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Capitulo 1

INTRODUCAO

A operacdo dcs transistores MOS na faixa de GHz tornou-se posdvel gragas a
producéo de dispositivos com canal de comprimento submicrométrico. No entanto, com a
reducdo do comprimento do aanal, efeitos de segundaordemque podem ser desprezados
em transistores longos tornam-se importantes e necesstam ser equacionados. Entre os
efeitos mais importantes esta o efeito dasaturagéo davelocidade dos portadores. Tal efeito
pode ser reduzido com operacéd do dspositivo em inversdo moderada ou fraca, porém
com reducdo da resposta em freqUéncia do circuito. Outro efeito importante em
transistores MOS é o0 da degradaca da mobilidade devido ao canpo elétrico transversal.
Esse deito se origina quando mais altas tensdes s80 aplicadas no terminal de porta,
necessarias para circuitos que operam em altas frequéncias, estando presente também en
dispasitivos longos.

O uso de um modelo inapropriado desses efeitos pode, as vezes, num projeto
conservador, condwzir aum consumo desnecessirio de corrente, que ocasionaum aumento
no consumo de poténcia do aparelho, reduzindo a vida util da bateria ou requerendo
recargas frequentes. Tal fato se torna importante, no custo final de dispositivos “wireless’,
tais como telefones cdulares e "pagers’, ja que aproximadamente 20% deste austo é
devido a bateria. O uso de tenologia CMOS em aplicacdes RF somente se torna
competitivo com os niveis de conaumo de corente de temologias bipoares, operando ra
faxade 1 -2 GHz, com o emprego de dispositivos com comprimento de canal inferioresa
0.25um. Acimadisto, qualquer ganho aiundo domenor custo deintegragé datemologia
CMOS seriaimediatamente anulado por aumentos no austo da bateria [20]. Essa situagéo
pode se agravar ainda mas £ o0 modelo dotransistor utilizado for inconsistente, levandoa
um projeto com resultados insuficientes b porto de vistadaobtencéo de espeaficacbes

tals como largura de banda e ganho ra banda de passagem.



Tornase, entdo, importante a existéncia de um modelo do transigor MOS que
inclua asaturacdo da velocidade na sua formulagdo. Muitos modelos representam tal
efeito, porém de maneira isolada, ou ainda definem varias regides de operacd do
transistor de forma asdntética condwindo, portanto, a impredsdes bastante grandes na
transicéo entre tais regibes. Ha ainda modelos que representam todas as regifes de
maneira continua, porém com uma complexidade muito elevada e fazendo wo de
pardametros empiricos. ldeadli za-se entdo, queo modelo inclua efeitos como saturacdode
velocidade e degradacdo da mobhilidade com o campo transversal na sua formulacéo e
ainda represente todas as regidoes de operacd de forma continua de maneira simples,
predsae cm 0 uso de parametros fisicos.

Apresentaremos nes<e trabalho uma andlise da saturacdo da velocidade dos
portadores e da dependéncia damobili dade com o campo transversal em transistores MOS
tendo como base o0 modelo ACM. Equacionaremos no capitulo 2, o funcionamento do
dispositivo MOS em todas & regides de opracdo paraum dspasitivo caral longo, onde a
saturagdo da velocidade dosportadores ndo écondderada. O circuito de peuenossinais
do transistor MOS serd apresentado para operacdo ndo (uesi-estética e dele
apresentaremos uma versao simplificada para cdculos rapidos a mdo. No capitulo 3
detalhamos a inclusdo da saturacéo da velocidade e do campo elétrico transversal no
modelo cana longo dos MOSFET reescrevendo as relacfes de alguns parametros do
transistor, como acorrente de dreno e parametros de pequenos snaisimportantes paraeste
trabalho. Algumas comparacdes com outros modelos e a definicdo de alguns conceatos
importantes também serdo estudados. No capitulo 4 explicamos algumas figuras de mérito
para anplificadores RF, em espeda a frequéncia de transicéo que éfortemente ligada a
transconduéncia de porta. Outra figura de mérito importante é a figura de ruido. O
Capitulo 5, por sua vez, apresenta diretrizes para projetos de amplificadores de estagio
simples para RF, variando o comprimento do canal, a largura do cana e a corrente de
polarizacdo. Por fim projetamos um amplificador utilizando uma ferramenta de projeto
grafico MOSVIEW, modificada para permitir a inclusdo dos efeitos de segunda ordem
estudados. Um amplificador elementar foi projetado uilizando tal ferramenta e sua

performancefoi verificada com simulagdes no simulador de drcuitos SMASH.



Capitulo 2

FUNDAMENTOSDO MODELO DO MOSFET

2.1 — ConsideracOes gerais

Este apitulo apresenta um resumo domodelo doMOSFET, elaborado a partir
das referéncias [3] e [5].

Para apresentar o funcionamento do transistor MOS, consideraremos um
dispasitivo do tipo N a guetro terminais, dreno, porta, fonte esulstrato e @mprimento de
canal suficientemente longo e largo a fim de serem desconsiderados efeitos de segunda

ordem.

D polizsilicio de porta

l:‘ substrato

l:‘ difusfio de fonte ou drene
[] exido

. canal de inversfo

Figura2.1 - Estrutura idealizada de unransistor NMOS intrinseco



O dispositivo operard noregime deinversdo, onde tensbes pasiti vas entre porta
e substrato serdo aplicadas de modo a drair elétrons para aformac& do cana entre os
terminais de dreno e fonte. Com o cana formado, aplicada uma diferenca de potencial
entre dreno e fonte circulara pel os terminais uma corrente détrica Aumentandoese Vp, as
vizinhancas do dreno vao sendo depletadas de détrons, estrangulando ocana conduor,
dando aigem ao fenbmeno de saturacd. A tensdo no canal corresponcente a
estrangulacdo do canal é chamada de tensdo ce saturacdo. Aumentos paosteriores em Vp

pouco ateram a corrente de dreno, caracterizandoaregido de saturagéo.

2.2 — Principais Aproximagoes

A densidade de carga tota no semiconduor obtida dravés da integragéo de

egquacdo de Poisson é dada por

P20 -\c) /gq

Q. +Q =~)Ci & +@3€ (2.1)

onde C ox, a capacitancia por unidade de &ea, € um parametro dependente da
teologia, ¢s € o paencia de superficie, V¢ € atensdo nocanal condutor, @€ o paencial
de Fermi, y é o fator de corpo e @ é o potercial térmico [2]. A carga de delecd Q'g, de

acordo com o modelo folha de carga € aproximada por:
QI‘B = _)'C‘ox\/as (2.2)
A principal aproximacd do modelo ACM [1] é considerar as densidades de

carga de inversdo e deplecé® como funcbes lineares do pdencia de superficie @ A

relagdo entre carga de inversao e potencial de superficie édada por

0Q, =NnCox 095 (2.3)



onde n € o fator de rampa, funcéo da tensdo de porta, que sera considerado

constante com valor tipico entre 1,2....1,6. A tensdo de pinch-off é a tensdo do cana
corresponcente aumacargade inversio bem definidapor Q = —-nCyy @ . Ao longo deste

trabalho adotaremos:

VG VT 0
n

Vp = (2.4)

onde Vo é atensdo de limiar no equilibrio medida @ra Ve = 0, dependente da

teanologia de integracéo, e Vp € a tensao d pinch-off do canal.

2.3 - Correntededreno

Usando arelacdo (2.3), e integrando-se a expressao geral da corrente de dreno
[2,3] a0 longo do comprimento do canal L, acorrente de dreno I do transistor MOSHET

pode ser representada[3] por

ID:|F_|R:|(\/G’VS)_I(\/G’VD) (2.5)

o= me, W Qis(o) é Qse) O
TRl 2 oxch @

(2.6)

once | € acorrente de saturago direta(reversa) e Q'igp) € acarga de inversao
no termina da fonte (dreno). Definindo i ®/lse s unC(')XgufW/ZL como a

corrente direta (reversa) normalizada e a corrente denormdizacéo, arelacdo entre carga

deinversdo e corrente normali zada pode ser escrita como

Osp) = 1+i¢() 1 (2.7)



QI‘S(D)

P

onde q'S(D) = . Quando o dispasitivo opaa msaturagéo, Ip = lg—Ir =,

acorrente de dreno namali zada é também conhedda como nivel de inversao. A tabela2.1

resume as regifes de operacéo em funcdo do rivel deinversao.

Tabela2.1 — Limites das regides de operacdo em funcéo do rivel de inversio.

Inversao fraca i<l
Inversdo moderada 1<i<100
Inversao forte i=>100

2.4 - Cargastotais

As cargas totais de inversdo e deplecé sdo definidas como [3]

Q :WL Q, dx (2.89)

Qe =WJ, Qa0 (2.8b)

QG ="Q-Q -Q (2.8c)
_ L _1 .

Qs =W{ EL C @l dx (2.8d)

QD :Q| _QS (2-83)

onde Qo € a carga efetiva na interface Oxido-semiconduor considerada

independente das tensbes nos terminais do dspositivo [2].

2.5 - Relacao entre corr ente de dreno etensbesterminais

A relacdo adotada entre adensidade de cargadeinverséo e o paencia no canal,

em qualquer pornto docana é mnheddacomo UCCM (Unified Charge Control Model) [3]
e érepresentada pela equacao (2.9)



V, Ve = 2@ HQ E

n OX P

(2.9)

onde V¢ é o paencial do canal. Utilizando esta relacd e a expressio (2.7),

pode-se encontrar arelacdo entre as tensdes terminais e 0s niveis de inversao[ 3]

Ve Vo) = [T+, - 2+In( f+7,¢, 1) (2.10)

@

aqua pode ser simplificada para o caso de inversdo forte, onde igy) >> 1, por

Ve =V5p) DCDt( if(r))
Da expressio (2.9) pode-se ainda obter atensdo ente dreno e fonte Vps parao

caso espeda do dspositivo operando ra saturagdo. Assm

H . H
VDSsatzgot %’1%%\/14-” _1||%

(2.11)

onde £ = Q'p/ Q'1s[3], arazdo entre acarga de inversdo no dreno enafonte, é
um valor muito menor que 1 o qual define a saturacé do dspositivo. A Figura 2.2 mostra

a tensao de saturacdo em funcéo do nivel de invers@o{co0.01.

10°

10|

Vdssat

10 S -\/ | f

46@

10°

2 6

10 10° 10° 10" 10
if

Figura2.2 — Tenséo de saturagé namalizadaem @ versus corrente normali zada, segundo

aexpressio (2.11) com ¢ = 0.01



A definicdo de tensdo de saturacdo pela equacéo (2.11) é um dado muito
importante para projeto de drcuitos, pois eladefine oslimites entre aregido de saturacéo e
aregido triodo em funcdo do rivel de inversao[3,26]. Note que a tensdo de saturagcéo €
independente do rivel deinversdo quando daoperacdo em inversdo fracae éproparcional

araiz quadradado rivel de inversdo em inversao forte.

