FEEC

Faculdade de Engenharia
Elétrica e de Computagfio

DOUTORADO

PROJETO DE MISTURADOR COM TOPOLOGIA CELULA DE

GILBERT UTILIZANDO PHEMT

Tese apresentada ao  Departamento de
Semicondutores, Instrumentos e Fotonica da
Faculdade de Engenharia Elétrica e de
Computagdo da UNICAMP como parte dos
requisitos exigidos para a obtencdo do titulo de
Doutor em Engenharia Elétrica.

AUTOR: Everson Martins

ORIENTADOR: Prof. Dr. Jacobus Willibrordus Swart

COMISSAO JULGADORA

Prof®. Dra. Denise Consonni (PSI/EPUSP)

Prof. Dr. Murilo Aratjo Romero (SEL/EESC/USP)
Prof. Dr. Galdenoro Botura Jinior (DEE/FEG/UNESP)
Prof. Dr. Pierre Kaufmann (CRAAE/IPM — CCS/UNICAMP)
Prof. Dr. Rui Fragassi Souza (DMO/FEEC/UNICAMP)

Campinas — SP - Brasil

Outubro de 2002



FICHA CATALOGRAFICA ELABORADA PELA

BIBLIOTECA DA AREA DE ENGENHARIA - BAE - UNICAMP

V662a

Martins, Everson

Projeto de misturador com topologia célula de Gilbert
utilizando pHEMT / Everson Martins. --Campinas, SP:
[s.n.], 2002.

Orientador: Jacobus Willibrordus Swart.

Tese (doutorado) - Universidade Estadual de
Campinas, Faculdade de Engenharia Elétrica e de
Computagdo.

1. Misturadores na faixa de microondas. 2.
Transistores. 1. Swart, Jacobus Willibrordus. II.
Universidade Estadual de Campinas. Faculdade de
Engenharia Elétrica e de Computagdo. III. Titulo.




Resumo

Este trabalho demonstra a viabilidade do uso da tecnologia PHEMT em misturadores
com topologia Célula de Gilbert. A andlise ¢ feita através da simulacdo, implementacdo e
medi¢do do circuito integrado de microondas monolitico de um misturador conversor para baixo.
A topologia do circuito utilizada na integragdo ¢ uma implementacao da topologia Micromixer
(variante da topologia classica) e proposta pela primeira vez em tecnologia pHEMT. O circuito ¢
caracterizado na freqiiéncia 1,9 GHz para RF, 2,0 GHz para OL e 100 MHz para FI, mostrando
ganho de conversdo de tensdo de 14,8 dB. As principais vantagens apresentadas pelo circuito
foram: entrada de RF desbalanceada, bom desempenho de ruido (NFssg=14,4 dB), IIP3

relativamente alto (1,5 dBm) e baixo consumo de poténcia (17 mW para o bloco misturador).

Abstract

This work demonstrates the feasibility of the use of PHEMT technology in the Gilbert
Cell mixer topology operating as a down-converter. The analysis is made through simulation,
implementation and measurement of an MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuits).
The circuit topology used was a Micromixer (variant of classical topology) and this is the first
time this topology is investigated with pHEMT technology. The circuit is characterized at 1.9
GHz, for RF, 2.0 GHz, for LO and 100 MHz, for IF, presenting voltage conversion gain of 14.8
dB. The main advantages presented by the circuit have been: unbalanced RF input port, good
noise performance (NFssp=14.4 dB), high IIP3 (1.5 dBm) and low power (17 mW for the mixer
block).
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* Muito aprendizado sem aplicacio pratica é como um homem
pobre contando os tesouros de outra pessoa,
sem ter meio centavo para si.”

Avatamasaka Sutra
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Capitulo 1

Introducao

A comunicacao através de sinais de radio freqiiéncia (RF) estd integrando cada vez mais
o cotidiano de nossas vidas: telefonia celular mével, telefone sem fio, rede de computadores sem
fio, etc. A principal causa desta difusdo ¢ a grande flexibilidade que se confere aos sistemas de
comunicagdes por ndo ser necessario utilizar conexdes fisicas (Ex. cabo coaxial, cabo 6ptico,
etc.).

O bloco que permite um sistema trabalhar com sinais de RF ¢ denominado de transceptor
de RF (RF Front End). Este bloco ¢ responsavel pela transducao e conformagao do sinal de RF,
e constitui-se de dois estdgios, um responsavel pela recep¢do denominado receptor e outro
responsavel pela transmissdo denominado transmissor. Tanto o receptor quanto o transmissor
sa0 compostos por circuitos, cujos desempenhos sdo os principais responsaveis pela limitagao do
sistema com relacdo ao ruido, interferéncia, distorcoes, etc.

Portanto, dada a importancia que o transceptor ganhou nos sistemas modernos de
comunicagoes, tanto sua arquitetura quanto seus circuitos tém sido objeto de grande investigacao
e constituiu-se no incentivo inicial a elaboracao deste trabalho. Posteriormente, ao longo do
trabalho de pesquisa bibliografica, identificou-se a importancia que um circuito em particular, o
misturador, estava ganhando dentro da etapa receptora dos circuitos de comunicagdes sem fio
(Wireless), sendo por isto o circuito abordado neste trabalho.

Como contribuigdo para o desenvolvimento dos circuitos misturadores, esta tese
apresenta o estudo da viabilidade do uso de pHEMT em circuitos misturadores com topologia
Célula de Gilbert.

Para auxiliar o leitor com respeito a organizagdo desta tese, ¢ apresentado, a seguir, um

breve resumo dos principais capitulos.



Capitulo 2 - E feita uma descrigdo dos principais tipos de arquiteturas de receptores
para comunicacao sem fio, a tendéncia para o futuro e o efeito desta evolucao sobre o

circuito misturador.

Capitulo 3 - Traz um breve histérico sobre a origem do principio heterddino.
Apresenta os principais mecanismos de funcionamento dos misturadores. Faz uma
revisdo sobre os principais tipos de topologias Célula de Gilbert, dispositivos

utilizados e define de forma mais especifica o tema desta tese.

Capitulo 4 - Descreve a escolha da tecnologia pHEMT, o tipo de simulador

empregado e o procedimento de projeto da topologia Célula de Gilbert utilizada.

Capitulo 5 - Apresenta os resultados, procedimentos e discussdes sobre os resultados
das medidas. Neste capitulo também ¢ apresentada uma discussao geral comparando
o desempenho do circuito misturador proposto nesta tese com o desempenho de
circuitos misturadores com topologia Célula de Gilbert ja implementados em outras

tecnologias.



Capitulo 2

Topologias de Receptores

Os sistemas de comunicacdes sofreram uma evolucdo muito grande nestas ultimas
décadas, como resultado do avango tecnologico. Estas novas tecnologias viabilizaram a
implementa¢do de sistemas como: telefonia celular, comunicacdo via satélite, rede de
computadores sem fio, comunicacdo Optica, etc. Dentre estes avancos, a inven¢do do circuito
integrado teve um papel decisivo e fundamental nesta evolugdo. Ela viabilizou inclusive a
integracao de circuitos analdgicos/digitais em uma unica pastilha de silicio muito pequena,

reduzindo o consumo de poténcia, tamanho, melhorando o rendimento, desempenho e

diminuindo o custo. Sem o circuito integrado, ndo seria possivel a telefonia celular.
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FIGURA 2.1 - Arquitetura tipica da etapa transceptora de um sistema de comunica¢do movel.

A integracdo dos sistemas de comunicacgdes afetou de modo diferente as diversas etapas

destes. A discussdo seria muito extensa e fora do propdsito deste trabalho, se fosse tratar cada
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sistema de comunicacdo particularmente. Assim, serd apresentada uma discussdao de como a
integracdo afetou e estd afetando a etapa transceptora (recepgdo/transmissiao) dos sistemas de
comunicagoes sem fio (wireless).

De um modo geral, a etapa transceptora de um sistema de comunicagdo movel apresenta
a arquitetura dada pela Fig. 2.1.

Com a evolu¢do dos microprocessadores e das técnicas de processamento digitais,
atualmente as operagdes (decodificacdo, amplificacdo, modulacdo de codigo, demodulagao de
dados, etc.) associadas a banda base (banda de freqiiéncia do sinal de informagao) sao realizadas
digitalmente. Este processamento digital ndo estd restrito a banda base, mas, com o aumento da
velocidade de operagdo dos circuitos digitais, estd entrando cada vez mais nas etapas anteriores.
No fim desta evolugdo espera-se chegar a arquitetura Software Defined Radio (TUTTLEBE,
1999) apresentada na Fig. 2.2.

