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Capitulo 1

Introducao

Ter acesso a informagoes e comunicacoes em momentos e lugares inesperados tem
mcrementado a demanda de sistemas de comunicacao portdteis, estabeleciendo a oportu-
nidade de proporcionar as todas as pessoas, mesmo as de baixa renda, um sistema portdavel
e como consequencia um melhoramento no estilo de vida.

1.1 Motivacao

O conforto e a versatilidade que prestam os produtos de comunicac¢ao portateis (sem
fio) tem feito expandir o mercado de telecomunicagoes e com ele as pesquisas na drea
visando um melhor desempenho e menor custo. As aplicagoes populares (telefone mével,
pagers, redes locais sem fio, GPS, etc) em sua maioria sdo implementadas usando cir-
cuitos de Rédio freqiiéncia (RF) de tecnologia bipolar, Arseneto de Galio (GaAs), Bipolar
Complementary Metal Oxide Semiconductor (BiCMOS), os quais prevéem uma maior
freqiiéncia de ganho unitario de corrente (fr), maior transconductancia e maior de-
sempenho de ruido quando sao comparadas com outras tecnologias. Nao obstante, os
altos custos de fabricagao dessas tecnologias e a incompatibilidade de integragao com
os circuitos de processamento de dados digitais, os quais sao comumente realizados em
tecnologia CMOS padrao, comprometem a diminui¢ao de custos.

O continuo escalamento das dimensoes na tecnologia CMOS tem permitido maior
integragao e melhor desempenho dos circuitos digitais, e também, pelo aumento em fr[1]
tem tornado CMOS uma opcao viavel para circuitos RF. A possibilidade de integracao
do RF Front — End com a parte digital em sistemas operando a freqiiéncias abaixo de
10GHz, a baixa dissipacao de poténcia, o continuo investimento e desenvolvimento, a
alta densidade, e o baixo custo tem motivado as pequisas em circuitos RF analdgicos em
tecnologia digital CMOS padrao.

1.2 Levantamento do problema

A corrida para provar que o desempenho dos circuitos RF CMOS (operando a freqiiéncias
de alguns GHz) é comparével com circuitos RF em outras tecnologias, comegou no inicio
da década passada [2]. Um dos primeiros blocos ubicados num receptor é o amplificador
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de baixo ruido (LNA), o qual também tem sido implementado em diversos trabalhos,
provando sua viabilidade em tecnologia CMOS [3, 4, 5, 6, 7, 8, 9, 10]. O LNA amplifica
o sinal de entrada proveniente da antena (um filtro pode ser inserido entre a antena e o
LNA) para ao mixer. O projeto do LNA é critico porque ele deve prover um ganho sufi-
ciente aos baixos niveis de poténcia que chegam a antena, nao degradando a relagao sinal
ruido (SNR), e ser capaz de sustentar grandes sinais com baixa distor¢ao e baixo con-
sumo de poténcia. Como o estdgio anterior ao LNA é uma antena, existe a "necessidade”!
de uma impedancia de entrada especifica (50€2) para garantir maxima transferéncia de
poténcia. Desta forma, o LNA requer um compromisso entre um ganho suficiente, baixa
figura de ruido, alta linearidade, casamento na entrada e na saida, isolamento do sinal
reverso e baixo consumo de poténcia (veja a justificagdo no apéndice A).

O projeto do LNA aparenta ser simples pelo pouco nimero de componentes que o
compoe, mas o alto compromisso entre as especificagoes complica o projeto, ver figura
1.12. Além disso, a estratégia e tempo de projeto do LNA em CMOS depende de uma boa
caracterizagao dos dispositivos para circuitos analogicos, a qual é pobre numa tecnologia
CMOS padrao. A caracterizacao analdgica esta relacionada com a precisao dos modelos
dos dispositivos. Para ter um modelo preciso é necessario manter uma caracterizagao fisica
dos efeitos que governam a funcao dos dispositivos, no entanto, na medida que aumentam
os esforgos em caracterizar os dispositivos CMOS para circuitos analégicos operando a
altas freqiiéncias, o escalamento degrada a precisao dos modelos [12, 13]. Para cumprir
com o compromisso das especifica¢oes (figura 1.1) desde a etapa de projeto, é necessario
que o modelo dos dispositivos considerem: o comportamento DC, comportamento AC,
comportamento da linearidade, fontes de ruido, levem em conta o escalamento, a extracao
de parametros, variagoes de temperatura, e tolerancias do processo [11, 14, 15, 16].

Dissipagao

de poténcia Linearidade

EspecificacOes

Casamento
110

Figura 1.1: Parametros do projeto de um LNA.

Desejamos neste trabalho desenvolver uma estratégia de projeto para circuitos LNA

1Quando existe um filtro entre a antena e o LNA é necessério casar a entrada do LNA a 5052, pois um desvio na carga
do filtro resulta num pobre desempenho desse filtro. O projeto do LNA isolado requer terminagoes com 5052 devido as
impedancias de entrada dos instrumentos de medida.

2 Adaptado de [11]
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que comprometa as especificacoes da figura 1.1, examinando diferentes arquiteturas de
circuito e levando em conta as variacoes do processo. Nos iltimos anos, um grande
numero de circuitos LNA em RF CMOS tem sido realizado, mas poucas metodologias
precisas tem sido propostas. Desde que o LNA compromete seriamente a figura de ruido
global do receptor (ver se¢ao A.1), a maioria dos métodos estao baseados na otimizagao
do desempenho de ruido com um ganho e dissipagao de poténcia pré-definida [17, 5, 18,
19, 20] sendo que os outros parametros sao adequados as especificagdes por melhorias no
layout e desvios da varidvel otimizada apos simulagoes. Outros autores tem-se interessado
no desempenho linear do circuito, propondo arquiteturas [21] e métodos experimentais
[22] de projeto.

Pretendemos propor uma metodologia de projeto, desde a formulacao de expressoes
analiticas, para encontrar a geometria e o ponto de polarizagao dos diferentes dispositivos
com dissipacao de poténcia, ganho, isolamento do sinal reverso, freqiiéncia de operacao,
casamento de impedancia, desempenho de ruido e linearidade adequados. A figura 1.2
indica os parametros de trabalho e a possibilidade de existir uma relacao entre eles para
obter pontos adequados de compromisso (circulo hachurado no centro da figura 1.2) o
quais sdo pontos mais internos da fronteira de especifica¢oes (heptdgono). Deve-se notar
que as dimensoes das elipses, das arestas do heptagono e a sobreposi¢ao entre parametros
¢ variavel. Mesmo assim, o heptagono pode virar um poligono de n lados, ou seja podem

ser inseridos parametros/lados adicionais.
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Figura 1.2: Compromisso de especificagdes no projeto de um LNA

1.3 Objetivos

O objetivo geral deste trabalho é propor uma metodologia para projetar LNAs em
tecnologia CMOS. O LNA é um dos blocos de um circuito receptor completo o qual esta
sendo desenvolvido pelo grupo de projeto RE CMOS dentrodo departamento PSI-EPUSP.

Os objetivos especificos para cumprir o objetivo geral sao:

e Estudo do modelo e desempenho do transistor nMOS em RF.
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e Projeto e implementacao de um LNA para avaliar a metodologia proposta.

e Determinacao dos procedimentos de teste de um amplificador de baixo ruido e
avaliacao dos resultados obtidos.

1.4 Aspectos Metodoldgicos

Partindo do estudo dos trabalhos realizados, da definicao das especificacoes de um
receptor e do desempenho dos dispositivos CMOS em RF, pretendese explorar uma es-
tratégia de projeto de LNAs em tecnologias CMOS padrao. Para o desenvolvimento e
valorizacao da metodologia tem-se definido as seguintes etapas de trabalho:

1. Etapa de incubacgao: Assimilacao de conhecimentos de projeto de circuitos CMOS
RF e estudo bibliogréafico de topologias e circuitos LNA implementados. Estudo das
especificacoes de um receptor. Estudo do desempenho do transistor MOS em altas
freqiiéncias.

2. Etapa de desenvolvimento: Estudo do desempenho das diferentes arquiteturas
do LNA e determinacao analitica de expressoes. Selecao da arquitetura e estudo das
expressoes para obter compromisso entre os parametros de projeto.

3. Etapa de implementacgao: Usando a metodologia proposta, encontrar as varidveis
de projeto adequadas para uma aplicagao (pode ser Bluetooth) que opere na banda
ISM (Industrial Scientific Medicine), a qual varia de 2400-2483.5 MHz3. Realizar as
simulagoes pré-layout para verificar os valores projetados. Desenhar o layout numa
tecnologia CMOS ao nosso alcance e com o desempenho requerido. Realizar sim-
ulagoes pés-layout e modificar o layout, se é necessario, para sua adequada operagao
em altas freqiiéncias. Envio do layout para sua fabricacao.

