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Resumo

O aumento no nimero de usudrios, assim como a demanda por maior taxa de transferéncia de da-
dos, estd impulsionando o desenvolvimento de novas tecnologias, uma vez que o padrio classico de
comunicacdo estd atingindo sua saturacdo. Videos em alta defini¢do, chamadas em video-conferéncia
e downloads em alta velocidade deixaram de ser uma particularidade para se tornarem bdasicos, ofe-
recendo constantes desafios em todos os niveis de projeto de um dispositivo.

Atualmente, a maneira adotada para se criar um canal de comunicacdo sem fio (wireless) baseia-
se na modula¢do da informacao de interesse em torno de uma freqiiéncia muito mais alta, chamada
portadora. Para cada protocolo tem-se reservada uma banda do espectro, porém, dependendo da
regido e do nimero de usudrios dividindo a banda, tende-se a ter esta banda saturada, reduzindo a
capacidade de comunicagdo para cada usudrio.

Freqiientemente, observam-se cendrios onde algumas bandas de freqii€ncia estdo extremamente
ocupadas e regides vizinhas no espectro completamente vazias. De modo a operar o espectro com
maior inteligéncia, surgiram conceitos com o de Radios Cognitivos (CR — Cognitive Radios), onde
algoritmos monitoram o espectro de modo a utilizar um canal somente quando este estiver livre,
mudando de banda se necessario. Isto requer circuitos susceptiveis a operacao em banda larga.

Sendo assim, este projeto propde a realiza¢do de um amplificador de banda larga empregando um
novo método de cancelamento de ruido, além do projeto de um misturador de baixo ruido utilizando
técnicas recentes exploradas na literatura, de modo a obter uma cadeia de recepg¢do para uso em banda
larga.

O LNA apresenta casamento de impedancia e ganho de poténcia de 12dB na banda de 50 MHz
até 5 GHz, com NF variando de 1,4 — 2,4 dB, enquanto consome 15 mW de poténcia sob tensao de
alimentacdo de 1,5 V. O desempenho em NF, quando levado em consideracdo a poténcia consumida
e o no tecnoldgico, € o melhor comparado aos recentes projetos que o autor tem conhecimento. O
cancelamento de ruido € obtido através de uma condic¢do especifica do circuito, requerendo uma
corrente extra de polarizacao, j4 inclusa na poténcia total do circuito.

Para compor a cadeia de recepcao e, consecutivamente, a conversao do sinal em banda base de
modo homodyne, projetou-se um par de Misturadores de modo a re-utilizar a corrente extra requerida
pelo LNA no cancelamento do ruido. Desta maneira, obteve-se na cadeia de recep¢do o ganho de
tensdao de 26 dB na saida de cada Misturador, em Fase (I) e Quadratura (Q), para uma banda de 50
MHz até 6,5 GHz, com SSB NF variando de 6,1 — 9,2 (3,1 — 6,2 dB para DSB), consumindo os
mesmos 15 mW e tendo a banda estendida pelos Misturadores.

Os circuitos foram fabricados na tecnologia UMC 0,13m Mixed/RF CMOS e algumas medidas
preliminares foram obtidas e serdo mostradas nesta dissertacdo. O LNA apresentou ganho, casamento
de impedancia e poténcia proximos aos valores obtidos nas simula¢des, mostrando boa confiabilidade
dos valores projetados.

Palavras-chave: Sistemas de Telecomunicacdo, Circuitos Integrados em RF, Amplificadores e
Misturadores de Baixo Ruido, Cancelamento de Ruido.
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Abstract

The increase in the number of users as well as the demand for higher data transfer rate is driving
development of new technologies, since the classical communication is reaching its saturation. Videos
in high definition, video-conference calls and high-speed downloads are no longer a special feature
to become basic, offering constant challenges at all levels in the design of a device.

Currently, the way adopted to create a wireless communication channel is based on the modulation
of interesting information about a much higher frequency, called carrier. For each protocol, a reserved
bandwidth of the spectrum has been assigned, however, depending on the region and the number of
users sharing the band, it tends to have saturated the band, reducing the communication ability of
each user.

Often, there are scenarios where some bands are extremely busy and neighboring regions in the
spectrum are completely empty. In order to operate the spectrum with higher intelligence emerged
with the concept of Cognitive Radio (CR), where algorithms monitor the channel in order to use
them only when it is free, and changing band if necessary. This requires circuits to be susceptible for
broadband operation.

Therefore, this project proposes a broadband amplifier using a new method for noise cancellation,
and the design of a low noise mixer using techniques explored in the recent literature, in order to get
broadband receiver chain.

The LNA provides impedance matching and power gain of 12dB from SOMHz to SGHz band with
NF ranging from 1.4 — 2.4 dB, while consuming 15mW of power under a supply voltage of 1.5 V.
Its NF performance, when taken into consideration the power consumption and technology node, is
the best compared to recent projects that the author is aware of. The noise cancellation is achieved
by a specific condition of the circuit, requiring an extra biasing current, already included in the total
circuit power.

To compose the chain of reception and, consecutively, the conversion of the baseband signal in
homodyne mode, a pair of Mixers were designed, re-using the extra current required by the LNA
for noise cancellation. Thus, it was achieved at receiver chain a voltage gain of 26dB at the output
of each Mixer, at Phase (I) and Quadrature (Q), for bandwidth of 5S0MHz to 6.5 GHz with SSB NF
ranging from 6.1 — 9.2 (3.1 — 6.2dB for DSB), also consuming the same 15mW and having a band
enhancement provided by the Mixers.

The circuits were fabricated in UMC technology 0.13m Mixed/RF CMOS and some preliminary
measurements were obtained and are shown in this dissertation. The LNA presented gain, impedance
matching and power close to the values obtained in the simulations, showing good reliability on the
projected values.

Keywords: Telecommunication Systems, RF Integrated Circuits, Low-Noise Amplifiers and Mi-
xers, Noise Canceling.
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Capitulo 1

Introducao

A pesquisa acerca de tecnologias capazes de realizar comunicacdo em bandas de freqii€ncia lo-
calmente pouco utilizadas, ou eventualmente com niveis de utilizagdo baixos dependentes da hora
do dia, vem crescendo vertiginosamente, uma vez que bandas tradicionalmente reservadas estdo, em
muitos casos, chegando em seus limites mdximos de capacidade. Neste capitulo, uma abordagem
quanto a problematica, os desafios e as limitagdes impostas pelo sistema de comunicagdo em banda
larga sera apresentado. Posteriormente, os objetivos deste trabalho serdo discutidos, incluindo cita-
¢oes de trabalhos previamente realizados, terminando com a estruturagdo na qual a dissertacdo sera
apresentada.

1.1 Problematica

Sistemas de comunicagdo sem fio, em sua maioria, sdo distribuidos em canais dentro de bandas
sobre o espectro de freqiiéncia, de modo a criar uma alocacdo especifica para cada tipo de protocolo,
incluindo desde sistemas mais simples, como a radiodifusdo, baseados em modula¢do analdgica, até
os mais avancados sistemas de comunicacdo moével e militar, utilizando modulacdo digital de alta
complexidade.

Considerando estes sistemas, operando assim em banda estreita, seus circuitos tem como carac-
teristica a operacdo em apenas uma fragdo do espectro, oferecendo diversas vantagens no ponto de
vista eletronico, uma vez que circuitos sintonizados sdo capazes de filtrar o que estiver fora de sua
banda de operagao, inclusive ruidos e sinais indesejados gerados interna ou externamente a eles.

A defini¢do mais abrangente acerca de ruidos seria qualquer sinal que ndo o de interesse, determi-
nando a sensibilidade de um sistema e direcionando projetos que visem minimiz4-los, principalmente
em blocos mais criticos como os amplificadores na entrada do receptor. Considerando o ruido dos
primeiros blocos como os maiores contribuidores para o ruido total do sistema, uma vez que os rui-
dos introduzidos por eles sdo posteriormente tratados pelos blocos seguintes da mesma maneira que
o proprio sinal de interesse, estes devem ser minimizados.

Entretanto, circuitos amplificadores de banda larga ofererem diversas vantagens quando compara-
dos com os de banda estreita. Dentre elas € possivel destacar a reducdo da 4rea, devido a substituicao
de diversos circuitos sintonizados utilizados em sistemas de multibandas e multimodos, além de au-
mentar a flexibilidade de rddios na questdo do processamento de sinal no dominio digital [1].
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Este tipo de circuito em banda larga, porém, deve ser capaz de operar produzindo ganho constante,
introduzindo o minimo de ruido. A maneira mais usual de garantir esta condi¢do, como serd mostrado
nesta dissertacao, € através do cancelamento do ruido gerado pelos dispositivos ativos do circuito, uma
vez que o ruido é uma caracteristica intrinsica de semicondutores, como primeiramente explicaram
H. Nyquist, J.B. Johnson e W. Schottky [2]- [3].

1.2 Objetivos

O objetivo desta dissertacdo €, em suma, apresentar uma topologia adequada para amplificacio e
conversao de sinais em RF para banda base, de acordo com requisitos impostos para a comunicagao
sem fio, quanto sua versatilidade e consumo de poténcia. O conjunto de misturadores operando em
fase e quadratura (I/Q) projetados e acoplados ao amplificador de baixo ruido (LNA — Low-Noise
Amplifier) visa, entre outras razdes de sistema e maior completude do projeto apresentado, aproveitar
a arquitetura do dltimo quanto ao consumo de corrente extra, como serd discutido no item 4.3.

1.3 Motivacoes

A demanda por circuitos amplificadores e misturadores em banda larga, especialmente para sis-
temas de comunicacdo sem fio, surgiu da necessidade de atender a crescente demanda por bandas
livres, passiveis de uso, pois o padrao de comunicagdo atual designa a cada sistema ou protocolo um
determinado canal dentro de uma banda, ndo oferecendo alternativas em quaisquer circunstancias.
Analogamente, comparando-se o espectro de freqiiéncia a uma rodovia, seria 0 mesmo que restringir
um carro a sé trafegar em uma das pistas, ndo importando se ela estd congestionada e as outras vazias.

De fato, seria impossivel pensar no transito nestas condi¢des, porém ainda t€m-se sistemas de
comunicacdo operando em uma banda restrita. Isto seria minimizado se todos os canais estivessem
sempre ocupados, porém, um estudo da agéncia reguladora estadunidense FCC [4] concluiu que a
utilizacdo do espectro abaixo dos 3 GHz gira em torno de 15% a 85% disponivel em qualquer lugar
ou hora do dia dos Estados Unidos, obviamente ainda maior que no Brasil. Na Figura 1.1 é possivel
observar a medi¢do da ocupacdo do espectro abaixo de 6 GHz realizada pelo Laboratdrio Berkeley
Wireless Research Center, na cidade de Berkeley, Califérnia [5].

A Figura 1.2 mostra o resultado de outro estudo indicando a ocupacdo do espectro abaixo de 1
GHz [6], para trés regides na Inglaterra. O primeiro grafico diz respeito a ocupacao do espectro em
uma drea rural (Baldock), o segundo no entorno do Aeroporto Internacional de Heathrow (Wraysbury)
—um dos maiores do mundo — e o terceiro na regido central de Londres (Southwark). Através do perfil
de utilizacdo do espectro, pode-se inferir o potencial para a utilizacao de radios inteligentes, uma vez
que dependendo da regido, algumas freqiiéncias sdo mais utilizadas que outras.

De modo a tentar minimizar esta subutilizac@o, conceitos de compartilhamento do espectro, como
o presente em Radios Cognitivos, elaborado por J. Mitola [7], trouxeram alternativas bastante inte-
ressantes. Em linhas gerais, um radio cognitivo deve monitorar o canal que estd ocupando e, ao sentir
a presenca do dono da banda, mudar para uma banda mais livre.

Para fazer isto, porém, os circuitos de interface entre banda base e RF devem ser dindmicos e,
portanto, ndo sintonizados, ao contrdrio do que acontece na maioria dos padrdes atuais de comuni-
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Figura 1.1: Média de Utilizacao do Espectro de Freqii€éncia Abaixo de 6GHz em Berkeley (CA), EUA
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Figura 1.2: Ocupacdo do Espectro Abaixo de IGHz em Trés Regides da Inglaterra

cacdo. Existem diversos tipos de circuitos em banda larga e esta dissertacdo ird tentar explorar este
conceito, além da idéia de cancelamento de ruidos em amplificadores, da minimizacdo de ruidos em
misturadores e, por fim, ird propor uma topologia adequada que atenda os requisitos deste tipo de
comunicacdo, impondo requisitos de desempenho aos blocos.

1.4 Organizacao da Dissertacao

No Capitulo 2 algumas topologias de circuitos amplificadores de baixo ruido serdo mostrados,
comecando pelas tradicionais em banda estreita, como meio importante para o entendimento do con-
ceito de ruido em semicondutores e da viabilidade de sua minimizacdo. Em seguida, alguns circuitos
em banda larga serdo mostrados, suas qualidades e problemas discutidos para que, em seguida, uma
nova configuracao seja proposta e discutida.

No Capitulo 3, algumas configura¢des de misturadores ativos que utilizam células de Gilbert serdo
apresentadas, incluindo a discussdo acerca das escolhas feitas neste trabalho e a teoria envolvida



1.4 Organizacao da Dissertacao 4

visando a minimizag¢do do ruido gerado por seus dipositivos.

No Capitulo 4 serd implementado o projeto propriamente dito, considerando as diversas varidveis
envolvidas no dimensionamento dos circuitos propostos, incluindo o correto acoplamento entre os
blocos. No Capitulo 5 serdo discutidos os testes e os resultados da caracterizagdo, obtidos até o
momento, mostrados.

Conclui-se, desta maneira, no Capitulo 6, discutindo todos os aspectos e impactos da realizacao
deste projeto, além de propor futuros trabalhos e possiveis melhorias.



Capitulo 2

Amplificadores de Baixo Ruido

O primeiro estagio de um receptor sem fio € tipicamente um LNA, cuja funcao principal é, como
implicito na sigla, a amplifica¢do do sinal, quase sempre de baixa intensidade, introduzindo o minimo
de ruido possivel. Aumentar a intensidade do sinal sem distorcé-lo é prover uma solucdo a inevitdvel
adicdo de ruido pelos blocos subseqiientes na cadeia de recepcao, durante o processo de tratamento
deste sinal.

Como caracteristicas gerais deste primeiro bloco destacam-se sua habilidade em oferecer casa-
mento de impedancia na entrada, de modo a maximizar a transferéncia de poténcia entre a fonte e o
circuito e a minima introdug¢do de ruido, enquanto apresenta baixo consumo de poténcia, favorecendo
aplicacdes embarcadas. O estudo e desenvolvimento relativos a ruidos em semicondutores pode ser
visto no item 2.1.

Neste capitulo serd dada uma visao geral acerca circuitos LNAs para banda estreita e banda larga,
incluindo as soluc¢des adotadas para reducao de ruido e casamento de impedancia em ambos 0s casos.
Serd oferecida e discutida uma nova solugdo em cancelamento de ruido em banda larga como objetivo
central desta dissertacao.

2.1 Ruido em Semicondutores

A definicao geral para ruido refere-se a qualquer sinal espurio ou que simplesmente ndo faz parte
do sinal de interesse. Existem inimeras fontes de interferéncia, incluindo as provenientes de redes
de distribui¢do de energia, igni¢do eletronica de automdveis, radiodifusdes de televisdao, AM e FM,
bem como diversas outras ondas eletromagnéticas produzidas ou nao pelo homem. De maneira geral,
porém, todas elas sdo passiveis de reducdo ou eliminagado através de diversas técnicas de blindagem,
do termo em Inglés shielding, por se tratarem de fontes extrinsecas ao sistema.

Em circuitos integrados, entretanto, existem os chamados ruidos fundamentais ou intrinsecos que,
por serem inerentes ao sistema ou dispositivo, sdo impossiveis de serem eliminados através de blin-
dagem. Este tipo de ruido impde um limite na sensibilidade (leia-se minimo sinal detectdvel) do
sistema, reduzindo sua capacidade no tratamento dos sinais. Em circuitos integrados CMOS (Com-
plementary Metal-Oxide-Semiconductor), assumindo os transistores em saturacdo forte — regido a
qual geralmente estes dispositivos operam quando em alta freqii€éncia — podem-se destacar dois tipos
gerais de ruido: de dreno, cujos mais importantes sdo o térmico e flicker(1/f); e o de porta.
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Ruidos do tipo dreno sdo influenciados pelas caracteristicas fisicas do dispositivo, como polariza-
¢do e dimensdo, sendo passiveis de reducdo através de simulagdes. Ruidos do tipo porta dividem-se
em duas categorias: os dependentes das caracteristicas fisicas do dispositivo (induzidos na porta pelo
canal) e os causados por resisténcias de roteamento e do material da porta (silicio do tipo policrista-
lino), que podem ser reduzidos através de técnicas de layout e realizacdo de multiplos fingers (nimero
de portas de um mesmo transistor), duplo contato de porta, etc.

A seguir, um resumo destes ruidos intrinsecos serd realizado, indicando, para efeito quantitativo,
as correntes de ruido segundo sua densidade espectral.

