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RESUMO

O foco deste trabalho é a andlise e o projeto de um receptor super-
regenerativo voltado para aplicacdes biomédicas. Primeiramente, apresenta-
se a fundamentagdo tedrica da recepgdo super-regenerativa e, em seguida,
mostra-se um circuito projetado segundo essa arquitetura, a qual incorpora
um amplificador de baixo ruido, um oscilador e um detector de envoltoria,
além de um conversor balanceado-desbalanceado entre estes dois tltimos. O
projeto demonstra a vantagem dessa técnica para projetar receptores de baixa
poténcia e elevada sensibilidade. Como o oscilador tende a ser o circuito com
maior consumo elétrico em um receptor super-regenerativo, esta dissertacdo
também apresenta uma técnica de projeto de osciladores para aplicacdes
de baixa poténcia. O circuito € baseado no classico oscilador Colpitts de
porta comum com uma segunda fonte de realimentacdo positiva, a qual é
fornecida por uma degeneracdo indutiva de porta. Esta técnica diminui a
transcondutancia requerida para originar as oscilagdes, o que faz com que
seja possivel reduzir a corrente de polarizacdo e, consequentemente, 0 con-
sumo de poténcia. Um protétipo foi produzido em uma tecnologia CMOS
padrdo de 0,18 um para servir de prova de conceito. Simulagdes pds-leiaute
demonstraram uma frequéncia de oscilacdo de 2,5 GHz com um ruido de
fase de -112.9 dBc/Hz a uma frequéncia deslocada de 1 MHz da portadora,
consumindo 124 uW a partir de uma tensdo de alimentag@o de 0,575 V.

Palavras-chave: Aplicacdes biomédicas. Receptores super-regenerativos.
Receptores de baixa poténcia. Osciladores altamente eficientes. Técnica de
dupla realimentacdo.






ABSTRACT

The goal of this work is the analysis and the design of a super-regenerative
receiver aimed for biomedical applications. Firstly the theoretical foundation
of the super-regenerative reception is presented and afterwards it is shown
a circuit designed according such an architecture, which incorporates a low-
noise amplifier, an oscillator, and an envelope detector, besides a balanced-
to-unbalanced converter between the last two. This project demonstrates the
advantage of that technique to design low-power and high-sensitivity recei-
vers. Since the oscillator tends to be the circuit with the highest power con-
sumption in a super-regenerative receiver, this dissertation also presents an
oscillator design technique for low-power applications. The circuit is based
on the common-gate Colpitts oscillator with additional positive feedback pro-
vided by an inductive gate degeneration. This technique decreases the requi-
red transconductance to start-up oscillations, which makes possible to reduce
the bias current and hence the power consumption. A prototype was designed
in a standard 0.18 um CMOS technology as a proof of concept. Post-layout
simulations present an oscillating frequency of 2.5 GHz with a phase noise of
-112.9 dBc/Hz at a 1 MHz offset frequency and consuming 124 uW from a
0.575-V supply voltage.

Keywords: Biomedical applications. Super-regenerative receivers. Low-
power receivers. Highly-efficient oscillators. Double feedback technique.
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1 INTRODUCAO

E cedico que as avancadas tecnologias de comunicacio sem fio e de
curto alcance, nas ultimas décadas, t€ém propiciado novas oportunidades para
os sistemas de interconexdo, tais quais as redes de sensores sem fio (WSN)
e as redes pessoais (PAN). Essas redes possuem muitas aplicagdes em poten-
cial, estendendo-se do diagndstico clinico a0 monitoramento da vida animal.

Os nés dessas redes sdo necessariamente simples e altamente integra-
dos, de tal sorte que possam ser produzidos em massa a fim de depreciar os
custos de fabricacdo. Outra caracteristica importante e, por vezes, impres-
cindivel para esses dispositivos, € a baixa dissipag@o de poténcia, visto que o
excesso de volume da bateria tende a fazer com que produtos nao se tornem
atrativos em termos mercadolégicos. Outrossim, o desenvolvimento de redes
de sensores de curta duragdo € inadmissivel, levando em conta que as despe-
sas com a sua manuten¢do seriam majoradas em demasia. Observa-se, ainda,
a aplicagdo de comunicagdo sem fio de alta eficiéncia de poténcia na robdtica
e na automacao residencial, ressaltando-se que a sua utilizag@o ndo se esgota
nos temas aqui citados.

Os ndés das redes referidas possuem sensores para captar sinais do
meio externo, tais como temperatura, pressiao e taxa de glicose. Inclusive,
dependendo de sua aplicagdo, também apresentam atuadores que tém a in-
cumbéncia de enviar estimulos a uma determinada parte do ambiente em que
se encontram. Outro elemento fundamental desses nds sensores € o trans-
ceptor, um dispositivo de comunica¢do sem fio que combina as atribuicdes
de transmissdo e recep¢do, o qual fornece o elo entre os nds espacialmente
distribuidos.

Por ser indesejdvel o fato de se precisar trocar a bateria, o tempo em
que o dispositivo permanece ligado (on time) deve ser minimizado para evi-
tar o desperdicio de energia. Visando alcancar esses objetivos, a arquitetura
do transceptor deve ser otimizada para que o consumo elétrico seja reduzido,
bem como o periodo no qual o circuito estd ativado. O transceptor precisa
ser robusto e independente de alimentacdo externa. De fato, uma das caracte-
risticas primordiais de sensores para redes corporais (BAN) € a sua operacio
autdnoma, e a andlise do balango de energia de um n6 sensor evidencia que o
transceptor € o bloco que mais demanda energia.

As redes corporais sem fio (WBAN) s@o usadas para comunicacio en-
tre nds sensores que operam sobre o corpo humano, dentro dele e em seu
entorno, com o fito de monitorar parametros e movimentos vitais. Suas apli-
cacgdes a cendrios médicos, tais como a eletroencefalografia (EEG) ou a ele-
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trocardiografia (ECG), ressaltam os beneficios oriundos de progressos tecno-
16gicos.

Os radios para esses dispositivos podem utilizar a banda de Servigos
de Comunicacgdes de Implantes Médicos (MICS), uma banda nio licenciada
de 402 a 405 MHz, criada pela Comissdo Federal de Comunicacdes (FCC)
dos Estados Unidos para dispositivos médicos implantados, cujo propésito é a
comunicagdo de dados . A regulamentacao, no Brasil, fica a cargo da Agéncia
Nacional de Telecomunicagdes (ANATEL) . A banda de 3 MHz € dividida
em dez canais, em que cada um ocupa 300 kHz. Essa faixa é escolhida,
essencialmente, porque a caracteristica de propagagdo do sinal em um corpo
humano em 400 MHz apresenta um melhor desempenho no que se refere a
atenuacao do sinal do que em outras bandas frequenciais disponiveis, como
ocorre com as bandas industriais, cientificas e médicas (ISM), em 900 MHz
ou 2,4 GHz. O plano da banda MICS permite comunica¢do de RF entre um
implante médico e uma estacdo de base que estd a até dois metros de distancia,
dando aos pacientes a possibilidade de se movimentarem livremente enquanto
sa0 monitorados.

Considerando que o corpo humano € um ambiente de excelente regu-
lacdo de temperatura e o padrdao MICS exibe especificacdes flexiveis quanto a
poténcia de saida e a estabilidade de frequéncia, verifica-se a oportunidade de
se utilizar arquiteturas simplificadas de transceptores, mais eficientes ener-
geticamente do que aquelas comumente empregadas em outras aplicacdes,
como ocorre com o receptor super-heterédino ou homdédino.

Ao mesmo tempo em que ¢ fundamental que o implante consuma o
minimo de poténcia para preservar a vida da bateria, a estagdo de base corres-
pondente € livre para consumir muito mais poténcia. Tal observagao possibi-
lita que as atribui¢des mais complexas sejam transferidas do implante para a
estacdo de base.

Taxas de dados tipicas para aplica¢des médicas normalmente sdo me-
nores do que 20 kb/s, embora, atualmente, um bom gerenciamento de po-
téncia, associado a uma pequena razao ciclica entre 0 modo de operagdo e
o modo de repouso, possa diminuir consideravelmente o consumo médio de
corrente. Por essa razdo, uma largura de banda da ordem de 100 kHz se mos-
tra util para esse tipo de aplicacdo.
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1.1 ESCOPO DO PROJETO

A arquitetura mais usada em receptores de RF € a super-heterddina,
baseada na mistura de frequéncias com o objetivo de transladar o sinal de
entrada para uma frequéncia intermedidria (IF), permitindo, assim, um pro-
cessamento mais simples. Embora tal receptor ofereca um 6timo desempenho
em termos de sensibilidade e seletividade, isso ocorre a custa de um elevado
consumo elétrico, decorrente de um grande nimero de componentes. Logo,
tal complexidade dificulta a total integracdo dessa topologia numa mesma
pastilha de silicio, o que, no entanto, reduziria os custos, a area ocupada e a
poténcia dissipada. Para solucionar tais inconvenientes, € preferivel usar uma
arquitetura de conversido direta (homdédina) ou de baixa IF. A topologia homo-
dina, a mais simples entre as op¢des citadas, permite que a frequéncia de RF
seja transladada diretamente para a banda bésica, eliminando a necessidade
de rejei¢do de imagem. Entretanto, tal arquitetura apresenta o inconveniente
de ser suscetivel a um desvio DC que degrada o limite superior da faixa di-
namica, com maiores restricdes no que concerne a intermodulagdo de ordem
par, embora a filtragem seja menos restritiva.

A técnica de super-regeneragdo, inventada por Armstrong em 1922,
consiste em uma forma de implementar um amplificador de alto ganho atra-
vés de realimentacgdo positiva e permite a implementacdo de uma arquitetura
apta a cumprir os requisitos previamente mencionados, sendo usualmente as-
sociada a um esquema de modulacdo OOK que, embora seja mais vulneravel
a sinais interferentes, ¢ mais simples do que as arquiteturas anteriormente
referidas, exigindo, portanto, operagdes de menor complexidade.

Com a utilizagdo de realimentagdo positiva, deixando o circuito propo-
sitalmente instavel durante periodos alternados, o circuito consegue ampliar,
concomitantemente, o ganho e o fator de qualidade (Q) do sistema. Assim,
um tdnico tubo a vacuo pode fornecer um ganho elevado e uma estreita lar-
gura de banda, possibilitando uma boa sensibilidade e seletividade. Além do
mais, a demodulagdo do sinal amplificado € factivel ao se explorar a nao li-
nearidade do tubo. De fato, o receptor super-regenerativo (SRR) se revela a
solu¢do mais econdmica quando se almeja uma excelente sensibilidade com
um nimero minimo de dispositivos ativos [3]. Inclusive, Armstrong usou so-
mente duas valvulas triodos em um de seus radios super-regenerativos para
conseguir um ganho superior a 50.000 [4]. Destarte, percebe-se que o ganho
elevado e a simplicidade dessa técnica prometem um baixo consumo elétrico
e uma pequena drea de circuito.

O grupo de pesquisa em que este trabalho se encontra inserido, a saber,
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o Grupo de Pesquisas em Radiofrequéncia (GRF) da Universidade Federal de
Santa Catarina (UFSC), tem como 4rea de atuacdo as WBAN, com enfoque
em suas aplicacdes médicas. Nesse contexto, esta dissertagdo apresenta o
projeto de um receptor super-regenerativo integrado em tecnologia CMOS de
130 nm para operar na banda MICS. O foco principal do presente trabalho é
ndo apenas a minimizacao do custo de energia, mas também a busca pela ma-
nutencdo da sensibilidade do receptor em um nivel satisfatério. Pretende-se,
também, expor a implementacdo de um oscilador de RF de ultrabaixo con-
sumo DC, projetado em um processo CMOS de 180 nm, fazendo uso de uma
técnica especial para economizar poténcia, a qual consiste em uma dupla re-
alimentacdo positiva (DFT). Tal circuito tem o objetivo de servir como prova
de conceito e funciona na faixa ISM centrada em 2,4 GHz, por conta da de-
preciac@o do fator de qualidade de indutores integrados em 400 MHz, o que
ofuscaria as vantagens da técnica. Portanto, este trabalho tenta aportar duas
diferentes contribui¢des para a drea de circuitos eletronicos de RF.

1.2 ORGANIZACAO DO TRABALHO

Este trabalho serd organizado de forma que, no capitulo 2, serd forne-
cido o embasamento matemadtico sobre o principio super-regenerativo, com a
derivacdo das mais importantes férmulas e pardmetros caracteristicos, o que
pretende proporcionar uma fundamentacdo sélida que auxiliard o desenvolvi-
mento do projeto pratico.

Em seguida, o capitulo 3 descrevera os circuitos de RF projetados,
que incluem um amplificador de baixo ruido (LNA), um oscilador super-
regenerativo (SRO), um conversor balanceado-desbalanceado (balun) e um
detector de envelope (ED). Os demais elementos, como fontes de polarizacio
e o gerador do sinal de quench, permanecerao fora do chip, no lado externo.

O capitulo 4 apresentard a técnica de dupla realimentag@o positiva,
que possui o intuito de diminuir a poténcia necessaria para iniciar e man-
ter as oscilacdes de um oscilador LC de RF, contribuindo para minimizar o
consumo DC desse circuito, que € o verdadeiro nicleo dos receptores super-
regenerativos.

No capitulo 5, destacar-se-ao os pontos mais relevantes do presente es-
tudo, sintetizando os resultados da pesquisa e discutindo as possiveis direcdes
para trabalhos futuros.
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2 RECEPTORES SUPER-REGENERATIVOS

2.1 TEORIA DA RECEPCAO SUPER-REGENERATIVA

O receptor super-regenerativo, concebido por Edwin Howard Arms-
trong, foi divulgado a comunidade cientifica no ano de 1922 [3]. Em um
primeiro momento, tal circuito encontrou vasta utilizagdo, sendo empregado,
até os idos da década de 1950, em circuitos com valvulas a vacuo. Nao obs-
tante, a inven¢do do receptor super-heterédino, de certo modo, proporcionou
a sua derrocada, caindo progressivamente em esquecimento, uma vez que
aquele exibia uma melhor seletividade [5]. No entanto, na década de 1990,
ele voltou a receber a atenc@o de pesquisadores devido ao seu forte apelo
para aplicacdes que requerem baixo custo, diminui¢do de tamanho e reduzido
consumo de poténcia, como € o caso das redes de sensores sem fio [6].

Embora seja um dispositivo razoavelmente simples no que se refere
a quantidade de componentes, a modelagem da recep¢do super-regenerativa
consiste numa tarefa drdua e complexa, especialmente por se tratar, a rigor, de
um sistema dindmico variante no tempo e nao linear. Historicamente, a ana-
lise no dominio do tempo tem sido a principal forma de abordar o problema.
Em |5/ uma ampla teoria do receptor super-regenerativo operado no modo
linear € exibida, bem como férmulas sdo derivadas para as principais propri-
edades do receptor. Ademais, é apresentada uma breve discussdo acerca da
questdo da origem do ruido nesse circuito, que é modelado como um tanque
RLC paralelo com uma fonte de corrente, a qual representa o sinal externo.
J4 o trabalho exposto em [7| desenvolve um estudo analitico baseado em um
diagrama de blocos genérico e considera uma maior variedade de sinais de en-
trada, possibilitando a obtencdo de resultados que podem ser particularizados
para implementacdes especificas. Este dltimo artigo se tornou a referéncia
mais citada no tocante ao tratamento matematico. 8| apresenta um modelo
no dominio da frequéncia para estudar amplificadores super-regenerativos,
empregando-o para calcular a taxa de erro de bit (BER) e a sensibilidade de
um receptor OOK.[Qlenfatiza a andlise do sinal de guench e propde um projeto
6timo para ele, permitindo uma sele¢do independente do ganho do receptor,
da largura de banda a 3 dB e da frequéncia mdxima de quench. Tdpicos
particulares podem ser encontrados em|10, que estabelece relagdes analiticas
para a sensibilidade e a seletividade de receptores super-regenerativos, en-
quanto em (11! é feito um estudo detalhado do ruido, fornecendo expressdes
para a relag@o sinal-ruido (SNR) em comunicacdes de banda estreita e banda
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Oscilador
de quench

Figura 2.1: Diagrama de blocos do receptor super-regenerativo.

larga. Finalmente, |12| propde um novo paradigma para a andlise do SRR,
modelando o sistema como um filtro com moduladores na entrada e na saida
e permitindo, por consequéncia, que 0 seu comportamento possa ser visto a
partir de conceitos da drea de processamento de sinais ao invés de abordagens
no dominio do tempo.

Neste capitulo, abordar-se-do os principais conceitos relacionados ao
funcionamento dos SRR, especificamente quanto ao chamado modo de ope-
racdo linear no estado controlado por inclinag@o, nocdes estas que serdo de-
talhadas nas préximas secdes. Basicamente, reproduz-se parte dos resultados
expostos em 7

2.1.1 Diagrama de blocos do receptor super-regenerativo

Na figura[2.1] vislumbra-se um diagrama de blocos do receptor super-
regenerativo, incluindo também a antena, que fornece a tensdo de sinal vgg(¢).
Embora o bloco de entrada do SRR seja representado por um amplificador de
baixo ruido, ele serve, prioritariamente, para isolar a antena do oscilador,
atuando como um amplificador de isolacdo, de maneira a evitar interferéncia
em sistemas vizinhos. A partir da figura, verifica-se que esse componente
funciona como um amplificador de transadmiténcia, uma vez que converte a
tensdo de sinal da antena em corrente, igr (7). Outrossim, ele também pode
vir a ser util para fazer a adaptag@o de impedancia e minimizar o impacto do
ruido do conjunto.

O oscilador super-regenerativo, principal bloco do receptor, € mode-
lado como uma rede seletiva em frequéncia, simbolizada por um filtro passa-
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Figura 2.2: Sinal de entrada de RF, funcio de amortecimento e saida do SRO.

t

banda na figura[2.1] que é realimentada através de um amplificador de ganho
variavel, controlado por um gerador de baixa frequéncia, o chamado oscila-
dor de guench, de periodo T;,. Assim, para obter a filtragem e a amplificagdo
de sinais fracos, o circuito explora a resposta transiente de um oscilador in-
termitente, o qual alterna o seu estado entre estdvel e instdvel de acordo com
o sinal de quench, de tal sorte que surge uma série de pulsos de RF, formando
vo(t). O principio de operagéo do SRO ¢ exibido na figura em que é
evidenciada a diferenca entre as oscilagdes que decorrem da presenca de um
sinal de RF na entrada e aquelas que se devem ao ruido.

O detector de envoltdria, o qual é representado por um diodo, obtém o
envelope do sinal de RF e produz a tenséo vg (¢), porquanto o sinal modulante
de entrada pode ser recuperado ao se obter a média do envelope dos pulsos de
RF, e o filtro passa-baixas remove as componentes do guench, preservando
as modulantes e originando v (z), que consiste na informagdo digital. Essa
¢é a configuracio para aplicagdes que operam com banda estreita, dado que o
filtro passa-baixas € substituido por um comparador para implementagdes de
banda larga.
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Figura 2.3: Circuito para modelagem do oscilador super-regenerativo.