4. Etapa de Teste: No retorno do circuito integrado, desenvolver a placa de teste
e aplicar os procedimentos determinados de teste com o propésito de realizar as
medidas necessarias para analisar seu desempenho.

5. Etapa de validacao: Comparar os resultados experimentais com as especificagoes
de projeto e validar a metodologia com os resultados obtidos.

1.5 Cronograma

Com o intuito de levar um guia do planejamento e etapas por cumprir, se realizou o
cronograma visto na figura 1.3, o qual especifica as etapas e seus atividades a realizar
cronologicamente (mensal).

3A selecio da faixa da freqiiéncia se deve a dois aspectos: o pardmetro fr do transistor nMOS para as tecnologias
dispostas academicamente é consideravelmente maior que 2.5GHz (CMOS padréo 0.6 um e menores); o outro ponto de
vista foi a liberdade que existe na implementacao académica na banda ISM.
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1.2 Revisfio das especificagdes de um receptor. 3.3 Projeto de transistores para caracterizagdo de ruido ern CWMOS 0.18um
1.3 Estudo de desempenho do transistor MOS em altas fregiéncias 3.4 Especificagdo e projeto do LMNA em tecnologia AMS 0.35um
1.4 Analise dos circuitos de recepgdo CWOS e selecdo do bloco 3.5 Projeto do leaiute & envio do mesmo para fabricagéo (27/01/03)
2.1 Levantamento bibliografico das diferéntes topologias do LMA existéntes 4.1 Estudo e adaptacao dos procedimentos de teste
2.2 Determinagdo analitica de expressdes para diferentes arguiteturas. 4.2 Realizar as medidas necessérias para estimar o desempenho do LNA
2.3 Estudo e determinagdo da metodologia de projeto para LMNAs 4.3 Comnparar as medidas com as especificagdes de projeto e avaliar a metodologia
3.1 Repraojeto de um LNA tipico (das referéncias) em AMS 0.350m 4.4 Defesa

Figura 1.3: Cronograma proposto
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Capitulo 2

Aspectos tedricos

O éxito de um projeto depende da priorizacao que se dé a cada uma das atividades e
componentes que o conformam. Conhecer a influéncia de cada uma das varidveis e sele-
ctonar as mais importantes para otimizacao, indicarao um método adequado de projeto.

O fraco sinal recebido na antena num sistema de recepcao sem fio requer sua am-
plificacao para uma adequada deteccao e posterior processamento. O LNA é o bloco
encarregado de cumprir esta funcao com um desempenho imposto pelas especificagoes
do sistema. Desta forma, para conhecer a influéncia das varidaveis de especificacao de
um LNA em um sistema de recepcao sem fio, é necesséario fazer uma revisao das especi-
ficagoes do sistema e do desempenho dos dispositivos a serem usados (ver apéndices A e
B, respectivamente).

Conhecidos os requerimentos do LNA e suas influéncias num sistema receptor, um
passo necessario na determinacao de uma metodologia é definir o espaco de projeto em
funcao da topologia que melhor encaixe aos requerimentos. Para fornecer um marco
de trabalho, a secao 2.1 apresenta uma revisao dos trabalhos de LNAs realizados e uma
analise das topologias propostas do ponto de vista de desempenho. Mediante comparacao
¢ selecionada uma topologia e conseqiientemente, a estratégia aproximada de projeto é
proposta na secao 2.2.

2.1 Trabalhos publicados

Os primeiros LNAs foram implementados em tecnologias diferentes a CMOS (Bipolar,
AsGa, BICMOS) e com eles as estratégias de projeto, as quais dependiam da sele¢ao de um
dispositivo (com geometria fixa) e, do circuito de polarizagao e casamento de impedancia,
para obter o melhor desempenho em funcao das especificacoes. Como essas tecnologias
apresentam boas caracteristicas AC operando a altas freqiiéncias (RF), o maior interesse
dos projetistas é fazer o casamento para maxima transferéncia de poténcia sem degradar
o desempenho de ruido. Com esse interesse, diferentes arquiteturas tém sido apresentadas
para fazer o casamento na entrada, conforme mostra a figura 2.1 usando GaAs FET.
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ZL Vanto

Figura 2.1: Arquiteturas para casamento de impedéancia na entrada com AsGa FET: (a) Fonte comum
com casamento resistivo; (b) Fonte comum com realimentagao; (c¢) Porta comum; (d) Fonte comum
degenerada com indutor na fonte do transistor.

Figura 2.2: Modelo simples do transistor MOS em saturagao com fonte de ruido no canal

2.1.1 Casamento para minimo fator de ruido

Os projetistas em CMOS, aproveitando a experiéncia dos trabalhos implementados
em AsGa, usaram as mesmas topologias para testar o desempenho do LNA em CMOS.
A topologia de fonte comum com casamento resistivo da figura 2.1(a) foi usada em [23].
O uso de um resistor para casar a entrada degrada tanto o ruido como o ganho devido
ao ruido térmico adicionado (veja se¢ao B.3) e a atenuagao do sinal de duas vezes para
Ry = R, na entrada. Uma aproximacao do fator de ruido F', desprezando o ruido induzido
na porta e usando o modelo simples de baixa freqiiéncia mostrado na figura 2.2! [24] (para
uma definigdo das varidveis usadas veja apéndice B), pode ser expresso por:

47 gao

g% R,

A segunda topologia, usada em [25] é a fonte comum com realimentacao, figura 2.1(b).
Uma caracteristica deste amplificador é a alta banda conseguida e, como conseqiiéncia a
alta dissipacao de poténcia, o que em aplicagoes portateis nao é atrativo. O resistor Ry
usado para a realimentacao gera ruido térmico o que degrada também o fator de ruido
expresso como [26] (desprezando o ruido induzido na porta):

Ge+Gr\° G+ Gr\?
F>1 e o _ o 2.2
> *(gm—a) vgdom(gm_Gf R, Gy (2.2

F>2+4 (2.1)

1Se depreza Cgaq e o (1/gq) para simplificar os célculos, o qual é vélido desde que a resisténcia de saida esteja em
paralelo e seja menor que rg, tanto para um circuito casado na saida como para o caso da conexao a um transistor em
cascata.



2.1. TRABALHOS PUBLICADOS 9

onde G, G sao as condutancias dos resistores R, (resisténcia da fonte) e R respectiva-
mente.

A figura 2.1(c) aproveita a conductancia vista desde a fonte ~ g, para fazer o casa-
mento [3], o que com uma sele¢ao das dimensdes do dispositivo e polarizagao adequadas
se pode prover uma resisténcia de 50¢2. O fator de ruido para esta topologia, assumindo
casamento, pode ser expresso como:

analisando esta equagao e comparando com as equacoes 2.1-2.2, é facil ver que a topologia
de porta comum tem melhor desempenho de ruido.

Outra topologia bastante usada com AsGa LNAs é a fonte comum degenerada por
fonte com indutor (figura 2.1(d)), a qual também tém sido empregada em CMOS [4, 5,
7, 8,9, 10]. Seu grande uso deve-se ao casamento da impedancia de entrada sintonizado
sem usar elementos resistivos geradores de ruido térmico. Uma analise simples para a
impedancia de entrada usando transistor MOS (figura 2.3(a) e seu respectivo modelo
simplificado da figura 2.3(b), mostra que

1 = Vgs - 5Cys  cOM 8 = jw; (2.4)
Vant = Ui - sLg - 1; + ?gs +sLg |4+ gm - ?gs (2.5)
i ( Ly 22 4+ s(Ly,+ L) + ! (2.6)
Vant = s N S s N .
' Cls g sCys

onde v,y € tensao de saida da antena e vista na entrada do LNA, e com Ly, L, e Cy

calculados para estar em ressonancia a freqiiéncia w = wy, ou seja, s(Ly + Ls) + ﬁ sera
gs
igual a zero, a impedancia de entrada pode ser escrita como:
Im
Lin = o L, (2.7)
gs
Zin ~ Wt * LS (28)

onde wy é a freqiiéncia de ganho unitario de corrente e calculada na secao B.1.

Deve-se notar que o calculo anterior é feito desprezando os valores das resisténcias
associadas aos indutores (as quais sao consideraveis em indutores on—chip) e a resisténcia
de folha da porta, veja secao B.2. O fator de ruido para esta topologia usando o modelo
da figura 2.2 é dado por [5]:

F>1+—27gaRs (2.9)

w2
wp

o que mostra que o desempenho de ruido ¢ melhor que das outras topologias desde que
wr seja consideravelmente maior que a freqiiéncia de operacgao wy.
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ImUgs

Figura 2.3: Configuragao degenerada por fonte com transistor MOS. (a) Circuito. (b) Modelo simplificado
para o calculo de Z;,.