Térmico: Pelo fato do transistor MOSFET ser essencialmente um resistor controlado por tensio, ele
exibem ruido térmico, proveniente da variacdo aleatéria de corrente provocada pela agitacao
dos portadores no canal segundo a expressao [8]:

i2, = 4kTygaAf, (2.1)

onde o parametro v possui valor unitario para Vps = 0, porém depende do né tecnoldgico,
podendo decrescer até 2/3 em transistores de canal longo ou elevar-se de 2 a 3 (ou mais alto)
em transistores de canal curto. Possui densidade espectral constante desde DC até freqiién-
cias da ordem de THz. Nota-se que a corrente de ruido é dada segundo g, definido como a
condutancia do canal para Vpg = 0;

Induzidos na Porta: Associado a agitacdo dos portadores no canal, flutuagdes de potencial no canal
acoplam-se capacitivamente no terminal da porta, causando uma corrente de ruido induzido na
porta, dada pela expressao [9]:

2, = 4kTog,A [, (2.2)
e o parametro g, € dado por
WGy, 2.3
9o = 590 '

onde o pardmetro § é definido como coeficiente de ruido de porta (=~ 2v). Possui densidade
espectral proporcional a freqiiéncia. Como dito, existe uma correlacao entre os ruidos de porta
e dreno, definida pelo coeficiente

n
c= g “nd , (24)
an an

que normalmente € utilizado no calculo do ruido total gerado por um circuito ativo;

flicker(1/f): Devido a caracteristica de dispositivo de superficie, o transistor MOSFET estd muito
susceptivel as perturbagdes aleatdrias de captura e liberacdo de portadores na interface entre
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canal e 6xido de porta, por defeitos ou impurezas nesta interface, cuja corrente de ruido pode
ser expressa por [8]:

- _ Ky gm

i, = 7 . WL—%Af, (2.5)
onde o pardmetro Ky € um pardmetro dependente do processo de fabricagdo, da tecnologia
e do tipo de transistor (NMOS possui Ky até 50 vezes maior que o PMOS). Os parametros
gm € Cyy sd0 a transcondutancia e a capacitancia por drea do 6xido de porta, respectivamente,
assim como W e L suas dimensdes. Possui densidade espectral inversamente proporcional a
freqiiéncia, cujo parametro de desempenho estd relacionado com o ponto de encontro entre o
ruido 1/ f e térmico, chamado corner frequency. Quanto mais baixo este ponto, menor o ruido
total.

Tendo introduzido as fontes de ruido mais importantes e descritas em func¢io de suas densidades
espectrais e freqiiéncia, pode-se, de maneira prética, incorpord-las ao modelo de pequenos sinais do
transistor MOSFETs [10] como ilustrado na Figura 2.1(a). A Figura 2.1(b) traz uma ilustragdao em
relacdo a faixa de freqiiéncia onde os ruidos de diferentes tipos sdo mais relevantes, além de indicar
a banda de interesse. Ademais, & = ¢,,/gqo indica a razdo entre a transcondutincia do transistor em
determinado ponto de operacdo e a transcondutancia para Vpg = 0.

2
Zn

A
g ﬁ d 1/ £2

ifg CD gg C:gx:: GD gmvgx ’(’) CD ljd
4kTyg 4
|
‘ 1/f corner ~ Banda 27 /
S frequency Interesse 47”;
(a) Modelo de Ruido em Pequenos Sinais (b) Fontes de Ruido em Freqiiéncia

Figura 2.1: Ruido em Transistor MOSFET

Desta maneira, observa-se que os ruidos térmico e flicker podem ser modelados por fontes de
correntes entre dreno e fonte. Esta modelagem serd fundamental para o entendimento do processo
de redugdo e cancelamento de ruido que serd apresentado adiante neste capitulo. Ademais, existem
diversas maneiras de aperfeicoar um circuito baseado no minimo ruido, como em simula¢des numé-
ricas [11] e levando em consideracdo o escalamento destes dispositivos ativos [12], que se perfaz
constantemente com 0 avanc¢o no processo de fabricacao.

2.1.1 Figura de Ruido

Uma importante maneira de medir o desempenho de um sistema ruidoso € o parametro conhecido
como Figura de Ruido (NF — Noise Figure) ou Fator de Ruido (F — Noise Factor) [13]. Este parametro
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tornou-se bastante popular na década de 1940 quando o dinamarqués Harold. T. Friis [14] definiu F
como sendo a razdo entre as relacdes sinal-ruido na entrada pela saida, dado por:
a (S/N);
F= LU (2.6)
(S/N)
Este parametro indica a degradagdo da relacdo sinal-ruido através da rede. Adota-se, também, a
definicao de NF, em dB, como sendo:

out

Fi,Gi F—® F. G --- » F.,G, [—P

Figura 2.2: Fator de Ruido em Sistemas Cascateados.

Em uma rede cascateada como vista na Figura 2.2, onde G € o ganho de poténcia do estdgio e F o
fator de ruido, o fator de ruido total é dado por [14]:

-1 F3—-1 Fy—1

Fi, = F . 2.8
L A N A NN &9
Fres o 1
Freceptor = FLNA (C;,t—) (29)
LNA

Observa-se que a sensibilidade de toda a cadeia de recep¢do de um sistema de comunicagdo € mais
influenciada pela NF do primeiro bloco, neste caso o LNA, e, conseqiientemente, deve-se atentar ao
projeto deste bloco de modo a minimizar seu ruido oferecendo o maior ganho possivel.

2.2 Circuitos em Banda Estreita

Uma das maneiras mais usuais de se minimizar ruidos nos sistemas de comunicacao atuais € fazer
com que os circuitos de RF operem em banda estreita, ou seja, apenas em uma pequena por¢ao do
espectro, comparado com a freqii€ncia central. Isto implica na eliminac¢do de tudo o que € irrelevante,
ou seja, fora da banda de freqii€éncia de interesse. Estes circuitos sao chamados de sintonizados e sao
geralmente realizados, em circuitos integrados, através de componentes passivos como o par Indutor-
Capacitor (LC), associado ao circuito ativo de amplificacdo. Em circuitos discretos existem outras
op¢des, como cristais, filtros do tipo SAW e sistemas microeletromecanicos (MicroElectroMechani-
cal Systems — MEMS), mas que fogem do escopo desta dissertacao.

Dentre os diversos tipos de LNA sintonizados, o mais utilizado € a topologia do tipo Fonte Comum
(CS — Common-Source) com degeneragdo indutiva na fonte, como visto na Figura 2.3(a).

O modelo de pequenos sinais, adicionadas as fontes de ruidos mais importantes, pode ser visto na
Figura 2.3(b), podendo-se destacar os ruidos de dreno (térmico e flicker) e de porta.
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(a) Amplificador Fonte Comum (b) Modelo de Pequenos Sinais
com Degeneragdo Indutiva

Figura 2.3: Amplificador de Baixo Ruido Sintonizado

Seguindo o desenvolvimento visto em [15], pode-se determinar a impedancia de entrada, utili-
zando o operador de Laplace (s = jw) como sendo:

: 1 Im
A = s(Ls+ L — — | L;
in s(Ls + Lg) + <C,, + (Cgs)

~ wrlL, naressonancia, (2.10)

onde wr € a freqiiéncia de transicdo, dada aproximadamente pela razdo ¢,,/C,s, representa a
freqiiéncia cujo ganho de corrente do MOSFET é unitdrio. E possivel observar em (2.10) os dois pri-
meiros termos dependentes da freqii€éncia e imagindrios, e o Gltimo, real e independente da freqii€ncia,
sendo passivel de ser igualada a resisténcia da fonte, Rg. Para o completo casamento de impedancia,
a parte imagindria deve ser anulada e ¢ neste caso feita através de par (1/C,;) e (Ls + L,) em torno
da freqiiéncia central f..

Nesta condi¢do de casamento de impedancia, ao redor da freqiiéncia de interesse, o circuito pode
ser simplificado utilizando a chamada aproximac¢ao de banda estreita, levando em consideracdao o
fator de qualidade(Q) equivalente da rede de entrada RLC, muito préximo ao fator de qualidade do
indutor. Sendo assim, o fator de ruido minimo, cuja defini¢do pode ser visto no item 2.1.1, € dado
por [16]:

25
Fonin =1+~ (ﬂ> = Qo (2.11)
a \ wr oy
onde a, a e v s3o pardmetros dependentes da polarizacdo [17] e (),,¢ € dado por [18]:
5% oY
Qopt: \/1+2|C| W‘i‘w (212)

A Tabela 2.1 traz um resumo das medidas efetuadas para este exemplo dado [15].
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Tabela 2.1: Resumo do Desempenho do Estdgio LNA Sintonizado

Ganho (.557) 22dB
Freqiiéncia 1,5GHz
|Sll | <-8dB
IP3 (Saida) | 12,7dBm (f,=1,5GHz & f>=1,49GHz)
P1dB (Saida) 0dBm
NF 3,5dB
Poténcia 30mW
Area 0,12 mm?
Tecnologia 0,6pum CMOS

Fonte: D. K. Shaefferet al. [15]

Este LNA sintonizado apresenta NF relativamente baixa, considerando a tecnologia, porém o uso
de indutores aumenta muito a drea do circuito. A realizacdo de diversos destes circuitos em um
mesmo chip, de modo a se obter circuitos operacionais em diversas bandas, torna-se inviavel.

No préximo item, uma introdugdo a circuitos banda larga serd abordado, seguido de uma nova
topologia proposta.

2.3 Circuitos em Banda Larga

Circuitos operando em banda larga possuem, na maioria dos casos mais recentes, inimeras van-
tagens quando comparados aos circuitos de banda estreita, seja por sua versatilidade em relacio a
mudancas na freqiiéncia de operacdo, possibilidade de implementacdo de radios mais inteligentes e
do custo total de um chip, ou em relag@o a sua drea, fazendo deste tipo de circuito promessa impor-
tante no cendrio da comunicagao sem fio nos préximos anos.

As atuais configuragdes de Hardware para sistemas avancados de comunicagdo, como celulares
multi-bandas, requerem diversos circuitos operando nas determinadas freqiiéncias e, conforme a utili-
zagdo, qualidade ou disponibilidade, o processamento seleciona qual circuito deve operar. Isto requer
diversos pares L.C, sintonizados nestas diferentes freqii€ncias centrais, f., acarretando na ocupagio
uma valiosa drea de silicio em um chip completo.

O uso massivo de algumas freqiiéncias, como celular e a chamada WLAN (Wireless Local Area
Network) estdo tornando a idéia de radios cognitivos atraentes, pois seu conceito basico € o monito-
ramento do canal utilizado e, dependendo da sua ocupagdo e trafego de dados, o sistema € capaz de
saltar para uma banda mais livre. Isto ji € feito em sistemas de celulares multi-bandas, porém sem
muita eficiéncia, ja que circuitos inteiros sao chaveados para ligar ou desligar.

Outro exemplo pratico de sistema operando em banda larga é da atual transmissao de TV Digi-
tal (de fato, da transmissdo analdgica também), que abrange até o momento [19] a banda de 470-
746MHz. Além disto, a utilizacdo dos espacos vagos entre os canais determinados para esta trans-
missdo de TV, chamados espacos brancos (White Spaces), deve tornar-se uma tendéncia mundial —
jé& aprovado nos EUA [20], sob padrao IEEE 802.22 [21] —, visto que a existéncia de dezenas desses
espacos podem servir para a implementacao de internet de banda larga, extremamente abrangente
(assim como € a TV), sem muitos custos adicionais, como deseja o0 Governo Federal na expansdo de
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internet banda larga no Brasil.

Essas aplicacdes e outras mais, sO sdo possiveis através de circuitos front-end de banda larga,
sendo o mais critico deles, o LNA. Este deve prover, como no caso de banda estreita, casamento
de impedancia na entrada e baixo ruido. Referente ao primeiro requisito, diversas solu¢cdes podem
ser aplicadas, porém, acerca da minimiza¢do do ruido, a aproximacdo mais natural € a tentativa de
cancelar dos ruidos gerados no circuito amplificador. Nos proximos itens, algumas das topologias
mais utilizadas na literatura serdo explicitadas e uma arquitetura nova, como uma combinacio de
outras topologias, serd proposta e discutida.

2.3.1 Cancelamento de Ruido

Como previamente discutido no item 2.1, € possivel modelar os ruidos mais relevantes presentes
em circuitos integrados por fontes de tensdo ou corrente, com densidade espectral conhecida e estiméa-
vel. Porém, estes sinais, pensando em grandezas de tensdo e/ou corrente, possuem valor instantaneo
real e podem, nesta condi¢@o, serem cancelados.

O primeiro requisito a ser discutido, entretanto, diz respeito ao casamento de impedancia. Um
circuito banda larga deve prover a parte real da impedancia de entrada igual a resisténcia da fonte
R4, de modo a maximizar a transferéncia de poténcia. Existem diversas maneiras de se obter este
casamento em banda larga. A Figura 2.4(a)—(e) mostra alguns dos amplificadores mais conhecidos,
capazes disto.

ou out —ouT
IN Gmi IN _—l I:gmi
R L

—OuUT

I_l Imi
.

Figura 2.4: Amplificadores Elementares para Casamento de Impedancia em Banda Larga
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Os amplificadores das Figuras 2.4(a)—(e) sofrem de uma severa restricdo em relacdo a figura de
ruido, uma vez que para se obter ganhos relativamente altos e NF baixos, requer-se ¢,,; ou R; também
altos, em oposi¢do ao requisito de casamento de impedancia, que fixa valores para estes parametros,
como 1/g,; = Rs ou R; = R;.

Este requisito é de certa forma relaxado utilizando CG LNA balanceados, explorando acopla-
mento capacitivo cruzado nas entradas como na Figura 2.4(f) [22], porém ndo oferecendo redugdo
considerdvel na NF, pois o compromisso entre g,,;, NF e ganho alto ainda se perfaz.

Este compromisso entre NF e casamento de impedancia na entrada pode ser desfeito utilizando
uma técnica de realimentacdo negativa adequadamente, como na Figura 2.4(g), onde a minima NF
serd determinada pelo resistor de realimentacdo R;, que pode ser feito alto, dependendo do ganho do
amplificador, ao preco do aumento da transcondutancia (e consecutivamente da poténcia gasta) no
elemento ativo.

A seguir serdo discutidos alguns exemplos de estruturas com a habilidade de cancelamento de
ruido e casamento de impedancia em banda larga.

Realimentacao Resistiva e Somador

O exemplo seguinte utiliza uma estrutura de entrada semelhante a Figura 2.4(c). Esta técnica
baseia-se na consideracdo apenas do ruido térmico, representado por uma fonte de corrente entre
dreno e fonte. O circuito (sem polarizagdo) é um dos primeiros a trazer este conceito de cancela-
mento [23] e pode ser visto na Figura 2.5.

!
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Casamento de Adicao

Figura 2.5: Estdgio com Realimentagdo Resistiva € Somador

O primeiro estdgio, também chamado de estdgio de casamento, é composto de uma topologia
fonte comum com realimentagdo resistiva. Tomando os nés Y e X como referéncia, tem-se que o
sinal em X € amplificado e invertido em Y, porém, a corrente de ruido entre dreno e fonte no transistor
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gera, instantaneamente, tensdoes de mesmo sinal, em X e Y. Esta diferenca entre inversdo de sinal e
ndo-inversdo de ruido permite o cancelamento deste ultimo.

No segundo estdgio, chamado de somador e composto por um seguidor de fonte e outra fonte
comum. Assim, tanto o sinal quanto o ruido em Y sdo transferidos sem inversdo para a saida. Ja o
sinal e ruido em X sao transferidos para a saida invertidos, fazendo com que neste nd, o sinal tenha a
mesma polaridade e o ruido, polaridades inversas, permitindo o cancelamento.

O ganho do circuito da Figura 2.5, necessario para o cancelamento de ruido, é dado por

| Ayl :1+&. (2.13)
Ry

Obtém-se, assim, uma estrutura relativamente simples que prové o cancelamento, teoricamente,
de todo o ruido gerado pelo transistor de entrada, sendo o valor de ganho de tensdo calculado para
esta condi¢ao da ordem de 7 (ou 16,9dB) [23]. Sua operacdo, entretanto, € bastante dependente da
impedancia da fonte e condi¢des externas ao circuito, apesar da robustez em relagdo a variagdes dos
componentes internos, na defini¢do de minimo ruido.

Entretanto, de modo a minimizar o ruido gerado pelo amplificador auxiliar, subseqiiente ao es-
tagio de entrada, deve-se fazer dispositivos grandes [23], degradando o casamento e aumentando a
capacitancia de entrada, C,,, que limita a largura de banda do amplificador devido ao pélo dominante
na entrada.

A Tabela 2.2 traz um resumo das figuras de mérito do exemplo dado [23].

Tabela 2.2: Resumo do Desempenho do Estagio com Realimentacdo Resistiva e Somador

Ganho 13,7dB
Largura de Banda (-3dB) 2-1600MHz
|S11] <-8dB em 10-1800MHz
IP3 (Entrada) 0dBm (f;=900MHz & f,=905MHz)
IP2 (Entrada) 12dBm (f,=300MHz & f>=200MHz)
P1dB (Entrada) -9dBm ( f1;=900MHz)

< 2dB em 250-1100MHz

N Fsoq < 2,4dB em 150-2000MHz
Poténcia 35mW
Area 0,075 mm?
Tecnologia 0,25pm CMOS

Fonte: F. Bruccoleri et al. [23]

Realimentacao Resistiva e Reducio da Capacitiancia de Entrada

Neste exemplo, o conceito de cancelamento de ruido através de um amplificador auxiliar e rea-
limentacao resistiva, como na Figura 2.4(g), € explorado. A grande diferenca, entretanto, é o fato
da utilizacao de sua caracteristica indutiva na entrada, primeiramente observado em [24], que propds
uma alternativa para o cancelamento da prépria capacitancia de entrada do amplificador, estendendo
a banda util, dando mais liberdade no projeto visando casamento de entrada, NF e largura de banda.
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A Figura 2.6 mostra a implementacdo do LNA projetado, composto de 3 estdgios e a realiman-
tacdo através de 7y € dada ndo somente no primeiro estdgio, como no caso anterior, mas depois de
todo o amplificador.

Vbp

R4 R> Rs

\\i:\\ B X Y Saida

Figura 2.6: Estagio com Realimentag@o Resistiva e Redugdo Cj,

O circuito é composto por trés estagios inversores. Idealmente, o sinal na saida Y possui mesma
fase que o sinal no ponto B, saida do primeiro estdgio. Isto também € valido para o ruido, pois assu-
mindo a tensdo instantanea gerada pela corrente de ruido de M, através do resistor 1?1, esta aparecera
amplificada na saida, apos duas inversoes. O resistor de realimentacdo R, por sua vez, transfere para
o ponto A a tensdo instantanea de ruido em Y que, através de sua configuragdo inversora, o transfere
novamente para B. Assim, sendo a tensdo de ruido original e esta transferida de A para B possuem
fases contrdrias, sendo eliminadas no ponto B e, consecutivamente, nas saidas X e Y.