Conversor
l \ A/D l

Filtro de RF

Antena

Duplexor

AN

4

Filtro
de RF

Conversor
l \ D/A

FIGURA 2.2 - Arquitetura Software Defined Radio para o transceptor.

Na arquitetura acima, o sinal de RF proveniente da antena ¢ digitalizado e,
posteriormente, processado digitalmente, para se obter o sinal de informagdo. Como todo o
processamento ¢ digital, esta arquitetura oferece uma flexibilidade, compatibilidade e velocidade
de evolugdo muito grande: para atualizar ou mudar o padrao (DECT, CDMA IS-95, etc.) de um

sistema, bastaria simplesmente substituir ou atualizar seu programa digital.



Digitalizar o sinal de RF ainda ndo ¢ vidvel comercialmente devido ao seu altissimo
custo, mas o avango nos processos de fabricacdo de CMOS esta viabilizando a digitalizacao a

partir da etapa de FI. Uma estrutura viavel de digitalizacao ¢ dada na Fig. 2.3.
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’ \ sor D/A 1—

Misturador
FIGURA 2.3 - Estrutura viavel para digitalizacdo do sinal de FI.

O caminho para a digitalizagdo até a antena ainda estd bem distante, como se pode
observar na Fig. 2.3. O custo da fabricacio de conversores analogico-digitais,
microprocessadores, etc., que operem em tao alta velocidade, inviabiliza o compromisso custo x
beneficio.  Para se processar digitalmente um sinal analogico, € necessario que este seja
amostrado a uma freqiiéncia de, no minimo, duas vezes a componente de freqiiéncia maxima do
sinal(Fpax) (Teorema de Nyquist da Amostragem). Assim, para um sinal de 900 MHz seria
necessario um sinal de clock de, no minimo, 1800 MHz! Nos circuitos de telecomunicagoes,
tipicamente usam-se taxas de amostragem de, no minimo, 4 a 6 x Fyax.

Existe uma arquitetura alternativa, denominada de Sub-amostragem, Fig. 2.4, na qual o
sinal ¢ digitalizado depois do amplificador de baixo ruido a uma taxa de amostragem inferior ao
do sinal de RF, mas superior ao do sinal de informacao. Nesta arquitetura, o amostrador-retentor
do conversor A/D funciona como um misturador transladando a informag¢ao contida no sinal de
RF para a sua banda de freqiiéncia original. Assim, a conversao analdgico-digital pode ser feita
por circuitos A/D operando em freqiiéncias bem mais baixas. A principal desvantagem desta

arquitetura é sua Figura de Ruido muito elevada (PARSSINEN, 1997).
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FIGURA 2.4 - Arquitetura para Sub-amostragem

Além desta evolugdo, impulsionada pela invenc¢do do circuito integrado, outro fator vem
afetando de forma mais imediata o projeto dos blocos que compdem os transceptores para
comunicagdo sem fio: a “miniaturizacdo”. Hé uma pressdo cada vez maior das empresas para
reduzir o custo dos circuitos de comunicacdes. Esta pressdo tem levado os projetistas a
desenvolverem transceptores com um alto nivel de integracdo, dentro das limitacdes e condigdes
tecnologicas hoje existentes. Atingir o objetivo de méxima integragdo possivel entre a antena e o
dado de saida, eliminando componentes externos, ndo ¢ nada trivial e requer uma revisdo geral
do projeto de todo bloco transceptor, surgindo assim novas arquiteturas de transceptores e
forcando o uso de topologias de circuitos alternativas. Como este trabalho focaliza seus esfor¢os
no circuito misturador para a etapa receptora, serdo apresentadas a seguir as principais topologias

para o bloco receptor que sao utilizadas e que tém surgido recentemente.

2.1 Receptor Super-heterodino

Esta ¢ a topologia mais classica e a que tem seu uso mais difundido desde que foi
patenteada por Armstrong, um dos mais criativos inventores na histéria da radio comunicagao,
em 1917 (LEE, 1998). Nesta topologia, a informagao contida no sinal de RF ¢ transladada para
um sinal de freqiiéncia fixa mais baixa na qual todos os processos de amplificagdo e filtragem
necessarios sdo realizados. Como a freqiiéncia do sinal ¢ bem menor e fixa, o projeto dos

circuitos torna-se mais simples (menor influéncia de elementos parasitas, maior estabilidade,



etc.) e podem-se obter desempenhos iguais ou superiores (seletividade do filtro, ganho, etc.) a
um custo bem mais baixo em relagdo as topologias antecessoras.

A estrutura tipica de um receptor super-heterddino ¢ apresentado na Fig. 2.5. Seu
funcionamento pode ser entendido pelo diagrama espectral de sinais apresentado conjuntamente.

A antena capta, além do sinal de RF de interesse, diversos outros sinais. Os sinais que ndo
pertencem a banda de freqiiéncia de comunicagdo do sistema sdo eliminados por um filtro passa-
faixa de alto Q (SAW) colocado logo apos a antena. Posteriormente, os sinais de interesse sao
“pré-amplificados™ através do LNA para terem um nivel que permite serem posteriormente
processados pelas demais etapas e com um minimo possivel de ruido adicionado que nao
degrade sua inteligibilidade. O circuito misturador faz, através do produto dos sinais presentes na
sua entrada com o do OL, uma transla¢do da informag¢do contida na freqiiéncia do sinal de RF
para um sinal de FI. Finalizando a estrutura do receptor, existe uma segunda translacdo da
informacgado, demodulacdo, para sua freqiiéncia original. A determinacdo do canal a ser utilizado
dentro da banda do sistema ¢ feita através da sintonia do sinal de OL, uma vez que Fg; = Fgp -
FoL. Nao somente a informacao contida no sinal de RF sera transladada, mas também o ruido
presente na regido do espectro em F = Fop — Fg;, denominado de canal imagem. Assim, para
minimizar o ruido, € necessario o uso de um filtro na entrada do misturador como indicado na
Fig. 2.5.

As principais caracteristicas deste tipo de receptor estdo na alta sensibilidade e
seletividade, na imunidade ao efeito de desvio de tensdao/corrente continua (DC offset) e
problemas de fugas de sinais devido as diversas etapas de conversdo. No entanto, para atingir
uma boa seletividade, sdo necessarios filtros com alto Q na saida do LNA e na saida do
misturador que ndo podem ser integrados juntos com os circuitos, aumentando o custo e
dificultando sua miniaturizagdo. Outro fator que vai contra a integracao € o circuito do oscilador
local. Devido ao fato de ser sintonizado ¢ operar em alta-freqiiéncia, hd necessidade de um
circuito tanque com alto Q, para minimizar seu ruido de fase, o que ¢ possivel somente com
elementos externos. Adiciona-se, também, um maior consumo de poténcia, por causa dos

diversos estagios.
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FIGURA 2.5 - Estrutura tipica de um receptor super-heterédino com seu diagrama espectral



2.2 Receptor FI zero (Homodino)

Este tipo de receptor faz a translagdo da informacdo do sinal de RF direto para a
freqiiéncia de banda base e, como Fg; =0, elimina o problema com o canal imagem (ABIDI, 1995,
MIRABBASI & MARTIN, 2000).

A arquitetura deste tipo de receptor e seu diagrama espectral podem ser visto na Fig. 2.6.
Comparado ao receptor super-heterddino, este receptor de FI zero tem duas vantagens basicas:
nao necessita de filtro imagem e nem de filtro de FI. Como a translagdo ¢ direta para a banda
base, toda circuitaria de filtragem e amplificacdo pode ser mais facilmente integrada, eliminando
a necessidade de elementos externos ao circuito integrado.

Embora esta arquitetura seja mais atraente para integragdo que a super-heterddina, ela

apresenta as seguintes desvantagens comparadas aquela:

e Sele¢do de canal — o projeto de filtros ativos passa-baixa para integragao ¢ mais dificil

que um filtro passivo, sobretudo na relagdo linearidade-ruido-poténcia.

e Offset DC - um nivel de tensdo/corrente continua na saida do misturador € resultante
do batimento do sinal de OL com parte de seu sinal que retorna pela entrada do
misturador e pela entrada do LNA. Este nivel de tensdo/corrente continua pode ser

suficiente para saturar ou dessensibilizar os proximos estagios dos receptores.

e Distor¢do de ordem par — interferéncia resultante do batimento de dois sinais externos
de poténcias elevadas devido a ndo-linearidade do LNA. Se a diferenca de freqiiéncia
entre os sinais cair dentro da banda base, parte do sinal diferenca ird aparecer na saida
do misturador, por causa da isolacdo finita entre a entrada e saida do misturador,

corrompendo o sinal de banda base.



