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RESUMO

Este trabalho apresenta um projeto de um amplificador de baixo ruido (LNA - do
inglés, Low Noise Amplifier) em tecnologia CMOS operando em 2,4 GHz.
Inicialmente é feita uma analise das caracteristicas das topologias mais utilizadas:
o LNA fonte comum e o LNA porta comum, avaliando o desempenho com relagao
a ganho, impedancia de entrada, fator de ruido, consumo de poténcia e area.
Utilizando o modelo ACM (Advanced Compact Model) projeta-se o LNA porta
comum para atender as especificagbes de um receptor para telefones sem fio
operando na banda ISM (/ndustrial, Scientific and Medical) em 2,4 GHz. A
verificag@o do projeto é feita através de simulagdes com modelos adequados para
radio frequéncia e o leiaute do circuito é criado visando medidas experimentais

diretamente no die.
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ABSTRACT

This work presents a design of a CMOS low noise amplifier (LNA) operating at 2.4
GHz. Initially, an analysis of the most used topologies characteristics is presented:
the common-source and the common-gate LNAs. The analyses consider their
gain, input impedance, noise factor, power consumption, and area. Using the ACM
(Advance Compact Model), the common gate LNA is designed to satisfy the
specifications of a receiver for cordless phones operating in the ISM (/ndustrial,
Scientific and Medical) band at 2.4 GHz. The design verification was done by
means of simulations with proper radio frequency models and the layout is

generated with the aim of on die measurements.
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1 - INTRODUCAO

O dominio da eletricidade talvez nunca seja considerado o grande avango de
todos os tempos da humanidade, mas certamente alterou radicalmente nosso modo de
vida nos Ultimos 150 anos desde seu aparecimento. Do gerador ao motor elétrico, da
lampada ao telégrafo, passando pelo telefone, pelo radio, pela televisdo, além de uma
infinidade de outros aparelhos, culminando com o computador, chegamos a uma fase em
que dispositivos movidos pela eletricidade aparecem em praticamente todas as
atividades que nos cercam. Os novos aparelhos que inundam o mercado todos os dias
recebem cada vez mais funcionalidades, ficam menores, mais leves e consomem menos
energia. Se observarmos, de todas as virtudes técnicas, a mais divulgada e cobicada nos
dias de hoje é a comunicacdo sem fio. Home theaters, video-games, telefones, redes de
computadores, redes de sensores, enfim uma diversidade de equipamentos estampa
essa capacidade que ha muito tempo estava limitada a nossas TVs e radios. E é essa
caracteristica especifica, aliada a continua expanséo da telefonia mével iniciada nos anos
80, que tem atraido grande atengdo da industria e academia para pesquisa e
desenvolvimento no campo da eletrénica de radio-frequéncia (RF).

Em termos de alteragdes no mercado de comunicagao, a ultima década viu um
crescimento massivo no acesso da populagdo ao telefone mével e a internet, como
mostra a Tabela 1.1. A telefonia fixa, apesar do crescimento, tem ficado para tras
evidenciando a tendéncia de migracao para os telefones méveis. Na China, por exemplo,
entre janeiro e setembro de 2008 o numero de usuérios de telefones celulares aumentou
1,47% ao més, enquanto que para os telefones fixos houve uma redugéo de 0, 38% ao
més, uma tendéncia ja iniciada ha algum tempo em paises desenvolvidos [1]. Esse
aumento de popularidade tem suas raizes na saturagdo da telefonia fixa, cuja infra-
estrutura ndo tem a capacidade de evoluir na velocidade necessaria, e nas facilidades
agregadas ao uso dos telefones celulares, nominalmente a portabilidade e as
funcionalidades. Os aparelhos portateis atuais possuem cameras fotograficas, gravam
audio, reproduzem musicas e videos, sao televisdo e radio, e até o acesso a internet
antigamente restrito aos computadores esta encontrando seu espaco com os aparelhos
de terceira geragao (3G).



Tabela 1.1 — Penetracdao mundial das telecomunicagoes na ultima década [1] (em
percentual da populacao mundial).

Janeiro de 1998

Janeiro de 2008

Internet 2,0 % 19,1 %
Telefonia fixa 13,66 % 19,46 %
Telefonia movel 3,68 % 48 %

Mas esta revolugdo tem um custo, tecnologicamente falando, e ndo sao apenas
0s avangos na miniaturizagdo dos transistores através de processos litograficos
extremamente complexos, e que tém ajudado a manter a lei de Moore valida, os Unicos
responsaveis por essa expansdo ou por sua manutengdo. Inovagdes importantes em
circuitos, arquitetura de sistemas, padroes de comunicacgao, cédigos de compactagao de
dados, encapsulamento, programas para projeto e simulagdo de sistemas e circuitos,
entre outros, também s&do necessarios para dar continuidade a essa massificacdo dos
dispositivos de comunicagédo, sejam eles portateis ou ndo. De fato, novas exigéncias
como a capacidade de trabalhar em mais de um padrdao de comunicagao, com diferentes
frequéncias de operacdo, requisitos de filiragem e desempenho, tém aumentando
drasticamente a complexidade dos sistemas de comunicacao.

Em geral o aumento da complexidade leva a opcao pela integracdo nos
chamados SOC’s (System On Chip) que, apesar de ser uma solugdo, nem sempre é
viavel ou evidente se comparada as implementagdes usando componentes discretos, ja
que varias questdes emergem como: escolha do processo de fabricacdo, desempenho,
time-to-market e gerenciamento da equipe de desenvolvimento [2].

Nessa busca pelo dispositivo universal as Ultimas solugdes sdo o ‘radio definido
por software’, no qual todo o tratamento do sinal, desde a antena, é feito por software, ou
seja, em dominio digital; e os sistemas MIMO (multiple input multiple output) de mdltiplas
antenas, onde o sinal das varias antenas € combinado permitindo uma comunicagdo mais

confiavel e taxas de transferéncia de dados maiores [3].

No que diz respeito aos desafios ligados a integracdo dos dispositivos usando
tecnologia CMQOS, bipolar ou BiCMOS, as dificuldades estdo em conseguir operar em
frequéncias cada vez maiores, com requisitos de ganho elevado, banda, linearidade,
reduzida tensao de alimentacao e baixo consumo de area, simultaneamente. A tecnologia

CMOS vem ganhando espaco no projeto de circuitos RF, historicamente dominado por




transistores bipolares devido ao seu desempenho superior com relacdo a ganho,
impedancia de saida, ruido e maxima freqliéncia de operacdo. A busca por essa
mudanca se deve ao fato de os circuitos digitais para processamento em banda base
também necessitarem de tecnologia CMOS.

Assim, a producao em tecnologia CMOS do front-end RF permitiria a integracao
de todo o sistema em uma Unica tecnologia, e se beneficiaria dos avancos técnicos da
mesma, principalmente o escalonamento do comprimento do canal dos transistores, o
que tem permitido a operagdo em freqliéncias maiores, menor consumo e reducao nos

custos de fabricagéo.

Dentro deste contexto, este trabalho visa iniciar as atividades do Laboratério de
Circuitos Integrados (LCIl) na area de circuitos integrados em RF, complementando o
projeto que comegou com a criagdo, ha alguns anos, da disciplina EEL7411 — Circuitos
Eletrénicos em RF, na qual € montado um transceptor FM para 24 MHz apenas com

componentes discretos comerciais.

Mais especificamente, o objetivo é projetar um amplificador de baixo ruido (LNA),
um dos blocos em circuitos receptores, utilizando tecnologia CMOS para operar em 2,4
GHz e que possa fazer parte de um receptor adequado ao esquema de modulacdo VAEE
(Voz Amostrado com Espalhamento Espectral) [4], como alternativa ao padrdo DECT
(Digital Enhanced Cordless Telecommunications) [5] utilizado em telefones sem fio.
Como o projeto é dirigido a integracao do circuito em silicio utilizando tecnologia CMOS,
sua execucdo permitira identificar necessidades tedricas e experimentais mais
especificas e estritamente ligadas a integracdo dos componentes. Além disso, sera
possivel verificar o desempenho do modelo ACM (Advanced Compact Model) [6],
desenvolvido no LCI, no projeto de circuitos RF, e criar uma familiarizacdo com as
ferramentas de simulacao para circuitos em RF.

1.1 - Sistemas de comunicacao

Os sistemas de comunicagdo evoluiram de alguns blocos unicamente
analégicos, com poucos componentes e operando em frequéncias de dezenas de MHz,
como os sistemas FM, para circuitos complexos contendo simultaneamente células
analégicas exclusivamente para o processamento em alta frequéncia, o chamado front
end, que operam na casa dos GHz, e células digitais para manipular o sinal em baixa
frequéncia ou banda base, o chamado back end. Um exemplo desse tipo de sistema sao
os aparelhos celulares atuais.



Uma das principais razbes para essa mudanca é ocupagdao do espectro
eletromagnético para comunicacdo. A medida que aumentam a quantidade de sinais e as
taxas de transmissao de dados ha a necessidade de alocar novas faixas de frequéncia,
utilizar métodos mais eficientes de modulacdo e projetar circuitos mais robustos a
interferéncias, levando a modificacdes nas topologias e ao inevitavel aumento de

complexidade.

A Figura 1.1 apresenta um diagrama de blocos para um transceptor (transmissor
e receptor) tipico. A arquitetura na figura é dita heterodina, devido ao sinal de RF ser
convertido para a uma frequéncia intermediaria (FI) antes de ser convertido para banda
base, diferente de arquiteturas homodinas nas quais o sinal de RF é convertido
diretamente para banda base. A vantagem desse tipo de arquitetura reside na menor
dificuldade de se projetar filtros para uma frequéncia intermediaria do que para
frequéncias de RF. Sua principal desvantagem é o aparecimento da frequéncia imagem
que pode interferir no sinal de interesse. Esse problema ndo aparece nas solucdes
homodinas que, contudo, podem apresentar dificuldades com offset DC, distorcdo devido
a harmoénicas de ordem par, ruido flicker, entre outros [7].

O transceptor apresentado estd divido em trés estagios de frequéncia, a
comecar pelo estagio banda base que geralmente é responsavel pela modulacao,
demodulacao, processamento digital e conversao analégico-digital do sinal. Em seguida
ha o estagio de Fl que faz a interface entre a alta frequéncia do RF e a banda base, onde
€ comum encontrar filtros, conversores digital-analégico, blocos para controle de ganho
automatico, etc. E finalmente o estagio de RF onde esta o bloco de interesse , o LNA,
que sera explicado com mais detalhes a seguir.

Filtro de

Filtro de frequéncia
preselegdo LNA imagem isturador! Filtro de FI CAG

"* M nabe
8 ’ ] Processamento

™~
banda base,
C’\P o Osciladores D/A, A/D, DSP,

[

Antena modulagao,
demodulagao,
T A Conversao ete.
< X)< 1 bia “
FPB Amp de Misturador Filtragem
Poténcia

RF : Fl : Banda base

Figura 1.1 — Diagrama de blocos de um transceptor tipico [8]. Rx representa o
receptor e Tx o transmissor.



No transmissor o estagio de RF é composto pelo misturador (mixer), responsavel
pela translacao do sinal para alta frequéncia com o auxilio do oscilador, o amplificador de
poténcia que fornece o ganho necessario ao sinal antes da transmissao e filtros para
limitar interferéncias em sinais de bandas vizinhas a de transmissao. No receptor, apos a
antena ha o filtro de pré-selecdo, seguido pelo amplificador de baixo ruido que faz a
primeira amplificagdo do sinal recebido, possivelmente extremamente atenuado. Segue
outro filtro para eliminar o problema da frequéncia imagem, e neste momento o sinal ja

pode ser convertido para a Fl através do mixer e do oscilador.