As relacdes entre as fases dos sinais em A, B, X e Y s6 sdo verdadeiras assumindo a freqii€éncia
de operacdo muito abaixo da freqiiéncia méxima dos dispositivos, uma vez que atrasos em sistemas
com poélos muito préximos a freqiiéncia de operacdo afetaria o completo cancelamento de ruido,
apresentando-se como outro limitante para este circuito.

Esta realimentacgdo visa, assim, manter o ruido proveniente de M; nulo, além de prover, como ja
visto, o casamento de impedancia na entrada e extensdo da largura de banda através da eliminagdo
da capacitancia de entrada do amplificador. Esta é uma boa solucdo para a reducdo desta capaci-
tancia, visto que a utilizacdo de transistores empilhados seria impossivel, devido a baixa tensao de
alimentacao.

A Tabela 2.3 traz um resumo das medidas efetuadas para este exemplo dado [24].

Apesar do bom desempenho deste circuito, isto apenas foi conseguindo utilizando uma tecnologia
com né tecnoldgico pequeno (65nm), o que alivia a capacitancia de entrada, determinada principal-
mente pelas dimensdes do transistor M1, limitante na banda do amplificador. O aumento no nimero
de estagios também favorece instabilidades, critico em freqii€éncias mais altas.
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Tabela 2.3: Resumo do Desempenho do Estdgio com Realimentacdo Resistiva e Reducdo C;,

Ganho 18-20dB
Largura de Banda (-3dB) 0,05-10GHz
|S11] <-10dB em 9.6GHz
IP3 (Entrada)(min/max) -11,2/-7dBm
IP2 (Entrada)(min/max) 14/19,5dBm
NF 2,9-5,9dB
Poténcia 22mW
Area 0,02 mm?
Tecnologia 65nm CMOS

Fonte: B. Razavi [24]

Porta Comum(CG) e Fonte Comum(CS)

Este ultimo exemplo de circuito amplificador introduz uma topologia diferente de cancelamento
de ruido em relacdo aos exemplos anteriores. Ele utiliza um estdgio de casamento, como na Fi-
gura 2.4(b), auxiliado por um estdgio de fonte comum.

Nos casos anteriores, o sinal sofria inversdo e o ruido, conectados através de um resistor (de
realimentacdo), ndo. No caso atual, entretanto, a idéia é a mesma, porém quem sofre a inversdo é
o ruido, mantendo o sinal com mesma fase. Isto € feito através de uma topologia de Porta Comum,
como visto na Figura 2.7 [25].
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Figura 2.7: Estagio Porta Comum e Fonte Comum

E possivel observar que em um estdgio de porta comum ndo hd inversao de fase entre o sinal de
entrada e saida, porém, a corrente instantanea de ruido, entre dreno e fonte, produz uma tensdo com
polaridade invertida em cada um desses nds. Assim, através de um estdgio inversor (Fonte Comum)
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conectado a entrada, obtém-se na saida polaridades opostos para o sinal, e mesma polaridade para o
ruido, cuja leitura diferencial elimina esta tltima.

O casamento de impedancia € feito através do estdgio de Porta Comum, cuja impedancia € apro-
ximadamente o inverso da transcondutincia, Z;, ~ 1/gm1. A condi¢do de casamento é dada por

Im2Rs = @. (2.14)
Rpo
Caso se respeite esta relagcdo, o ruido de M; serd apresentado na saida apenas como uma ten-
sdo de modo comum, sendo eliminada na leitura diferencial. O ruido de M,, porém, sofre de uma
importante limitacdo. Observa-se que existe um compromisso entre a transcondutancia de M, e a
resisténcia de saida Rps, uma vez que para se fazer o ruido de M, irrelevante, deve-se aumentar sua
transcondutancia, sendo necessario reduzir R s, aumentando o ruido térmico do resistor.

A Tabela 2.4 traz alguns resultados para a condi¢do de ¢,,2 = 5¢,,1, como visto em [25].

Tabela 2.4: Resumo do Desempenho do Estdgio Porta Comum e Fonte Comum

Ganho 13-15,6dB
Largura de Banda (-3dB) 0,2-5,2GHz
|S11] <-10dB em 9,6GHz
IP3 (Entrada) >0dBm
IP2 (Entrada) >20dBm
NF <3,5dB
Poténcia 21mW
Area 0,009 mm?
Tecnologia 65nm CMOS

Fonte: B. Nauta et al. [25]

2.3.2 Cancelamento de Ruido Proposto

A 1déia de circuitos em banda larga com baixo ruido sé € possivel através de casamento de impe-
dancia em toda a banda de interesse, juntamente ao cancelamento do ruido gerado pelos transistores
de entrada — maiores contribuidores neste quesito. O casamento de impedancia é conseguido através
de diversas formas, como mostrado na Figura 2.4, com configuracdes de maior ou menor ruido total
gerado.

Tendo estes dois requisitos em mente, deve-se projetar uma topologia capaz de prover resisténcia
de entrada igual ao da fonte e ser capaz de cancelar o ruido. Isto € feito pioneiramente pelos exemplos
anteriores e, nessa dissertacdo, uma variacdo deles serd desenvolvido de modo a oferecer uma nova
topologia.

O circuito de casamento deve oferecer um estdgio onde: o sinal € mantido com mesma fase e o
ruido € invertido; ou o ruido € mantido com mesma fase e o sinal € invertido. A configuracao adotada
neste projeto utiliza a célula basica mostrada na Figura 2.8.

O casamento de impedéncia € feito através do transistor M, pois a variagdo da tensdo vy €
exatamente igual ao ganho A + 1 da variacdo da fonte de tensdo da entrada, devido ao fato do am-
plificador ideal com ganho A negativo inverter o sinal de entrada e aplicd-lo na porta. Em outras
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Figura 2.8: Célula Basica LNA Banda Larga com Cancelamento de Ruido Proposto

palavras, obtém-se o A + 1 vezes a amplitude do sinal sobre v,,, fazendo com que a impedéncia vista
na fonte seja 1/(A + 1) da impedancia aproximada de uma topologia porta comum (= 1/g,,), ou seja,
Rin, =~ 1/ ((A+ 1)gy), como obtido pelo modelo de pequenos sinais.

Uma maneira simples de se obter este amplificador inversor auxiliar, A, é utilizando capacitores
de acoplamento entre entradas diferenciais [22]. Isto implica em amplificadores com ganhos unitarios
ligados em sinais invertidos produzindo aproximadamente a impedancia diferencial de R;,, ~ 1/g,,
ou seja, R;, ~ 1/(2g,,) em cada ramo de entrada. Isto alivia o requisito de g,, para o casamento
impedancia, reduzindo o ruido deste estigio.

Associados ao primeiro estdgio estdo dois circuitos somadores de corrente (um para cada saida),
composto de um transistor em fonte comum e um dreno comum. A Figura 2.9 traz o nicleo do
circuito proposto, omitindo a polarizagdo, com entrada e saida diferenciais.

Através do modelo de pequenos sinais do primeiro estdgio, mostrado na Figura 2.10, é possivel
anular a fonte de sinal v;, de modo a se obter a equagdo da tensao de ruido de saida em fung¢do das
correntes de ruido 2, e i? . Estas fontes de corrente de ruido sdo assumidas com a polaridade ins-
tantanea vista na Figura 2.10 para que, independente do instante, sejam canceladas pela configuracao
dos dispositivos ativos.

De modo a facilitar a andlise de pequenos sinais e ruido, algumas simplificacOes sdo levadas
em consideracdo, uma vez que o circuito completo demandaria grande esforco tedrico sem grandes
vantagens praticas. As simplificacdes mais relevantes aqui sd@o em relagdo a capacitancia entre porta e
dreno, C,4, que, apesar de possuir baixo valor, produz o chamado efeito Miller [26], pois estd ligado
entre entrada e saida de um estdgio de ganho negativo. Entretanto, esta capacitancia extra serd apenas
um limitante na banda do amplificador, reduzindo o pélo na entrada. Outra simplificacdo importante
¢ em relacdo a impedancia de saida dos transistores, neste caso considerada infinita.

Tendo somente 7,41 € 7,40 como fontes de corrente independentes, representanto os ruidos instan-
taneos do par de entrada, € possivel através do teorema da superposic¢ao escrever a tensdo em cada né
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Figura 2.9: LNA Banda Larga com Cancelamento de Ruido Proposto

de interesse no circuito.
Desta maneira, fazendo 7,40 = 0, obtem-se:

Vgs,n1l = (indl - gmlvgs,n1> RS
Rgs/2 .
o = (S 2.15
Vgsn1 (1+gm1Rs)Z i ( )

Similarmente, assumindo agora 7,,4; = 0, obtem-se:

Vgs,n2 = (_indZ - ngUgs,nZ) RS
Rg/2 .
= — (2 Y 2.16
Vgsn2 (1+gm2Rs)Z a2 ( )

Desta maneira, pelo teorema da superposicao e, por simétria, considerando ¢,,; = g2, € possivel
escrever a expressdo para o ruido sobre Rg como sendo:

v Ugs,nl + Ugs,nZ
ER
g 2

Rg/2 , _
ol — i) 2.17
Vgs,n (1 gm1R5> (Z dl ? d2> ( )
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Figura 2.10: Modelo de Pequenos Sinais Estdgio de Entrada

Tendo derivado a expressdo para a tensdo de ruido sobre porta e fonte de ambos os transistores
de entrada v, ,, € possivel obter a tensdo nos nos de saida intermediarios, vo14 € Vo1 5, referentes a
amplificacdo dos dispositivos M; e M-, simplesmente por inspe¢cdo, como sendo:

Vol4n = YmiBpvgs — ina1 Rp
gmRpRs/2Y . . .
Volgm = ) (ipa1 — tnd2) — na1 BD- 2.18
e = (22 G i) ~ o @.18)
Vol—n = _gmlRDU.gs - Z.ndQRD
gmlRDRS/Q) . . .
Volemn = | =] (tpa2 — tndl) — tna2RD. 2.19
-, (1+gm1R5 (tnd2 d1) 2Rp (2.19)

Completando o circuito com o estdgio somador, cujo modelo de pequenos sinais para a saida
positiva do circuito (e similarmente obtida para metade negativa) pode ser vista na Figura 2.11.

Os ganhos de tensdo que compdem o somador, do estdgio dreno comum (A,) e do estagio fonte
comum (Aj3), sdo dados por:

dms
Ay = 5 i (2.20)
R + r03||705 + ms
Ay = ——Im 2.21)

T .
Ry, + r03||T05 + ms

Sendo a tensdo de saida em cada metade do circuito, considerando as duas entradas (entrada e
saida intermedidria) e os dois estdgios combinados:

Votn = A2 *Vol4n — A3 " Vin—n (222)
Vo—n = A2 *Vol—n — AB * Vin+,n- (223)
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Figura 2.11: Modelo de Pequenos Sinais Estigio de Saida

Desta maneira, € possivel combinar as duas saidas, positiva e negativa, de modo a obter a saida
diferencial do circuito completo como sendo:

Vo,n

A2 (Uol+ - Uol—) + AS (Uin— - Uin—i—)
A2 (U01+ - Ual—) - A3vgs,n7

Vo,n

(2.24)
onde vy, =

(Vin+n — Vin—n). Desta maneira, o cancelamento do ruido serd melhor percebido
quando substituidos (2.18), (2.19) em (2.24). A tensdo de saida referente as correntes de ruido ,,4; €
1nq2 SA0 enfim dada por:

m1BRpRs/2 . ‘ . . . .
Uo,n - A2 (glj_g%) [(anl - an2) - (an2 - anl)] - AZ (anl - an2)

Rs/2 . .
Ay [ 2" (s — i
3 (1 +gm1RS> (Z dl ¢ d2)

29m1RpRs/2) . . . .
on — A - 5 ndl — ln —A ndl — ln
Vo, 2 ( 1+gm1Rs (2 d1 — 1 d2) 2(2 d1 — 1 dz)

Rs/2 . .
—Asz | ———— ) (lpar — in
(52 ) G — i)
Rg/2 . . 1+ gm1 Rs) }
Vo = | ————= | (tna1 — in AsRp (291 — —————— | — A 2.25
\ <1+gm1RS)( dl d2)|: 2 D<gl RS/Q 3 ( )
Através da derivacdo obtida acima, € possivel calcular a poténcia espectral do ruido gerado na

saida pelos transistores de entrada M, e M5 elevando (2.25) ao quadrado. Entretanto, € claro perceber
que anulando o termo dependente dos ganhos A; e A3 obtém-se:

1 gmlsz)
2 ( ! RS/2 3

Rs' (2.26)
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Novamente, combinando os ganhos do segundo estdgio dados em (2.20) com a expressdo recém
calculada em(2.26), tem-se:

Ims _ 9 2 (2.27)

7z

Para o casamento de impedancia, desta maneira, tem-se R;,, = Rg e como Ry, =~ 1/(gm1) €
possivel reescrever (2.27) como:

I3 24 R (2.28)

Apresentada a condi¢do de casamento do ruido proveniente dos transistores M; e M, inicial-
mente considerado somente ruido térmico, € possivel estender a andlise considerando qualquer ruido
passivel de representacdo por um fonte de corrente entre dreno e fonte, incluindo ruido flicker e o
ruido induzido de porta, que apesar de sua complicada andlise e assumindo que este dltimo sé se
torna relevante para freqii€éncias mais altas que a banda de interesse, pode ser tratado genericamente
da mesma maneira.

Assim, tendo sido a condi¢d@o de cancelamento de ruido obtida e a impedancia de entrada definida
aproximadamente por 1/g,,1, € possivel determinar por inspec¢do outros parimetros de projeto, como
ganho e consumo, de modo a criar uma rotina de desenvolvimento do circuito.

Desta maneira, por inspecao da Figura 2.10, ignorando as fontes de ruido 7,4, € ¢,42, Obtem-se a
expressao para o ganho do primeiro estdgio como sendo:

Vout =~ 2gm1RDvgs

Ugs = ’US/2
Vout
A otal,d =
1,total,dif Vg
~ gmiRp. (2.29)

O circuito LNA proposto nesta dissertagao apresenta superior desempenho no que diz respeito a
NF, uma vez que, ao contrario das outras topologias apresentadas, oferece a possibilidade de can-
celamento total do ruido gerado pelo par de entrada, ao custo de consumo de poténcia e banda de
operacdo. A possibilidade da utilizacdo da corrente extra, para realizar o cancelamento, como po-
larizacdo do misturador, como serd mostrado no item 4.3, € outra vantagem deste amplificador em
relacdo aos outros apresentados.

Através das Figuras 2.9, 2.10 e 2.11, observa-se a forte dependéncia do cancelamento do ruido
sob a perspectiva da capacitancia total de entrada, a qual iguala-se a soma das capacitancias de porta
e fonte(C,,) dos dispositivos M, My, Ms e My, além da capacitancia Miller de M; e M,. Sendo
assim, este fator cria um compromisso sobre a intensidade do cancelamento do ruido por (2.28).

Da mesma maneira, dependendo do nivel de cancelamento do ruido, cuja razdo € dada em (2.28),
o nivel de corrente através do par M3 e M, pode impor restri¢des considerdveis quanto ao consumo
de poténcia. Ademais, para prover a circulacdo de corrente em M3 e M, e ndo em M; e Mg, um
transistor PMOS de pequenas dimensoes deve ser conectado a saida, aumentando a capacitancia
nos nés de saida. Uma maneira de se contornar este problema seria a redu¢cdo do né tecnoldgio,
aumentado a razdo entre ganho e darea do dispositivo.
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Figura 2.12: LNA Proposto Completo

A Figura 2.12 traz o circuito completo, incluindo componentes off-chip. A polarizacao dos tran-
sistores de entrada (V4 42) € de current bleeding (Vje.q) sdo obtidas através de espelhos de corrente
simples, cuja qualidade ndo serd detalhada nesta dissertacao.

Componentes externos, como indutores choke (L.pore), Visto na Figura 2.12, impdem outro limi-
tante, que € em relacdo a custos, pois sdo indutores de polarizacdo que devem atender as mesmas
especificacdes de banda de freqii€éncia que o amplificador projetado, ndo muito comum para este
caso. Uma solucdo em tecnologias menores, seria a utilizacdo de fontes de corrente integradas e
eventuais indutores de compensagdo da suas capacitancias parasitas, porém também apresentando
um compromisso em relacdo a linearidade, devido ao empilhamento de transistores e a baixa tensao
de alimentagdo a qual estas tecnologias estdao limitadas.

As polarizacdes V31 € Vi do par de entrada e Vj..q, da fonte de corrente de bleeding sao fei-
tas através de simples espelhos de corrente, conectados a uma referéncia externa, cuja integracao €
facilmente implementada, sendo ttil somente para validar a idéia de cancelamento de ruido, sendo
facilmente implementado em um circuito completo.

O LNA projetado neste trabalho € descrito no item 4.1.



Capitulo 3

Misturador do tipo Célula de Gilbert de
Baixo Ruido

A viabilizacdo da comunicacdo em sistemas sem fio deve-se inicialmente a modulagcdo do sinal
de interesse em torno de uma freqii€ncia mais alta, chamada portadora, que por possuir comprimento
de onda menor (uma vez que A o 1/f) favorece a miniaturizagéo dos circuitos e antenas de recepgao
e transmissdo (freqlientemente a mesma), fundamental para sistemas portéteis.

A capacidade de um canal de comunicacao esté diretamente ligada a freqiiéncia portadora do sinal,
uma vez que a informacgdo de interesse compreende desvios desta componente central, limitando a
maxima taxa de transmissao para certa freqiiéncia. Restri¢des mais severas no front-end e modulacdes
mais elaboradas, entretanto, permitem explorar a0 maximo a capacidade disponivel de um canal [27],
determinando assim a eficiéncia da banda.

A acomodagdo do sinal em torno de uma freqiiéncia mais alta, entretanto, impde diversas restri-
¢oes aos circuitos, onde a principal delas diz respeito a linearidade da cadeia, uma vez que a presenca
de interferéncias imediatamente préximas ao canal desejado implicaria filtros com alta seletividade,
inviabilizando sua implementagao tanto on-chip, quanto off-chip, uma vez que a relacdo entre a banda
do sinal e a freqii€ncia central € muito pequena.