10

Filtro Passa-
Baixa

Conver-

Antena \ sor A/D

Cos(woLit) @
/ \ Sin(woL1t)

Filtro de RF Amplificador
de RF Conver-
de baixo ruido | \ SOrA/D
Filtro Passa-
Baixa

Sinal de RF

D

Freqiiéncia

-
“ b

—

FIGURA 2.6 - Arquitetura do receptor de FI zero (homédino) e seu diagrama espectral.
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e Ruido 1/f (Flicker Noise) — normalmente o ganho da circuitaria de RF nao ¢ muito
grande e o nivel de sinal presente na entrada do circuito de banda base ainda ¢ muito
pequeno. Assim, os ruidos dos estagios de banda base ndo podem ser desprezados e,
predominantemente, sdo ruidos 1/f. Por isso, procura-se projetar o estagio de RF com
o maior ganho possivel. Por exemplo, utilizam-se misturadores ativos ao invés de

misturadores passivos.

e Fuga de Sinal de OL - além de introduzir um nivel tensdo/corrente continua na saida
do misturador, devido a fuga de sinal pela entrada do LNA, parte deste sinal ¢ radiado
pela antena, provocando interferéncia em outros receptores que utilizar o mesmo

padrao de comunicagao sem fio.

A integracdo completa desta arquitetura ndo ¢ possivel. O circuito de oscilador local tera
as mesmas limitagdes que aquelas no receptor super-heterddino, necessitando de circuitos

externos para obter um ruido de fase pequeno.

2.3 Receptor de dupla conversiao com FI de banda larga

Esta arquitetura foi proposta por pesquisadores de Berkeley liderados por Paul Gray
(RUDELL et al., 1997). Basicamente, a topologia utiliza duas conversdes de sinais, conforme ¢
indicado na Fig. 2.7. A primeira conversdo translada todos os sinais de RF da banda do sistema
para uma freqiiéncia intermedidria mais baixa, e somente na segunda conversao ¢ que ha selecdo
do canal e sua conversdo para banda base. Na realidade, esta arquitetura combina o receptor
super-heterédino com o receptor homoédino, para otimizar poténcia e desempenho. Como nao ha
selecdo de canal na primeira conversdo, o OL pode ser implementado com oscilador a cristal com
sintonia fixa, e varias técnicas podem ser utilizadas para obter um OL com ruido de fase baixo
utilizando componentes integrados de baixo Q. Esta flexibilidade de projeto permite eliminar o
filtro imagem de FI mediante o uso de misturadores rejeita-imagem, tornando sua integragao bem
mais viavel que o super-heterédino. Também, como a selecdo do canal ocorre na segunda
conversao, que ¢ de freqliéncia mais baixa, o ruido de fase neste OL pode ser muito melhor que o

do OL do receptor homodino. Além do mais, como a freqiiéncia do sinal de FI ¢ diferente do
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sinal de RF, os problemas com fuga de sinal de OL e variacdo temporal do Offset DC sdo

minimizados. Embora estes mesmos problemas ocorram com o segundo estagio misturador, eles

podem ser cancelados utilizando técnicas de processamento digital de sinais.
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i Filtro Filtro
. Amplificador

Filtro de RF ge RE Pagsa Pagsa
Baixa Baixa

de baixo ruido
Cos(wov1t) exp(j.mor2.t)

FIGURA 2.7 - Arquitetura de um receptor de dupla conversao com FI de banda larga

As duas principais limitagdes na implementagdo desta arquitetura sao:

O sinal de OL do segundo misturador devera ser capaz de varrer toda a banda de
freqiiéncia do sistema que esta presente no sinal de FI. Assim, o VCO do sintetizador
deste OL devera ser capaz de varrer toda esta banda de freqiiéncia, com capacidade de
sintonizar cada um dos canais. Como a freqiiéncia do sinal de FI e, conseqlientemente,
a do OL ¢ baixa, a faixa de varredura do sinal do VCO ndo serd muito pequena,

comparada a freqiiéncia do sinal, complicando o seu projeto.

A eliminagdo do filtro seletor de canal na entrada de FI faz com que os sinais fortes de
canais adjacentes, que antes eram desprezados, passem a ter grande influéncia no
projeto do segundo misturador e no projeto dos blocos de banda base. Isto implica
diretamente na necessidade de aumento da faixa dindmica destes ultimos estagios do
receptor. Também, os sinais espurios gerados pelo primeiro misturador podem ser
“mixados” com sinais de canais indesejados, criando um sinal interferente dentro do

canal/banda de interesse.

Como nos misturadores rejeita-imagem convencionais, qualquer descasamento de fase ou

amplitude dos sinais I/Q degrada o desempenho do receptor.
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2.4 Receptor com FI baixa

Esta arquitetura ¢ similar a do receptor de dupla conversao com FI de banda larga, salvo
algumas diferengas sutis (CROLS & STEYAERT, 1995). A primeira € a escolha da FI. Enquanto
no receptor de dupla conversdo, com FI de banda larga, a FI ¢ tipicamente alta, no sistema de FI
baixa, esta ¢ tdo baixa quanto ¢ possivel ou duas vezes a largura de banda do canal. Assim, esta
topologia, diferentemente daquela do receptor de FI zero, ndo ¢ sensivel ao Offset DC parasita,
fuga de OL, e produto de intermodulacdo de segunda ordem (IM;). Outra vantagem importante
desta topologia ¢ que com FI baixa pode-se construir filtros de freqii€ncia imagem e seletores de
canal com baixo Q, tornando esta arquitetura mais adequada para integracdo. A segunda
diferencga ¢ que a topologia de FI baixa pode ser digitalizada ja logo depois do primeiro estagio
misturador, enquanto no receptor com FI de banda larga esta digitalizagcdo ocorrera s6 depois do
segundo misturador (sinal de banda base). Isto se deve ao fato do sinal de FI deste ultimo ser
muito alto, tornando a circuitaria dispendiosa em termos de custo e consumo de poténcia. Uma
vantagem da digitalizagdo direta da etapa de FI ¢ que o conversor A/D pode utilizar acoplamento

capacitivo, eliminando a necessidade de uma circuitaria complexa de cancelamento de Offset DC.

2.5 Receptor Sub-amostrado

Neste tipo de receptor, a informacdo contida no sinal de RF ¢ transladada para a
freqliéncia de banda base por meio de um processo conhecido como sub-amostragem (SHEN et
al., 1996).

Um sinal Y(jw), periodicamente amostrado no tempo, tem seu espectro dado por
Y(j(ot+wsk)), onde k ¢ dado por ...-4, -3, -2, -1, 0, 1, 2, 3, 4,... e pelo critério de Nyquist, o
espectro do sinal original pode ser recuperado, se a freqiiéncia de amostragem (®ssample)) for no
minimo duas vezes maior que a componente de maior freqiiéncia (®c¢) do sinal (s = 2mc). Com
este critério, evita-se a superposi¢do espectral, conforme mostrado na Fig. 2.8, e permite-se que o

espectro do sinal original seja recuperado com um filtro passa baixa, como indicado nesta figura.



14

4 (o)
/(’JC Filtro
‘/ IY((+wsk))]
®s = 2(1)0
1 1
1 ! 1
- s 0s
Superposigio Y (i(w+osk))|
(Aliasing) Ms < 20¢
[] }- 1 =
- 2I(DS - s 0 s 2(03

FIGURA 2.8 - Efeito da freqiiéncia de amostragem no espectro de um sinal amostrado.

No caso do sinal de RF modulado, a informacdo concentra-se em uma pequena parte do
espectro, como mostra a Fig. 2.9. Assim, se o sinal for amostrado em uma taxa ws < 2®¢, mesmo
ocorrendo superposicdo, o sinal de informagao podera ser recuperado através de um filtro, desde
que nao haja superposicdo das regides do espectro contendo a informagao, conforme mostra a
Fig. 2.9. Um problema que advém deste processo, € que na regido do espectro compreendido
entre o 0 Hz até o sinal de informacao existe ruido, e este ruido estara sendo superposto ao sinal
de interesse (KARVONEN et al., 2001). Este tipo de circuito ¢ mais apropriado para aplicagdo

em banda estreita.
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FIGURA 2.9 - Arquitetura de um receptor de sub-amostragem e seu diagrama espectral.
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2.6 Receptor de FI digital

Nesta topologia, o estagio de FI nas arquiteturas super-heterodina, FI baixo e FI zero ¢
digitalizado. Assim, os processos de translacdao final e filtragem sdo processados no dominio
digital. Com o processamento digital do sinal de FI, os sinais Q e I ndo sofrem de "desbalanco", o
que resulta em excelente rejei¢do de imagem. No entanto, esta arquitetura precisa de conversores
A/D com alto desempenho, aumentando o consumo de poténcia do receptor. O potencial do
receptor de FI digital permanece ainda no campo de pesquisa, notadamente no projeto de

circuitos A/D de alta freqiiéncia (SALKINTZIS et al., 1999).