As topologias anteriores tém como propdsito casar a impedéancia de entrada para
maxima transferéncia de poténcia visando nao degradar a figura de ruido. Entretanto,
outros projetistas tém ajustado a entrada para a impedancia que minimiza a figura de
ruido usando a teoria classica de ruido desenvolvida por Rothe em [17], com a qual para
um dispositivo ruidoso de duass portas com fontes de ruido correlacionadas, o fator de
ruido é expresso como:

[(Gs B Gozﬂf)2 + (Bs B BOPt)Q] Rn
G

onde R, é a resisténcia ruidosa associada ao circuito, G. é a conductancia associada as

fontes de ruido correlacionadas e G4 + jBs = Y, é admitancia da entrada do circuito que

otimizada a Y, = Gopt + JBope Produz a minima figura alcangavel expressada como:

F=142(Gop + G )R, + (2.10)

Fmin - ]. + 2<Gopt + GC)Rn (211)

A equacao 2.11 é a minima figura de ruido que se pode obter de um dispositivo e
conjunto com as variaveis da equacao 2.10 R,,, Gopt, Bopt, sao chamados os parametros de
ruido de um dispositivo e tém sido usados pelos projetistas em microondas para encontrar
a impedancia que obtenha a minima figura de ruido de um dispositivo com geometria
fixa [27].

Quando a equagao 2.10 é aplicada para transistores FETSs encontra-se os seguintes
parametros de ruido [28]:

G, ~ 0 (2.12)

B. = woCys (1 + oz|c|1 / ) (2.13)
_ 79do

R, =7 (2.14)

dwyCay(1 — |cf)
59do

Gy

(2.15)



2.1. TRABALHOS PUBLICADOS 11

onde GG, é a conductancia associada as fontes de ruido descorrelacionadas, ¢ é o coeficiente

de correlacao das fontes de ruido e o = ;Tmo' Assim que Gy € By na equagao 2.10 sao:

|
Bopt = _BC = _wOCgs (1 + Oé’C| a) (216)
Gupt = [+ G2 = auCi [ (1~ ), 217

dai, que a figura minima de ruido para Y, = Y,,; num transistor MOS seré:

2w

\/ng

A equagao 2.18 mostra que quanto maior seja a relacao wr /wg, menor é o fator minimo
de ruido, embora para dispositivos de canais mais curto ha uma melhora no desempenho
de ruido. No entanto, tem-se encontrado experimentalmente que as variaveis v e § au-
mentam com a reducao do canal; infelizmente é desconhecida uma relagao precisa para ~y
e § em fungao do escalonamento (veja se¢ao B.3 no apéndice B). Outra conclusao que se
pode tirar da equacao 2.18 é a necessidade de modelar o ruido de porta, desde que para
0 = 0 nao existe contribuigao de ruido pelo transistor, o que nao ¢ fisicamente possivel.

E interessante destacar que nao pode existir um casamento que maximize a trans-
feréncia de poténcia e minimize a figura de ruido simultaneamente, devido a que a su-
ceptancia de entrada que cancela a suceptancia de correlacao de ruido B, é diferente da
suceptancia B, para maxima transferéncia de poténcia. Esta tltima é essencialmente
indutiva e esta relacionada pela rede L; + L, e R;,, = Ry da entrada e fazendo a anédlise
da admitancia da rede de entrada se obtém a expressao da suceptancia:

Fmin =1 + 2<Gopt + GC)Rn =1 + 75(1 - |C|2) (218)

1 1
Y, = —+—Fi——
R, jw(Ls+ L,)
v jw(Ls + L,) + R
* Rsjw(Ls+ Ly)
Y = Gr-—t— com =y
w(Ls+ Ly)
1 1
B, = ————— = —wC,,, em ressonancia ,w* = ————, (2.19
- w(Ls + Ly) ! Cys(Lg + L) ( )

por conseguinte desde a equagao 2.16, By # Bop.

Goo [20] propde uma metodologia que nao é muito diferente das ja estabelecidas: ele
casa primeiro a rede de entrada usando o critério de méaxima poténcia (50€2) mediante a
selecao de uma geometria do transistor de entrada M1, a uma polarizacao imposta pela
dissipagao de poténcia pré-definida e com L, ajustado para obter 50 na parte real, e
L, ajustado para cancelar a parte imagindria da impedancia de entrada. Variagoes de L
e dos pontos de polarizagao sao feitas para observar o compromisso da impedancia com
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a minima figura de ruido com respeito a condi¢ao da maxima transferéncia de poténcia,
para depois selecionar um valor que esteja proximo aos dois pontos de casamento.

Uma outra aproximagcao experimental é feita por Leorux em [19], onde mediante uma
selecao de R;, menor aumenta o desempenho de ruido, mesmo com menor poténcia ab-
sorvida na entrada pelo descassamento. Leroux mostra que a poténcia pode ser usada
mais eficientemente para gerar corrente na saida. Esta aproximacao compromete o coe-
ficiente de reflexao na entrada e a tolerancia de impedancias de entrada acima de 50¢2.

2.1.2 Considerando linearidade

Os resultados de linearidade (Prrps € Pigp) em estratégias baseadas na otimizac¢ao de
ruido nao sao tao satisfatorios desde que estes apenas cumprem com as especificagoes, nao
permitindo uma reproducao confidvel na hora de multiplicar os dispositivos num processo
CMOS padrao com variagoes de processo consideraveis, além de serem estratégias que nao
permitem estimar o desempenho de linearidade. A linearidade nao tem sido usada como
parametro direto de projeto mas sim, é encaixada nas especificagoes mediante desvios da
variavel otimizada ou incrementos de poténcia.

A tendéncia de projetar sem ter em conta a estimacao de linearidade deve-se a difi-
culdade de usar os modelos existentes para predizer a distorcao. O projeto de circuitos
RF onde a linearidade é uma especificagdo exigente (PA, mixer, buffers), tém for¢ado o
estudo de modelos para a estimacao da naolinearidade.

Um LNA com alta linearidade tém sido realizado em [21] usando uma técnica de
cancelamento dos componentes de terceiro ordem. Para isso se requer que exista uma
entrada auxiliar (y,,,) com [ vezes o ganho a entrada do sinal principal (Ymein). Uma
melhor explicacao da técnica é usando o resultado para os componentes de terceira ordem
e primeira ordem da expansao de series de Taylor na equagao A.19:

Ymain(T) = Az + Ak’ (2.20)

Your (Bx) = ABx + Aks2 (2.21)

Y(2) = Yomain () — (%) e (B2) = ABa + Ay B2 (2.22)
i) = AL = ()l (229

onde A é o ganho fundamental do circuito e = o sinal de entrada. O ganho resultante é
reduzido, além de que se requer uma poténcia adicional para o circuito auxiliar.

Outras técnicas tém sido propostas em [22] e [29], mas estas nao associam o desem-
penho de ruido com a linearidade.

2.1.3 Outras consideracoes

As topologias apresentadas na secao anterior, podem ser implementas tanto em ar-
quitetura de entrada simples ou diferencial. Com o intuito de avaliar as caracteristicas
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que cada uma apresenta, é feito uma analise em funcao das vantagens e desvantagens do
uso da arquitetura diferencial com respeito a arquitetura de entrada simples.

Considerando o modelo da figura 2.2, se pode achar uma relagao simples do ganho do
circuito de arquitetura simples da figura 2.4(a), assim:

lo R gmUgs (2.24)
Vo & gmVantRe;  com Vant = Vgs (2.25)
Vo
|Gv| = ‘ ’ %ngL
ant
(2.26)

O circuito da figura 2.4(b), é a versao diferencial do circuito da figura 2.4(a). O ganho
deste circuito pode ser expressado como:

|Gvd| oy ’UOI - Uo2|
Vant
o () Ry g () Ry
Vant
2gm/ vani Ry,
ant” oL 2.27
2Uant ( )

e desde que os transistores estdo em forte inversdo, uma aproximagcao para g/, se pode
escrever como:

G~ VUL T2 = g, = 2 (2.28)
entao, para que a arquitetura diferencial tenha o mesmo ganho em tensao da simples é
necessario ter uma corrente de polarizacao dobrada, apresentando assim uma dissipacao
dois vezes maior que a simples.

Na arquitetura diferencial é ainda necesséario usar um balun entre a antena e a entrada
do LNA o que aumenta o niimero de componentes e compromete a integracao on — chip.