Obversa-se que receptores super-regenerativos apresentam dois dife-
rentes modos de operagdo, a saber, o linear e o logaritmico. No primeiro, as
oscilagdes do SRO ndo atingem a amplitude de regime permanente. Assim, o
pico da amplitude de v, (¢) possui uma relagdo proporcionalmente linear com
a amplitude de excitagdo de RF na entrada. Ademais, o valor miximo tende
a ocorrer no mesmo instante de tempo para diversas intensidades de estimulo
de entrada. Em contrapartida, na operacao logaritmica, a ndo linearidade do
amplificador de realimentagdo produz um mecanismo de saturacio que leva
as oscilagdes ao equilibrio de amplitude, embora sejam diferentes os instantes
em que o valor de regime € atingido. A distin¢do entre as diversas poténcias
de RF se d4 através da diferenca de duracao dos pulsos, visto que maiores ex-
citacdes de RF levam ao aparecimento mais rapido de oscilagdes. A duracdo
destas é, logaritmicamente, proporcional ao sinal de RF de entrada [7]].

2.2 DERIVACAO DAS FORMULAS BASICAS

A figura [2.3] apresenta um circuito equivalente que serve para carac-
terizar um oscilador super-regenerativo. Trata-se de um tanque ressonante,
formado pelo indutor L e pelo capacitor C, em paralelo com um gerador de
corrente, igp(t), simbolizando o estimulo de entrada, e com uma condutincia
negativa varidvel, que é dada por —G,,(¢), além de uma condutincia Gy, que
serve para representar as perdas totais do conjunto. Para o circuito RLC, com
R = 1/Gy, estabelecem-se alguns pardmetros de interesse: @y é a frequéncia
angular de oscilagdo, calculada como @y = 1/v/LC; Zy é a impedancia ca-
racteristica, fornecida pela formula Zy = /L/C; Qp é o fator de qualidade
quiescente, dado por Qp = 1/(wyGoL); e {y é o fator de amortecimento qui-
escente, que vale §o = 1/(2Q).

De posse dos pardmetros previamente definidos, o comportamento do
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Figura 2.4: Conduténcia total do tanque ressonante.

sistema mostrado na figura[2.3]é descrito pela seguinte equagéo diferencial:

2 .
- CG‘);"O ire (), (1)

o (1) + 200 (1) 0 (1) + [ @ +2a08 (1) vo (1)

Gy — 2wyC

dem, respectivamente, ao fator de amortecimento instantaneo e a condutancia
variante no tempo do tanque ressonante. Formas de onda tipicas de G(¢)
sdo mostradas na figura 2.4 A figura representa o estado de opera-
¢do controlado por inclinagdo, em que € lenta a passagem da funcdo de um
valor positivo para um negativo e vice-versa. Por outro lado, a figura
apresenta a curva de um receptor super-regenerativo que estd funcionando no
estado controlado por degrau, em que a transicdo entre valores positivos e
negativos € abrupta [13].

A equacdo () é uma equagdo diferencial ordinéria linear de segunda
ordem com coeficientes varidveis. Para solucioné-la, pode-se utilizar o mé-
todo da redugdo de ordem, mas este requer que seja conhecida, pelo menos,
uma das solugdes linearmente independentes da equagcdo homogénea corres-

em que §(t) =& [l - G’"(t)} = S0 G(t)= Gy — Gy (t), que correspon-
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pondente, qual seja:
o (1) + 2608 (1) o (1) + | @ +2a0d (1) vo (1) = 0. @

t
Uma solugéo de (2)) € da forma ¢ (r) = 0?7 e e somente se, p(t)
satisfizer a equacdo de Riccati [14]:

io(r) = — (0 +200l (1)) —260C (w0 () V3 (). O

A equacdo de Riccati € ndo linear, o que, historicamente, motivou a
busca por uma alternativa simplificada, que consiste em uma expressdao com
coeficientes constantes [7]]. Tal proposta € ilustrada a seguir.

2.2.1 Solucao simplificada da equacio diferencial

Para encontrar a solugdo geral de (I, precisa-se obter, primeiramente,
a solugdo de (@), vou(t), e, posteriormente, uma solugéo particular de (I)),
vop(t).

O procedimento padréo para encontrar voy () consiste em efetuar uma
mudanga de varidvel, de sorte a eliminar o termo de primeira ordem. Dando-
se prosseguimento a esse raciocinio, faz-se [3l:

von(t) = y(t)F (1), 4

rt
- T)dT . ~ .
emque F(t)=e @ Jy S Deriva-se a expressdo acima duas vezes, suces-
sivamente, e substituem-se as equagdes resultantes em (2), o que fornece:

§(t) + @p (1 —C2<t)+ii>)y(t) =0. )

Para que o oscilador super-regenerativo opere adequadamente, por
consideragdes praticas, a frequéncia de oscilagdo de RF precisa ser muito
maior do que a do gerador de quench, de maneira que se pode inferir que

‘C (t)‘ < @y, o que significa que G(¢) varia muito mais lentamente do que a

excitacdo de RF. Ademais, a necessidade de uma maior seletividade impde
que o fator de qualidade instantdneo do tanque ressonante, Q(r) = 1/(2(r)),
seja mantido razoavelmente elevado. Consequentemente, a equagéo (3)) pode
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ser simplificada para:
() + @gy(t) = 0. (6)

A solucdo da equacio anterior é:
Ye(t) = e/ 4 cre TN = ¢ cos (wyt) + c sen (o) , @)

em que y. € a funcdo complementar e cll ,C1, c,2 e c3 sdo constantes que depen-
dem das condicdes iniciais [15]. Supondo que sejam conhecidos os valores
de y.(0) e y.(0), verifica-se que ¢; = y.(0) e ¢ = y.(0) /. Substituindo tais
expressdes em (@), conclui-se:

von(t) = [yC(O) cos(mot) + yﬁ)) sen(a)ot)] ¢k S0t (8)

Para simplificar a equagdo (), pode-se definir a constante complexa
Von, dada por:

1 Yc(0)
Von = = |ye(0) — . 9
on= 3 {y 0)—J o ©)
Com tal consideragdo, faz-se:
von(t) = 2¢~ W SRR [y, pionr] (10)

A partir da andlise da expressao acima, infere-se que a resposta natural
do oscilador super-regenerativo € um sinal senoidal com frequéncia @y e de-
caimento ou crescimento exponencial, a depender da integral da condutancia
total: o comportamento do envelope serd decrescente quando ela for positiva,
mas crescerd em caso contrario.

Uma vez encontrada a resposta de entrada nula, parte-se para a so-
lucdo particular da equacdo completa, que pode ser obtida pelo método dos
coeficientes indeterminados ou pela variacdo de parametros [15)]. Adotando
o segundo, que € mais abrangente, pode-se escrever:

vop (t) = ur (1) v1 (1) +uz (1) v2 (1), (11

em que v; (t) e v2(f) sdo as duas solucdes linearmente independentes da
- t
equagdo homogénea correspondente, a saber v; () = cos (wpt) e @ Jy $(7)d

e vy (1) = sen(aot) ek LT ¢ as fun¢des indeterminadas ug (7) e up (¢)
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sdo conhecidas ap6s a resoluc@o do seguinte sistema:

iy (E)vi () +ia () v2 (1) = 0

O @)+ i) = 20 (12)

Resolvendo para i (¢) e i (¢) e depois integrando, tem-se:

! T
u (t) b / ixF (7)sen (wo7) ™I C AP g
GO n
t T
w (t) 2% i () cos (o) e™In A% g (13)
0Jn

Substituindo a expressdo de u; (¢) e up () em (I1I) e efetuando opera-
¢Oes intermedidrias, chega-se a:

vo,,(t):2%(“’”(gc dl/{ irr (T )e“")f“(l)dksen[wo(t—r)]dr. (14)
1

Como vo(t) =von(t) +vop(t), a solugdo geral de (I)se torna:

vol(t) = [C(O)cos((x)ot)—&—yca()(())>

1 4 . T
+ z@e*a’ofomwL / irr (7)€ 0 S gen [ay (1 — 7)) d 7.

3l

sen(a)ot)} —ay [}, {(t)dT

A expressdo acima pode ser reescrita assim:

vo(t) = VuKp(t)cos (oot + @)
+ 2é° p(t) / irr(T)s(T) sen [y (t — T)] dT, (15)
I
emque p(t)=e @ I Edh ¢ envelope normalizado da saida do SRO, K, =

3 1 .
e~ Jo" EA)dA ¢ o ganho super-regenerativo, s(r) = e® oS24 ¢ 4 curva de
sensibilidade e Vj, e ¢, s@o relacionados ao mddulo e a fase, respectivamente,

= \[32(0)+2(0) /@3 /2 LVo =

da constante complexa Vp, ou seja,
arctan [y (0) / (@oye (0))].

Curvas tipicas de s(7) e p(t), a serem explicados detalhadamente nas
préximas se¢des, podem ser vistas nas figuras[2.5(a)|e[2.5(b)| para o estado de
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(a) Estado controlado por inclinagéo.

T

(b) Estado controlado por degrau.

Figura 2.5: Curvas da condutéincia do tanque, sensibilidade e envelope.

operagdo controlado por inclinacdo e por degrau, respectivamente [[13]].
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2.2.2 Resposta a um pulso de RF

Nesta secdo, efetua-se o estudo da resposta do SRO em duas situa-
¢oOes diferentes: inicialmente, quando a excita¢do estd sintonizada na mesma
frequéncia de ressondncia do tanque RLC e depois quando ela estiver em
uma frequéncia qualquer. Em ambos os casos, admite-se que o pulso de RF
na entrada, de amplitude de pico Igr e envelope normalizado p.(t), existe
unicamente dentro do intervalo entre 7] e t; e que é expresso como [7]:

iRF(l‘) :IRF[?C([)COS(COI+(P). (16)

Focando-se exclusivamente na analise da influéncia do sinal externo,
toma-se vo,(t) = 0 e, consequentemente, vo(t) = vop(t). Calcula-se, em
seguida, a derivada da excitacdo:

irF (t) = IF [pe(t) cos (0t + @) — wp.(t) sen (@t + §)]. (17)

Normalmente, na pratica, p.(t) ¢ uma funcéo de baixa frequéncia, al-
ternando, inclusive, entre 0 e 1 para uma modulagdo OOK. Assim, |p.(t)]| <
0p.(t) e a expressdao pode ser aproximada por:

irF(t) ~ —Irr ®p,(t) sen(®t + ¢). (18)

Pela substitui¢éo da equagdo (I8) em (I3)), constata-se:

vo(t) = —21Rpa)é Kp(t /pc (t)sen(@T+ ¢)sen[my (t —7)]d7.
19)
Desenvolvendo a expressao anterior, tem-se:
_ %o ’
volt) = lro g Kiplt) / pe()s(%) cos [(@ — wy) T+ @t + 9] d
/pc 7)cos [(®+ )T — a)ot+¢]dr} (20)

Para simplificar a equag@o acima, pode-se desprezar a componente
relativa ao cosseno de alta frequéncia, ® + @y, pois o seu valor € muito menor
do que o da integral de baixa frequéncia, o que decorre do fato de que s(t),
bem como p.(t), é uma func¢do que varia muito mais lentamente do que a
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oscilacdo de RF. Portanto, escreve-se:

VO<Z‘) ~~ IRng Ksp()

x /pc( )s(7)cos[(@— o) T+ ot +9]dr.  (21)

Separa-se a integral restante em duas, de modo que:

Q

Irrd— o Kp(t)

vo(t) Go

X

{ [ pe(®)5(0)c0s (0 - ) 7+ avt + 9]z

t

S RCECENCE wo)7~'+w()t+¢]d’5} 22)

A segunda integral pode ser descartada, porquanto o SRO € realmente
sensivel ao estimulo de entrada durante o periodo de sensibilidade, que € o
intervalo [t,1, 7] nas figuras e Fora dele, os valores da curva de
sensibilidade sdo insignificantes e, entdo, a drea do produto p.(¢)s(t) é muito
maior na primeira do que na segunda integral. Logo, a equagéo (22)) se torna:

volt) ~ IRFw%KYp(t>

g5

X De(7)s(7) cos [(wrr — @y) T+ wopr + @] dT. (23)

J
Deve-se salientar que a equagdo (23) ndo se sustenta para t < f;, isto
¢, antes do encerramento do periodo de sensibilidade.
Na situacdo em que a entrada do receptor ¢ um pulso com a portadora
sintonizada com a frequéncia de ressonancia do tanque, ou seja, ® = @y, a
equagio se torna:

(5]

gwoKsP()COS(wotJr(P) “pe@steran. e

Vo( ) =~ I RF
Esta tltima equag@o pode ser reescrita da seguinte maneira:

K, K,
vo(?) :IRFTOP(I)COS(Q)()I+¢)7 (25)
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em que K, = {omp /712 pe(7)s(7)dt é tradicionalmente chamado de ganho re-
generativo. Ademais, identifica-se K = K,K;/Gy como a amplificacdo de
pico. Ainda, define-se o fator Ky, o ganho passivo, como o inverso de Gy, isto
é, Ko = 1/Gy, sendo entendido como a amplifica¢do da rede seletiva em ay.
Tal fator simplesmente converte uma corrente de entrada em uma tensdo de
saida. Portanto,

vo(t) = IrpKp(t) cos (ot + @) . (26)

A equagio (26) evidencia que o circuito responde a uma entrada sin-
tonizada com um sinal oscilatério de frequéncia @y e formato de pulso p(),
diretamente proporcional a excitagdo através do ganho K.

Com o intuito de avaliar a resposta do SRO a um estimulo de frequén-
cia arbitrdria, reescreve-se a equagdo (23) como:

&

volt) = Irr® > Kipl1)
0
< s [ posimelte- el
I
C e®
= lkro g Kp(t)
. ; |
x R |:ej(w0t+¢>/zpc(f)s(f)e](m_wo)rd’[] . (27)
I

Em razdo de p. (t) s6 existir dentro do intervalo [t],%,], a resposta as-
sume a forma de

Vo(l) ~ IRFCO%KYP(Z‘)S{ |:€j(w0f+¢)l[/* ((D — (D()):|

= IRFwé—‘;Ksp(rm [l (@— @) ellnsox2v (-] og)

em que emprega-se a funcdo complexa y(®), definida a seguir:
v@) = F (o050 = | [~ pesweal oo
Por fim, a equacido (28) resulta em:

vol(t) = IRFa)é—ZKSp(t) |w(w— op)|cos(wpt+¢ — Zy (0 —axn)). (30)
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A equacdo significa que a resposta frequencial de um oscila-
dor super-regenerativo é aproximadamente igual ao conjugado complexo da
transformada de Fourier da curva de sensibilidade para p.(t) = 1, o que é
valido para entradas cuja frequéncia nao difere excessivamente de ay.

Outra forma de analisar a resposta frequencial é empregar mais uma
fun¢do complexa, H(®), dada por[7:

H((D)— BW(CO—(OQ)

— 31
™ w(0) Gl

Logo, efetuando as operacdes algébricas apropriadas, obtém-se a ex-
pressdo para a saida do SRO:

vo(t) = IgpKp(t) |H(®)|cos (ot + ¢ + ZH (@)). (32)

Por conseguinte, nesta segunda perspectiva, a resposta frequencial do
SRO é determinada por H(®), que pode ser entendida como um equivalente
passa-banda da resposta passa-baixas, ¥ (®), o qual estd centrado na frequén-
cia ressonante, (.

2.3 PARAMETROS FUNDAMENTAIS DO RECEPTOR

Dando prosseguimento a andlise, esta se¢do explica, em linhas gerais,
o significado dos parimetros e funcgdes caracteristicos do receptor.

2.3.1 Ganho direto

Uma vez que € definido como 1/Gy, o fator Ky, para a ﬁgura con-
siste tdo somente na resisténcia paralela de perdas do tanque RLC tradicional,
sendo o valor da sua funcdo de transferéncia especificamente na frequéncia
de ressonancia.

2.3.2 Curva de sensibilidade

Em termos praticos, a curva de sensibilidade quantifica a inerente ope-
racdo de amostragem do SRO sobre o sinal de entrada em 0Os. Com efeito,
sinais injetados nesse momento terdo maior impacto sobre a saida. Concei-
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Go.|-

-7

Figura 2.6: Condutincia variante em um periodo de quench.

tual e matematicamente, s(f) toma o valor méximo, correspondente a um, no
momento em que a condutancia total do tanque deixa de ser positiva e passa
a ser negativa, isto €, quando r = Os. Por ser uma fun¢io exponencial em ¢,
ela decresce bruscamente até quase zero para tempos que avangam apos esse
instante, o que significa que a excitacio passa a ter uma influéncia desprezi-
vel. Sdo, principalmente, os valores da condutancia total em torno de Os que
estabelecem o formato da curva de sensibilidade.

Para ilustrar as defini¢Ges, usa-se a figura[2.6] que mostra a condutin-
cia variante como uma funcao de tipo rampa dentro de um periodo de quench.
Para tal representacdo, a fung¢do de amortecimento se torna:

¢ = -, (33)

151
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Assim, a curva de sensibilidade vira:

—fo® 2 —op 42
s(t)=e M1~ =e*0 1, (34)

~ . . _ 2 2
Reconhece-se que a equagdo acima é da forma e’ /(20%)

por:
7 2
6= )= 20, (35)
Gowo o

2.3.3 Ganho regenerativo

, com O expresso

K, quantifica o efeito de amplificag¢@o no periodo regenerativo, ou seja,
quando a conduténcia do tanque é positiva, mas decrescente, de forma que o
circuito opera como um filtro com um fator de qualidade aumentando gradu-
almente. Para que o ganho regenerativo seja elevado, faz-se necessario que
pe (1) e s(f) sejam largos. Em outras palavras, uma ampla janela de sensibili-
dade fornece um alto ganho regenerativo. De outra perspectiva, pela anélise
da expressdo de K, percebe-se claramente que ele apresenta um valor maior
quando um pulso de RF na entrada € aplicado em torno do pico da curva de
sensibilidade.

Para o caso da condutincia variante mostrada na figura o ganho
regenerativo € dado por:

K, = m eﬁ(”%) +erf<\/2%m>] .66

25
em que erf(x) € a fun¢do erro [16]:

2 [ a2
f(x) = — ~dt. 37
erf(x) NG /0 e (37)
2.3.4 Ganho super-regenerativo

O ganho super-regenerativo, K, configura o fator de amplificacdo do
SRO durante o periodo de instabilidade, que ocorre quando a condutancia
total do tanque ressonante é negativa, de tal forma que o envelope das osci-
lagdes é exponencialmente crescente, visto que depende da drea da porcdo
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negativa da func¢do de amortecimento.
Com G(t) conforme mostrado na figura 2.6l o ganho super-
regenerativo € assim descrito:
Qa3 w3
Ki=e 2 1 =¢%0n, (38)

=

2.3.5 Envelope de oscilacao normalizado

O envelope de oscilagéo, p(t), é uma curva normalizada com 0 mesmo
formato de s(7) e seus valores mais importantes se situam em torno de ¢t = 1,
que € o instante em que a condutincia total do tanque deixa de ser negativa
e volta a ser positiva. Nesse momento, ele atinge o seu valor maximo, que é
unitdrio.

Mais uma vez tomando a figura como referéncia, o envelope nor-
malizado é calculado por:

pt)=e 2 1 =e 1 . (39)
2.3.6 Resposta frequencial

Com o intuito de aumentar a seletividade do SRO, precisa-se, eviden-
temente, estreitar a sua largura de banda. Para conseguir isso, deve-se empre-
gar um formato de pulso mais largo na entrada, assim como ampliar a janela
da curva de sensibilidade. Novamente, constata-se a necessidade de que o
estimulo de RF seja aplicado perto do pico de s(¢).

Para encontrar a expressdo da resposta frequencial para a condutin-
cia variante da figura pode-se considerar que p.(¢) é unitdrio. Destarte,
y(w)=.7"{s(t)} = S(w). Sabe-se que:

2 2 02

¢ 32 L o\ome T (40)

Calculando a transformada S(w), obtém-se

4rQoty —Qotlwf2
S(w) =4/ ———e¢ @, 41
(@) =/ 2 @)
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Entéo,
2
O —0 (0-0y)
Hw)=—e U (42)
(@)=
A equacdo (@2)) corresponde também a |H (®)|. Além disso, verifica-se que
/ZH (®) = 0 para o positivo.