2.7 Discussio

Como se pode observar anteriormente, a arquitetura do sistema de recepcao esta sofrendo
uma grande evolucdo, partindo de um circuito completamente analdgico para um circuito
completamente digital. Muitas das fungdes executadas por um circuito analdgico serdo
substituidas por um algoritmo de computador. Enquanto isto ndo ocorre, sdo propostas novas
topologias em que hd uma coexisténcia de circuitos analdgicos com circuitos digitais. Esta
evolucdo esta afetando também o projeto dos circuitos que compdem estas arquiteturas e, dentro
desta evolucdo, um circuito tem adquirido uma importancia cada vez maior: o misturador de RF.
Devido as exigéncias da integragdo e as condi¢des de operagdes cada vez mais rigidas dos
sistemas de comunicacdes sem fio, o desempenho do misturador passou a ser muito importante.

Esta necessidade de evolucdo na topologia dos misturadores, em busca de um
desempenho cada vez melhor, foi o principal incentivo para a elaboragdo deste trabalho de

investigacdo cujos desenvolvimentos e resultados sdo apresentados nos capitulos seguintes.
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Capitulo 3

Misturadores

Como se pdde ver no capitulo anterior, o estagio receptor de um transceptor de RF ¢ um
circuito que trata o sinal elétrico obtido da antena e o translada para uma freqii€éncia menor, em
que sera posteriormente convertido em um sinal digital e processado digitalmente. O bloco que
faz esta transladagdo de freqiiéncia ¢ denominado misturador.

Historicamente, a idéia de transladacao de freqii€éncia através do uso de dois sinais nos
receptores de rddio comegou com a patente de Fessenden, em 1902, para o principio heterddino.
Neste, ele estabelece que um sinal de radio de freqiiéncia fj, que estivesse presente na antena,
poderia ser detectado através do batimento deste com outro sinal de freqiiéncia f;, com o sinal

resultante convertido em ondas acusticas, como ilustra a Fig. 3.1 (HOGAN, 1913).

PANAANNNAAAAN e
VAVAVAVAVAVAVAVAVAVAVAY £l s

A ANAN AW AN AW AN AW AN AW Acustico com
RvAvAvAvATAYavAyavay SR [

i+ R 1, ! 1772
oA A A — 0,

A e = ) |
Acustico I EO] \ Transdutor

T + T T + T + et
0.00 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 Gersa.doi de Eletroacustico
ina

t(s) p—

FIGURA 3.1 - Principio de funcionamento esperado segundo o pensamento de Fessenden.
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Em seus experimentos, Fessenden observou que se o diafragma do transdutor respondesse
ao sinal de corrente i;+i,, sendo atraido e repelido, ndo seria possivel ouvir o batimento, se a
freqiiéncia dos dois sinais fossem superiores a capacidade de resposta do ouvido humano, mesmo
se fi-f; estivesse dentro da faixa audivel. Isto ocorre porque o timpano ¢ incapaz de responder,
pela sua inércia, as rapidas trocas de polaridade do sinal. No entanto, se o eletroima do transdutor
movimentasse o diafragma em um s6 sentido (diafragma seria somente atraido), ter-se-ia um
sinal retificado na saida do transdutor (Fig. 3.1) e o timpano poderia responder.

Segundo HOGAN (1913), a reposta do sistema seria proporcional a energia, ou seja, ao
quadrado da corrente total : i* = (;, ) + 2.4, +(i;,)’ . O produto cruzado estaria representando a
energia do sinal acustico com freqiiéncia f=f;-f; e os outros dois termos as energias dos sinais
acusticos com freqiiéncias f; e f,. Assim, dependendo das amplitudes das correntes, poder-se-ia
até ter ganho: G = Zidy = ﬂ . Supondo i; = 1 mA e 1,=100 mA, poder-se-ia obter um ganho de

(il )2 L

até 200! Isto permitiria, na época, comunicacdes que poderiam chegar até 4800 km. Naquela

época predominavam os detectores a base de diodos (valvula, liquidos ou sélidos) que nao
ofereciam ganho nenhum, de modo que este circuito era realmente revolucionario. Com base
nesta expectativa, foram realizados outros experimentos que culminaram, em 1913, na realizagdo
de um teste onde sinais foram enviados e recebidos entre o Centro da Marinha Americana em
Arlington, Virginia, e o Cruzador Americano, Salem.

Neste experimento, o circuito receptor utilizado teve que ser modificado devido a baixa
sensibilidade dos detectores anteriores. O circuito que acabou sendo empregado ¢ apresentado na
Fig. 3.2. Neste circuito sdo utilizados um diodo e um capacitor, para obter o sinal resultante do
batimento.

Os melhores resultados experimentais obtiveram um ganho méaximo de 12! Obviamente,
este foi um resultado muito bom comparado aos detectores da época, mas abaixo dos 200
esperados. Isto ocorreu porque o modo como o calculo foi realizado estava equivocado: para
obter a poténcia correta do sinal de saida, seria preciso obter seu espectro e determinar a poténcia
distribuida ao longo da faixa de freqiiéncia de operagdo do ouvido humano, e nesta época ainda

nao se tinha esta interpretacao dos sinais.
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QRN
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Sinal Local

FIGURA 3.2 - Diagrama do circuito receptor utilizado no teste Arlington-Salem

Posteriormente, houve uma melhora na qualidade dos receptores, quando Forest
introduziu, em 1907, a véalvula de trés elementos, o triodo. As primeiras valvulas diodo eram
instaveis e nao foram utilizadas nos radios até 1912. A invengao dos circuitos realimentados, por
Armstrong, em 1913 (LEE, 1998), ¢ a descoberta do fenomeno de amplificacdo nas valvulas
triodos, tornaram os receptores com valvula triodo populares nos anos que se sucederam. O uso
dos circuitos sintonizados nos transmissores e receptores € o0 avango nos receptores heterodinos
levaram, em 1918, ao desenvolvimento do receptor super-heterddino, por ARMSTRONG (1924),
topologia de circuito de recep¢ao que predomina até os dias de hoje. A descrigdo e as vantagens
deste tipo de receptor foram apresentadas no capitulo anterior.

Com a concepgao do receptor super-heterédino, comeca a ficar clara a presenca de um
elemento fundamental que existe basicamente para que ocorra o processo de heterodinagem e
com isso permita utilizar as vantagens advindas deste mecanismo. Assim, comeca a se delinear a

figura do misturador.
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A grande evolugdo do misturador ocorreu na segunda guerra mundial com a necessidade

do desenvolvimento de radares de alta qualidade, conforme MAAS (1993):

"Os primeiros radares operavam na regiao de UHF, onde se dispunham de misturadores

a valvulas, e se tinha uma boa sensibilidade. A faixa de resolu¢do dos radares de UHF era
totalmente inadequada. Contudo, com o desenvolvimento dos tubos de magnetron, que podiam
gerar altos niveis de poténcias em microondas, os radares de microondas se tornaram viaveis.
Como ndo havia receptores de baixo ruido, o misturador era o primeiro estdgio nestes
receptores de radar, e portanto sua sensibilidade era critica. Assim, foi despendido muito
trabalho para melhorar a sensibilidade destes misturadores, e o MIT Radiation Laboratory teve

um papel muito importante neste desenvolvimento”.
Para que o misturador faca translagdes de espectro de freqiiéncia, necessarias nos sistemas
de telecomunicacdes, ele tem de ser fundamentalmente um multiplicador. Isto fica mais claro

quando se considera o multiplicador analogico ideal indicado na Fig. 3.3.