1.2 - LNA

O LNA, como visto, € um dos primeiros estagios do sistema receptor, e sua
funcdo e posi¢do na cadeia de recepgao definem de forma especifica seus critérios de
projeto. De uma maneira geral, sabendo que todo circuito gera alguma forma de ruido, a
principal funcdo do LNA é amplificar o sinal recebido adicionando o minimo de ruido
possivel para que o mesmo possa ser processado adequadamente nos estagios
seguintes e atenda os requisitos de relacdo sinal-ruido para decodificagdo do esquema
de modulacdo usado. Outra imposicdo € que o LNA deve ser capaz de fornecer um
casamento de impedancias adequado ao filiro (ou em alguns casos a antena) que o
precede, pois essa caracteristica € essencial para o desempenho de filtros de selecao
além de maximizar a transferéncia de poténcia. A Tabela 1.2 apresenta o conjunto de
especificacoes para o projeto do LNA a ser projetado de acordo com as necessidades de
um receptor baseado no esquema de modulacao VAEE.

O VAEE (Voz Amostrado com Espalhamento Espectral) € um esquema de
modulacédo para telefones sem fio que operam na banda ISM (Industrial, Scientific and
Medical) em 2,4 GHz e que foi desenvolvido conjuntamente entre a Universidade Federal
de Santa Catarina, através do trabalho de dissertacdo de Jodo Martinho da Costa [4], e a
empresa Intelbras, como uma alternativa para o padrao DECT, amplamente utilizado
atualmente. Os objetivos principais para o desenvolvimento de novo esquema foram a
eventual redugao do consumo e o0 maior alcance. Essas caracteristicas foram alcangadas
com o0 uso da técnica de espalhamento espectral, que distribui deliberadamente o sinal
no dominio da freqliéncia, causando naturalmente um aumento da banda utilizada, mas
que com isso apresenta maior robustez a interferéncias possibilitando um maior alcance

para a mesma poténcia transmitida, ou seja, contemplando os dois objetivos iniciais.



A escolha de operar com o VAEE na banda ISM em 2,4 GHz é bastante sensata
tendo em vista que essa faixa de freqléncia € mundialmente utilizada como ‘ndo
licenciada’ e, portanto, é adequada para sistemas de comunicacdo de curto alcance,
como telefones sem fio, enquanto que apenas Estados Unidos, Israel e Australia também
utilizam a outra banda ISM em 900 MHz. O fato de o padrao ser competidor com o DECT
também é extremamente relevante, pois a criacdo do padrao e sua eventual adocéo pela
industria eletrénica nacional ou internacional na producao de telefones sem fio, poderia
reduzir os custos dessa tecnologia para o Brasil, que atualmente importa todos os chips
DECT utilizados. Ainda, do ponto de vista da producdo de circuito integrados, a operacao
em 2,4 GHz apresenta uma maior facilidade para integragcdo dos circuitos para um
transceptor que opere nessa banda se comparada a banda ISM em 900 MHz.

A empresa Intelbras, junto ao seu departamento de desenvolvimento, esta
projetando um receptor baseado nesse esquema, e com o intuito de aproximar
universidade e industria, compartilhando conhecimento e experiéncias, e verificar as
possibilidades de projeto forneceu as especificacdes comerciais completas apresentadas
na Tabela 1.2 para o amplificador de baixo ruido, exceto pelo requisito de tecnologia. A
tecnologia adotada pela Intelbras € BiCMOS e permite que o projeto do LNA seja
implementado usando transistores bipolares, que possuem uma caracteristica de ruido
térmico mais robusta que o CMOS, o qual sera adotado no projeto aqui apresentado.
Essa diferenca permitira avaliar as dificuldades de projeto e o desempenho do LNA com
CMOS, e utilizar a experiéncia do LCl em projeto CMOS utilizando o modelo ACM [6].

Tabela 1.2 — Especificacdes para o LNA.

Parametro Requisitos
Ganho de tensao (Gy) >13dB
Impedancia de entrada (Zin) 50 Q
Coeficiente de reflexdo na entrada (S11) <-12dB
Isolacao reversa (Si2) >30dB
Figura de ruido (NF) <3dB
Ponto de compresséao de 1 dB referido a saida (OP 45 ) >-10dBm
Faixa de passagem 700 kHz
Frequéncia de operacao (fo) 2,4 GHz




Outras caracteristicas ou requisitos gerais do estagio de RF do sistema néo
foram informados. Atualmente sabe-se que as especificacoes foram alteradas baseadas
em modificagbes do projeto do sistema receptor. De qualquer forma o fato de o projeto
ser para a banda ISM em 2,4 GHz, liberada para uso de sistemas comunicacdo nao
licenciados, possibilita que o LNA seja incorporado a qualquer novo padrdo criado ou
mesmo que seja utilizado em algum dos demais padrées de comunicacao que fazem uso
dessa faixa de frequéncia como ZigBee. Paralelamente ao projeto do LNA vem sendo
desenvolvido um misturador pelo mestrando Juliano de Quadro Moreira do Laboratério de
Circuitos Integrados, com caracteristicas compativeis ao deste LNA, para utilizagdo no
mesmo receptor. Informagdes sobre a existéncia de algum filtro entre os blocos do LNA e

do misturador, ndo foram fornecidas.

Voltando a tabela 1.2, parte dos requisitos é associada a medidas de
desempenho praticamente exclusivas de circuitos de RF e, portanto, sera feita uma breve
discussao sobre tais requisitos a seguir.

1.2.1 - Ruido

Existem varios tipos de ruido: térmico, shot, flicker, popocorn (ou burst) [6], [9].
Mas para os transistores MOS o ruido térmico e o ruido flicker sdo 0s mais importantes.

O ruido flicker também é conhecido como ruido 1/f, devido a sua dependéncia
com o inverso da freqUéncia, e portanto, ndo é uma fonte relevante para a alta
freqUéncia, sendo desprezado em RF. Mais relevante para a frequéncia de operagéao do
LNA é o ruido térmico, que sera descrito a seguir.

O ruido térmico constitui-se de uma corrente ou tensao aleatéria que tem origem
na agitacdo térmica dos portadores de carga em condutores. O efeito é similar ao
movimento Browniano de particulas suspensas em um liquido, explicado pelo teorema da
equiparticao da fisica estatistica [6]. Essa caracteristica de aleatoriedade do ruido faz

com que o ruido térmico seja descrito por variaveis estatisticas.

O ruido térmico de resistores é caracterizado por uma densidade espectral de
poténcia independente da frequéncia (ruido branco) que pode ser descrito pela equacao:



Onde k é a constante de Boltzmann e T é a temperatura absoluta. Transistores

MOS apresentam ruido térmico devido a caracteristica resistiva do canal. O ruido do

canal se deve a agitagao térmica das cargas no mesmo e é descrito pela equacao:

ilfd = 4kT7gd.r()Af

(1.2)

Onde g4so € a condutancia dreno-fonte para Vps = 0, € ¥ € 0 coeficiente de

excesso de ruido do canal.

Para transistores canal longo em saturacdo y = 2/3 e na regido linear y = 1.

Contudo para transistores canal curto ha um aumento desse parametro. Enquanto [9]

aponta que y pode ser tdo grande quanto 2 ou 3, e [10], [6] apontam valores da mesma

ordem para operagdo em inversdo forte, estudos apresentados por [11], [12], [13]

concordam com valores menos pessimistas, na ordem de y = 1,5 ou menos. A Figura 1.2

apresenta os resultados de [11] para uma andlise tedrica levando em consideracao

polarizacdo de dreno e porta, efeitos da velocidade de saturacdo dos portadores,

modulacdo do comprimento de canal e elétrons quentes, apresentando boa concordancia

com medidas experimentais, para transistores de comprimento minimo em diferentes

tecnologias.
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Figura 1.2 — Valores de y extraidos (simbolos) e modelados versus Vps, para Vgs =
0,6 Ve Vgs =1,6 V com transistores de varias tecnologias[11].

Das figuras é possivel notar que para regiao linear o valor de y é independente
do comprimento do canal. Contudo na saturacdo ha um aumento de y mais pronunciado
para dispositivos de canal mais curto e tensdes de porta menores, que é atribuido por
[11], [12] ao efeito de modulagdo do comprimento do canal.

A agitacao térmica dos portadores no canal do transistor produz um potencial
flutuante que é acoplado capacitivamente a porta do transistor dando origem ao chamado
ruido induzido na porta, que para condigao de inversao forte é dado pela equacédo (uma
andlise mais ampla, e valida para todos os niveis de inversao esta disponivel em [6]):

i, =4kTSg Af (1.3)

onde & é o coeficiente de ruido da porta, seu valor é 4/3 para transistores canal
longo, o dobro de y, e como a origem do ruido é a mesma nos dois casos, para canal
curto considera-se que a relagéo &/y permanece constante [9]. O parametro g4 representa
a componente real (condutiva) da admitancia de porta e é dado por:

@' C?
g, =—=— (1.4)
¢ 58450
2 a2 a2 2 2
if, =02, +i%, =4kTSg, (1-|c[ | Af +4kT S, || A (1.5)
c= —El”d (1.6)
2 .2

lng lnd

A equacao (1.5) representa a corrente de ruido da porta dividida em uma porcao
correlacionada com o ruido do canal e outra independente. O termo ¢, definido em (1.6),

€ o coeficiente de correlacdo, que para transistores canal longo operando em regime de
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saturacao varia entre j0,58 na inversao fraca e j0,395 na inversao forte [6]. A natureza
puramente capacitiva do acoplamento do canal com a porta é a razédo de o coeficiente de
correlagao c entre o ruido induzido de porta e o ruido do canal ser puramente imaginario.

A Figura 1.3 apresenta a representacao de ruido pequeno sinal para o transistor
MOS.

oD

+ P
GD f_ftzg,' % 8s Coe T~ v_gS GD nggS ‘D i”_zf

S o CENY

Figura 1.3 — Modelo de ruido para o transistor MOS.

Uma maneira de avaliar a quantidade de ruido adicionada pelos circuitos
eletrbnicos de recepgéo ao sinal de entrada é calculando a figura de ruido NF, que é a
representacdo em dB do fator de ruido F (NF = 10log(F)). O fator de ruido é definido pela
equagao (1.7), onde SNR, = Sy/N,, € a chamada relagéo sinal-ruido, S, é a poténcia do
sinal e Ny é a poténcia do ruido na banda de observacao. Sabendo que Sgaia = G. Sentrada
é possivel chegar a segunda igualdade da equagdo (1.7), onde Nsaida(adicionado) € O ruido
total adicionado pelo circuito referido a saida, € Ngaigactonte) € O ruido da fonte de entrada
referido a saida.

F= SNRentrada — 1+ Nsm’du(udicimmdn)

SNR

saida saida( fonte)

O mesmo processo permite deduzir a chamada equacédo de Friss (1.8), para
componentes ou sistemas em cascata, como exemplificado na Figura 1.4. Nela pode-se
ver que, exceto pelo fator de ruido do primeiro estagio F1, os estagios seguintes tém
suas contribuicbes ao ruido total atenuadas pelo ganho dos estagios anteriores. A
andlise de (1.8) mostra a importancia de minimizar-se o ruido e fornecer alto ganho ao

primeiro estagio (LNA).
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F, -1 F -1
F=F+—2—+-2 (1.8)
G GG,
Sentrada G1 G2 G3 Nsaida
—>
Nentrada N1adicionado N2 gicionado N3.gicionado Scaida

Figura 1.4 — Fator de ruido para componentes em cascata.

No projeto de circuitos em que o objetivo € minimizar o ruido, é util fazer uma
analise do sistema em termos de quadripolos, representando o circuito ruidoso como um
sistema de duas portas cujo ruido foi referido a entrada e é representado por uma tensao
de ruido v, e uma corrente de ruido in. O ruido da fonte de sinal tem uma representacao
Norton que facilita as dedugbes e é representada por uma fonte is e um admitancia Ys =
Gs + jBs, como mostra a Figura 1.5.

2
U

O
/

Figura 1.5 — Modelo equivalente de ruido para sistemas de 2 portas.