2.4 CONCLUSOES DO CAPITULO

Neste capitulo, foram apresentados os principais conceitos relaciona-
dos ao funcionamento do SRO, que constitui o bloco central dos receptores
super-regenerativos. Esta etapa, que é matematicamente envolvente e dispen-
diosa, € de fundamental importancia para se adquirirem a intui¢do e as noc¢des
adequadas para entender e projetar os circuitos. Em particular, destaca-se
que o dispositivo foi analisado no dominio do tempo seguindo a sistematica
majoritariamente utilizada, de maneira a obter os parimetros e as funcdes
classicamente definidos para os osciladores super-regenerativos.
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3.1 INTRODUCAO

Os principais campos de aplicag@o para o receptor super-regenerativo
atualmente sdo, destacadamente, os sistemas de comunica¢do sem fio para
a troca de informagdes a curta distancia, com uma taxa de dados ndo muito
elevada. Nesse contexto, encontram-se as redes de sensores, a automagao
residencial, a robdética, os periféricos computacionais e a biomedicina. O
apelo da recepcdo super-regenerativa se deve a sua capacidade de oferecer
um consumo minimo de energia, chegando na faixa de nJ/bit ou até menos do
que isso, principalmente em decorréncia da simplicidade da arquitetura e da
operacao intermitente.

Para atender aos rigorosos requisitos de poténcia para os receptores
super-regenerativos, diversas alternativas foram propostas. Em 17, utilizam-
se malhas de controle automatico de ganho (AGC) continuo para estabilizar
a amplitude na saida do detector de envelope, havendo uma para ajustar a
corrente do oscilador super-regenerativo e outra para o LNA. O SRO de[18/faz
uso de um ressonador BAW de alto fator de qualidade para reduzir o consumo
e fornecer a seletividade, reduzindo, assim, a complexidade do esquema de
controle do Q. A proposta de 19 consiste em uma topologia de baixa poténcia
em que um oscilador digitalmente controlado (DCO) é diretamente modulado
por chaveamento de frequéncia (FSK), sendo que, ao invés de empregar um
amplificador de poténcia (PA) para acionar a antena, esta é incorporada pelo
DCO como seu elemento indutivo para radiar a energia que seria perdida
como calor.

O receptor super-regenerativo se mostrou adequado para detecgdo de
sinais através de espalhamento espectral de sequéncia direta (DSSS), portanto
combinando as vantagens da super-regenera¢do com aquelas das técnicas de
espalhamento espectral, o que foi feito em |20, que adotou uma malha travada
em atraso (DLL). Por sua vez, 21! introduz uma arquitetura de um digitali-
zador de largura de pulso de tipo delta-sigma (AX-PWD) projetado para um
receptor super-regenerativo, com o fito de permitir uma modulacdo por chave-
amento de amplitude (ASK) de maior ordem, especificamente 4-ASK, o que
leva a uma melhoria de duas vezes na eficiéncia de energia e da taxa de dados
em relagdo a um esquema 2-ASK. Em 22| descreve-se um receptor super-
regenerativo baseado em tecnologia IR-UWB que comporta duas frequéncias
portadoras, valendo-se de uma malha digital travada em fase (DPLL) para
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fazer a sintonia. O receptor de 23| opera sob uma corrente reduzida durante
o periodo de inatividade através do emprego de uma malha digital de self-
quenching (DSQL) com um contador digital de dois bits e uma linha de atraso
substituindo um detector de envelope de uma estrutura tradicional de um re-
ceptor super-regenerativo, o que diminui razoavelmente o tempo de oscilagao
do oscilador de quench. A recepgdo super-regenerativa também foi adotada
em aplicagdes em ondas milimétricas, como em 24, em que se apresenta um
circuito que opera em 60 GHz com alta taxa de dados usando uma tecnologia
CMOS de 65 nm.

Para fazer uma comparacdo adequada entre o desempenho de recepto-
res super-regenerativos, foi criada uma figura de mérito (FoM), que retine as
principais caracteristicas de funcionamento [26]]. Designando Ppc gx como a
poténcia DC total do receptor, Pyps como a poténcia do sinal recebido que
corresponde a um valor de 103 para a BER e TD como a taxa de dados, a
expressdo para a FoM fica assim:

_ Ppc rxPups
TD '

FoM (43)
A tabela 3.1] faz uma comparacdo entre alguns receptores super-
regenerativos do estado da arte, considerando s6 aqueles que tenham sido
integrados em tecnologia CMOS. O valor que consta da FoM é o médulo da
equacdo ([@3) em dB. E,;, é outro importante pardmetro para quantificar a
eficiéncia de um SRR e trata da razéo entre Ppc gx € TD.
Neste trabalho, apresentamos um receptor super-regenerativo inspi-

Tabela 3.1: Comparacio entre os receptores super-regenerativos do estado da
arte.

Parametros 19 25 18 26
Tec. CMOS (nm) 90 130 130 180
Modulagio OOK | OOK | OOK | BFSK

Vop (V) 1 1,2 0,9 0,65
fo (MHz) 402 2400 | 2000 2400
Ppc.rx (UW) 400 2800 400 215
TD (kb/s) 120 500 5 2000
E,.in (nJ/b) 3,3 5,6 80 0,175
Pyps (dBm) -93 90 | -100 -75

FoM (dB) 208 203 201 207
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scilador
e quench

Figura 3.1: Arquitetura do receptor super-regenerativo integrado.

rado naquele descrito em 27, focando-se na reducéo do consumo de todos os
componentes, especialmente o oscilador. O diagrama de blocos do protétipo
€ mostrado na figura|3.1] com as func¢des de digitalizacdo do sinal e geragao
do sinal de quench sendo deixadas exteriores ao chip, de modo que somente o
SRO, descrito na se¢do[3.2] o LNA, cujo projeto é explicado na se¢do[3.3] e o
ED, apresentado na secio @ estdo integrados, além de um balun, mostrado
na se¢do [3.4]e que é conectado entre o oscilador e o detector.

3.1.1 Especificacoes

O dispositivo tem o objetivo de funcionar na banda MICS na faixa de
402 a 405 MHz, com modulag¢ao do tipo OOK a uma taxa maxima prevista de
100 kb/s, almejando uma sensibilidade de, no médximo, -60 dBm e operando
no modo linear com um guench de frequéncia, f,, de 1 MHz, apesar de outros
valores também terem sido usados em simulacdes, e forma de onda do tipo
dente de serra, embora outras tenham sido experimentadas para testar o com-
portamento do circuito. A tabela [3.2] sintetiza as especificacdes pretendidas,
incluindo informagdes sobre a tecnologia e o tanque ressonante. O valor da

Tabela 3.2: Resumo das especificacoes do receptor.

Modulacdo OOK
§ida 402-405 MHz
Taxa de dados 100 kb/s
Sensibilidade -60 dBm
Jq 1 MHz
Tec. CMOS 130 nm
Tanque ressonante | LC integrado
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Figura 3.2: Oscilador LC CMOS de par cruzado.

sensibilidade se baseia em uma estimativa pessimista, porque, a priori, nao
se esperava adotar um LNA entre o SRO e a antena.

O oscilador super-regenerativo € realizado como um VCO com o in-
tuito de agregar a flexibilidade de sintonia de frequéncia. A tecnologia que
estava disponivel era o processo de 130 nm da IBM, que conta com oito ca-
madas de metal, e o protétipo foi enviado para fabricagdo gragas ao convénio
com a MOSIS. O ambiente de simulagio foi a plataforma Virtuoso, da Ca-
dence Design Systems.

A primeira etapa da metodologia consiste em projetar o oscilador, que
€ o nicleo do receptor. Com base nas caracteristicas do ressonador, pode-se
implementar o LNA, que possui o0 SRO como carga. Além disso, a amplitude
de oscilagdo € uma informacdo importante para caracterizar o balun e este,
em contrapartida, precisa ser projetado antes que o detector de envelope seja
dimensionado. As préximas secdes trazem os detalhes sobre esse procedi-
mento.

3.2 OSCILADOR SUPER-REGENERATIVO

A topologia empregada se baseia no oscilador CMOS de transcondu-
tdncia negativa, —g,,, que € mostrado na figura [28]. O ressonador é
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composto por um tanque LC implementado dentro do chip, com o intuito de
aumentar a integracdo do sistema, o que € mais vantajoso em termos de custo
de fabricacdo, embora elementos passivos externos também ja tenham sido
utilizados em propostas anteriores [17].

3.2.1 Topologia adotada

O par diferencial, com as portas conectadas de forma cruzada, gera
uma resisténcia negativa, R;¢g, nos terminais do tanque. A estrutura diferen-
cial do oscilador assegura uma maior imunidade ao ruido da alimentacdo, e
tal topologia requer uma transcondutincia minima para oscilar menor do que
outras topologias convencionais, como o oscilador Colpitts, para as mesmas
condigdes de carga [29]. Em regime de sinais pequenos, o valor da parte
real da impedéncia apresentada ao ressonador ¢ igual a —2/(gmn~+8&mp),
em que g,y € a transcondutdncia de porta de cada um dos transistores
nMOS (pMOS). Tomando-se Gy como a condutincia representativa de to-
das as perdas do ressonador, preponderantemente do indutor, verifica-se que
o circuito opera de fato como um oscilador, na fase de super-regeneragio, se
(8mn~+8mp) /2> Go e, se (gmn~+8mp)/2 < Go, ele funcionard como um
filtro passa-banda, que € a fase de regeneracdo. Para um dado valor de in-
dutancia, a corrente DC desse circuito € inversamente proporcional ao fator
de qualidade do tanque sem carga. Para tal oscilador, a corrente critica, que
¢ o valor minimo para o qual surgem as oscilagdes, ¢ definida como a cor-
rente para a qual (gm + &m,p) /2 = Go para uma amplitude de saida igual a
zero [30]. O capacitor Cp serve para filtrar o ruido advindo do espelho de
corrente e Cyy serve para filtrar as componentes de alta frequéncia do ruido
da corrente de alimentagdo, visto que apresentard um caminho de baixa im-
pedancia ao potencial de terra. Deve-se ter em mente que um valor excessivo
para essa capacitncia pode levar ao aparecimento do fendmeno de squeg-
ging [31]].

3.2.2 Ressonador

Como o ressonador € a parte mais critica de um oscilador LC, tendo
impacto considerdvel sobre o ruido e a poténcia, o projeto deste bloco se ini-
ciou pelo dimensionamento do capacitor e do indutor do tanque, com &nfase
para o segundo, que costuma ser o dispositivo com maior influéncia sobre
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o fator de qualidade global em alternativas integradas, visto que tende a ser
aquele que apresenta as maiores perdas.

A energia armazenada em um tanque RLC vale E, = %C vZ, em que vy é
a tensdo através do capacitor, e a poténcia dissipada pode ser calculada como
P;= (E;) /Q. O aumento de Q e/ou a diminuigdo de E, resulta em redugio
da dissipagdo de poténcia. Entretanto, a segunda alternativa reduz a excursao
da tensdo de oscilagdo também, visto que E; pode ser definida assim: Sendo
kp a constante de Boltzmann e T a temperatura em Kelvin e considerando-se
o ruido vﬁ, que vale (kgT)/C, a SNR requerida é k%. Entdo, evidencia-se um
compromisso entre poténcia DC e SNR:

SNR, _ Q
P; _(x)()kBT.

(44)

A maximizag¢ao do fator de qualidade é a op¢do mais indicada caso se
almeje elevar a SNR e reduzir a poténcia, visto que o termo wokgT € passivel
de ser fixado.

3.2.3 Indutor

Ha duas alternativas para a implementacao do indutor do tanque: co-
locar dois dispositivos de tipo padrdo em série ou usar um indutor simétrico.
A segunda opg¢do traz o beneficio de, numa topologia diferencial, apresentar
aproximadamente metade da admitancia parasita da primeira alternativa. Em
decorréncia disso, ele tende a demonstrar uma maior frequéncia de autorres-
sonancia, f,,, e fator de qualidade. Logo, escolheu-se um indutor diferencial,
que estava disponivel na biblioteca de projeto RF CMOS de 130 nm da IBM.
Embora a frequéncia de oscilagdo inicialmente determinada esteja em torno
de 400 MHz, buscou-se uma combinago de dimensdes que levasse ao mais
alto fator de qualidade perto de 500 MHz, uma vez que é necessdrio levar em
consideracdo os efeitos parasitas capacitivos de leiaute, que tendem a fazer
que com a frequéncia central do tanque LC se desloque para baixo. Também
se procurou fazer com que a frequéncia de autorresonéncia ficasse razoavel-
mente acima da frequéncia de operacio.

Para atenuar o acoplamento capacitivo para o substrato, colocou-se um
plano de terra de metal M1 (o primeiro nivel dessa tecnologia), disponivel na
biblioteca do processo, embora seja preciso ter em mente que isso resulta
em uma diminuicdo da frequéncia de autorressonancia. Tal medida amplia
o fator de qualidade porque reduz o fluxo de corrente induzida no substrato
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O0hmico. Mais do que isso, blinda-se o acoplamento de ruido entre o substrato
e o indutor [29].

Apés diversas simulagdes paramétricas para encontrar o nimero de
voltas, a largura das trilhas e a dimensao externa do indutor, chegou-se a um
dispositivo com uma indutancia de 21,82 nH com um fator de qualidade de
11,2 em 500 MHz, apesar de o pico do Q ter ocorrido em 847,2 MHz, o
que decorre principalmente das limitacdes impostas pela prépria biblioteca
na escolha dos pardmetros. A tabela [3.3| resume as caracteristicas do indu-
tor escolhido, ressaltando-se que a frequéncia de autorressonincia realmente
ficou bem distante da frequéncia de operagdo. O espagcamento entre as li-
nhas ndo podia ser alterado, mas ficou num valor reduzido, o que serviu para
maximizar o acoplamento magnético entre as trilhas adjacentes, o que au-
menta a indutincia e o fator de qualidade. Um valor elevado de indutincia
¢é importante para aumentar o produto QxGy. Em contrapartida, a frequéncia
de autorressonancia também é influenciada e decresce, por causa da maior
capacitancia entre condutores vizinhos [29].

Quanto ao capacitor, este nao apresentou grandes dificuldades de pro-
jeto e o principal parimetro a ser escolhido foi o valor da capacitancia. Ele
era do tipo metal-isolante-metal (MIM) e o valor escolhido foi de 1,25 pF,
com o tamanho de 13,2 x 13,15 um?. Levando-se em conta que as perdas
se devem preponderantemente ao indutor, calcula-se a resisténcia paralela do
tanque no valor de aproximadamente 767,5 Q em 500 MHz [32].

3.2.4 Sintonizacio do tanque

Para sintonizar a frequéncia de osciladores, sao empregados capaci-
tores varidveis ou varactores, que podem ser feitos a partir de um transistor
MOS com o dreno, a fonte e o substrato conectados. Nessa situacdo, a capaci-

Tabela 3.3: Parametros do indutor simétrico.

Parametro Valor
Q @ 500 MHz 11,2
Sar 2,745 GHz
Dimens@o externa ({m) 300
Largura das linhas (ttm) 5
Espagamento entre linhas (ttm) 5
Numero de voltas 11
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tancia varia de acordo com a tensdo Vpg entre porta, Vg, e substrato, V. Um
capacitor pMOS funciona em inverséo forte quando Vg > |Vro|, em que Vrg
¢ a tensdo de limiar, porém ele entra na regido de acumulagdo para valores de
Ve > Vg, em que se permite que elétrons se movam livremente, pois a tensdo
na interface entre 6xido de porta e semicondutor é positiva e elevada o sufi-
ciente. O valor da capacitancia MOS, C,,s, € aproximadamente igual a C,y
= (€,xA) /t,x nessas duas regides, em que A é a drea do canal do transistor e
fox € €y sA0 a espessura e a permissividade do 6xido, respectivamente. Tam-
bém ha as regides de inversdo fraca, inversdo moderada e deplecdo, que se
distinguem para valores intermedidrios de Vpg. Nessas trés regides, hd pou-
cos portadores de cargas livres na interface do 6xido de porta, o que provoca
uma diminuic¢io da capacitincia C,,,s, que passa a ser modelada como C,, em
série com a associagdo paralela entre as capacitancias Cp, e C;, em que esta é
relacionada a variagdo do niimero de lacunas na interface do 6xido de porta e
aquela considera a modulacao da regido de deplecdo abaixo do 6xido [33]].

O processo da IBM disponibiliza trés opcdes de varactores simples: o
varactor de juncio hiperabrupta (havar), o varactor MOS de 6xido fino (ncap)
e o de 6xido espesso (dgncap). O primeiro opera no modo de polarizacao re-
versa e os outros dois funcionam entre deple¢do e acumulagdo. Comparando
as caracteristicas dos trés tipos de varactores, tomando-se dispositivos que fo-
ram dimensionados de tal maneira que fornecam praticamente o mesmo valor
de capacitancia, o elemento havar exibe o maior fator de qualidade, mas os
dispositivos MOS sdo mais sensiveis a tensdo de sintonia [34].

A biblioteca também disponibiliza um varactor nMOS de 6xido fino
(diffncap) e um varactor de juncdo hiperabrupta (diffhavar) que sdo especi-
ficamente projetados como dispositivos diferenciais. O componente diffincap
consiste em dois conjuntos idénticos de portas de polissilicio que sdo interdi-
gitados e compartilham o mesmo pogo N. Por sua vez, o dispositivo diffhavar
¢ constituido por dois conjuntos de dnodos que sdo interdigitados e repar-
tem o mesmo subcoletor. Como o sinal se propaga no dispositivo através de
um conjunto de portas/anodos e sai dele através do outro conjunto, ndo ha
necessidade para contatos de poco entre as portas/anodos. Isso permite um
maior fator de qualidade em comparagdo ao dispositivo padrao [35)]. Efeti-
vamente, o uso de varactores diferenciais também serve para diminuir a area
do circuito, o que se traduz em diminuicdo da modulagdo de ruido do subs-
trato, além de aprimorar a simetria do circuito, melhorando a insensibilidade
ao descasamento. O inconveniente é a diminui¢do da capacidade de sinto-
nizacdo devido a capacitincias de acoplamento. Contudo, para o receptor
super-regenerativo, ndo € necessirio que se consiga uma faixa de sintonia
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Figura 3.3: Arranjo de sintonizacao empregado.

muito ampla.

Para este projeto, foi usado um varactor diferencial de tipo nMOS, que
era a opgdo disponivel através do convénio com a MOSIS. Foram colocadas
10 unidades em paralelo, cada uma com 10 um de largura e 1 um de compri-
mento. Quanto aos limites da tensdo de sintoniza¢do, o modelo do fabricante
foi otimizado para uma faixa de polarizacdo entre V,_g=-0,5 Ve V,_y= 1
V, em que V,_,; € a tensdo entre porta e fonte/dreno. Na regido de deplegdo
profunda, o modelo ndo é preciso devido a instabilidade de capacitancia, o
que € causado por geracdo térmica de lacunas. Foi inserido um resistor Ry
= 10 kQ entre a fonte DC externa e o contato de fonte/dreno para evitar que
esse ponto médio se tornasse um terra AC, visto que o indutor simétrico ndo
dispunha de um tap central por conta das restri¢des da biblioteca em relacio
as dimensdes do dispositivo.