MULTIPLICADOR

S ()= a(t).cos(w,, 1)

a(t). COS(wRF )cos(ww ): % [COS[(a)RF W )t]"' COS[(CORF +t0, )t]]

a(t)'cos[(wRF — Wy, )-t]

FILTRO  f—e—Jp

cos(w,, £)

FIGURA 3.3 - Multiplicador analégico ideal

Pelo teorema da translagdo de freqiiéncia (LATHI, 1968),
Se

a(t) <22y A(w) @.1)

entao

j Fourier
a(t)- e’ «—"— A(w - ,) (3.2)
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Portanto, na saida do multiplicador, tem-se:

a(t) - cos(Wg -1)-cos(@,, 1) = @ {COS[(wRF — Wy )t]"' COS[(U)RF Ty, )t]} (3.3)

d Fourier

i{A[w - (wRF T Wy, )]"" A[a) + (a)RF — W )]"" A[CO - (wRF — Wy, )]+ A[w + (wRF T Wy, )]} G4

A expressdo acima resultante mostra que, ao se multiplicar o sinal modulado
a(t).cos(wgr.t) por uma co-senodide pura, o resultado ¢ o deslocamento do espectro do sinal

modulante, a(?), para @,. —®,, € para @, +®,, . Assim, através de um processo de filtragem,

pode-se escolher qual componente de sinal se deseja utilizar. Se a componente de sinal de saida

escolhida for a deslocada de ®,, —®,, , o misturador ¢ dito conversor para baixo (down-

converter); caso contrario, conversor para cima (up-converter). O misturador tipo conversor para
cima ¢ utilizado na etapa de transmissao e o tipo conversor para baixo ¢ utilizado na etapa de
recepcao.

O circuito multiplicador acima ¢ invidvel para ser implementado como misturador. O
numero de dispositivos e a complexidade da circuitaria necessaria para se obter um multiplicador
degradam o desempenho de ruido e a resposta em freqiiéncia, que estdo entre os principais
obstaculos no projeto do misturador (GUNHEE & SANCHEZ-SINENCIO, 1998).

Felizmente, existem outras maneiras de se fazer esta multiplicacdo. Basicamente, os

misturadores podem fazé-la de duas maneiras:
e Relagdo ndo linear do comportamento I/V do dispositivo.
e (Chaveamento do sinal de entrada (Sistemas lineares variantes no tempo)

Na verdade, a ndo-linearidade ¢ o mecanismo que realmente permite a multiplicagdo.
Contudo, freqiientemente, o funcionamento de alguns misturadores pode ser representado como

um sistema linear variante no tempo (ex. sinal chaveado no tempo).
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3.1 Comportamento I/V nao linear

De um modo geral, a relagdo I/V ndo linear de um dispositivo pode ser representada por

uma série de poténcias,

IV)=ay+a,-V+a, V+a, V +.. (3.5)

Se V(t)=V,(t)+ A-cos(w,, -t), tem-se, aplicando o teorema binomial e apés alguma

manipulagdo matematica:
k i Yk, & -
Z a; 274 [VRF (t)] COS[(k -2 Z)' Wy t] (3.6)

Analisando a equagdo acima, fica claro que, entre os termos , estdo presentes parcelas com

o produto V,(t)-cos(w,, -t) que, quando agrupadas, resultam:

= 2i [(2i-1 2i—1 .
Il(t)zzazi'2zi—1 |:( . )+(i—l )]AZ 1 VRF(t) COS((DOL 't) 3.7

i=0 l

= 1()=K. Ve (¢) cosle,, 1)

Da mesma forma que foi agrupado o produto acima, podem-se agrupar os demais termos
de (3.6). Estes termos adicionais representam as componentes de sinais nas freqiiéncias
m- @y, +n-0, , onde m e n sdo inteiros, excetuando-se as combinagdes (m=-1,n=1), (1,-1), (1,
1) e (-1,-1), por corresponderem ao caso de (3.7). Geralmente, estes sinais ndo sdo de interesse

e sdo eliminados através de um filtro.
3.2 Chaveamento do sinal de entrada

Uma outra maneira de se obter o produto entre o sinal de RF e o de OL ¢ através do

chaveamento do sinal de entrada como mostra a Fig. 3.4.
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FIGURA 3.4 - Chaveamento do sinal de RF
O sinal de tensdo sobre a resisténcia R, da Fig. 3.4, pode ser expresso como

o Sen nﬂ;
VR(O)=Vrr (©) Sor () =Vrr ©)- A%+2-AZJ—]O cos(nwoy, -1)| =

n=1 nmw

At
VR(t) = VRF(I)T+a1 -VRF(t)-cos(wOL 't)+ a - VRF(t)-cos(2-a)OL 't)+.... (3.8

Observando (3.8), pode-se ver, em negrito, o termo que representa o produto. Como no
caso anterior, os demais sinais indesejaveis podem ser eliminados através de um filtro.
Em geral, ¢ utilizado um sinal de chaveamento com um duty-cycle de 50 %. Nestas
condicoes, tem-se r_ l e todos os coeficientes de (3.8), onde n ¢ par, sdo nulos, resultando
0
na saida somente o produto de Vrp(t) com as harmdnicos impares da freqiiéncia fundamental de
Sor(t), mais uma componente CC. Em alguns casos, o duty-cycle pode nio ser de 50%,

resultando, em geral, no produto de Vrg(t) com todas as componentes harmodnicas de Sop(t)!
3.3 Estruturas Balanceadas

Devido a forma como a multiplicacdo ¢ obtida nos misturadores, hd na saida dos mesmos a
presenga de uma grande quantidade de sinais indesejaveis (sinais espurios) ao desempenho do
misturador. Além destes sinais espurios, existem também os sinais presentes na saida devido ao
acoplamento finito entre as portas OL-FI e RF-FI. Um sinal particularmente importante ¢ o do

OL, devido aos seus altos niveis de poténcia. Parte destes sinais pode ser eliminada através de
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uma combina¢do dos elementos multiplicadores criando as estruturas balanceadas. A forma
como os elementos multiplicadores sdo combinados permite a seguinte classificagdo dos

misturadores:
e Misturador de um tnico elemento (desbalanceado)
e Misturador com balango simples

e Misturador com balango duplo

Na classificacdo acima, o tipo de balanco esta relacionado com o modo como as fases dos
sinais do OL e RF sdo dispostas nos elementos multiplicadores combinados. Este jogo de fase na
entrada de cada elemento multiplicador resulta em uma mudanga nas fases dos sinais de saida
que, quando somados/subtraidos, provoca o cancelamento de determinados sinais espurios. Na
Fig. 3.5 é mostrado o diagrama de cada um dos trés tipos de misturador, considerando o
multiplicador como um elemento ndo linear.

Para exemplificar esta relagdo de fase, serd considerado o circuito da Fig. 3.5(b). Neste
circuito, os sinais do OL resultante sobre os dois elementos nao lineares estdo em fase enquanto
que os de RF estdo defasados de 180°. O sinal sobre o resistor R serd resultado da subtracao

entre os sinais de saida, i; e i, dos elementos ndo lineares. Assim, considerando (3.6)
I, (t)=i—i,=

S Yaf [ A W OF coslie—2- 00, -1y ] S

i=0 k=0 /=0

i

Em (3.9) todos os termos em que i-k ¢ par desaparecem. Um resultado interessante ocorre
quando /=k que corresponde a presenga do sinal do OL e seus harmdnicos na saida. Assim, todos
as componentes de OL s@o eliminadas s pela simetria do circuito, sem necessidade de filtro. Ja
no caso do sinal de RF, no qual £=2x/, seus componentes ainda estardo presentes na saida.

Um desempenho melhor pode ser obtido com o circuito da Fig. 3.5(c). Neste, o sinal do
OL também sofre inversao de fase resultando no cancelamento do sinal de RF e de outros sinais

espurios na saida.
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FIGURA 3.5 - Diagrama em blocos do misturador de um unico elemento (a), com balanco simples (b) e com
balanco duplo (c).
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As configuragdes balanceadas oferecem desempenhos superiores, comparadas as

desbalanceadas, sendo os mais importantes:

e Alta Isolacdo entre as portas OL-FI, OL-RF e RF-FI.
e Rejei¢do ao ruido AM da fonte de OL
e Eliminagao de alguns sinais espurios na saida pela simetria do circuito.

e Eliminacao dos sinais de OL e/ou RF na saida.

3.4 Dispositivos semicondutores para misturadores

Os principais dispositivos utilizados como misturadores sao os diodos de barreira Schottky e
os transistores de efeito de campo. Os transistores bipolares sdo utilizados ocasionalmente e,
principalmente, em circuitos multiplicadores na configuracdo célula de Gilbert. Os transistores
de efeito de campo sdo preferidos em relacdo aos bipolares por terem maior freqiiéncia de
operagdo, conseguirem trabalhar com sinais de grande amplitude e menor ruido.