2.6 - Parametros de pequenos sinais

2.6.1 - Transcondutancias

Em baixas freqUéncias, a variagdo da corrente de dreno devido a pequenas

variacoes nas tensdes de porta, fonte, dreno e substrato é dada [3] por

AID:aID AVG+aID AVS+aID AVD+aID AV,
aVG Vs.Vp Vg S Ve Vp Vg D Vs Vg Ve aVB Vs.Vb Ve (2.12)
Astransconduéncias sio definidas por
ol
gmg = > ms _al - md = al - mb = al - (213)
Vs Ve Vp Vi Vs Vg Vp Vg Vo Vg Vs Vg Ve Vo Vo Vs

Se as variagOes das tensdes de porta, fonte, substrato e dreno forem iguais, entéo
Alp = 0. Pode-se oncluir entdo gque gmg + Omd + Omb = Oms. Deste modo, trés
transconduéncias 8o suficientes para caracterizar o comportamento de pequenos shais
baixa freqiéncia do MOSHET. Aplicando a equacéo (2.6) da corrente de dreno as

defini¢coes de gms € gmd, Chega-se a

Ims(a) :£(\/1+if(r) _1)

@ (2.14)



Aplicandoa mesma relagéo para a transcondutancia de pg§, e desprezando
variagbes do fator de rampa n e da mobhilidade com a variagéo de Vi e lembrando qle
dVe/dVs = 1/n obtém-se:

1
Ong = 7 \Yms ~ I
g n( d) (215)

Na saturagdo a corrente direta € muito maior que a corrente reversa (i=>>i;) e
Oms >> Omd. LOJO Gng = Ome/N. AS expresHes apresentadas para & transconduancias sio
muito Uteis para projeto de drcuitos por serem compactas, validas em todo oregime de
inversao e utili zar parametros de fadl obtencdo. Séo relagbes universais parao MOSHET,
apresentando um Unico parametro dependente datemologia, a corrente de normalizacéo

Is, aqual depende darazédo de aspedo do dspositivo.

2.6.2 - Capacitanciasintrinsecas

As capacitanciasintrinsecas paraoperacéo quesi-estaticadotransistor MOSFET
sdo definidas [2] por:

Co =2 xzy e Cyy =

=X (2.16)
Vv, |, v,

onde Qx pode ser qualquer uma das cargas Qs, Qp, Qs 0U Qs € Vx e Vy podem
ser umadas tensdes Vg, Vs, Vp ou V. A notagdo 0 indca que as derivadas séo caculadas
no porno de operacdo. As capacitancias Cxy ndo sdo redprocas, isto €, em geral, Cxy Z Cyx.
Considerando a conservagéo das cargas Qs + Qp + Qg + Qg = 0 e que trés diferencas de
potencial podem ser escolhidas independentemente, entdo nove @pacitancias
independentes caracterizam o comportamento AC do MOSFET [2]. Além das cinco
capacitancias convencionais introdwidas (Cgs, Cgp, Cga, Cbs, Chd), quatro ouras

capacitanciasindependentes s80 necessarias. Escolhendo oconjunto de nove cpacitancias
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independentes (Cgs, Cgb, Cgd, Cos, Cod, Cas, Csds Cag, Csg), 0 modelo de pequaos snaisdo
transistor MOS é representado pelaFigura2.3

Para operagd em baixas e médias frequéncias, as capacitancias Cys, Cgn, Cyd,
Chps € Cpg modelam corretamente o comportamento AC dotransistor MOS. Entretanto, para

gue o0 modelo conserve a carga elétrica, outras capacitancias necessgtam ser adicionadas

12].

OmaVa +Cgq ot

Cgs —

|
((Nel~
=

| |

I

X

n
2
O

Q@
3
<
o
+
(@]
&
a
=

N
./

(C - (:gs)divb (Cdg - ng )i de

N [
NN

B dv,

[(ng - Cgs) + (Cdg - ng) E

Figura2.3 —Modelo guesi-estético de pequenos snais completo doMOSHET
correspondendoa escolhado conjunto (Cgs, Cgb, Cyd, Cbs, Cod, Cds, Csds Cag, Csg) de nove

pardmetros capaciti vos independentes
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Se Cypg = Cyb [3], entéio omodelo quasi-estético de pequenos snaisficareduzido
ao daFigura2.4, onde, neste @so Cy = Cyg— Cyq = Cys - Cy

— Cu

(T

Cos —— N —
R
N

B

Figura2.4 —Modelo quesi estético de pequenaos snais smplificado doOMOSHET

Do modelo da Figura 2.4, podemos observar que as componrentes da corrente

.. dv, dv, dy, dv, _ o ~
entre fonte e dreno proparcionais a dts’ d: : dtb e dtg serdo desprezveis em relacéo

a OmsVs, OmdVd, OmbVb, OmgVg SE a freqiiéncia é suficientemente baixa. De fato, em [3] foi

mostrado gle se wr; << 1, onde 1; é uma constante de tempo dependente daos niveis de
inversdo nafonte eno deno e docomprimento docanal [3], entdo omodelo daFigura2.4

. dv, dv, dy dv, . ;
com 0s termos proparcionais a dts : d: : dtb e dtg sendo eliminados, é uma boa

representacd do comportamento do MOSFET para pequenos snais. Finamente, a

escolha de nove capacitancias que originaram a Figura 2.3 ndo € arbitraria. A selecd de
Cygs, Cya, Cgb, Cis € Cpq foi, historicamente, motivada pelando necessdade de particionar a
carga de inversdo em comporentes de carga de fonte edreno. As demais capacitancias ,
Cas, Cat, Cs, Cag foram por nés escolhidas para preservar a simetria do modelo do

MOSHET em relacdo aos terminais de fonte edreno.
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Aplicando as defini¢bes (2.16) e o conhedmento das dependéncias das cargas
com as tensdes terminais, podemos derivar as expresHes para & Cinco capacitancias,

conforme demonstrado em [3] e transcrito abaixo.

2 _ \\/1+if(r) +2 /1+irm
C =—C, W1 -1
gs(d) 3 OX( +|f(r) / (1+if + 1+ir)2 (21

-1
Cgb = nT (COX - Cgs - ng) (2 18)
Costa) = (N=2)Cqe) (2.19)

Neste apitulo apresentamos toda a teoria necessria para entender o
funcionamento canal longo do transistor MOS, onde abordamos concetos importantes
como as transconduancias de porta e fonte, aconduancia de saida e as capacitancias que
descrevem 0 comportamento de pequenos snais do transistor MOS, utilizando um
eguacionamento compacto, valido em todo o regime de inversdo, onde apenas um
parametro € dependente da tecnologia de integracads.

Todaestadefinicdo servirade base parao préximo capitulo, onde estenderemos
a validade do modelo para dispositivos “canal curto”, onde deitos de segunda ordem,
como a saturacdo da velocidade dos portadores, passam a ter maior importancia no

comportamento dotransistor.
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Capitulo 3

EFEITOS DA SATURACAO DE VELOCIDADE E
REDUCAO DE MOBILIDADE DEVIDO AO CAMPO
TRANSVERSAL

3.1 - ConsideracOesgerais

Com a reducédo do comprimento do cana do transistor, efeitos de segunda
ordem tornam-se mais importantes no comportamentodispositivo, entreles, reducdo
da barreira indwzida pelo dreno (DIBL), moduacé& do comprimento do canal (CLM) e
saturagéo davelocidade dosportadores. Particularmente, areduc® da nohili dade devido
ao campo transversal € um mecanismo que também afeta & caracteristicas dos transistores
de anal longo.

Neste apitulo determinaremos 0s parametros de pequenos snais do transistor
na chamada regido de saturac&o. A fim de obter um tratamento analitico simples e que
permita uma boa groximacéo para o cdculo dos parametros de pequenacs sinais, iremos
adotar as guintes aproximacoes:

1) Na regido de operacédo andisada os efeitos DIBL e CLM tém uma
contribuigéo desprezvel nadeterminagc&o de gis € Omg.
2) As variacfes do fator de rampa com o potercial de porta sdodespreziveis,
isto &,
dn

=0 3.1
v (3.1)

2
. : wW
A corrente de normalizagéo |4 = ,nCyy %T passa arepresentar a corrente

calculadacom mobilidade debaixos campaos, tanto longitudinal quantotransversal, comn
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constante e com comprimento do canal L igua ao comprimento efetivo do canal para

baixos campos
3) E vélida arelacd UCCM do canal longo paradeterminar adependénciadas

cargas com os potenciais
V, -V,
-p_7sp) (3.2)

7 = Q) —1+In (q;(o))

3.2 - Velocidade de saturacéo dos portadores

Dispositivos com comprimento do canal cada vez menor tém colocado em
evidénciavérios efeitos devido ao alto campo elétrico. O principal efeito € o davelocidade
de saturacdo das portadores onde, devido acampos el étricos muito elevados, avelocidade

dos portadores deixa de aescer linearmente mm o aumento docampo el étrico.

vd (um/s)

20 25 30 35 40
|[EX| (V/um)

0 5 10 15

Figura 3.1 — Magnitude da velocidade dos portadores na camada de inverséo versus
magnitude do campo elétrico longitudinal
Dados de simulacdo noapéndiceB
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Até agora consideramos que o campo elétrico longitudinal (paralelo ao sentido
dofluxo de corrente no canal) era suficientemente pequeno de maneira que a velocidade
dos portadores responda proparcionamente ao campo aplicado [2]. E conveniente definir
um valor critico do campo elétrico, representadona Figura 3.1 por UcgriT, ONde atangente
a airva de v4(Ex) na origem intercepta o valor maximo (vim) da velocidade dos

portadores.

Desta maneiraovalor de UcrT &
V.
U = _lim_ (3.3)
CRIT IJ

No sili cio, a medidaque o campo elétrico se aproximade 10° \V/m, avelocidade
doelétron comeca a gresentar uma dependénciando linear com o aintensidade do campo
elétrico e tende a saturar por volta de 10° m/s [6]. Uma maneira simples de modelar o

comportamento da velocidade dos portadores [2] € mostrada ha expressio (3.4).

|Ex|/U CRIT

Xl eRT (34)
1+|Ex |/UCRIT

Vo] = Mim|

Outras aproximacoes [27, 32] sugerem modelos mais predsos da dependéncia
davelocidade dos portadores com o campo elétrico e aindadiferenciam o comportamento
da velocidade dos €elétrons e das lacunas [28], porém dificultam o equacionamento da
corrente de dreno. A expressio (3.4) é aproximadamente vélida tanto para elétronsquanto
para lacunas, sendo as velocidades limites praticamente as mesmas, embora Ucr T difira

paraos dois tipos de portadores. Outra maneira de escrever a expressao (3.4) é

— H
1+ (I'l/vlim )(0(05 /GX) (3.5

Hs

onde U =V, /U gy € amobili dade paracampolongitudinal baixo e d¢g/0x é0o

campo elétrico aplicado. A medidaque o campo elétrico se aproximado valor de UcgT, 0
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valor da mobili dade efetivatem seu valor redwido epara 0¢/0x = UcriT , tem seu valor

reduzido a metade.