O desempenho na arquitetura diferencial é menor que na arquitetura simples[30], o
que ¢ intuitivamente valido pela presenca de um transistor adicional no caminho do sinal,
no entanto, a arquitetura diferencial completamente balanceada elimina o ruido de modo
comum e os harmonicos de ordem par?. A arquitetura diferencial se torna indispensével
em topologias que precisam uma alta rejeicao de modo comum.

2.2 Metodologia de projeto, proposta

Revisadas as topologias usadas na literatura e com o intuito de manter o casamento de
impedancias nas terminagoes, dissipacao de poténcia baixa, melhor desempenho de ruido,

2Extraindo sé os componentes de segundo ordem da equagdo A.19 e desde que v, = Vo1 — Vo2 = gm’vamg/2 —
gm’ (—vant/2), vo = 0 para os termos de ordem par de vgnt.
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Figura 2.4: Amplificador fonte comum. (a) Arquitetura simples. (b) Arquitetura diferencial.

maior integracao on—chip, ganho aceitével e baixa distorcao®, serd usada a arquitetura de
saida simples e topologia de fonte comum degenerada em fonte com indutor para basear
nossa metodologia. Por outro lado, durante o desenvolvimento da estratégia de projeto
e segundo os resultados que se obtenham poderao existir variagoes na topologia.

Para definir o espago de projeto, é necessario encontrar expressoes analiticas que es-
timem a impedancia de entrada, ganho, dissipacao de poténcia, desempenho de ruido e
linearidade do circuito. Ja o isolamento reverso pode ser melhorado usando um transistor
em cascata (figura 2.5) pois este reduz o efeito Miller introduzido pela capacitancia porta
dreno Cyq do transistor de entrada.

Desde que o transistor em cascata M, nao contribui consideravelmente ao ganho,
impedancia de entrada e ao ruido do circuito [5], a figura 2.5 pode ser simplificada no
circuito equivalente da figura 2.6 com suas respectivas fontes de ruido (Para detalhes
referase a segdo B.3 no apéndice B). A andlise da equagao 2.6 pode ser aplicada para a
impedancia do circuito da figura 2.6 inserindo as resisténcias series associadas a fonte de
entrada R, ao indutor de porta R4, indutor de fonte Ry, e resisténcia de porta r, do
transistor M;; a impedancia de entrada em ressonancia fica:

Zin = RS + RLg + RLS + Tg + g_m . LS (229)
gs

O ganho de corrente pode ser encontrado desde o modelo simplificado da figura 2.7(b),

3Feng [31] apresenta uma comparacio do comportamento néo linear das topologias j revisadas e mostra que a topologia
de fonte comum tem um bom desempenho. A comparacao e feita mediante a estimativa de I M3 usando a aproximagao de
series de Taylor.
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seguindo a seguinte analise:

e usando a aproximacao da

Gl

Figura 2.5: Topologia fonte comum com transistor em cascata

2.2.1 Analise do fator

1=1,= 9mUgs

1y = Vgs - JwCys

Uin = Zijn * Zz - invgsjwcgs
i = g Vin
o— Ym - .
Zin]wcgs
9m
~161= Zow0,
inW gs

15

(2.30)
(2.31)

(2.32)

(2.33)

equagao 2.8 e fazendo R;, = Ry + Rpy + Rps + 14 temos,

9m
(wrLs + Rin)wCys
wr
(Rs + Rip)w
wr

2R,w’

Q

de ruido

com Rps+ Rps+ry=~0

(2.34)
(2.35)

(2.36)

Para a andlise do fator de ruido simplificado usa-se o modelo da figura 2.7(a) com as
fontes de ruido do circuito referidas a entrada (2.8(a)). A transformacao de parametros
mediante o uso da matriz ABC'D no modelo AC simplificado do transistor (figura 2.7(b))

é de utilidade para transferir a fonte de ruido do canal i, 4 & entrada, onde

Vin o A B Vout
i, | | C D i
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Rb Lg RL

i
s g Ty
Vu,nt |: Ajl G) in,d Z'n,uut
in,g

Ly -
RLs

Figura 2.6: Circuito equivalente para anélise de ruido

com

Vin = Avout + Bio; Zz = Cvout + Dio

UO’LLt 1o=0 Zo Vout=0 _gmvgs gm
C = % = 0, D= Z—Z = —Ugsijgs = —j—was7
Uout 1o=0 ZO Vout=0 _gmvgs gm
(2.37)
e referendo 7, 4 & entrada usando B e D da transformacao anterior:
io n.d
Uin = — — Un,di = (238)
9m Im
) . —jwC i In,ajWC,
=l gy = (2.39)
Im 9m

pelo que o modelo da figura 2.7(a) se pode representar com o modelo equivalente da figura
2.8(b) sendo

n,d
Un,in = — (240)
Im
n.d) C s
’L'mm = ! 7dl;w K + Z'n,gc + in,gu (241)

COM iy, g € Iy gy SeNdO 0s componentes correlacionados e descorrelacionados do ruido de
porta respectivamente (para detalhes veja secao B.3), de modo que usando a defini¢ao de
fator de ruido com as fontes de ruido referidas a entrada, temos:

o UniBin + Uniggm + Uniz;, + Uni,Rous

(2.42)

Uni,Rs
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() (b)

Figura 2.7: Modelo das fontes de ruido de canal e de porta. (a) Modelo tipico. (b) Modelo simplificado
do transistor como circuito de dos portos.

desde que a rede de entrada é um circuito RLC serie em ressonancia:

wCys

frin (14 ) (2.43)
-_ijgS . S — .
' . 9m ( * J ngsRin) * <Z g T 7 ( * J ngsRin)
__ijgsR m+(‘_+'_R (147 ) (2.44)
= 1n in T T n,gc T In,gullin N D :
. m 9Im 7 7 J ngsRin

e expressando o total de ruido contribuido pelo transistor como v, 1

(2.45)

Uni, T = Upiim + Unigim

—JwCs
= Ind

ngs Rm

m

pasando os termos da equagao 2.46 a valores meios quadraticos e substituindo as equagoes
B.17, B.18, em 2.46, considerando que os termos correlacionados (i, gc, in,q) $80 somados
antes de encontrar a poténcia espectral, se pode escrever:

"LUCS ) 1
,U'r2n‘,T = ’\/4KTyng - P 9 Rin + \/AKT6g4|c|? - Rin(1 +‘]m)
gsdilin

/4K Tg,(1 [cl2) - B

2
Af+

2
Ag (2.47)

1
Lt
ngsRin
fazendo as operacoes necessarias e levando em conta que as fontes de ruido sao termos

resistivos (R {vfw’T } ):

—— CosRin \” C..Ri [0 Ow2C2R2 5
r = AKT g0 <w—) o) et JO0 | T8 ostin 9 AL (2.48)
Gm Gm b 99do 99do
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T
Unin

D

Un,di

ImUgs

(a) (b)

Figura 2.8: (a) Transistor de entrada com as fontes de ruido referidas a entrada. (b) Modelo com as
fontes de ruido referidas a entrada.

e considerando que a = 4= ¢ wp = &=
9do gs

2
— da? wRy, [0 )

2 = 4KT[ B R (142 2 T = —}A 2.49
UnZ,T Y9do (wT) in + 5/,}/ + |C‘ wr 5 + 5gd0 f ( )

O fator de ruido total desde a equagao 2.42 se pode ser reescrito como:

Ri, Rp, R, 2 > R2 502
F = 1+ﬂ+—L+r—g+4—(ﬂ) +7gd0(wl) ﬂ(1+&>+

Rs Rs Rs Rout wr T Rs 5’7

w o) 0
2|c|— Ry /RsA| — 2.50
ICIwT / 5t SR, (2.50)

onde v, g,,, nao ¢ referenciado a entrada e deixado na saida para facilitar os célculos,
portanto requer-se levar a saida o ruido gerado pela resisténcia da fonte usando a equagao
do ganho aproximado por 2.36, pelo que o fator de ruido na saida devido a R,,; pode-se
Ser expresso como:

4KTR,, Rw?

F o Rouw & zt — =4 - (251)
y[lout w2 R R 2
AKTR, - “hiby  Rouv}

Da equacao 2.50 pode-se observar que o uso de indutores on — chip os quais sao de
baixo Q [30], degradam o fator de ruido, pois as resisténcias associadas em serie Ry,
Ry, sao relativamente altas. Por conseguinte, projetar L, e L, com valores pequenos ¢é
necessario para nao ter uma resisténcia parasita grande; logo, Cys deve ser maior, o qual
deixa um W grande®. Da mesma forma, a resisténcia de porta deve ser consideravelmente
menor a R, para nao degradar o fator de ruido. Outra observacao importante pode-se
tirar, se o ruido de porta é desprezado, ou seja 6 = 0, o fator de ruido resultante é o
mesmo da equacao 2.9 com as resisténcias parasitas desprezadas; o que leva indicar que
a contribuicao de ruido de porta deve ser levada em conta.