O diodo Schottky ¢ o dispositivo predominantemente utilizado nos misturadores. As suas
principais vantagens sdo o custo baixo e a ndo-necessidade de polarizacdo. Também, devido a sua
capacidade inerente para chavear rapidamente e seus poucos elementos reativos parasitas, ele
pode ser utilizado em misturadores de banda muito larga (neste caso hd necessidade de
polarizagdo). Contudo, os misturadores com diodo Schottky ndo apresentam ganho, como os
misturadores com transistores, e o ganho simplifica bastante a arquitetura de um sistema de
recepcdo, eliminando estagios amplificadores e flexibilizando as restrigdes de ruido dos estagios
posteriores. Além destas vantagens, os misturadores com transistores permitem também, em
certas topologias balanceadas, a eliminagao de elementos passivos que inviabilizariam a completa

integracao do sistema de RF em um tnico circuito integrado.
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3.4.1 Diodo de Barreira Schottky

Um diodo de Barreira Schottky ¢ basicamente uma jun¢do retificadora metal-
semicondutor. O semicondutor consiste de uma fina camada epitaxial N crescida sobre uma
camada N+ GaAs que também foi crescida sobre um substrato semisolante. O contato de metal é
0 anodo, e o contato 6hmico ¢ o catodo. A Fig. 3.6(a) mostra uma estrutura tipica de um diodo de
Barreira Schottky.

Na Fig. 3.6(b) tem-se o circuito equivalente da juncao. Nesta figura Rg ¢ a resisténcia série e
C(V), I(V) a capacitancia e corrente da jungdo respectivamente. Na expressdo da corrente, Iy ¢ a

corrente de saturagdo, n representa o fator de idealidade e Vr a tensdo térmica.

ANODO

C(V)j—/[
camada N+ GaAs

SUBSTRATO SEMISOLANTE

CATODO
(a) (b)

FIGURA 3.6 - Diagrama de construcio (a) e circuito equivalente (b) de um diodo de Barreira Schottky.

Sua freqiiéncia de corte ¢ dada por:

1
_2-77:-RS-Cjo

I

3. 10)
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Tipicamente, os misturadores sdo obtidos utilizando a ndo-linearidade dos diodos ou sua
capacidade de chaveamento. Mais detalhes sobre este tipo de dispositivo podem ser encontrados

em MAAS (1993).

3.4.2 Transistores de Efeito de Campo

Uma variedade de transistores de efeito de campo (FETs — Field-Effect Transistors) ¢
empregada em misturadores. Desde os anos 60, o MOSFET de silicio (freqiientemente
dispositivos de dupla porta) tem dominado a aplicacdo nos misturadores em circuitos de recepcao
at¢ 1 GHz. Em freqiiéncias maiores, os MESFET de GaAs sdo freqiientemente utilizados, pelo
menos até pouco tempo atrds. Com a evolucao dos circuitos digitais e das comunicagdes moveis,
a tecnologia MOSFET vem evoluindo bastante e sua aplicacdo ja se estende aos circuitos de RF
de até¢ 2,4 GHz (LI et al., 2001).

Grande parte dos misturadores com FET produz a multiplicacdo de sinais através da
variacdo temporal de sua transcondutancia produzida por um sinal do OL aplicado na porta do
transistor. Portanto, em um FET utilizado como misturador, a transcondutincia é muito
importante. Os outros elementos resistivos e reativos do FET sdo de importincia secundaria, com
exce¢do da capacitancia entre porta e fonte que determina a freqiiéncia de corte do transistor.

De um modo geral o circuito equivalente simplificado de um FET ¢ o apresentado na Fig.
3.7. Esta topologia ¢ praticamente a mesma para todos os tipos de FET, sendo diferentes os
valores dos elementos e seu comportamento nao linear I/V e C/V. Todos FETs tém resisténcias
associadas aos contatos 6hmicos de seus drenos e fontes, R; € R, respectivamente, € a resisténcia
de porta, R,. Ry representa a resisténcia dreno-fonte (resisténcia do canal) e R;, a resisténcia da
camada epitaxial ndo depletada na regido do canal proxima a fonte. Cy, representa a capacitancia
dreno-fonte e Cgy, a capacitancia dreno-porta devido a proximidade da metalizagdo de porta e de

dreno.
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FIGURA 3. 7 - Circuito equivalente de um transistor FET.

3.4.2.1 MOSFET de Silicio

Este tipo de transistor ¢ o que tem seu uso mais difundido dentro da eletronica atual,
notadamente nos circuitos digitais. Este predominio se reflete na reducao de custo dos circuitos
integrados com MOSFET e um incentivo no desenvolvimento desta tecnologia. Os MOSFETs
tém alcangado um desempenho cada vez melhor, comparado aos outros tipos transistores. Assim,
pouco a pouco, o0s MOSFETs vém ocupando espago também nos circuitos de RF nas freqiiéncias
acima de 1 GHz até 2,0 GHz, onde as especificagdes de sistema sao menos exigentes (Ex. DECT,
Bluetooth e GPS) (SVELTO et al., 2001).

Dentre as vantagens desta tecnologia, a principal € seu baixo custo, comparado aos FETs
em GaAs, com desempenho ndo significativamente inferior, nas freqiiéncias até 2,0 GHz. Além
disto, os MOSFET podem operar com tensdes positivas de limiar (threshold), comparativamente
aos FETs de GaAs, o que ¢ de grande ajuda quando se quer obter circuitos com baixas tensdes e
uma unica fonte de alimentagao.

O transistor MOSFET tipo enriquecimento possui tipicamente a estrutura apresentada na
Fig. 3.8(a), e pode-se observar no terminal de porta a estrutura metal-6xido-semicondutor que
caracteriza os transistores MOSFET (Metal Oxide Semiconductor FET). Quando se aplica um
potencial na porta ha indugcdo de portadores minoritarios proximo a interface oxido-
semicondutor, formando um canal condutivo entre fonte e dreno. Aumentando a tensdo de porta

aumenta a condutividade do canal. Este canal também pode ser criado durante o processo de



fabricacdo. Neste caso, mesmo com zero volt na porta hé canal e o transistor ¢ dito MOSFET tipo

A Ins = B [(Vas -Vt ) Vps - Vos ]

deplecao.
Ips .
7
,/

“«— p/

/

,l_
| —————

P
orta Dreno
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FIGURA 3.8 - Diagrama de construgao (a) e curva caracteristica (b) de um MOSFET.

Fonte

Os transistores MOSFET para RF s3o de canal tipo N, ou seja, os portadores sdo elétrons,
cuja mobilidade ¢ maior que a das lacunas. No entanto, esta tecnologia permite também canais do

tipo P, flexibilizando o projeto com o uso de transistores complementares.
O comportamento IxV do dispositivo pode ser descrito, em primeira aproximagao, pelas
@3.11)

equacdes da Fig. 3.8(b).
V)

Na regido ativa, a transcondutancia ¢ dada por:
m\"g d\"g>"d g
Vg
V,=V1
(3.12)

4

1 /4
ﬁZEU'COX'T

onde i ¢ a mobilidade dos elétrons ou lacunas (em cm?/V.s), Cox ¢ a capacitincia do 6xido (em

F/cm?), W é a largura de porta, e L o comprimento de porta.
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3.4.2.2 MESFET de GaAs

A estrutura do MESFET ¢ mostrada na Fig. 3.9. A camada epitaxial de semicondutor tipo N
funciona como um canal entre os contatos 6hmicos de Fonte e Dreno. A camada Buffer ¢ o
substrato sdo semisolantes. O contato de porta sobre o canal forma uma jungdo Schottky (metal-
semicondutor), estabelecendo uma regido de deplegdo transversal dentro do canal. Ao se aplicar
um potencial entre fonte e dreno, se estabelece uma corrente cuja amplitude depende da
resisténcia do canal que, por sua vez, depende da largura da regido de deplecdao. Através de um
potencial aplicado entre fonte e porta, ou seja, sobre a juncdo Schottky, a largura da regido de
deplecdo pode ser variada, controlando a corrente entre fonte e dreno. Como o contato de porta ¢
um diodo, para que o transistor opere adequadamente, esta juncao devera estar sempre polarizada
reversamente.