A substituicéo da aproximacéo fundamental entre carga de inverséo e potencia
de superficie, (2.3), juntamente cm a formulagcdo da mobilidade dada por (3.5) na
equacéo dferencial da corrente dreno [3] resulta na seguinte corrente normalizada de

dreno

:—(—)1+(:q7 q_'Dq). (6 +q, +2) (36

Iy

onde

i o7
ds(p) = % (3.8)
Qp = NCoxh (3.9)
i =1o (3.10)

l S

A expressio (3.6) mostra adependéncia da corrente de dreno com a carga nos
terminais de fonte e dreno, levando em consideracéo a saturagéo da velocidade dos
portadores através do parametro €. Note que para transistores canal longo, o valor de € €
muito menor do que 1 (¢ =0.0045 @raum transistor com L = 1um) e o efeito dasaturagéo
davelocidade tem pouca influéncia na corrente de dreno

De acordo com (3.6) para uma carga fixa no lado da fonte, a corrente aesce a
medida que a carga de portadores no lado do deno dminui. Entretanto, a medida que a
carganolado dodreno é reduzida, os portadores devem deslocar-se com velocidade média

maior, que, entretanto, ndo podce exceder a velocidade de saturag&. Portanto a maxima
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corrente que pode fluir no canal é limitada pela velocidade de saturac&o e pela minima
guantidade de portadores (Q’ ipsat) N0 extremo docana dolado do deno[2,5,6] de acordo

COMm a expressio

lp = -Wy, Qp, (3.119)

ou, de formanormali zada,

. 2
lgsat = Eq Dsat (311b)

De (3.6) e da expressio para acorrente de dreno ma saturacé em funcéo da

carga de inversdo no termina de dreno, (3.11b), pode-se obter o vaor da carga de

inversdo no termina de dreno namalizada na saturagd ¢, em fungd da carga de

inversdo noterminal dafonteq's.

a4 =q +£+1§_ 1+ 2¢ q E
Dsat ~ 1S '~ _ 7\ s
£ " (e+2) (312)

A Figura 3.2 ilustra acarga de saturacd no deno, normalizada em relacd a da

fonte, versus carga normalizada na fonte. Observar que, para inversdo fraca, 0 modelo

representado pa (3.12) resulta em carga de saturacé namalizada igual a 7(1 )z .

+e
Por outro lado, para inversdo extremamente forte, a relacéo entre carga de saturacéo e
carga na fonte tende a 1, significando que os portadores tém velocidade média

praticamente igual avelocidade de saturacdo desde afonte até o dreno.
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10 T

-1
10°F L=100rm (e = 0.045)

g’dsat/q’s

10°-  L=1um (e = 0.0045

10'3 : : : :
2 -1 0 1 2 3
10 10 10 10 10 10
gs

Figura3.2 — Cargano deno namalizadaem (' s versus carga nafonte en saturagcéo
Dados de simulacdo noapéndiceB

Por sua vez a equacd de g's em fungdo da carga normalizada do deno m

cond¢do de saturacéo é

. / 2 . .
s = 1+Equat -1+ Upsat (313)

Utilizando a relacéd UCCM, (2.9), e (3.13), obtemos a denominada tensdo de
saturagd Vpssar, iSt0 €, 0 valor de Vps a partir do qual os portadores no lado do aeno

adqurem avelocidade de saturacéo.

M1+ =1
DSsat §0t Elh Q‘ — + 1+ Idsat 1 (314&)
%adsat II%



19

A expressio (3.14) ainda pode ser simplificada observando qie o termo em In é
significativo em relagcdd ao termo ,/1+i,,, —1 apenas em inversdo fraca ou inicio de

inversdo moderada. Dai, entdo, podemos aproximar (3.144) por

1 - 0 - O
VDSsatmﬂﬁ-‘Q-"'E@"' 1+|dsat_1BD§0tﬁ"%§+ 1+|dsat—1H (3.14b

pois € << 1, tipicamente. Notar a semelhancade (3.14b) com (2.11), que fornecea

tensdo de saturacéo para dispasitivos canal longo.
Finamente, a Figura 3.3 mostra a dependéncia da corrente de dreno em
saturagc& com a carga no terminal de fonte, utilizando as relagbes (3.11b) e (3.12), parao

transistor canal longo (€ = 0) e para o transistor canal curto (¢ = 0.045).

10 ¢
10"
10"

10"

idsat

10"

10" -

10° 10° 10" 10° 10" 10° 10°
qs
Figura 3.3 — Corrente de dreno x carga nafonte, com
___€=0
__€=0.045

Dados de simulacdo noapéndice B
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Note que as duas curvas praticamente oincidem em inversdo fraca, onde

mesmo para o transistor canal curto, o campo elétrico aplicado é relativamente baixo.

3.3 - Inclusdo da saturacdo de velocidade nas expresfes das

transcondutancias e capacitancias

3.3.1 - Transcondutancias de porta gmg e de fonte gms

Utilizando (3.11b) e (3.12) obtemos a expressio da transconduéancia de porta

em saturagéo

gmg — 2( 1+idsat - ) _E \/1+idsat _1 %_ idsat E (3 15&)
> .

l D nqotldsat

&
1+£ 1+idsat % 2 \/1+idsat +;idsatﬁ

A expressio (3.15a) pode ser simplificada para o caso de inversdo forte, onde

\/idsat +1 = \/idsat ’ em

gmg — 2 idsat 1
l D nqotidsat 1+£idsat (315b)

A Figura 3.4 representaa razdo entre a ransconduénciade portae acorrentelp

versus a corrente de dreno namali zada de um transigor caral N emteamologia 100m.



21

102~ T T TTTTE T T Ty T T T rrrong T
ACM cana longo
- \Z BSIM canal longo
~ L
101 L. J \S .
: N
o
a
>
£
(@]
ACM canal curto
10° -
BSIM canal curto
10_1 2 ;1 ;O ;1 ;2 ;3 4
10 10 10 10 10 10 10

idsat

Figura3.4 — Razéo gmg/lp
canal curto (L =100m)

Dados de simulagdo ncs apéndices A e B

Os vaores smuladaos foram obtidos através de simulacdes utilizando o pograma
SMASH [25] e o modelo BSIM 3v3 [23] em uma tecnologia predita de 100nm. Obseave
ma implementacdo do modelo BSIM na condcéode inversdo moderada, na faixa que vai
de 10 < igsa < 500 para o transigor caral longo. Num transistor cand curto essadiferenca
€ ainda maior inviabili zando um projeto ccerente resta faixa de correrte. Nede transisor
canal curto o modelo ainda apresenta uma descontinuidade aportadapela seta.

Seigsat — %0, 0 valor de gmg reduz-se a

gmg - WQ)XVIim

lgsat—

(3.16)

O valor limite de gmg, dado pela relagéo (3.153) € o mesmo que apresentado ra
literatura témica [2,6,32], mostrando qe o modelo que estamos utilizando é

asgntéticamente mnsistente. Para € — 0, a expressio (3.158) reduz-se a e&pressio
convencional do MOSHET canal longo.
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Omg Varia linearmente am a corrente am inversdo fraca, € proparcional a raiz
guadrada da corrente an inversdo moderada e forte etende a um vaor de saturagéo
guando em inversdo muito forte, devido ao efeito da saturacé da velocidade dos
portadores, onde atransconduanciapassa ando mais responder a aimentos nacorrente de
dreno. Note que amedida que o comprimento do caral crese o vaor de corrente para o
gual a ranscondutanciatiage seu valor de saturagéo é cadavezmaior. Se o comprimento
do cana deaesce, uma corrente DC menor é necessaria para manter o valor de
transconduéncia constante com o dispositivo operandoem inversdo moderace-forte.

A Figura 3.5 mostra como se amporta atransconduéancia gmg COM a corrente no
transistor.

gmg/(W.C ox.Mim

10- v 13 v 13 r ] 13

10* 10 10° 10> 10*

l D/MC‘OXVIimqa()

Figura 3.5 — Transconduanciade portanormali zada versus corrente de dreno namali zada
comL = Lwn, SLyvin € 25Lmin

Dados de simulacdo noapéndiceB

E importante entdo conhece, para fins de reducdo de consumo, aregido onck o

aumento de transconduancia sera obtido as custas de um consumo exagerado de corrente.
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Analisando a Figura 3.5, vamos arbitrar uma regido delimitada pelo valor de rrente
(densidade de orrente) para o qual gmg/W =C(')XvIim /2 . A partir deste valor de

corrente, qualquer aumento de rrente ndo atera significantemente o valor de
transconduéncia. Igualando a razé entre (3.154) e (3.16) ao fator ¥2 e adotando

simplificacbes validas omente para niveis de inversdo forte onde o termo

J1+iy —1=,/iy ,chegasea
i :i
T (317)
Pode-se demonstrar que, para este nivel de inversdo, a sensibili dade de gng €m
AGng/ Gmg 1
di, /1,

para transistores canal longo em inversdo forte SlgD'"g =0.5. Observamos, portanto que,

relacé alp é dada por SlgD'"g = , enquanto que para inverséo fraca SlgD'"g =1le

para i, :izasensibilidade de gng em relagdo a lp cai a metade do valor em relagéo ao
£

MOSHET cana longo

A Figura 3.6 mostra arazéo gmg/Ip paratransistores com L variando entre 10pm e
100m em tenologia 100rm. Os pontos marcadospelo simbolo ‘0’ representam o porto
ondeig=1/¢.
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10 T T T T e

10" -
N
2
]
>
£
(@]
10°
L Canal Curto
L deaescente
10'1 e st e et e et e e et e et

10° 10" 10° 10" 10° 10° 10*

idsat
Figura 3.6 — gmg/lo com € = 0.00045L=10um); 0.0045L=1pm);
0.015L=300rm); 0.045L=100mM) em teanologia 100rm

Da mesma forma, pode-se obter a expressio da transconduéancia de fonte g,
empregando a definicdo de<crita em (2.13) e a expressio da corrente dedrenoque indui
os efeitos canal curto. Em razdo das smplificagbes adotadas (DIBL desprezvel), a
validade de UCCM (3.2), a relacéo cana longo entre a transconduéncia de porta e a

transconduéncia de fonte na saturacdo (2.15) permanecevalida. Entéo:

Idsat

&
2 ; £.
‘V1+ Idsat +E|dsat

(3.18)

I |

A conduéancia de saida do transistor, €, em primeira goroximacéo, diretamente

propaorcional a corrente de dreno. Assm ggs Sera dada por:

I
Jos =1 (3.19)
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onde Va, a ensd de Early, pode ser expressa aproximadamente paor:

V, =Vl (3.20)

onde Vg, a tensdo de Early por unidade de comprimento do cana, é um
parametro dependente datemologia. Emboraexistam modelos[4, 32, 33] querepresentem
mais predsamente a conduéancia de saida do transistor MOS, 0 modelo proposto pa
(3.20), apesar de sua simplicidade, é acetavel para aregido de operacéd em que
utili zaremos o dispasitivo, onde niveis de inversdo da ordem de pelo menos algumas
dezenas ®rdo empregados [31].

A tabela 3.2 mostra os valores smulados da tensdo de Early no simulador
SMASH, utilizando o modelo BSIM 3v3 para tecologias de 100m para diversos

comprimentos do canal e niveis de inverséo.