)

Sistema de 2 portas
sem ruido

o5LI S

—0

Assim, assumindo que o ruido da fonte é ndo correlacionado com o ruido do
sistema, para um sistema de duas portas chegasse-se a seguinte expressao para o fator

de ruido:

2

2
_ ls + ln +stn
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Para levar em conta uma possivel correlacdo entre as fontes de ruido do sistema
duas portas, i, € vn, in é expresso em duas componentes, uma correlacionada com vy,

denominada i, € outra ndo correlacionada, denominada i,:

l.”:l.c"l'l.u. (110)

A relacdo entre a corrente correlacionada i e v, € dada por i; = Y.V, onde Y, =

G. + jB: é a admitancia de correlacdo,e permite reescrever 1.9 como:

w3 2
1+

279
vll

: 2
Y[ ey,

%) +2
1 1

s s

(1.11)

As fontes de ruido térmico na expressao (1.11) podem ser representadas por
resisténcia ou condutéancias equivalentes dadas por:

2
v

R =—2—, (1.12)
AKT Af
")
Ty (1.13)
AKT Af
=
G =—2—. (1.14)
"7 AKTAf

Que permitem reescrever 1.11 como:

(1.15)
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Tomando a primeira derivada de 1.15 com relagcdo a admiténcia da fonte, Ys = Gg
+ jBs,e igualando a zero, é possivel identificar as condigbées gerais para minimizar a figura

de ruido:

B_=-B, (1.16)

G = i+G2. (1.17)

s,0pt c

Que quando substituidas em 1.15 fornecem:

F.. :1+2R”[ /%+G§ +ch. (1.18)

E possivel ainda reescrever 1.15 em fungdo de Fpi, € Ys, chegando & expressao:

[(GS -G, ) +(B+B,) J R
= .

s

F=F_ + (1.19)

E importante apontar que as condigdes que levam & minimizagdo do ruido néo
necessariamente maximizam a transferéncia de poténcia, e que, exceto por coincidéncia,
ndo ha razao para crer que a susceptancia de correlacdo sera igual a susceptancia da
fonte. Portanto, deve-se a aceitar reducdo no ganho de poténcia se o desempenho de
ruido for otimizado [9].

1.2.2 - Parametros S

Os parametros S ou parametros de espalhamento sdo mais uma maneira de
descrever sistemas de duas portas. Em alta freqiiéncia, como em RF ou microondas, os
parametros Z e Y, que descrevem sistemas de duas portas em temos de impedancias e
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admitancias, tornam-se dificeis de medir devido a dificuldade de criar terminagdes do tipo
circuito aberto ou curto circuito para banda larga, dando lugar aos parametros S, que
utilizam uma impedancia de referéncia Z,, geralmente real e igual a 50 Ohms, para as

terminagdes da fonte e carga.

Nessa representacdo as variaveis de entrada e saida sao definidas em termos
de ondas de tensao incidentes a;, e refletidas b,. A matriz S é dada em (1.20), onde b; e
b, sdo as ondas de tensao refletidas na entrada e saida, respectivamente, e a; e a, sao

as ondas de tensao incidentes na entrada e saida, respectivamente.

[blj [Sn Slzj(alj
- (1.20)
bZ SZI SZZ aZ

aj - d
—_—> — -
+ +
ZS [] 0% Sistema 2 portas V2 []ZL
Dy -
b, b,

Figura 1.6 — Representacao em parametros S de um sistema de duas portas.

Estas ondas estdo relacionadas as tensdes e correntes nos terminais de cada

porta como mostra Figura 1.6, e sdo dadas de acordo com as equagoes:

— Vi +Zoli .

a. ;
YA

(1.21)

_vt Zi.

i 2\/Z70

a (1.22)

Assim, de acordo com a matriz S, Sy1 que é a razédo entre a onda refletida by e a
onda incidente a; na entrada do sistema e é chamado de indice de reflexao na entrada, é
indiretamente uma medida do casamento de impedancias na entrada do LNA, ja que da
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teoria de ondas eletromagnéticas sabe-se que quando dois sistemas ou meios estao
casados nao ha reflexao.

Da mesma forma Sy, € a relacdo entre a onda refletida na entrada by pela onda
incidente na saida a, da uma medida da isolacao reversa do circuito, e indiretamente da o

nivel de estabilidade do sistema.

1.2.3 - Ponto de compressao de 1 dB

O ponto de compressdo a um 1 dB é a medida do nivel de poténcia na entrada
ou saida em que a poténcia de saida esta 1dB abaixo do que seria se o dispositivo fosse
linear, e portanto € uma medida de linearidade do sistema [8]. A Figura 1.7 apresenta um
exemplo de medida desse ponto.

Pout (dBm)T #

Pin (dBm)

Figura 1.7 — Ponto de compressao a 1 dB.
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2 - PROJETO DO LNA PORTA COMUM

2.1 - Topologias

As topologias para o LNA variam de acordo com as necessidades de projeto. Em
geral, as duas topologias basicas sdo, naturalmente, baseadas nas configuragbes mais
simples: os amplificadores porta comum (CG) e fonte comum (CS), e ndo podia ser
diferente dada a necessidade de se acrescentar a menor quantidade de ruido possivel.
Mas modificagcbes a estas duas configuracbes eventualmente sao feitas para permitir
desempenho superior com respeito a poténcia consumida, figura de ruido, ganho,
linearidade, etc. Uma pesquisa na literatura recente de projeto de circuitos em RF fornece
um infinidade de opcoes, algumas sao descritas a seguir.

Atualmente muitos LNAs se baseiam em configuracdes de multiplos estagios. A
referéncia [14] apresenta um LNA de trés estagios: o primeiro € um amplificador CG, cujo
ganho e a figura de ruido apresentam um melhor escalonamento com a frequéncia, os
dois estagios seguintes sdao amplificadores CS com degeneracdo indutiva que séo
usados para aumentar o ganho total; em [15] é apresentado um LNA banda-larga
diferencial também de trés estagios, todos os estagios sdo amplificadores CS, sendo que
0 primeiro é projetado focando nas limitagdes de consumo de poténcia e os demais
considerando a linearidade; em [16] é apresentada uma topologia que consiste de dois
estagios CS empilhados, e que através do reuso de corrente permite dissipacdo minima
de poténcia; em [17] é apresentado um LNA com entrada simples e saida diferencial, que
também faz uso da estratégia de reuso de corrente empilhando dois estagios CS
diferenciais, além do projeto de transformadores e indutores diferenciais integrados, e
com elevado fator de qualidade, para minimizar o impacto de parasitas. Estas topologias
com multiplos estagios, além do evidente aumento de complexidade quando comparadas
as configuracoes basicas CS e CG, tendem a aumentar o consumo de area, sobretudo
quando o uso de mais componentes passivos integrados se faz necessario, e apesar de
fornecerem um desempenho superior com relacdo a algum requisito, isso geralmente se
da em detrimento de outro parametro de projeto, como o trade off entre consumo de
poténcia e ganho, claro no primeiro exemplo [14].

Solugdes hibridas também tém sido utilizadas, como o LNA apresentado em
[18], que é um amplificador banda-larga totalmente diferencial formado por um
amplificador CG e um circuito de realimentacdo, e que foi projetado utilizando tanto
transistores NMOS quanto PMOS para elevar a transconduténcia, e com os sinais de
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entrada acoplados ao substrato dos transistores; ja em [19] foi usada a configuracédo
cross-coupled para implementar um amplificador CG com transcondutancia elevada,
sendo que a idéia é, ao invés de conectar o terminal de porta do amplificador CG a
polarizacdo DC, introduzir uma amplificagdo inversa entre os terminais de fonte e porta,
aumentando a transcondutancia efetiva e reduzindo a figura de ruido. Também neste
grupo de LNAs o acréscimo de circuitos auxiliares tende a levar ao aumento da area, e a
uma eventual degradagado do desempenho dos amplificadores quanto a algum requisito
de projeto, quando da consideracdo efetiva das contribuicdes dos circuitos adicionais,
ausentes ou superficialmente modeladas pelos trabalhos citados.

Na literatura ha ainda um numero bastante grande de trabalhos que tém
buscado melhorar o desempenho dos LNAs com respeito a linearidade. No trabalho
desenvolvido em [20] o circuito principal € composto por um estagio CS seguido de um
amplificador CG, a chamada configuracdo cascode, cuja vantagem é a isolacdo entre
saida e entrada. Conectando-se a fonte do amplificador CS outro estagio CS, cria-se um
caminho auxiliar para o sinal, nele os termos responsaveis pelas nao linearidades
possuem a mesma amplitude presente no sinal original, porém fase oposta, permitindo o
cancelamento quando da adicdo dos sinais na saida; ja [21] utiliza um circuito para
compensacao do produto de intermodulacao de terceira ordem IM3 juntamente com um
amplificador CS (estagio principal) para aumentar a linearidade; em [22] utiliza-se um
filtro notch de terceira ordem conectado ao dreno do amplificador CS em uma
configuracdo cascode para aumentar a rejeicao da freqiiéncia imagem, problema critico
em arquiteturas heterondinas; [23] apresenta um LNA cascode diferencial, e faz uso de
uma célula CMOS para geracdo de transcondutdncia constante com o objetivo de
melhorar ganho e linearidade; [24] e [25] apresentam um circuito com entrada simples e
saida diferencial que dispensa o uso de indutores, e permite cancelamento do ruido e
nao linearidade de segunda ordem na saida, o circuito € construido da seguinte maneira:
o sinal de entrada alimenta um amplificador CG, que é usado como estagio de
casamento de impedancias, e um amplificador CS, estagio que monitora a tensao, o
cancelamento das nao idealidades acontece ao tomar-se como saida o sinal presente no
terminal de dreno dos dois amplificadores. Fica evidente que, em geral, todas as
topologias descritas sdo modificagdes dos amplificadores CG ou CS, e acrescentam
circuitos ou componentes especificos para melhorar o desempenho do LNA com respeito
a algum requisito mais exigente, aumentando a complexidade do projeto e os custos de

prototipacao.
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Para este trabalho, contudo, as especificacdes fornecidas, apresentam valores
tipicos para os parametros de desempenho, e permitem fazer uso das configuragées CG
e CS simples para o projeto.

Estes dois tipos de amplificadores aparecem na Figura 2.1, e a Tabela 2.1
apresenta as relacbes para os trés requisitos principais dos LNAs baseados nessas
configuragdes: ganho de tensado, impedancia de entrada e figura de ruido. A analise dos
mesmos € dada a seguir de acordo com 0s seguintes critérios: para o ganho de tensao e
a figura de ruido, as equacdes apresentadas podem ser deduzidas com base nas
representacbes pequeno sinal apresentados na Figura 2.1, (a2) e (b2), e para tanto se
assume ressonancia do circuito tanque de saida para as duas topologias e ressonancia

na entrada para a configuracédo fonte comum.

Vref

Vs
(a1)
Rs Lg Vg vd
+
Vs Cgs gmgVgs RL
* 1w
(az) Ls

Figura 2.1 — LNAs: (a1 e a2) fonte comum com degeneracéo, (b1 e b2) porta
comum.
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Tabela 2.1 — Caracteristicas dos amplificadores fonte comum e porta comum [26],

[19].
LNA CS LNA CG
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Na Tabela, wy = 2=nf, é a freqliéncia de operacdo, ot é a frequéncia de transicao
do transistor e pode ser aproximada por or = gmg/Cgs, Cgs € Cps S80 as capacitancias entre
porta e fonte e substrato e fonte, gms € gmg S&0 as transcondutancias de fonte e porta
respectivamente, ys € yg representam a contribuicdo do ruido induzido na porta para
cada topologia, Rs € a impedancia de saida do estagio anterior, normalmente chamada
de resisténcia da fonte, e R é a resisténcia de carga. R., que sera responsavel pelo
ganho dos amplificadores, geralmente esta limitada pelo baixo fator de qualidade dos
indutores integrados [9] utilizados para ressonancia na saida do circuito. O uso de
indutores discretos para aumentar o fator de qualidade e, consequentemente, R. ndo
seria uma solucao, ja que as capacitancias e indutancias parasitas do bond pad, bond
wire, encapsulamento e das trilhas da placa alteram significativamente as caracteristicas

do circuito tanque de saida [27].

Com respeito ao ganho, o LNA fonte comum pode alcangar valores maiores
devido a certa liberdade na escolha de wr, j4 que para o amplificador porta comum g €
fixado para o casamento de impedancias na entrada.