A principal vantagem deste dispositivo ¢ sua resposta em freqiiéncia, devida, sobretudo, as
caracteristicas semisolantes do substrato de GaAs. Além de minimizar bastante as capacitancias e
resisténcias parasitas que degradam a resposta em freqiiéncia do dispositivo, este substrato
permite a construcao de elementos reativos com alto Q. Uma vantagem ¢ sua transcondutancia,

que ¢ superior a do MOSFET.
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FIGURA 3.9 - Estrutura de camadas de um MESFET

3.4.2.3 HEMT (High Electron Mobility Transistor)

O principio de funcionamento deste FET estd baseado em um fendomeno quantico. Através
dos processos de crescimento epitaxiais modernos, € possivel criar uma interface abrupta entre

dois tipos de materiais diferentes, denominada heterojun¢do. Conforme a escolha dos materiais, ¢
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possivel criar um acimulo (gas bidimensional) de elétrons proximo a interface. Na Fig. 3.10(a)
tem-se o esboco da estrutura de um transistor HEMT com uma heterojuncdo de AlGaAs/GaAs.
Na regido da interface, a banda de condugdo sofre uma descontinuidade, AEc, devido a diferenca
de banda proibida (bandgap) entre os dois materiais, o que provoca a formag¢ao de um pogo
quantico, Fig. 3.10(b). Dentro deste po¢o quantico, geralmente existem dois estados possiveis, E;
e E», que serdo ocupados por elétrons conforme a posi¢ao do nivel de Fermi (Er). No caso da Fig.
3.10(b), somente E; estard fortemente ocupado, por estar abaixo de Er. Tem-se, entdo, um canal
formado por um gas bidimensional de elétrons entre os terminais de dreno e fonte. A
concentracdo de elétrons no gas ¢ determinada pela posi¢ao de Er e do perfil do poco, que
depende da tensdo aplicada na jung¢do Schottky (terminal de porta) do transistor. Tendo em vista
que o gas ¢ formado em um material ndo dopado, os elétrons ndo sofrem espalhamento
provocado por impurezas € isto resulta em transistores com fr acima de 100 GHz. Além disto, a
concentracdo de elétrons no gas ¢ bem alta, resultando em dispositivos com transcondutancias
bem superiores aos MESFET e MOSFET. Existem diversos tipos de heterojungdes, mas as mais
utilizadas sao AlGaAs/GaAs, AlGaAs/InGaAs e AllnAs/InGaAs (BAEYENS, 1997).

Entre os FETs, o HEMT ¢ o que possui o melhor desempenho global, em termos de banda
de operagdo, ruido, ganho e consumo de poténcia, mas, em virtude do seu alto custo de
fabricagdao e menor densidade de integracao que o MOSFET, seu uso fica geralmente restrito aos

circuitos que operam na faixa de ondas milimétricas.

Fonte Porta Dreno

«— Contato Ohmico

<«— GaAsn' , .
. H H E .
Regido de ! Residio d ) F
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AE¢
(a) (b)

FIGURA 3.10 - Estrutura de um transistor HEMT AlGaAs/GaAs (a) e o diagrama da banda de conducio (E¢)
em torno da heterojuncio (b).
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Os HEMTs sao utilizados como misturadores, da mesma maneira que os transistores
MESFET convencionais.

Da mesma forma que os MESFETSs, a curva caracteristica IxV dos transistores HEMTs ¢
obtida empiricamente. Devido as caracteristicas IxV dos HEMTs serem diferentes dos
MESFETs, os modelos destes ultimos sdo inadequados para os HEMTs. Uma expressdao que
trabalha bem, em alguns tipos de analises com pequenos sinais, com HEMTs é (ANGELOV et
al., 1994):

1,W,.V,)=1,(+tanhy Y1+ AV, )tanh(e- 7, )
onde
w=RW,-v,)+RW, -V, +...

V, é a tensdo de porta no pico da transcondutancia, /, ¢ a corrente neste mesmo ponto, € A e o sdo

constantes.

3.4.3 Transistores Bipolares

Os transistores bipolares de jun¢do (BJT - Bipolar Junction Transistor) tém seu uso muito
restrito em misturadores, porque os FETs t€ém, geralmente, um desempenho global melhor.

Uma outra categoria de transistor bipolar ¢ o de heterojungao (HBT —Heterojuncton Bipolar
Transistor). Este transistor diferencia-se do BJT por apresentar uma heterojuncdo (juncao
formada por materiais semicondutores diferentes) entre base e emissor. O material que forma a
base tem uma banda proibida menor que a do emissor, o que resulta em uma barreira adicional a
injecdo de lacunas, em um transistor Npn, da base para o emissor, aumentando a eficiéncia de
inje¢do. Isto permite utilizar uma dopagem bem alta na base e ainda manter uma boa eficiéncia de
inje¢ao.

Ter uma base com alta dopagem ¢ importante pelas seguintes razoes:

- Aumenta a tensdo de ruptura por atravessamento (Punch-through) na base, o que
permite uso de base mais estreita. Isto reduz o tempo de transito na base, aumentando

a freqiiéncia de corte (fr) do transistor.

- Diminui a resisténcia (Rp) de base, reduzindo o ruido do transistor ¢ aumentando a

freqiiéncia maxima de oscilacao (fyax).
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As tecnologias convencionais de HBT empregam heterojuncdes do tipo
GaAs(base)/AlGaAs(emissor). Devido ao material e a sua estrutura, o custo do processo deste
dispositivo ¢ alto, restringindo sua aplicacdo a alguns circuitos especificos: amplificadores de
poténcia, fotodetectores, etc.

Uma tecnologia alternativa que vem ganhando espaco nas aplicagdes de circuitos de RF de
comunicagdo sem fio ¢ o HBT de SiGe (SENAPATI & MAITI, 2000). Dentre suas principais
vantagens, pode-se citar (SCHUPPEN et al., 1996):

Freqiliéncia de operagao elevada. Recordes reportados de 1995 para fr e fi.x sdo de

116 GHz e 160 GHz, respectivamente, além de um excelente comportamento de ruido.

Fabricagdo compativel com a tecnologia bipolar de silicio.

Condutividade térmica do Si € trés vezes maior que a do GaAs.

Excelente desempenho em altas freqiiéncias com baixa tensao de operagao.

Reunindo as vantagens dos BJT de Si com a alta freqiiéncia de operacdo, os HBTs de SiGe
estdo viabilizando alguns tipos de misturadores em freqiiéncias onde predominavam os FETs.

Outra vantagem dos HBT de SiGe ¢ a possibilidade de combinar o processo CMOS de Si
criando BICMOS de SiGe ja disponivel comercialmente (ex. IBM’s Shp). Isto adiciona a

vantagem de um alto nivel de integracdo com os circuitos digitais CMOS.

3.5 Topologias de misturadores

Com base no tipo de dispositivo, configuragdo e modo de operacdo, existe uma variedade
enorme de topologias de circuitos misturadores. Como os enfoques deste trabalho sdo os
misturadores para os circuitos de recep¢do de comunicagdo movel que podem ser integradas, a

discussao se restringird as principais topologias que podem ser utilizadas nestes tipos de circuito.
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3.5.1 Misturador de um unico elemento (desbalanceado)

Devido as vantagens ja apresentadas anteriormente, os FETs sdo os principais dispositivos
empregados como misturador nos Cls de circuitos de recepcdo. Basicamente, um FET pode

operar como misturador de trés modos diferentes:

- Misturador de transcondutiancia
- Misturador de dreno

- Misturador resistivo

3.5.1.1 Misturador de Transcondutincia de FET

Neste tipo de misturador, o sinal do OL ¢ aplicado entre porta e fonte de tal modo que force o
ponto de operacdo do FET a excursionar entre a sua regido de corte e satura¢do. Esta excursdo se
traduz numa variagdo temporal muito forte de transcondutancia do FET. Como o sinal de RF
também ¢ aplicado entre porta e fonte, a corrente alternada no dreno sera, sob certa aproximagao,

o produto desta transcondutancia variante no tempo pela amplitude do sinal de RF:

id . = gm(t)-vRF(t)= [GM0 +G,, ‘cos(a)OL -t+¢1)+ Gy, -cos(2-a)OL -t+¢2)+ ....... ]-vRF(t)

onde os termos Gy sdo os coeficientes da expansdo em série de Fourier de g,.(2).

Na equacdo acima, se observa um termo na corrente de saida que ¢ o resultado da
multiplicagdo do sinal senoidal com freqiiéncia do OL com o sinal RF, ou seja, o sinal de FI.

De uma maneira mais geral, este misturador aproveita a ndo-linearidade da relagao entre a
corrente de dreno e a tensdo entre porta e fonte para multiplicar os dois sinais.