Interferéncias Interferéncias

Canal LNA
Banda L
T
w; W2 >w LNA w; Wy >(.u

2(.0{— (1173 sz— w1

Figura 3.1: Efeitos da Ndo Linearidade do LNA
Uma situacdo tipica do espectro de recep¢do de um sistema sem fio é observada na Figura 3.1,

cujas interferéncias podem ser provenientes de diferentes fontes, como de outros sistemas de comu-
nicagdo, outros ruidos gerados pelo homem, etc. [28], ou, de modo geral, qualquer sinal que ndo o de

23
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interesse. Este cendrio pode implicar na saturacao da cadeia de recepg¢do, cujo produto de intermodu-
lagdo (neste caso de terceira ordem, como visto no Apéndice A.2) pode comprometer a informagao
dentro do canal.

A maneira encontrada ao longo da histéria para facilitar e relaxar os requisitos de filtragem, de
modo a realizar a selecdo somente do canal de interesse, foi utilizar um sistema ndo linear variante
no tempo que apresenta como caracteristica fundamental, a translagdo do sinal em freqiiéncia. Isto
acontece através da combinacdo do sinal recebido, em RF, com uma referéncia interna conhecida,
chamada de oscilador local (LO — Local Oscilator), obtendo-se assim o sinal em baixas freqii€ncias
(Banda Base), como visto na Figura 3.2.

Canal Canal
Desejado LNA Misturador Desejado
m Filtro /—\
o > LNA LFP o >

Ag cos(wyp) -
Weo w

Figura 3.2: Transla¢do em Freqiiéncia

Uma das maneiras de se obter esta translacao em freqiiéncia é através do processo de multiplicacado
de dois sinais no tempo (normalmente expressos por sinais senoidais), verificado genericamente pela
identidade trigonométrica vista em (3.1):

(Acoswit)(B coswat) = A7B[COS (w1 — wa)t + cos (wy + wo)t] 3.1)

Este processo tem como resultado a obtencdo do sinal em torno de uma freqii€ncia mais baixa,
aliviando os requisitos de filtragem, de modo a reduzir (idealmente eliminar) espurios fora da banda
de interesse, por exemplo, através de filtros passivos do tipo SAW (Surface Acustic Wave).

A topologia do misturador utilizada neste projeto € composta por uma Célula do tipo Gilbert [29]
modificada, utilizando apenas transistores do tipo CMOS e um sistema de redu¢do da corrente de
polarizacdo que atravessa as chaves, como sera visto mais adiante neste capitulo.

Recentemente, outras topologias de misturadores, como as de sub-harmoénicas [30] e de sub-
amostragem [31], estdo sendo exploradas, porém elas sdo mais interessantes quando deseja-se con-
verter sinais em freqii€ncias muito altas, sem a necessidade de osciladores operando na mesma ordem
de freqiiéncia, porém ndo oferecendo as mesmas qualidades que topologias mais tradicionais como a
que serd utilizada.

3.1 Arquiteturas de Receptores

Dentre as maneiras de se realizar esta translacdo em freqiiéncia, duas em particular serdo descritas
aqui. Sao elas heterodyne [32] e homodyne [33]. Elas representam grande parte das arquiteturas
utilizadas em sistemas de comunica¢@o sem fio e, por esta razao, serdo discutidas nesta dissertagao.
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A principal diferencga entre as duas arquiteturas € o fato da conversao de alta freqiiéncia (RF) ser
feita diretamente para uma banda em torno de OHz (no caso do homodyne) ou para uma freqiiéncia
mais baixa que RF e maior que OHz (no caso do heterodyne), conhecida como IF (Intermediate
Frequency).

Considerando as diferentes topologias citadas, suas vantagens e desvantagens serdo melhor dis-
cutidas a seguir, de modo a ter uma visao melhor do sistema ao qual se deseja projetar o misturador,
obtendo melhores resultados.

3.1.1 heterodyne

Responsdvel pela translacao do canal de interesse em uma freqii€éncia muito mais baixa, onde alto
ganho e os requisitos de seletividade em filtros podem ser obtidos com relativa facilidade, ainda se
mantém na lideranca das arquiteturas de receptores.

A translagcdo em freqiiéncia, como visto na Figura 3.2, deve produzir um sinal em banda base em
torno de uma freqiiéncia suficientemente baixa para reduzir os requisitos de seletividade dos filtros
de canal, porém suficientemente alta para evitar os ruidos inversamente proporcionais a freqii€ncia,
como € o caso do ja citado ruido flicker.

Além disto, existem diversos parametros a se levar em consideracao na escolha da IF, sendo o mais
critico deles a chamada freqiiéncia imagem, que € basicamente o sinal cuja freqii€éncia € exatamente
a diferenca entre LO e RF, para cima, quando LO for maior que RF, ou para baixo, caso contrdrio.

Este efeito pode ser explicado recorrendo a (3.1) onde simples multiplicadores analégicos, como
€ o caso, ndo preservam a polaridade da diferenca entre as freqii€ncias de entrada, ou seja, a multipli-
cagéo de um sinal do tipo (A coswit) por (B coswst), apés filtragem das componentes de mais alta
freqtiéncia, resulta em uma componente proporcional ao cos(w; — ws ), matematicamente analoga ao
cos(wy — wq).

Desta maneira, em arquiteturas heterodynes, as bandas simetricamente alocadas acima e abaixo de
LO serdo convertidas para a mesma freqiiéncia intermediéria, IF, como exemplificado na Figura 3.3.

DCar?aI Imagem Canal
esejado Misturador Desejado
m I Filtro /-I-\
U):RF w’m >w LFP Wi >OJ
% Wi ¢ (-I’IF. %
i ; A cos
Wo >w 0 (wLO)

Figura 3.3: Problema da Freqii€éncia Imagem em Arquitetura heterodyne

A solu¢do normalmente adotada para evitar a sobreposicao de freqii€éncias indesejadas dentro do
canal convertido € a utilizacao de filtros de rejeicdo de imagem, entre LNA e Misturadores. Existe
ainda um compromisso entre a freqiiéncia intermedidria e a seletividade do filtro de rejei¢do, uma vez
que IF alta oferece maior rejei¢cdo da imagem e baixa IF permite grandes supressoes de interferéncias
mais proximas [34].
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Um dos maiores problemas, entretanto, € que a realizacdo deste tipo de filtro de rejei¢do de ima-
gem ¢ normalmente feito passivamente, através de um componente externo, o que requer baixa im-
pedancia de saida do LNA (normalmente 50¢2) e de entrada do Misturador, de modo a oferecer casa-
mento de impedancia para o filtro, oferecendo limitantes mais severos entre ganho, linearidade, NF,
estabilidade e poténcia consumida nestes blocos.

O compromisso entre sensibilidade e seletividade em sistemas heterodineos simples apresenta-se
extremamente severo, uma vez que IF alto implica em boa rejei¢cdo da imagem, porém a selecao do
canal € dificultada e vice-versa. Uma das solu¢des adotadas para aliviar estes requisitos apresentam-
se na translacdo em freqiiéncia em vdarios passos, com multiplas freqiiéncias intermediarias, de modo
a reduzir a freqiiéncia progressivamente. Em sistemas mais tradicionais, atualmente, esta conversao
¢ feita em dois estdgios, chamada Dual-IF.

3.1.2 homodyne

Considerando a arquitetura heterodyne vista anteriormente e fazendo IF igual a OHz (em torno
de DC), obtém-se a chamada arquitetura homodyne, cujo diagrama de blocos pode ser visto na Fi-
gura 3.4(a). Esta conversao é também conhecida por conversao direta (Direct-Conversion) ou Zero-IF,
por apresentar IF em torno de 0 Hz.

Canal Canal
Desejado LNA Misturador Desejado
/—\ Filtro /—\
o > LNA LFP 5 >
Wer = Wio Ao COS(w10) < L»
Wio w
(a) Cadeia de Recepcio homodyne Simples
Filtro Filtro
) ! X) .
LNA LNA
90°
Ao cos(wio)
Ag sen(wo) VLo
X) Q X Q
Filtro Filtro
(b) Cadeia de Recep¢do homodyne em Quadra- (c) Geracao da Defasagem no LO

tura

Figura 3.4: Tipica Cadeia de Recep¢ao para Conversdo Direta
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Este arquitetura simples, entretanto, s6 funcionaria para sistemas com modulacdo em Amplitude
(AM — Amplitude Modulation), uma vez que as partes positiva e negativa do espectro sdo sobrepos-
tas [35]. Para sistemas com modulagdo em Fase (PM — Phase Modulation) ou em Freqiiéncia (FM —
Frequency Modulation), onde cada lado da banda carrega informacao diferente [35], a de-modulagdo
deve ser feita através de um sistema com saidas em quadratura, de modo a evitar perda de parte da
informacao, como mostrado na Figura 3.4(b).

A simplicidade de uma arquitetura homodyne oferece duas vantagens principais se comparado
ao seu similar heterodyne. A primeira diz respeito ao problema da freqii€ncia imagem, uma vez
que wrr = wWro, somente a banda de interesse serd convertida para a banda base, ndo requerendo
a utilizacdo de um filtro de rejeicao de imagem, eliminando a necessidade de um filtro off-chip,
aliviando também os requisitos do LNA, que nio mais precisa alimentar a baixa impedancia deste
componente.

A segunda vantagem diz respeito a substitui¢do de filtros mais elaborados de selecdo do canal
(normalmente off-chip SAW) por filtros mais simples do tipo de passa-baixa (LPF — Low Pass Filter)
e amplificadores de banda base, favorecendo a integracdo total da cadeia de recepcao, reduzindo
custos.

Ao contrério da arquitetura heterodyne, onde interferéncias externas ao sistema eram os maiores
responsaveis pela limitacdo de sua utilizacdo, arquiteturas do tipo homodyne dependem fortemente
da qualidade dos circuitos da cadeia. Dentre os problemas mais severos que acometem este tipo de
arquitetura é possivel destacar deslocamentos em corrente continua (DC offsets), descasamento entre
as saidas I e Q (I/Q Mismatch), linearidade, distor¢des das componentes pares e a forte presenca do
ruido do tipo flicker.

Ademais, devido ao fato da freqiiéncia central de RF ser igual a do LO, qualquer acoplamento
entre o sinal de LO, capacitivamente pelo substrato, por exemplo, para a entrada do misturador ou do
LNA, seria misturado com o préprio LO e convertido para baixo, gerando componentes em torno de
OHz, corrompendo o sinal de interesse, como visto na Figura 3.5(a).

LNA LNA Misturador

Filtro Filtro
LNA LFP

Misturador

Ao cos(wo) Ao cos(wyo)

(a) Fuga do LO para o LNA e/ou Misturador (b) Fuga de Interferéncias do LNA para Entrada de
LO

Figura 3.5: Fuga do Sinal entre Blocos da Cadeia de Recepg¢ao

Considerando uma eventual fuga entre o LNA e a entrada do LO poderia ser outra fonte de geracao
de uma interferéncia extremamente intensa [36], como visto na Figura 3.5(b), ndo importando sua
freqiiéncia. Sendo assim, tanto a fuga do LO, chamado de LO Leakage, quanto a fuga entre LNA e
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entrada de LO devem ser a todo custo minimizados, requerendo constantemente circuitos que lidam
com o cancelamento destas componentes ou modulagdes que ndo evitam utilizar freqii€ncias muito
baixas em banda base.

Outra deficiéncia deste tipo de arquitetura € a necessidade de geracdo de um sinal (RF ou LO)
defasado em 90°em cada ramo. Isto é normalmente realizado no sinal de LO, como visto na Fi-
gura 3.4(c), uma vez que o sinal de RF de baixa intensidade sofreria mais com qualquer interferéncia,
implicando em um projeto cuidadoso do oscilador, de modo a prover constante defasagem entre sinais
em [ e Q em banda larga, como € a proposta deste trabalho.

A topologia escolhida a ser implementada neste projeto, desta maneira, € do tipo homodyne,
pois se estd visando criar com este circuito um sistema completamente integrado, minimizando a
necessidade de componentes externos, de modo a reduzir custos e favorecer sua utilizacdo como um
sistema standalone. A seguir serdo discutidos os parametros do circuito em si, onde serdo estudados
as diferentes fontes de ruido neste tipo de misturador, em especial o ruido do tipo flicker, ou 1/f,
no item 3.3.2, quando utilizado em um sistema homodineo, além dos outros requisitos de ganho,
linearidade e banda.

3.2 Estagio Transcondutor

O efeito de multiplicacdo do sinal de RF com o LO € feito geralmente em corrente, devido sua
maior facilidade de comutacao no estdgio de chaveamento, como serd visto no item 3.3. A conversao
do sinal de tensd@o de RF em corrente ocorre no estdgio transcondutor, podendo ser realizado em
diferentes configuracoes, cujas mais comuns sao em Fonte Comum e Porta Comum.

O projeto dos transcondutores para os misturadores foram realizados através da configuracio
Porta Comum, pois nesta condicdo, hd a necessidade uma corrente de polariagdo para este estagio,
sendo passiveis de reutiliza¢do da corrente utilizada no cancelamento do ruido no LNA, como visto
no item 2.3.2. Desta maneira, foi possivel aproveitar a mesma poténcia gasta no LNA para aumentar
o ganho da cadeia de recepcao e ja promover a conversao para banda base.

Uma estrutura com acoplamento capacitivo cruzado nas entradas, semelhante a do amplificador,
visto na Figura 2.4(f) poderia ser utilizada, entretanto, a necessidade de capacitores de desacopla-
mento DC iria requerer grandes dreas do silicio, ndo trazendo muita vantagem uma vez que o casa-
mento de impedancia ndo € restritivo no caso do Misturador. Sendo assim, o estdgio transcondutor,
juntamente ao modelo de pequenos, pode ser vistos na Figura 3.6.

Através do modelo de pequenos sinais apresentado na Figura 3.6(b) € possivel obter a impedancia
diferencial de entrada deste estdgio como sendo [37]:

1

- 3.2
oo (3.2)

Zindiff =2~

O efeito de corpo, dado por g,,;, pode ser ignorado devido a opcao de poco triplo oferecido pela

tecnologia, o que permite conectar o bulk com a fonte, reduzindo a diferenca de tensdo entre estes
terminais nula.

Devido ao fato de que cada parte do circuito misturador funcionar em faixas distintas de freqiién-

cia, com fung¢Oes diferentes, a andlise de ruido também deve ser particular para cada regido, sendo
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(a) Estagio Transcondutor (b) Modelo do Transcondutor em Pequenos Sinais

Figura 3.6: Estdgio Transcondutor do Misturador

que para o transcondutor o ruido térmico € o mais importante, requerendo sua minimiza¢ao, cCOmo
discutido no item 2.1.

O projeto da transcondutancia necessaria para cada misturador tem relagcdo com o posterior aco-
plamento de dois misturadores em paralelo na saida do LNA, de modo que se obtenha através desta
associacdo um valor de impedancia igual ao da saida do LNA, dada no item 4.1, promovendo a mé-
xima transferéncia de poténcia entre os blocos.

A utilizacdo apenas a corrente de polarizacdo extra, proveniente da topologia de minimizacao
do ruido no LNA, tira proveito de uma corrente que eventualmente seria desperdicada, para realizar
a conversdo do sinal em banda base. Em outras palavras, a conversdao do sinal, além do ganho de
tensdo que este estdgio ird proporcionar, ndo ird onerar o consumo de poténcia do sistema, sendo
extremamente atraente para sistemas de baixa poténcia.

3.3 Chaveamento

No estdgio de chaveamento é onde ocorre a multiplicacdo dos sinais de RF, convertidos em cor-
rente pelo estdgio transcondutor, com o sinal de LO. A comutagdo da corrente entre os ramos da saida
deve ocorrer o mais rdpido possivel, pois assim aumenta-se a eficiéncia da conversao, refletindo no
aumento do ganho deste estigio. E neste estdgio, também, que ocorre a maior parte dos problemas
nos misturadores, pois os transistores responsdveis pelo chaveamento sdo limitados em relacdo a ca-
pacidade de corrente, demandando normalmente um nivel alto de sinal de LO, sendo susceptivel a
fugas, etc.

Existem algumas consideracdes a serem feitas no projeto dessas chaves, como técnicas que ali-
viam a intensidade da corrente que incidem nas chaves, melhorando o desempenho do sistema como
um todo, como serd visto a seguir. Serdo abordados, da mesma maneira, os diversos processos que
envolvem a conversdo, desde as expressdes que ditam o ganho de conversdo, quanto as técnicas de
reducdo do ruido total do misturador.
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3.3.1 Ganho de Conversao

O ganho de tensdo de um misturador € geralmente referido como ganho de conversao, pois ja in-
clui no ganho a fungdo realizada por este bloco. O misturador explorado neste trabalho € do tipo ativo,
portanto, espera-se ganho na conversao do sinal, o que ndo acontece em misturadores passivos [38],
utilizados principalmente em sistemas de muito baixa poténcia.

VDD

l ioutn

1/gm2 1/gm4

Ire + iRFl
Vbias Vbias .
] I_ Ire + irF
RFin, RFin, 1
(a) Célula de Gilbert Duplamente Balanceada (b) Modelo de Metade do Circuito

de Pequenos Sinais

Figura 3.7: Misturador do Tipo Célula de Gilbert

Considerando a célula de Gilbert duplamente balanceada vista na Figura 3.7(a), tem-se que a
corrente de saida em cada ramo, visto na Figura 3.7(b), € dada por [39]:

[outn = [2_[3
= F(Vio(t), Irr +irr), (3.3)

onde Vo(t) € a tensdo instantdnea de LO, Irp é a corrente de polarizagéo do transcondutor e
1rr a corrente de pequenos sinais do transcondutor. Usando entdo a expansdo de Taylor de primeira
ordem, tem-se [39]:

[outn = [2 - [3
= F(Vio(t), Irr) + 57 F(Vio(t), Irr)irr (3.4)
RF
= po(t) + p1(t)irr, (3.5)

onde py(t) e p1(t) sdo ondas periddicas que por divisdo de corrente, vista na Figura 3.7(b), € dada
por:
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_ gma(t) = Gma (D)
gm2 (t) + gm4(t) ’
onde g,2(t) € gma(t) sdo as transcondutdncias do estdgio de chaveamento. Devido ao fato do

circuito ser duplamente balanceado, como apresentado na Figura 3.7(a), a componente py(t) é ideal-
mente eliminada. O ganho de conversao, desta maneira, ¢ dado por [39]:

G, =2 (M) P 3.7)

™ 7TfLOtsw

onde fro é a freqiiéncia do LO e ¢, é o tempo de ligado e desligado do sinal de LO e g,,gzF a
transcondutancia do estdgio de RF.