Ainda quanto a questdo de casamento de impedancias, a topologia fonte comum
depende de uma degeneracdo indutiva Ls na fonte para garantir a criacdo de uma
impedancia de entrada com parte real que permita o casamento na ressonancia, Z, =

wrls = Rs [14]. O acréscimo de Ly € necessario para gerar a induténcia total Ly + Ls que
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ressonara com a porcao capacitiva da impedancia de entrada do amplificador e evidencia
a caracteristica de operacdo em banda estreita do amplificador. A escolha de valores
elevados para Ly pode ainda auxiliar na reducdo da figura de ruido da topologia, isso
pode ser observado substituindo-se Rs/or = Ls, € o1 Cgs = Ls + Ly na equagdo para figura
de ruido da configuracdo fonte comum. Ja o LNA porta comum apresenta-se
naturalmente como solucdo para condicdo de casamento através do ajuste de Qms,
dispensando em muitos casos o0 uso de um indutor no terminal de fonte para ressonancia

com as capacitancias de entrada, e permitindo a operacdo em banda larga.

Sabe-se também que a sensibilidade de Zi a componentes parasitas é
proporcional ao fator de qualidade Q da rede de entrada, e quanto a isso as duas
topologias possuem diferengcas fundamentais. Enquanto o LNA fonte comum é
ressonante série e Qg > 1, 0 LNA porta comum é ressonante paralelo e Qg < 1. Isso
implica uma maior robustez da topologia porta comum quanto a variacées no processo de
fabricagéo, temperatura e tenséo [15].

Para o fator de ruido, a configuracdo fonte comum apresenta dependéncia com
wr, permitindo assim reduzi-lo em troca de consumo de corrente. Ha ainda dependéncia
com o fator de qualidade da topologia. O aumento de Qg, apesar de diminuir a
contribuicdo do termo do ruido do canal tende a elevar a contribuigcdo do termo associado
ao ruido induzido na porta do transistor e, portanto, uma busca pelo valor 6timo para Qgs
se faz necessaria. Para o amplificador porta comum o fator de ruido pode ser
considerado constante em torno da freqiiéncia de operagdo se observar-se que: 1) a
contribuicdo do ruido induzido na porta esta muito préxima da unidade e também varia
pouco com a frequéncia, e 2) a imposicao de Zi sobre gms torna o fator de ruido
dependente apenas do coeficiente de ruido do canal y, colocando um limite inferior em F
= 1,7 (NF = 2,3 dB) para transistores canal longo e em inversao forte, onde y = 2/3.

Outro aspecto relevante esta ligado a isolacdo reversa e a estabilidade das duas
topologias. A configuracao convencional do LNA fonte comum apresenta um caminho de
realimentagdo entre a saida e entrada através da capaciténcia Cqq, que através do efeito
Miller leva a uma degradacao da isolagao e estabilidade forcando o uso da configuracao
cascode. Isto nao acontece para topologia porta comum, pois a mesma nao apresenta o
efeito Miller [15].

De uma maneira geral, percebe-se dessa analise que a configuracdo fonte
comum permite alcancar menores valores para figura de ruido e maiores valores para
ganhos de tensido. Mas para isso exige um consumo maior de corrente, necessario para

o controle de wr; e de area, devido ao uso de mais indutores, necessarios principalmente
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para o casamento de impedancias, do que o LNA porta comum. Além disso, deve-se
levar em conta que a adi¢ao tanto dos indutores Ly e Ls quanto do estagio cascode levara
ao aumento do ruido total [27] exigindo ainda mais corrente para a topologia, sem
mencionar que a implementacéo de Ly, geralmente externa devido ao seu valor elevado,
traz consigo os problemas do uso de componentes discretos mencionados. A
configuragdo porta comum em contrapartida apresenta superioridade em sua
caracteristica de casamento de impedancias, dispensa a adicdo de mais estagios ou
componentes passivos na maioria dos casos e permite projetos com requisitos de
consumo menores para valores pequeno da razao wy/or. Sendo, portanto, a configuracao
mais adequada para solucdes de baixo custo, baixo consumo e multi banda [10], [19],
[28]. Dadas estas caracteristicas, fez-se a escolha por projetar um LNA porta comum, e a
partir desta definicdo, passa-se a escolha da tecnologia.

2.2 - Tecnologia, modelo e demais consideracoes

Para a escolha da tecnologia os custos envolvidos e certas caracteristicas de
operacdo, como frequéncia e tensdo de alimentagcdo, devem ser considerados
primeiramente. De uma forma mais geral a tecnologia adotada define as possibilidades
de projeto e a confiabilidade das simulagbes e do leiaute, questdes diretamente
dependentes da biblioteca de componentes, da qualidade das caracterizacbes e dos
modelos disponiveis para a mesma. A tecnologia C35 0,35 um da AMS possui um
conjunto de modelos e uma biblioteca de componentes especifica para projeto de
circuitos RF, e além dos custos de prototipacdo serem razoaveis, a tensao de operacao
de 3,3 V é condizente com os objetivos de projeto.

Com relacdo a polarizacdo DC do circuito, a configuragdo de um transistor
conectado como diodo é adequada como referéncia de tensdo para porta da
configuragao CG. Para a corrente de dreno a escolha é pelo espelho de corrente cascode
de alta excursdo. Esta topologia possui a capacidade de operacdo em baixa tensio, o
que eventualmente também permite alta excursdo de sinal, e apresenta ainda alta
impedancia de saida, da mesma ordem do espelho cascode [29], [30], [31]. O circuito

completo aparece na Figura 2.2.
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Figura 2.2 — Circuito completo do LNA.

Apesar da escolha pela geracdo da corrente de polarizacdo internamente
através de resistores, outra opgao valida seria o uso de um circuito gerador de corrente
especifica (ou corrente de normalizacao) [32], [33], esse circuito tem a capacidade de
trabalhar em baixa tenséo, possui baixa sensibilidade a fonte de alimentagéo e gera uma
corrente proporcional a temperatura absoluta (PTAT). Para o circuito em questao (Figura
2.2) a caracteristica PTAT da corrente gerada, Ip = kls onde k € uma constante de
proporcionalidade qualquer, tornaria o nivel de inversao, ir = Ip/ls, do transistor M1
independente da temperatura. Assim, se a corrente do transistor € mantida com nivel de

inversao constante para qualquer temperatura, entao para Ip = lsi; tem-se que:

gms¢t —
I, Ji+i +1

= constante (2.1)

Desenvolvendo para transconduténcia gms, € substituindo a corrente de
normalizacio Is pela expressao apresentada na Tabela 2.2 chega-se a equacao:

21, i,
gmr = - f 1 :lllnc;x tK f (22)
‘ g J1+i, +1 L J1+i, +1
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A influéncia da temperatura presente no potencial térmico ¢ = kT/q, é cancelada

pela mobilidade p que varia com T', e gus também torna-se independente da

temperatura, pois o fator de inclinagdo n, e a capacitancia do 6xido C’ox variam pouco

com T. Em versbes futuras do circuito pretende-se explorar tais caracteristicas dessa

fonte de corrente.

Para o projeto apresentado a seguir, sera utilizado o modelo compacto ACM

para o transistor MOS [6]. O modelo é baseado na carga de inversdo e apresenta

equacdes continuas e validas para todas as regides de operacdo. A tabela a seguir

apresenta as principais equacoées do mesmo.

Tabela 2.2 — Conjunto basico de equa¢oes para o modelo ACM.

Corrente de dreno

1,=1I(i,-i)

Corrente de normalizacéao

. (2 \W
I, =uC n| -
Sﬂnx[zL

Corrente de normalizacdo quadrada

, P
I, =uC n—-
SO ILI ox 2

Transcondutancia de fonte (dreno)

Emsa) = %(\/1"' L _1)

t

Transcondutancia de porta Gg = 8ms ~ 8
) n
Tensé&o Fonte (Dreno) - Substrato Vesony =Vp =9, [4 I+i,, —2+ ln(‘ I+i, —1”
Tenséao de pinch-off V, = Vs =Vio
n

Tensao de saturacéao

Vissr =0 (1 1+ i+ 3)

Frequéncia de transigao

t
2

fy = ”ﬁ (J1+i, -1)

3

As etapas a seguir detalham o projeto completo do LNA e dos circuitos

necessarios para gerar a corrente e as tensdes de polarizagdo com base nos seus

principais parametros de desempenho.
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2.3 - Projeto de M1

O projeto do amplificador inicia-se pelo estagio de transconduténcia composto
por M1, responsavel pelo ganho, e para tanto séo feitas algumas simplificagcdes. Primeiro
o espelho de corrente conectado ao terminal de fonte de M1, composto pelos transistores
M3 a M6, é considerado como uma fonte de corrente ideal l,¢. Além disso, também se
assume gue o transistor M2 conectado como diodo para prover a tensao de polarizagéo a
porta de M1 comporta-se como uma fonte de tenséo ideal V¢ Assim o circuito tem a
forma apresentada na Figura 2.3.

Vref

Figura 2.3 — LNA com fontes de polarizacao ideais.

Os principais requisitos do LNA para o projeto sdo a impedancia de entrada Z;, =
Zs = 50 Ohms, o ganho de tensdo Gy = 13 dB, a figura de ruido NF = 3 dB, e a frequéncia
de operagéo f = 2.4 GHz, como previamente especificados (Tabela 1.2).

2.3.1 - Impedancia de entrada

Fazendo-se a substituicao do transistor MOS por seu modelo pequeno sinal tem-
se o circuito apresentado na Figura 2.4, onde Ci, = Cgs + Cps + Cgsov + Cjs, representa as
capacitancias porta-fonte (gate-source), substrato-fonte (bulk-source), overlap entre porta
e fonte (gate-source overlap) e juncao da fonte (source junction) respectivamente, Coy =
Cgqa + Coa + Cgaov + Cja representa as capacitancias para o lado do dreno. Equacionando
chega-se a expressao (2.3) para a impedancia de entrada. Note que para a condigao de
ressonancia na saida entre o indutor L, C, e C,y, Z. reduz-se apenas a R;.
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Figura 2.4 — Circuito pequeno sinal para calculo de Z;,..

1+g,.Z,
in . N (1+ gdeL)
‘ Z

Quando a impedancia devido a capacitancia total de entrada, Zgi, = 1/ jwGCin, for
grande o suficiente se comparada a 1/g.s, assim como a resisténcia de saida do
transistor 1/gmq com relagéo a Ry, a aproximagao classica, Z, = 1/gms, torna-se valida e a
condicao de casamento de impedancia na entrada automaticamente impde o valor da

transcondutancia gms =1/50 S.

Assim, tomando como valida essa aproximagao, adota-se gns = 20 mS daqui em
diante, e da-se continuidade aos calculos para encontrar as dimensées de M1 assim
como seu nivel de inversdo, necessarios para os calculos das capacitancias e da
condutancia de saida, que por sua vez definirdo os valores da indutancia L, do resistor R
e do capacitor de carga C,, se necessario. Ao fim, essas informagbes permitirdo verificar

se a aproximacgao é consistente.

O nivel de inversdo pode ser fixado com base na frequéncia de operagdo do
circuito. A principio o célculo é feito tendo em vista a frequéncia de ganho unitario do
transistor MOS, fr, de tal maneira que ela se encontre algumas vezes acima da
frequéncia de operagéo. A equacao (2.4) [6] rege a relacdo entre o nivel de inversao e a
frequéncia de ganho unitario. A aproximacéo indicada permite observar mais claramente

a dependéncia de fr com o nivel de inversao.
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_ ung, if'( 1+if’+1) = M 2( /1+if—1) (2.4)

fr= =
©oonl (n—l)( 1+if+1)2+§(if+ 1+if—1) 27l

Observa-se também que fr depende do comprimento do canal L, da mobilidade
U, da temperatura (através do potencial térmico ¢) e do fator de inclinagdo n. Destes, o
Unico parametro de projeto € a comprimento de canal, que foi fixado no comprimento
minimo para tecnologia adotada, L = 0,35 um. J4& o valor da mobilidade p = 475,8 cm?/Vs
foi retirado dos documentos da tecnologia [34]. Para temperatura usou-se T = 300K, valor
padrdo usado em simulagbes e que leva a ¢ = 26 mV e, finalmente, para o fator de
inclinacdo n = 1,2, parametro levemente dependente da polarizacdo mas que sera
considerado constante.

Frequéncia (Hz)

Figura 2.5 — Frequéncia de transicao versus nivel de inversao para L = 0,35 um.