O componente proporcional a § do sexto termo da equacao 2.50 e do pentltimo termo,
depois de algumas substituicoes experimentais podem ser desprezados notando que eles
sao consideravelmente menores que outros termos. Esta é uma suposicao otimista, desde
que nao se considera a variacao de J e y em fungao da polarizagao em transistores de canal

4Esta estratégia ajuda a poupar drea, desde que indutores com maior indutancia ocupam mais 4rea em relagio aos
transistores.
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curto.® Na equacao 2.46 é desprezado o termo correlacionado, o fator de ruido obtido é o
mesmo que se obtém com a simplificacao anterior, pelo que os termos acima mencionados
devem-se a correlagao das fontes de ruido. Apds das simplificagoes e levando em conta
que é considerada a estratégia de projeto para reduzir as resisténcias e que a R,,; ¢ bem
maior que R, temos:

)
5gd0 Rs

2
F~1+7vg94 (ﬂ> R, + (2.52)
wr

Com a equacao 2.52 e na procura de uma relacao que indique as possibilidades de
espaco de projeto, é necessario fazer alguns manuseos e expressar o fator de ruido em
funcao de diferentes parametros, por o que se tém:

2
w ) wA
F =1 R, | — 1 T
g <WT> <+5gdost279doRs)
2 2
w oo 1
— 1 R (—) (1
+ Y940 <wT> ( + = 5y w2C? Rz)
w2 oo
o (2) (1) o
wr

— 1+ (w)( +—Q) com gaoQun = —2m— — T (2.54)

aQin awCysRy  awR,
o , . o Lo+L
onde o circuito de entrada é uma rede RLC' serie em ressonancia, com Q;, = % =
S

m. Da equagao 2.54 é possivel obter um W étimo para menor fator de ruido, fazendo:
dF
a0 =0 ecom F da formaF—1+ + abQ?

dF —a
Q. @ Tl e Vi

Y
Qinopt = W (255)
e substituindo por valores tipicos (y = 2/3, § = 4/3 em transistores de canal longo) e
o =~ 1 em canal curto, obtém-se um Qy,,, de 1.5811, e para o = 0.8 (caso mais realista)

Qingy ~ 2. Assim, o comprimento de canal 6timo W, pode ser calculado usando:

Q=—p o] (2.56)
 wOy R, w2/3C,.WLR, '
- 5 (2.57)

ot 2Qinoptwcoa:LRs

5 . - N . . .
°Com o propésito de encontrar uma relacao entre os parametros de ruido ¢ e v e a polarizacao em transistores de canal
curto, se projetaram transistores de diferente W em tecnologia 0.18 um para sua respectiva caracterizagao.
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A expressao de Qinopt ¢ igual para obtida no caso de casamento para minima figura
de ruido da equagao 2.18 desprezando a correlagao, onde a definicao de Q como fator de
qualidade de um circuito é |2] (B a suceptancia e G a conductéancia do circuito) e desde
as equacoes 2.16 e 2.17, temos:

B s + |

opt |
|Gopt| \/1— |C|2

logo, se a correlagdo nao é desprezada e usando o valor dado por [28] para ¢ (j0.95),
os valores para a = 1 e a = 0.8, obtém-se um @Q;,,_,,, = 2.16 e 2.58 respectivamente,
indicando que o razonamento feito é valido.

Com o intuito de revisar o comportamento do fator de ruido com o ganho e a dissipagao
de poténcia, mesmo para estabelecer valores pré-definidos a otimizagao, usa-se as equagoes
do modelo do transistor MOS de primeiro ordem em saturacao, e substituindo a equacgao
2.36, temos:

Qincfopt = (258)

YT _9R,G, (2.59)
w
o 1 da? .,
F=1 14+ —0: 2.60
27ga0wvaq da?
F=14+—"—2"_""(14+4—Q" 2.61
* 3PpQin ( " 5 in (2:61)

com  gm =~ MTLCOJ:W/L(‘/Od) € PD - ‘/dd : ]ds ~ ‘/:idunCOIW/L‘/;?d; Vvod = ‘/gs - V;

assim, as equagoes 2.60, 2.61, indicam que a maior ganho e dissipacao de poténcia do
circuito, melhor desempenho de ruido se obtém. Da mesma forma, pode-se relacionar a
poténcia dissipada e o ganho em funcao de um Q fixo, para estabelecer valores de poténcia
e ganho adequados. Deve-se notar que o uso das equagoes de primeiro ordem da corrente
de transistor permitem estimar o comportamento do fator de ruido com parametros de
projeto, no entanto, o uso de equagoes de segundo ordem aproxima melhores resultados
e relacoes de otimizagao.

2.2.2 Analise de linearidade

Esta secao pretende apresentar uma aproximacao da estimacgao da distor¢ao em funcao
das variaveis de projeto, com o objetivo de situar a metodologia a propor no parametro
de linearidade.

O LNA é um circuito de natureza nao linear que recebe excitacoes fracas em sua
entrada produzindo diferentes efeitos nao desejados (veja se¢ao A.2). Para a andlise destes
efeitos é comunmente usado na literatura as series de Taylor as quais nao consideram
elementos com memoria. Outra técnica para este analise é uso das series de Volterra,
a qual nao requer assumir elementos sem memoria e permite a analise de elementos
lineares e nado lineares simultancamente [32]. A seguir apresentaremos um resumo dos
resultados obtidos na literatura usando as dois técnicas em LNA CMOS e como estes
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podem ser usados na metodologia a propor. Embora, nao exista uma estratégia precisa
que relacione expressoes de ruido e linearidade pretendesse fazer futuramente um analise
mais detalhado das dois técnicas usadas para analise nao linear, comparando e vendo se
existe a necessidade de usar técnicas mais precisas.

Usando series de Taylor

Expressando a corrente do LNA (7 na figura 2.5 ou I;s de M1) em funcéo da tensao de
entrada (v,,;) da forma que a corrente é a varidvel de saida na equagao A.16, e desde que
o ITP3 é uma medida para estimar o comportamento nao linear de um circuito, usa-se a
equagao A.25 para escrever [33]:

8vsat LVpa p1Vod p1Voa \?
P = 1 1 2.62
s 3M1Rs ( * 4UsatL * 2UsatL ( )
V2
usando  lissar = WcozvsatVOd—F—Ost?smg; (2.63)
Vo = LS LS00t ’;sat; (2.64)
to (2.65)

ILLeff = 1+6V:)d

onde €, € a intensidade do campo magnético a velocidade de saturacao vs,;. Note-se que
¢ desprezado a contribuicao de distorcao da rede de entrada com uma capacitancia de
pad consideravel. Da mesma forma, o transistor M2 nao tem sido considerado desde que
uma relagao de linearidade para M2 nao podera ser associada as expressoes encontradas
para o fator de ruido. Assim, um analise aparte de linearidade deve ser feito para M2,
tendo em conta que: como bloco em cascata do circuito de entrada, contribuird mais a
distorcao, segundo a equagao A.26.

Da equacao 2.62 observa-se que entre maior seja V,4, melhor é o desempenho linear
do circuito. Entanto, o desempenho de ruido também melhore com o aumento de V,4, a
dissipacao de poténcia também aumenta, o que nao é desejado. Assim, devera relacionarse
a equacao 2.62 com 2.61 para achar um compromisso adequado entre I1P3, F, Pp.

Usando series de Volterra

A series de Volterra aplicadas a sistemas nao lineares foi desenvolvida por Norbert
Wiener e depois usada para anélise de circuitos nao lineares [34]. Recentemente diferentes
trabalhos tém usado as series de Volterra [29, 35, 36] em circuitos CMOS mostrando que
existe uma melhor precisao na estimacao da distorcgao.

Este trabalho pretenderd achar expressoes que permitam relacionar os parametros de
projeto aplicando series de Volterra, o que permitird fazer uma comparacao entre os
resultados que se obtém usando series de Taylor.
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Apéndice A
Especificacoes

Um sistema receptor sem fio devera extrair e selecionar um sinal modulado desejado: o
sinal com a portadora é convertido para um sinal com freqiiéncia menor e o sinal modulado
(informagao) é recuperado com a minima adigdo de ruido e distor¢do. Comumente o
desempenho do receptor é especificado pela sensibilidade, seletividade e distorcao. A
seguir detalharemos estes parametros.

