriormente (No( )), somado a contribui¢do de ruido do circuito, ¢ G é o

fonte
ganho de pequenos sinais do circuito. Para interpretar essa defini¢do, pode-se imaginar

=N

que o circuito em questdo nao adiciona ruido ao sinal, entdao NO( oftotal

Jonte) ) resultando

em um fator de ruido F =1. Essa tltima afirmag¢ao leva a conclusdao que o menor fator de
ruido possivel € igual a um e significa que o circuito ndo degrada a relacdo sinal ruido do
sinal de informacao recebido, ou que o circuito ndo adiciona ruido ao sinal recebido.

A figura de ruido ¢ relacionada com o fator de ruido através da relacdo abaixo:

NF =10log,, F (2.19)

Na grande maioria das aplicagdes, a figura de mérito mais importante para os
LNAs ¢ o fator de ruido ou a figura de ruido, pois a figura de ruido do primeiro bloco do

sistema domina a figura de ruido total do sistema, como seré verificado.

S !._ G1 tr, G3

i( fonte)

’SU
Y ol B {:2. i!Vn.’-.

{ arfictanado ) | aelicaiomaks ) {adiaanats ) (] l “J!(Hr ]

Figura 2-8: Figura de ruido em circuitos em cascata.

Considere o diagrama de blocos da Figura 2-8, onde se pode verificar trés blocos
de circuito em cascata, representando o caminho do sinal de informacdo recebido na
antena de um receptor de RF. Como visto anteriormente, para calcular o fator de ruido do
sistema da Figura 2-8, basta calcular o ruido de saida devido a fonte ruido na entrada e o

ruido total na saida. Assim:

No(tutal) = Ni(fbnte)GlGZG3 + Nol(adiciunado)G2G3 + No2(adici0nado)G3 + No3(adici0nadu) (220)
O ruido de saida devido a fonte de ruido na entrada ¢:
No(fonte) = Ni(fonte)Gl GZ G3 (22 1)

Substituindo (2.20) e (2.21) em (2.18) e fazendo algumas manipulacdes algébricas,
chega-se a:

F-1, F-l

Gl GIGZ

F=F+ (2.22)

Onde F, ¢ o fator de ruido de cada bloco n de circuito individual e G, sdo os

diferentes ganhos de poténcia dos n circuitos ligados em cascata. A conclusdo que se
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chega com a relagdo (2.22), que na literatura ¢ chamada de equagdo de Friis [1]-[3], € que
o fator de ruido do circuito de entrada ¢ a parcela predominante para o calculo do fator de
ruido de todo o sistema. Por essa razdo, o fator de ruido ou a figura de ruido sdo figuras de
mérito fundamentais para o projeto de LNAs e ¢ por isso que amplificadores que recebem

e amplificam sinais vindos de antenas sdo chamados LNA.

2.4.2 Sensibilidade e Faixa Dinamica

Pode-se definir a sensibilidade de um receptor como sendo a minima magnitude de
sinal que o sistema consegue detectar com uma aceitavel relacdo sinal-ruido [1]. Para

calcular a sensibilidade, P, sera a poténcia do sinal na entrada e F; a poténcia do ruido

gerado pela resisténcia da fonte de sinal, ambos considerando uma banda unitaria. Entdo,

substituindo P, por S, ¢ B, por N, ., em (2.18) obtém-se:

NF = SNRin — PSig /IDRS

(2.23)
SNR,, SNR,
Isolando a poténcia de sinal na entrada resulta em:
P, =P, .NF.SNR,, (2.24)

A equagdo (2.24) prediz a sensibilidade como a poténcia minima de sinal de
entrada que ¢ necessaria para atingir um certo valor para a relagdo sinal-ruido na saida

(SNR ) [1]. Considera-se que a poténcia do sinal esta distribuida ao longo da banda do

out

canal de comunicacdo. Assim, integrando (2.24) em relagdo a banda (B) com o objetivo de

se obter a poténcia média, utilizando P, =F,

in,min

e SNR ,=SNR_. e expressando as

parcelas em dB ou dBm, obtém-se:

F PRS |1z +NF |4 +SNR

in,min |dBm -

|,z +10log B (2.25)

min
Em (2.25), P, .., ¢ a poténcia minima de sinal na entrada necessdria para atingir a

SNR . e B ¢éabandaem Hz [1].

n

Se for feito um casamento de impedancias na entrada do sistema, pode-se definir

P,y como a poténcia de ruido que a resisténcia caracteristica da fonte de sinal transfere a

impedancia de entrada do circuito considerando a banda igual a 1Hz. Assim:

p, ~ KT8 L 226

in
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P, =KT (2.27)
Na temperatura de 300K, (2.25) pode ser simplificada como:

P —174dBm/ Hz + NF | ,, +10log B+ SNR

in,min |dBm -

(2.28)

min |dB

A soma dos trés primeiros termos de (2.28) ¢ o ruido total do sistema e, algumas
vezes, ¢ chamado de chao de ruido [1].

A faixa dindmica ¢ geralmente definida na literatura como a razao entre a maxima
magnitude de sinal de entrada que o circuito consegue tolerar e a minima magnitude de
entrada que o circuito pode detectar, mantendo uma razoavel qualidade do sinal na saida
[1]. Em circuitos de RF, a magnitude méxima geralmente ¢ determinada através do
comportamento dos produtos de intermodulacdo, e a magnitude minima ¢ determinada
através da sensibilidade. Essa definicdo ¢ chamada em inglés de “Spurious-free dynamic
range” (SFDR) [1]-[3].

O limite maximo da faixa dindmica pode ser definido como a maxima magnitude
aplicada a entrada do circuito, em um teste de dois tons, na qual os produtos de
intermodulacdo se mantenham abaixo do chdo de ruido[1]. Pode-se quantificar essa
definicdo da seguinte forma, considerando a equac¢do mostrada na Figura 2-5, onde

AP=P —P +G,onde G

out IM ,out >

e considerando também que P, =P, +G e P,, .. =Py .

¢ o ganho de poténcia do circuito ¢ P, , € a poténcia dos produtos de intermodulagdo

referidos a entrada. Tem-se:

— 2])11P3 + ])IM,in

. 2.29
== (229)

Pela definigdo apresentada, P, , deve ser igual ao chédo de ruido, chamado aqui de

F =-174dBm/ Hz + NF +10log B, resultando em:

_ 2Bt F (2.30)

in,max 3

Segundo a definicdo de SFDR, deve-se subtrair (2.30) de (2.28), resultando em:

2(P11P3 _F)

SFDR = ~SNR.. (2.31)

Entdo, o SFDR representa a magnitude relativa maxima de interferéncia que um
receptor consegue tolerar enquanto apresenta um sinal com uma aceitavel qualidade na
saida para um sinal de pequena magnitude na entrada. Essa qualidade esta relacionada

com SNR . .
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2.5 Conclusao

Neste capitulo, mostraram-se as principais conseqiiéncias das ndo-linearidades dos
sistemas fisicos no desempenho de amplificadores RF. Analisou-se, em particular, a
compressao de ganho e também os problemas que sinais de interferéncia localizados em
canais adjacentes causam.

O estudo em nivel de sistema gera figuras de mérito utilizadas como padrdes de
especificagdo de circuitos de comunicacdo. As figuras de mérito para amplificadores de
baixo ruido aqui apresentadas se mostraram muito importantes, pois definem em que
condi¢des o circuito serd eficiente na recepgao de sinais contendo informacao.

Além disso, a modelagem matematica aqui mostrada servird de base para o
desenvolvimento de um modelo em nivel de circuito, visando oferecer ferramentas
simples para projetistas desenvolverem projetos que levem em consideragdo a nao-
linearidade dos circuitos. Mas para isso, deve-se conhecer um modelo matematico em
nivel de dispositivo para que seja aplicado a essa metodologia. O modelo de dispositivo
pode definir o qudo simples e preciso serd o projeto em nivel de circuito, sendo que o
dispositivo em questao aqui € o transistor MOS. Esse modelo ¢ apresentado no capitulo

seguinte.



3 MODELO DO TRANSISTOR MOS

3.1 Introducgéao

O modelo aqui apresentado e que sera utilizado como base para as equacgdes que
representardo o comportamento ndo-linear do transistor MOS é o modelo desenvolvido na
Universidade Federal de Santa Catarina, chamado “Advanced Compact MOSFET”
(ACM) [6]-[9]. Esse modelo, baseado na fisica, tem as seguintes caracteristicas: necessita
de poucos parametros tecnoldgicos, possui equagdes simples que permitem inclusive o
projeto de circuitos a mao, ¢ continuo em todas as regides de operacdo do transistor e
também preciso desde inversao fraca até inversao forte [8].

Devido a complexidade do modelo do transistor MOS, serdo aqui apresentas
apenas as equagdes do modelo ACM, que representam as relagdes elétricas que modelam
os fendmenos fisicos mais importantes ao desenvolvimento deste trabalho.

Este capitulo serd organizado da seguinte forma: a secdo 3.2 apresentard as
consideragdes gerais do funcionamento do MOSFET, a se¢do 3.3 mostrara as equagdes de
corrente de dreno e de transcondutancia do modelo de canal longo, a se¢do 3.4 apresentara

os efeitos de segunda ordem ou de canal curto e, na se¢do 3.5, uma breve conclusio.