Tracando a curva fr x it (Figura 2.5), é possivel notar que em inversao fraca e em
uma regido consideravel da inversao moderada o transistor opera com fr muito préxima
de 2,4 GHz, o que juntamente com os argumentos a seguir levam a escolha pela por i; =
120, valor que se encontra na fronteira entre as regiées de inverséo forte e moderada. Os
argumentos sdo: a frequéncia de transigao, fr = 24 GHz, se encontra de forma segura a
uma década da frequéncia de operacdo; trabalhar em inversao forte permite projetar

transistor com dimensfGes menores; a linearidade do amplificador deve aumentar por
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estar operando fora da regido exponencial; e o coeficiente de ruido do canal y tende a
diminuir com o aumento de Vg e, portanto, do nivel de invers&o, em transistores com
canal curto, como visto previamente. O inconveniente mais evidente dessa escolha é o

aumento de consumo.

Com os valores para i, definido pela fr, e gms definidos, passa-se ao calculo da
corrente de operacédo. Usando a equacdo (2.5) que expressa a corrente de dreno em
funcéo de transcondutancia da fonte e do nivel de inversdo para um transistor operando
em saturacao, chega-se a Ip; = 3 mA.

(2.5)

2,0, (J1+i, +1)
I, = .

Dadas as expressdes que definem o nivel de inversédo e a corrente de
normaliza¢do quadrada:

(2.6)

ISQZ

Paralp=3mA,L=0,35um, ¢4 =26 mV, n=1.2¢e uCox2 = 91,5 uA/V? [34], a
largura do transistor M1 é W = 127,4 pm.

E importante ressaltar que a dependéncia da corrente de normalizacdo quadrada
Isq com parametros tecnolégicos (através de u e C’ox) € com a polarizagao do circuito
(através de u e n), torna seu valor uma fonte de incerteza nos célculos. Divergéncias no
valor de lsq irdo modificar o nivel de inversdo, que por sua vez ira alterar a
transcondutancia gns do dispositivo, uma vez que a corrente de polarizacao é fixa. Visto
que gms determina Z,, e, portanto, o casamento de impedancias na entrada do
amplificador, qualquer diferenca para seu valor esperado sera corrigida no protétipo
integrado através da corrente de polarizagao.

Com os parametros do transistor ja definidos, é possivel calcular as
capacitancias intrinsecas e extrinsecas do dispositivo. Para C;, comecga-se pelas
capacitancias Cqs € Cps, dadas pelas expressoes (2.7) e (2.8):
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2., 1+2a g
gs 3 ox (1+a)2 1+q;s

Cbx :( _l)cg.r . (28)

Onde a é o coeficiente de linearidade do canal que, em inversao forte, é a razao
entre as cargas de inversao no lado do dreno e da fonte [6]. Para operacao em inverséao
forte seu valor varia entre zero, quando o transistor estd saturado (ou seja, quando a
carga de inversao do lado da fonte € muito maior do que no dreno), e 1, para Vps =0
(quando fonte e dreno possuem mesma quantidade de carga). O outro termo ainda nao

descrito € q'is, que é a densidade de carga de inversao normalizada na fonte, dada por
‘Z}s :,/1+if . Considerando que M1 opera em saturacado e substituindo o valor para o

nivel de inversdo, Gy reduz para (2.9) (aproximadamente igual ao valor classicamente

usado em inversdo forte, Cgs = 2C’oxWL/3).

11,
Cy =15 CorWL (2.9)

Com C’ox = 3,85 mF/m?, temos Cys = 104,5 fF e Cps = 20,9 fF.

Para a capacitdncia Cgsv faz-se uso da expressdo (2.10) [35] e do parédmetro
tecnoldgico cg4so = 120 pF/m [34], chamado capacitancia de overlap entre porta e fonte por
unidade de largura do canal. Assim, Cyso, = 15,3 fF.

Cg.mv = ch.mW (2 1 0)

A capaciténcia de jungao da fonte é dada pela equagdo (2.11) [34], onde ¢; =
0,94 mF/m® é a capacitancia da placa inferior da jungéo por unidade de area, Cgy = 250
pF/m é a capaciténcia lateral da jun¢éo por unidade de comprimento, Ls = 0,5 um é o
comprimento da fonte, m; = 0,35 e mjw = 0,23 sd@o coeficientes de classificacdo, PB =
0,69 V é o potencial de difusdo da juncao, e Vs= 1,18 a tensao reversa da jungao, que
para M1 é o valor da tensdo no terminal da fonte, dependente da queda de tensdo no
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espelho como serda mostrado mais adiante. Todos os parametros com excegado de W e Vg
foram extraidos dos documentos da tecnologia. Com isso tem-se que Cjs = 93,1 fF.

WL,  2W+L)c,

C Js mj mjsw 2 1 1
1+ 1+ @11)
PB PB

Portanto o valor total da capacitancia de entrada é C;, = 233,8 fF, ou seja, |Zgin| =

285 Ohms, cerca de cinco vezes maior que 1/gms. Desta forma a contribuicdo de Zg, em
presenca de 1/gms para a impedancia de entrada é 1/25 pois as duas impedancias séo
defasadas de 90°

A principio este resultado permite desprezar Zg;, frente a 1/gms Nos calculos pra a
impedancia de entrada Z,, como foi inicialmente feito, contudo uma verificagdo desta
impedancia levando em conta a expressao completa (2.3), e do indice de reflexdao Sy na

entrada, serdo necessarios para validar esse método.

De qualguer modo, deve-se lembrar da analise feita na secdo 2.1 que a opcao
pelo uso de um indutor na fonte do transistor M1 (integrado ou nao), para eliminacao de
Ci, através da ressonancia, pode ser extremamente inconveniente do ponto de vista de
consumo de area e de degradacao do desempenho do circuito e, por isso, sera evitado

ao maximo.

Para verificar a aproximacdo que relaciona a resisténcia de carga e a
condutancia de saida do transistor nos calculos da impedancia de entrada, R. << 1/gma,
ainda ha a necessidade de calcular o valor do indutor de carga e, portanto, a capacitancia
total na saida.

Passando ao calculo de C,, nota-se primeiramente que Cy e Cpqy, dadas pelas
equacdes (2.12) e (2.13), sado nulas. Isso acontece porque, com o dispositivo operando
em saturacao, a tende a zero, e q'in, que representa a densidade de carga de inversao

normalizada no dreno, tem um valor muito pequeno.

2, & +2a q
ng =7 ox 2 ’
3% (1+a) 1+d)

(2.12)
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Coa :(n_l)cgd (2.13)

Para as capacitancias extrinsecas tem-se que: Cyqov pOssui valor igual a Cgsoy,
mas Cjq deve ser recalculado para uma tens&o reversa da juncdo igual ao valor DC
presente no terminal do dreno de M1. Os demais parametros permanecem com 0s
mesmos valores. Como o indutor de carga impée Vp muito préximo a Vg, €xceto por uma
queda na resisténcia série parasita do componente, adota-se Vp = 3 V, que leva a Cg =
76,8 fF. Assim G = 92,1 fF, e 0 indutor de carga necessario para ressonar na frequéncia
de 2,4 GHz seria (2.14):

1

(2zf,)"C

out

Indutancias dessa magnitude ndo existem na biblioteca da tecnologia usada [36],
com o valor mais préximo sendo L = 10 nH (em 2,4 GHz). Associar indutores também nao
€ uma opcgao interessante. Entdo, a escolha mais sensata parece ser a adicdo de
capacitancia a saida do circuito através do capacitor de carga C, o que teria um impacto
menor no consumo de area. Nesse caso, adotando o indutor de L = 10 nH, um capacitor
com C. = 350 fF deve ser utilizado. O fator de qualidade dos capacitores disponiveis na
tecnologia e préximos dessa faixa de valores é da ordem de 200 para 2,4 GHz; portanto,

suas perdas podem ser desprezadas para esta aplicagao.

O indutor adotado possui fator de qualidade Qng = 3,3 em 2,4 GHz, e sua
resisténcia equivalente paralelo pode ser calculada através da equagéao (2.15).

R =0,,27f,L (2.15)

O valor encontrado é R, = 496,6 Ohms. Em seguida calcularemos o produto
Oma-RL.

O modelo simplificado para a condutancia de saida € gmg = Ip/(Ve.L), onde Vg é a
tenséo de Early por unidade de comprimento do canal. Uma modelagem mais precisa é
feita em [37], e permite assumir que para transistores com L=0.35 um, operando em
inversao forte, com Vps> 1V, Ip = 3 mA, a condutancia de saida é da ordem de 2,8.10*
S, 0 que permite concluir que gmg.RL << 1. Para reduzir ainda mais a influéncia de gmg
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poderia ser utilizado um estagio cascode; contudo, isso implicaria em mais ruido na saida
do amplificador.

Todos os termos necessarios para um calculo mais preciso da impedéancia de
entrada foram encontrados, permitindo que seja verificada a consisténcia das
aproximacdes feitas. Desta forma, substituindo gmg = 2,8.10* S, R. = 496 Ohms, |Zcin| =
285 Ohms e 1/gms = 50 Ohms na equacao (2.1), encontra-se Zi, = 54,7 - j10,9 Ohms.
Tomando esse valor e Rs = 50 Ohms, através da equacao (2.16) encontra-se Si1 =-18,9
dB, sendo que a especificagdo é Sy; = -12 dB, resultado que valida as escolhas de
projeto feitas até aqui. Portanto, passaremos a préxima etapa de projeto: o célculo do

ganho de tenséo.

Z —-R
Sll,dB=2010gﬂZ’”+ ‘

P J (2.16)

in s

2.3.2 - Ganho

O ganho de tensao do circuito, equagao (2.17), também é obtido com base no
esquematico da Figura 2.4. Para a condicao de ressonancia entre o indutor de carga L e
a capacitancia total vista na saida do circuito C,; + C., a impedancia da carga reduz-se a
Z, = R.. Sabendo disso, e que gms.Rs = 1, gma-RL <<1, e desprezando-se a relacao
|Rs/Zcin| (~0,18), chega-se a aproximacao apresentada na equacéo (2.18), que nada mais
€ do que o ganho de tensao da configuracdo porta comum em baixa freqiiéncia.

Z
G, = Em?L (2.17)
1+ Rr(1+gdeL)
gmsRs + + gdeL
Cin
R
G, = g—zL (2.18)

O ganho especificado é |Gy| = 4,45 (~13 dB). Para esse valor a resisténcia de
carga deveria ser R_. = 445 Ohms através de (2.18). Com essa resisténcia de carga e
levando em conta os demais termos na equacéo completa (2.17) o ganho cairia para |Gy|
= 4,17 (~12,4 dB), e poderia haver uma perda ainda maior devido a variagdes de
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processo, € a modelagem inadequada e estimativa incorreta de parametros. Assim o
projeto de R, deve ser tal que dé uma margem dé seguranca ao ganho.

Para este projeto tem-se a opcao de fazer uso da resisténcia parasita do indutor
de carga R_. = 496 Ohms, que conduz com a equagao completa (2.15) a |Gy| = 4,62
(~13,29 dB), valor ainda acima do especificado. Nenhum dos demais indutores da
biblioteca da tecnologia permite isoladamente desempenho semelhante, dados seus
fatores de qualidade baixos.

2.3.3 - Figura de ruido

O calculo da figura de ruido é feito com base no circuito da Figura 2.6, que
mostra o amplificador porta comum e seu circuito equivalente pequeno sinal para andlise
de ruido assumindo-se que o transistor opera em inversao forte e saturacdo. No modelo
completo do ruido do transistor, o ruido térmico do canal, além de ser transportado para
os terminais de fonte e dreno, também é transferido capacitivamente para os terminais de
porta e substrato (para mais detalhes, ver [38]). Optou-se pela representagdo em corrente
para todas as fontes, sendo que: ings € inpL representam o ruido térmico da resisténcia da
fonte Rs e da resisténcia de carga R. respectivamente, i,y representa o ruido térmico
induzido na porta do transistor e i,g 0 ruido térmico do canal do transistor. O
comportamento de cada fonte depende do tipo de componente, e esta descrito no
conjunto de equacdes (1.1, 1.2, 1.3) da secéo 1.2.1 sobre ruido.