(3.6)

pi(t)

3.3.2 Mecanismo do Ruido flicker

Existe ainda muita discussdo acerca da origem fisica do ruido do tipo flicker. A primeira teoria
baseia-se no modelo de flutuacdo da densidade dos portadores [40] que atribui este ruido a perturba-
¢oOes aleatorias de captura e liberacdo de portadores na interface entre canal e 6xido de porta. Com
este modelo, o ruido referenciado na entrada é independente da tensdo de porta e a magnitude ¢
proporcional a densidade de armadilhas na interface.

A segunda teoria, baseada no modelo de flutuacdo da mobilidade [41], sugere uma dependéncia no
ruido referenciado na entrada em relagdo a tensdo de porta. Este modelo é baseado em observagdes
empiricas do ruido em amostras homogéneas, confirmando grande dependéncia com a tensdo de
porta.

Considerando, assim, somente o ruido flicker do estdgio de chaveamento, este é composto de
dois mecanismos. Um direto, devido a inclina¢do finita do sinal de LO, e um indireto, devido a
capacitancia parasita das chaves.

O mecanismo direto, gerado através de média dos pulsos de LO na transi¢do do chaveamento, é
proporcional a corrente média, periodo dos pulsos e da inclinagdo do sinal de LO, visto em (3.8) [42]:

. 41 -V,
Lon(diry = ﬁ (3.8)
Ky
V, = /2 f, 3.9)
\/ WeprLessCon

onde I € a corrente de polarizacdo, T € o periodo do sinal de LO, V,, € a tensdo de ruido referente
ao ruido flicker do par de chaves, S € a inclinag¢do do sinal de LO. W,;s € L.¢s sdo a largura e
comprimento efetivos do canal do transistor, respectivamente, C,,, a capacitincia por drea da regido
da porta, f € a freqiiéncia de interesse e Ky € um pardmetro dependente do processo de fabricacao.

E importante destacar em (3.9) a relagio inversamente proporcional de V;, com a rea do transistor.
Assim, para se reduzir V,,, diretamente ligado a saida, deve-se maximizar a 4rea das chaves. Porém,
com o aumento destes dispositivos, hd também o aumento da capacitancia parasita.
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O aumento da capacitincia parasita, resulta também no aumento do ruido flicker, por um segundo
mecanismo, chamado indireto. A dependéncia da corrente de ruido na saida, proveniente desta capa-
citncia parasita € dada por [42]:

. B QCp (prL0)2
Lo n(indir) = Vi 2 27
T Gms T (CPWLO)

onde C), € a capacitancia do n6 entre as chaves e o estdgio transcondutor, T € o perfodo do sinal
de LO, g,,,s € a transcondutincia das chaves e V,, € a tensdo de ruido referente ao ruido flicker do par
de chaves. Sendo assim, segundo (3.10), a capacitancia parasita, proporcional a drea das chaves, deve
ser minimizada.

Assim, de modo a minimizar o ruido gerado pelas chaves, tem-se que, através (3.8), a redugdo da
corrente de polarizagdo implica na redugdo proporcional da corrente de ruido pelo mecanismo direto.
Entretanto, a simples diminuicdo da corrente de polarizacdo no estdgio transcondutor implicaria no
aumento o ruido térmico neste estigio, além de redu¢do do ganho e da linearidade. Sendo assim, a
utilizacdo de uma técnica chamada de current bleeding [43] estética torna-se interessante, pois além
de reduzir o ruido total, favorece a melhor comutagao da corrente (aumentando o ganho de conversao),
porém adicionando capacitincia parasita aos nds de conexao entre RF e chaves.

Ademais, através de (3.9) e (3.10), observa-se um compromisso entre o aumento da drea do tran-
sistor, de modo a diminuir a tensdo V,, e, consecutivamente, a corrente de ruido direta. Porém, a
capacitancia parasita provocada tende a aumentar a corrente de ruido indireta. Todas estas considera-
coes serdo levadas em conta no dimensionamento do circuito no item 4.2.

(3.10)

3.3.3 Técnica de Current Bleeding

Como mencionado anteriormente, problemas na comutacao da corrente de polarizacio do circuito,
entre os ramos do estdgio de chaveamento, implicam no aumento do ruido do tipo flicker neste estagio.
A técnica de current bleeding visa prover um caminho para esta corrente de polarizacio, permitindo
que somente uma parcela (somada aquela de RF) passe pelas chaves, mantendo alta a corrente total,
fundamental para melhorar o desempenho do estigio transcondutor.

As fontes de corrente utilizadas pelo circuito de current bleeding sao do tipo PMOS que, por
menores que possam ser feitas, ainda introduzem capacitancias extras no circuito. Uma maneira de
se minimizar estes efeitos capacitivos parasitas € através de indutores.

A técnica de current bleeding é implementada levando em consideracdo estudos recentes [44]
deste tipo de arquitetura, onde verificou-se que a intensidade desta corrente influi diretamente no
canto do ruido flicker. A Tabela 3.1 traz alguns desses resultados, considerando diferentes correntes
pelas chaves e a utilizagdo de um ou dois indutores, como na Figura 3.8(a) e (b), respectivamente.

A utilizacdo do indutor na Figura 3.8(a) refere-se ao acoplamento paralelo com as capacitincias
parasitas, cuja resisténcia paralela na ressonancia dependente do fator de qualidade (Q) do tanque LC.
Muitas vezes isto € critico, pois indutores on-chip nao oferecem Q alto, degradando o sinal, além de
ser uma solucdo que reduziria a banda de operagdo neste ponto, por sua caracteristica fundamental.

O circuito da Figura 3.8(b), por sua vez, utiliza o indutor conectado em série com a fonte de
corrente PMOS, desacoplando a capacitancia parasita introduzida por esta que. Este tipo de conexao
ndo apresenta 0 mesmo problema com o Q do circuito paralelo, uma vez que a baixa resisténcia série
¢ somada a resisténcia de entrada das chaves.



3.3 Chaveamento 33

Tabela 3.1: Resumo do Desempenho de um Misturador Utilizando Técnica de Current Bleeding

: Canto Ruido Flicker (kHz)
IDC (mA) | Bleeding Current (mA) | Corrente Chaves (uA) Um Indutor | Dois Indutores
3,9 3,85 50 180 125
3,9 3,8 100 240 170
39 3,75 150 310 230
39 3,7 200 390 305
Fonte: J. Park et al. [44]
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(a) Misturador com um Indutor (b) Misturador com dois Indutores

Figura 3.8: Misturadores Utilizando a Técnica de Current Bleeding

O modelo de indutor em série utilizado € ligeiramente diferente daquele mostrado na Figura 3.8(b),
pois este conecta em série ambas as capacitancias, do estidgio transcondutor e da fonte de corrente
PMOS, favorecendo seus desacoplamentos, permitindo somente o carregamento das capacitancias
das chaves (pelo LO), como mostrado na Figura 3.9(a).

Este acoplamento € bastante explorado na extensio da largura de banda de amplificadores e outros
circuitos de RF, além de misturadores de banda larga de alto desempenho [45]. O modelo de pequenos
sinais, transferindo a resisténcia de saida e capacitancia parasita da fonte de corrente para a juncdo
entre o indutor e o estdgio de transcondutancia, visto na Figura 3.9(b) por Cp € 7.

O indutor ideal para esta aplicacdo, considerando a maxima extensao da largura de banda, € dado
pela expressao [10]:

1 1 2
I~ Ugmell 1/94734) *Cro. (3.11)
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Figura 3.9: Estdgio de Chaveamento do Misturador

3.4 Estagio de Carga

Cargas ativas sdo, a principio, uma 6tima escolha em amplificadores operando em baixa freqiién-
cia, principalmente considerando-se limitagdes de tensdo de alimentacdo, devido a opgao de se di-
mensionar somente uma pequena queda de tensdo entre Dreno e Fonte, e a maximizag¢do do ganho
devido sua caracteristica de alta resisténcia de saida.

Circuitos presentes na cadeia de recep¢do, entretanto, requerem topologias que apresentem o
minimo de ruido possivel, limitando o uso de cargas ativas que, mesmo sendo do tipo PMOS e
apresentando menor ruido flicker comparado com seu similar NMOS, ainda sim estd possui este tipo
de ruido e por estar conectado diretamente a saida de IF, exclui sua utilizacdo neste ponto.

Cargas passivas, por outro lado, por serem basicamente resistores, apresentam apenas ruido tér-
mico, intrinseco a qualquer material. Além disto, apresenta maior linearidade e resposta em freqii€n-
cia mais constante. Ademais, devido a técnica de current bleeding ter sido utilizada, os problemas de
queda de tensao sobre estes elementos ndo serdo criticos, uma vez que apenas uma porcao da corrente
de polarizagdo flui para as cargas, sendo passivel de ser aumentada visando maximizacao do ganho
de conversao.

Desta maneira, o estagio de saida deve ser implementado através de resistores do tipo silicio poli-
cristalino, pois se trata de um material altamente resistivo, ndo necessitando grandes areas para sua
realizacdo, além de ndo estar em contato direto como silicio, notavelmente uma fonte de ruido.

O estagio de entrada em RF (transcondutor) possui baixo valor de ruido flicker, uma vez que o
ruido flicker deste estagio € convertido em freqiiéncias mais altas, da ordem de LO, sendo passivel de
filtragem, ndo aparecendo na banda base [42].

O nicleo do misturador projetado, excluindo a polarizacdo, pode ser vista na Figura 3.10, onde
€ possivel destacar os diferentes estidgios do circuito, como o de transcondutancia, de chaveamento e
de carga.

Finalmente, os passos para o projeto do misturador deste trabalho sera descrito no item 4.2.
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Capitulo 4

Execucao do Projeto do Amplificador e
Misturador

Neste capitulo, o projeto serd executado utilizando a tecnologia Mixed/RF UMC 0,13 m CMOS,
seguindo a seqii€éncia tedrica elaborada e descrita nos capitulos anteriores, para medicao e validacdo
no Capitulo 5.

O primeiro item diz respeito ao projeto do LNA em banda larga, cujo desenvolvimento tedrico
mostrado no item 2.3.2 sera realizado e a idéia de cancelamento de ruido verificada, sempre conside-
rando os compromissos de poténcia, ruido e banda de operacdo, além de discutir e propor melhorias
para o circuito.

Em seguida serd abordado o projeto do Misturador para conversdo direta, cujas andlises e re-
sultados de simulagdo serdo discutidos de modo a se obter os melhores compromissos, baseado no
consumo de poténcia e banda de operacao impostos pelo LNA, como visto no Capitulo 3.

Por fim, uma solucdo para o acoplamento entre o0 LNA desenvolvido e um par de Misturadores
para a conversao em fase (I) e quadratura (Q) serd proposta, oferecendo uma opg¢ao na reutilizagao da
poténcia extra gasta no primeiro bloco e seus resultados de simulagdo apresentados e discutidos.

4.1 Amplificador de Baixo Ruido

Nesta secdo o projeto do LNA em banda larga com cancelamento de ruido proposto serd desen-
volvido. A banda de operagdo serd explorada de modo a oferecer uma opg¢ao desde sinais em VHF (a
partir de 54MHz) at€¢ WLAN (até SGHz) e os compromissos entre as diversas figuras de mérito deste
circuito serdo discutidos.

Tendo por base o desempenho de circuitos similares [23]— [25] de sistemas de comunica¢do sem
fio para banda larga, obteve-se as especificacdes basicas mostradas na Tabela 4.1, cujo ganho maximo
ndo € um requisito, pois normalmente esta figura de mérito deve ser maximizada neste estagio.

Os parametros Si; € S99 sdo relativos as perdas de retorno (return loss) na entrada e saida, res-
pectivamente, e sao considerados suficientes estando abaixo de -10dB. As resisténcias de entrada e
saida diferenciais sdo adequadas para medidas em equipamentos de RF (50€2 + 50(2) diferencial, por
se tratar de um padrdo em circuitos desta categoria. A NF deve ser minimizada, sendo um desafio
dimensionar o circuito mantendo NF abaixo de 2,0dB, enquanto o consumo de poténcia relativamente

36
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baixo.

Tabela 4.1: Especificacdes Basicas do LNA

| Parametro \ Especificacdo
Ganho Maximo (.557) -
Banda de Freqiiéncia (-3dB) 50MHz - 6GHz
NF <2dB
|S11] <-10dB
| Soo | <-10dB
R, 1002
Row 100€2
Poténcia@Vpp <25mW@1,5V
Tecnologia Mixed/RF UMC 0,13um CMOS

O primeiro pardmetro a ser obtido é, a partir da impedancia de entrada 100€2, a transcondutancia
do par de entrada M; e M,, como na Figura 2.12 e pelo desenvolvimento feito no item 2.3.2. Isto é
fundamental para o casamento adequado de impedancia na entrada, requisito natural de um estdgio
de casamento com fontes de sinal extremamente fracas (freqiientemente da ordem de ;' V).

Existem diversas maneiras de se dimensionar transistores, dependendo da caracteristica de inte-
resse. Por exemplo, para ultra-baixa poténcia o melhor ponto de operagdo para um dispositivo ativo
MOSFET seria em sua regido de inversao fraca (Weak Inversion — WI), porém esta regido apresenta
baixa mobilidade dos portadores, ndo sendo muito ttil para circuitos de alta freqii€ncia, os quais
demandariam dispositivos operando em inversao forte (Strong Inversion — SI).

A maneira utilizada para dimensionar os dispositivos ativos neste LNA relaciona os pontos de
operacdo DC, incluindo a transcondutancia e o parametro N F},;,, referente a analise de ruido do
simulador, através de um transistor com comprimento de canal minimo, neste caso de L = 120nm
efetivos, e largura W = 1, 2um, ou seja, W/L = 10, de modo a facilitar o escalamento para obtengdo
da dimens@o final, baseada na transcondutancia desejada.

Para se levantar estes parametros, utilizou-se de um circuito simples com apenas um transistor
em configura¢do fonte comum e um grande e ideal indutor entre dreno e Vpp, como visto na Fi-
gura 4.1(a), para a andlise de ruido ter validade, uma vez que este indutor representa um circuito
aberto para qualquer freqiiéncia diferente de OHz (DC).

Sendo assim, os resultados de simulacdo deste dispositivo apresentados na Figura 4.1(b), deixam
claro um vale de menor N F},;, em torno de 4., ~ 50uA/pum. O ponto de operagdo para os pares
de entrada, entretanto, foi escolhido em uma zona intermedidria entre esta densidade de corrente que
produz menor N F},,;, em 1GHz, e o maximo de transcondutancia (consecutivamente da freqiiéncia
de transicdo, fr), de modo a manter um equilibrio entre consumo de poténcia, N F,;, € maxima
freqiiéncia de operacao.

O ponto de densidade de corrente escolhido foi, desta maneira, /4., ~ 65uA/um. Segundo
a transcondutancia necessdria para os pares de entrada da ordem de g,,; = gm2 = 10m.S (visto
que R;, ~ 1/g.1) implica em transistores 16 vezes maior que este dispositivo simulado, ou seja,
W/L = 160, com consumo de 1,2mA por ramo.
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Figura 4.1: Simulagdo das Caracteristicas DC e de Ruido dos Transistores

Considerando a freqiiéncia maxima de operacdo do LNA, o acoplamento entre o primeiro e se-
gundo estdgios deve ser direto, sem a presenca de capacitores de desacoplamento DC. Isto porque
a capacitancia parasita destes dispositivos para o substrato, e a carga I?p iriam reduzir a freqiiéncia
do pdlo neste nd, limitando a banda do amplificador. Desta maneira, a carga resistiva somente fica
limitada em relacdo a queda de tensdo sobre si, cuja tensdo DC deve ser suficiente para polarizar o
préoximo estagio em My e M.

Eventualmente, a fonte de tensdo Vpp poderia ter sido elevada, melhorando a linearidade do
circuito, visto que o empilhamento de dispositivos garante o circuito dentro de uma margem segura
de operacdo, longe da tensdo de ruptura (breakdown). Neste caso, de modo a manter a poténcia
consumida baixa, o circuito opera em 1,5V.

Assim, fazendo g,,1 = g2 = 10mS e Rp = 60052, de modo a respeitar as considera¢des anterio-
res e, através de (2.29) e (2.28), obtém-se o ganho do primeiro estdgio e a condi¢do de cancelamento
total do ruido dos transistores de entrada como:

Al,total ~ 106_3'600
~ 6. 4.1)
Im3 _ 9.10e73 - 600
gm5
— 12, (4.2)

Através do ganho e da relacdo entre as transcondutancias g¢,,3 € g5 utilizou-se da simulacao de
pequenos sinais associada a simulacdo de ruido onde foi possivel obter uma relacdo entre a contribui-
¢do do par de entrada no ruido total gerado pelo circuito, além da simulagdo da NF em 1GHz. Esta
relacdo pode ser mais bem verificada pelo grafico da Figura 4.2.

Observa-se para a 1azao g3/ gms = 12 a contribui¢éo para o ruido total do par de entrada é menor
que 2% e NF alcanca a marca de 0,6dB. Este € o ponto de minimo ruido para o circuito. Entretanto,
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Figura 4.2: Simulac¢do do Cancelamento Ruido e NF em 1GHz

respeitar esta razao implica M3 com dimensdes extremamente grandes, limitando muito a banda do

amplificador pela capacitancia de entrada, além do aumento proibitivo no consumo de poténcia.

Sendo assim, um valor mais baixo para o fator de cancelamento foi escolhido, ou seja, o ruido
gerado pelo par de entrada ndo vai ser completamente anulado, porém permanecera sob limites acei-
taveis de NF. Esta razdo, respeitando a banda de freqiiéncia e o consumo de poténcia, foi escolhido
como sendo ¢,,3/gms = 4, como marcado no gréfico, cuja contribui¢do do par de entrada no ruido
total é da ordem de 6% e NF abaixo 0,9dB.