3.2 Consideragcées Gerais Sobre o Funcionamento do
Transistor MOS

Nao se poderia aqui falar sobre termos e qualquer tipo de nomenclatura que fazem
referéncia ao dispositivo chamado de transistor “Metal Oxide Semiconductor Field Efect
Transistor” (MOSFET — Sigla em Inglés) sem antes tentar introduzir esses termos e a
nomenclatura em um resumo muito sucinto do funcionamento do dispositivo em questao.

A figura abaixo mostra um exemplo da estrutura fisica de um transistor MOS e
pode-se verificar que o nome dado a esta estrutura ¢ muito conveniente, pois o material
utilizado para a confeccdo da porta dos primeiros transistores era um metal (aluminio),
apesar de que nas tecnologias mais modernas, o material seja um semicondutor
policristalino (polisilicio), para que fique com caracteristicas metélicas de conducao.
Abaixo desse, hda uma camada de oxido de silicio (SiO;), ou outro material de alta
constante dielétrica, que faz o papel de isolante e finalmente, completando o sanduiche

que dd nome ao dispositivo, encontra-se o substrato semicondutor, que normalmente ¢ de
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silicio dopado. Para transistores do tipo N, o substrato ¢ dopado com impurezas do tipo P

e, para transistores do tipo P, o substrato ¢ dopado com impurezas do tipo N.

o

. bs )
P [ pobssiticie de pores

I:l subsrato

|:| difusio de fonte on drenc
[ omide

. canal de mvers3o

—

Figura 3-1: Estrutura fisica de um transistor MOS.

A estrutura mostrada na Figura 3-1, como exemplo, ¢ o de um transistor canal N ou
NMOS, que tem essa denominacao porque os portadores de corrente no canal de inversao
sdo elétrons e possui quatro terminais: Corpo (“Bulk™), Porta (“Gate”), Dreno (“Drain”) e
Fonte (“Source”). Neste trabalho, os terminais serdo designados por seus respectivos
nomes em Portugués. Mas, na nomenclatura para o equacionamento, serdo usadas as siglas
dos respectivos nomes em Inglés por uma questao de compatibilidade com a nomenclatura
utilizada pela maioria dos engenheiros.

As diferengas de potencial entre porta e corpo (V,; ), entre fonte e corpo (V,) €
entre dreno e corpo (V,,) definem os campos elétricos que atuam sobre a distribui¢do das
cargas fixas e portadores no interior do substrato semicondutor, logo abaixo do o6xido
formado entre o terminal de porta e o substrato. No exemplo dado na Figura 3-1, quando a
tensdo V_, € menor do que a tensdo de banda plana (definida como a soma de todos os
potenciais de contato entre os materiais, € o potencial induzido por cargas parasitas no

interior do 6xido e na interface entre este e o semicondutor [6]), a regido do substrato

proxima ao 6xido tem sua densidade de lacunas aumentada, caracterizando-se o regime de
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acumulagdo. Quando V., ¢ levemente superior a tensdo de banda plana, a densidade de

cargas proxima a interface com o 6xido ¢ associada a deple¢do de lacunas, caracterizando-

se o regime de deplecdo ou inversdo fraca. Finalmente quando V, € positivo € maior do

que a denominada tensdo de limiar, a densidade de carga de elétrons livres na interface
com o 6xido aumenta de tal forma que a concentracdo de elétrons livres na interface
supera a de lacunas no corpo do semicondutor, caracterizando-se assim o regime de
inversdo. Esse regime tem esse nome por ser o canal de inversdo constituido por
portadores que sdo minoritarios no corpo do semicondutor. A regido de inversdo ¢ a mais
utilizada para polarizar o transistor MOS.

O canal de inversdo ¢ constituido por uma finissima camada de portadores
minoritarios que podem se deslocar laminarmente na direcdo do eixo x, mostrado na
Figura 3-1, desde que se aplique uma diferenga de potencial entre os extremos do referido
canal condutor. Considerando que a tensdo aplicada ao dreno seja superior a tensao
aplicada a fonte, a diferenca de potencial entre as faces superior e inferior da camada de
oxido isolante ¢ menor nas vizinhangas do dreno do que na fonte. Assim, o nivel de
inversdo do canal ¢ maior préximo a fonte e diminui progressivamente na direcdo do
dreno.

Com o aumento da tensdo aplicada ao dreno, a regido proxima a ele experimenta
uma reducdo considerdvel da carga de elétrons em relagdo a carga na fonte, caracterizando
a chamada saturacdo direta. A saturacdo direta ndo impede a continuacdo do fluxo
eletronico, mas todo o incremento adicional da tensao de dreno servira para intensificar o
campo longitudinal na zona estrangulada, por sua vez aumentando a velocidade dos
portadores na regido proxima ao dreno [6]. Na chamada saturagdo direta o dispositivo

apresenta uma corrente de dreno praticamente insensivel a aumentos da tensao de dreno.

3.3 Modelo de Canal Longo do MOSFET

Nesta se¢do, serd apresentada a formulacdo para a corrente de dreno do modelo
ACM de forma simplificada e breve, de modo que esse equacionamento sirva de base para
o equacionamento alvo deste trabalho. Para um estudo mais aprofundado do modelo,

sugere-se a leitura de [6]-[10].
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3.3.1 Modelo Para a Corrente de Dreno

Como em qualquer componente eletronico semicondutor, a corrente de dreno Ip
possui natureza mista, podendo ser decomposta em uma corrente de deriva, proporcional
ao gradiente do potencial elétrico no canal, ¢ uma corrente de difusdo, proporcional ao

gradiente da concentracdo de elétrons ao longo do canal [6][7]:

d do!
I, = uSW(—Q,’ fw@%} G.1)

onde x;, ¢ a mobilidade dos portadores, W ¢ a largura do canal, ¢, é o potencial de
superficie, ¢ € o potencial térmico e Q; ¢ a densidade de cargas por unidade de area.

Para se derivar uma expressao para a corrente de dreno em termos das densidades

de carga de inversio na fonte (Qy) e no dreno (Q;,), utiliza-se a aproximagao
fundamental segundo a qual Q; varia linearmente com ¢, . Essa aproximagao fundamental
¢ apresentada abaixo:
dQ; =nC, dgy (3.2)

onde n € chamado de fator de rampa e C, =&, /tox ¢ a capacitancia de o6xido por
unidade de area, &g, ¢ a permissividade elétrica do oxido de silicio e 7, ¢ a espessura de
oxido.

Para obter entdo a equacdo para a corrente de dreno, substitui-se (3.2) em (3.1) e

faz-se a integracdo ao longo do canal, resultando em [6]:

ID:IF_IRZI(VGB’VSB)_I(VGB’VDB) (3-3)
2
W ? QI,S(D) QI,S(D)
Iop = punC —-—— -2 4
SRS (ncm nCL oy

onde /, e I, sdo as correntes de saturagdo direta e reversa respectivamente, Qj ¢ O,
sdo as densidades de carga por unidade de area do lado do terminal de fonte e de dreno
respectivamente, x, ¢ a mobilidade dos portadores, n ¢ o fator de rampa, C, ¢ a
capacitancia de oxido por unidade de area, ¢, € o potencial térmico e W e L sdo a largura

e o comprimento de canal equivalentes do transistor.
Os resultados apresentados por (3.3) e (3.4) permitem verificar uma importante

propriedade da corrente de dreno em transistores canal longo: essa pode ser escrita como a
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diferenga entre duas componentes, a saber, a corrente de saturagdo direta (/,), que

corresponde a densidade de cargas no lado do terminal de fonte, e a corrente de saturagdo
reversa ([, ), que corresponde a densidade de cargas do lado do terminal de dreno.

Para a maioria das aplicagdes, o transistor ¢ polarizado em saturacdo direta, ou
seja, a corrente de saturagdo reversa apresenta um valor muito pequeno em relagdo a

corrente de saturagdo direta, resultandoem 7, = /,..

Pode-se ainda utilizar (3.4) em uma forma normalizada apresentada abaixo:

. 1 2 14
) :(QIS(D)) _2qIS(D) (3.5)

onde i que sdao as correntes direta e reversa normalizadas, e

f(D) = F<D)/IS

discoy = Diseo) / Q)» sdo as densidades de carga por unidade de area normalizadas perto da

W’

fonte e do dreno respectivamente. O fator de normalizagdo da corrente /; = y,nC" T

¢ também chamado de corrente especifica, enquanto o fator de normalizagdo das
densidades de carga Q;, =—nC, ¢ ¢ também chamado de densidade de cargas de “pinch-
oftf”.

Para relacionar as densidades de carga de inversdao com as tensdes nos terminais do
dispositivo, o modelo ACM utiliza o “Unified Charge Control Model” (UCCM), deduzido

em [6][7] e mostrado abaixo por conveniéncia:

VP _VsB(DB) _ QIP _QIS(D) +¢t In QIS'(D) (3.6)
nCox P
onde V, ¢ a tensdo de “pinch-off”, dada no modelo ACM pela seguinte aproximagao:
v, =to"tn (3.7)
n

onde V;, ¢ a tensdo de limiar do transistor.

A expressdo apresentada em (3.6) também pode ser utilizada na sua forma
normalizada como apresentado a seguir:

V.-V,

P SB(DB) _

y =415p) —1+In qI’S(D) (3-8)
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3.3.2 Modelo da Transcondutancia

O modelo de transcondutincia que serd apresentado faz parte de um modelo mais
completo, chamado de modelo de pequenos sinais, o qual apresenta as caracteristicas
dindmicas que descrevem a operacao do transistor MOS em regime quase-estatico. Nesse
regime, supoe-se que as variacdes das tensdes terminais sejam suficientemente lentas para
que as densidades de carga em qualquer posi¢do do canal variem instantaneamente com as
tensdes terminais [10]. Um modelo de pequenos sinais quase-estatico completo deve ser
composto por doze parametros independentes, sendo que trés sdo transcondutancias e nove
sdo capacitancias [6][7].