A.1 Sensibilidade

A sensibilidade é a medida que quantifica a habilidade do receptor de responder a
sinais fracos. Seu valor é especificado em unidades de poténcia (dBm) e indica o minimo
sinal detectdvel, tal que a relagao sinal ruido (SN R,,;) & saida seja suficiente para uma
aplicacao!. A degradacao da SNR ¢ devido ao ruido adicionado pelos diferentes blocos
do receptor. A medida dessa degradacdo é o fator de ruido definido por Friis em [37],
como:

~ SNRy,
B SNRout
onde SN R;, é a relacao entre a poténcia do sinal entregue na entrada do primeiro bloco
(depois da antena) e a poténcia de ruido nos terminais da entrada a qual se deve a re-

sisténcia de entrada num receptor com casamento na entrada R;, = R (Rs é a resisténcia
da fonte do sinal de entrada); o fator de ruido pode ser reescrito como:

F (A.1)

P
Pg
F = —=
SNR,,.
- P, = PRS-F-SNRout (A.Q)

A poténcia total do sinal distribuido em toda a banda (B), é a integral da equacao
A.2 e mudando as unidades para dBm [38], temos (considerando Pgs, /, F,/, SN Rou
constantes na banda B QR, = R;,):

'Em sistemas digitais deve-se manter um nivel de relacio Bit/Erro (BER).

23
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Pomia| = Pu| +NF| +SNRomin| +10l0gB (A.3)
dBm dBm dB dB
com NF = 10logF (A.4)
V2, 4KTR,Af
P — n,mm — S — KTA A
fts 22 R, 4Ry, / (A-5)

= —173.8dBm/Hz

A equagao A.4 é a definigao da Figura de Ruido (NF) em unidades de dB. Da equacao
A.3 para uma sensibilidade especificada e a uma relacao de SNR na saida que cumpre
com minimos requerimentos do BER para um padrao, pode-se calcular a NF total do
sistema. Com o intuito de conhecer a influéncia de NF do LNA e desde que o receptor
¢ um sistema de blocos em cascata, é possivel expressar o ruido total em funcao de cada
uma das contribuigoes dos blocos [37]. Usando a equacao A.2 e com SN Ryt = Pout/Nout,
P, a poténcia entregue na entrada, P,,; poténcia de saida, N;,, N, ruido na entrada e
ruido na saida do sistema, tem-se:

F)in Nout
F =
KTB P,
1 Nout Pout
GKTHE ™ G 2 (A.6)

onde N, = FGKT B é a poténcia de ruido na saida, a qual inclui o ruido da fonte
do sinal. A poténcia de ruido devido ao sistema estd dada pela equacao A.6 e pode ser
escrita como:

Nys = (F—-1)GKTB |watts] (A.7)

Aplicando o procedimento ao sistema em cascata da figura A.1, temos que a poténcia
de ruido na saida do bloco 1, Ny é:

N,=F G KTB (A.8)

O ruido na saida do bloco 2 é o ruido da saida do bloco 1, multiplicando N; pelo ganho
do bloco 2, mais o ruido introduzido pelo bloco 2:

NQZFlGQGlKTB (Ag)

Escrevendo a equacao A.7 considerando-se apenas a adicao do bloco-2, tem-se:

Ny—1=(F,—1)GyKTB (A.10)
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assim, a poténcia total de ruido na saida do bloco 2 pode ser expressada por:
Noy=FG,GiKTB+ (Fo—1)Gy KTB (A.11)
usando o mesmo procedimento com o bloco 3, o ruido adicionado por esse, temos:
Ny—1=(F;—1)G3KTB (A.12)

Usando a equacao A.11 e a equacao A.12, o ruido na saida do bloco 3 pode ser
expressado como:

N3y = F35G3Go Gy KT B =F,G3Gy, Gy KT B+(Fy—1)G3Go KT B+(F3—1)G3s KT B
(A.13)
Da equacao A.13 o fator de ruido dos trés primeiros blocos pode ser expresso por:
(F=1) | (B—1)
G, G Go

logo, a equacao A.14 pode ser generalizada por todos os blocos do sistema em cascata,
como:

Fy = Fy +

(A.14)

(Fo—1)  (F5—1) (Fn = 1)
- o
G GG L
1 12 HGZ
i=1

Analisando a equacao A.15 pode ser observado que o fator de ruido é diminuido com o
aumento do ganho de cada um dos estagios, mas especialmente do primeiro estagio, o
LNA. O primeiro estagio também devera ter um fator de ruido reduzido, desde que este
(F1) contribui diretamente com o fator de ruido total. Da mesma forma, se terd melhor
sensibilidade para uma menor NF. Para obter um exemplo de calculo do fator de ruido
do LNA é necessario ter uma especificacao aproximada dos ganhos e da contribuicao de
ruido dos diferentes estagios.

Fn:F1+

(A.15)

NS N1 N2 N3 Nn
F1,G1 - F2,G2 - F3G3— ---= FnGn [—

Figura A.1: Sistema em cascata para andlises de ruido

A.2 Distorcao

A distorcao é a alteracao de sinais na banda desejada por sinais nao desejadas. A
distorcao ¢ produzida pelas caracteristicas nao lineares dos dispositivos do sistema. Um
sistema nao linear, sem meméria?, pode ser aproximado usando a expansao de séries de
Taylor relacionando a tensao de saida com as varidveis de entrada:

2Num sistema sem memoria os sinais de saida nao dependem dos valores passados da entrada. Desde que os diodos,
transistores, capacitores, etc., sdo dispositivos com memoria, uma melhor aproximacao deve ser feita usando as séries de
Volterra
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V() = kyvi(t) + kov? (t) + ksvd () + ... (A.16)

Assumindo por simplicidade que os trés primeiros termos da série sao suficientes para
representar o sistema e que o sinal de entrada esta constituida por dois tons, como segue:

v;(t) = Ay cos(wyt) + Ay cos(wat) (A.17)

entao, o correspondente sinal na saida poder ser escrito como:

vo(t) = ki[A; cos(wit) + Ay cos(wat)] + ko[A; cos(wit) + Ay cos(wat)]? +
ks[A; cos(wit) + Ay cos(wat)]? (A.18)

. . - 22)+1 3 3
Usando as expressoes trigonométricas: cos?z = %, cos®x = %@S(@ e,

depois de manusear os termos se obtém:

ka
2

A2 A2
§k3A%A2) cos(wat) + Fody cos(2wit) + ko cos(2wqt) +

3 3 3
’Uo(t) ~ (A% + Ag) + (kflAl + ZkﬁgA? + ékBAlA%) cos(wlt) + (lﬁAg + ZkSAg +

2
3 3 koAl A
ZkgA:f cos(3wnt) + ZkgAg cos(3wat) + ———2 cos(w; — ws)t +
ky Al A 3 3
2 21 2 cos(wy + ws)t + Zk?’A%Az cos(2wy + wa)t + Zk’gA%AQ cos(2wy — woy)t +
3 3
Zk:gAlAg cos(2wq + wn)t + ZkgAlAg cos(2wy — wy )t (A.19)

De A.19 pode-se observar que componentes adicionais (harmonicos) a fundamental
e uma componente DC resultam. Os componentes de ordem par podem ser reduzidos
mediante o uso de entrada diferencial num circuito. As componentes fundamentais dos
tons wy e wy sa0 ki Ay + 2ky AY + ks A1 A3 e ki Ay + 3k3 A3 + 3k3 A2 A, respectivamente,
as quais sao proporcionais ao ganho do circuito linear k;, a amplitude do sinal A; e ao
fator de terceira ordem ks.

A.2.1 Ponto de compressao de 1dB

Um circuito amplificador que tem tendéncia em saturar comecarda a ”comprimir’a
componente fundamental, ou seja k3 < 0, para niveis de entrada A; ou A, suficientemente
altos. A compressao do sinal é quantificada mediante o ponto de compressao a 1dB. O
ponto de compressao a 1dB é definido como o nivel de entrada (A;_145 ou P;_14p segundo
o caso) que causa uma redugao de 1dB na poténcia de saida da fundamental em relagao
ao ganho linear. Considerando sé um tom de entrada, o coeficiente da fundamental (w)
da equacao A.19 fica:

Vo = Ao ~ (]{71 + %l{ng%) (AQO)

w1
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e desde a definicao do ponto de compressao se pode escrever:
kA
Ay

A equacgao A.20 se sustitui na equacao A.21 para calcular o ponto de compressao de
1dB:

A,
1

- 20’ log 1‘ —1dB (A.21)

3
201og |ky + ZkSAz_ldB’ — 201og ‘kl‘ —1dB

3
log ‘kzl + Zl{gAf_ldB‘ = log }kl‘ + log(0.89125)

3
ky + ZkSAf_ldB = 0.89125k;

3
ZkgAf_ldB = —0.1087k,

k
—  Ay_14p = ‘/0'1451@_1 (A.22)
3

Para o calculo aproximado do ponto de compressao é necessario conhecer a funcao de
transferéncia de terceira ordem k3. Outro efeito que pode ser referenciado a partir da
componente fundamental na saida é o "bloqueio”. Para uma entrada consideravelmente
maior da componente As a qual representa o sinal de interferéncia com respeito a Ay,
ou seja Ay >> A, e como k3 < 0 (efeito compressor de um amplificador), a funcao de
transferéncia caird para zero, ou seja, o sinal serd bloqueado [38].