Considerando-se o problema de calibracdo do circuito, foi adotado um
esquema que combina sintonizacdo discreta com continua, que apresenta a
vantagem de diminuir a sensibilidade FM enquanto cobrindo uma razodvel
faixa de sintonia, o que traz beneficio para o desempenho do oscilador em
termos de ruido de fase [36]]. O esquematico do sistema pode ser visto na fi-
gura[3.3] em que se nota a presenca de um arranjo de capacitores com chaves
ponderado por dois bits, sintonizando a frequéncia central do oscilador em
quatro frequéncias discretas. Entdo, o varactor interpola continuamente em
torno dessas frequéncias, dando origem a uma familia de curvas de sintoni-
zagdo sobrepostas, o que garante uma cobertura frequencial continua nessa
faixa. A unidade bdsica para os capacitores era Cy = 700 fF, ou seja, foram
empregados capacitores de 700 fF, que mediam 8,76 x 8,6 ,umz, e 1,4 pF, es-
tes sendo formados pela associacdo em paralelo de duas células de 700 fF. As
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chaves, que consistem no ponto critico deste arranjo de sintoniza¢do, foram
feitas a partir de unidades basicas nMOS de 228 um/ 0,12 um com 38 dedos
para os capacitores de 700 fF e uma associacgdo paralela de duas delas para os
de 1,4 pF.

3.2.5 Resultados de simulacio

Como resulta em um valor maior de transcondutincia para uma dada
corrente de polarizacdo, adota-se uma razao de aspecto (S=W/L) grande para
realizar a meta de reduzir a poténcia. O ruido de fase ndo € a principal preocu-
pacdo, uma vez que o oscilador super-regenerativo serve como um dispositivo
de amplificacdo, ao invés de ser uma fonte de sinal propriamente dita [25]. Os
transistores do nicleo do oscilador apresentam uma razdo de aspecto de 30
pum/ 0,12 pm para os dispositivos nMOS, formados por seis dedos, e 60 um/
0,12 um para os pMOS, constituidos também por seis dedos.

Na simulagio em nivel de esquemdtico, a corrente critica DC foi Ip ¢,
=70,92 uA, o nivel de inversdo, iz, ficou em 1,3 para os nMOS, o que signi-
fica operag@o no limiar entre inversdo moderada e fraca, e 3,5 para os pMOS,
ou seja, funcionamento em inversdo moderada. O nivel de inversdo € definido
como:

ify= I’ 45)
em que Ir é a corrente direta e I € a corrente especifica do transistor, expressa

por:
w
Is= ISH,n(p) fa (46)

em que gy () € a corrente especifica de folha, dada por:

2
ISH,n(p) = .un(p)ncox%a 47)

com [, (,) sendo a mobilidade do elétron (lacuna), n o fator de inclinag@o do

transistor, d,x a capacitancia de 6xido por unidade de area, W e L a largura e
o comprimento de canal do MOSFET, respectivamente, e ¢; a tensdo térmica,
calculada como ¢, = kgT/q, em que qq € a carga do elétron. Para os tamanhos
mencionados, Isgy , = 220 nA e Isy , = 40 nA. Quanto a tensdo de limiar, os
valores foram: Vo, = 445,7mV e Vg, = 405,6 mV.

As transconduténcias ficaram em g, , = 1,622 mS € g, , = 1,239 mS.



3.2 OSCILADOR SUPER-REGENERATIVO 61

A tensdo de alimentacdo, Vpp, foi mantida em 1,2 V, que € o valor nominal
para a tecnologia, de sorte que se tem uma poténcia DC, Ppc, de 170,208
UW, sem levar em conta o transistor de entrada do espelho de corrente, Mg,
o qual era alimentado com uma corrente prevista em dez vezes menor do
que o planejado para o ramo principal, resultando em 12,5 uA (o ganho de
corrente, de fato, ficou em 11,35). A respeito do tamanho desse transistor, ele
foi dimensionado com uma razio de aspecto S = 15 um/ 1,2 um e, portanto,
o seu nivel de inversdo ficou em 2,32. A tabela[3.4]resume as dimensdes dos
componentes do oscilador, exceto os elementos passivos do tanque, que ja
foram mostrados na sec¢do anterior. Os dados da coluna da razdo de aspecto
se referem ao tamanho total de cada dispositivo e ND € o nimero de dedos
em que ele foi dividido. Na simula¢do do leiaute, a corrente critica ficou
em torno de 158 UA, o que resulta em uma poténcia de 190 uW. Frisa-se
que a corrente minima para o funcionamento do VCO como SRO tende a
ser menor, porquanto a operacdo € intermitente, ao contrario do que acontece
tradicionalmente com um oscilador.

A fim de caracterizar o circuito, foram realizadas simulagdes de ba-
lango harmonico para obter as principais figuras de mérito do oscilador. Na
figura tem-se o ruido de fase, £ (Af), do leiaute para o caso em que
todas as chaves do banco de capacitores estdo ligadas e quando a tensdo de
sintonia do varactor, V¢, vale -300 mV, de maneira que a frequéncia de osci-
lagdo € a menor da faixa inteira, sendo registrada em 511,7 MHz. Como se
percebe a partir da figura, o ruido de fase a uma frequéncia deslocada de 1
MHz da frequéncia central ficou em -108,9 dBc/Hz. A tabela@] faz um re-
sumo com a média, o desvio padrio, o maximo e o minimo para a frequéncia

Tabela 3.4: Dimensionamento dos transistores do oscilador.

Transistor | S (W um/L pm) ir | ND
M, 30/0,12 1,3 6
M, 60/0,12 3,5 6
Ms 150/1,2 2,7 | 50
Mg 15/1,2 2,38 | 10

Tabela 3.5: Resumo da simulacio de Monte Carlo (200 rodadas) do VCO.

Parametro Max. Min. u c
Z(Af) [dBc/Hz] | -101,3 | -122,1 | -118 | 2,828
fo MHz) 526,6 | 496,2 | 511,8 | 5,746
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Figura 3.4: Ruido de fase tipico para /p =14 uA.

de oscilag@o e o ruido de fase a 1 MHz de uma simulagdo de Monte Carlo
com 200 rodadas.

Foram feitas simulagdes de cantos, que, no processo usado, compre-
endem sete: TT (canto médio tipico - nMOS tipico, pMOS tipico), FFF
(nMOS réapido funcional, pMOS répido funcional), SSF (nMOS lento fun-
cional, pMOS lento funcional), FS (nMOS rapido, pMOS lento), SF (nMOS
lento, pMOS répido), FF (nMOS rapido, pMOS répido), SS (nMOS lento,
pMOS lento). Por causa da natureza fisica do processo, existe a possibilidade
de que um nFET seja mais rdpido do que o caso nominal e, a0 mesmo tempo,
pode ser que um pFET seja mais lento do que o nominal, assim como ha a
chance de acontecer o contrario. Ha diversos fatores que influenciam isso,
como o descasamento de dopantes, entre outras variagdes aleatérias. Embora
seja possivel que os dispositivos de canal N e P se comportem de formas
opostas, eles ndo entrariam, simultaneamente, nos limites de 3 sigmas devido
ao compartilhamento de muitas etapas de processo. Esses sdo os cantos FF,
SS, FS e SF. Especificamente quanto aos cantos funcionais, eles correspon-
dem a um conjunto de pardmetros que predizem o limite a +/-3 sigmas de
certo parametro elétrico tipico, como Iy g (corrente de dreno de satura¢do) e
Vi sar (tensdo de limiar de saturagdo). Os cantos FFF e SSF preveem os me-
lhores e piores limites de caso do manual de projeto, respectivamente, para
os valores de I 44 € V; 5o Para todos os dispositivos nFET e pFET no circuito
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UA).

simultaneamente [37]].

A figura [3.5] mostra o ruido de fase para os cantos funcionais e o ti-
pico, quando a corrente do transistor Mg € de 14,5 A e a tensdo de sintonia
€ de -300 mV. Destacadamente, o pior desempenho ficou para o SSF. Na fi-
gura tem-se a variacdo da frequéncia de oscilagdo com a tensdo de
sintonia do varactor para os cantos TT, SSF e FFF. Ressalta-se que, para o
caso tipico, ela vai de 511,7 (V¢ =-300 mV) a 537,2 MHz (V¢ = 1,2 V). A fi-
gura[3.6(b)] simboliza tdo somente a sensibilidade a tensdo de sintonia, sendo
a derivada da curva mostrada na figura Por sua vez, a figura
evidencia a curva de varia¢do do ruido de fase a 1 MHz, demonstrando que,
para o tipico, especificamente, ele se estende de -113,4 (Vo = -300 mV) a -
118,6 dBc/Hz (Ve = 1,2 V). A figura[3.7(b)| apresenta a variagdo da tensdo de
pico com V¢, notando-se que, no TT, ela varia de 72,97 mV (V¢ = -300 mV)
a123,2mV (V¢ = 1,2 V), novamente para uma corrente Ip ¢ de 14,5 HA.

A tabela destaca o valor da frequéncia de oscila¢do, o ruido de
fase a uma frequéncia deslocada de 1 MHz da portadora e a amplitude do
sinal para os cantos funcionais e o tipico quando a corrente € a minima para
manter oscilagdes. Frisa-se que a corrente critica foi maior para o SS e o
SSF do que para os outros casos, ficando em 14,5 (A injetados no transistor
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Mg, enquanto a corrente era de 14 uA para os demais. Em todos, a tensio de
sintonia valia Vo =0 V.

Também foi executada uma simulagdo transiente para verificar o fun-
cionamento efetivo do circuito. A figura[3.8]apresenta a curva da tensdo de
saida diferencial do oscilador para o caso em que o dispositivo estd configu-
rado para a menor frequéncia de operagdo, isto é, 511,7 MHz. Destaca-se
que a amplitude de oscilagdo foi de 48,63 mV, resultando em 97,26 mV de

pico-a-pico.

Tabela 3.6: Comparacao de desempenho entre diferentes cantos.

Canto | f,[MHz] | £ (1MHz) [dBc/Hz] | V), [mV]
TT 512 -109,2 49,82
FFF 511,6 -112,4 66,32
SSF 512,3 -105,8 36,04
FS 511,8 -108 447
SF 512,2 -106,5 38,15
FF 512 -110,8 57,63
SS 512 -1104 55,69
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3.3 AMPLIFICADOR DE BAIXO RUIDO

Ja houve implementacdes de receptores super-regenerativos em que
o LNA foi dispensado, como em |26, em que, para poder captar o sinal de
entrada, o oscilador é adaptado a antena durante o modo de quench através de
uma rede L externa ao chip, embora a mudanca na impedancia de entrada do
receptor desfaga o casamento quando ele entra no modo oscilatério. Pode-se
questionar se o LNA ndo poderia ser completamente removido do sistema,
porém, € preciso recordar que, na arquitetura do receptor, o LNA também
serve como um isolador entre a antena e o oscilador. Idealmente, deseja-se
que a fonte de sinal injetado tenha uma impedancia interna infinita, como é
o caso de uma fonte de corrente perfeita. Sem um LNA, a impedancia da
antena carregaria diretamente o tanque ressonante, diminuindo em demasia o
seu fator de qualidade [235].

3.3.1 Topologia adotada

O uso de um indutor no oscilador e o fato de que a frequéncia de ope-
racdo ndo era muito alta implicavam restri¢des ao uso de indutores no LNA,
principalmente devido & questdo de espaco. Assim, foram investigadas topo-
logias que ndo precisassem de indutores para fazer a adaptacdo de impedancia
de entrada. Em 38| tem-se um LNA com consumo inferior a 1 mW que uti-
liza transistores nMOS e pMOS para dar um aumento da transcondutincia,
acoplando os sinais de entrada ao corpo/substrato dos transistores, além de
ter combinado as topologias de porta comum e de realimentagdo em deriva-
¢a0 (shunt feedback) [29]. Indutores ativos foram empregados em [39, que
também usou as técnicas de cancelamento de ruido e de pico de ganho com
indutor de porta, esta dltima servindo para melhorar a planicidade do ganho,
com uma poténcia DC indesejavel para aplicacdes biomédicas. O LNA em 40
se beneficia de uma técnica de duplo aumento da transcondutincia para con-
seguir um compromisso satisfatério entre ganho e figura de ruido (noise figure
- NF), apesar de um consumo elétrico superior a 1 mW.

Mostra-se a topologia adotada na figura[3.9] a qual foi originalmente
proposta em 41l Aqui se adota uma implementagdo pseudodiferencial. A
escolha se deveu principalmente por conta do ultrabaixo consumo, embora
também apresente um tamanho bastante reduzido e faca uso de uma técnica
de reuso de corrente para impulsionar a transcondutancia. Esse circuito foi
desenvolvido justamente para ser aplicado em implantes biomédicos na banda
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Figura 3.9: Topologia escolhida para o LNA.

MICS, com um balancgo entre ganho, figura de ruido e consumo.

A impedancia de entrada da fonte considerada nio estava restrita a 50
Q, buscando-se um valor que fornecesse um melhor desempenho para o LNA
em termos de ruido e poténcia. Com isso, chegou-se ao valor Z;,, =280 + j300
Q, com base em um processo iterativo de simulagdes paramétricas. Parte-se
da ideia de que a antena pode ser projetada para exibir, em teoria, qualquer
valor de impedancia. Além disso, os conceitos de figura de ruido e ganho
de poténcia ndo podem ser aplicados neste circuito por causa da natureza
ndo linear da carga do amplificador, a qual corresponde ao ressonador RLC,
em que R se refere a combinag@o das perdas do tanque LC e a resisténcia
negativa fornecida pelo par diferencial cruzado, o valor desta dltima sendo
continuamente alterado pelo sinal de quench.
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3.3.2 Consideracoes de projeto

Um importante pardmetro de projeto € a frequéncia de transicao ou de
ganho unitdrio, fr, que corresponde a frequéncia em que o ganho de corrente
de curto-circuito na configuracao de fonte comum se torna unitdrio. Para um
transistor saturado, em que a capacitancia intrinseca entre porta e dreno, Cyy,
pode ser desprezada, a fr pode ser estimada pela expressdo seguinte:

8mg
SRS L — 48
Ir 270(Cys + Cop) “48)

em que Cgy € a capacitincia entre porta e fonte e Cy;, € a capacitincia entre
porta e substrato. Supondo que Cy € Cgj, ndo dependam da polarizagdo, pode-
ser fazer a seguinte aproximacao:

1 1
Ces +Cqp = EC‘”‘ = 5WLCj,x. (49)

Assim, a fr pode ser aproximada pela férmula abaixo [42]:

fr= B (). (50)

Como se percebe, a frequéncia de transi¢do é inversamente proporci-
onal ao quadrado do comprimento de canal, L. No entanto, uma vez que este
projeto ndo € direcionado para frequéncias excessivamente elevadas, pode-
se utilizar um comprimento de canal que ndo seja o minimo, de sorte que a
frequéncia de transi¢do ndo seja muito prejudicada.

Outro importante pardmetro de projeto em circuitos analdgicos € a ra-
z&o transcondutincia-corrente, g, /Ip, que consiste em uma medida da efici-
éncia da transferéncia da corrente em transcondutancia. Sendo enormemente
relacionada ao desempenho de um circuito, a razéo g,, /Ip permite que se cal-
culem as dimensdes dos transistores e fornece um indicativo a respeito do
nivel de inversdo [43]. A figura mostra a razdo g, /Ip em fungdo
do nivel de inversdo para um transistor de dimensdes 18 um/ 0,2 um, que
corresponde a M; na figura[3.9] o qual foi dividido em quatro dedos. Con-
tudo, ressalta-se que a razéo g,,/Ip, em primeira ordem, pode ser considerada
como uma caracteristica da tecnologia, dependendo apenas de pardmetros fi-
sicos do processo e do nivel de inversdo, de maneira que pode ser tida como
independente do tamanho do dispositivo. O amplificador foi polarizado com
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uma corrente de 78,52 (A, o que equivale aos dois ramos de amplificacdo e,
portanto, foram 39,26 pA para cada um, o que tem o intuito de satisfazer a
um compromisso entre a sensibilidade do receptor e a operagdo de baixa po-
téncia. No espelho de corrente, o transistor de entrada, que era conectado aos
dois lados, tinha Ip=7 WA e o ganho de corrente deveria ser de 10, mas ficou
em 11,22. Com uma tensdo de alimentacdo de 1,2 V, o consumo total fica
em 94,22 uW. Com Rp1=Rp>=Rp, o dimensionamento dos componentes,
excetuando-se os transistores, € mostrado na tabela A razdo de aspecto
dos MOSFET e o nivel de inversdo sdo exibidos na tabela [3.8] que permite
verificar que os dispositivos estdo operando no limiar entre a inversdo mode-
rada e a fraca. Especificamente para M, ele tem iy, =2,476 e, entdo, a sua
razdo g,,/Ip fica em 23,581 V-1 A curva da figura [3.10(b)| mostra a varia-
¢do da frequéncia de transicdo com o nivel de inversdo para o transistor M,
destacando que, para as condi¢des de polarizacdo em que ele opera, a sua fr
ficou em 7,281 GHz, mais de dez vezes acima da frequéncia de operac@o.

Tabela 3.7: Valores dos componentes passivos do LNA.

Componente | Valor
Rp1 10 kQ
Rr» 4kQ

Rp 60 kQ
Csh 5,5 pF
G 1,5 pF
(6} 40 pF
Cp 40 pF

Tabela 3.8: Dimensionamento dos transistores do LNA.

Transistor | S (W um/L um) iy ND

M, 18/0,2 2,476 | 4
M, 28/0,28 1,87 6
M; 160/1 1,17 16

My 16/1 1,04 4
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Figura 3.11: Adaptacio de impedéncia de entrada e transmissio reversa do LNA.



3.3 AMPLIFICADOR DE BAIXO RUIDO 73

NF (dB)

f (Hz)

Figura 3.12: Figura de ruido do LNA.

3.3.3 Resultados de simulacio

A figura mostra o resultado de simula¢do pds-leiaute para a
adaptagdo na entrada, isto é, o Syy, e a figura[3.T1(b)| exibe o ganho reverso,
0 S12. Como se pode perceber, os valores ficaram satisfatérios, muito abaixo
de -10 dB. A carga era puramente resistiva, no valor de 767,5 Q, que cor-
respondia a resisténcia de perdas do tanque do VCO. Foram adicionadas as
curvas para os cantos funcionais definidos na tecnologia. A figura de ruido é
apresentada na figura [3.12] estando abaixo de 3,5 dB para as trés curvas. O
resultado para a simulacio de Monte Carlo com mil rodadas para o Sy e para
0 812 em 487 MHz pode ser visualizado nas figuras[3.13(a)|e[3.13(b)] respec-
tivamente, em que se percebe que a média, [, para o primeiro ficou em -26,57
dB, com um desvio padrao, o, de 2,348 dB, enquanto o segundo demonstrou
uma média de -27,12 dB e um desvio padrao de 0,939 dB. Levando-se em
conta uma distribui¢do normal e simétrica, conclui-se que 99,73% dos valo-
res se encontram a uma distancia, a partir da média, que € inferior a trés vezes
o desvio padrio, 30, o que significa que 99,73% dos valores de S;| e de S
estardo abaixo de -19,526 dB e -24,303 dB, respectivamente. A mesma ana-
lise foi feita para a figura de ruido, cujo histograma consta na figura[3.14] em
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Figura 3.13: Simulacido de Monte Carlo para os parametros S do LNA (mil ro-
dadas).
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Figura 3.14: Simulacdo de Monte Carlo para a NF@487 MHz (1000 rodadas).

que se notam também a média, 3,097 dB, e o desvio padrao, 0,0426 dB. Mais
uma vez, pode-se calcular que, em 30, o valor da figura de ruido, em 487
MHz, fica abaixo de 3,225 dB.