As definicoes das trés transcondutancias, mencionadas acima, estdo mostradas a

seguir:
. ZSLVZ (3.9)
e =217’2 - (3.10)
. —;l;; (3.11)

Assim sendo, desconsiderando a variacdo de n e u, em relagdo a tensdo Vi, a

partir de (3.3) obtém-se os seguintes resultados, segundo [6] e [7]:

w
s :_,us_Q'ls (312)
L
W
8ma = ~Hs TQ D (3.13)
1

O desenvolvimento completo de (3.12), (3.13) e (3.14) ¢é apresentado em [6]e [7].

A transcondutancia g, serd muito importante para o desenvolvimento posterior

das equagdes que serao utilizadas para avaliar as ndo-linearidades do transistor MOS.

3.4 Efeitos de Segunda Ordem do Transistor MOS

Em aplicacdes de RF transistores com altas freqiiéncias de transicdo sdo muito
desejaveis, por isso utilizam-se transistores com comprimentos de canal minimo. Por sua

vez, nos transistores de canal minimo, principalmente em tecnologias avangadas, os
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efeitos de segunda ordem sdo fundamentais para a modelagem precisa do comportamento
do transistor nesse tipo de aplicacdo. Por isso, ¢ fundamental a revisdo da modelagem

destes efeitos nesta secao.

3.41 Modulagao do Comprimento do Canal.

Esse efeito estd relacionado com as contribui¢cdes do campo elétrico longitudinal
ao canal para a distribuicdo espacial das cargas, principalmente na regido proéxima ao
terminal de dreno. Esse problema fisico ¢ de ordem bidimensional, mas para fins de
simplificagdo do modelo, considera-se como um efeito elétrico unidirecional no qual o
comprimento efetivo do canal ¢ reduzido com o aumento da tensdo V,; devido ao avanco
da regido de deplecao.

No modelo ACM, o canal ¢ dividido em duas se¢Oes, associadas uma a fonte e a
outra ao dreno. Na secdo de fonte, a aproximacao de canal gradual ¢ valida e a corrente
pode ser calculada por um modelo consistente com esta hipotese, porém empregando-se
em lugar do comprimento do canal, o comprimento da secdo [6]. Para determinar o
comprimento da se¢ao de fonte, faz-se uma analise do campo elétrico na secao de dreno.
Uma forma bem simples de modelar esse efeito ¢ mostrada em [6][7] e ¢ reproduzida
abaixo por conveniéncia:

I, =t _ (3.15)

T

onde /,, ¢ a corrente de dreno de canal longo, calculada através de (3.3), L ¢ o

comprimento efetivo do canal e AL ¢ o comprimento da secdo do dreno, que pode ser

modelado da seguinte forma [6][7]:

V.-V
AL=AL, ln[1+MJ (3.16)

CUCR.IT

gsl.xj

onde L. = , X, € a profundidade da jungdo, & ¢ a permissividade do silicio, C,, ¢

ox
a capacitancia de oxido, ¥, ¢ a tensdo entre dreno e fonte na qual o transistor entra em

saturagdo direta, U, =—=, v, ¢ a velocidade limite, # ¢ a mobilidade dos portadores
Y7

e A ¢ uma parametro de ajuste.
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Esse efeito de segunda ordem ou de canal curto ¢ sempre desconsiderado em
transistores de canais considerados longos, pois o encurtamento do canal causado por esse
fendmeno ¢ muito menor do que o comprimento total do canal. Por outro lado, ¢ muito

importante em transistores de canal curto.

3.4.2 Degradagdao da Mobilidade com o Campo Elétrico

Transversal.

Quanto maior o campo elétrico na direcdo perpendicular ao canal, maior ¢ a
densidade de cargas de inversao proximas a camada de 6xido de silicio, aumentando assim
a taxa de colisdes contra a interface e entre as particulas. Assim, a mobilidade deixa de ser

constante e passa a ser dependente das tensdes V,, V, € V,,, sendo assim varidvel ao

DB >
longo do canal.
A dedug@o do modelo da mobilidade em fungdo do campo elétrico transversal para

o modelo ACM pode ser encontrada em [6], [7] € [9]. O resultado ¢é apresentado a seguir:

n=— ) (3.17)
——2(0) +nQy)
gSi
onde «a, ¢ o coeficiente de dependéncia entre mobilidade e campo, 1, ¢ a mobilidade dos
o 0, +nQ; L L
portadores na auséncia de campo e =——= ¢ o campo elétrico médio na camada de
8Si

inversdo e n=1/2 para elétrons e 1/3 para lacunas.

Essa equacdo da mobilidade pode ser utilizada em (3.1) para inclusdo da
degradacao da mobilidade com o campo elétrico transversal na equacao da corrente. Esse
efeito ¢ muito importante, apesar de que ndo serd considerado no desenvolvimento
subseqiiente, a exemplo da modulacdo do comprimento do canal. Isso pelo fato que o
efeito estudado aqui ¢ dominante em transistores de canal longo e que para amplificadores
utilizados em aplicagdes de RF sdo utilizados transistores de canal curto em que a

velocidade de saturacdo dos portadores € o efeito de segunda ordem dominante.

3.4.3 Saturagao da Velocidade dos Portadores.

Para o desenvolvimento do modelo de primeira ordem, ou de canal longo, ndo se

considerou a relagdo entre a velocidade dos portadores e o campo elétrico longitudinal ao
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canal. O efeito da saturacdo da velocidade dos portadores no modelo ACM ¢ baseado na

equacao abaixo:

= H 3.18
a 1+(ﬂ/Vlim)(d¢s/dx) ( )

onde u/v,, =1/Upyyy € Upgpyyr € 0 campo elétrico critico que corresponde a uma

velocidade de metade da velocidade limite, ¢ ¢ ¢ a mobilidade, dependente do campo
transversal.

A mobilidade g pode ser substituida por z,, no caso de o modelo levar em

consideracdo apenas o efeito da velocidade de saturagdo dos portadores para o
desenvolvimento de equacdes aproximadas. No proximo capitulo, isso sera considerado.
Substituindo (3.18) em (3.1), usando a aproximacao fundamental do modelo ACM
(3.2), e integrando esse resultado ao longo do canal, obtém-se uma equagdo geral para a
corrente de dreno, considerando o fenomeno da saturacdo da velocidade dos portadores

[9], que € apresentada abaixo na sua forma normalizada:

. (qI’S_q;D) i ’
id = - — (g5 +qp +2 (3.19)
1+5(Q1S_Q1D)( P )

¢,

CRIT

onde ¢= ¢ um parametro referente a saturacdo de velocidade e L ¢ o

comprimento efetivo do canal.

Note-se que, para transistores de canal longo, tem-se & <<1 (por exemplo,
£ =0,0045 para um transistor com L =1um) e o efeito da saturacdo da velocidade dos
portadores tem pouca influéncia no calculo da corrente de dreno. Note que o valor de ¢ ¢
intimamente ligado ao comprimento de canal e que para o modelo a consideragdo ou ndo
do efeito da velocidade limite se d4 de forma automatica.

Segundo (3.19) se ¢, for fixado em determinado valor a corrente de dreno
aumenta a medida que a ¢;, diminui. Ao mesmo tempo em que ¢,, diminui, a velocidade
dos portadores deve aumentar, pelo fato que a diminuigdo de ¢;, implica em um aumento

do campo longitudinal segundo o UCCM. No entanto essa velocidade ndo pode exceder a
velocidade limite. Portanto a corrente maxima que pode fluir quando o transistor alcanga a
saturacdo direta ¢ limitada pela velocidade de saturagdo dos portadores € a minima

densidade de carga no lado de dreno [7]:
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IDSAT = _WvlimQI!DSAT (320)
ou na sua forma normalizada:
. 2,
la,, = ding,, (3.21)
&

onde i, =1, / I, ¢ a corrente de dreno normalizada com a velocidade dos portadores
saturada, e q;, =0, / Q,, ¢ adensidade de cargas do lado de dreno normalizada com a

velocidade dos portadores saturada.

Substituindo (3.21) em (3.19) com o objetivo de se obter g;, — para qualquer

regime de operagao:

q]DSAT :1+€+1 1- h+ 28q1s

: - (3.22)
dis &qs (é‘ + 1)2

A expressao apresentada em (3.22) terd papel fundamental no desenvolvimento do
modelo de nao-linearidades do MOSFET que sera apresentado na proxima secao. A

deducdo de todas as equagdes apresentadas aqui estdo detalhadas em [6][7][9].

3.5 Conclusao

Nesse capitulo, foi apresentado um modelo do transistor MOS, que é fundamental
para o projeto de circuitos integrados em tecnologia CMOS (Sigla em Inglés para
“Complementary Metal Oxide Semiconductor”). Aqui ndo se encontra apresentado um
modelo completo, mas apenas as equacdes que serdo utilizadas no desenvolvimento do
modelo de ndo-linearidades. Para quem desejar conhecer mais profundamente os
principios que circundam a modelagem de transistores e at¢ mesmo o modelo ACM,
recomenda-se o estudo de [6]-[11]. Em algumas das referéncias apresentadas, pode-se
verificar o desenvolvimento de todas as equagdes apresentadas aqui de forma rapida, pois
este trabalho ndo tem por objetivo o seu desenvolvimento.