Tabela3.1 —Vaores smulados em SMASH utilizando omodelo
BSIM(ApéndiceA) eteanologia100m

L(m) |Va=VexL (V)| Ve(V/um)
100 091 9.1
110 0.90 8.2
130 1.04 8
150 1.23 8.2
180 1.74 9.7
200 2.20 11
250 3.60 144
300 498 16.6
500 7.51 151
800 8.96 112
1000 9.91 9.91

Com base nos valores acima, adotaremos amédiados valores datensdo de Early

por unidade de comprimento docanal como Ve =10V.
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3.3.2 - Cargastotais e capacitancias

Para o cdculo das cargas totais no transistor, o canal € separado em duas partes,
uma saturada e outra ndo saturada [5]. Utili zando este conceito, as capacitancias definidas

em (2.17), (2.18) e (2.19) passam a ser expressas [5] como:

L
Cgs = Cgso - g (Cgso + ngo)_ i = ms
n 3nv,
lim (32 1)
o F L
ng = ngo - n (Cgso + ngo) Vv - md
lim (322)
_n-1 F Le
Cgb - (COX + Cgso + ngo)+ 2— (Cgso + ngo) v mb
lim (323)
Cose) = (1= 1Ch0) (3.24)

onde o é 0 pardmetro DIBL [2, 3,4, 5] e

) )
d: —q,

Fl(q‘f ’q;):1_2m (3.25)

2
gsd o _ECOXQ‘ . Hq qs E (3.26)
H

COX = Cé)XWeff Leff (327)

. : £.
G =0s +1-7lg (3.29)
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o £.
G = +1-7l4 (3:29)

As expressdes (3.21), (3.22), (3.23) e (3.24) incluem simultaneamente o efeito

davelocidade de saturac&o dos portadores, do campo elétrico transversal e de DIBL.

Observe que, em saturag®, g'r = 1e g, =+/1+i,,, . Portanto, em saturagZo:

E = _B}!l+idsat _1g (3.30)
b V1+idsat+1H .

A funcéo F; é, portanto, bastante pequena na inversao fraca (iget < 1) € tende a
—1 eminversdo moderade/forte. Note que, em inversdo muito forte, quandoF; — -1 € gms

1

tende ao vaor limite WC,,v,,, Cgs tende a %COX +§COX =C,y (desprezando otermo

lim ?

dependente de DIBL). Em outras palavras, quando ocanal estd completamente ” saturado”,
0 modelo apresentado condw a uma capacitancia Cyqs Semelhante a de um capacitor

metdlico de placas paralelas.

3.4 - Outrasformulacdes da dependéncia da corr ente com a velocidade de

saturacao

Outra forma de incluir o efeito de saturacéo da velocidade nas caracteristicas do
MOSHET é apresentada em [32, 6]. O modelo proposto em [32, 6] é baseado numa
representacd da velocidade dos portadores em dois intervalos. No primeiro intervalo, a
velocidade de deriva é dependente do campo com formulagdo semelhante aapresentada
anteriormente e no segundo intervalo, a velocidade de deriva é igua a velocidade de
saturacén. Embora gresentando formulagdo bastante simples, o0 model o descrito em [32,
6] ndo faz um tratamento unficado paratodas as regides de operacéo e ainda despreza a

influéncia da carga de deplecé na determinagdo daexpressio da corrente.
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Outra andlise da saturacéo de velocidade é apresentada em [17]. O modelo
apresentado em [17] descreve aexpressio da corrente (e transconduancia) através de trés
segmentos conforme ilustrado na Figura 3.7, correspondentes a trés regides de operacéo
denominadas pelos autores de inversdo fraca, inverséo forte esaturacéo de velocidade.

Omg
A

Inversdo fraca Inversdo Forte Saturacgo davelocidade
:dos portadores
g mgsal

g mg,s

4/n° 1/e* > I
Figura 3.7 — Regides de operagéo dotransistor MOSHET segundo[17] comparado com o

nivel de inversdo equivalente no modelo ACM

A tabela 3.1 apresenta as expressoes de gmg/lp € 0s valores de Ip eif natransicéo da
inversdo fraca para inversao forte bem como da inversdo forte para ade saturagd da

velocidade dos portadores.

Tabela 3.1 — Comparacdes entre 0 modelo ACM e 0 modelo descrito pa Sansen e
Laker [17], onde KP=pC’ ox

. . it na
. ~ Equivaente Ips na ransic® L
Regido de operagé | Omg/lp [17] transicéo
ACM [1] gmgllD [17] [17]
1
Inverséo Fraca — — -
ng ng )
Inversao Forte 2 KPW 1 2 L KPW i nkT >
2n L lDS ng, ‘\“f 2n L q ir=4/n
Saturagéo da WC..v WC V. © 202
velocidadedos | ——oXTs ——oxtlm. WL Cor Vear =L
portadores o Ip 4KP/2n €
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O vaor de iy = 1/¢ aparece en [17] como limiar de rrente para 0 qual a
transconduéancia dinge seu valor maximo. Embora os resultados assntéticos de [17]
sejam semel hantes aos resultados do modelo ACM para cadaregido de operacéo distinta,
0 modelo do MOSFET descrito em [17] € composto pa modelos regionais e, portanto,
ndo tem predsao nas vizinhangas datransi¢éo entre regides. Em conseqiéncia, adescricao
do comportamento do MOSHET em [17] ndo é apropriada para projetos de drcuitos de
atafreqiéncia

Um outro modelo bastante referenciado ma literatura témica que inclui os
efeitos da saturacéo da velocidade dos portadores é o denominado de lei-alpha [9].
Contudo, anaturezaempiricado modelo ndo permite prever aperformancede drcuitos de
geracOes futuras. Além dis, a lei-alpha ndo descreve apropriadamente os regimes de
inversdo fraca e moderada. Por outro lado, 0 modelo transregional baixa poténcia [10],
apesar de posauir base fisica, tem um conjunto relativamente complexo de ejuacfes da
corrente, com inconveniente de ainda serem equacOes regionais. O acoplamento dcs
modelos lei-alpha[9] e ransregional baixa poténcia [10] originou@enominado modelo
fisico lei-alpha[7] do MOSHET. Como esperado, os defeitos dos dois model os acoplados
também aparecem no modelo fisico lei-alpha.

Resumindo, comparado com os modelos existentes para cdculo a méo, o
modelo ACM[1] tem vantagens indiscutiveis como o reduzido nimero de parametros, a
existéncia de um Unico formaismo para todas as regides de operagdo e,

fundamentamente, a origem fisicado modelo.

3.5 - Reducao da mobilidade devido ao ampo transversal [18,29]

O campo elétrico que atravessa 0 Oxido ra direcé@ perpendicular a &ea da
interface 6xido-semicondutor é resporsavel pelareducéo damobili dade dos portadoresdo
canal, pois a medida que tais portadores sdo acelerados contra a interface ha um aimento
na taxa de mlisdes. Desta maneira a nohili dade passa a s funcéo dopotencia deportae

do pdencia docand [29, 30]. Em[2] a npbilidade global é definida cam

—

Moy = (331)

O%l_
= |
o
X



30

Daexpressio (3.4), podemos escrever

- Vlim /U CRIT (332)
1+ E// /U CRIT

A relacéo (3.32) pode ser escritacomo

1_ 1.1 (3.339)
uo M, Hp
once
U, = Vim_ (3.33h)
UCRIT
v,
U, =—im (3.33¢)
Vi E//

Portanto, (3.32) pode ser vista como a regra de Mathiessen [2] obtida pela
combinacéo das mobili dades longitudinal e transversal. A mobili dade perpendicular pode

ser modelada como [2,29]

Ho (3.34)

Ko~ 1va,E.

onde entdo, € suposto que Ucrt € proparcional ao campo elétrico. Em (3.24),

Ho € Vimaxy = 2.2 X 10" pm/s [8]. Combinando

maxy

as expresses (3.339), (3.33Dh), (3.33c) e (3.34), a nobilidade resulta entdo em

E_, € o campo elétrico transversal, a, =

1_1.1_1 aF  E (3.35)

= 4+~ =

uo My My H My Vim

ouainda
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_ Ho
b= e (3.36)

l+a,E, +

Vllm /IJO

Integrandoaequacéo da nobilidade eéiva(3.31) ao longo docomprimento do

canal com o uso daexpressio (3.36), tem-se

Ho

1 O (3.37)
L
IIO §+GGED +\t::1E// %jx
onde
|Q Q|| a
=(a,E.dxOf a, dx=—2"-|Q, +Q (3.39)
.[ .[ £s |_58| 2 Q|

Desprezando a carga de deplecé, o que évalido ja que o efeito do campo
transversal serarelevante em inversdo forte e em td situacdo acarga de inversdo € muito
usualmente maior que acargade deplec, e supondo ge acargade inversdo ao longo do

canal segjaa mediaentre acargano deno e nafonte, aexpressio (3.38) se resume a
O
I a,E dx D— 1S ZQ'D E (3.39)

A compornrente referente avelocidade de saturacéo jafoi demonstradaem (3.5) e

assm aexpressio geral paraa nobili dade é

Hq

Uy = (3.40)
"1+ py (a5 + 0 )+ elas - ap )
onde
Po = ﬁngote &s € a permisdvidade détrica do silicio. Aplicando a nova

2¢eg

definicéo da nobilidade na equacao da corrente de drenanokdé
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(a5 ) e
= s — g +q, +2 341
1+Pe(qs+qo)+£(qs_qD)(q T T ) ( )

I

Danovaexpressio dacorrente de dreno poemos encontrar umanovaexpressio
da carga no terminal de dreno em saturacd% em fun¢&o da carga no terminal de fonte.