A média, o desvio padrdo e os valores maximo e minimo da NF, do
S11 e do S12 em 487 MHz e da poténcia DC consumida estdo resumidos na
tabela[3.9] Para as simulag¢des dos cantos, a tabela[3.10|mostra a comparagio
do valor do S1; e do S na frequéncia de 487 MHz para os cantos funcionais
definidos na tecnologia, além da Ppc. Depreende-se dessa tabela que o pior
resultou para o S1; e o Sy foi encontrado no canto FFF, embora este tenha
sido o melhor para a figura de ruido. Por sua vez, o SSF obteve os menores
valores para o S11 € 0 S12, porém a NF foi a maior.

Tabela 3.9: Resumo da simula¢io de Monte Carlo (mil rodadas) do LNA.

Parametro Mix. Min. u c
NF(487 MHz) [dB] | 3,243 | 2,985 | 3,097 | 42,62m
Ppc [UW] 103,2 | 85,64 | 94,27 3,102

S11(487MHz) [dB] | -20,38 | -37,81 | -26,57 | 2,348
S12(487MHz) [dB] | -15,87 | -28,93 | -27,12 | 939m
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Tabela 3.10: NF, S;; e S;, em 487 MHz e Ppc do LNA para todos os cantos.

Canto | NF [dB] | Si1 [dB] | S12 [dB] | Ppc [UW]
TT 3,089 -27,08 -27,25 94,22
FFF 2,999 -23,12 -26,99 94,35
SSF 3,215 -27,46 -27,53 93,52
FS 3,034 -24,86 -27,3 92,91
SF 3,159 -29,19 -27,24 94,92
FF 3,021 -24,16 -27,14 93,74
SS 3,166 -28,81 -27,39 94,03
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34 BALUN

O diagrama simplificado do balun ¢ exibido na figura [3.15] consis-
tindo basicamente em um amplificador diferencial com um espelho de cor-
rente como carga. O balun é acoplado em AC ao oscilador por meio de capa-
citores Cp. Com efeito, ele € usado como um estdgio de buffer entre o VCO e
o detector de envelope para eliminar o nivel de modo comum da oscilagdo, o
qual € decorrente da natureza variante no tempo do sinal de quench. Como o
ganho super-regenerativo do oscilador é bastante elevado, ndo se faz impera-
tivo que o balun contribua com um ganho adicional. Assim, para estabelecer
a corrente de polarizagdo, o tamanho dos transistores de entrada nMOS e o ta-
manho da carga pMOS, procurou-se projetar este circuito de maneira que ele
ndo atenuasse o sinal, com ganho de tensdo unitdrio, embora ainda pudesse
ser admitida alguma atenuacdo, priorizando-se a minimiza¢ao do consumo.

3.4.1 Consideracoes de projeto

Para obter uma primeira estimativa, com base em calculos manuais,
do dimensionamento dos transistores, empregou-se a seguinte expressao para
a transcondutancia dos dispositivos de entrada: g, 1 = ®,Cr, em que @, € a
frequéncia angular de ganho unitédrio (@, = 2xGB, em que GB € o produto
ganho-banda), a qual precisa ser considerada muito acima da frequéncia de
oscilagdo do sinal de entrada, e Cy € o capacitor de carga do circuito, estimado
na faixa de 100 fF e que se deve principalmente as capacitancias parasitas de
saida desse estdgio e a capacitancia de entrada do detector de envelope. Uma
vez encontrado o valor da transcondutincia e partindo-se do pressuposto de
que os transistores se encontram saturados, pode-se empregar a féormula [42]:

ID:gmn%(\/lJrierl). (51)

Pode-se fixar a corrente a ser consumida e descobrir o nivel de inversdo
ou fazer o inverso, isto €, estabelecer um determinado valor para iy e, de
posse dele, encontrar a corrente de dreno correspondente. Em seguida, usa-se
a expressao abaixo para encontrar o tamanho dos transistores:
W Ip 1

S=—

= . 52
L Isy iy (52)
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Figura 3.15: Esquematico do balun projetado.

A respeito da condi¢@o para a saturacdo dos transistores, quantificada por
Vps.sar» adota-se a expressdo:

VDS.sat = 01 {m (;)mexmw 7 (53)

em que & é um ndmero arbitrdrio muito menor do que um e simboliza a
razdo entre as densidades normalizadas de carga entre dreno, g, e fonte, g},
(& =q)p/q,s)- Em inversdo fraca, Vps s vale cerca de 4,5¢; para £=0,01.
Uma férmula mais enxuta para a tensdo minima de saturagao é

Vs sar = (Pt (\/ 1 +lf+3) . (54)

Outra expressdo importante, relacionando as tensdes e correntes no
transistor para dispositivos de canal longo, é o UICM (unified current-control
model):

Vp—Vs =@ [\/1+ir—2+In(y/T+is—1)], (55)

em que Vp € a tensdo de estrangulamento (pinch-off), cuja aproximacao li-
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near, em torno de Vi = Vrg pode ser escrita assim

~ Y6 —Vro
>

Vp (56)

Com base nas equagdes acima e apds etapas de ajuste em simulacdo,
foram encontrados os tamanhos dos dispositivos. Os transistores nMOS do
par de entrada tinham uma razao de aspecto de 25 um/ 0,6 um, divididos em
dois MOSFET em paralelo, cada um com seis dedos. Por conseguinte, para
uma corrente de dreno Ip = 41,23 A, a transcondutancia foi de 934 uS e o
nivel de inversdo foi iy = 4,586, considerando-se que Isy , = 216,106 nA para
esses dispositivos. A tens@o de limiar foi Vrg, = 246,896 mV. No caso dos
transistores pMOS de carga, a condutancia entre dreno e fonte, g;,, ficou em
25,64 uS, arazdo de aspecto era S = 10 um/ 0,15 ym e, como Isy , = 38,55
nA para esses transistores, o nivel de inversao ficou em 16,043. A tensdo de
limiar ficou em ‘VTO’ »| =380,882 mV. Essa situagdo corresponde ao caso em
que a corrente de polarizacdo de Mg € Ip ¢ =9 A. Tanto para este transistor
quanto para Ms, o nivel de inversdo ficou em torno de 10.

3.4.2 Resultados de simulaciao

A figura corresponde ao grifico de magnitude do ganho em
uma simula¢do AC para os cantos TT, FFF e SSF com a configuragdao DC
do pardgrafo anterior. Em 500 MHz, somente o SSF (além do SS, ndo mos-
trado) experimenta atenuacdo, sendo superior a 1 nos demais. Para que o
canto SSF passe a ndo atenuar o sinal em 500 MHz, é preciso que a corrente
de polarizagdo externa seja ampliada para 14 yA. Para o TT, a magnitude do
ganho foi de 1 dB, 0,73 dB e 0,5 dB em 488 MHz, 500 MHz e 512 MHz,
respectivamente, quando Ip =9 pA. Na figura[3.16(b), mostram-se as curvas
da fase para os cantos funcionais, também para a configuragdo DC do dltimo
pardgrafo. A tabela [3.11] resume o desempenho do circuito, apresentando a
margem de fase (MF), o produto ganho-largura de banda (GB) e a poténcia
DC, quando a corrente que alimenta Mg é de 10 uA. A figura[3.17(a) apre-
senta o resultado da simulacdo de Monte Carlo para a margem de fase, com
uma média de 62° e um desvio padrdo de 1,528°. Por sua vez, o histograma
do GB é exibido na figura[3.17(b)] o qual possui uma média de 567,1 MHz e
um desvio padrdo de 32,51 MHz. A corrente de Mg era de 10 uA.
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Figura 3.16: Curvas de Bode para o balun quando /p =9 uA.
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Tabela 3.11: MF, GBW e Py para os diferentes cantos.

Canto | MF [°] | GB [MHz] | Ppc [UW]
TT 61,62 570,9 67,215
FFF 63,57 624,8 68,745
SSF 59,02 448,8 54,345
FS 61,96 583,8 67,695
SF 61,83 519.5 62,625
FF 63,16 614,16 68,52
SS 60,02 495,3 60,435
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3.5 DETECTOR DE ENVOLTORIA

Para compreender o principio de funcionamento de um detector de
envelope, usa-se o esquematico mostrado na figura[3.18] o qual corresponde
ao circuito mais elementar deste tipo. Com o objetivo de facilitar a andlise,
considera-se que a frequéncia do sinal de entrada é muito menor do que a
constante de tempo na saida e que o diodo € ideal, funcionando como uma
chave. Logo, ele comega a conduzir a partir do momento em que V; > V,, o
que ocorre quando hd um pico. Com isso, o diodo conduz e o capacitor se
carrega, porquanto V, = V;. Em seguida, o diodo para de conduzir quando
Vi < V,, de maneira que a tensdo de pico é armazenada no capacitor e este é
descarregado através do resistor. Ressalta-se que é necessdrio que o circuito
seja projetado de tal sorte que, quando o préximo pico acontece, V; ainda é
superior a V,, para poder fazer com que o diodo conduza, de modo a carregar
0 capacitor e seguir o pulso, minimizando, assim, a presenca de ondulacdes
no envelope de saida.

Na regido de inversdo fraca, a relacdo entre corrente e tensdo no MOS-
FET ¢ exponencial e, portanto, o diodo da figura[3.18]pode ser substituido por
um transistor MOS, originando o circuito da figura[3.19] contanto que o dis-
positivo M seja polarizado com um nivel de inversao inferior a 1 [44]]. Para
ter uma noc¢do preliminar sobre o comportamento do circuito, assume-se que
a impedancia de saida do detector, desprezando-se efeitos de segunda ordem,
vale aproximadamente 1/g,, 1. Por conseguinte, calcula-se a frequéncia an-
gular de corte na saida como Wgp = gm,1/Cy [45]. Com o intuito de impedir
que haja atenuacdo do sinal em banda bdsica, a largura de banda precisa res-
peitar um limite inferior, porém se requer que ela seja baixa o bastante para
que sejam filtrados qualquer sinal na frequéncia fundamental e harmdnicos
maiores da entrada de RF.

O dispositivo tende a apresentar uma maior razdo de aspecto quando
polarizado na regido de inversdo fraca, porém ¢é importante levar em conta
que o transistor de entrada do detector precisa ser projetado de modo que a
sua capacitancia no terminal de porta seja reduzida, em decorréncia da neces-
sidade de diminuir o efeito de carregamento sobre o amplificador precedente.
Ademais, o MOSFET com o comprimento minimo de canal possui uma baixa
condutancia gy, de tal sorte que ndo é recomendavel que ele seja usado as-
sim [45]).

No que concerne a operacdo AC do circuito, nota-se que o sinal de
entrada aparece integralmente através dos terminais de porta e fonte de M,



84 3 PROJETO DE UM RECEPTOR SUPER-REGENERATIVO

Figura 3.18: Circuito mais simples para um detector de pico.
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Figura 3.19: Circuito para deteccio de envelope em CMOS.

correspondendo a tensdo Vg, pois a frequéncia do sinal de entrada é muito
maior do que a largura de banda da saida. H4 a contribuicao de um termo DC
na saida em resposta ao sinal de entrada AC por meio da fungfo de transfe-
réncia néo linear do detector [45]].

Tabela 3.12: Dimensionamento dos transistores do ED.

Transistor | S (W um/L um) | i; | ND | g, (uS) | gas (1S)
Mzp, 50/0,4 036 | 20 | 2942 | 6575
Mgp s 50/0,6 0,545 | 20 | 2875 13,9
Mzp s 10/0,6 0,571 | 4 60 1,86
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Figura 3.20: Esquematico do detector de envelope integrado.

3.5.1 Topologia adotada

O esquemitico do detector de envelope integrado é mostrado na fi-
gura[3.20] que segue a mesma topologia da se¢do anterior. Especificamente,
os transistores de entrada, Mgp 1, foram projetados com uma razio de as-
pecto 50 um/ 0,4 pm, com um nivel de inversdo iy = 0,36 para uma corrente
Ip de 9,545 pnA. A tabela [3.12) resume as caracteristicas dos transistores do
detector, frisando-se que Mgp 3 € Mgp 5 correspondem, respectivamente, aos
transistores M, e M3 da ﬁgura@} O capacitor Cgp foi dimensionado em 5
pF, pois assim garantia um compromisso satisfatério entre ondulagéo da ten-
sdo de saida e menor atenuagdo. Como o receptor super-regenerativo deve
funcionar com uma taxa de dados maxima prevista em 100 kb/s, a minima
largura de banda do detector deve ser de 100 kHz. Sendo idéntico a Mgp 1,
o transistor Mgp> consiste em parte do circuito de réplica, o qual € usado
para produzir um envelope de sinal pseudodiferencial. No caminho de ré-
plica, o filtro RC, com R = 80 kQ e C =5 pF, suprime o sinal de entrada de
alta frequéncia, enquanto o nivel DC corresponde ao mesmo nivel da fonte
de M, ED,1-

A constante de tempo de descarga € estabelecida pela corrente de ali-
mentacdo, Ip, e pelo capacitor Cgp. A taxa de variagdo médxima da tensio de
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Figura 3.21: Caracteristica de transferéncia do ED.

) . (57)

com Veuy = Vo — Vo p. A equago anterior equivale a razdo Ip /CEp, que,
neste caso, € de 1,909 V/us. Isso permite obter uma ideia da ondulacdo na
saida dentro de um periodo do sinal de oscilag¢do, considerando a expressao
seguinte:

saida (SR) é definida como:

AVeny
SR =
max (‘ d[

o _ Avem (58)
Cep Ty
em que Tp = 1/ fp. Para uma frequéncia de oscilagio de 488 MHz, a equa-
¢do (58)) prediz um valor de 3,911 mV para Avgy,.

3.5.2 Resultados de simulacio

Nesta se¢do, s@o expostos os resultados de simulacao do leiaute do de-
tector de envelope. A figura mostra a caracteristica de transferéncia do
detector, ou seja, a amplitude do envelope de saida em funcio da amplitude
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Figura 3.22: Caracteristica de transferéncia do ED para os cantos funcionais e o
tipico.

de entrada. Também é mostrada a curva da derivada da amplitude de tensdo
em funcgdo da entrada. Como se compreende a partir do grafico, uma ampli-
tude de oscilagdo de 0 a 220 mV corresponde a um envelope de saida de 0 a
127,3 mV, o que equivaleria a um ganho de conversao de 0,58. No entanto,
a razdo entre entrada e saida varia para cada ponto da curva. Por exemplo,
para uma amplitude de entrada de 150 mV, o envelope na saida apresenta-
ria 75,8 mV de tensdo DC, resultando em um ganho de conversao de cerca de
0,51. Ademais, a ndo linearidade do ganho de conversao pode ser notada para
o caso em que a amplitude de oscilagdo de entrada € pequena, em torno de
50 mV. Esse reduzido ganho de conversdo determina a minima amplitude de
oscilagdo detectdvel. A figura[3.22]faz uma comparagdo da caracteristica de
transferéncia para os cantos TT, FFF e SSF, evidenciando que ndo h4 variacio
aprecidvel entre eles.

Uma simulagdo transiente foi efetuada para caracterizar o tempo de
estabilizacdo do detector de envelope, com uma oscilagdo de entrada com
envoltéria quadrada. O resultado pode ser visto na figura [3.23] que se refere
auma comparagdo do caso tipico com os cantos funcionais. Destaca-se que o
valor para a taxa de variag@o ficou em 1,784 V/us para o TT. Nessa simulacao,
o sinal de entrada tinha a frequéncia de 488 MHz e a amplitude era de 180
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Figura 3.23: Comparacao entre os cantos TT, FFF e SSF quando sinal de entrada
€ de envoltoria quadrada.

mV de pico, representando aproximadamente o valor esperado para a tensio
de saida do SRO.

3.6 RECEPTOR COMPLETO

Nesta secao, sdo mostrados os resultados de desempenho do receptor
completo, com todos os blocos conectados. Trata-se de simulacdes do leiaute,
especificamente transientes. Como os sinais apresentam frequéncias muito
diferentes, com um sinal de RF em 488 MHz e um sinal de quench em 1
MHz.

A figura[3.24]apresenta os sinais da saida do oscilador e do detector de
envelope, além do proprio quench, o qual era aplicado a corrente de polariza-
¢ao do oscilador, consistindo em uma onda de tipo dente de serra, que variava
de 1 a22 pA. Nessa situag@o, o consumo total do receptor ficou em 320 uW,
com 94 uW no LNA, 156 uW no SRO e 74 W na associagdo do balun com
o ED. Na entrada, foi aplicado um sinal de -83 dBm, modulado em OOK a
uma taxa de dados de 400 kb/s (para conhecer o comportamento do receptor
em condi¢gdes extremas), com uma portadora na mesma frequéncia de resso-
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Figura 3.24: Sinais do receptor super-regenerativo para TD = 200 kb/s.
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nancia do tanque, ou seja, 488 MHz. Como ja era de se esperar, a frequéncia
sofreu um deslocamento em decorréncia das capacitincias adicionais conec-
tadas aos n6s de saida do oscilador. O sinal de entrada € produzido por um
gerador ideal, na frequéncia de oscilagdo, que é chaveado de acordo com a
taxa de dados, emulando um modulador OOK. As oscilacdes nao chegam a
alcangar o valor de regime, o que indica que, de fato, o SRO estd operando no
modo linear. Somente na presenca de um sinal de RF na entrada do receptor
€ que surgem oscila¢des, de modo que um bit 1’ aparece como uma sucessao
de pulsos na mesma cadéncia do sinal de quench, enquanto as regides sem
pulsos correspondem ao bit *0’. Como se nota, a amplitude mdxima na saida
do oscilador ficou em cerca de 130 mV e, apds o detector, ficou em 56 mV.
Isso impde condigdes restritivas para o projeto do comparador ou filtro passa-
baixas a ser inserido apds o detector, para extrair, finalmente, a informacio
digital. Outra alternativa seria adicionar outro amplificador apds o detector.