Pdde-se verificar também, nesse capitulo, a simplicidade apresentada pelo modelo
ACM em suas expressdoes. A maioria dessas relagdes mostradas aqui podem ser
implementadas em um simulador de circuitos em uma versdo mais completa, ou seja, os
calculos de corrente devem considerar todos os efeitos de segunda ordem. As expressoes
como foram apresentadas de forma modular servem para o entendimento dos fendomenos

fisicos envolvidos e para o projeto de circuitos a mao.



4 MODELAGEM DE IIP3 DE UM AMPLIFICADOR
FONTE COMUM

4.1 Introducéao

Em trabalhos anteriores, [13]-[17] foi constatado, mesmo através de medi¢des, um
aumento significativo da linearidade, (utilizando como referéncia IIP3) na regido de
inversao moderada, em que se pode alcangcar um bom compromisso entre consumo de
poténcia, freqiiéncia de transicdo e linearidade para transistores de canal curto. Esse
aumento foi chamado de “Sweet Spot” em [13] e [16] e pode ser um interessante critério
de projeto para circuitos de radiofreqiiéncia de baixo consumo, em que linearidade é um
fator relevante. Apesar de apresentar o “Sweet Spot” como uma realidade, a literatura o
formaliza com equagdes complexas e, em certos casos, apresenta medidas sem apresentar
uma discussao sobre os fendomenos fisicos ligados a ele.

Este capitulo se propde a apresentar o desenvolvimento de um modelo compacto
para o comportamento de IIP3, em relacdo a polarizagao de transistores MOS, baseado no
modelo ACM. O objetivo ¢ obter equacgdes simples e confidveis para serem utilizadas no
projeto de amplificadores, operando principalmente em inversdo fraca e moderada. Além
disso, pretende-se mostrar os fendmenos fisicos envolvidos na origem do “Sweet Spot”.

Para alcancar os objetivos propostos acima, fez-se uma analise de ndo linearidade
em um amplificador fonte comum, pois esse serve de base para outras topologias muito
utilizadas em circuitos de radiofreqiiéncia, utilizando os conceitos apresentados nos
capitulos anteriores.

Este capitulo estd organizado desta forma: apds esta breve introdugdo, uma analise
ndo-linear de um amplificador fonte comum serd apresentada em 4.2, as equagdes de
transcondutancia e suas derivadas em 4.3, [IP3 em fun¢do da polarizacdo do transistor em

4.4 e, finalmente, um estudo das causas do “Sweet Spot” em 4.5.

4.2 Analise nao-linear de um amplificador fonte comum

O amplificador fonte comum, como j& foi mencionado anteriormente, € a topologia
mais simples de amplificador. No entanto, ela permite que sua andlise, tanto de ruido
quanto de linearidade, possa ser estendida a outras topologias mais complexas, além de

permitir que se faga uma analise do comportamento de linearidade intrinseca do transistor
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MOS. Um exemplo de topologia baseada no amplificador fonte comum ¢ mostrado na
Figura 2-7, que ¢ a configuracdo comumente chamada de amplificador “cascode” e que ¢

amplamente utilizada em circuitos de comunica¢do como o LNA.

"'JBI.-I."? +

_'

A

:
CR =

Figura 4-1: Amplificador fonte comum.

Z

A Figura 4-1 mostra um esquematico do amplificador no qual o comportamento de
ITP3 serad analisado com relagdo a polarizacdo do circuito. Para essa andlise sdo feitas
algumas consideragdes com relagdo ao circuito mostrado acima:
oA primeira delas é que a grandeza de saida da caracteristica de
transferéncia, que sera deduzida mais adiante, sera a corrente de dreno.
oA segunda consideragdo € que o transistor € polarizado na regido de
saturacao direta.
De acordo com o que foi visto para o sistema hipotético da Figura 2-1, em que a
caracteristica de transferéncia foi expandida em série de poténcias, a caracteristica de
transferéncia do circuito da Figura 4-1 resulta na seguinte expressdo geral para a corrente

de saida:

_dIBlAS +leIBIAS 2+ld3IBIAS 3

i = V. V; Vv, 4.1
out dl/m in 2 ' dV;nz in 3 ' dV;n3 in ( )

onde v,, ¢ a amplitude do sinal de entrada e V, € a tensdo de polarizagao DC.
Uma verificagdo rapida na Figura 4-1 evidencia que, para essa topologia, V, =V, ¢
I1,,..=1,,ja que o terminal de corpo estd conectado a fonte. Assim sendo, as derivadas
BIAS D>
que compdem os fatores da expansdo em série de poténcias séo obtidos através de g, ,

equagdo (3.9), e suas derivadas (g,,, , g,, em relagdo a V). Lembra-se que neste capitulo

se utilizard a aproximacao de distor¢cdo fraca, ou seja, trunca-se a expansdo a partir do
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termo correspondente a g, € esse o Unico termo relacionado com a distor¢do por

intermodulagao.
Substituindo os fatores que multiplicam v, e v em (2.13) obtém-se:

3
vz, =29l / Ldly _gEn 4.2)
3av,/) 31av; g,

Através de (4.2), pode-se observar a relagdo entre V), e a polarizag¢do do transistor
representada por sua tensdo de porta. Assim, € possivel determinar uma expressao de V),

em funcdo da polarizacdo do transistor, utilizando para esse proposito o modelo de

dispositivo apresentado no capitulo anterior.

4.3 Equacoées de Transcondutancia e suas Derivadas

Como anteriormente foi dito, deve-se agora introduzir o modelo de dispositivo em

(4.2), de forma que se possa desenvolver uma expressdo, se possivel explicita, para V,,

em funcdo da polarizagdo do transistor.

O fato de que as novas tecnologias de fabricacao de dispositivos CMOS permitem,
em suas regras, comprimentos de canal minimos cada vez menores, faz com que a
freqiliéncia de transicao desses dispositivos atinja valores da ordem de grandeza requeridos
pelas aplicagdes de RF. Entdo a utilizagdo de transistores com comprimentos de canal
minimos em tecnologias modernas faz com que esses sejam modelados adicionando
efeitos relacionados as diminutas dimensdes dos transistores atualmente utilizados no
projeto de circuitos para aplicacdes de RF. Assim sendo, numa primeira aproximacao, sera
considerado apenas o efeito de velocidade de saturagdo dos portadores, porque esse se
apresenta como principal efeito de segunda ordem, relacionado com a diminui¢cdo do
comprimento de canal minimo das tecnologias utilizados atualmente.

O efeito da velocidade de saturagdo dos portadores foi apresentado no capitulo
anterior, em que (3.21) ¢ apresentada como a corrente de dreno normalizada em fungdo da
densidade de cargas normalizadas do lado de dreno do transistor, operando com a
velocidade dos portadores saturada. Fazendo a derivada implicita de (3.21) em relagdo a

tensdo de porta, obtém-se:

g — dID =] gdq;DSAT
Ay, e dv,

(4.3)
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W,

onde /; = ynC', T ¢ a corrente especifica ja definida no capitulo anterior e repetida

aqui por conveniéncia. Nessa dedugdo supde-se que I/, e & dependem muito pouco de
V..

Note que (4.3) se apresenta em funcdo da derivada da densidade de cargas
normalizada no lado de dreno, quando a velocidade dos portadores estd saturada, em
relacdo a tensdo de porta. Pode-se utilizar (3.22), que ¢ a relagdo entre as densidades de
carga normalizada do lado de dreno e do lado de fonte, para se obter uma ligacdo entre

din,,, € Ve, pois a densidade de carga normalizada do lado de fonte esta relacionada com a

tensdo de porta através do UCCM (3.8).
Analisando (4.3) e (3.22), pode-se prever que de (4.2) provavelmente resultara em

uma equagdo complexa, pelo fato de haver uma raiz contendo a variavel de derivagdo gJ;.
Esse fato inibe o desenvolvimento de um modelo que possa ser utilizado para predizer
V,p», através de céalculos a mao, além de resultar em equagdes complexas para a segunda

derivada da transcondutancia. Entdo, na tentativa de simplificar (3.22), multiplicou-se e

dividiu-se a mesma pelo conjugado do termo entre paréntesis, resultando em:

q;DW _ 25(1 + q;s/z)
G 1+e(ql +1)+\/1+2g(q}s +1)+¢’

(4.4)

A equacgao (4.4) permite algumas consideragdes para sua simplificacdo. Para essa

simplificacdo considera-se &<<1 e gj; <<1. Assim o termo referente a raiz quadrada

resulta igual a um para as regides de inversao fraca e inicio da inversdo moderada. Essa

simplificagdo foi feita considerando que se pode tolerar certa imprecisdo no célculo da

carga para inversdo forte, se essa ndo comprometer a precisdo em inversao fraca e

moderada, pois essas sdo as regides de maior interesse neste trabalho. Assim (4.4) pode ser
simplificada como segue:

Dy, 2¢(1+45/2)

s - 2+€(Q1’S +1)

(4.5)

Essa aproximacao feita para se obter (4.5) mantém a precisdo do modelo para a

inversdo fraca e moderada, porém apresenta erro na regido de polariza¢do (g, >>1) onde

a parcela simplificada tem peso significativo para o calculo da densidade de cargas.
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A expressao (4.5) oferece a possibilidade de um equacionamento muito simples

para g, e suas derivadas, como sera verificado adiante.