Asdm

. :%4%”“7‘)9% ) 1+2g+4sp9(1+q's)q- € E (342
o =S Eriepaf 20,

eaexpressio de q'sem funcéo de q' psat

. 2. 2 . 4 _ . 2 1 L. 2 . PoY%sa
s = \/1+_quat ~— PoUpsat +— PoUpsat +_2 pequsat -1+ Opsat ~ § Deal (343&)
& & & £ &

ouem funcéo da corrente normali zada

2 .
qS :\/1+idsat(1_p9)+% 6 +%Edsat2 _1+§idsat_% (343b)
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10 T T T

-
P
L
z"
&
10* - > |
S 10° -
2
10° |
10-2 1 ;D 1 2 3
10 10 10 10 10

qs

Figura 3.8a— Corrente de dreno normali zada versus carga nafonte
—pp=0€eLl - 0 (e=0),L=1um(¢=0.0045,L =100m (¢ =0.045
-—---pp=0.0017eL - 0 (¢=0),L=1pum(e=0.0045, L =100m (¢ = 0.045
Dado de simulacéo noapéndice B

q'dsat/q’s

1073 2 0 1 2 3
10° 10 10 10 10 10
q’s

Figura 3.8b— Carganodreno namali zada versus carga nafonte
———-L=100m, (¢=0.045pg= 0.0017) eL = 1 pm (€ = 0.0045p5 = 0.0017)
—-L=100m (¢=0.045p9=0)eL =1 pum (¢ = 0.0045p0=0)

Dado de simulacéo noapéndice B
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Canal Longo

L deaescente

lOlO L

ueff (um2/Vs)

Canal Curto 2

10 10 10 10
idsat

Figura 3.8c — Mohili dade detivaversus corrente de dreno namalizada
—-pp=0el - o (e=0),L=1um (¢=0.0045 eL =100m (¢=0.045H
——-pPp=0.0017e:L - o (¢=0),L=1um (¢=0.0045 eL =100m (¢ = 0.045
Dado de simulacéo noapéndice B

Das Figuras 3.8a, 3.8b e 3.8c podemos concluir que o efeito da saturagéo da
velocidade dos portadores em dispositivos canal curto (L = 100mm) € muito mais
importante que o efeito docampo elétrico transversal [8]. A contribuicéo para degradacéo
damobili dade devido ap campo elétrico transversal independe doamprimento docardl,
contribuindo em toda afaixa de comprimentos do canal, dependendo dhtecnologiae da
corrente. O efeito relativo do campo elétrico transversal comeca ase tornar importante
guandoo comprimento do canal aumenta. Com L = 2.6pum em uma tecnologia de 100nm
&=pe = 0.0017 e entdo ambos efeitos passam ater contribuicdes de valores préximos na
degradac& da mohilidade. Como utili zaremos transistores com comprimento de cand
bem inferiores a 1um, é acetavel que consideremos que a degradacé da mobili dade
devido ap campo transversal tenha pouca influéncia na equacd da corrente quando
comparada ao efeito da sturacao e velocidade.

Como pucdemos observar, a medida que reduzimos o comprimento do canal do
transistor, se mantivermos constantes os potenciais nos terminais do dspositivo, o0 campo
elétrico apli cado se tornabem elevado. Esse fato faz com que avelocidade dos portadores

pase ando mais £ comportar linearmente com aumentos no campo el étrico.
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As expreses de transconduancias e apacitancias derivadas no capitulo 2 para
transistores canal longo foram modificadas ness apitulo paraincorporar tal efeito em sua
formulacéo, quantificada pelo parametro ¢.

A degradacdo da nobilidade devido ao campdtrico transversal, embora segjaum
fendmeno de sumaimportancia a medida que aumentamos o potercial de porta, tem seu
efeito mascarado pelavelocidade e saturagdo dos portadores, podendoentéo, paraefeito
deste projeto, ser desconsiderada.

Esses resultados rdo importantes no projeto de amplificadores, que sera tratado

no capitulo 5.
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Capitulo 4

FIGURAS DE MERITO EM AMPLIFICADORES
PARA ALT ASFREQUENCIAS

4.1 — ConsideracOes gerais

Na performance de amplificadores de baixo ruido (LNA) para RF, algumas
figuras de méito devem ser consideradas, entras.gespostaem freqiiéncia, li nearidade,

poténcia consumida e ruido introduzido pelo amplificador

4.2 —Ruido notransistor MOS efiguraderuido NF (noisefigure)

A fonte de contribuicdo de ruido mais sgnificante € dada por aguele ruido
prodwido nocana do MOSHET. Em [2], é demonstrado qLe o ruido docanal pode ser
modelado como umafonte decorrente conedadaente csterminas de dreno e fonte com

densidade espedra de wrrente dadapor

7= 4kT|f12|Q| | 4.1)

onde k € aconstante de Boltzmann, T é atemperatura(K) e Q, € acargatotal de
inversdo. A equacdo (4.1) é valida em todo oregime de inversdo. O ruido térmico do

MOSHET ¢é gquivalente aum ruido prodwzido pa umatransconduancia Gy cujo valor €

HIQ
GN,th = !_2|| = gms QQ\l/VL
IS

= Wins (4.2)
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onde y= 1 paraVps = 0. Em saturacdo, y= 1/2 em inversao fracae y= 2/3 em
inversao forte. Asam, a expressio da densidade espedral do ruido térmico em inversio

forte, saturacéo é

|2 = 4kT§ Orns 4.3

Em transistores canal curto, campos elétricos elevados ddo origem aos
chamados portadores quentes, podendo ser o ruido térmico de 2 a5 vezes maior que 0
ruido em transigoreslongos[2,6 21].

Outrafonte de ruido importante em circuitos RF € o chamadoruidoindwzido ma
porta[2,6,15]. As flutuacdes de potencial do canal devido ao ruido térmico séo acopladas
ao terminal de porta aravés da capacitancia de 6xido [2,6], dando aigem a rrente de
porta, denominada de ruido indwzido ra porta. Tal efeito pode ser modelado a partir do
conhedmento domodelo ndo quasi-estatico doMOSFET [3].

Em [3] a ransimpedancia entre porta e fesgs do MOSHET ¢€ escrita

7T H ?“’“E (4.4
J(Aﬁgs B]'+ JwTZ
onde 1; e T, SA0 constantes de tempo associadas aefeitos ndo quasi-estaticos[3].

Admitindo gle wr,<<1, a goroximacao 1_#; =1- jwr, pode ser aplicada e aequacdo
Jwr,

(4.4) éreescritacomo

(4.5)

onde 11 € Tp, asumindo qte o transistor esteja operando em inversao forte e

saturagéo, séo dadas[3] por

4
1—— (4.62)

dsat

1
W,
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2
1—— (4.6b)

V dsat

1
W,

onde w, = llj_—(f .Comouso de(4.5), (4.6a) e (4.6b), acomporente resistivada
transimpedancia zys €

® 50,

O ruidoinduwzido de portaé modelado como oruido de um resistor 6hmico cuja

densidade espedra é
12 = akT(P9ms ] (48)
On O

A Figura 4.1 representa o circuito equivalente entre porta efonte do MOSFET

guando cs efeitos ndo quasi-estaticos 8o incluidos[2,6]

12 %Rgs

——C,

Figura4.1 — Circuito equivaente portafonte do MOSHET

A contribuicdo do ruido indwzido de portano ruido total doOMOSFET pode ser
calculada utili zando as equaces (4.3) e (4.8) em conjunto com o circuito equivaente de

ruido daFigura 4.1 Para um amplificador de estagio simples, a corrente resultante devido
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a0 ruido indwzido de porta entre o terminal de fonte edreno pod ser desprezada em
comparacéd com a comporente do ruido térmico desde que o transistor opere em
freqUéncias inferiores a wr, 0 que éumarealidade en nos espaco de projeto.

Outrostipos de ruido aparecem no transistor MOS, porém, em apli cagbes de alta
freqUéncia, sdo mascarados pelo ruido térmico e o ruido induzido de porta descritos
anteriormente.

Umafigurade mérito importante para avaliacéd da performance de sistemaséa
figura de ruido (NF). A figura de ruido é uma medida da degradac&o da raz&o sinal -ruido
introdwzida pelo sistema. A figura de ruido podk ser definida como arazéo entre o ruido
total na entrada do amplificador e o ruido ra saida devido exclusivamente afonte de
entrada, expressaem dB. Quanto maior for adegradac&o dosina devido ao sistema, maior
serd asuafigurade ruido.

Caso o sistema ndo introduza nenhum ruido, entdo o ruido total na saida do

sistema tera sua origem na fonte do sinal, e assim a figura de ruido sera 0dB

4.3 —FreqUénciasdetransicao (wr) e de ganho de poténcia unitario (wvax)

Nadeterminacdo do ganho e rrente, aporta do transistor € excitada por uma
fonte de crrente ideal. Tal imposicdo cancea o efeito da resisténcia de porta (rg) na
resposta em freqiéncia do ganho ce wrrente. Assm, a frequéncia de ganho ce rrente

unitario dotransistor intrinseco [2,3,6] é

O
W = : (4.9)

Cys T Cy

Um valor importante que deve ser mencionado é o valor maximo que wr pode

atingir paraumadadateaologia. E bemconteddo que, para ransistores cana longo em
inversdo forte, C; — EC;,XWL e C,, <<C,.Comainclusdo dasaturagéo davelocidade
3

dos portadores, Cys tende a C oxWL em inversdo fortisima e an saturag@. Assm,
utilizando arelagdo (3.16) que representa 0 maximo valor de ranscondutancia para am

dada tecnologia e (4.9), a ma@mafreqiéncia de orte intrinseca do transistor sera
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f, =—lm (4.10)

A expressao (4.10) representa um limite assntético para amaxima freqiéncia de
transicd doMOSHET.

A escolha de uma frequéncia de transicéo apropriada é esencial no pojeto de
amplificadores RF. Usuamente, a freqiénciade transicdo doMOSHET deve ser daordem
de 4 ou mais vezes a frequéncia de operacéd do amplificador [3,24]. Obededdo este
critério, o projetista anda tem alguns graus de liberdade tais como nivel de inversao e
comprimento do caral. A Figura 4.2 ilustra a dependéncia dafreqiéncia detransi¢céo com
a corrente de saturacd namalizada, para diversos comprimentos de cna em uma
teanologia 100m. Para o tracado das curvas, consideramos gque a soma das capacitancias
Cgs + Cyb = Cox, 0 que évalido conforme foi mostrado rase¢d 3.3.2. Outra consideragéo
importante é a dautili zacdode UCCM para determinar arelacdo entre o nivel deinversao
e atensdo de “over-drive’ de porta, mostrada na Figura 4.2b. Nas figuras, os circulos
indicam, para cada comprimento docanal, ige: = 1/ €, 0 valor no qual afreqiiéncia de
transicdo do dspositivo é igual & metade do valor méximo dado ra relagéo (4.10). E
importante observar que, aumentos de rrente acima do valor dado pa ige = 1/ &€

representam um gasto de @rrente que se traduz em variagdes muito pequenas defr.
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Figura4.2 — (a) FreqUénciade oorte intrinseca versusigs: € (b) freqiéncia de oorte
intrinseca versus V-Vt em teaologia 100m

Dados de simulacdo noapéndiceB

Também podemos obter araz&o entre a maxima poténcia na carga caséda ) e

apoténciade entrada (Pin) e obter o valor de wuax que sera o valor dafregiéncianaqual a

razéo entre as duas poténcias teravalor unitario. Com base an simplificacdes adotadas em

[6] € posdvel mostrar que
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R
P

n

1
=10 =, r“g 4.11)

g ~gd

onde gy, aresisténcia série de porta, representa o unico elemento disspativo do
circuito de entrada

Adotaremos como referéncia de projeto o parametro wr. Ele apresenta uma
maior facilidade de modelagem por se referir a caracteristicas intrinsecas do transistor,
como a capacitancia Cys € a transconduancia gmg. Também estamos espedficamente
interessados no pojeto de amplificadores RF. Neste aso, o parametro importante do

MOSHET aser considerado rarespaostaem freqiiéncia do amplificador € cr.