E importante apontar que tanto o ruido da resisténcia da porta como da
resisténcia do substrato foram desprezados devido ao uso da estrutura multi-finger para
os transistores e de multiplos contatos de substrato, o que minimiza a componente

resistiva da porta.

ind

O

gmdvd

gmsVs vd

Vs
- ' - (e
Rs <%111RS %)lngu #lngc RL inRL

. A

Figura 2.6 — Circuito pequeno sinais equivalente ao circuito apresentado na Figura
2.3 para calculo do fator de ruido.
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Usualmente o ruido gerado pelo resistor de carga R, é desprezado com base na
equacao de Friss (1.8), que foi reescrita abaixo para o LNA (2.19). Pode-se ver que R, é
equivalente a um estagio na representacao de sistemas do circuito e, portanto seu fator
de ruido é dividido pelo ganho de poténcia do estagio anterior, ou seja, do LNA.

FR
F=F, +-2% (2.19)

INT

P—-LNA

Como sera visto, essa simplificacdo nao é realista para circuitos com limitacdes
para atingir alto ganho como é o caso do LNA, e tem um impacto consideravel no fator de
ruido total do bloco.

Os calculos comecam pelo que sera chamado de fator de ruido intrinseco do
LNA, que engloba o ruido da fonte de sinal e do MOSFET, e foi designado pelo termo
Finr. Primeiramente usou-se a definicdo de fator de ruido (1.7), reescrevendo-a em
fungdo das fontes de corrente de ruido presentes no circuito, equacéo (2.20), onde iontotal
€ a corrente de ruido total na saida e i,nrs € 0 ruido da fonte, também referido a saida.
Lembrando que, exceto para o caso do ruido induzido na porta, ing, que € dividido em
uma por¢ao correlacionada com o ruido do canal, ing., € outra ndo correlacionada, ingu, as
demais fontes de ruido sédo totalmente independentes de tal forma que a corrente de
ruido total na saida do circuito é dada pela equagéao (2.21).

. 2
1

on(total )
2

Fpy = (2.20)
l

onR

2

2
+

l

l

lr)nd +i

2 2
onR + long + lr)nd ‘ = ‘ + longu (221 )

lr)n —total ) onR ongc

Para se avaliar a influéncia dessas correntes na saida, utiliza-se o método de
superposicdo. Dessa forma, eliminando todas as fontes de corrente exceto iws, €
calculando a corrente de carga chega-se a ionrs, dada pela equacao abaixo (2.22).
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2

RZ
l-ZR ) —|_ gms sCy, l'ﬂzR ) (222)
e (RS + ZC,.,! (1 + gvav))(l + gdeL (1 - ngRSZC,‘,, )‘ e

Esse resultado também se aplica para as fontes de ruido induzido na porta do
transistor, ing € inge, j@ que as duas fontes aparecem no mesmo ponto de inrs NO Circuito.
Aqui é possivel aplicar algumas simplificacdes da mesma forma que foi feito para os
calculos de impedancia de entrada e de ganho de tensdo. Assumindo gms = 1/Rs € que
gma-RL << 1 chega-se a equacao simplificada:

.2

onRy (g)

_ G
R, + 2an

= 0. (2.23)

nRy ()

Através dos mesmos procedimentos € possivel equacionar o ruido gerado no
canal iyng, dado por:

2
_ R +Z
=_| t+Ze 2 (2.24)
" (R; + ZC;,, ) (1 + g md RL ) + g msRS ZCin :

Que depois de simplificada reduz-se a:

(2.25)

Substituindo as equacgdes para ionrs (2.23), ionges iongu € iond (2.24), que compdem
ion(total, € @S correspondentes fontes de ruido apresentadas na seg¢do 1.2.1, na expresséo
para Fint (2.20), chega-se a equacéo:
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80 1 R, R’ 5 \/7 j
F. =1+ 1+ 1+———| —=2|c|,[— ||. (2.26)
INT /4 8s &ms RS ‘ Zc,.,,‘ ‘ ZCM‘Z n RSZ [57/ |C| Sy
g

e

A expresséo dentro do segundo colchetes, y.4, aparece devido ao ruido induzido
na porta, que é gerado através do acoplamento capacitivo entre o canal e a porta do
transistor. Em caso de ressonancia de Cij, na entrada do circuito, devido a uma
compensagao indutiva na fonte, os ruidos do canal e da porta do transistor estao
desacoplados, fazendo com que sua contribuicdo possa ser desprezada, levando a g4 =
1 [14]. De qualquer forma substituindo |Zci,| = 285 Ohms, como calculado anteriormente,
Rs = 50 Ohms, o coeficiente de correlacao para inversao forte |c| = 0,395 e adotando a
relacdo entre os coeficientes de ruido da porta & e do canal y aproximadamente igual 2, o
segundo termo fica muito préoximo da unidade (~0,99), e portanto, sera desprezado nos

calculos daqui em diante. Assim a expressao para o fator de ruido reduz-se a equacao:

1 R
Fyy = 14520 i (&:27)
g ms g ms Rs ‘ZC‘,‘,, ‘

Para a expressao resultante de Fint as seguintes observacdes podem ser feitas:
o termo quadratico com a razao entre Rs e Z¢;, pode ser desprezado quando comparado
a unidade; assumindo casamento de impedancias gms.Rs=1; € ainda ggso = gms. ASSim,
fica valida a expressao classica para o fator de ruido do LNA porta comum, isto é, F =1 +
v, que nado leva em consideracao contribuicdo da carga. Essa contribuicdo é dada pela
expressao (2.28) [39]:

FRL_l_RL 1

Gr Rs|G,[

(2.28)

Onde o ganho de poténcia Gp..na fOi convertido em ganho de tenséo Gy.

A expressao para o fator do ruido do LNA com gms.Rs=1, gaso/dms = 1, € dada por:
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F:1+}/1+i L

S , (2.29)
Ri|G,[

e sera tomada como uma aproximacdo consistente para o fator de ruido do

circuito.

Nota-se que ndo ha muito espago para minimizacdo do fator de ruido. A
contribuicdo do transistor é praticamente constante, dependendo principalmente do
coeficiente de ruido do canal y. A contribuicao da carga depende inversamente do ganho
de tensio, que esta limitado tanto pelo fator de qualidade do indutor de carga L quanto
pelo casamento de impedancias na entrada que forga gms=1/Rs. Assim tem-se que para a
expressao (2.29), supondo y = 2/3, R. = 496 Ohms, Rs = 50 Ohms e Gy = 4,62 os
calculos prevéem F = 2,15 sendo que a contribuicdo da carga é responsavel por cerca de
20% desse total (F = 0,46). Convertendo para figura de ruido chega-se a NF = 3,33 dB,
esse resultado seria um limite inferior para a figura de ruido do circuito, isto é, o valor

minimo possivel se efeitos de canal curto ndao forem relevantes.

Adotando o valor para o coeficiente de ruido do canal y = 1 na equagao (2.29),
que é mais adequado com a modelagem de efeitos canal curto e tem embasamento nas

discussdes sobre ruido apresentadas na secao 1.2.1, temos NF = 3,97 dB.

Mesmo com os resultados para a figura de ruido acima do especificado NF = 3
dB, a opcao pela continuidade do projeto com o amplificador porta comum é feita devido
as demais vantagens oferecidas pela topologia e mencionadas na secéo 2.1, sobretudo
em um contexto mais amplo de possibilidade de utilizacdo do bloco em receptores para
outros padrdes de comunicacdo que operam na mesma faixa de frequéncia e tém
requisitos semelhantes, mas que exigem desempenho mais modesto com relagdo a

figura de ruido, aplicacées do tipo PAN (Personal Area Network), como Zigbee [40].

Assim, para M1 resta apenas definir o ponto de operacdo DC, o que na verdade
sera consequiéncia do projeto do espelho de corrente usado para fornecer a corrente de

polarizacéo ao circuito.

2.2 - Projeto dos circuitos de polarizacao

O espelho de corrente de alta excursao [29], [30], [31] a ser projetado aparece
na Figura 2.7 abaixo, juntamente com o circuito completo do LNA, reapresentado aqui
para facilitar a descricdo do projeto. Os transistores M3 a M6 fazem parte do espelho
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propriamente dito, enquanto que M7 é projetado para gerar a tensdo de polarizagao
apropriada para a porta dos transistores M3 e M4. Essa tensdo deve ser tal que o
transistor M6 tenha Vps suficiente apenas para operar no limiar da saturacdo, ou seja,
Vbss = Vpssate: LemMbrando que a corrente através de R4 poderia ser gerada através de um
circuito gerador de corrente especifica, que se devidamente projetado, permitiria que Qms
do transistor M1 fosse praticamente independente da temperatura.

vdd

Referéncia de |
tensao. -_

ENTRADA

I Espelho de
_. corrente.

Figura 2.7 — Espelho de alta excursao de sinal e referéncia de tensao.

Primeiramente decidiu-se que a mesma corrente presente no ramo de M4 e M6,
sera replicada para o ramo dos transistores M5 e M3, impondo dessa forma que M5 e M6
sejam iguais. Os transistores M3 e M4 também serao projetados com dimensdes iguais.

Sabendo que os transistores M5 e M6 dominam o comportamento do circuito
visto a partir do n6 da fonte do amplificador porta comum (M1), e que, portanto suas
transcondutancias (gmss € gmss) devem ser menores que a do transistor M1 para nao
adicionar mais ruido na entrada do circuito, optou-se por usar um nivel de inversao
algumas vezes maior que iu, ise = 720, que para uma corrente de dreno Ip = 3 mA
fornece gmsss = 6,6 mS (A partir daqui sera feita referéncia apenas ao transistor M6 nos
calculos).

Através do nivel de inversao especificado para M6 é possivel calcular a tensao

de saturagao utilizando-se a equagao:
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Vissasio) =@, (\[1 tipset 3) ; (2.30)

e a tensao de porta através da expressao:

VGS(6) = n¢[ [\/ 1+ if5(6) —2+In (\/ 1+ if5(6) - 1)} + nVS5(6) + VTO . (2-31 )

Para a tensao de limiar adotou-se V1o = 0,465 V [34], enquanto que os demais
parametros sdo os mesmo dos calculos anteriores, assim Vpgsas = 776 mV e Vgg = 1,34
V. Esses valores definem consequentemente os potenciais para o transistor M4, ja que
Vbs = Vge, € Vsa = Vpssas- Portanto: Vpss = Vgg — (Vpssats + 2¢) onde o termo 2¢ é usado
como margem de seguranca no equacionamento para garantir que o transistor M5 opere
com Vps ligeiramente acima da tenséao de saturacao, independente de variagdes devido
ao processo de fabricagdo ou ao uso de modelagem simplificada. O resultado é Vpss =
510 mV, o que significa que esse seria o0 valor maximo para a tensao de saturacao de M4
devido as imposicoes de M6.

Agora basta fazer a escolha do nivel de inversdo de M4, de tal forma que ele
opere em saturacdo para Vpss = 510 mV. Optou-se por Vpssau = 400 mV, usando (2.30)
tem-se i3 = 152,4 e conseqlentemente Vgq = 1,82 V através de (2.31). Essa tenséo
deve ser gerada pelo transistor M7, que estd conectado como diodo. Calculando seu
nivel de inversdo, novamente através de (2.31), tem-se iz=1740, e para uma corrente de
dreno lp7 = 250 uA a largura de canal é W; = 0,7 pm.

Através da corrente de polarizagéo Ip desejada e do nivel de inversao calcula-se
a largura de canal para todos os demais transistores do espelho, lembrando que foi feita
a escolha pela adogéo de canal minimo L = 0,35 um para todos os transistores, e que lsq

€ 0 mesmo utilizado previamente para M1.

Os resultados das simulagbes que serdao apresentados mostrou que para a
corrente de polarizacdo desejada, Ip = Ips = 3 mA, foi gerado um gmsi Superior ao
necessario para o projeto, provavelmente devido a incerteza em lsqg como foi previamente
apontado. Os célculos com Ip, = 2,5 mA apresentaram bons resultados na simulacao € o
projeto para esta corrente serd demostrando. Abaixo, a Tabela (2.3) apresenta as
dimensodes para W encontradas com Ips = 2,5 mA, Ip7 = 250 pA e L =0,35 um.
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Tabela 2.3 — Largura de canal de M3 a M7 para L = 0,35 um.