Desenvolvendo a derivada de (3.8) em relagio a V. e lembrando que
dv,/dV, =1/n, obtém-se como resultado dgj;/dV, , que por sua vez é substituido no
resultado da derivagdo de (4.5) em relagdo a V. O resultado de tudo isso € substituido em

(4.3), para se obter finalmente o resultado da primeira derivada da corrente de dreno em

relacdo a tensdo de porta, mostrado abaixo:

_dl, 2 g 2(1+q) [ 2+&(1+q5) |- a1 (2+q)s) “.6)
dV, ng 2+e(l+qj) (1+q}s)[2+g(1+q}s)]

Pode-se aproximar o termo (2+ g, ) mostrado em (4.6) por (1+gj) para o regime

gmg

de inversdo forte (g, >>10), pois para os regimes de inversdo fraca e moderada o termo
em questao ¢ desprezivel. Assim obtém-se:

_ di, _ 21 q;s 4+5q;s (4.7)
dV, ng, 2+eq\ 2+&q;

gmg

Verifica-se em (4.7) que a transcondutancia ¢ uma fun¢do da densidade de cargas
de inversao normalizada no lado de fonte. Como a densidade de cargas normalizada do
lado da fonte tem uma relagcdo direta com a tensdo de porta, entdo se pode utilizar a
densidade de cargas normalizada como um parametro que se refere a polarizacao do
circuito e nos dd uma indicacao sobre o nivel de inversdo aplicado ao dispositivo.

Para a obtengdo de g, , deriva-se (4.7) em relagdo a tensdo de porta e substitui-se
dq,/dV, pelo resultado obtido com a derivagdo de (3.8) em relagdo a tensdo de porta. O
processo para a obtengdo de g, resume-se em derivar g, —em relacdo a tensdo de porta e

substituir novamente dqj/dV, pelo resultado obtido com a derivagdo de (3.8) em relagéo

a tensao de porta. Os resultados dos desenvolvimentos descritos acima sdo os seguintes:

, 0, 16I

' 1
g, s (4.8)

SOV (ng,) (dis+1) (2+q))

g = 8311) _ 161 qis  2-2eq _35q;52
" aVG3 (”¢t)3 (q;s +1)3 (2+5q;5)4

O equacionamento apresentado acima resultando em (4.7), (4.8) e (4.9) ¢

(4.9)

apresentado com detalhes no Anexo 1.
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Agora (4.7), (4.8) e (4.9) podem ser utilizadas para compor as definigdes das
figuras de mérito de ndo-linearidades, mostradas na secdo 2. Além disso, a
transcondutancia e suas derivadas podem ser utilizadas em modelos mais complexos, onde
ndo se utiliza a aproximacao de distor¢ao limitada. Em especial, pretende-se neste trabalho
estudar o comportamento de V,,, em relagdo a polarizacdo do transistor, por isso se
utilizard mais adiante apenas (4.7) e (4.9).

A Figura 4-2 mostra graficamente como se comportam (4.7), (4.8) e (4.9) em

fungdo de ¢, para um transistor que seria fabricado na tecnologia TSMC 0.18 pm com o

comprimento de canal minimo e razdo de aspecto W/L =100 (& =0.034) e para 0 mesmo

transistor considerando a aproximacao de canal longo (& =0). O valor de L, mostrado na
figura, corresponde ao comprimento de canal nominal do transistor, ou seja, ¢ o

comprimento minimo permitido para o desenho do dispositivo na referida tecnologia.

160 O —— P PR P
f%‘ 140 \6=0.034/
£ 120 ;i
g
<5100 =
E): P8=D I"
"‘ —y
% 80 /
= 60 Aot
\E //
O_) 40 // 3
n
E 2
o
2 L
o 0
20

Figura 4-2: Transcondutincia e suas derivadas.

Pode-se verificar na Figura 4-2 que o comportamento da transcondutincia e de
suas derivadas para um transistor de canal curto ¢ bastante diferente do comportamento de

um transistor de canal longo. Considerando uma curva 7,xV; de um transistor

considerado de canal longo, para tensdes V,, <V, (inversdo fraca ¢;, <<1), o mecanismo
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de transporte de cargas pode ser modelado como uma fun¢do exponencial; ja para

V, >V, (inversio moderada e forte gy >1), o mecanismo de transporte pode ser

modelado por uma fun¢do quadratica. Considerando agora o comportamento das derivadas

da corrente de dreno, pode-se dizer que qualquer derivada para V. <V,,, a funcdo
continuara sendo exponencial; ja para V. >V, a derivada primeira tenderd a uma funcdo

de primeiro grau, a derivada segunda tenderd a uma funcdo constante e, finalmente, a
terceira derivada tenderd a zero desprezando o efeito de degradagdo da mobilidade com o
campo transversal, como pode ser verificado na Figura 4-2. Essa é uma visdo
extremamente simplificada, mas que pode ser muito 1til para se entender um pouco da
diferenga entre os comportamentos de transistores, em que se possam utilizar a
aproximacao de canal longo e os que devem utilizar as aproximagdes de canal curto.
Como ja foi mencionado, pode-se verificar na Figura 4-2 um comportamento bastante
diferente do descrito acima para um transistor de canal longo. A maior diferenga entre os
comportamentos se apresenta na transi¢do entre inversdo moderada e forte, em que a
primeira derivada da corrente tende a uma saturagdo, ou fun¢do constante. Por
conseqiiéncia a segunda derivada tende a zero, ¢ a terceira derivada também tende a zero
em inversao forte, mas com uma passagem por zero em um ponto de inversao moderada,
pelo fato de haver uma inversdo na taxa de variagdo da segunda derivada. A andlise
apresentada ¢ baseada na estrutura mostrada na Figura 4-1 que tem o terminal de corpo

conectado ao terminal de fonte do transistor.

4.4 IIP3 em funcao da Polarizagdo do Transistor

Substituindo (4.7) € (4.9) em (4.2), obtém-se um resultado simples para V.,

mostrado abaixo:

|(1+q;5)(4+5q;s)|
‘ 2-2¢&q; _3‘9‘]1’52 ‘

Virs = (n, )2 [gq;sz +(2+¢€) gy +2] (4.10)
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Figura 4-3: szm em func¢io da densidade de cargas normalizada no lado da fonte.

Na Figura 4-3, o comportamento de V., em fungdo da densidade de cargas

normalizada no lado de fonte apresenta um ponto singular, chamado de “Sweet Spot” em
[13], que ja era esperado devido as raizes da equagdo de segundo grau no denominador de
(4.10). Essa ¢ uma importante vantagem da equacdo (4.10) em relagdo ao que ja foi
mostrado em [13]-[17], em que nenhuma equacdo explicita ¢ apresentada com o objetivo
de definir a polarizacdo na qual o “Sweet Spot” ¢ encontrado. Além disso, seria possivel

prever esse comportamento singular a partir da Figura 4-2, onde se verifica uma passagem
por zero no mesmo ponto de polarizagio, que por sua vez traduz-se em um ponto de V7,

infinito segundo (4.2).

Uma observacdo muito importante sobre esse comportamento ¢ que, para
transistores fabricados com canal curto, ele aparece na regido considerada de inversdo
moderada [13]-[15], o que faz pensar que, se for possivel polarizar o circuito nesse ponto,
pode-se alcancar um interessante compromisso entre consumo de poténcia e alta

linearidade.
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Figura 4-4: VUZP3 em funcéo da corrente de dreno normalizada.

A Figura 4-4 apresenta o comportamento do ponto de intersec¢ao de terceira ordem
em fung¢do da corrente de dreno normalizada para transistores de duas tecnologias
diferentes: TSMC 0.18um e TSMC 0.35um. Os dados referentes as tecnologias e aos
transistores sdo mostrados abaixo. A corrente de dreno normalizada, que ¢ apresentada
como variavel independente na Figura 4-4, ¢ uma grandeza bem conhecida entre
projetistas e corresponde a corrente de polarizacao do transistor.

Pode-se notar também, na Figura 4-4, que o “Sweet Spot” ndo se encontra no
mesmo ponto de polarizagdo para os dois transistores. O transistor com o maior
comprimento de canal apresenta o “Sweet Spot” localizado em uma corrente de dreno
normalizada maior em relagdo ao transistor com menor comprimento de canal, mas ainda
dentro da regido que pode ser chamada de inversao moderada. Observando (4.10), pode-se
dizer que a diferenca entre os dois pontos se deve a diferenga entre os valores de & para
cada transistor. A diferenga entre os parametros ¢ das duas tecnologias em questao mostra
que o comprimento do canal é a principal varidvel com relagdo a maior ou menor
influéncia que um transistor sofrera, devido ao efeito de saturacdo da velocidade dos

portadores.



42

Tabela 4-1: Transistores utilizados.

Tecnologia L (um) W (um) & 1, (cm*/Vs)
TSMC 0.18um 0.2 20 0.0345 264.06
TSMC 0.35pm 0.4 40 0.0177 426.39

Os valores de ¢ e u, mostrados na Tabela 4-1 foram extraidos da tabela de

parametros tecnoldgicos do modelo BSIM fornecida em [19], utilizando a metodologia
que sera apresentada no proximo capitulo. Esses valores estdo apresentados aqui por

conveniéncia.