4.4 — I P3 e ponto de compressio

O 11 P3 representa apoténcia de entrada asociada @ porto de interceptacéo extrapokdo
onde apoténciado harmbnico deterceraordem seigualaapoténciado sina desejado[6].
I P3 esta fortemente ligado a tensdo de overdrive do transistor (Vs — Vr) ou ao nivel de
inversao i, e tem seu valor diminuido a medida que o comprimento do canal € diminuido
devido ao efeito da sturacdo da velocidade dos portadores contribuir para 0 aumento da
néo linearidade do amplificador. Melhoras no 11P3 gerdmente sdo oltidas com maior
gasto de aorrente ou reducdes no ganho através de realimentacéo.

O porto de compressio de 1dB (CP) € o valor maximo que o sinal de saidapode
atingir com um nivel de distorcéo acetavel. A Figura 4.3 exemplifica graficamente o 11 P3
eo CP.

O ponto de compressio de 1dB e 0 porto de interceptacéo de terceira ordem sa

comumente normalizados em relacd a1l dBm, onde apoténciade 1mW é disspadanuma

cargade 50Q. Assm

dBm= 20log(V,,, ) -10log(0.05) (4.12)

onde Vo € a ensdo de saida do dispositivo
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Poténcia de saida (dB)
A

Termo deprimeira
Porto de

. i ordem
compressio de 1dB
/
\4 60cB/dec

Termo de Eerceraordem
20dB/dec

Ruidodefundo

I P Poténcia de entrada(dB)
IPiog I1P3

Figura4.3 — Ponto de compressio de 1dB e porto de interceptac@o de terceiraordem

As figuras de mérito apresentadas neste capitulo qualificardo a performance de
amplificadores para dta freqUéncia e serdo os requisitos de projeto os quais teremos que
alcancar no capitulo 5, onde projetaremos um amplificador para RF. A freqiéncia de
transicéo é um requisito de projeto muito importante. Entre outrasfunc@esela determina
se 0 modelo quasi -estatico pode %r utili zado ou £ 0 modeb néo quasi -estético deve sr
usado.

Dentre ruidos apresentados, 0s que apresentam maior importancia séo o ruido
indwzido e porta e o ruido térmico. Como mostrado anteriormente, na situacé em que
iremos projetar o amplificador (alta freqiéncia e cmmprimento curto de cnal), o ruido
indwzido de porta é mascarado pelo ruido térmico, e pode ser desprezado.

No capitulo 5 usaremos 0s conceitos apresentados nos capitulos 3 e 4 para projetar

um amplificador de estagio simples para altafrequémia
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Capitulo 5

APLICACAO: PROJETO DE UM AMPLIFICADOR
RF DE BAIXO RUIDO

Em aplicacdes RF, duas configuragbes de amplificadores sio geradmente
utili zadas: fonte comum e porta comum. Tais configuragcOes apresentam entre outros
aspedos, ganho DC e fr elevados, impedancia de eitrada controlavel através da
transconduéancia e ainda figuras de ruido condzentes com aplicagbes de baixo ruido.
Essas caracteristicas fazem com que essas duas configuraces sjam adequadas para
implementacdo de amplificadores para circuitos RF, onde a resposta em freqiéncia, o
ganho, o ruido e a linearidade do amplificador sdo fatores dedsivos. Obviamente todcs 0s
requisitos de projeto acima estdo de ceta forma interligados, o que torna o projeto
delicado em termos de desempenho, quando das requisitos conflitantes, como pa
exemplo a resposta em frequéncia e o ganho, sdo requeridos. Neste cpitulo sera
desenvolvida uma metoddogia de projeto baseada numa ferramenta gréfica de projeto
MOSVIEW [24] com a inclusdo da saturacd da velocidade dos portadores. Iremos
exemplificar ametoddogiacom um projeto de amplificador portacomum, e verificaremos

a alequacd dametoddogiaao projeto através de simulacdes do amplificador em SMASH
[29]

5.1 - Amplificador porta comum
Suponkamos um amplificador porta comum representado de forma simplificada

conforme a Figura 5.1, onde vamos supar que a fonte de entrada Vy contém nivel DC

adequado a polarizac&o dotransistor naregido de crrente de dreno saturada.
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Figura5.1 — Amplificador portacomum

O ganhoDC do amplificador € dado pa:

Ao =ms (513)
gds

O amplificador portacomum posali umaimpedanciade entradade valor 1/ g,
portanto gms € 0 par@metro a ser dimensionado para fins de casamento de impedancias.
Substituindo as expresses de gns € Jas, (3.18) e (3.19), em (5.1a), o ganho Ayp em funcéo

dacorrente de normalizacéo €

Ao =™V, L (5.15)

l D

mostrado ma Figura 5.2, em funcdo da corrente de normalizada igs;. Observar
gue, para os dados apresentados, VeL = 1V e, portanto, 0 ganho maximo é igual a 40

(32dB) e ocorre an inversdofrac, onde gndlp =1/ @.
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Figura5.2 — GanhoDC do amplificador porta comum x corrente de dreno namali zada

Dados de simulacdo noapéndiceB

comL =100m

A figura de ruido é definidacomo arazéo entre SNRy por SNRoyut expressaem

dB, onde SNRn e SNRour sdo respedivamente a razdo sina ruido na entrada do

amplificador e arazéo sina ruido na saidado amplificador. Com as equacoes (4.3) e (4.8),

o circuito equivalente de ruido daFigura4.1, e o circuito de pequenos snais smplificado

do transistor MOS, onde apenas estardo presentes a transconduancia de fonte e a

capacitancia Cys, pode-se mostrar que para freqiiéncias onde w/ wr < 1, o ruido térmico

terd muito maior importancia que o ruido indwzido ra porta, podendo ser desprezado no

céculo doruido total. Considerando qte o ruido prodwzido na entrada do amplificador

portacomum sera o ruido térmico prodwzido pela impedancia de saida do estagio anterior

entéo teremos o sistema apresentado pela Figura N3,

NFiitro = 4KTRs

Filtro
Zout = Rs

Nin = NriLTrRo

Amplificador
Nn = 1/0ms

Nout = A.NiN + Namp

Figura 5.3 — Figurade ruido noamplificador portacomum
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Referindo oruido dofiltro a saida do amplificador temos

e 12t AGAKTROZ, _ 4KTY, + A dKTR g2,
Ao 8KTR G A o4KTR g,

- y
NF =10logd+ —~——HdB 5.2
Og% A E &2

0 ngs

onde E € o ruido térmico e r\y € a impedancia de entradado amplificador, Zour
€ a impedancia de saida do estagio anterior, no caso de um circuito RF um filtro passa

banda. Assumindo o casamento de impedancias (Rsgns = 1) entre os dois estégios

interconedados afigura de ruido se resume am:
NF=10log(1+ y/Aw) (5.3)

Com um comprimento de 100rmm, ofator y deve ser gustado, aumentandoafigura
de ruido, devido aos portadores quentes podendoal cancar valores até dnco vezes maiores,

umavezque aprincipa contribuicdo doruido notransistor MOS vem do ruido térmico.
5.2 —Diretrizes para projeto de amplificadores de estagio simples
5.2.1 — Projeto com comprimento do canal minimo

Em aplicacdes RF a impedancia de entrada € uma espedficagcdo do pojeto. O
amplificador porta comum tem esse pardmetro facilmente ntroldvel através da
transconduéncia de fonte. Seu valor € Ry = 1/ gns. Em um circuito RF, normamente o
amplificador de baixo ruido é mnedado apGs um filtro passa banda. E importante que o
amplificador apresente impedancia de entrada casadacom asaidadofiltro paramaximizar
a ransferéncia de poténoggre os dois estagios.

Circuitos RF geramente utilizam o menor comprimento do canal redizéavel pela

temologia. Is ndo € uma condcéo necessaria de projeto, mas quando empregada,
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maximiza a freqUéncia de transicdo do circuito. A freqiéncia de operacd de um
amplificador RF para uma alicacd GSM 1800 é de 1.8 GHz. Ess vaor servird como
base para afreqiéncia de operacdo de nos amplificador. Para que o modelo guesi-
estético doMOSHET possaser empregado, afr dotransistor deve ser quatro oumaisvezes
maior que a freqUéncia de operacéd do amplificador [24]. Assm para operacédo em
1.8GHz, f1=7.2GHz. A frequéncia de transicéo é funcdo direta da transconduéancia e «u
valor pode ser gjustado através da polarizacdo dotransistor. A expressio (4.10) mostra o
maximo valor da freqUéncia de crte intrinseca do transistor em funcéo do comprimento
do cana. Outro parametro importante € o ganho doamplificador. Um amplificador de
baixo ruido predsa de um certo ganho e maneira que o sinal seja de amplitude muito
maior que o ruido gle outros estagios virdo a introdwzir no sistema. Em aplicacdes
GSM 1800este ganho € da ordem de 15dB.

Com a impedancia de entrada fixada em 50Q, que émuito utili zada em circuitos
RF, utilizando Lyyn como comprimento do canal, vamos variar o nivel de inversdo de
maneira aobter a largura do canal necessiria para aender o requisito de Rn=50Q e os
consequentes valores de Ip e fr. Utilizando as expreses abaixo e variando onivel de
inversdo, obtemos vaores da corrente de polarizacédo Ip. Uma vez que o vaor da
transconduéncia é fixado em 20mS, podemos extrair a largura do canal W e afreqiéncia

de rte intrinseca do transistor descritos na tabela 5.1

dsat

&
2 ; E.
\/1+ l gsat +E|dsat

gmg _ 2( 1+idsat - ) _E \/1+idsat -1 %_
ID nqotidsat 21+£\/1+idsat%

I |

; — ! Dsat Q@ W
lgsat = lS = I.,lnCOX —éT _ gm%
21C,, WL



Tabela 5.1 — Parametros do amplificador porta comum com gms = 20mS

gset Wum) | 1o(mA) | ge(mS) |GanhddB)| fr(GHz)
% 145 oo 0 “ 160
5000 19 7433 7433 1178 120
500 29 115 115 476 778
50 67.7 2.63 2.63 17.62 34
5 239 0.92 0.92 26.7 96
05 1451 056 056 31 158

49

Dados de simulacdo noapéndiceB

Da tebela 5.1 observa-se que fixandoaresisténcia de entrada, quanto maior o nivel
de inversdo utilizado, maior sera a frequéncia de oorte intrinseca do transistor, e menor
serd 0 ganho DC. Variando-se 0 nivel deinversdo a largura do caral tem que ser gjustada
para gue gms Se mantenha constante. Quanto maior o for o nivel de inversdo, menor tera
gue ser a largura do canal paraque esta cond ¢éo seja verificada. Podemos notar aindaque
um nivel de inversdo muito elevado leva aumacorrente de polarizagdo também elevada, e
para 0 caso de igmt = 5000 uma corrente de 74,3 mA é necessiria. Por outro lado, se
utili zarmos um nivel de inversdo muito baixo, apesar de obter um ganho DC elevado, a
respostaem freqiiénciado circuito seré prejudicada. E o que acontece ®migs = 0.5, onde
nessa situacéo a corrente de polarizacé € bem reduzida e a largura do cana € devada.
Como pode-se perceber, operacdes em inversdo fracalevam avalores 6timos de ganhoDC
e oorrente, porém aareade silicio utili zada € dtae afreqlénciade orte intrinseca é baixa.
JA em inversdo forte, a resposta em freqiéncia e a area de silicio sdo Gimas, mas o
consumo de @rrente sera muito ato e o ganho insuficiente parauma gpli cacdo GSM 1800
O ponto onck igs = 1/€% equivale a uma corrente normalizada de 500. Note que nessa
situacd, o ganho DC seria insuficiente para dender os requisitos de projeto, embora
apresente umaotimafr. Osvalores deigs: que atendem simultaneamente as espedficacfes
de ganho e freqUéncia encontram-se, aproximadamente, no intervalo entre 5 < ige: < 50.