Fazendo-se, entdo, ¢,,5 = ¢m1, Obtem-se ¢g,,3 = 4¢g,,1 € correntes da ordem de Ip5 = 1,2mAe
Ips = 4,8mA, para M5 e Mj, respectivamente. A Tabela 4.2 traz um resumo do dispositivos ativos
obtidos neste projeto, onde a largura do dispositivo W € dada por (d x f x w,,,;), onde d é o nimero
de dispositivos, f o numero de dedos (fingers) € w,,,; a largura unitdria.

Tabela 4.2: Dispositivos Ativos do LNA

Dispositivos Tipo L WdXxfXWuni) | gnm Ip
\Y CS NMOS | 120nm | 1x16x 1,2pum | 10mS | 1,2mA
M;j_4 NMOS | 120nm | 4x 16 x 1,2pum | 40mS | 4,8mA
M;_¢ NMOS | 120nm | 1x16x 1,2pm | 10mS | 1,2mA
Myicea PMOS | 300nm | 1x 12 x5,0um - 3,6mA

Os resultados de simulacdo do layout com parasitas ja extraidos, incluindo os PADs e protecao
ESD, esta ultima feita através de um par de diodos reversamente polarizados para GN D e Vpp, com
dimensdes minimas de modo a introduzir poucos parasitas e degradar minimamente o desempenho

do circuito.
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Assumindo as impedancias de entrada e saida, R;, e R,., de 100S2, tensdo de 1,5V, obteve-
se corrente da ordem de 10mA, totalizando 15mW. A Figura 4.3(a) mostra o pardmetro S1; € Sao
referentes ao casamento na entrada e saida, respectivamente. A Figura 4.3(b), por sua vez, mostra o
parametro Sy, referente ao ganho de poté€ncia entre entrada e saida, e a NF do amplificador.
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Figura 4.3: Simulacdo de Pequenos Sinais — Parametros S do LNA

O parametro de maior interesse neste projeto, a NF, pode ser verificado menor que 2.4dB e
mantendo-se por uma grande faixa da banda abaixo de 1.5dB, o que representa um dos melhores
valores jd reportados. E evidente que este valor é somente de simulacio, porém, espera-se que este va-
lor ndo aumente significativamente, mantendo-se adequado para qualquer aplicacdo dentro da banda
proposta, sejam sistemas de comunicacdo mais robustos, como WLAN e Zigbee®, quanto em celu-
lares GSM, 3G e LTE. Os resultados das medidas, visto no item 5.2, devem revelar mais detalhes da
implementagdo, cuja comparagao com outros projetos sera mais justa.

O ganho e a banda do amplificador ficaram dentro do esperado, atingindo SGHz com ganho de
poténcia maximo de 12dB, como identificado através do pardmetro Sy;. Normalmente deseja-se
maximizar ambos e, eventualmente, outra tecnologia, com né menor possa, devido a caracteristica de
a topologia permitir o escalonamento, melhorando o desempenho do circuito.

O casamento apresentado na Figura 4.3(a), tanto na entrada (S1), quanto na saida (Ss2), é consi-
derdvel adequado, pois abaixo de -10dB significa que a parte real das impedancias de fonte e carga
estdo proximas do valor dimensionado no circuito, além das partes imagindrias se anularem ou se-
rem insignificantes. E evidente que a capacitincia de entrada do circuito limita sua banda em alta
freqiiéncia, como é possivel tanto através do ganho de poténcia (S51), quanto propriamente em S,
que cresce vertiginosamente.

Uma maneira de estender a banda do amplificador, uma vez identificado o pélo complexo domi-
nando (neste caso o da entrada), seria a reducdo a capacitincia, através eventualmente da redugdo
do nivel de cancelamento de ruido deste circuito (diretamente relacionado com a capacitancia de en-
trada, como mostrado no item 2.3.2), com a penalidade de maior NF. Outra solucdo seria a utiliza¢ao
de uma tecnologia com né menor, porém com custo de processo mais alto.
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Diversas simulacdes semelhantes podem ser realizadas nos circuitos em alta freqiiéncia projeta-
dos, como a visualizagdo dos parametros acima através da carta de Smith. A Figura 4.4(a) € uma
carta de impedancia, cujo ao centro tem-se a impedancia de referéncia, ou seja, z = 1 (o que acarre-
taria em um casamento de impedancia para maxima transferéncia de poténcia perfeito) e admitancias
positivas no semi-circulo superior e negativas no inferior. Quanto mais préximo do centro, melhor
o casamento de impedancia. Plota-se, também, o limite aceitdvel da relacdo de ondas estacionarias
(VSWR - Woltage Standing Wave Ratio).
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and Constant VSWR Circle Source Stability Circle
—S(2,2)
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(a) Casamento de Entrada S, e Saida Soo (b) Circulos de Ganho, NF e Estabilidade

Figura 4.4: Carta de Smith do LNA

Os circulos de estabilidade mostrados na Figura 4.4(b) indicam, na carta de Smith, quais valores
de impedéncias na entrada e na saida o sistema se mantém completamente estavel. Nao é possivel ob-
servar este circulo de estabilidade na Figura 4.4(b), pois o sistema € estdvel para qualquer impedancia
e freqiiéncia, dentro do limite simulado de S0MHz e SGHz . Esta condi¢do, entretanto, ndo € neces-
sariamente um requisito, uma vez que os circuitos de RF projetados devem operar com impedancia
fixas e dentro de faixas de freqii€ncia determinadas.

E possivel, também, observar os circulos de NF e ganho disponivel, sendo uma pratica comum
dimensionar um circuito levando em consideracdo estas figuras de mérito. Este sistema, entretanto,
possui estes circulos praticamente coincidentes, sendo que o centro da carta (z = 1) obtém-se melhores
valores de NF e ganho, como foi dimensionado.

Ambas as simulacdes foram realizadas através do software ADS da Agilent Technologies e inter-
face com o software da Cadence pelo Dynamic Link, cuja funcionalidade é importar os arquivos de
layout feitos no Virtuoso®com parasitas extraidos e simula-los nos test benches do ambiente da ADS,
que possui maior biblioteca e melhores simuladores para RF.

Verifica-se, desta maneira, o adequado casamento de impedancia na entrada e saida do amplifica-
dor, além de se certificar da estabilidade do sistema para a banda de freqiiéncia, impedancia de carga
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e fonte.

Outro parametro importante de um amplificador € sua linearidade. Existem diversas maneiras de
se quantificar o quanto um sistema € linear, em geral referente a maior poténcia de entrada que ele
€ capaz de tratar sem corrompé-lo. Dentre as figuras de méritos mais comuns, tem-se a compressao
de 1dB (CP — Compression Point), cuja definicdo pode ser vista no Apéndice A.l e resultado de
simulacdo mostrado na Figura 4.5(a). Ela indica o ponto ao qual o ganho de pequenos sinais do
amplificador € reduzido em 1dB, gerando ndo linearidades indesejadas, como harmonicas de ordens
maiores.
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Figura 4.5: Simulacdo de Grandes Sinais para Linearidade do LNA

O quesito linearidade do amplificador projetado esteve um pouco abaixo do esperado, uma vez
que o valor de IP1dB da ordem de -16.1dBm para 1002 (o que representa -13.1dBm em 502, em
relacdo a amplitude do sinal) é ligeiramente menor que o necessario em um sistema de WLAN, por
exemplo, que requer poténcia maxima na entrada da ordem de -10dBm, necessitando um estudo mais
aprofundado em relagdo a topologia, de modo a melhorar sua linearidade. Limita¢des na tensdo
maxima de alimentacdo, entretanto, impdem severas restricdes ao circuito, assim como em qualquer
circuito de baixa tensdo de alimentagc@o e consumo.

Dentre outras figuras de mérito de semelhante relevancia, como o ponto de intercepg¢ao de terceira
ordem (IP3 — Third-Order Intercept Point), foram simulados. Este ponto € relacionado com a inter-
modulacdo ocorrida em um sistema ndo linear, cuja defini¢cdo é dada no Apéndice A.2 e resultado
apresentado na Figura 4.5(b).

O desempenho do amplificador de banda larga € apresentado na Tabela 4.3. As especificacdes
sdo atendidas, a menos da reducdo da banda devido a parasitas. Os resultados apresentados serdo
validados com as medig¢des realizadas no item 5.2, cuja discussao serd prolongada e uma comparagao
mais real com outros projetos serd realizada, entretanto, as simulagdes mostram coeréncia com a
teoria desenvolvida no item 2.3.2.

De modo a aumentar a confianga no circuito fabricado de modo a obter os resultados de medida
mais proximos da simulacdo possivel, certifica-se que o circuito funciona levando em consideracao
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Tabela 4.3: Resumo e Comparativo entre Especificacdes e Resultados de Simulagdao do LNA

] Parametro H Especificacdo \ Resultado de Simulagdo
Ganho Poténcia Maximo (.55;) - 12dB
Banda de Freqiiéncia (-3dB) 50MHz - 6GHz 50MHz - 5GHz

NF <2dB 1,4 -2,4dB

IP1dB@100¢2 - -16,1dBm ( f;=1000MHz)

TIP3 @ 10012 - -6,75dBm (f;=1000MHz & f>=1005MHz)

|S11] <-10dB <-10dB
| Sao <-10dB <-12,5dB

Poténcia@Vpp <20mW@1,5V 15SmW@1,5V
Area - 0,08mm?

as variagdes inerentes ao processo de fabricacgao.

A Figura 4.6 traz o histograma da simulag@o dos parametros S e de linearidade considerando 100
rodadas com variac@o de processo e descasamento entre dispositivos, com distribuicdo gaussiana o
igual a 3.

As simulagdes de processo e descasamento simulado pela ferramenta de Monte Carlo aumentam
as chances de funcionamento do circuito fabricado, ja que o processo fisico também € passivel de tais
variacdes. Para todos os parametro de pequenos sinais mostrados na Figura 4.6, tem-se apenas uma
pequena variacdo, cujo resumo € mostrado na Tabela 4.4.

De maneira similar, para se certificar do funcionamento do circuito levando em consideragdo as
mais diversas condi¢des de funcionamento, como variagdes em temperatura e alimentacao, deve-se
simular o circuito prevendo estas condi¢cdes. Além disto, outra simulagdo envolvendo variagdes na
condi¢do dos dispositivos, chamado de Corners sdo paralelamente executados.

Utilizando simulagdes em limites tipicos de sistemas sem fio, como a variacdo de alimenta¢do em
+10% e temperatura de -20°C e 85°C, além dos Corners, obteve-se o resultado como resumido na
Tabela 4.4, juntamente com os resultados produzidos pelas simula¢cdes de Monte Carlo.

Tabela 4.4: Resumo e Monte Carlo € Corners do LNA

Parametro Especificacdo . Corners Mpnte Carl(?
Min ‘ Max Valor Médio ‘ Desvio Padrao
Ganho@ 1GHz 12dB 10,8dB | 12,95dB 11,82dB 0,325dB
NF@1GHz <2dB 1,09dB | 1,789dB 1,39dB 0,066dB
|S11|@1GHz <-10dB -18dB | -13,3dB -15,41dB 1,0dB
| Soo| @1GHz <-10dB -21,3dB | -14,5dB -17,22dB 2,07dB

As maiores variacdes verificadas através da andlise de Corners podem ser melhoradas com téc-
nicas de compensacdo de temperatura para corrente de referéncia, diminuindo a diferenga entre ma-
ximos e minimos. Nesta dissertacdo, porém, nenhum trabalho a respeito deste tipo de compensagdo
foi feito, pois o objetivo foi verificar outros parametros do projeto, como o desempenho em banda de
operacdo e NF do LNA, utilizando correntes de referéncia externas.

A Figura 4.7(a) e (b) trazem respectivamente o layout e a micrografia do circuito LNA, incluindo
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Figura 4.6: Simula¢cdo de Monte Carlo dos parametros S do LNA

PADs e protecdo ESD, composta simplesmente por diodos inversamente polarizados, conectados
entre Vpp e GND.

E possivel observar sua drea extremamente compacta, onde a maior parte é devido aos capacitores
de desacoplamento para a formacdo do par cruzado.

4.2 Misturador Banda Larga

Nesta se¢@o o projeto do Misturador em banda larga proposto serd desenvolvido, baseado princi-
palmente no consumo da corrente de polarizacio extra utilizada para realizar o cancelamento parcial
do ruido descrito no item 4.1, como serd mostrado mais explicitamente no item 4.3. De modo a man-
ter a coeréncia, a banda de operacao deste Misturador serd feita a mesma do LNA projetado, sendo
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Figura 4.7: Circuito Projetado Final

os compromissos entre as diversas figuras de mérito deste circuito entdo discutidas.

O circuito misturador foi entdo projetado, baseado na especificacdo dada na Tabela 4.5, onde
0 ganho maximo ndo é necessariamente um requisito (desde que mantido um compromisso com a
linearidade). Os outros requisitos respeitam basicamente regras de projeto de circuitos de RF refe-
rentes a protocolos de comunicag¢do com altas taxas de transmissdo de dados e tentando aperfeigoar a
tecnologia.

O parametros S1; € relativo a perda de retorno (return loss) e, em dB, que estando abaixo de -10dB
¢ suficiente para ser considerado um bom casamento. A resisténcia de entrada diferencial € adequada
para o acoplamento com o LNA, uma vez que é da ordem de 10052 + 100f2 e, conectado em paralelo,
com outro misturador tem-se uma resisténcia equivalente de 100€), para maxima transferéncia de
poténcia entre LNA e o par de misturadores.

A NF deve ser minimizada, sendo um desafio dimensionar o misturadores mantendo SSB (Single
Side Band) NF abaixo de 12,0dB, enquanto mantém o consumo de poténcia relativamente baixo [34].

Tabela 4.5: Especificacdes Bésicas do Misturador

| Parimetro | Especificacdo |
Ganho de Conversio -
Banda de Freqiiéncia (-3dB) 50MHz - 6GHz
NF <12dB
| St1 | <-10dB
R, 20052
Poténcia@Vpp 54mW@1,5V
Tecnologia Mixed/RF UMC 0,13m CMOS

Para o projeto do misturador, visto que a tecnologia possui freqiiéncia de transi¢do (f7) 10 vezes
maior que a freqiiéncia de operagdo, foi possivel utilizar o comprimento do canal ndo minimo, pois
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nesta condi¢c@o a resisténcia de saida do dispositivo é melhorada, sendo escolhido o valor de L =
180nm, devido ao compromisso entre freqiiéncia de operagdo (o que implica dispositivo minimo) do
dispositivo e sua qualidade.

Desta maneira, para dimensionar os dispositivos ativos do estdgio de transcondutancia foram obti-
dos os pontos de operacdo DC, incluindo a transcondutancia e o parametro N F,,;, referente a analise
de ruido do simulador. Através de um transistor com comprimento de canal de L = 180nm efeti-
vos, largura W = 1,8um, ou seja, W/L = 10, e utilizando a mesma densidade de corrente obtida
no dimensionamento dos transistores do LNA, Iz, ~ 651A/um, os transistores de entrada foram
dimensionados para a obtencao de transcondutancias da ordem de 10mS.

Para as chaves foram realizados alguns ensaios considerando diferentes larguras de canal e cor-
rentes de polarizacdo. Existe, pela consideracdo feita no item 3.3, um compromisso entre aumentar
a drea das chaves e diminuir o efeito direto de contribui¢do para o ruido flicker e sua redugdo para
evitar o efeito indireto.

Para que grande parte da corrente DC nio circule através das chaves é necessaria a presenca de
uma fonte de corrente que forneca grande parte desta corrente. Ela é realizada através de transistores
PMOS, cuja corrente € ajustada externamente pelo fato da validacdo da idéia, porém sua implemen-
tacdo on-chip deve ser facilmente realizada em uma segunda rodada de fabricacao.

A Tabela 4.6 traz um resumo do dispositivos ativos obtidos neste projeto, onde a largura do dis-
positivo W € dada por (d x f x w,,;;), onde d € o ndmero de dispositivos, f o niimero de dedos (fingers)
€ Wy,,; a largura unitdria.

Tabela 4.6: Dispositivos Ativos do Misturador

Dispositivos Tipo L W (dx X wy) [ Ip
Mo_1 NMOS | 180nm | 1 x12x 1,8um | 10mS | 1,8mA
M,y 5 NMOS | 180nm | 1x 16 x 3,6um | 340uS | 160pA
Myiced PMOS | 180nm | 1x 12 x4,5um - 1,48mA

Com o aumento da area das chaves e grande parte da corrente DC fluindo através das fontes de
corrente PMOS, a tensao de overdrive (tensdo acima da tensdo de threshold — V) sobre as chaves é
reduzida, implicando em um menor tempo de chaveamento da corrente entre os ramos, aumentando
a efici€ncia e, consecutivamente, o ganho de conversdo. Reduzindo a tensao de overdrive e a corrente
através das chaves obtém-se liberdade de na escolha da resisténcia de saida, podendo ser maior,
aumentando novamente o ganho. Neste caso foi escolhido o valor de 1kS2.

O aumento das chaves e a introducdo da fonte de corrente PMOS, entretanto, promovem o au-
mento da capacitancia parasita nos pontos de conexao entre transcondutor e chaves, podendo reduzir
a banda de operagcdo. A utilizacdo de um indutor série para promover o aumento da banda pelo
chamado efeito de series peaking, como verificador no item 3.3.2.

Através da equagdo (3.11) e dos dados de transcondutancia para Ms_5 e obtidos, obtém se para
maxima extensdo da largura de banda, considerando a capacitancia da fonte de corrente My;..q da
ordem de 200fF, extraidos do ponte de opera¢ado, indutancias L da ordem de 3,1nH.