4.5 Estudo das Causas do “Sweet Spot”

Apesar de alguns trabalhos mostrarem a presenca do “Sweet Spot” de forma
analitica e experimental, a citar [13]-[17], alguns ndo discutem, de forma clara, as causas
que podem levar a esse repentino aumento de linearidade na regido de inversao moderada.
Além disso, [13] utilizou um modelo de canal longo com o intuito de provar que o “Sweet
Spot” ¢ um fendmeno inerente ao funcionamento do transistor, mesmo sem considerar
nenhum efeito de segunda ordem. Essa afirmagdo fez com que ela fosse verificada através
de uma comparacao da terceira derivada da corrente de dreno em relagdo a tensao de porta
calculadas com o modelo ACM canal longo, com o modelo apresentado por [13] e com
medidas em um transistor desenhado, utilizando a tecnologia AMIS 1.5um [19] com as
seguintes dimensdes: L=16um e W =1600um. Além disso, essa comparagdo tem o
objetivo de verificar se outros efeitos de segunda ordem, além da saturacdo da velocidade
dos portadores, estdo na origem do “Sweet Spot”.

O modelo da corrente de dreno utilizado em [13] ¢ apresentado abaixo por
conveniéncia:

W (VGS_VTH)
I, = (Zn,uOC;xgzﬁf f] Inf1+e * (4.11)
Em (4.11), I, € a corrente de dreno, V, € a tensdo entre porta e fonte, n ¢ o fator
de rampa, g, ¢ mobilidade para baixos campos elétricos, C, ¢ a capacitancia de oxido

por unidade de érea, V,, € a tensdo de limiar do transistor € ¢ € o potencial térmico. E
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importante afirmar que nesse modelo, assim como para o modelo ACM, g, V,,,, e L sdo

considerados constantes.

35 .
— Medido
—— Modelo ACM
30~ | —8— Modelo de [13] | -
25
- 20~ —
5
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o
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Figura 4-5: Comparacio entre modelos e medida.

A Figura 4-5 mostra a comparagdo mencionada anteriormente. A medida (cuja as
condi¢des sdo mostradas na Tabela 5-1 ¢ a metodologia apresentada no capitulo 5) foi
feita de forma que o campo elétrico longitudinal nao atingisse o campo critico, dado por:

Uerir = Vi /| M, - Para isso, estimou-se o campo critico através dos parametros tecnologicos
fornecidos pelo programa MOSIS [19], resultando em U,,, =38,1x10°V/cm. Entio
aplicou-se uma tensdo V,; =2V fixa que resultou em um campo longitudinal aproximado

de 1,2x10° V'/cm , ou seja, menor do que o campo critico estimado.

A observacdo mais importante a se fazer sobre a Figura 4-5 ¢ que, assim como a
medida feita, o modelo (4.11) apresenta também uma passagem por zero, apesar de estar
localizada em um valor de polarizagdo muito diferente em relagdo a medida. Em outras
palavras, o “Sweet Spot” estd presente também em transistores considerados de canal
longo. Uma observagdo sobre o modelo ACM de canal longo é que ele apresenta uma
maior precisdo em relacdo a curva levantada experimentalmente do que o modelo

apresentado em [13], apesar de ndo apresentar a passagem por zero da transcondutancia.
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Nos modelos apresentados a mobilidade dos portadores e a tensdo de limiar sdo
considerados constantes para qualquer regido de operagdo. Além disso, o0 modelo ACM ¢
um modelo baseado na fisica e sua aproximacgao de canal longo ja provou ser precisa [8].
A curva que resulta de medidas experimentais, apesar da preocupacdo de se evitar a
saturacdo da velocidade dos portadores, ainda provavelmente apresenta a a¢ao de efeitos
de segunda ordem como, por exemplo, degradacdo da mobilidade devido ao campo

elétrico transversal. Pode-se concluir entdo, que a passagem por zero de g, , presente até

em transistores de canal longo, deve-se a efeitos de segunda ordem, especialmente aqueles
que provocam qualquer degradagao na mobilidade dos portadores € que o modelo canal
longo, apresentado em [13], apresenta alguma inconsisténcia. Aqui deve-se lembrar que o
efeito de saturacdo da velocidade dos portadores ndo ¢ caracterizado, do ponto de vista
fisico, como uma degradacdo da mobilidade. No entanto, a saturacao da velocidade dos

portadores ¢ modelada como se fosse uma degradacdo da mobilidade com o campo

elétrico longitudinal.

4.6 Conclusao

Nesse capitulo, um modelo compacto para avaliar o comportamento de IIP3 em
relagdo a polarizagao de transistores MOS, que pode ser estendido para a analise ndo linear
de amplificadores, baseado no modelo ACM, foi apresentado. Esse modelo apresenta
como caracteristica principal a simplicidade das suas equacdes aliada a maneira explicita e
confiavel com que se determina o ponto de polarizagdo, em que ocorre o aumento de

linearidade chamado de “Sweet Spot™.

Comparando a figura de mérito ¥, de um amplificador fonte comum para duas

tecnologias e dois comprimentos de canal diferentes, verificou-se que a principal variavel,
que pode ser controlada por projetistas, que determina a regido de operacdo, em que o
“Sweet Spot” ocorrerd, ¢ o comprimento de canal, pois o principal efeito de segunda
ordem na origem desse fendmeno em transistores considerados de canal curto ¢ a
saturacdo da velocidade dos portadores. Contudo a constatagdo de que o “Sweet Spot”
também ocorre para transistores considerados de canal longo revelou que outros efeitos de
segunda ordem, como por exemplo, a degradacdo da mobilidade devido ao campo elétrico

transversal, tem contribui¢do para a ocorréncia do referido fendmeno.



5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS.

5.1 Introducéao

No capitulo anterior, um modelo compacto para o comportamento de IIP3 em
funcdo da polarizacdo do transistor foi apresentado com o objetivo de oferecer uma

ferramenta de calculo simplificada para projetistas. Além disso, foi verificada uma
singularidade no calculo de V., em fun¢do da polarizagdo do transistor, chamada de

“Sweet Spot”, que consiste em um aumento repentino de linearidade na regido de inversao
moderada.

Com o objetivo de validar o modelo apresentado no capitulo anterior e verificar a
precisao do modelo para predizer o “Sweet Spot”, algumas medidas feitas em transistores
integrados em tecnologias comerciais bem conhecidas foram realizadas. Os resultados
destas medidas serdo apresentados neste capitulo e comparados com os resultados
analiticos que foram apresentados anteriormente.

Além de apresentar uma comparagdo entre os calculos analiticos, obtidos através
do modelo, e os resultados experimentais, este capitulo apresentard também a metodologia
de medidas utilizada para obter tais resultados. O capitulo mostra também como sio
tratados os parametros tecnoldgicos para a determinagdo de ¢ .

Este capitulo serd organizado como segue: apos esta introdu¢do, a metodologia de
medi¢do aplicada ¢é apresentada em 5.2, a extragdo de parametros tecnoldgicos

relacionados com os efeitos de segunda ordem em 5.3 € uma comparagdo entre oS

resultados obtidos e aqueles previstos pelas equacdes tedricas em 5.4.

5.2 Metodologia de medig¢ao
A metodologia de medida utilizada para a determinacdo experimental da
transconduténcia, suas derivadas e conseqiientemente V., em relagio & polarizagio do
transistor ¢ bastante simples. Descreve-se abaixo o seu funcionamento:
1°.Medigdo, em corrente continua, da curva /,xV, com o transistor

em saturagdo direta e com a tensdo de dreno mantida constante num valor

que nao exceda a tensdo maxima permitida pela tecnologia.
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2°.0s dados obtidos no primeiro passo sdo processados em

ferramentas computacionais que trabalham com calculo matricial, como por
exemplo Matlab® ou Scilab®.

A Figura 5-1 apresenta o esquemadtico elétrico que representa as ligagdes feitas

para a determinacdo experimental das curvas /,xV,. mencionadas no primeiro passo para

a metodologia de medida. Na figura, estdo representadas as ligagdes elétricas feitas entre o
DUT (“Device Under Test”), que indica o dispositivo a ser testado, e as fontes de
alimentagdo, que representam as unidades de estimulo ¢ medida (SMU — Sigla em Inglés

para Source/Monitor Unit) de um analisador de parametros de semicondutores.

D-I_IITIOI EEEER SMU2

. el
SMU]- : .Ill IIIIII:
EV(}S -

Figura 5-1: Esquematico representando as ligacdes feitas para a medicao.

O equipamento utilizado para a extracdo da curva I, xV,, foi um analisador de

pardmetros de semicondutores de precisdo Agilent® 4156C. Este equipamento possui trés
unidades de estimulo e medida, que servem como fontes de tensdao ou corrente, e de
medidores de tensdo e corrente. A Figura 5-1 mostra como essas unidades foram ligadas
ao dispositivo a ser testado. A SMU1 faz uma varredura da tensdo de porta, indicada como

V.s. A SMU2 tem duas funcdes: a primeira ¢ a de aplicar uma tensdo V), constante que

dependera da tecnologia em que o transistor sob teste foi fabricado, ¢ a segunda fung¢ao ¢ a
de medir a corrente de dreno.

Os transistores testados ¢ as condi¢des de medidas sao mostrados na Tabela 5-1.
Pode-se verificar que, para as duas tecnologias denominadas submicrométricas, foram
testados dois transistores: um de canal minimo e outro com dez vezes o canal minimo. Ja
para a tecnologia de canal minimo de 1.5pum, apenas um transistor com um canal de 16um
foi testado para fazer o estudo sobre o “Sweet Spot” em transistores de canal longo
analisados no capitulo anterior.