A.2.2 Intermodulacao

Outro parametro para avaliar a linearidade de um circuito é a intermodulacao, a
qual é caracterizada pelos componentes de freqiiéncia que estao inter-modulando. Para
o caso em que foram desprezados os termos de ordem maior a 3, os componentes de
intermodulagao (IM) sao os obtidos na equagao A.19. Os componentes de intermodulagao
de segunda ordem sao os que tém freqiiéncias: IMs : (wy +ws) e os de terceira ordem com
freqiiéncias I M3 : (2w; £ wsy) e (2we + wy). Desde que as freqiiéncias de interferéncia se
devem em sua maior parte por sinais de canais proximos, o componente de I My: (w; —ws)
é pequeno e o componente [ Ms: (w;+wsy) é muito alto; existirao entretanto, componentes
de intermodulacao de terceira ordem bem préximos ao sinal modulado desejado. Uma
medida usada para avaliar a linearidade em funcao dos produtos de intermodulacao de
terceira ordem é o ponto de intersecao de terceira ordem IP3. O ponto de intersecao
medido com referéncia na entrada (I1P3, pode ser medido em poténcia Pr;ps ou nivel
Ajrps), € a poténcia de entrada (no caso PIIP3) para qual a poténcia de saida da
fundamental (devido ao ganho linear k;) é igual a poténcia de saida dos produtos de
IM3. O ponto de intersegao medido com referéncia na saida (OIP3), é a poténcia da
saida para qual a poténcia de saida da fundamental (devido ao ganho linear ki) é igual
a poténcia de saida dos produtos de I M3.
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O ponto de intersecao de terceira ordem pode ser medido aplicando dois sinais na
entrada que estejam com freqiiéncia préxima da portadora; tradicionalmente, a medida
¢ feita com tons da mesma amplitude e variacoes na varredura das amplitudes dos sinais
de entradas de igual tamanho®. Devido ao efeito compressor dos circuitos é necessario
realizar uma interpolacao dos pontos de nivel mais alto, como se mostra na figura A.2.
Deve-se ressaltar que o I P3 varia em funcao da diferenga em freqiiéncia dos tons de
teste, ou seja, a proximidade do produto de intermodulagao com respeito a fundamental
(proximidade ao ponto de maior ganho). Os padroes especificam as caracteristicas de
intermodulagao que devem se cumprir a um valor especifico de |f; — fs|, entretanto,
na literatura de LNAs implementados os autores diferem (mesmo para uma aplicagao
padrao especifica) dos pontos de medida e assim as comparagoes feitas muitas vezes nao
sao corretas.

A Pout[dBm]

I .. 3era. ordem(IM3)

; i

Rruido_fundo : ‘

s e\ : :

At } i Pin[dBm]
— TR min_out / ipldB PIIP3 o

SFDR ;
BDR !

Figura A.2: Defini¢ao do IP3

Extraindo os termos IM3 da equacao A.19 e considerando as sinais de entrada com
a mesma amplitude, da definicao de I1P3 onde A;, = A;;p3 quando a saida do termo
devido ao ganho linear ¢ igual a saida dos produtos /M3, pode ser escrito:

3
kil - Arrps = Z|k3| - Al1ps

4 |ky|

S A .23
3T (A.23)

- AHP3 =

O I1P3 em condicgoes de casamento se pode escrever como:

3 As amplitudes dos sinais de teste podem ser diferentes, entretanto, na pratica um dos tons deverd ser o suficiente maior
tal que o produto de intermodulagdo I M3 resultante é precisamente mesuravel [39]
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Prsps = e A24

11P8 = S5 p (A.24)
2k

Prips = 3/53;2 (A.25)

Segundo o que vimos pode-se dizer que para uma boa estimativa do comportamento
linear de um circuito basta calcular o coeficiente de terceira ordem ks. Desde que a
relacao entre A;rpz € Ai_145 € 9.3 0 ponto de compressao de 1 dB é menor e, portanto,
mais critico como especificacao da linearidade.

Com o mesmo procedimento usado para um sistema nao linear é possivel avaliar a
linearidade de um sistema com blocos em cascata. Com algumas simplifica¢oes e adotando
o pior caso de

11P3, = (A.26)
z 1
n G2
11 P32 Z 11 P32

onde: o IIP3 de todo o sistema é I1P3, e pode ser melhorado incrementando os IIP3s
(11P3;) dos blocos individuais e significativamente aumentando o ITP3 dos blocos finais.
Desde que o I1P3,, é maior quando o denominador da equagao A.26 for menor, ou seja,
diminuindo o termo que mais aumenta o denominador que é o termo para quando i = n
(ultimo estagio),e posto que este é multiplicado pelo ganho dos estagios anteriores e
dividido pelo ITP3; para cada estdgio. Entretanto, um aumento do ganho dos estégios
anteriores (especialmente do ganho dos primeiros blocos) diminuird o I1P3,,. Entao, é
necessario ter um circuito com bom desempenho linear na saida do sistema e ganhos
reduzidos nos primeiros estagios. Como se viu anteriormente, o requerimento de ganhos
menores é contraditorio para a condi¢ao de menor fator de ruido do sistema, equacao A.15.
Assim, pode-se mostrar que nao existird uma condi¢ao de projeto que otimize tanto o
desempenho de ruido como a linearidade num circuito de sé um estagio, mas existe um
compromisso que pode ser cumprido dentro das especificagoes tal que o desempenho dos
dois parametros seja adequado.

A.2.3 Faixa dinamica

Outra forma de medir a distorcao é quantificar a habilidade de um receptor de detectar
as variacoes do sinal de entrada, chamada faixa dinamica, que analisaremos a seguir. A
faixa dinamica é a diferenca entre o nivel maximo de entrada que pode tolerar o receptor
e o minimo sinal que pode detectar com SN R,,; especificado. Isto é, a diferenca entre
o ponto de compressao referido na entrada (desde que este é mais critico que o IP3) e o
minimo sinal detectavel, os quais sdo dados pelas equagdes A.22 e A.25 (para o valor em
poténcia) respectivamente. Portanto, a faixa dinamica pode ser dada por:

iB
DR = Piys + 173.8 [ Hm

} - NF‘ — SN Rpwtmin| —10l0g B (A.27)
dB dB

z
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Nas especificagoes dos padroes sao usadas duas definicoes de faixa dinamica: faixa
dinamica livre de ”espurias” (SFDR), e faixa dinamica de bloqueio (BDR). A equagao
A.27 define o BDR, ou seja, quando o limite superior é imposto pelo efeito compressor.
Para o SFDR, o limite superior é definido quando o componente I M3 referido na entrada
for igual ao ruido de fundo (noisefloor). O noisefloor é definido como o ruido intrinseco
visto na entrada (figura A.2):

dBm
Pruidodefundo = —173.8 |: H

} + NF) +10log B (A.28)
z dB
Das equagoes que definem o I1P3 e da equacao A.28 o SFDR pode ser escrito como

[38]:

2
SFDR = §(11P3 — Phoise—fioor) — SN Rout min (A.29)

Na literatura, geralmente para o calculo da faixa dinamica é assumido que SN Rout min
seja zero.

A.3 Seletividade

O TIP3 calculado anteriormente esta relacionado com as interferéncias que ocorrem
dentro do circuito. Uma caracteristica de um bom receptor é a imunidade a sinais fora
da banda, chamada seletividade. A seletividade do receptor é o parametro que quantifica
a habilidade de responder a canais vizinhos em relacao ao canal desejado.

A seletividade esta determinada por diferentes efeitos os quais dependem do funciona-
mento dos diferentes estdgios do receptor [40]. Do ponto de vista do projeto do LNA, o
interesse na seletividade basea-se no bloqueio de sinais imagens e no bloqueio de outras
bandas(componentes de intermodulacao que caem na banda desejada). Tradicionalmente
o uso de filtros na saida do LNA para melhorar a seletividade da banda é imposto pelo
desempenho dos consecutivos blocos e arquitetura do receptor*. Sem divida, em especi-
ficagoes de padroes exigentes, como arquiteturas heterodinas, a rejeicao de imagem (IR)
tem um papel importante e o uso de filtros de superficie de onda acustica (SAW), filtros
passivos implementados fora do chip (of f — chip) ou filtros ceramicos sao necessarios e,
prevéem tipicamente 30dB de IR @ 300MHz desde a fundamental [42]. Desde que 30
dB de TR @ 300MHz nao sao suficientes para as especificacoes é necessario que os outros
blocos do sistema fornecam IR. O LNA com IR ¢é uma das solugoes [42, 43].