Para este projeto, entretanto, verificou-se através de simulacdo, a necessidade de indutancias de
6,2nH, obtidos através de indutores com 120pm de didmetro externo, 2sm de largura de trilha, 1,8um
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de espacamento entre trilhas e 7,5 voltas construidos utilizando o metal espesso no topo do processo.
Esta diferenca deve-se as diversas capacitancias parasitas conseqiientes de roteamento, além das
capacitancias dos dispositivos que sao dificeis de prever.
Através de uma simulacdo de pequenos sinais periddicos € possivel obter o casamento de impe-
dancia na entrada considerando ja a saida convertida em banda base. O resultado pode ser observado
na Figura 4.8(a), cuja perda de retorno S1; estd consideravelmente melhor do que o necessario.
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Figura 4.8: Simulagdo de Pequenos Sinais — Pardmetros S do Misturador

Pelo misturador se tratar de um sistema varidvel no tempo, hd de se tomar alguns cuidados em
relacdo as medicdes e simulacdes. De modo a validar o casamento de impedancia na entrada de
RF, deve se realizar uma simulac@o de pequenos sinais, porém considerando um sistema peridédico. A
Figura 4.8(a) indica o casamento de impedancia na entrada ja em freqiiéncias na saida em banda base,
porém considerando as entradas em RF, em torno de 2,45GHz. Conforme previamente discutido,
valores de Si; abaixo de -10dB sdo suficientes para ser considerados bons, o qual este misturador
apresentou valores abaixo de -23dB para 20052.

Através da mesma simulagdo, apresentada na Figura 4.8(a), tem-se o ganho de conversao, con-
siderando a intensidade do sinal na saida em banda base e o sinal na entrada em RF. O ganho de
conversdo de 14dB, obtido, ¢ muito bom considerando a poténcia consumida, como serd melhor ava-
liada no item 5.3, através de projetos similares.

A NF obtida em banda base, mostrada na Figura 4.8(b), apresenta valores altos, porém similares
a outros projetos da literatura e atendendo as especificacdes, uma vez que a poténcia consumida é
relativamente baixa, assim como a freqii€ncia de banda base (referéncia em 1MHz) e o fato de ser
implementado em CMOS.

Conforme detalhado no Capitulo 3, a isolagcdo entre das portas do misturador é extremamente
importante. Ela podera representar problemas de off-set em sistemas de conversdo direta, como € o
caso. A Figura 4.9(a) mostra o ganho de conversdo entre o sinal de LO e a saida de IF e entrada de
RF.

Tendo a freqiiéncia de saida IF em torno de 10MHz, obtém-se a isolacdo entre LO da ordem
de -19dB, ou seja, o sinal de LO aparece na saida atenuado de -19dB. Da mesma maneira, sendo a
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freqiiéncia de RF em torno de 1GHz, tem-se a isolag@o entre LO e a entrada de RF de, aproximada-

mente, -33dB. Ambos os valores sdo razodveis para as aplicacOes de sistemas de comunicacdo sem
fio.
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Figura 4.9: Simula¢des de Isolacdo das Portas do Misturador

Assim como no projeto e andlise do LNA, simula¢des de grandes sinais de modo a verificar a
linearidade do misturador foram realizadas. Os resultados da compressao de 1dB (CP — Compression
Point) na entrada, cuja definicao pode ser vista no Apéndice A.1, e o ponto de intercepcao de terceira
ordem (IP3 — Third-Order Intercept Point), visto no Apéndice A.2, podem ser visualizados através da
Figura 4.10(a) e (b), respectivamente.

Estas simulacdes foram feitas sempre em referéncia a 200¢2 de impedancia na entrada utilizando
dois tons de mesma amplitude em f; = 1000 MHz e f5 = 1005 MHz, além de LO em torno de f; o
= 1020 MHz, produzindo freqiiéncias de primeira ordem (fr.o — f2) e (fro — f1) em 15 MHz e 20
MHz, respectivamente, além de produtos de intermodulacéo de terceira ordem (fr.o — (2f2 — f1)) e
(fro — (2f1 — f2)) em 10 MHz e 25 MHz, respectivamente.

Novamente a baixa tensdo de alimentacdo implica em linearidade limitada do misturador, sendo
que o direto acoplamento do LNA na entrada em Porta Comum ainda aumenta a quantidade de tran-
sistores empilhados. Eventualmente uma nova solucdo para o acoplamento poderia ser elaborada,
talvez ndo fazendo uso da corrente extra utilizada pelo LNA e consumida pelos misturadores. Entre-
tanto, esta linearidade de -18,67dB em 200¢2 (-12,67dB em 5052 em relacao a amplitude do sinal) nao
devera se impor como grande agente restritivo nesta etapa do projeto, sendo passivel de re-projeto em
uma segunda versao.

A operacdo em banda larga requer a simulacdo das caracteristicas do misturador nas diversas
faixas de freqiiéncias as quais o circuito deve operar. A Figura 4.11 traz um grafico das figuras de



4.2 Misturador Banda Larga 49

10 T T T T T T T T T 20 T T T . . T .
) —a— 1st Order| f, = 1000 MHz
. IP3 = -5.73dBm
*] | ——1dB/dB | . f,= 1005 MHz
N T f.-= 1020 MHz
0 Lo P 7( ¥
5 20 /./ ///1
. ICP=-1867dBm ~ & '\ - T
-10

s

)
5~

Pout [dBm]
Pout [dBm]

| 40 - /
-15 —a— 1st Order|...
1 > 60 A —— 1dB/dB
-20 p, ) 1 —4A— 3rd Order|
E —3dB/dB
25 e ]
T

- 1 -80
3042 ] /

100 £———

-4 -3 30 25 20 -15 -10 -5 40 35 30 25 20 15 -0 -5
Prf [dBm] Prf [dBm]
(a) Compressdo de 1dB na Entrada (IP1dB) (b) Ponto de Intercepcao de Terceira Ordem (IP3)

Figura 4.10: Simula¢do de Grandes Sinais para Linearidade do Misturador

mérito anteriormente obtidas, desde SOMHz até 7GHz. Todas as simulacdes foram feitas com dois
tons de freqiiéncia separados de 1MHz e convertidos pela multiplicagdo com o LO separado em
20MHz de um dos tons

Observa-se através da Figura 4.11 que o circuito misturador possui ganho relativamente constante
e, devido a presenca de um indutor series peaking, apresenta um aumento no ganho a partir de SGHz.
Este efeito promoverd extensao da banda do RFFE completo, uma vez que o LNA apresenta redugao
do ganho a partir da mesma freqiiéncia, como mostrado na Figura 4.8. E possivel observar também
uma constancia em todos os parametros, como Ganho de Conversdo e NF, além dos parametros de
linearidade IP3 e P1dB na entrada.

O desempenho do misturador de banda larga € apresentado na Tabela 4.7. As especificacdes sdao
atendidas e os resultados apresentados serdo validados com as medi¢des realizadas no item 5.3, cuja
discussao sera prolongada e uma comparagdo mais real com outros projetos sera realizada, entretanto,
as simulagdes mostram coeréncia com a teoria desenvolvida no Capitulo 3.

Tabela 4.7: Resumo e Comparativo entre Especificacdes e Resultados de Simulagdao do Misturador

’ Parametro H Especificacdo \ Resultado de Simulacdo ‘
Ganho de Conversao - 14,1dB
Banda de Freqiiéncia (-3dB) || SOMHz - 6GHz 50MHz - 6,5GHz
NF@1MHz <12dB 12dB
IP1dB @200¢2 - -18,67dBm (f;=1000MHz & f;,0=1010MHz)

TIP3 @20052 - -5,73dBm (f;=1000MHz & f>=1005MHz)

|Sll‘ <-10dB <-23dB
Poténcia@V pp 54mW@1,5V 54mW@1,5V

Area - 0,06mm?

Assim como no LNA, para se certificar em relacdo a fabricacdo, envolvendo as diversas varia¢des
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Figura 4.11: Simulacdo de Grandes Sinais para Linearidade do Misturador em Banda Larga

de processo, de modo aumentar a probabilidade de correto funcionamento em Silicio do projeto,
realiza-se uma simula¢do de Monte Carlo, cuja fungio € testar o circuito sob circunstancias inerentes
a fabricacdo de circuitos integrados impondo variagdes estatisticas na tensdo Vppy e espessura do
dielétrico da porta.

O histograma de 100 simulagdes com variacdo de processo e descasamento entre dispositivos,
com distribuicdo gaussiana novamente com o igual a 3, dos parametros de pequenos sinais pode ser
visto na Figura 4.12 abaixo.

As simulagdes de Monte Carlo obtidas para o misturador foram relativamente boas, apresentando
alguma variacdo em relacao ao ganho de conversao, principalmente devido ao ponto de polarizacao
critico imposto pelo circuito de current bleeding, com visto no item 3.3.1. Uma simples implemen-
tacdo utilizando circuitos de realimentagdo de modo comum (CMFB — Common-Mode FeedBack)
seria facilmente implementado, garantindo sempre a corrente DC constante através das chaves, ndo
permitindo grande variagdo como a apresentada.

Assim como no LNA, foram realizadas simulacdes envolvendo em Corners considerando a vari-
acdo da alimentacdo de £10% e temperatura de -20°C e 85°C. Os resultados das variacdes de Monte
Carlo e Corners estdo resumidos na Tabela 4.8, cujos valores médioo e variancias validam a fabrica-
¢do com certa margem de seguranca.

Tabela 4.8: Resumo e Monte Carlo e Corners do Misturador

Parametro Especificacdo . Corners Mpnte Carl(?
Min ‘ Max | Valor Médio ‘ Desvio Padrao
Ganho@ 1MHz - 11,5dB | 16,04dB 13,95dB 0,83dB
NF@1MHz <12dB 11,3dB | 12,95dB 11,68dB 0,285dB

Novamente, ouve grande variagdo no ganho do circuito quando simulado o circuito em Corners,
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Figura 4.12: Simulacdo de Monte Carlo dos parametros S do Misturador

uma vez que o mesmo problema ocorre com a corrente através das chaves. A mesma solugao, atra-
vés de um circuito de CMFB, deve ser suficiente para garantir o funcionamento mais robusto do
misturador.

Assim como na verificacdo do LNA, mostrado na Tabela 4.4, boa parte da variagdo de Corners
pode ser evitada através de técnicas de circuito, porém neste caso somente o desempenho do Mis-
turador em relagdo a banda, ganho e NF foram verificados, ficando para uma segunda rodada seu
melhoramento e otimizacao.

A Figura 4.13(a) e (b) trazem respectivamente o layout e a micrografia do circuito Misturador,
incluindo PADs e protecdo ESD, composta simplesmente por diodos inversamente polarizados, co-
nectados entre Vpp e GND. Neste caso, os indutores em série com as chaves foram os grandes
responsaveis pela drea do circuito. Uma tecnologia com né menor, eventualmente, poderia sanar este
problema.

4.3 Acoplamento entre Amplificador e Misturador

Neste item serd realizada o acoplamento entre o amplificador de baixo ruido proposto no item 2.3.2
e implementado no item 4.1 com dois misturadores de baixo ruido revisado no Capitulo 3 e imple-
mentado no item 4.2 de maneira a formar uma cadeia de recepcao em radio freqiiéncia (RFFE — Radio
Frequency Front-End, tipica de um transceptor para comunica¢do sem fio, como visto na Figura 4.14.

A implementacdo do RFFE a nivel de esquemaético pode ser observada na Figura 5.10, cujo aco-
plamento entre LNA e Misturadores € feito diretamente, sem a utilizacao de capacitores de desaco-
plamento, garantindo a reutiliza¢io da corrente de polarizacdo do LNA nos Misturadores.

Primeiramente, tendo sido definida a impedancia diferencial de saida do LNA da ordem de 100¢2
como visto no item 4.1, foram projetados dois misturadores idénticos com impedancia de entrada
diferencial de 200¢2, que quando associados em paralelo forneceriam impedancia diferencial de 100f2,
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(a) Layout do Misturador (b) Micrografia do Misturador

Figura 4.13: Circuito do Misturador

tendo a parte real idéntica ao LNA. Isto proporciona a méxima transferéncia de poténcia entre LNA
e misturadores, promovendo a integridade do sinal pela manutenciao de um baixo nivel de ruido.

A corrente extra utilizada para o cancelamento parcial do ruido no estagio amplificador € sufi-
ciente para polarizar completamente ambos os misturadores — de fato, esta foi uma condicao inicial
para o projeto destes ultimos —, reutilizando toda a corrente consumida pelo primeiro estagio. Isto é
muito importante para sistemas embarcados que possuem como requisito basico o baixo consumo de
poténcia, além de contribuir para a reducdo do desperdicio de energia.

O casamento de impedancia na entrada de RF, uma vez que a entrada do LNA ndo deve ser
muito afetada pelo acoplamento de misturadores em sua saida, é esperada como sendo semelhante a
obtida na Figura 4.3(a). O resultado da simulacdo de toda a cadeira pode ser visualizado através da

Misturadores

Mixer_bias l_ ® Qout

RFin LNA > <— Lo

/ LNA_bleed

T__<>_<>— jout

Figura 4.14: Cadeia de Recep¢ao Implementada
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Figura 4.15: Esquematico Completo do RFFE

Figura 4.16(a).

Segundo desenvolvido no item 2.1.1, verifica-se que a maior influéncia sobre o NF é dado pelo
primeiro bloco, neste caso o LNA. Sendo assim, considerando o resultado de simulag@o para o ganho
e NF do LNA visto na Tabela 4.3, aplicando (2.9), onde o F,.q, ¢ referente somente ao misturador
em I1MHz, tem-se:

(Fresto - 1)
Frece or — F -
pt LNA GLNA
(15,84 — 1)
= 1,38+ —————=
G W
_ 510, (4.3)

Utilizando a transformacdo de NF em F, como em (2.7) e da mesma maneira convertendo os
ganhos de poténcia de dB em W/W, considerando a divisdo da poténcia entregue pelo LNA por
2 (devido a presenca de 2 misturadores), totalizando 6dB para cada misturador, ou 3,98 W/W. O
resultado de NF para cada lado do RFFE (Fase e Quadratura), de (4.3), em dB, foi calculado como
sendo da ordem de NF = 7,08dB em 1MHz, como pode ser verificado pela Figura 4.16(b), que também
traz a simulacdo do NF agora em toda a banda base de interesse.

Para finalizar a andlise de linearidade dos circuitos projetados nesta dissertacdo, ¢ fundamental
considerar os efeitos da saturagdo em sistemas cascateados, cujo desempenho em relacao a linearidade
de um bloco deve ser considerado tomando o ganho do estdgio que o precede em consideragdo, uma
vez que a entrada o segundo bloco € a saida do primeiro.

Ademais, a isolac@o entre das portas da cadeia de recepg¢ao, assim como no misturador, é extrema-
mente importante na caracterizacao de seu desempenho. Ela podera representar problemas de off-set
em sistemas de conversao direta, como € o caso. A Figura 4.17 mostra o ganho de conversdo entre o
sinal de LO e a saida de IF e entrada de RF.
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Figura 4.16: Simulacdo de Pequenos Sinais — Parametros S do RFFE

Tendo a freqiiéncia de saida IF em torno de 10MHz, obtém-se a isolacdo entre LO da ordem
de -10dB, ou seja, o sinal de LO aparece na saida atenuado de -10dB. Da mesma maneira, sendo
a freqiiéncia de RF em torno de 1GHz, tem-se a isolacdo entre LO e a entrada de RF de, aproxi-
madamente, -35dB. Novamente, ambos os valores sdo razodveis para as aplicagdes de sistemas de
comunicacdo sem fio, porém a isolacdo para a saida em banda base, IF, poderia ser melhorada através
da utilizacao de um filtro passa-baixa.

Analogamente ao efeito da NF em sistemas cascateados, determinado principalmente pelo pri-
meiro bloco da cadeia, a linearidade € mais relevante ao dltimo bloco, que sofre com mais altos niveis
de poténcia em sua entrada, uma vez que o sinal foi amplificado por seus antecessores, como Vvito
no Apéndice A.2. Observa-se, assim, na Figura 4.18(a) e (b) respectivamente IP1dB e IIP3, cujo
desempenho € menor que cada bloco separado.

Estas simulagdes foram feitas sempre em referéncia a 100€) de impedancia na entrada do LNA,
utilizando dois tons de mesma amplitude em f; = 1000 MHz e f; = 1005 MHz, além de LO em torno
de fro = 1020 MHz, produzindo freqiiéncias de primeira ordem (.o — f2) € (fro — f1) em 15 MHz e
20 MHz, respectivamente, além de produtos de intermodulagdo de terceira ordem (fro — (2f2 — f1))
e (fro — (2f1 — f2)) em 10 MHz e 25 MHz, respectivamente

A operacdo em banda larga requer a simulag@o das caracteristicas do RFFE nas diversas faixas
de freqii€ncias as quais o circuito deve operar. A Figura 4.19 traz um grafico das figuras de mérito
anteriormente obtidas, desde SOMHz até 7GHz, a menos da varidvel IP1dB, que foi aqui substituida
pelo Ponto de Intermodulacdo de Segunda Ordem (IP2), uma vez que distor¢des nesta freqiiéncia
tendem a corromper o sinal em banda base, para qualquer freqiiéncia do espectro [34].

Todas as simulagcdes foram feitas com dois tons de freqiiéncia separados de 1MHz e convertidos
pela multiplicagdo com o LO separado em 20MHz de um dos tons.

Observa-se através da Figura 4.11 que o circuito misturador possui ganho relativamente constante
e, devido a presenca de um indutor series peaking nos misturadores, apresenta uma compensagao na
reducdo de ganho apresentada pelo LNA, estendendo a banda para préximo de 6,5GHz.

A linearidade poder ser melhorada empregando alguma das técnicas de linearizacdo conhecida,
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Figura 4.17: Simula¢des de Isolacdo das Portas da Cadeia de Recepgao

principalmente nos misturadores, uma vez que isto implicaria mais altos NF, ndo aplicdveis a LNAs.
A Tabela 4.9 resume o desempenho da cadeia de recep¢do, incluindo um WBLNA e um par de
misturadores (fase e quadratura).

Tabela 4.9: Resumo e Comparativo entre Especificacdes e Resultados de Simulacdo do RFFE

Parametro H Especificacdo \ Resultado de Simulagao
Ganho de Conversao - 26,5dB
Banda de Freqiiéncia (-3dB) || S0OMHz - 6GHz 50MHz - 6,5GHz
NF@1MHz <8dB 7,1dB
IP1dB@100¢2 - -29,23dBm (f;=1000MHz & f7,0=1010MHz)
TIP3 @ 10052 - -16,15dBm (f;=1000MHz & f>=1005MHz)
|511| <-10dB <-23dB
Poténcia@Vpp 25mW@1,5V 1ISmW@1,5V
Area - 0,45mm?