Uma das preocupagdes que se deve ter quando se propde validar um modelo

tedrico € que, se possivel, as consideragdes feitas para se desenvolver o equacionamento
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teorico possam ser realizadas nas metodologias de medicdo. Um exemplo disso € que os
transistores foram polarizados de forma a operarem em saturacio direta e com uma tensao

V,s constante, pelo fato de as equagdes considerarem o transistor em saturagdo direta e

que ndo ha variagdo da tensdo de dreno. Para o transistor da tecnologia AMIS 1.5um, a

tensdo V¢ teve uma restrigdo adicional: o campo elétrico transversal deveria ser inferior a

U .z » cOMo ja mostrado no capitulo 4 para as medidas com o transistor de canal longo.

Tabela 5-1 Propriedades dos transistores e condi¢des de medida utilizadas.

TSMC 0.18pm
Transistor . ¢ N | W/L,. Ves (V) Vps (V) Uaur™ | Vil
(wm) | (um) (kV/em) | (kV/em)
M1 0,2 2,0 10 100 0<V, <1,2 1,2 38,63 60
M2 2,0 20 10 100 0<V, <1,2 1,2 38,63 6,0
TSMC 0.35pm
M3 0,4 4,0 10 100 0<V,<2,0 2,0 38,0 50
M4 4,0 40 10 100 0<V,<2,0 2,0 38,0 5,0
AMIS 1.5pm
M5 16 160 | 10 100 0<V,<2,0 2,0 38,11 1,25

Na Tabela 5-1, pode-se verificar, além das dimensdes dos transistores utilizados
nas medidas, as condigdes de medida aplicadas. Os transistores referentes as tecnologias
TSMC 0.18um e 0.35um sao de canal minimo e outro de canal dez vezes o canal minimo
para cada tecnologia, com o objetivo de verificar a diferenga entre o comportamento para
transistores de diferentes comprimentos de canal, considerando a mesma tecnologia. Isso ¢
importante para se comprovar a influéncia do comprimento de canal quanto a posi¢ao do
“Sweet Spot” em relacdo a polarizagdo do transistor.

Os dados obtidos com as medidas foram processados em uma ferramenta de

calculo matricial com o objetivo de se calcular g, ., g, € g, , usando fungdes de

alisamento, para a reducao do ruido associado as derivadas computacionais.

! Calculados através dos pardmetros extraidos e que serdo apresentados na proxima subsegao.
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5.3 Extracao de parametros tecnolégicos relacionados

com os efeitos de segunda ordem

Como visto, o modelo desenvolvido neste trabalho possui alguns poucos
pardmetros para caracterizar o comportamento de ndo-linearidade do MOS. Essa ¢ uma
caracteristica vantajosa do modelo ACM, que necessita de aproximadamente uma dezena
de parametros tecnologicos para modelar os transistores de uma determinada tecnologia.

A literatura relacionada a extragdo de parametros tecnologicos para o modelo
ACM [20] apresenta trés métodos de extracdo. O mais simples e rapido deles é o
mapeamento dos parametros desejados em uma tabela de pardmetros ja extraidos, via
experimental, para outro modelo, neste caso, o modelo BSIM. Aqui apenas serao

mostrados os parametros de interesse ao modelo apresentado.

Tabela 5-2: Parametros tecnol()gicos.

Tecnologia VTO (V) tox (ym) Mo (cmz/Vs) Viim (cm/s)
TSMC 0.18pm 0,36 4,0 264,06 1,02x10’
TSMC 0.35pm 0,48 7,7 426,4 1,62x10’

AMIS 1.5pm 0,58 30,5 593,09 2,26x10’

A Tabela 5-2 mostra todos os pardmetros necessarios para a determinagdo de

outros parametros, como por exemplo, &, U, € outros utilizados no modelo de ndo-

linearidades desenvolvido anteriormente.
As tabelas de parametros tecnologicos do modelo BSIM foram fornecidos por [19]
e obtidos através de medidas experimentais pelas proprios fabricantes de circuitos

integrados, mais comumente chamados de “foundries”.

5.4 Resultados obtidos e comparagcdo com as equagoes

tedricas.

Dos resultados obtidos através das medidas feitas com os transistores apresentados
na Tabela 5-1, apenas os referentes aos transistores M1, M2, M3 e M4 serdo apresentados
aqui, pois os resultados referentes ao transistor M5 ja foram apresentados no capitulo

anterior.
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Figura 5-2: (A) 8ng © (B) g,';g para os transistores da tecnologia TSMC 0.18 pm.

A Figura 5-2 apresenta em (A) a comparag@o entre g, obtido através de medidas,

simulagdes utilizando o modelo BSIM 3 e através de (4.7) e, em (B), a comparagdo entre

g, obtido através de medidas, simulagdes utilizando 0 modelo BSIM 3 e através de (4.9)

para os transistores M1 e M2, mostrados na Tabela 5-1. Observa-se em (B), para o

transistor de canal curto (M1), que o0 modelo representado por (4.9) ndo modela g,  com

precisdao em toda a faixa dos niveis de inversao medidos apesar do comportamento do
modelo para a terceira derivada da corrente de dreno se mostrar muito coerente em relagdo
a medida experimental [18]. Mas, por outro lado, pode predizer com bastante precisao o
“Sweet Spot”, pelo fato da posi¢do desse estar relacionada apenas com o parametro &,
para transistores de canal curto. Ja para o transistor que pode ser considerado de canal

longo (M2), pois o campo elétrico longitudinal ¢ menor do que U, , 0 modelo apresenta
uma maior precisdo no cdlculo de g,  para toda a faixa dos niveis de inversdo medidos,

apesar de ndo predizer com precisdo o “Sweet Spot” neste caso. Dessa discussdo, pode-se
concluir que o “Sweet Spot” depende exclusivamente de ¢ para transistores de canal
curto, ou seja, o efeito de segunda ordem dominante, que pode ser interpretado e modelado

como uma dependéncia da mobilidade segundo o campo elétrico longitudinal, ¢ a
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saturacdo da velocidade dos portadores. Diferente disso, para o transistor M2, que pode ser
considerado de canal longo, o efeito dominante ¢ a degradacdo da mobilidade devido ao
campo elétrico transversal, que (4.9) nao modela. Quanto ao modelo BSIM 3, ¢ dificil
fazer uma comparacdo com os resultados acima comentados, pois, como pode ser
observado na Figura 5-2 (B), os resultados obtidos através da simulacdo utilizando o
referido modelo apresenta pouca relacdo com os outros resultados. O ponto de polarizagao
que propicia o “Sweet Spot” ¢ muito diferente do ponto apresentado pelo modelo ACM e
as medidas experimentais para o transistor de canal curto. Além disso, o comportamento

de g,  para o transistor de canal longo ¢ muito parecido com o comportamento

apresentado pelo transistor de canal minimo o que ¢ inconsistente com os resultados

experimentais apresentados. Uma observagdo importante ¢ que a curva de g, obtida

através da simulagdo apresenta para ambos os transistores testados a passagem por zero no

mesmo ponto de polarizagdo, fato que também ¢ inconsistente com os resultados

experimentais.
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Figura 5-3: (A) g, g © (B) g,','l ; Paraos transistores da tecnologia TSMC 0.35 pm.

A Figura 5-3 apresenta a comparagdo em (A) entre g, obtido através de medidas,

simulagdes utilizando o modelo BSIM 3 e através de (4.7) e, em (B), a comparagdo entre
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4

g, obtido atraves de medidas, simulagdes utilizando o modelo BSIM 3 e atraves de (4.9)

para os transistores M3 e M4 mostrados na Tabela 5-1. As observagoes feitas acima para
os transistores da tecnologia TSMC 0.18um s3o também validas para os transistores da
tecnologia TSMC 0.35um. Contudo vale a pena uma comparagao entre ambas com relacao
ao “Sweet Spot”. Devido a diferenca entre os valores de ¢ dos dois transistores, o “Sweet
Spot” pode estar localizado em niveis de inversao muito diferentes, concordando assim
com (4.9) e, conseqiientemente, com (4.10). Além disso, analisando a Tabela 5-1, verifica-

se que U, ¢ praticamente igual para as trés tecnologias testadas. Esse fato leva a crer

que se houver dois transistores de mesmo comprimento de canal de tecnologias diferentes,

mas com mesmo U, 0 “Sweet Spot” se localizard no mesmo ponto de polarizacdo para

os dois transistores. Entdo, o comprimento de canal € a principal variavel na determinagdo
da posi¢do do “Sweet Spot”. Quanto aos resultados obtidos com o modelo BSIM 3 para a
tecnologia TSMC 0.35um pode-se tirar as mesmas conclusdes apresentadas anteriormente.
Novamente se observam as mesmas inconsisténcias na modelagem da terceira derivada da

corrente de dreno para ambos os transistores testados.
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Figura 5-4: V., em fungio da polarizagdo para os transistores M1 e M3.
A Tabela 5-1 mostra, através da comparacdo entre U, € a razdo entre V,; € 0

comprimento do canal, quais transistores estdo com a velocidade dos portadores saturada e
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os que ndo estdo. Esse ¢ um bom critério para definir quando um transistor ¢ de canal

curto ou ndo. Verificando a tensdo maxima V¢ para a qual o campo elétrico critico ndo

seja ultrapassado, o transistor pode ser considerado de canal longo. Do contrario sera um

transistor de canal curto, pois esse esta sujeito a saturagdo da velocidade dos portadores.
A Figura 5-4 apresenta uma comparagdo entre V,,, em fungdo da polarizagio do

transistor calculado através de (4.10) e medido para os transistores considerados de canal
curto M1 e M3.