Transistor | W (um)
M3 77,35
M4 77,35
M5 15,05
M6 15,05
M7 0,7

Com o intuito de minimizar a necessidade de fontes externas optou-se pelo uso
de resistores integrados para gerar as correntes necessarias. Para Ips = 2,5 mA, R, =
770 Ohms, e para Ip7 = 250 pA , Ry = 5920 Ohms.

Para o projeto de M2, que gera a tensdo de polarizacdo de porta do transistor
M1, deve-se calcular Vg1 através da tensao de fonte Vsq, do nivel de inversao adotado i
= 120 e da equacao (2.31). Sabendo que Vsi = Vpssais + Vbssaz = 1,18 V, 0 resultado é
Va1 = Ve =2,23 V.

Com Vs2 = 0 e usando a mesma equacao, tem-se que ir = 2980. Escolhendo-se
Ipo = 450 YA a largura de canal resultante € W, = 0,7 um, e o resistor para gerar essa
corrente deve ser R, = 2380 Ohms.

O capacitor conectado a porta de M1 e M2 tem a funcao de desacoplar a alta
frequéncia entre os blocos, e seu valor é C, = 5 pF, que é o valor maximo caracterizado

e, portanto, permitido no design kit da tecnologia utilizada, mas suficiente para a funcao.

A Tabela 2.4 apresenta as dimensdes para todos os transistores e o numero de
portas NG (Number of Gates) que sera adotado para o particionamento de W, além dos
valores dos componentes passivos presentes no circuito da Figura 2.7.



Tabela 2.4 — Dimensodes e valores dos componentes.

Componente W(am) L(um) NG / Valor
M1 127.4 0,35 13
M2 0,7 0,35 1
M3 77,35 0,35 8
M4 77,35 0,35 8
M5 15,05 0,35 2
M6 15,05 0,35 2
M7 0,7 0,35 1

L 155 155 10 nH
C. 18,5 18,5 0.35 pF
R 1 35,7 2380 Q
R4 1 11,55 770 Q
R; 1 88,8 5920 Q
Cx 76,05 76,05 5 pF

40
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3 - SIMULACOES

O conjunto de simulacdes efetuado visa verificar o desempenho do circuito e
validar a metodologia de projeto. Utilizou-se o simulador Eldo, da Mentor Graphics, com
as extensdes para radiofrequéncia e o design kit da AMS para tecnologia 0,35 um versao
3.70. Os modelos fornecidos pela foundry para os componentes passivos (capacitores,
resistores e indutores) e transistores sdo proprietarios e caracteristicos para simulacoes

em alta frequéncia.

Especificamente para o transistor, 0 modelo do MOSFET intrinseco € baseado
no BSIM3v3.1 [41], enquanto que o subcircuito fornecido inclui efeitos das indutancias e
resisténcias de contato, além de diodos para as juncdes e resisténcias do substrato,
todos dependentes das dimensdes do componente. Sua forma geral é semelhante aos
modelos usualmente adotados para simulagbes em radio frequéncia [42] e aparece na
Figura 3.1. Nas simulagdes do esqueméatico os transistores foram particionados visando
minimizar a influéncia da resisténcia de contato da porta e aumentar a similaridade com a

implementagao multi-finger posteriormente feita no leiaute do dispositivo.

G
LG
RG
NMOS
LS 2s = . LD
S YV ie—er~nry . . -~ Ae—el TV
.
DJ DJ

Esub Rsub
B

Figura 3.1 — Subcircuito para o transistor MOS em RF.

E importante apontar aqui que nas simulacdes a largura de canal para o
transistor M1 teve seu valor alterado para W = 130 um. Isso foi necessario pois 0 modelo

de radio frequéncia utilizado permite apenas multiplos de 5 um para a largura de canal no
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leiaute. Ainda, durante as simulacdes o valor do capacitor de carga foi reduzido para C =
300 fF para garantir a ressonancia em 2,4 GHz. Parcialmente pode-se associar essa
reducdo a um aumento das capacitancias devido ao novo valor de W1; outra causa
possivel esta ligada as demais capacitancias parasitas do MOSFET que nao foram
levadas em consideracéo devido & dificuldade de modelagem, como Ci,, € Cot € Cit [35].
Ciop deve-se as linhas de campo da parte superior do terminal de porta, C. deve-se as
linhas de campo que se originam na porta do transistor e terminam na porgao externa das
regides de fonte e dreno através do 6xido de espacamento, e C; deve-se ao campo
elétrico da porta do transistor as laterais das regides de difusdo de fonte e dreno.

A lista dos modelos utilizados encontra-se na Tabela 3.1. Os modelos néo serao
apresentados aqui pelo fato de serem proprietarios. Os argumentos para cada escolha
sa0: para os transistores, a limitacdo com respeito as dimensdes levou ao uso do modelo
RF apenas em M1; para os capacitores o Unico modelo disponivel era cpolyrf para
capacitores de polisilicio; para os resistores a escolha foi baseada na maior precisao de
valores de resisténcia obtidos com o modelo poly2rf para resistores de polisilicio, se
comparada com o outro modelo disponivel, rpolyhrf de alta resistividade; o indutor faz
parte da biblioteca de componentes do design kit da AMS.

Tabela 3.1 — Modelos para simulacéao utilizados.

Componente Modelo
Transistor M1 modnrf
Transistores M2 a M7 modn
Resistores rpoly2rf
Capacitores cpolyrf
Indutor SP090S155D

3.1 - Analise DC

Com respeito ao ponto de operagdo DC os potenciais simulados e calculados
para os principais nés aparecem na Tabela 3.2, assim como a corrente de polarizagao e

a transcondutancia extraida.

O consumo de poténcia apontado pelo simulador, incluindo a rede de polarizacéo, foi de
14,4 mW.
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Tabela 3.2 — Valores DC para o LNA.

Calculado Simulado Unidade
Ip1 2,5 2,15 mA
Omst 20 19,9 MS
Vai 2,23 2,4 \
Vsi 1,18 1,4 \Y
VDs6) 0,78 0,99 \Y
VGsg) 1,34 1,37 \Y
VGa) 1,82 2,0 Vv

As diferencas observadas nos potencias medidos tém origem tanto na incerteza de certas
parametros tecnoldgicos, como a mobilidade dos portadores p, ou a capacitancia de
oxido Cox, diretamente ligadas a parametros elétricos que definem a polarizacdo do
circuito (como a corrente de normalizacédo quadrada lsg), como em parametros do modelo
ACM fracamente dependentes da polarizagdo, como o fator de inclinagdo n, ou p, mas
que para efeito dos calculos foram considerados constantes. Além disso, simplificacdes
feitas na modelagem dos circuitos equivalentes e que eventualmente omitem certos
parasitas em componentes passivos € no préprio transistor, devido a dificuldade de
modelagem, também podem gerar divergéncia entre os valores calculados e observados

durante as simulagoes.

3.2 - Analise AC

A metodologia empregada nas simulacdes a seguir é baseada nos tutoriais da
Mentor Graphics presentes no manual do usuario do ELDO RF [43]. A ferramenta possui
extensdes especificas para trabalhar com circuitos de radio frequéncia e permitir
simulagdes de parametros S, figura de ruido, produtos de intermodulagao, entre outros.
Essas extensbes sdo acessiveis apenas no informalmente chamado modo netlist do

simulador.
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3.2.1 - Ganho

Para extragao do ganho de tensdo as simulagdes foram executas de acordo com
a configuragdo da Figura 3.2, onde Vs € uma fonte pequeno sinal com frequéncia
variando de 1 GHz a 4 GHz e Rs = 50 Ohms € a resisténcia da fonte. A curva obtida
aparece na Figura 3.3 juntamente com a previsdo tedrica, € 0 ganho de tensao
encontrado para 2,4 GHz é Gy = 13,34 dB. Para a faixa de operacao desejada 2,4 GHz <
f < 2,4835 GHz, o ganho é praticamente constante como mostra a ampliacdo da
simulagao na Figura 3.4.

A seletividade menos pronunciada para o resultado da simulagao, visivel pela
diferenca de abertura das curvas, deve-se a reducao do fator de qualidade do circuito
ressonante na saida. Essa redugéo tem origem na maior precisdo na modelagem da rede
passiva de saida feita pelo simulador, que leva em conta o fator de qualidade finito do
capacitor de carga CL, e outros componentes parasitarios do transistor que tém
modelagem complexa, origem imprecisa, € sao inadequados para equacionamentos

compactos do circuito.

VDD

Rs

Vs RL

Figura 3.2 — Configuracao para simulacao do ganho de tenséo.
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Figura 3.3 — Ganho de tensao do LNA.
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Figura 3.4 — Ampliacao do ganho de tensao simulado na banda de interesse.

3.2.2 - Zin, S11 e S12

As medidas de impedancia de entrada Z,, indice de reflexdo na entrada Si1 e
isolacdo reversa Si» sdo obtidas através de simulacdo de parametros S. A configuracéo
para essa simulacdo é apresentada na Figura (3.5), e a metodologia é a seguinte: duas
fontes de sinal sdo conectadas ao circuito, uma na porta de entrada e outra na porta de
saida. As impedancias das fontes sdo ajustadas para o casamento com cada porta. Cada
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fonte é ativada de uma vez permitindo obter todos os parametros na matriz S, a poténcia

dos sinais gerados em cada fonte é P1 = -30 dBm e P2 = -20 dBm, e a frequéncia varia

de 2 GHz a

3 GHz.

VDD
PORTA 1

PORTA 2

Figura 3.5 — Configuracao para simulacao de parametros S.

A Figura 3.6 apresenta a impedancia de entrada, e seu o valor para 2,4 GHz é

Zn =50,5—j 7,0 Ohms através da simulacao. A curva teorica prevé Z,, = 54,7 — j10,9 e

em geral tem uma boa estimativa para a parte real, enquanto que a diferenca na parte

imaginaria deve-se principalmente a uma diminuicdo da capacitancia total no n6 de

entrada devido ao particionamento dos transistores.
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Equacéo (2.1)
—— - Simulagao
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X: 2.4e+009
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Figura 3.6 — Parte real e imaginaria de Z;,.

Nas figuras 3.7 e 3.8 aparecem as simulagdes para o indice de reflexdo na

entrada e a isolacdo reversa, respectivamente, e seus valores em 2,4 GHz sdo Sy,

23,18 dB e S;» = 31,02 dB. As divergéncias para S11 entre a curva tedrica, que fornece
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S11 = -18,9 dB, e a curva experimental ja eram esperadas tendo em vista os resultados

apresentados para a impedancia de entrada.

-16 T
— Equacéo (2.14)
— — - Simulagao

17 Lt

s, (dB)

X: 2.44009
Y:-23.18

1 1 1 1 1 1 1 1 1
21 22 2.3 24 25 26 27 2.8 2.9 3
Frequéncia (Hz) x10°

Figura 3.7 - indice de reflexdo na entrada, S;.
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Figura 3.8 — Isolacao Reversa, Si.

3.2.3 - Figura de ruido

Nas simulagdes para analise de ruido conecta-se uma fonte com poténcia P1 = -
90 dBm e resisténcia interna R1 = 50 Ohms a porta de entrada. A medida é feita sobre
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um resistor da ordem de 10" Ohms conectado & saida. A varredura em frequéncia ocorre
na faixa entre 2 GHz e 3 GHz. O esquema ¢é o da Figura 3.2. Os resultados aparecem na
Figura 3.9, com NF = 4,15 dB (F = 2,6) para a simulagdo em 2,4 GHz, valor um pouco
acima do encontrado para a curva que representa a equagao (2.27), da qual se encontra
F = 3,97 dB.

O excesso de ruido na saida do amplificador, além do esperado, tem algumas
explicacdes possiveis. A primeira diz respeito a todos os demais dispositivos ligados ao
transistor M1 que sao provaveis geradores de ruido, como o espelho de corrente e o
resistor de carga C. que ndo sdo componentes ideais. Outra fonte possivel sdo as
resisténcias de contato e de substrato que foram negligenciadas nos calculos, mas que
devem contribuir, mesmo que pouco, para o ruido total.
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Equagao (2.27)
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Figura 3.9 — Figura de ruido para o LNA.