Para obter uma estimativa para a sensibilidade do receptor, usa-se a
equacdo a seguir, extraida de [8]]:

Pyps = —160dBm + 10log(F) + 101og (&), (59)

em que Qg € a constante frequencial e F' é o fator de ruido do SRO. Tal
expressio é valida para uma BER de 1073 e para p.(f) = 1. Ademais, a
frequéncia de oscilagdo do tanque ressonante é @y = 488 MHz e considera-se
que a fungdo de amortecimento €, dentro de um periodo de guench, da forma
(1) = —61, em que 6 é a sua inclinagdo. A figura[2.6]serve como referéncia,
de sorte que { (1) = —&ot /11, ou seja, 6 = /1. Entéo,

0, =1 = Jane. (60)

A corrente diferencial de ruido na saida do par cruzado CMOS, i, 4,
decorre do ruido de dreno e do ruido induzido na porta:

. _Inp1 —inGl tinG2 — inp2 +inD3 —inG3 +inGa — inD4 6
Indif = > . (61)

Como os dois transistores nMOS e os dois pMOS sdo polarizados da mesma
forma e possuem as mesmas dimensdes, a PSD do ruido na saida é expressa
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assim:

Sn,ilz)vn + Sn,i%; n + Sn,i%)‘p + S, 2

n,t »
Suijif2 = : 5 Gr _ g {Sn.,in.n-i&n} -R {Sn,iD.p.iap} ,
(62)
em que Smi%) ¢ a PSD do ruido da corrente de dreno do nMOS (pMOS), Sn-,i%;
¢ a PSD do ruido induzido na porta do nFET (pFET) e Sn.,io-ii; ¢ a densidade
espectral de poténcia cruzada do ruido no dreno com o induzido na porta do
nMOS (pMOS) [46].
Para encontrar o valor de F, numa primeira aproximagao, despreza-se
o ruido induzido na porta do MOSFET e leva-se em conta somente o ruido
térmico da corrente de dreno:

2
Ali - ZKBTYHD (gms,n +gms,p)a (63)
f
em que g5 € a transcondutancia de fonte do nMOS (pMOS) e ¥,,p € o fator
de excesso de ruido, o qual vale, aproximadamente, n/2 para um transistor
saturado em inversdo fraca e (2n)/3 para operacdo em inversao forte, também
em saturacdo, n sendo o fator de inclinag¢do do transistor [47]. Com uma
corrente Ip =2 71 UA, a expressao vale cerca de 15,672 - 1072 A%2/Hz
para T = 300 K. Para a densidade espectral do ruido do resistor do tanque do
oscilador, sabe-se que

2
'R
= =4kgTG 64
Af BT Go, (64)
em que Gy é a condutincia do ressonador, tomada como Gy = 1/Rp, com
Rp =767,5 Q. De posse desses dados, a equagio (64) passa a valer 21,587 -
10724 A%/Hz. Por conseguinte,
Nr
F=—=1,726. 65
N (65)
Para uma funcio de amortecimento simétrica em torno de zero, t; =
500 ns para uma frequéncia de quench de 1 MHz e, portanto, Pyps = -86,4
dBm. Ressalta-se que essa é uma previsdo otimista para a poténcia minima
detectavel do receptor, uma vez que parte de simplificacdes e desconsidera
efeitos de segunda ordem.
Para tentar obter uma ideia da sensibilidade em simulaco, foi quan-
tificado o efeito da variag@o do pico da amplitude de oscilagdo em fungdo da
amplitude do sinal de entrada, correspondendo a uma poténcia que variava
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Figura 3.25: Sinais de quench empregados.

de -93 a -73 dBm [48]. O sinal de quench foi do tipo dente de serra, com
amplitude pico a pico de 20,5 A (de 1 a 21,5 uA) e a frequéncia era de 1
MHz. Contudo, foram experimentados outros tipos de quench, os quais sdo
mostrados na figura [3.25] O senoidal tinha um valor médio de 10,2 pA e
uma amplitude de 10,1 A, enquanto o PWL variava de 1,5 uA a 26,5 uA,
com um patamar em 12,5 A. Para que a comparagdo fosse justa, esses niveis
foram escolhidos de modo a fazer com que o receptor consumisse a mesma
poténcia DC em todos eles. A figura[3.26] apresenta a curva de variacdo da
amplitude de saida do oscilador e a do detector de envelope, mostrando que
esta vai de 10,24 a 73,05 mV e aquela se estende de 37,66 a 140,9 mV. Tal
gréifico evidencia a veracidade da andlise tedrica, segundo a qual a amplitude
de saida do SRO ¢ proporcional a intensidade do sinal de RF de entrada, em-
bora se perceba certa nio linearidade para os maiores valores de entrada, o
que indica a passagem do modo linear para o logaritmico. Nessa simulagdo,
a frequéncia do sinal de entrada foi fixada em 488 MHz. A figura [3.27] se
refere ao ganho do SRO em fun¢do da amplitude do sinal de entrada para as
mesmas condi¢gdes anteriores.

Uma estimativa para a seletividade do receptor advém da utiliza¢do da
equagdo (42)), que ¢ vilida para uma fungéo de amortecimento de tipo dente
de serra. Para um fator de qualidade quiescente, Qp, igual a 11,2 e para #;
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Figura 3.26: Variacio da amplitude de saida do SRO e do ED com a amplitude
na entrada do LNA.
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Figura 3.27: Variaciao do ganho do SRO com amplitude do sinal na entrada do
LNA.

=500 ns, a largura de banda, calculada numericamente, ficaria em torno de
4,38 MHz, o que, mais uma vez, configura uma superestimagdo. Com isso,
o fator de qualidade efetivo seria de 111,42. Em simulacdo, manteve-se a
poténcia em -93 dBm (para testar os limites de operag@o do circuito) e fez-
se uma varredura em torno da frequéncia central de entrada, verificando-se a
influéncia disso na amplitude de saida do detector de envelope, o que resultou
na figura[3.28] em que se nota o aspecto de uma fungdo do tipo passa-banda.
De fato, cada curva consiste na amplitude de saida do detector de envelope
normalizada pelo valor de pico, que acontece justamente para a frequéncia
central de 488 MHz. Para o quench de tipo dente de serra, que variava de 1,5
a 23,5 uA, a largura de banda ficou em 8,353 MHz; para o senoidal, cujos
niveis DC e AC eram de 11,55 e 11,45 uA, respectivamente, a banda foi de
24,8076 MHz; a onda PWL, que possuia niveis em 1 uA, 14,5 uA e 30 uA,
forneceu uma largura de banda de 9,327 MHz. No primeiro, a poténcia DC
do receptor ficou em 324 uW e, para os dois ultimos, foi de 325 uW. Além
disso, o ganho nfo era exatamente o mesmo para todos eles, dado que a saida
do ED tinha um pico de 58 mV para o quench dente de serra e senoidal, mas
valia 53 mV para o PWL.
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3.6.1 Conclusoes do capitulo
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Figura 3.28: Resposta frequencial do receptor.

Neste capitulo, apresentou-se uma descri¢do do projeto de um receptor
super-regenerativo para opera¢do na banda MICS. Os blocos constituintes
foram expostos e as mais importantes curvas de desempenho foram incluidas.
O circuito foi configurado para permitir flexibilidade para a escolha do tipo
de quench, de modo a garantir uma maior facilidade para o ajuste de seu
funcionamento.

A tabela [3.13] é uma repeticdo da tabela [3.1] com a adigéo das carac-
teristicas do circuito descrito neste texto, levando em considera¢do uma TD
maxima de 100 kb/s, apesar de o circuito ter se comportado satisfatoriamente
para TD = 400 kb/s, a priori, pois € preciso considerar as limitagdes do filtro
a ser inserido apds o detector de envelope. Ha diversas observacdes que de-
vem ser feitas quanto a comparag@o entre os receptores super-regenerativos
listados. Primeiramente, aponta-se que os demais projetos incluem resultados
experimentais, enquanto os deste trabalho se baseiam em simulagdes do lei-
aute, além do fato de que a sensibilidade foi estimada s6 analiticamente, por
conta da problemadtica envolvida com a simulagdo. Além disso, o consumo
elétrico dos outros tende a ser maior em virtude da inclusdao de uma quan-
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tidade maior de blocos auxiliares no chip, como circuitos para geragdo da
polarizagdo e do préprio sinal de guench. Contudo, destaca-se que o receptor
em 20 se beneficiou dos fios externos de conexdo (bondwires) para realizar o
indutor do tanque, bem como ndo inclui um LNA, de sorte que a sua poténcia
DC foi razoavelmente reduzida. Esse também € o caso de|19} que implementa
o elemento indutivo por meio de uma antena de lagco em uma PCB (printed
circuit board), com um fator de qualidade muito maior do que o de indutores
integrados normalmente em CMOS. Por sua vez, o SRR em|18 empregou um
ressonador BAW. Entdo, necessita-se ter em mente que a tabela comparativa
nao € uma forma definitiva de categorizar os receptores super-regenerativos.

Tabela 3.13: Comparacio do receptor projetado com o estado da arte.

Parametros 19 25 18 26 Este
Tec. CMOS (nm) 90 130 130 180 130
Modulagio OOK | OOK | OOK | BFSK | OOK

Voo (V) 1 12 | 09 | 065 | 12
fo (MHz) 402 | 2400 | 2000 | 2400 | 488
Pocry (UW) 400 | 2800 | 400 | 215 | 320
TD (kbls) 120 | 500 | 5 | 2000 | 100
Epmin (nJ/b) 33 | 56 | 8 | 0,175 | 32
Pups (dBm) 93 | 90 | -100 | -75 | 86,5

FoM (dB) 208 203 201 207 201
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4.1 REVISAO DO ESTADO DA ARTE

A geracido de sinais de referéncia é uma das etapas mais importantes
em qualquer cadeia de comunicagdo. Tal relevancia impde requisitos rigo-
rosos sobre o projeto de osciladores de RF, o que significa que eles devem
apresentar uma alta pureza espectral e consumir o minimo de poténcia. Entre-
tanto, o natural compromisso entre desempenho e consumo elétrico também
domina o projeto de osciladores. Embora o ruido venha a aparecer como a
principal preocupacdo relacionada a osciladores, hd situagcdes em que a dispo-
nibilidade de energia em certas aplicacdes possa merecer ainda mais atengao
por parte do projetista de circuitos. Essa condi¢do € ainda mais exigente no
contexto de aproveitamento de energia [49]]. No caso de receptores super-
regenerativos, o oscilador consiste no niicleo e, em decorréncia disso, trata-se
do principal bloco a se otimizar.

Diversas técnicas ja foram propostas para lidar com a desafiadora ta-
refa de projetar osciladores com melhor desempenho e menor poténcia [50]]
— [51]. EmI50, emprega-se um filtro de ruido para reduzir o ruido de fase
de VCO ao seu minimo fundamental de acordo com o fator de qualidade do
ressonador e o consumo. Os osciladores projetados em [52] fazem uso de
uma capacitor conectado ao transistor da fonte de corrente para filtrar o seu
ruido, assim como dar um deslocamento de nivel DC que permite uma grande
amplitude de oscilagdo, enquanto os transistores do nicleo operam na regiao
de saturacdo. [53] apresenta um VCO com transformador de realimentacio
baseado no conceito de dupla excursdo de sinal, possibilitando que os sinais
de saida excursionem acima da tens@o de alimentagdo e abaixo do potencial
de terra, o que amplia a poténcia da portadora e diminui o ruido de fase. Uma
ideia similar é mostrada em [54]], em que eles substituem a fonte de corrente
de uma tradicional OCV Colpitts diferencial por indutor para aumentar a am-
plitude maxima alcangavel. Em [51]], o autor usa um par cruzado MOSFET
com polarizacdo direta de corpo para impulsionar a condutancia negativa de
um oscilador Colpitts diferencial para ondas milimétricas.

Os osciladores do atual estado da arte ja demonstraram um desempe-
nho geral bastante satisfatério, mas eles ainda apresentam normalmente uma
poténcia DC da ordem de alguns miliwatts [0, [S2], [54], com sé umas pou-
cas excecdes [53]]. Entdo, este trabalho expde uma técnica para projetar os-
ciladores de ultrabaixa poténcia, implementada através de uma degeneracio
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Figura 4.1: Modelo de alto nivel de condutiancia negativa do oscilador Colpitts.

indutiva de porta aplicada a um cléssico oscilador Colpitts de porta comum.
A técnica de dupla realimentagdo positiva (DFT) reduz a transcondutincia
requerida para iniciar e manter as oscilagdes e, assim, economiza a poténcia.
Inicialmente, a técnica foi desenvolvida por outro aluno do GRF e publicada
em 55| e, posteriormente, ela foi expandida em |56, tendo sido apresentada
também em 57,

4.2 OSCILADOR COM DEGENERACAO INDUTIVA NA PORTA

A topologia proposta deriva diretamente do cldssico oscilador Colpitts
de porta comum, que € mostrado na figura como um modelo de alto ni-
vel, que pode ser visto como uma combina¢do de uma carga com uma rede
de uma porta potencialmente instavel. Y,, € a admitincia de saida do di-
polo e Y7, é a admitancia da carga. Para que os critérios de Barkhausen sejam
satisfeitos e se iniciem as oscilacdes, a magnitude da condutincia negativa
representada pelo circuito de uma porta deve ser maior do que a condutin-
cia da carga de terminagdo, assim como a susceptancia do dipolo deve ser o
oposto da susceptincia de carga na frequéncia de oscilagdo. Resumidamente,
R{You } < —R{Y¥} e 3{¥our } = —3{¥,}. Um amplificador é normalmente
usado como a rede de uma porta e a sua nao linearidade fornece o mecanismo
pelo qual a amplitude de oscilac¢do se estabiliza.

4.2.1 Oscilador Colpitts de porta comum

A figura[d.2] exibe o tradicional oscilador Colpitts de porta comum, o
qual possui um divisor capacitivo como fonte de realimentacdo positiva. Tal
circuito pode ser visto como a combina¢do de uma carga, caracterizada por
L e Rp, e uma rede de uma porta composta por M, C; e C,, 0 que pode ser
vislumbrado na figura[f.3] Esta pode ser interpretada como um amplificador
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Figura 4.2: Classico oscilador Colpitts de porta comum.

com realimentagdo positiva. O objetivo do divisor capacitivo é fazer com que
a parte real de Y,,;, a condutincia de saida, seja negativa e a parte imagindria,
a sua susceptancia, seja positiva, o que implica uma susceptancia capacitiva.
Denotando @ como a frequéncia angular de oscilacio e fazendo-se a restricao
de que g, < @ (C) 4+ C2), equaciona-se R{Y,,, } assim:

gnCi1C

Gou = — 21122
out (Cl +C2)2

(67)

Partindo-se das mesmas consideragdes anteriores, expressa-se 3{¥,, }
como segue:
wC1C
Ci+G

O indutor L; € a carga do circuito e Rp representa as suas perdas.
Logo, a susceptincia de carga vale B, = 1/(wL;) e a condutincia de carga é
Gr = 1/Rp. Fazendo C,; = C1C2/(C1 4 C3), a condigdo de oscilagao relativa
a parte imagindria serve para calcular a frequéncia de oscilacdo, que é dada
abaixo:

Bow = (68)

1

275\/ LoscCeq .

Por sua vez, a condicao referente a parte real indica o valor minimo de
transcondutincia para que se iniciem oscilagdes a partir do ruido térmico:

fosc = (69)

(C1+C,)?

in > 70
8m,min RpC1C, ( )
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Figura 4.3: Decomposicao do oscilador Colpitts em rede de uma porta e carga.
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Figura 4.4: Célula de resisténcia negativa.

Precisa-se ressaltar que a condutancia de saida do amplificar depende
diretamente da transconduténcia do transistor. Entdo, para uma determinada
carga, Rp, a polarizagdo do transistor deve ser feita de maneira que a equa-
¢ao (70) seja satisfeita para que o circuito oscile. Assim, hd um valor minimo
de corrente para satisfazer as condi¢des de oscilagdo, considerando-se que os
capacitores sdo mantidos fixos.

4.2.2 Degeneracao indutiva na porta

A figura apresenta uma célula de resisténcia negativa, a qual é
composta por um transistor MOSFET com um indutor de degeneracio conec-
tado a porta. Designando por Yy, a admitancia vista na fonte do transistor,
verifica-se que ela € o resultado da reflexdo da impedéncia indutiva da porta

na fonte:
8Em . @Cys

Yi.,.=— _
8 = T L Co— 1 @PLyCyy— 1

(71)

em que Cg € a capacitincia intrinseca entre a porta e a fonte do transistor.
Como requisito para propiciar a oscilag@o, requere-se uma célula condicio-
nalmente instavel, o que se traduz por uma rede de uma porta de resisténcia



4.2 Oscilador com degeneragdo indutiva na porta 101

e
I
1
@)
N

Figura 4.5: Oscilador com degeneracao indutiva na porta.

negativa, que € o caso da figura .4 A partir da andlise da equacdo (7)),
percebe-se que a parte real de Y4, a condutincia de saida, € negativa para
valores de L, maiores do que 1/(a)2CgS), isto ¢, para L, > 1/((»2Cg5). Logo,
comprova-se que tal bloco pode ser empregado para compensar as perdas de
uma determinada carga, o que, em outros termos, significa que ele atua como
uma fonte de realimentag@o positiva.

4.2.3 Topologia proposta

No circuito da figura[d.5] exibe-se um oscilador Colpitts que inclui de-
generacdo indutiva na porta, o que € fornecido por L. Esse indutor atua como
uma segunda fonte de realimentacdo positiva, o que significa que essa topo-
logia é capaz de comecar a oscilar com menos poténcia do que o tradicional
oscilador Colpitts, assumindo que os dois circuitos diferem apenas pela pre-
senga de Lg, como serd provada na andlise conduzida na préxima subsec@o.

4.2.4 Analise do circuito

A figura apresenta um modelo da representagdo de pequenos
sinais do oscilador da figura[d.5] Com o intuito de simplificar a anlise, faz-
se a suposi¢do de que a transcondutincia de dreno (g,,¢) € a capacitincia Cgy
do transistor podem ser desprezadas, o que € normalmente védlido para um
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Figura 4.6: Modelos de pequenos sinais do oscilador proposto.

transistor saturado. Sob tais condi¢des, pode-se relacionar a transcondutancia
de fonte, g, € a de porta por meio da expressio gng = &ms/n, frisando-se
que o transistor € modelado de acordo com o modelo de MOSFET EKYV [58]].
Também € possivel escrever a tensdo de porta, v, em termos da tensdo de
fonte,v,, o indutor L, e capacitancia C,s. Define-se o fator 8 como o ganho
de tensdo entre fonte e porta, que é dado por:

B = Vg a)ngCgS (72)
Vs 0?LyCos—1°

O sinal na porta é defasado em 180° em relagdo ao sinal na fonte

quando a frequéncia de oscilacao estd abaixo da frequéncia de ressonancia da

associagio em série entre L, € Cg;. Nesse caso, a transcondutancia de porta,
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gmg» contribui para aumentar a magnitude da condutincia de saida vista a
partir do dreno.

Usando a dependéncia entre as tensdes de porta e fonte, a transcondu-
tancia total controlada pela tensao de fonte € obtida assim:

n

8mx = 8ms _ﬁgmg = &ms (1 - ﬁ) . (73)

Finalmente, a capacitancia equivalente formada por C>, Cg, € L, € de-
finida como Cy,, € € calculada como:

Cys

Crog=C+ ——F——.
2q =2 1T 2Ly Cs

(74)

Ao adotar essas transformagdes, pode-se redesenhar o modelo de pe-
quenos sinais da figura como aquele mostrado na figura Uti-
lizando a expressdo para a admitincia de saida, Y, que foi obtida em |59,
tem-se:

9
gy,

)
Coeq OCeq
oC <1+C%q>
() (e
Coeq 0Cpq
A figura[d.7|retrata a admiténcia de saida dada pela equagdo como
uma funcdo de L, para diversos valores de C,, considerando-se, nessa simu-
lacdo, os seguintes valores para os demais parametros: g,s = 13.9 mS; n =
1.15; Cgs = 2 pF, 0 qual € imposto por um capacitor adicional; e C; = 2 pF.
Como pode ser visto na figura[d.7(a)] a condutancia de saida possui um valor
minimo para cada C, mas o valor minimo absoluto ocorre para para C, = 0.
Para os valores de componentes acima e para C; = 0, a condutancia de
saida para um oscilador Colpitts cldssico, que teria L, = 0, seria de -3.3 mS.
Deve-se notar que, embora C; seja igual a zero, Cy., ndo € e, consequente-
mente, o circuito ainda se comporta como um oscilador Colpitts.
Ao escolher Ly = 2,63 nH e para os mesmos dispositivos passivos €

condi¢des de polarizacdo, o valor da condutincia de saida cai para -15 mS.
Em outras palavras, ao manter o mesmo consumo de poténcia, o oscilador

YOM[

+J

(75)
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Figura 4.7: Efeito do indutor de degeneracio na rede de uma porta.

com degeneracdo indutiva na porta pode acionar uma carga maior do que o
oscilador Colpitts tradicional ou, alternativamente, ao fixar a carga, a topolo-
gia presente consome menos poténcia do que a versdo classica.