Uma outra maneira de examinar a performance d amplificadores de baixo ruido é
apresentadanas Figuras 5.4a, 5.4b e 5.4c. Elasrepresentam o comportamento doganho, da
freqUénciade wrte intrinsecae do consumo de wrrente en funcéo da largura docanal do

transistor, mantendo constantes a impedancia de entrada e o comprimento docanal.



50

1011 L

ft(GHz)

10°

10* 10° 10
W (um)

Figura5.4a— FregUénciade crte intrinseca versus largurado canal

Dados de simulacdo noapéndiceB

30+ k

20+ k

Avo(dB)
=
ol
T

10~ k

10° 10°
W(um)

Figura5.4b— GanhoDC versuslargurado canal
Dados de simulacdo noapéndiceB
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Figura5.4c — Consumo de rrente versus largurado canal

Dados de simulacdo noapéndiceB

5.2.2 — Projeto com comprimento do canal como grau de liberdade

Outra maneira de se projetar o amplificador € adotando ocomprimento do canal
como grau de liberdade. Para avadliar a performance do amplificador podemos, por
exemplo, levantar as curvas de ganho e freqiéncia de transicé com o nivel de inversao
constante.

Para gns cOnstante, as variagfes de Avo e de fr com niveis de inversdo constantes
em funcdo do comprimento do cana séo ilustradas nas Figuras 5.5a e 5.5b. As curvas
tracgadas ilustram a situacé onde a velocidade de saturagdo dcs portadores € infinita
Note que am inversdo moderada/fraca, a saturacdo de velocidade dos portadores ndo €
importante, distorcendo muito powo as curvas de ganho e freqUéncia. Quando
polarizamos o transistor em inversdo forte, as curvas tracg adas apresentam uma variagéo
maior quando comparadas com o transistor “canal longo” (curvas solidas). Note quecom
um nivel de inversdo igua a 1024 um transistor com comprimento do canal de 1um
apresenta praticamente a mesma performance @m ou sem a inclusdo do efeito de
saturacéo de velocidade. O ganhoDC, quenum transistor cand longo cresce lineamente
com o comprimento docanal, ndo mais obedece ssapropriedade quandoavelocidade de

saturagdo é incluida. O mesmo ocorre com afr do transistor que, no transistor canal longo
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crescia com o inverso do qudrado docomprimento docana (fr O 1/ L?) paranivel de

inversdo constante.

60
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Figura5.5a— Avo x L
---- - Sem a inclusao do efeito da saturacao da velocidade dosajmsrta
——- Com a incluséo do efeito da saturacédo da velocidade dos porsadore

Dados de simulacdo noapéndiceB
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Figura5.5b—frx L

---- - Sem a incluséo do efeito da saturacdo da velocidade dos portadore

——- Com a inclusédo do efeito dasaacdo davelocidade dos portadores

Dados de simulacdo noapéndice B
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DaFigurab5.5a, fixando-se um valor de ganhoeigss, 0btemos o comprimento do
cana necessario para @ender aosrequisitos de projeto Da expressio do ganho Ay (5.1b)
calculamos o valor da razéo entre gns € Ip que indicara qual a largura do cana que se
adapta a projeto. Conseqientemente obtemos o vaor da corrente de polarizacéo e da
freqiéncia de transicdo. Podemos ainda redlizar 0 proces inverso, partindo e
espedficacbes de mrrente normalizada, f; e Lyin, € de maneirasemelhante obter os valores
de Avw, W elp.

5.3 — Exemplo de projeto usando MOSVIEW

O MOSVIEW [24] é uma ferramenta gréfica utili zada no projeto de transistores
para circuitos analdgicos MOS. Ela é baseada no modelo ACM e portanto € valida em
todas as regies de operacdo. Sua funcéo é permitir ao usuério visualizar e explorar o
espaco de projeto, a fim de determinar as dimensdes e as caracteristicas do transistor, a
partir de um conjunto de espedficacbes e parametros teaologicos. A inclusdo da
saturac&o da velocidade dos portadores foi feita nesta ferramenta para o caso espedal de
um amplificador elementar através da nodificacdo das equacdes de ganho e frequémcia d
transic@o. Desta forma, aferramenta pode ser utili zada para ransistores com compriment
de cana menores, onde a sturacdo davelocidade éimportante.

Escolheremos por projetar um amplificador porta comum; asdm, teremos
controle direto sobre aimpedancia de entrada aravés do valor de gns. Fixaremos entéo a
impedanciade entrada do amplificador em Ry = 50Q e umafreqiénciade crte intrinseca
fr tal que 8 < fr < 20GHz. Também iremos limitar o valor da corrente de polarizagéo a
10mA e desgjamos aindaum ganhoDC superior a20dB. Tais valores estdo bem préximos
das exigéncias feitas por aplicagbes GSM (Global System for Mobile Communication)
com fregléncia de operacdo de 1.8GHz, onde ainda sdo incluidos niveis de ruido e
linearidade, que apresentaremos como resultados consequientes das demais imposi¢oes.
Asdm, das curvas de Ao e fr em funcéo de L tragamos entdo o espaco de projeto dado

pelaFigura5.6.
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Figura 5.6 — Ganho DC versus comprimento docana com fryn = 8GHz efryax=20GHz

Dados de simulacao apéndice B

A conduénciade saidado MOSFET é modelada pelaexpressio g, = Vl DL €eo
E

ganho A, = E%E/E L . Portanto, para uma corrente constante, o ganhodo circuito sera
D

propacional a L. As linhas tracgadas representam entdo o ganho para corrente de
polarizacd constante. O valor de Ipwin € 0 valor da corrente de polarizacéd quando o
transistor opera em inversao fraca(gms — Ip / @) €, portanto, representa amenor corrente
gue atende aespedficacéo de gms = 1/50. Ipuax representao limite superior do consumo de
corrente e também a corrente que levaa umamaior freqiiéncia de operac® a L constante.
O area sombreada na Figura 5.6 representa uma parte da solucdo que requer um
comprimento de ana inferior a 100m; portanto, ndo poce ser implementado em
tecnologia 100m. As curvas identificadas por frvin € frmax representam os limites de
ganho entre a méxima e minima fr.. A linha onde Ay = 10 representa 0 ganho minimo

permitido no pojeto. A solucéo do poblema sera dada pelaintersecca doconjunto de
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espedficacbes, levando a um conjunto de solucBes posdveis, representada pela area
sombreada entre as curvas de maxima e minimafr.

Se o comprimento do canal € aumentado enquanto o rivel de inversdo e a
corrente de dreno séo fixados, a largura do canal deve aumentar proparcionalmente ao
comprimento do cana para manter a raz& de aspedo constante. E a situaco il ustrada
pelos pontos A e B. Desta maneira a &rea de gate cresce’d com o0 quedrado do
comprimento do canal e a frequéncia de transi¢do tera seu valor reduzido, ao pas que
teremos um ganho DC mais elevado. O porto C apresenta uma solucéo once a fr esta4
maximizada. Por sua vez 0 porto B soluciona o problema com um valor do ganho DC
maximizado. Note que por termos como requisito de projeto gms constante, tal impaosicéo
tornaWL=area de gate também constante ao longo das curvas de fr.

Se a corrente de dreno € aumentada enquanto o rivel de inversdo e o
comprimento docanal sdo fixados, entdo, arazéo de aspedo, alargurado canal e aéreade
gate também aumentardo proparcionalmente aos aumentos na corrente de dreno. Tal
situacéo é ilustrada pelos portos B, C e D. Note que o ponto D representaum porto fora
do espaco de projeto, onde o ganho DC serd inferior a 20dB, porém uma solu¢céo onde
teremos fr afrvax espedficada

O ponto E, embora se encontre fora do espaco de projeto, também pode ser
considerado como uma solucd do poblema caso fr superior a fruax for admitida no
projeto. A medida que escolhemos portos onde 0 ganho DC tem seu vaor menor,
ganhamos em resposta em freqiiéncia. Assm no poro E o ganho DC sera de 20 dB e
teremos uma fr superior aquela projetada, com uma corrente de polarizacdo de 2mA.

De qualquer porto do gr&fico podem ser extraidos os parametros restantes para
completar o projeto do anplificador. Extrai-se do gréfico o ganhoDC, o comprimento do

canal e acorrente de polarizacéo utili zada.
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Figura5.7 — Raz&o de transconduéanciade fonte por corrente paraL = 100rm

Uma vez seledonada uma solucéo (L, Ip, Aw) do espaco de projeto para uma
dada gms entéo, da curva gndlp obtém-se o valor de igs: €, conseqiientemente, o valor da
largurado canal W.

Optando pelo porto E onde o ganhoDC éde 20 dB, o comprimento docanal de
aproximadamente 100mm e a corrente de polarizagé de 2mA, teremos como resultantes

um nivel de inversdo i = 44, uma largura do canal W=71um e uma fr = 26GHz. Da

expressio (4.3) o ruido térmico € aproximadamente | =257 PA com umafigurade
" VHz

ruido equivalente NF = 0.8dB paraum valor de y = 2 [21].

Nas smulagbes, adicionamos uma carga de 0.1pF a saida do amplificador, a
gual representaum valor tipico utili zado em circuitos RF, representando opréximo estagio
a ser conedado, como por exemploum mixer [11]. Utilizamos o moddo BSIM 3v3 [23]
implementado no simulador SMASH [25] paratemologias preditas de 100mm listadas ho
apéndiceA. A resposta em frequéncia € mostrada na Figura 5.8.

Na Figura 5.8, Ay = 23dB contra um ganho & 20 dB projetado. Esta
discrepéancia se deve a impredsdes no valor de Vg, suposto igual 10V/pm. Conforme
mostrado ra Figura 3.4, a transconduancia de fonte simulada com o modelo BSIM
também apresenta variacdes, alcancando valores superiores aos tracadosde acordo mm o
modelo ACM. O produo ganho x banda (GBW) simulado do amplificador é de
aproximadamente 47GHz. A expressio (5.4) dao vaor do produo ganho kanda
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De acordo com (5.4), o GBW nomina do amplificador € de aproximadamente

32GHz para gms = 20mS e C. = 0.1pF. A transconduéancia de fonte no simulador tem um

valor aproximado de 3.17x10% A/V. Note que Imsprojeas

g mssimulado

GBW

projetade 10 65. O modelo

G BV\éimulado

do simulador utili zado (BSIM) também condwziu a uma conduancia de saida diferente da

obtida utili zando omodelo simplificado g4s = Ip / Ve X L = 2mS contraum valor simulado

SMASH 4.3.4 - Small signal H:\simulacoes do amplificador elementar\commom source.nsx- Wed Aug 20 13:42:35 2003
f=4.481MEGHz, df =-700.4KHz, rf = 864.8m, y = 10.67dB, dy =-16.15dB, slope = 256dB/dec.
1K 2K 10K 100K 1MEG 10MEG 100MEG 1G 2G 10G 100G

10 20 100 200

VDB(D)

VP(D)

Figura5.8 — Simulag& doamplificador no simulador SMASH.