As comparacgdes feitas entre as equagdes desenvolvidas e as medidas desenvolvidas
mostram que o ponto “Sweet Spot” pode ser determinado com precisao se o parametro &,
relacionado com a velocidade de saturagdo dos portadores, também for determinado com
precisdo. Os valores teoricos apresentados na Tabela 5-1 utilizaram os parametros
tecnologicos apresentados anteriormente € que foram extraidos por comparagao ao modelo
BSIM, cujos parametros podem ser encontrados em [19]. Assim a diferenca entre os
valores tedricos e praticos se deve ao fato de que para o calculo de ¢ estd se utilizando o
comprimento de canal nominal e ndo o comprimento efetivo, que considera o

encurtamento do canal devido as difusGes laterais.

5.5 Conclusao

Neste capitulo, apresentou-se uma metodologia simples para avaliar o
comportamento ndo-linear de transistores. Com essa metodologia, foram feitas medi¢des
em transistores de tecnologias e comprimentos de canal diferentes para validar as
equacdes desenvolvidas na se¢do anterior e também verificar a precisdo com que o “Sweet
Spot” ¢ avaliado utilizando as mesmas equagdes. Além disso, uma comparagdo com um
modelo compacto BSIM 3 foi feita através de simulagao.

Apresentou-se aqui também uma metodologia simples de extracdo de parametros
utilizados no modelo ACM, baseada na comparagdo da tabela de pardmetros do modelo
BSIM extraidos através de medidas experimentais [19].

Os resultados apresentados aqui deixam claro que o modelo que foi proposto
consegue prever, com precisdo, o ponto de polarizacdo onde se encontra o “Sweet Spot”
para transistores de canal curto. Contudo, esta precisdo depende de qudo preciso se
determina o parametro & de cada transistor, sendo que a determinagdo desse parametro

esta intimamente ligada ao conhecimento do comprimento de canal efetivo do transistor.
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A comparagdo feita entre medidas experimentais, o modelo proposto por este
trabalho ¢ as simula¢des utilizando o modelo BSIM 3 mostraram a inconsisténcia do
modelo BSIM 3 em modelar a terceira derivada da corrente de dreno com relagdo a tensao

de porta.



6 CONCLUSAO

Um modelo de ndo-linearidade do transistor MOS para transistores de canal curto
incluindo as equagdes para g, . g,.> Zw, € Vips em funcdo do nivel de polarizagdo do

transistor, representado pela densidade de carga normalizada no lado de fonte, foi
desenvolvido no trabalho aqui apresentado. As maiores vantagens do referido modelo sdo
a simplicidade de suas equacdes, a forma explicita como ¢ determinado o ponto de

polarizacdo em que o “Sweet Spot” esta localizado e a flexibilidade para se calcular outras

, . . - . . . , 2
figuras de mérito relacionadas com as ndo-linearidades em transistores MOS além de V.

Uma importante discussdo, apresentada durante este trabalho, tem como foco as
causas do aparecimento do “Sweet Spot”. Depois de uma andlise comparativa feita no
capitulo 4, utilizando inclusive dados experimentais, conclui-se que esse fendmeno ¢
causado por efeitos de segunda ordem e que, para transistores de canal curto, o efeito de
saturacdo da velocidade dos portadores ¢ predominante. Ja para transistores de canal
longo, o fendmeno ¢ causado provavelmente pela degradacdo da mobilidade devido ao
campo elétrico transversal.

A constatacdo de que o pardmetro U, ¢ praticamente igual para todas as

tecnologias utilizadas para a validagdo do modelo aumenta a importancia do comprimento
de canal como varidvel principal para a determinacdo do parametro ¢ e, por sua vez, do
nivel de inversdo onde o “Sweet Spot” se localiza, segundo (4.10). Isso também leva a crer
que os “Sweet Spots” de dois transistores de mesmo comprimento de canal fabricados em

tecnologias diferentes, mas com os valores de U, iguais, estardo localizados no mesmo

ponto de densidade de cargas normalizada no lado de fonte, ou seja, na mesma corrente de
dreno normalizada. Com o que foi exposto acima, conclui-se ainda que a precisao com que
o modelo prediz o ponto de polarizagdo em que o “Sweet Spot” se encontra esta
intimamente ligada a precisdo com que se conhece o comprimento de canal efetivo do
transistor que sera projetado.

As medidas em corrente continua realizadas, além de confirmarem algumas
conclusdes ja apresentadas, mostram que € possivel, com o modelo desenvolvido, prever o
ponto de polarizacdo ideal para o aparecimento do “Sweet Spot” de forma confiavel, desde

que o comprimento de canal efetivo do transistor seja bem conhecido. Além disso, o

modelo se presta a predigdo do valor de V., para qualquer nivel de inversdo. As
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comparagdes das medidas feitas com as simula¢des utilizando o modelo BSIM 3
mostraram algumas inconsisténcias do referido modelo com relagio a modelagem da
terceira derivada da corrente de dreno com relagdo a tensao de porta. A constatacao destas
inconsisténcias demonstra que nem todos os modelos conseguem modelar as nao-
linearidades de forma confiavel.

Para trabalhos futuros, propde-se a adicao do efeito de degradagdo da mobilidade
devido ao campo elétrico transversal, a fim de tentar predizer o “Sweet Spot”, de forma
confiavel, para uma maior faixa de comprimentos de canal. Novas medidas em corrente
continua com transistores com diferentes comprimentos de canal curto e diferentes
tecnologias poderiam ser realizadas com o intuito de confirmar as conclusdes e resultados
aqui expostos. Medidas em corrente alternada, utilizando para isso sinais de teste com
diferentes freqiiéncias, poderiam ser realizadas com o objetivo de verificar o
comportamento do “Sweet Spot” com relagdo a freqiiéncia. E, finalmente, seria muito
interessante utilizagdo do modelo aqui apresentado em uma metodologia de projeto que
culminaria na realizagdo de um amplificador de baixo ruido e alta linearidade, operando

com baixo consumo de poténcia.



ANEXO 1 - DESENVOLVIMENTO DETALHADO DO
MODELO DE NAO-LINEARIDADE.

Este anexo se propde a mostrar detalhadamente o desenvolvimento das equacdes
de transcondutancia e suas derivadas apresentadas no capitulo 4.
Segundo o modelo ACM, a corrente de dreno com a velocidade dos portadores
saturada e em regime de saturagdo direta é dada por:
2,
1, :IS_QIDW (A.1)
&
onde /; ¢ a corrente especifica, & o parametro referente a saturacdo da velocidade dos

portadores, € g;, € a densidade de cargas normalizada do lado de dreno.

Para se obter a primeira derivada da corrente de dreno em relagdo a tensdo de
porta, deriva-se implicitamente (A.1) com relacdo a tensdo de porta, resultando em:

— dID — qu;DSAT
Ve & dVg

8ng (A.2)

A derivada da densidade de cargas normalizada em relacdo a tensdo de porta pode
ser obtida através de (4.5), que por sua vez ja foi devidamente aproximada para manter a

simplicidade do modelo nas derivadas de mais altas ordens:

dQ;DSAT — qu'S & ' 2(1+q;S)[2+8(1+q;S)]_2gq;S (1+q;5/2)
dVGB dVGB o |:2+8(1+q;s )]2

(A.3)

A derivada da densidade de cargas do lado de fonte (g;;) em relagdo a tensdo de

porta ¢ obtida com a derivagdo do UCCM (3.8) em sua versao normalizada. Lembrando

que vy :l, obtém-se:
dV,

d(I;s 1 Q;S
T e A4
dVes  ng, (1+Q1s) A4

Substituindo (A.4) em (A.3) e o resultado disso em (A.2), tem-se a

transcondutancia de porta em fun¢do da densidade de carga normalizada no lado de fonte:
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14 2] ! 2(l+g' ) 2+e(1+4g'.) |-2¢q'. (1+q'. /2
. I {( qis)[2+e(1+4q)5)]-2eq5 (1+ 45/ )} A5

AV, ng 2+&(l+q) (1+q}s)[2+g(l+q}s)]

E possivel ainda fazer uma aproximagao em (A.5) que resultard em uma expressao
muito mais simples para a transcondutancia sem que se perca a precisdo do modelo. Pode-

se verificar em (A.5) que em inversdo fraca (¢j; <<1) e moderada (1< ¢); <10) a parcela

negativa do numerador pode ser desconsiderada pelo fato dee << 1. Ja em inversao forte

(g;s >>10) pode-se dizer que (1+¢j) = (2+¢;,) resultando em:

dVes  ng 2+eqi\ 2+ &g

gmg

Para se obter a segunda derivada da corrente em relacdo a tensdo de porta basta
derivar implicitamente (A.6) em relacdo a tensdo de porta e substituir (A.4) ao resultado

da derivacdo. Isso resulta em:

g = 6210 _ 16/ q;s 1
" W' (ng) (4 1) (2+ &)

(A.7)

A terceira derivada da corrente de dreno em relagdo a tensdo de porta ¢ obtida de
forma parecida com a segunda derivada. Deriva-se implicitamente (A.7) em relagdo a
tensdo de porta e substitui-se (A.4) ao resultado desta derivacao, resultando em:
"o_ o'l _ 16/ 4 2-2éeq;—3eq;

gl = = A.8
g aVGB3 (ﬂ¢t )3 (q;s +1)3 (2+gq;s )4 ( )

As equacdes aqui desenvolvidas servem para o calculo de varias figuras de mérito
relacionadas a ndo-linearidade de circuitos eletronicos revisadas no capitulo 2 do presente

trabalho.
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