E importante observar que, na figura a condutincia minima de
saida para um dado valor de C, estd perto de uma variagdo abrupta na sus-
ceptancia de saida, o que significa que uma leve alteracdo dos parametros
poderia fazer com que o circuito oscilasse em outra frequéncia ou até mesmo
ndo oscilasse. Com o fito de evitar essa situagdo, requere-se que se opte por
trabalhar do lado esquerdo da curva e ligeiramente distante do ponto de res-
sonancia. Portanto, a susceptancia de saida serd capacitiva e ressonard com
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Figura 4.8: Esquematico do oscilador projetado como prova de conceito.
L) na frequéncia de oscilagdo, que € calculada como:
- 1
27\/LiCeq’

em que C,, € a capacitincia de saida total, a qual € dada por: 3 (Y,u,) /0.

Jo (76)

4.2.5 Projeto do circuito

Com a meta de validar o conceito proposto, um protétipo foi projetado
no processo CMOS de 0,18 um da IBM. O circuito, que € mostrado na figura
[.8] foi projetado para consumir uma poténcia DC bastante reduzida e con-
siste basicamente no oscilador da figura|4.5|com a adi¢@o de outro capacitor,
Cl.

O indutor foi projetado de modo que o pico do fator de qualidade, Q,
ocorra na vizinhanca da frequéncia de oscilagdo. Para tal, o seu didmetro,
o niimero de voltas, a largura das linhas e o espagamento entre estas foram
adequadamente escolhidos por meio de simulacdes paramétricas. Ademais,
a capacitincia entre a porta e a fonte do transistor foi artificialmente elevada
para diminuir o valor do indutor, visto que os maiores valores de Q correspon-
diam a menores indutincias. Além disso, como o leiaute do transistor central
incorporou a técnica de paralelizar o dispositivo em multiplos dedos, pode-se
presumir que o impacto da indutincia parasita de porta serd minimizado.
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Figura 4.9: Leiaute do protétipo.

Na préxima subsecdo, apresentar-se-do os principais resultados de si-
mulacdo pés-leiaute.

4.2.6 Resultados de simulacio

Destaca-se que o circuito ainda ndo foi medido no momento em que
este documento foi redigido, de maneira que serdo analisados os resultados
de simulagdo pés-leiaute. O leiaute do oscilador é exibido na figura[4.9] em
que se destaca claramente a presenca dos dois indutores utilizados.

E dificil comparar o desempenho de diferentes osciladores de uma
forma normalizada. A definicdo mais amplamente aceita de uma FoM para
osciladores é:

FoM = 20log (f}) —10log ( IPZ;V> - Z(Af), (77)

em que fp € a frequéncia de oscilacdo, Ppc é o consumo de poténcia DC e
Z (Af) é o ruido de fase a uma frequéncia deslocada de Af em relagdo a fj.

Deve ser ressaltado que os componentes passivos do processo adotado
estdo satisfatoriamente modelados, uma vez que caracterizacdes anteriores
foram executados pelo grupo de pesquisa no qual se encaixa este trabalho e
os valores obtidos por medi¢@o estavam razoavelmente proximos dos espera-
dos. Isso contribui para indicar que o desempenho medido do oscilador ndo
desviard muito das simula¢des apresentadas aqui.

A tabela ] mostra os resultados da simulagdo de Monte Carlo, in-
cluindo o maximo, o minimo, a média e o desvio padrdo para o oscilador
projetado. A simulacdo foi executada para 200 amostras. Como pode ser
visto, a pior FoM foi de 188,6 dBc/Hz. No entanto, como o circuito opera no
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regime limitado por corrente, o desempenho pode ser melhorado um pouco
mais, mas isso se daria a custa do aumento de consumo de poténcia. A ta-
bela [.2] apresenta os resultados das simulagdes de canto, incluindo o tipico
(TT), FFF e SSF. Como se pode notar, a pior FoM foi de 189,27 dBc/Hz no
canto ssf. Na tabela[d.3] comparam-se os valores médios dos resultados deste
trabalho com alguns osciladores CMOS do estado da arte. Percebe-se que o
desempenho geral do circuito proposto aqui é compardvel a eles e a poténcia
DC € a menor de todas (120,8 uW).

Tabela 4.1: Resultados de simulacdo Monte Carlo (200 amostras).

FoM fo Ppc | Z(1 MHz)
Parametro | (dBc/Hz) | (MHz) | (uW) (dBc/Hz)
Média 190,2 2.521 | 120,8 -122,5
Sigma 0,56 17,75 3,33 0,71
Max 1914 2.569 | 128,9 -120,9
Min 188.6 2468 | 1144 -123,9

Tabela 4.2: Resultados de simulacio de cantos.

FoM % Poc | Z(3 MHz)
Canto | (dBc/Hz) | (GHz) | (uW) | (dBc/Hz)
tt 190,2 252 | 1208 | -1225
ssf 189,27 | 2475 | 119,1 | -121,7
fff 190,6 | 2.534 | 127 123,1
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43 CONCLUSOES DO CAPITULO

Este capitulo demonstrou a técnica de dupla realimentacéo positiva,
que tem o intuito de minimizar o consumo de poténcia de osciladores CMOS.
A topologia apresentada € baseada no cléssico oscilador Colpitts de porta co-
mum, mas emprega degeneragdo indutiva de porta como uma segunda fonte
de realimentacdo positiva. Projetou-se um protétipo em um processo CMOS
padrdo de 0,18 um CMOS e simula¢des de Monte Carlo, assim como simu-
lacdes de cantos, demonstraram a utilidade da técnica proposta para diminuir
a poténcia DC para iniciar e manter oscilagdes. O circuito simulado mos-
trou uma frequéncia de oscilagdo de 2,521 GHz e um ruido de fase de -122,5
dBc/Hz a uma frequéncia deslocada de 3 MHz, consumindo 120,8 uW, o que
indica uma figura de mérito de 190,2 dBc/Hz.

Tabela 4.3: Comparacao com os osciladores CMOS do estado da arte.

Parametros 50 52/(TX) 53 54 Este
Tec. CMOS (nm) 350 130 180 130 180
Vop (V) 2,7 1,0 0,50 0,475 0,575
fo (GHz) 2,1 4,9 3,8 4,9 2,52
Ppc (mW) 9,3 1,3 0,57 2,7 0,1208
% (dBc/Hz) —153* | —132,8* | —1197 | —136,2* | —122,5*
FoM (dBc/Hz) 1954 196 193 196,2 190,2

*@3MHz, T @ 1 MHz.
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5 CONCLUSAO DO TRABALHO

Com o designio de aprimorar as pesquisas realizadas na 4rea de cir-
cuitos voltados as aplicacdes médicas, especificamente nas bandas MICS
e ISM, esta dissertacdo, realizada no contexto do Grupo de Pesquisas em
Radiofrequéncia da UFSC, discorreu sobre o projeto de um receptor super-
regenerativo, bem como apresentou uma nova técnica para projetar oscilado-
res de RF de ultrabaixo consumo elétrico.

Em um primeiro momento, o trabalho versou sobre o embasamento
tedrico da recepcdo super-regenerativa. O projeto do protdtipo aqui apresen-
tado se alicercou nesses elementos, e o seu desenvolvimento seguiu uma es-
trutura tradicional. Observa-se, nesse sentido, que o elemento que diferencia
esta dissertacdo em relagdo aos demais trabalhos ja publicados se encontra
na utilizagdo de uma topologia diferente das convencionais para o LNA, o
qual nio requer indutores para fazer a adaptagdo de impedancia de entrada,
sendo especialmente apropriado para ser empregado em implantes biomédi-
cos na faixa MICS. A técnica de super-regeneraciio permite que a operacio
de demodulagdo seja realizada com um ndmero reduzido de componentes e,
aliada a ado¢ado de esquemas mais simples de modulacdo, revelou-se bastante
vantajosa para minimizar a poténcia DC. Destarte, o circuito simulado, desen-
volvido na tecnologia CMOS de 130 nm da IBM, demonstrou um consumo
similar ao que se encontra na literatura, uma vez que se buscou otimizar o
projeto individual de cada um dos blocos que constituem o receptor. O pro-
posito do trabalho, portanto, centrou-se em propiciar um dominio substancial
da técnica, tanto em termos tedricos quanto praticos.

Por outro lado, a técnica de redugdo de consumo de osciladores LC,
conhecida como DFT, consiste em aplicar uma segunda fonte de realimenta-
¢do positiva a um oscilador Colpitts classico de porta comum, implementada
através de um indutor de degeneragdo conectado a porta do transistor central
do circuito. Projetou-se, entdo, um protdtipo na tecnologia CMOS de 180 nm
da IBM e, posteriormente, apresentou-se a andlise do funcionamento do dis-
positivo, assim como foram mostrados resultados de simulagdo pés-leiaute
que evidenciaram a vantagem do circuito no que se refere a diminui¢do do
consumo elétrico em comparagdo com a topologia original. No caso de os
dois circuitos dissiparem a mesma poténcia, a nova técnica permite que o 0s-
cilador trabalhe com uma carga maior do que o Colpitts convencional. Além
disso, o circuito proposto demonstrou um desempenho geral, medido através
de uma figura de mérito especifica para osciladores, comparavel ao estado
da arte de osciladores CMOS de RF. No decorrer desta pesquisa, foram pu-
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blicados, em eventos cientificos, dois artigos relativos a essa parte do traba-
lho [56)157].

Com o intuito de dar seguimento a presente pesquisa, supde-se a fei-
tura de trabalhos posteriores inseridos nesta temdtica, com destaque para o
projeto de um receptor super-regenerativo em que o oscilador seja implemen-
tado com a técnica de dupla realimentagdo positiva, de maneira que o con-
sumo poderia ser razoavelmente reduzido, considerando-se que o SRO tende
a ser o componente que mais demanda poténcia DC nessa arquitetura. Nesse
caso, poderia ser empregada uma topologia desbalanceada, ao contrario do
que foi feito neste trabalho, que fez uso de uma configuracdo diferencial para
os estdgios de entrada. Com isso, o balun, posto entre o oscilador e o detector
de envelope, poderia ser removido, o que acarretaria uma diminui¢do ainda
maior da poténcia dissipada. Ademais, o receptor aqui apresentado operava
na faixa MICS, o que gerou entraves intrinsecos a baixa frequéncia de opera-
¢do quanto ao projeto do indutor de degeneracio de porta, os quais poderiam
vir a mitigar o beneficio de reducdo de consumo. Nessa senda, a diminui¢do
do fator de qualidade e o excessivo tamanho do indutor podem ser menciona-
dos como alguns dos obstaculos defrontados. Portanto, para tirar o0 maximo
proveito da DFT, o circuito precisa operar em frequéncias mais altas, como
a faixa ISM em torno de 2,4 GHz. Evidentemente, isso conduziria a uma
mudanga das aplicagdes do circuito, que nao poderia mais ser usado em dis-
positivos implantdveis.

Empregar um oscilador sem indutores como o SRO € outra modifica-
¢do que poderia ser realizada, o que, inclusive, chegou a ser testado em etapas
preliminares deste trabalho, embora as andlises ndo tenham sido aprofunda-
das o suficiente para justificar a sua inclusio neste documento. A adogdo de
uma nova topologia de oscilador para receptores super-regenerativos repre-
sentaria uma modificacdo na forma como a questdo da otimizacao dessa ar-
quitetura € tradicionalmente tratada, que, essencialmente, tem se concentrado
em trabalhar no sinal de quench, de modo a conseguir extrair o melhor de-
sempenho do receptor, além de outros aprimoramentos em nivel de sistema,
sem, contudo, apresentar tdo significativa reducdo no consumo de poténcia
quanto seria alcancdvel com a topologia aqui apresentada. Outro ponto a ser
enfatizado € a necessidade de integracdo dos blocos de polarizagdo, como
fontes de tensdo e de corrente, bem como do gerador de onda de qguench, os
quais foram deixados externos ao chip nesta implementacdo. Da mesma ma-
neira, também precisaria ser integrado o comparador ou o filtro passa-baixas
ao final da cadeia de recepcgio.

E necessdrio, ainda, conceder atencdo a andlise tedrica detalhada da
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sensibilidade do receptor super-regenerativo. Neste texto, foi apresentada
uma férmula que possui um fator F relacionado ao ruido do receptor, o qual
ainda necessita ser explicitamente definido. Esse termo leva em consideracio
as fontes de ruido oriundas, principalmente, do elemento ativo do oscilador
super-regenerativo. A andlise do desempenho do oscilador com dupla reali-
mentacdo positiva em termos de ruido de fase também pode ser cogitada no
que tange ao campo dos futuros trabalhos tedricos. Frisa-se que essa andlise
passa pela necessidade de se prever a amplitude de oscilacio.

Por fim, registra-se que este trabalho pretendeu, com o desenvolvi-
mento dos protétipos apresentados, ndo apenas aprimorar os estudos quanto
ao tema no meio académico, mas também objetivou melhorar as tecnologias
utilizadas para a concepcao de equipamentos de uso médico, por meio da oti-
mizagdo de técnicas ja existentes. Almeja-se, portanto, que a pesquisa aqui
desenvolvida ndo fique circunscrita aos bancos das instituicdes de pesquisa e
ensino, e que seja adotada pela industria.
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Figura A.1: Leiaute do VCO, incluindo os PADS.
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Figura A.2: Leiaute do LNA, incluindo os PADs.
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Figura A.3: Leiaute do balun juntamente com o detector de envelope, incluindo
os PADS.
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Figura A.4: Leiaute do receptor completo, destacando cada bloco.
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Abstract— This paper presents an oscillator design technique
for low-power applications. The circuit is based on the common-
gate Colpitts oscillator with additional positive feedback provided
by an inductive gate d ation. This teck decreases the
required transconductance to start-up oscillations, which makes
possible to reduce the power consumption. Two prototypes were
designed in a standard 0.18 ;zm CMOS technology. The first one
presents an oscillating frequency of 2.52 GHz with a phase noise
of -122.5 dBc/Hz at a 3 MHz offset frequency and consumes 120.8
1+W. The other oscillator has a power consumption of 1 mW and
oscillates at 2.38 GHz with a phase noise of -132.7 dBc/Hz at a
3 MHz offset.

I. INTRODUCTION

The generation of reference signals is one of the most
important steps in any communication channel. That rele-
vance impose stringent requirements on the design of radio-
frequency oscillators, which means they should both present a
high spectral purity and consume as least power as possible.
However, the natural compromise between performance and
power consumption also dominates the design of oscillators.
Although the phase noise could appear as the main concern
related to oscillators, there are applications in which the
limited power budget may deserve more attention from the
circuit designer. This condition is even more demanding in
the context of energy harvesting applications [1].

Several techniques have been proposed to cope with the
challenging task of designing oscillators with increased per-
formance and lower power consumption [2] - [6]. In [2], they
employ a noise filter to reduce the phase noise of voltage-
controlled oscillators (VCOs) to its fundamental minimum ac-
cording to the resonator quality factor and power consumption.
The oscillators designed in [3] make use of a tail capacitance
for filtering the current source noise altogether with a DC
level shift that enables a large oscillation amplitude, while the
core transistors operate in the saturation region. [4] presents
a transformer-feedback VCO based on the concept of dual
signal swings, allowing the output signals to swing above
the supply voltage and below the ground potential, which
increases the carrier power and decreases the phase noise. A
similar idea is shown in [5], in which they replace the tail
current of a traditional differential Colpitts VCO by inductors

One—Port
Nework

Y

out

Fig. 1. Negative conductance high-level model of the Colpitts oscillator.

to augment the maximum attainable amplitude. In [6], the
author uses a cross-coupled MOSFET pair with forward-body
bias to boost the negative conductance of a millimeter-wave
differential Colpitts oscillattor.

The current state-of-the-art CMOS oscillators have already
demonstrated outstanding overall performance, but they still
usually exhibit a DC power in the order of a few miliwatts
[2], [3], [5], with some exceptions only [4]. In this paper we
present a technique to design ultra-low-power oscillators im-
plemented by means of an inductive gate degeneration applied
to a classical Colpitts common-gate oscillator. The double
feedback technique (DFT) reduces the required transconduc-
tance to start-up and maintain oscillations, thus saving power.
Two prototypes were designed in a standard 0.18 ym CMOS
technology as proof os concept. The simulation results indicate
that the first one has an oscillation frequency of 2.521 GHz and
a phase noise of -122.5 dBc/Hz at a 3-MHz offset frequency,
with a power consumption of 120.8 ©W from a 0.575-V supply
voltage, which results in a figure-of-merit (FoM) of 190.2
dBc/Hz. The second oscillator consumes 1 mW from a 1-V
supply voltage and presents a phase noise of -132.7 dBc/Hz at
a 3 MHz offset, oscillating at 2.38 GHz, which corresponds to
a FoM of 190.5 dBc/Hz. Those numbers represent the average
values obtained through Monte Carlo simulations.

The rest of this paper is organized as follows: in section II,
we introduce the basic ideas behind the low-power oscillators
designed; section III makes a careful analysis of the additional
positive feedback source and characterizes how it helps to
minimize the required power to sustain oscillations; then we
comment on some design insights regarding the implemen-
tation of the oscillators in IV; section V presents the main
simulation results to validate the proposed approach, including



Fig. 2. Gate-inductive degenerated oscillator.
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Fig. 3. Small-signal models of the proposed oscillator: (a): simplified model
of circuit in Figure 2; (b): equivalent model to ease the analysis.

Monte Carlo analysis; finally section VI summarizes the most
relevant contributions of this paper.

II. GATE-INDUCTIVE DEGENERATED OSCILLATOR

The topology proposed derives directly from the classical
Colpitts common-gate oscillator, which is shown in Figure 1
in a high-level model and can be seen as a combination of
a potentially unstable one-port and a load network. Y, is
the one-port network output admittance and Y7, is the load
admittance. In order to satisfy the Barkhausen criteria and
start oscillations, the magnitude of the negative conductance
represented by the one-port circuit must be greater than the
conductance of the terminating load admittance, and the one-
port susceptance must be the opposite of the load susceptance
at the oscillation frequency. An amplifier is usually used as the
one-port network and its nonlinearity provides the mechanism
by which the oscillation amplitude stabilizes.

In the circuit of Figure 2, we show a Colpitts oscillator
including inductive gate degeneration provided by L,. This
inductor acts as a second source of positive feedback, meaning
that this topology is able to start oscillations with less power
than the traditional Colpitts oscillator, as it is proved by the
analysis conducted in the next section.

III. CIRCUIT ANALYSIS

Figure 3(a) shows the small-signal representation of the
oscillator in Figure 2. In order to simplify the analysis, we
have assumed that the drain transconductance (g,q), as well
as the gate-to-drain capacitance (Cyq) of the transistor can
be neglected, which is suitable for a saturated transistor.
Under these conditions, we can relate the source and the gate

transconductances as g,y = 9gms/n, where n is the slope
factor of the transistor, which is modeled according to the
EKV MOSFET model [7]. It is also possible to write the gate
voltage v, in terms of the source voltage v, L, and the gate-
to-source capacitance C,,. We define 3 as the source-to-gate
voltage gain, which is given by:
vg W2LyClys )
vs w?LyCys — 1

The signal at the gate is phase-shifted in 180° with respect
to the signal at the source when the oscillation frequency is
below the resonant frequency of the series association between
L, and Cys. In that case, the gate transconductance g, con-
tributes to increase the magnitude of the output conductance
seen at the drain.