4 Arquiteturas heterodinas com alta IR tem sido propostas [41]. O uso da arquitetura de conversdao direta elimina o
problema de IR desde que nao existe freqiiéncia intermédia



Apéndice B

Desempenho dos transistores MOS a
altas freqiiéncias (RF)

B.1 Freqiuéncia de trabalho

Com o propésito de medir a maxima freqiiéncia a que um transistor pode operar,
existem na literatura dos definicbes amplamente usadas: freqiiéncia de ganho unitario de
corrente fr e freqiiéncia de ganho unitario de poténcia f,q.-

Para o calculo de fr assume-se que o dreno esta terminado num curto circuito incre-
mental e a porta ¢ alimentada por uma fonte de corrente. Uma aproximacao pode ser
obtida usando o modelo da figura B.1 para o transistor em saturacao com uma fonte de
corrente na entrada e desprezando a contribuicao de realimentacao da corrente de saida,
logo pode ser escrito :

to = —GJmUgs (B.1)
Vgs = —— (B.2)
Jw(Cys + Cya)
lo 9m
B . A LLI— B.3
7G| T w(C, + O (B3)
w = wyr quando Z—O =1
(23
Im
— Wy = ———— B.4
T (Coo + G (B4
9m
- M B.5
I Gt G e

usando o modelo de primeira ordem para calcular g,, e desprezando Cy4, obtém-se:

~ gm _ _ ,Uncox(W/L)(Ugs — V) _ 3,Un(vgs — V)
21 Cys (2/3)W LC,, 212

fr

31
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logo, fr aumenta quadraticamente com a diminuicao do comprimento de canal.

Para o cédlculo de f,,.. deve considerar-se que existe casamento nas terminacoes do
transistor, tal que exista maxima transferéncia de poténcia. Assim, as poténcias entregues
a entrada e a carga sao:

P = L'y (B.7)
2
2
P = ZOTR’ (B.8)

onde r, é a resisténcia de porta que pode ser calculada como [44, 45, 5]:

T = Relect + RNQS (Bg)
RoW
com Relect = Im\j—2L (B]_O)

onde R ¢ a resisténcia do eletrodo de porta e Ryggs ¢ a resisténcia associada ao efeito
nao quase estatico estudado na secao B.2. Na equacao B.10, Ry é a resisténcia de folha
do polisilicio por quadrado, W ¢ a largura do canal, L. o comprimento do canal, n é o
numero de dedos e k é 3 quando a porta esta conectada a um sé lado, e 12 quando esta
conectada nos dois lados.

O D
+

9m Vgs Vout

Figura B.1: Modelo simplificado do transistor.

A impedancia de carga assumindo casamento tem o mesmo valor da impedancia de
saida do transistor, a qual pode ser calculada usando uma fonte de teste na saida, desli-
gando a fonte de corrente de entrada e considerando a realimentacao da corrente saida,
temos:

Vout
R, = B.11
: Vin ( )

i)
out| — B.12
ool = (B.12)

i .

R, = gcnji = wrCon usandoaeq. B.3 (B.13)

w(Cgs—i-ng)
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substituindo B.13 em B.8 e desde a defini¢ao de f,,,., pode ser escrito:

& — (%) wTng (B 14)
Pz' 7:27”9 .

F,
W = Winae quando — =1
ey,

1 wr

-t B.15
2V 2mryChq ( )

- fmax -

Observando a equacao B.15 pode-se aproximar que se terd maior f,,,, com uma menor
area do transistor.

B.2 Efeito Nao Quase eStatico (NQS)

Modelos de transistores em circuitos operando a freqiiéncias préximas! de fr requerem
considerar o tempo que leva em se formar o canal depois que uma polarizagao é aplicada
(efeito NQS). Um modelo usado para aproximar o efeito NQS é calcular o tempo que leva
a formagao equilibrada de cargas no canal usando o modelo distribuido do capacitor e a
resisténcia do canal [47, 15, 12] como ilustra a figura B.22.

porta

A Y
» oL Tl "

Figura B.2: Modelo distribuido da porta para andlise NQS a altas freqiiéncias.

A resisténcia do canal associada ao tempo de formagao de canal é chamada Rygs e
uma aproximagao tem sido calculada em [47], como:

Leys
R " — B.16
ves Sptef W Qe ( )

onde L.ss é o comprimento efetivo do canal, (). é a carga de inversao instantanea no
canal e p.rr ¢ a mobilidade efetiva do canal.

B.3 Fontes de ruido

Um bom numero de publicagoes tem estudado as fontes de ruido intrinsecas ao transis-
tor operando a altas freqiiéncias, e como estas influem num LNA CMOS. Tem-se mostrado

1Uma definigio de quanto é préximo nio existe exatamente na literatura. Elmar et al. em [46] apresentam uma relagio
aproximada de fygs/fr, sendo fngs € a freqiiéncia onde o efeito NQS comega a ser considerdvel.
2Adaptada de [45].
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que as fontes de ruido térmico [28] impoe uma limitacao fundamental na figura de ruido
do LNAJ5]. Existem duas classes de fontes de ruido térmico associadas a um transistor,
intrinsecas e extrinsecas. As fontes intrinsecas de ruido de térmico num transistor MOS
sao: corrente de ruido do canal e corrente de ruido induzida na porta . As fontes de ruido
térmico extrinsecas sao as fontes de ruido devido a componentes resistivos parasitarios no
transistor: Ruido devido a resisténcias parasitarias de dreno, de fonte, de porta (eletrodo)
e do substrato (ver figura B.33%).

G D

~B

Figura B.3: Resisténcias parasitas associados ao transistor gerando ruido térmico.

Ruido do canal

Este ruido é devido ao ruido térmico gerado pelos portadores no canal [28]. Também é
chamado ruido de difusao por seu origem fisico. Um modelo comumente usado é uma fonte
de corrente entre o dreno e a fonte, como mostra a figura 2.7(a) (note-se que nas figuras
é usado o valor meio da corrente de ruido) e representado pelo valor meio quadratico da
corrente de rufdo?:

2 4= AKTygaAf (B.17)

onde K é a constante de Boltzmann’s, T é a temperatura dos portadores no canal, v é
um parametro dependente da polarizagao [49], gqo é conductancia de dreno com Vg = 0
(tipicamente igual & conductancia do transistor g,,) e Af a faixa de freqiiéncia de medida.

Ruido induzido na porta

E o rufdo térmico induzido pelas flutuacdes geradas pelo ruido do canal, através do
acople capacitivo do oxido de porta. Assim que, o ruido de canal e o ruido de porta tém o
mesmo origem, existe uma correlacao entre as duas fontes. O modelo usado é uma fonte
de corrente conectada entre a porta e a fonte, indicada na figura 2.7(a) e representada
pela expressao[28]:

2.5 = 4KTdg,(1 — |?|)Af + 4K Tdg,|c*| A f (B.18)
w2C?

=— B.19

% 99do ( )

3Tomada de [48].
4Como o ruido é uma varidvel aleatéria, uma melhor representagdo matemética é o uso de valores meios quadraticos.
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onde § é um parametro dependente da polarizacao e ao igual que y ndo existe uma relagao
exata com o valor de polarizacao em transistores de canal curto®. O fator de correlacao
¢ é aproximadamente 70.395 em transistores de canal longo e decrementa com a reducao
de comprimento do canal. O primeiro termo da equacao B.18 é o componente de corrente

descorrelacionado (42 ,,) e o segundo termo é o componente correlacionado com o ruido

de canal (%)

Ruido devido as resisténcias parasitas

O ruido devido as resisténcias parasitas pode ser calculado usando a férmula tradicional
para uma resisténcia em equilibrio térmico, e representado por uma fonte de corrente em
paralelo com as resisténcias parasitas, assim:

- 4KT
Zn,Rp =
Ry
onde R, pode ser substituida por cada uma das resisténcias parasitas de dreno, de fonte e

de porta (eletrodo). De mesma forma é feito para o ruido devido ao substrato, que pode
ser modelado com uma simples resisténcia [50].

Af (B.20)

5 - - - . =
°Valores experimentais em canal curto aproximam valores v entre 2 e 4 e § = 27, além de mostrar que com a redugao
do canal os valores aumentam.
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