O histograma de 100 simula¢des com variagdo de processo e descasamento entre dispositivos,
com distribui¢do gaussiana com o igual a 3, dos parametros de pequenos sinais pode ser visto na
Figura 4.20 abaixo.

Assim como nos blocos antecessores, foram realizadas simulacdes envolvendo em Corners, no-
vamente considerando a varia¢do da alimentacdo de +10% e temperatura de -20°C e 85°C. Os resul-
tados das variagdes de Monte Carlo e Corners estdo resumidos na Tabela 4.10, cujo valor médio e
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Figura 4.18: Simula¢@o de Grandes Sinais para Linearidade do RFFE

variancias validam a fabricagdo com certa margem de seguranca.

Tabela 4.10: Resumo € Monte Carlo € Corners do RFFE

-15

(b) Ponto de Intercepcao de Terceira Ordem (IP3)

Parametro Especificacdo -Corners Mpnte Carl(?
Min | Max | Valor Médio | Desvio Padriio
Ganho @ 1MHz - 23,14dB | 27,7dB 25,1dB 1,1dB
NF @ 1MHz <8dB 6,61dB | 8,44dB 7,21dB 0,6dB

Novamente, como visto na Tabela 4.4 e na Tabela 4.8, boa parte da variacdo de Corners pode ser

evitada através de técnicas de circuito, porém nesta dissertacdo somente o desempenho de cada bloco
e o acoplamento entre LNA e Misturadores estd sendo analisado, tanto em relacdo a banda, ganho e

NF, restando para uma segunda rodada seu melhoramento e otimizagao.

A Figura 4.21(a) e (b) trazem respectivamente o layout e a micrografia da cadeia de recepcao
completa RFFE, incluindo PADs e protecdo ESD, composta simplesmente por diodos inversamente

polarizados, conectados entre Vpp e GND.
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Capitulo 5

Resultados de Caracterizacao

Neste Capitulo serdo realizadas as caracterizacdes elétricas dos circuitos integrados projetados
neste trabalho, relatando os procedimentos praticos, os equipamentos e ambientes aos quais foram
feitas as medidas. Normalmente, a caracteriza¢ao dos circuitos integrados deve ser feita através da
simulacao do encapsulamento ao qual o chip € montado, além do projeto, simulagdo e caracterizacdo
das placas de circuito impresso (PCB — Printed Circuit Board), uma vez que, desta maneira, € possivel
obter somente a resposta em freqiiéncia do circuito de interesse.

O projeto de PCB &, por si proprio, alvo de inimeros estudos visando sua utilizagdo em circuitos
de altas freqiiéncias, uma vez que € de fundamental necessidade a minimizac¢do dos efeitos de perdas
e parasitas, favorecendo boas plataformas para integracdo do circuito integrado (CI) com o produto
final, em um caso comercial. Esta etapa ndo foi realizada neste trabalho, sendo alvo de pesquisa para
futuros trabalhos.

O substrato utilizado para a fabricacio da placa de circuito impresso € especifico para RF, sob
c6digo RO4350B da empresa Rogers Corporation [46]. Ele apresenta baixa tangente de perda (6 ~
0.003) e constante dielétrica suficientemente constante dentro da banda de interesse.

As caracterizacdes elétricas foram possiveis através dos equipamentos Agilent®, como fonte de
alimentacdo E3630A, analisadores de rede ENA 5061B, analisadores de sinal MXA-9020A-513,
gerador de sinal N5182A-506 e osciloscépio DSA 90604 Infiniium.

5.1 Simulacao da placa

A caracterizagdo de circuitos integrados de alta freqiiéncia é extremamente critico, uma vez que
componentes parasitas presentes no encapsulamento e interconexdes podem degradar consideravel-
mente o desempenho do circuito medido. De modo a tentar minimizar efeitos externos, muitas vezes
as medidas de sinais em RF sdo realizadas diretamente no wafer, através de estacOes de medidas, po-
rém os circuitos projetados nesta dissertacdo necessitaram de componentes de polariza¢do externos,
inviabilizando esta montagem.

Sendo assim, os circuitos desenvolvidos foram encapsulados em substratos ceramicos, proprios
para altas freqii€ncias, para montagem de superficie, denominado CSOIC20 [47], com vinte termi-
nais. De modo a facilitar qualquer acesso ao circuito, este encapsulamento foi tapado com fita, sendo
passivel de retirada para eventuais intervengdes. Um extensivo estudo sobre a simulagdo de encapsu-

59
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lamentos através do Método dos Elementos Finitos (FEM — Finite Element Method) 3D, utilizando
software lideres de mercado, como o HFSS, da ANSYS, porém dificuldades acerca da obten¢do das
caracteristicas dos materiais envolvidos inviabilizaram sua conclusao.

Para as conexdes dos sinais de alta freqii€ncia, linhas de transmissdo com impedancia caracteris-
tica da mesma ordem das fontes deste sinal, como antenas, cabos e os proprios circuitos foram im-
plementadas, através de simulagdes eletromagnéticas pelo Método dos Momentos (MOM — Method
of Moments) em 2,5D, através do software ADS/Momentum da Agilent Technologies®.

Todas estas simulagdes visam maximizar a transferéncia de poténcia entre fonte e circuito, manter
a banda de funcionamento do circuito a mais extensa possivel, obtendo assim a melhor resposta que
o circuito pode oferecer, sem influéncia de componentes externos.

5.1.1 Linha de Transmissao Microstrip

Linhas de transmissdo sdo assim chamadas devido ao fato de divergirem da andlise de teoria
de circuitos, onde basicamente a dltima assume as dimensdes fisicas da rede muito menores que o
comprimento elétrico da onda e a primeira por considerar fragdes (ou mesmo multiplos) deste com-
primento elétrico. Isto se deve ao fato de freqiiéncias mais altas apresentarem comprimento elétrico
da onda menores, aproximando-se ou sendo até menores que as dimensdes fisicas dos circuitos [48].

Linhas de transmiss@o podem ser entdo descritas por uma rede de circuitos com parametros distri-
buidos, onde correntes e tensdes podem variar em fase e magnitude. Nao € o objetivo desta dissertacao
entrar em detalhes acerca deste tipo de elemento, apenas utilizar das expressdes como primeiro passo
para simula¢des e otimizacOes, porém o entendimento das caracteristicas indutivas e/ou capacitivas
de descontinuidades € fundamental para seu mais rdpido e produtivo dimensionamento.

Existem diversos tipo de linhas de transmissdo [48], porém devido sua simplicidade e qualidade,
a linha planar do tipo Microstrip, mostrado na Figura 5.1, ser4 utilizado.

L —

&

Figura 5.1: Linha de Transmissdo Microstrip

A 1mpedancia caracteristica do tipo de linha mostrado € dado por [48]:

;o Je In (37 + 1) for W/d<1 -
0 — 1207 for W/le ( )

Ve [W/d+1,393+0,667 In(W/d+1,444)]

onde a espessura do dielétrico d, W a largura da linha e €. a permissividade relativa efetiva do
dielétrico, dado por:

e +1 € —1 1

+ .
2 2 1+ 124/W

Entretanto, para uma dada impedancia caracteristica e constante dielétrica relativa e,, tem-se a
reazdo WW/d da ordem de [48]:

(5.2)

€ —
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8eA
for W/d <2
— )
Wi { 2[B—1-m(2B - 1)+ %2In(B—1)+0,39— %]  for W/d> 2. (5-3)

™

onde

Zo e, +1 € —1 0,11
A= — 0,23
60 2 —i—e,,Jrl(7 * er>

377
270\/€

5.2 Amplificador de Baixo Ruido

De modo a reduzir os impactos do acoplamento entre o circuito integrado e o substrado auxi-
liar para as medidas, foi realizada a co-simulacdo do primeiro, através do software Cadence Design
System®e com base nos modelos fornecidos pela foundry UMC 0,13m referentes a tecnologia de
Mixed/RF CMOS, com o segundo, através do software ADS Momentum, da Agilent Technologies®.
Esta inteface € denominada Dynamic Link.

VDD

Voo GND |[1]

ibleed ne |[2]
[18] | nc ne [ [3]
Lo
c [17] | GND GND |[4] c.
@—H [16] [5] {
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[12] | irer ne [ [9]
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Ry
Encapsulamento
L G [] G L S0IC20
Vop

Figura 5.2: Esquematico do Circuio LNA

A Figura 5.3(a) mostra um desenho do PCB, cujo esquematico pode ser visto na Figura 5.2. Na
Figura 5.3(b), uma foto deste mesmo circuito pode ser vista, agora montado com os componentes
reais. Os valores dos componentes externos utilizados e da placa estdo resumidos na Tabela 5.1.

A tendéncia no projeto de circuitos integrados atualmente, com a reducdo da tensdo de alimen-
tacdo, € dar prioridade para topologias diferenciais, permitindo maior excursdo do sinal no par de
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Figura 5.3: PCB Utilizado para Caracterizacdo do LNA

entrada e saida. Sendo assim, o circuito amplificador foi projetado, como visto no item 4.1, com
ambas entrada e saida diferenciais.

Tabela 5.1: Resumo das caracteristicas do PCB para LNA

Componente Caracteristica Observagao
Indutores Choke (L;_53) 1,3uH Coilcraft®Choke 4310LC
Capacitores Desacop. (C;_4) 100nF Murata LLL185R
Capacitores Filtro (C5_g) 10uF Murata GRM31
Resistores Polarizagdo (Ry_5) 2kS2 e 2,1kQ2
Dimensdes Linha de 50€2 W =1,62mm d=0,762mm
Caracteristicas PCB 42mm x 45 mm | Rogers®RO4350B (¢, = 3,60)

Devido sua caracteristica de banda larga, entretanto, nenhuma solugo tnica seria capaz de cobrir
a banda do amplificador, requerendo um analisador de redes de 4 portas. Assim, com estas duas
limitacdes, a caracteriza¢do dos parametros S teve que ser realizada através de uma técnica que com-
bina as medidas, duas a duas, das repostas de cada porta [49]. Esta técnica combina as reflexdes e
transmissoes entre as entradas do analisador de redes, sendo processadas posteriormente através do
software ADS.

Os resultados de caracterizacdo do circuito LNA, referentes ao casamento de impendancia na
entrada e saida, representados pelo paramtro Si; e Sa, pode ser visto na Figura 5.4, onde uma com-
paracdo entre simulacio e medida € também realizada.

Os paramtros de perdas de retorno, inversamente proporcionais ao casamento do circuito na en-
trada e saida, ficaram abaixo da expectativa para altas freqiiéncias devido ao uso de um encapsula-
mento ndo préprio para esta aplicacdo, uma vez que apresenta longos terminais e uma cavidade interna
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Figura 5.4: Medidas dos Parametros de Perda de Retorno do LNA

muito maior que o die, incorporando uma grande indutancia no caminho do sinal, comprometendo a
banda do amplificador.
A Figura 5.5 é referente aos parametros S de transmissdo entre as portas, onde o ganho de poténcia

¢ representado por Sy e a fuga entre saida e entrada por S;2. Novamente, uma comparagio entre os
resultados de simulagcdo e medida € realizada.
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Figura 5.5: Medidas dos Parametros de Transmissdao do LNA

O circuito apresentou diferenca de cerca de 0,5dB no parametro de ganho (.551), devido as perdas
de inserc¢do dos indutores, da ordem de 0.3dB para toda a banda, além dos capacitores de desaco-
plamento tanto nas entradas, quanto nas saida. A maxima freqii€ncia, entretanto, é devido também a
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utilizacdo de um encapsulamento (SOIC), como discutido nos resultados de perda de retorno, além
da caracteristica dos indutores Choke utilizados, que possuem freqiiéncia de ressonancia da ordem de
235 MHz, comportando-se como um capacitor acima desta freqiiéncia e comprometendo o casamento
de impedancia na entrada.

Nao foi possivel, até o presente momento, realizar as medidas de NF e linearidade do LNA,
devido as mesmas limitacOes até aqui apresentadas. Outras solucdes de acoplamento do circuito,
utilizando substratos de alumina e montagem do die diretamente na placa (eliminando o problemético
encapsulamento) estdo sendo estudadas e realizadas, mesmo que para a caracterizacdo em banda
estreita, através de baluns passivos, de modo a se obter a maior parte dos parametros de interesse.

Infelizmente o circuito ndo pode ser caracterizado, até o momento, em relacdo a NF, um dos pa-
rametro mais importantes deste tipo de bloco. Considerando as diversas limitagdes no montagem
e obtencdo dos resultados da matriz de parametros S, entretanto, € possivel observar a resposta sa-
tisfatéria do circuito em comparagdo aos resultados de simulacdo. Espera-se, desta maneira, obter
resultados relativamente préximos ao simulado.

A Tabela 5.2 traz uma comparagao entre os resultados de simulacdo e medidas do LNA, além da
comparacao entre projetos similares.

Tabela 5.2: Resumo e Comparativo entre Medidas LNA e Projetos Similares

’ Parametro \ Simulacao | Medidas \ [23] \ [24] \ [25] ‘
Ganho (dB) 12 11,5 13,7 18-20 | 13-15.6
Banda -3dB (GHz) 0,05-5 0,05-3 | 0,002-1,6 | 0,05-10 | 0,2-5,2
|S11](dB) <-10 <-8 <-8 <-10 <-10
| S22|(dB) <-12 <-10 - - -
IP1dB (max)(dBm) -16,1 ? -9 - -
I1P3 (max)(dBm) -6,75 ? 0 -7 0
IIP2 (max)(dBm) - ? 12 19,5 20
NF (dB) 1,4-2,4 ? 2-24 29-59 | <35
Poténcia (mW) 15 15 35 22 21
Area (mm?) 0,08 0,08 0,075 0,02 0,009
Tecnologia CMOS | 0,13ym | 0,13pm | 0,25um | 65nm | 65nm

Em geral, o circuito comportou-se de maneira adequada ao visto na simulagdo, salvo diferencas
nas medidas, cujas origens foram discutidas e uma diretiva foi tomada para se tentar eliminar estes
parasitas, tentando extrair somente a resposta do circuito integrado. Projetos de RF sdo criticos no que
diz respeito a materiais de suporte para a caracterizagdo, como foi o caso dos problemas apresentados
nesta secao.

Um dos pontos positivos no projeto do LNA foi o projeto com a previsdo do maior nimero de
parasitas e problemas que poderiam acometer o funcionamento do circuito, entretanto, simulacdes
complicadas de encapsulamento e a escolha equivocada do tipo utilizado resultaram na redu¢do da
banda do dispositivo, uma vez que o encapsulamento SOIC oferece longos caminhos para o sinal,
incorporando indutancias em série, o que evidentemente deteriora o sinal em alta freqiiéncia. Isto
deve ser minimizado com uma nova montagem, sem o encapsulamento, reduzindo indutincias e
capacitancias parasitas.
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Contudo, € possivel destacar o desempenho do circuito em relacdo a poténcia consumida, uma vez
que apresentou 0 menor consumo, independente da tecnologia utilizada (uma tecnologia de 0,25um
e duas de 65nm), e melhor desempenho em relagdo a banda, quando comparado com a freqii€éncia de
corte de cada tecnologia. A NF é outro parametro de destaque, pois tem-se valores comparativamente
menores aos demais projetos, além de estarem em niveis compativeis com qualquer protocolo de
comunicacdo sem fio comercial.

Estes dois parametros de desempenhos ainda serdo mais atrativos com a realiza¢do a acoplamento
dos Misturadores, como serd mostrado no item 5.3. Mantendo a mesma poténcia, serd obtido um
sistema com o sinal ja convertido em banda base, com acrescimo de ganho e extensdo da banda de
operacao.

5.3 Misturador Banda Larga

O mesmo procedimento de co-simulagdo feito para o LNA foi realizado para o misturador, porém
sua funcionalidade devera ser verificada em banda estreita, devido as restricdes impostas pelas entra-
das diferenciais. Sendo assim, para as entradas de RF e LO foram utilizados baluns — conversores
de sinal balanceados (Balanced) em desbalanceados (Unbalanced) — do fabricante Johanson Techno-
logy®sintonizados em 2.4GHz; para as saidas (IF), em baixa freqii€ncia, o sinal deverd ser tratado
por um Osciloscopio.

Devido a utilizacdo de baluns nas entradas de RF e LO, espera-se obter medidas em banda estreita,
visto que este tipo de componente passivo opera apenas em uma pequena banda de freqiiéncia. Desta
maneira, verifica-se a funcionalidade do misturador de um modo geral, inferindo sua correspondéncia
para o restante da banda projetada. Evidentemente isto € apenas uma solu¢@o encontrada para a dificil
caracterizacdo deste bloco com equipamentos limitados.

A Figura 5.7(a) traz um desenho do PCB com a montagem proposta, cujo esquematico € mostrado
na Figura 5.6. Na Figura 5.7(b), uma foto deste mesmo circuito, agora montado com os componentes
reais, pode ser vista, cujos componentes externos e da placa sao resumidos na Tabela 5.3.

Tabela 5.3: Resumo das caracteristicas do PCB para Misturador

Componente Caracteristica Observagado
Indutores Choke (L1_5) 1,3puH Coilcraft®Choke 4310LC
Capacitores Desacop. (Ci_4) 100nF Murata LLL185R
Capacitores Filtro (C5_9) 10uF Murata GRM31
Resistores Polarizagao (Ry_4) || 34012, 1,5k(2, 3k e 5k{2
Balun 2,4 — 2,5GHz (B1_») 50/200¢2 Johanson 2450BL15B200
Dimensoes Linha de 502 W =1,62mm d =0,762mm
Dimensodes Linha de 10052 W =0,38mm d=0,762mm
Caracteristicas PCB 42 5mm x 45,5mm Rogers®RO4350B (¢, = 3,66)

A caracteriza¢do do Misturador através do circuito mostrado na Figura 5.7 foi obtida em banda
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