De fato, uma analise dos dados numéricos no arquivo de relatério da simulacéao
mostra que cerca de 10% do ruido na saida é devido a outros componentes,
principalmente M5, M6 e M.

3.2.4 - Ponto de compressao de 1 dB

O ponto de compressao de 1 dB referido a saida, OP1dB, é simulado com uma

configuracdo semelhante a da Figura 3.2, mas nesse caso conecta-se a entrada do LNA



49

a uma fonte com frequéncia fundamental em 2,4 GHz e resisténcia interna Rs = 50 Ohms.
A curva extraida aparece na Figura 3.10, de onde se obtem que OP1dB = -6,7 dBm.

Figura 3.10 — Ponto de compressao de 1 dB.

A Tabela 3.3 agrupa os resultados obtidos com as simulagbes ao lado dos
requisitos de projeto e dos valores encontrados através dos calculos para algumas dos
parametros de desempenho do LNA.

Tabela 3.3 — Comparacao entre resultados e requisitos a 2,4 GHz.

Requisitos Célculos Simulagdes
Ganho de tensao (dB) 13 13,29 13,3
Z, (Q) 50 54,7 -j10,9 50,5-7,0
S11 (dB) -12 -18,9 -23,18
S12 (dB) 30 - 31,02
NF (dB) 3 3,97 4,15
OPg (dBm) -10 - -6,7
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E possivel notar que o requisito de figura de ruido nao foi atendido, como se
havia previsto. Quanto aos demais valores, os resultados estdo dentro das
especificacdes e a analise tedrica fez previsbes adequadas validando a metodologia
empregada.
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4 - LEIAUTE

Para o leiaute do LNA levou-se em conta limitagcdes e exigéncias do design Kkit,

assim como caracteristicas necessarias para execucdo das medidas experimentais em
RF.
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Figura 4.1 — Leiaute do LNA.

O leiaute completo do circuito aparece na Figura 4.1. Dentro da regido
pontilhada esta a area principal composta pelos componentes da Figura 2.1 mais os
capacitores de desacoplamento adicionados a entrada e saida, enquanto que as
estruturas fora dessa regido sdo os “pads” para polarizacdo, injecdo do sinal de RF e
medigao, perfazendo um total de dez.

A area total ocupada pelo leiaute é de aproximadamente A = 0,4 mm?, sendo
que a area ativa, que exclui os componentes necessarios para as medidas experimentais,
ocupa cerca de Auva = 0,08 mm?.

Todos os componentes do circuito ou foram gerados automaticamente pelo
design kit ou fazem parte da biblioteca da tecnologia adotada, e correspondem aos
modelos apresentados na Tabela 3.1 para as simulagdes.
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4.1 - “Pads”

O contato com os pads sera feito através de pontas de prova em uma probe-
station, ou estacao microprovadora. O uso da mesma é uma opcao no caso de circuitos
com alta sensibilidade a componentes parasitas, como € o caso em RF, ja que as
capacitancias e indutancias adicionadas ao circuito pelos pads convencionais e os micro
fios (bond wire) que os conectam aos pinos no encapsulamento sdo da mesma ordem de
grandeza dos componentes do circuito. Por exemplo, um bond wire com 2 mm de
comprimento e 25,4 um (1 mil) de didmetro tem as caracteristicas elétricas apresentadas
na Tabela 4.1.

Tabela 4.1 — Parametros elétricos para bond wire de 2 mm x 25,4 um [44].

Resisténcia (Q) 0,103
Indutancia (nH) 1,996
Capacitancia (fF) 0,122

Ha projetos que utilizam os bond wires para substituir os indutores do circuito [9],
e em casos praticos o projeto é feito para que a indutancia série do bond wire e a
capacitancia paralelo da cabeca do pad, o chamado bond pad, ressonem na frequéncia
de interesse [44]. Tais alternativas podem n&o ser convenientes quando ndo ha uma
caracterizacao de qualidade das caracteristicas elétricas das partes em questao.

Os pads utilizados, versdes reduzidas de pads convencionais, ndo necessitam
de protecao por nao estarem ligados a pinos externos como em circuitos encapsulados.
Estruturalmente sdo construidos com o empilhamento ao longo de sua area das quatro
camadas de metais do processo utilizado, sendo que no topo do pad abre-se uma janela
sem passivagao para permitir o contato elétrico com a ponta de prova. Varias vias de
contato entre os mentais sdo colocadas nesta regido permitindo que a interconexao do
circuito ao pad seja feita com qualquer tipo de metal.

A Figura 4.2 apresenta um esquema do pad utilizado, onde o quadrado externo
diz respeito as camadas de metais sobrepostas, o interno representa a janela de
passivacado, e os demais quadrados menores sdao as vias. Quanto a geometria, as
caracteristicas mais importantes dizem respeito as dimensbées da area de metal € da
abertura de passivagao, e devem estar de acordo com as necessidades das pontas de
prova disponiveis para medicdo. Pads ou aberturas muito pequenos podem impossibilitar

0 acesso ao circuito, além de dificultar a operacdo de posicionamento e danificar as
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pontas de prova. Para as pontas de prova disponiveis as dimensbes apresentadas na

Figura 4.2 sao suficientes.
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Figura 4.2 — Estrutura do bond pad.

A configuracdo ou arranjo dos pads é outra questao importante, e é definida pelo
tipo de sinal que se deseja medir ou alimentar o circuito. Para sinais continuos ou de
baixa frequéncia apenas um pad (denominado S, de Signal) é necessario e, portanto,
usa-se ponteiras com uma unica ponta de prova ou contato. No circuito da Figura 4.1 os
pads de sinal sdo os quatro pads inferiores alinhados horizontalmente.

Medidas precisas em alta frequéncia necessitam de configuragcdes mais robustas
e, usualmente, a escolha se da entre dois tipos: uma composta por dois pads, para
ponteiras com duas pontas de prova, denominadas GS (Ground — Signal) e outra
composta por trés pads, para ponteiras GSG (Ground — Signal — Ground).

Escolheu-se a configuracdo GSG, que €é mais popular pois diminui o
acoplamento parasita do contato de sinal S com o wafer através dos contatos de terra G.
Basicamente essa configuragdo permite um melhor controle dos campos elétrico e
magnético no entorno do contato de sinal [45], [46]. Na Figura 4.1 eles sdo os pads
alinhados verticalmente em dois pares de trés, a esquerda para a entrada de sinal no
circuito, e a direita para saida.

A necessidade de mais contatos em uma Unica ponteira impde distancias
especificas e alinhamento adequado entre os pads em uma configuracdo GS ou GSG.
Para a ponteira GSG disponivel, a distAncia entre o centro dos pads adjacentes é de 150
um. De uma maneira geral, no leiaute adotou-se essa distancia entre o centro de
quaisquer pads adjacentes, independente do tipo de ponteira. Além disso, alinhamento

de pads em colunas ou linhas tém uma distancia de 200 um ou mais em relagédo aos
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demais. Essas caracteristicas estdo dentro das especificacdes e possibilitam o acesso e
manipulacido com facilidade. A Figura 4.3 apresenta uma ampliacdo de parte dos pads

apontando essas distancias.

200 um 50 um

Figura 4.3 — Distancias entre pads adjacentes e alinhados.

Para eliminar a influéncia dos pads nas medidas, usualmente sdo adotados
métodos de calibracdo que replicam o leiaute original e substituem o circuito principal no
leiaute por padrdes do tipo open, short e thru (aberto, curto e através). A extracao
experimental dos parametros S, Z e Y do circuito com cada um desses padrées e uma
posterior manipulagdo algébrica dos resultados permite reduzir o efeito dos pads,
interconexdes e aparatos de medida no resultado final dos experimentos [44]. Isso foi
feito para o LNA e os leiautes aparecem na Figura 4.4. Infelizmente, esse método exige
muita area, e em um primeiro momento serdo usados os dados das simulacbes para

compensar os efeitos externos ao circuito principal.

SHORT OPEN THRU

Figura 4.4 — Estruturas para de-embedding: short, open e thru.

4.2 - Bloco principal

No bloco principal, 0 componente que mais consome area € o indutor. Apesar de
as dimensdes oficiais do mesmo serem 155 x 155 um, o anel de guarda e o metal
superior de prote¢cdo aumentam o tamanho para 268 x 255 um. Uma ampliagdo do
componente aparece na Figura 4.5. Como ja mencionado, o indutor faz parte da

biblioteca de componentes do design kit, com suas dimensdes e geometria predefinidas e
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Figura 4.6 — Detalhe do leiaute do LNA.
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Nas simulagdes foram utilizados dois modelos diferentes para os transistores do
circuito, modnrf para M1, e modn para os demais. Contudo, o leiaute dos transistores
MOS independe do tipo de modelo utilizado. A Unica diferenga reside no fato de os
transistores de RF, que utilizam o modelo modnrf, terem dimensdes fixas para a largura
de canal W de 5 um ou 10 um apenas, o que certamente deve-se a caracterizagao feita
unicamente para estas dimensdes. Isso implica que transistores com dimensdes maiores
que 10 um sejam estruturas multi-finger, com fingers de 5 um ou 10 um. De qualquer
forma os transistores foram particionados visando a melhor ocupagdo de area,
minimizacao dos efeitos das resisténcias de porta e reducdo das capacitancias parasitas.

Foram realizadas ainda verificagdes basicas do leiaute como DRC (Design Rules
Check) e LVS (Layout Versus Schematic), além de uma extracdo de parasitas (PEX —
Parasitic Extraction). A Unica diferenca entre o circuito extraido através do PEX e o usado
nas simulacées do esquematico foram as capacitancias parasitas dos pads. Os dados
obtidos serdo utilizados para compensar a influéncia dos mesmos nos resultados

experimentais através da interface de configuragdo dos aparelhos de medigao.
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5 - CONSIDERACOES FINAIS

Apesar de ndo atender a especificagdo de figura de ruido para o esquema de
modulacédo proposto pelo sistema VAEE, a topologia porta comum escolhida teve um
bom desempenho nos demais parametros e de acordo com a analise feita € uma opgao
mais adequada do que a configuracdo fonte comum para projetos que exigem baixo
consumo, baixo custo e operacdo em banda larga, podendo ser utilizada principalmente
em padrdes de comunicacdo que também operam na banda ISM em 2,4 GHz e tém
requisitos muito mais relaxados de figura de ruido como Zigbee ou Bluetooth.

O circuito apresentado em [24], [25] propde uma solucéo elegante para o projeto
de LNAs banda larga e sem o uso de indutores, explorando simultaneamente a
caracteristica banda larga de Z,, e o cancelamento de ruido para configuragdo porta
comum através de uma configuracao diferencial, além do baixo fator de ruido para
topologia fonte comum, e deve ser melhor estudado.

A consisténcia dos resultados tedricos comparado as simulagcées mostra a
viabilidade de se usar o modelo ACM para o projeto em alta frequéncia com uma
tecnologia como 0,35 um, na qual alguns efeitos de canal curto ja aparecem.

Ainda, é de grande importancia a experiéncia adquirida no projeto em RF
visando circuitos integrados, desde a parte tedrica com as figuras de desempenho
especificas da area e incorporacdo de novos conceitos e métodos, passando pelo
conhecimento e familiarizagdo com os metodologias e programas de simulacdo para RF,
como o ELDO RF e o ADS, a utilizacdao do design kit da AMS com componentes e
modelos devidamente documentados, e o desenvolvimento do leiaute baseado nas
necessidades experimentais. Necessidades estas que contribuiram para a busca e
aquisicdo de equipamentos essenciais para radio frequéncia, como um analisador de
redes, um analisador de espectro e uma probe station.

Como perspectiva de trabalhos futuros ha a verificacdo experimental do projeto,
modificagbes visando melhor desempenho, inclusdo no projeto do gerador de corrente
especifica [32], [33] tornando gms, € portanto Z;,, independente da temperatura, e testes
com o misturador desenvolvido paralelamente. De forma mais ambiciosa, ha a
possibilidade do estudo de sua incorporacdo em um estagio completo de RF em um
receptor a ser projetado pelo préprio laboratério, o que apesar do grande desafio técnico

seria de imenso valor tedrico e experimental.
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