As smulagbes do 11 P3 e do CP foram reali zadas e seus resultados sho mostrados

naFigura5.8.
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Figura5.9 — Ponto de compressio de 1dB e porto de interceptac@o de terceiraordem

Amplitude do sinal de saida (dB) em relagdo a um sinal de 2V

Nessa simulacéo, fazemos a aidlise transiente do amplificador e através da
transformada de Fourier, medimos as comporentes de primeira e terceira ordem. A
extrapolacéo desse gréfico nos indicard o porto de interceptacdo de terceira ordem. De
maneira semelhante, 0 porto de compressio é extraido olservando-se o porto parao qual
a harménica de primeira ordem atinge o valor de 1dB abaixo do valor da curva
extrapolada. O simulador SMASH usa como referéncia um sinal de 2V de pico para
obtencé dos valores em dB das componrentes de primeira e terceira ordem do sinal de
saida. Da Figura 5.9 podemos observar que o0 porto de mmpressio de 1dB do sistema
ocorre para uma anplitude do sina de entrada de 80mV e o porto de interceptagdo de
terceiraordem ocorre em 800mV. Com o ganhodo amplificador em 20dB, as tensdes de
saida para o 1IP3 e para o CP sdo 8V e 800mV respedivamente, que levam a lIP3 =
31.07dBmeCP=11,07dBm.

A versdo utilizada do simulador ndo pasgbilita asimulacdo doruido, levando a
resultados inconsistentes.

Como vimos cada vez mais os amplificadores para dta freqiéncia tendem a usar
transistores polarizados em inversdo moderada. Essa condc¢éo possbilita que se atinja

valores de ganho e frequéncia de transi¢céo elevados.
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Com base no modelo ACM desenvolvemos trés metoddogias de projeto para
amplificadores de alta freqiéncia. Um dos requisitos utilizados foi a impedancia de
entrada do amplificador, que foi fixada em 50Q, valor escolhido para casamento de
impedancia entre o amplificador e o filtro passa banda que normalmente é onedado a
entradado amplificador.

Na primeirametoddogiautili zamos o comprimento minimo de canal. Apesar desse
requisito ndo ser obrigatdrio, € normalmente enpregado pa projetistas de drcuitos RF,
pois maximiza a freqiéncia de transicdo. O parametro variavel foi a corrente de
normali zac&. Dessa maneira a laigura do canal se adapia as variacbesde i g

Outra maneira utilizada foi estabelece o nivel de inversdo e adotar como
pardmetro variavel o comprimento de cna. Porém a mais interessante delas foi a
utili zagdo da ferramenta MOSVIEW para visualizar o espago de projeto. Dessa maneira
podemos visualizar em um unico gréfico todas as caracteristicas desejadas no [rojeto,
como a freqiiéncia de transicd o ganho DC, o comprimento do canal e a corrente de

polarizacéo.
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Capitulo 6

CONCLUSAO

Ao término deste trabalho podmos concluir que, embora existam diversos
modelos para o transistor MOS, o modelo ACM é o que melhor representa o
comportamento do dspositivo. Em sua grande maioria, 0s modelos apresentados
mostram-se asgntoticamente semelhantes ao modelo ACM. Essa semelhanca ocorre nas
regides de inversdo fraca, inversao forte einversdo muito forte. Desde modo, 0 modelo
ACM apresenta vantagens indiscutiveis sobre os outro modelos, como oreduzido nimero
de parametros, a existéncia de um Unico formalismo para todas & regifes de operacaoe,
fundamentalmente, a origem fisicado modelo.

O modelo quesi-estdtico de pequenos snais completo do transistor MOS
apresentado, com nove parametros capacitivos e trés transconduéncias, modela o
comportamento do dspasitivo para operacao em altas frequUéncias.

A velocidade de saturacéo dos portadores é um efeito apresentagrande importancia
guando wamos transistores "cana curto”. Ele ocorre devido ao alto campo elétrico que
aparece @tre osterminais de dreno e fonte do dspaositivo. Ess ampo elétrico elevadofaz
com gue avelocidade de deslocamento dos eléronsndo se mmporte linearmente com os
aumentos no valor do campo, dando aigem ao efeito de saturagcéo de velocidade.

A degradac& da mobili dade devido ao campo elétrico transversal apresentou
pouca influéncia no comportamento do transistor para a situagdo de interesse, onde
comprimentos de cnal inferiores a 1um foram utilizados. Es® deito se torna mais
pronurciado em transigores"caral longo" quando poenciais de porta nmuito elevados s0
empregados.

Para qualificar o funcionamento do amplificador, no capitulo 4 apresentamos

algumas figuras de mérito para amplif icadores de baixo ruido em espedal, afreqiénciade
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transicéo fr, assumindo valores de até 160GHz para transistores com comprimento de
cana de 100mm, porém sob penade uso excessvo de arrente.

A ferramenta MOSVIEW é umaferramenta muito poderosa no prdje de drcuitos
analdgicos. Ela permite que o usuario possa visuaizar em um uanico gréfico todas as
caracteristicas desejadas no projeto, como a freqiuéncia de transicdo, o ganho DC, o
comprimento do caral e acorrente depaarizag@o. A incluséo davelocidade de saturagcéo
nessa ferramenta torna posdvel o projeto de drcuitos paraRF, once freqiéncia elevada é
um requisito de projeto e a utilizagcd de transistores com comprimento de canal curto €
necessaria. Com elaprojetamos um amplificador com alguns requisitos para gli cacbes em
GSM 1800 com ganho DC de 20dB, GBW de 30 GHz, consumo de wrrente de 2mA e
impedancia de entrada50Q. Os valores projetados atingiram valores um pouco diferentes
dos smulados. I1s se deve ao fato de que o modelo utilizado res smulagbes (BSIM)
apresenta algumasfalhas naregido ceinversdo moderadh, regidoesta ondeo transigor foi
polarizado.

Como sugestdes de futuros trabalhos, fica aidéia da utilizagdo de transistores
trapezoidais para obtencé de ganhos mais elevados e uma melhora na freqiéncia de
transicdo do dspasitivo. Também a incluséo do ruido levando em consideragéo os sfeito
dos portadores quentes e ainclusdo danéo linearidade do MOSFET nas espedficacdes de
projeto, que sdo de grande utilidade para projetistas de RF. No caso do MOSVIEW, o
espaco de projeto passaanaa apresentar as redricdes de ido e ndo linearidade am adicéo

as de ganho, consumo e respasta em freqUiéncia.



APENDICE A

Parametros teanol 6gicos preditos do modelo BSIM 3v3 para tecnologias 100m

*

* Predictive Tedhndogy Model Beta Version
* 0.10un NMOS SHCE Parametersv (normd one)

*

.model bsim NMQOS

+Level =49

+Lint = 2.e-08 Tox = 2.5e-09

+Vth0=0.2607 Rdsw = 180

+Imin=1.0e-7 Imax=1.0e-7 wmin=1.0e-7 wmax=1.0e-4
+Tref=27.0 version=3.1

+Xj=4.000CE-08 Nch=9.700E+17
+llIn=1.000000 lwn=1.0000000 wlin=0.00

+wwn= 0.00 I1I=0.00

+lw=0.00 Iwl=0.00 wint=0.00
+wl=0.00 ww= 0.00 wwl=0.00
+Mobmod= 1 binunt= 2 x1=0.00
+xw=0.00 binflag= 0

+Dwg= 0.00 Dwb= 0.00

+ACM=0 [dif=0.00 hdif=0.00
+rsh=0 rd=0 rs=0
+rsc=0 rdc=0

+K1=0.3950000 K2=1.000CE-02 K3=0.00

+Dvt0= 1.0000 Dvt1=0.40000 Dvt2=0.1500000
+DvtOw= 0.00 Dvtlw= 0.00 Dvt2w= 0.00
+NIx=4.800E-08 WO0=0.00 K3b=0.00
+Ngate=5.00E+20

+Vsat= 1.100(E+05 Ua=-6.00E-10 Ub=8.000000-19
+Uc=-2.999999¢-11

+Prwb= 0.00 Prwg= 0.00 Wr=1.0000000
+U0=1.799%€-02 AO0=1.1000000 Keta= 4.000000-02
+A1=0.00 A2=1.0000000 Ags=-1.000000-02
+B0=0.00 B1=0.00

+Voff=-2.999%-02 NFactor=1.50000 Cit=0.00
+Cdsc=0.00 Cdscb=0.00 Cdscd= 0.00

+Eta0= 0.1500000 Etab=0.00 Dsub= 0.6000000

+Pclm=0.1000000 Pdiblc1=1.200E-02 Pdiblc2=7.500000&-03
+Pdiblcb=-1.35E-02 Drout= 2.0000000 Pscbel= 8.660000@&+08
+Pscbe2=1.0E-20 Pvag=-0.2800000 Delta= 1.000000&-02
+Alpha0=0.00 Beta0= 30.0000000

+kt1=-0.3700000 kt2=-4.000CE-02 At=5.500000E+04
+Ute=-1.4800000 Ual=9.582%E-10 Ubl=-3.347300@&-19
+Uc1=0.00 Ktll= 4.000CE-09 Prt=0.00

+Cj=0.0015 Mj=0.72 Pb=1.25
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+Cjsw=2E-10 Mjsw=0.37 Php=0.773
+Cjgate=2E-14 Cta=0 Ctp=0

+Pta= 0 Ptp=0 JS=1.50E-08
+JSW=2.50E-13 N=1.0 Xti=3.0
+Cgdo=3.493E-10 Cgso=3.493-10 Cgbo=0.0E+00
+Capmod= 2 NQSMOD=0 Elm=5

+Xpart=1 cgsl=0.582E-10 cgdl=0.582-10
+ckappa= 0.28 cf=1.177e-10 clc=1.000000@&-07
+cle=0.6000M0  Dlc=2E-08 Dwc=0

OBS: Parao tragado daFigura 3.4, os parametros Ua, Ub e Uc foram desconsiderados, a
fim de anular o efeito de degradacdo da nobilidade devido ao campo elétrico transversa

para comparagao com as curvas tedricas do modelo ACM



APENDICE B

Parametros Temol dgicos utili zados em simulacdes MATLAB

n=125

Uo = 180x10° pm?/V's

Vim = 10" pum/s

C' ox = 1.38x10* F/um? (100rm) ou 215x10™* F/pm? (70rm)
VeE=10V/um

@ =25mV

£s=1.04x 10 F/um
Vimaxy = 2.2 X 10" um/s [8]
Op = Mo/ Vimaxy

e=q@/ (LxUcr)
Po=0agNCox @/ (2x&s)

64
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