Using the dependence between the gate and source voltages,
the total transconductance controlled by the source voltage is
given by:

B=

Ima = Gms = BYmg = Yms (1 - g) @
Finally, the total equivalent capacitance formed by C3, Cys

and L, is defined as Csq, and given by:

Cflb’
1 —w2LyCys
By using these transformations, we can redraw the small-
signal model of Figure 3(a) as the one in Figure 3(b). Using
the expression for the output admittance Y,,,; obtained in [8],
we have:

Coeq=Ca+ 3)

_cy
(v+e5) ()
P <
o)
() + ()

Figure 4 depicts the output admittance given by (4) as
a function of L, for several values of C, considering the
parameters of our second design. In this simulation we used
gms = 13.9mS, n = 1.15, Cy, = 2 pF, which is imposed by an
additional capacitor, and C; = 2 pF. As we can see in Figure
4(a), the output conductance has one minimal for each C, but
the absolute minimum value occurs for Cy = 0.

For the component values above, and for C = 0, the output
conductance for a classical Colpitts oscillator, which has L,
=0, would be -3.3 mS. It should be noted that although C5 =
0, C3¢q is not, and thus the circuit still behaves as a Colpitts
oscillator.

By choosing L, = 2.63 nH and for the same passive
devices and bias condition, the value of the output conductance
falls to -15 mS. In other words, by keeping the same power
consumption, the oscillator with inductive gate degeneration
can drive a higher load than the classical Colpitts oscillator, or
alternatively by fixing the load the present topology consumes
less power than the classical one. The load admittance Y7,
is considered as —j/(wLi) + Gp, where Gp is the loss
conductance due to the passive devices.
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Fig. 4. Effect of gate inductor on one-port’s: (a): output conductance; (b):
output susceptance.

Fig. 5. Schematic diagram of designed oscillators: (a): design 1; (b): design
2.

It is important to observe in Figure 4 that the minimum
output conductance for a given Cs is close to an abrupt
variation of the output susceptance, which means that a slight
variation of the parameters can make the circuit oscillate at
another frequency, or even not oscillate. In order to avoid this
condition, we have chosen to work at the left side of the curve
and slightly distant from the resonance point. Therefore, the
output susceptance is capacitive and resonates with L; at the
oscillation frequency, which is calculated as:

1
- 270/ L1Ceq

total

Jo )

where C., is the
S {Yout} /w.

output capacitance given by

IV. CIRCUIT DESIGN

In order to validate the concept proposed, two prototypes
were designed in the IBM 0.18 m CMOS process. The first
one, shown in Figure 5(a), was designed to keep the DC power
as low as possible and consists basically of the oscillator in
Figure 2 modified by an extra capacitor C'4. The second circuit
is depicted in Figure 5(b) and was designed for a minimum
phase noise, with a higher power consumption than the first
one, but still lower than the typical values found in literature.
Both oscillators are current-biased, because that way we can
control the power consumption directly by changing the bias
current.

The inductor was designed such its maximum Q-factor
occurs near the oscillation frequency. For that, its outer di-
ameter, number of turns, line width and line spacing were
adequately chosen. In addition, the transistor gate-to-source
capacitance was artificially raised to reduce the gate inductor
value, because better quality factors were reached for smaller
inductances. As the core transistors were laid out as multifin-
ger devices, the impact of the internal gate inductance will be
minimized.

V. SIMULATION RESULTS

In this section we present the post-layout simulation results.
The layout of both oscillators is shown in Figure 6. The circuits
are still in the fabrication process, and we could not include
the measurement results in this version of this paper.

It is difficult to compare the performance of different
oscillators in a normalized sense. The most widely adopted
definition of a figure-of-merit for oscillators is:

r_ fo X Ppe
FoM = 20log (Af 10log T

)-ran ©

where f, is the oscillation frequency, Ppc is the DC power
consumption and L (Af) is the phase noise at a Af offset
frequency.

It should be noted that the passive components from the
adopted process are satisfactorily modeled, since previous
characterizations were performed in our research group, and
the measured values agreed quite well with the expected ones.
That contributes to indicate that the measured performance
will not deviate too much from the simulations presented here.

Table I shows the Monte Carlo simulation results including
the maximum, minimum, mean and standard deviation for the
two designed oscillators. The simulation was performed for
200 samples. As can be seen the worst FoMs are 188.6 and
189.1 dBc/Hz for the first and second oscillators designed,
respectively. Since the tow oscillators operate in the current-
limited regime, the performance could still be improved a
little further, but at the cost of power consumption. In Table
II we compare the average values of our results with some
state-of-the-art CMOS oscillators. Our overall performance is
comparable to them, however the design 1 has the lowest
power consumption (120.8 pW).



TABLE 1
RESULTS OF THE MONTE CARLO SIMULATION (200 RUN).

Design 1 Design 2
FoM fo Ppe | L(1 MHz) FoM fo Ppe | L(1 MHz)
Parameter | (dBc/Hz) (MHz) (W) (dBc/Hz) (dBc/Hz) (MHz) (mW) (dBc/Hz)
Mean 190.2 2521 120.8 -1225 190.5 2380 1 -132.7
Sigma 0.56 17.75 333 0.71 0.53 28 0 0.48
Max 191.4 2569 128.9 -120.9 192 2440 1 -131.4
Min 188.6 2468 1144 -123.9 189.1 2310 1 -133.8
TABLE II
COMPARISON WITH STATE-OF-THE-ART CMOS OSCILLATORS
Parameters 2] [3] (RC bias) | [3] (TX bias) [4] 51 Design 1 Design 2
CMOS Technology (nm) 350 130 130 180 130 180 180
Supply Voltage (V) 2.7 1.0 1.0 0.50 0.475 0.575 1.0
Frequency (GHz) 2.1 4.9 4.9 3.8 49 2.52 238
DC Power (mW) 9.3 1.4 1.3 0.57 2.7 0.1208 1
Phase Noise (dBc/Hz) —153% —132.81 —132.81 —119%2 | —136.2' | —122.51 | —132.7%
FoM (dBc/Hz) 1954 195.5 196.0 193 196.2 190.2 190.5

1 @3MHz, 2 @ | MHz

VI. CONCLUSION

This paper introduced the double feedback technique to
minimize the power consumption of CMOS oscillators. The
topology presented is based on the classical Colpitts common-
gate oscillator, but it uses an inductive gate degeneration as
a second source of positive feedback. Two prototypes were
designed in a standard 0.18 pym CMOS process and Monte
Carlo simulations showed the usefulness of the proposed
technique to minimize the DC power required to start-up and
sustain oscillations. The first oscillator presents an oscillation
frequency of 2.521 GHz and a phase-noise of -122.5 dBc/Hz
at a 3 MHz offset frequency and consumes 120.8 ;W, which
indicates a FoM of 190.2 dBc/Hz. The second oscillator
consumes 1 mW and oscillates at 2.38 GHz with a phase-noise
of -132.7 dBc/Hz at a 3 MHz offset frequency, exhibiting a
FoM of 190.5 dBc/Hz.
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Abstract—An oscillator design technique for low-power and
low-voltage applications is presented. The circuit is based on
the classical common-gate Colpitts oscillator with additional
positive feedback provided by an inductive gate degeneration.
This technique decreases the required transconductance to start-
up oscillations, which makes possible to reduce the minimum
supply voltage, and hence the power consumption. A prototype
was designed in a standard 0.13 ym CMOS process using a zero-
threshold transistor. The post-layout simulation results show an
oscillation frequency of 2.12 GHz, with a power consumption of
4 W under a 40-mV supply voltage.

I. INTRODUCTION

The generation of reference signals is one of the most
important steps in any communication channel. That rele-
vance imposes stringent requirements on the design of radio-
frequency oscillators, which means they should both present a
high spectral purity and consume as least power as possible.
However, the natural compromise between performance and
power consumption also dominates the design of oscillators.
Although the phase noise could appear as the main concern
related to oscillators, there are applications in which the
limited power budget may deserve more attention from the
circuit designer. This condition is even more demanding in
the context of energy harvesting applications [1].

Several techniques have been proposed to cope with the
challenging task of designing oscillators with increased per-
formance and lower power consumption [2] - [6]. In [2], they
employ a noise filter to reduce the phase noise of voltage-
controlled oscillators (VCOs) to its fundamental minimum ac-
cording to the resonator quality factor and power consumption.
The oscillators designed in [3] make use of a tail capacitance
for filtering the current source noise altogether with a DC
level shift that enables a large oscillation amplitude, while the
core transistors operate in the saturation region. [4] presents
a transformer-feedback VCO based on the concept of dual
signal swings, allowing the output signals to swing above
the supply voltage and below the ground potential, which
increases the carrier power and decreases the phase noise. A
similar idea is shown in [5], in which they replace the tail
current of a traditional differential Colpitts VCO by inductors
to augment the maximum attainable amplitude. In [6], the

One-Port
Nework

Y

out

Fig. 1. Negative conductance high-level model of the Colpitts oscillator.

author uses a cross-coupled MOSFET pair with forward-body
bias to boost the negative conductance of a millimeter-wave
differential Colpitts oscillattor.

The current state-of-the-art CMOS oscillators have already
demonstrated performance improvement, but they still usually
exhibit a DC power in the order of a few miliwatts [2], [3],
[5], with some exceptions only [4]. In this paper we present a
technique to design ultra-low-power oscillators implemented
by means of an inductive gate degeneration applied to a
classical Colpitts common-gate oscillator. The double feed-
back technique (DFT) reduces the required transconductance
to start-up and maintain oscillations, thus saving power. A
prototype was designed using a zero-Vp transistor in the IBM
0.13 pm CMOS technology. . The simulation results indicate
that the circuit has an oscillation frequency of 2.12 GHz and
a power consumption of 4 pW from a 40-mV supply voltage.

II. GATE-INDUCTIVE DEGENERATED OSCILLATOR

The topology proposed derives directly from the classical
Colpitts common-gate oscillator, which is shown in Figure 1
in a high-level model and can be seen as a combination of
a potentially unstable one-port and a load network. Y, is
the one-port network output admittance and Y7, is the load
admittance. In order to satisfy the Barkhausen criteria and
start oscillations, the magnitude of the negative conductance
represented by the one-port circuit must be greater than the
conductance of the terminating load admittance, and the one-
port susceptance must be the opposite of the load susceptance
at the oscillation frequency. An amplifier is usually used as the
one-port network and its nonlinearity provides the mechanism
by which the oscillation amplitude stabilizes.

In the circuit of Figure 2, we show a Colpitts oscillator
including inductive gate degeneration provided by L,. This



Fig. 2. Gate-inductive degenerated oscillator.
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Fig. 3. Small-signal models of the proposed oscillator: (a): simplified model
of circuit in Figure 2; (b): equivalent circuit to ease the analysis.

inductor acts as a second source of positive feedback, meaning
that this topology is able to start oscillations with less power
than the traditional Colpitts oscillator, as it is proved by the
analysis conducted in the next section.

III. CIRCUIT ANALYSIS

Figure 3(a) shows the small-signal representation of the
oscillator in Figure 2. We must considerer the drain transcon-
ductance (g,nq), as well as the gate-to-drain capacitance (Cyq)
of the transistor in order to make this analysis valid for all
operating regions [7]. However, one could do this analysis for
a saturated transistor without considering the intrinsic Cyq and
gma to simplify the equations.

A. Minimum source transconductance

First of all, by superposition we can relate the gate voltage
(vy) to the source (v,) and drain (vg4) voltages as follows:

vg = avg + Bug (1)

where the coefficients o and 3 are given by:

aclel  __ @LCu
Vd |y, =0 [w2Ly (Cys + Cya) — 1]
y 2

prll o Ehle g
Us lyg=0 [w?Lg (Cys + Cga) — 1]

Secondly, the T-network given by Cy,, Cyq and L, can be
transformed into an equivalent m-network. Using (1) and the
network transformation, we can redraw Figure 3(a) to obtain
the simplified circuit shown in Figure 3(b), where:

Im1 = Yms — BYmyg “
Im2 = gmd + QYmg ()]
w2CysCloq
Cleqg=C L, |——— —9579¢ 6
e 1 w?Ly (Cys + Cya) — 1 ©
C 1

Coeqg=Co — — 92 — — 7
Bed : w?Lg (Cgs + Cga) =1 w?Lrrc @

Ly [w?L, (Cys + Cya) — 1
Leg= 1 [‘*’ g (Cys + Cya) } ®)

w? [L1Cga + Ly (Cgs + Cga)] — 1
Following the same approach as in [8], and knowing that the

gate transcondutance is grmg = (gms — gma) /7 the minimum

source transconductance (g.,s) necessary to oscillate is:

Ca.eq 2
Imd NGy G Che.
Gms > Gmd + ——— L (1 +2£ (1 + ﬂ) ) ©
vy Caeq

Imd

where n is the slope factor of the transistor, Gp is the
equivalent loss conductance due to the passive devices, and
v =n—F—0al + Csey/Ci,q). This equation is valid for
the assumption of g, <€ W(Cheq + C2.eq)-

If we derive (9) with respect to Ceq/Cheq, We obtain the
optimum capacitor ratio K,,; in order to reduce the required
transconductance as:

Caeq
Cleq

Gp

Ky, = _wr
opt GP + gmd + Qgmg

(10)

opt

B. Minimum supply voltage
We can also find an expression for the minimum supply

voltage Vppl|,,, based on the same analysis of [8]. In this

case we have:

crt

n C2ea Gp ™ (1 + 52""‘)2
Cr. e
VDD|C7.t:(Z7tZ77« 1+ l,eq P — l,eq
v Imd ﬁ'}
2 e 2
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215 Y Imd C.eq
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where ¢, is the thermal voltage, and Ig is the specziﬁc current
of the transistor, which is given by Ig = pnnC;l%'%, where
/iy, is the effective mobility for electrons, C”, is the oxide
capacitance per unit area, and W/L is the trasistor aspect ratio.

C. Effect of Ly on Y,ut

Adapting the expression for the output admittance Y
obtained in [8] for our circuit, we have:

Cie. m
gma [1+ G2 (1 2u2)]
2 2
Ci,e m
(1+ &) + ()

Cie
Wl eq (1 + C;-zz) + Gm2
+J

Your =

gm1
w03 eq

2 2
(1+&2) + (an)

Figure 4 depicts the output admittance given by (12) as
a function of L, for several values of C, considering the
following parameters: g,,s = 13.9 mS, n = 1.15, Cys = 2 pF,
Cyq = 0 pF, and C; = 2 pF. As we can see in Figure 4(a),
the output conductance has one minimal for each C5, but the
absolute minimum value occurs for Cy = 0.

For the component values above, and for Cy = 0, the output
conductance for a classical Colpitts oscillator, which has L,
=0, would be -3.3 mS. It should be noted that although C5 =
0, Coeq is not, and thus the circuit still behaves as a Colpitts
oscillator.

By choosing L, = 2.63 nH as an example and for the
same passive devices and bias condition above, the value
of the output conductance falls to -15 mS. In other words,
by keeping the same power consumption, the oscillator with
inductive gate degeneration can drive a higher load than the
classical Colpitts oscillator, or alternatively by fixing the load
the present topology consumes less power than the classical
one.

12

It is important to observe in Figure 4 that the minimum
output conductance for a given C3 is close to an abrupt
variation of the output susceptance, which means that a slight
variation of the parameters can make the circuit oscillate at
another frequency, or even not oscillate. In order to avoid this
condition, we have chosen to work at the left side of the curve
and slightly distant from the resonance point. Therefore, the
output susceptance is capacitive and resonates with L., at the
oscillation frequency, which is calculated as:

1
" 27\/LeqCeq
where C¢, is the total output capacitance given by C., =
C1,eqC2,eq/ (Ceq + C2.eq)-

IV. CIircuUIT DESIGN

fo 13)

In order to validate the concept proposed, a prototype was
designed in the IBM 0.13 ym CMOS process using a zero-
Vrp transistor. The inductors were designed such its maximum
Q-factor occurs near the target frequency, which is 2.4 GHz.
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Fig. 4. Effect of gate inductor on one-port’s: (a): output conductance; (b):
output susceptance.

A method to reduce the supply voltage is to increase the
coefficient y in (11), which depends on « and 8. If we choose
those coefficients negatives, the higher their magnitude, the
smaller is the supply voltage. Assuming that the aspect ratio
of the transistor and the supply voltage are fixed, and hence
the parameters Cy, and Cyq are also fixed, the inductance L
is the only parameter that we can manipulate in order to set
« and S negative values. This condition is found as:

1

Ly<
97 w2 (Cys + Cya)

(14)

It should be noted that for the limit case of (14), the
coefficients o and 3 tends to minus infinity, the required source
transconductance is ¢4, and the minimum supply voltage
approaches zero. However, there is another condition given
by (10) which bounds the value of « in:

7gmd +Gp
9mg

a> (15)

If we replace the value of « from (2) in (15), we obtain
another condition for L,:
1

L, <
w? (Cys + Ca+

16
Cgagmg ) a6
gmat+Gp

(16) prevails over (14) since Cyq, Gmg» gma and Gp are all
positive values. To summarize, the higher we choose L, within
the range given by (16), the smaller is the supply voltage.



TABLE 1
COMPARISON WITH STATE-OF-THE-ART CMOS OSCILLATORS

Parameters [21 [3] (RC bias) | [3] (TX bias) [4] [51 This work
CMOS Technology (nm) 350 130 130 180 130 130
Supply Voltage (V) 2.7 1.0 1.0 0.50 0475 0.04
Frequency (GHz) 2.1 49 49 3.8 49 212
DC Power (mW) 9.3 14 1.3 0.57 2.7 0.004
Phase Noise (dBc/Hz) —153% —132.8t —132.8t —119%2 | —136.2¢ —91.52
FoM (dBc/Hz) 1954 195.5 196.0 193 196.2 182

1 @3MHz, 2 @ | MHz

V. SIMULATION RESULTS

In this section we present the post-layout simulation results.
The oscilator layout is shown in Figure 5, including an open-
drain buffer that was added for measurement purposes. As the
core transistors were laid out as multifinger devices, the impact
of the internal gate inductance will be minimized.

The minimum supply voltage required to start-up the circuit
from (11) is 18 mV, but this is the start-up condition, and
more energy is required to sustain oscillations. Actually the
minimum supply voltage achieved by this circuit was 38
mV in simulation, but a better performance is reached when
the supply voltage is raised to 40 mV. When Lg = 0 the
theoretical and simulated minimum start-up voltages would
be 32 mV and 70 mV, respectively, about twice the achieved
with the topology proposed here.

Although the circuit has been designed to oscillate at 2.4
GHz, the post-layout oscillation frequency was 2.12 GHz,
which can be explained by the presence of parasitic capac-
itances of the transistor which were not considered in the
analysis, as well as other layout parasitics.

The most widely adopted definition of a figure-of-merit for
oscillators is:

DC

_ fo P,
FoM = 20log <Af 10log TV

where f, is the oscillation frequency, Pp¢ is the DC power
consumption and L (Af) is the phase noise at a Af offset
frequency.

In Table I we compare our results with some state-of-the-art
CMOS oscillators. As we can see, the phase noise is degraded
for our oscillator, however the supply-voltage and the DC
power are the lowest.

>7L(Af) an

VI. CONCLUSION

This paper introduced the double feedback technique to
minimize the power consumption and the supply voltage
of CMOS oscillators. The topology presented is based on
the classical common-gate Colpitts oscillator, but it uses an
inductive gate degeneration as a second source of positive
feedback. A prototype has been designed in a standard 0.13
pm CMOS process using a zero-threshold transistor and the
post-layout simulations presented an oscillation frequency of
2.12 GHz, with a DC power of 4 uW from Vpp = 40 mV.

Fig. 5.

Layout of the proposed oscillator.
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