Normalmente este tipo de misturador alcanga seu maior ganho de conversdao quando o FET ¢
polarizado na tensdo de limiar e opera com um duty-cycle de 50% (PUCEL, 1976). A tensdo de
dreno dever ser mantida praticamente constante e ser suficientemente grande para evitar que o

transistor entre na regido linear de operagdo (triodo).
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Para o adequado funcionamento do misturador, sdo necessarios filtros, para separar os
sinais OL e RF, e um filtro na saida de FI, Fig. 3.11, para eliminar os sinais espurios ¢ funcionar
como um curto circuito para o sinal de OL principalmente. Uma dificuldade que se encontra ¢ o
desempenho dos filtros, que terdo de ser capazes de filtrar sinais com diferengas de amplitudes

muito grandes mas de freqiiéncias muito proximas (Ex. for=2 GHz e frr=1,9 GHz).

Filtro de FI
FI 1 O
RF Porta Dreno
Filtro de
- RF >
Fonte
O:L Filtro d
iltro de
OL

FIGURA 3.11 - Misturador de transcondutincia de FET com sinais de RF e OL aplicado na porta.

Este tipo de misturador tem como principal vantagem a baixa tensdo de operagdo, baixa
poténcia de OL e alto ganho de conversdo. No entanto, para circuitos integrados, este tipo de
misturador sofre da baixa isolacdo entre as portas, devido a dificuldade de se obter filtros com Q
muito alto dentro de um circuito integrado. Além do que, para certas freqii€ncias de operagdo, ¢
praticamente invidvel a integracdo do filtro devido as dimensdes que os elementos passivos

deveriam ter.

3.5.1.2 Misturador de dreno de FET

Uma outra forma de se obter um misturador ¢ utilizar a ndo-linearidade da regido do
joelho da curva IpxVps do transistor. Nesta topologia o sinal de OL ¢ aplicado no dreno do
transistor, o sinal de RF, na porta, e o sinal de FI, retirado no dreno. Devido as condi¢des de
polarizacdo, tanto a resisténcia de saida R, quanto a transcondutancia de saida G, sdo nao-
lineares, e o fator amplificador, /= G,.Ry, serda modulado pelo sinal do OL aplicado no dreno
(ROSARIO & FREIRE, 1990).

As suas principais desvantagens sao a necessidade de se utilizar amplitude de OL grande,

degradando isolagdo entre as portas do OL e RF. Outro fator ¢ o filtro de FI que devera funcionar
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como um circuito aberto para o sinal do OL degradando a estabilidade, aumentando a distor¢ao
por intermodulacdo e criando um modo amplificador na porta de FI.
Devido aos problemas acima e seu baixo ganho de conversdo, este tipo de misturador

quase nao ¢ utilizado.

3.5.1.3 Misturador resistivo com FET

A Fig. 3.12 mostra o esquema basico de um misturador resistivo com FET. Este
misturador opera com o transistor polarizado na sua regido linear e com a tensdo entre dreno e
fonte igual a zero. Nestas condi¢des o canal do FET € praticamente um resistor cujo valor ¢é
funcdo da tensdo aplicada entre fonte e porta. Assim, se um sinal de OL ¢ aplicado na porta, ele
modulara a resisténcia do canal temporalmente. Se também um sinal de RF for aplicado ao dreno,
esta variacdo temporal provocara a modulagdo do sinal de RF na freqiiéncia de OL resultando na
multiplicagdo deste dois sinais e produzindo o sinal de FI.

O melhor desempenho do misturador ¢ obtido fazendo a resisténcia do canal variar de
infinito (canal totalmente depletado) até seu menor valor possivel (determinado pela geometria
do dispositivo). Geralmente, um sinal de polarizagdo ¢ aplicado com o sinal de OL para
minimizar a amplitude do sinal de OL.

Como o transistor opera com uma tensao dreno-fonte igual a zero, a resisténcia do canal ¢

bastante linear resultando em intermodulagdao muito baixa (MAAS, 1987).

Dreno Filtro de RE
RF O
OL Porta : FI
o Filtro de > F]ltl;:ol de +—-a0
OL
Fonte

FIGURA 3.12 - Misturador resistivo com FET. O dreno nio é polarizado e o processo de conversio ocorre
devido a variacio temporal da resisténcia do canal.

A grande desvantagem desta estrutura ¢ que ndo possui ganho de conversao.
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3.5.1.4 Misturador com FET de dupla porta.

Este misturador difere dos demais pelo fato de utilizar um FET com duas portas (Fig.
3.13(a)). O efeito desta constru¢do € como se existissem dois transistores FET empilhados
conforme Fig. 3.13(b). Partindo desta consideragdo fica facil compreender a sua operagdo como
misturador (Fig. 3.13(c)). O transistor superior opera na regido de saturagdo e funciona como um
seguidor de fonte, transferindo o sinal do OL para o dreno do transistor inferior. Por sua vez, este
transistor € polarizado de tal forma que o sinal do OL presente em seu dreno o fagca excursionar
entre a regido de triodo e de saturac@o. Assim, o processo de multiplicacdo se da pela modulagao
da condutancia de saida de fonte-dreno do transistor inferior, ou seja, estd operando de forma
idéntica ao misturador de dreno (TSIRONIS et al., 1984; SULLIVAN et al., 1999).

Devido a forma como € construido o transistor, a porta de RF e a porta OL sdo isoladas.
Com isto, pode-se projetar uma malha de casamento independente para cada porta, além de

possuir uma isolagdo OL-RF inerente.
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FIGURA 3.13 - (a) Transistor FET de dupla porta; (b) representacao equivalente com dois transistores; (c)
circuito equivalente do misturador com FET de dupla porta.
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3.5.2 Misturadores com balanc¢o simples utilizando transistores

Os misturadores descritos anteriormente sdo compostos de um unico dispositivo para
misturar os sinais e produzir o sinal de FI. Estes tipos de misturadores sdo denominados
misturadores de um uUnico elemento. No entanto, estes misturadores/dispositivos podem ser
combinados para formar novas estruturas multiplicadoras mais complexas: misturadores
balanceados. Como estas estruturas eliminam naturalmente alguns sinais espurios, alguns filtros
tdo necessarios aos misturadores de Unico elemento podem ser eliminados facilitando sua
integragdo, além de outras vantagens ja citadas anteriormente.

A Fig. 3.14 mostra um tipo de misturador de balanco simples com FET (PUCEL et al.,
1976). Este circuito ¢ composto por dois misturadores de transcondutancia de FET conectados

entre si através do acoplador com hibrida e do circuito combinador.

FPBde FI

Malha de
casamento

OL Acoplador Circuito FI

com Combina- —o

Hibrida * dor

o 1
RF -
Malha de
| casamento

FIGURA 3.14 - Misturador com balanco simples (FPB - filtro passa baixa).

Uma das principais dificuldades deste tipo de circuito ¢ a integragao dos elementos passivos

para combinar os FETs. Em baixa freqiliéncia isto ¢ praticamente invidvel.

3.5.2.1 Misturador Diferencial

Este misturador tem a topologia similar a de um amplificador diferencial, conforme ¢
mostrado na Fig. 3.15(a). O sinal do OL ¢ aplicado de forma diferencial (balanceada) nas portas
dos transistores superiores, enquanto o sinal de RF ¢ aplicado diretamente entre a porta do
transistor inferior e terra (desbalanceado). A grande amplitude do sinal do OL faz com que os
transistores superiores sejam chaveados alternadamente, ou seja, enquanto um transistor esta

cortado, o outro esta em operacdo. Assim, o efeito ¢ similar ao de uma chave que se alterna entre
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duas posic¢des possiveis, conforme Fig. 3.15(b). De uma forma aproximada, o sinal de saida pode
ser descrito segundo o que ¢ apresentado na Fig. 3.15(c). Na expressdo de Vg, vé-se que o sinal
de RF ndo estd presente, mas hd a presenca do sinal do OL e todos os seus harmoénicos. Esta
aproximacao ¢ valida apenas para uma primeira analise das principais caracteristicas deste tipo de

misturador, uma vez que o transistor tem elementos parasitas que precisam ser levados em

Bl
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consideragao.
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Componente OL
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FIGURA 3.15 - Misturador diferencial.

Embora as duas estruturas balanceadas apresentadas, misturador com balango simples

utilizando transistores e misturador diferencial, sejam parecidas, seus modos de operacdo sdao
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bem diferentes. Enquanto uma se baseia na ndo-linearidade do comportamento IxV do
dispositivo, a outra se baseia no chaveamento do sinal de RF.

O misturador diferencial necessita de um nimero menor de elementos reativos, devido a
sua topologia. O sinal de RF ¢ inerentemente isolado do sinal do OL e nao ha necessidade de
preocupagdo com sintonia de partes reativas para garantir o balanco da estrutura que determina o
desempenho do misturador. Assim, o misturador diferencial ¢ mais vantajoso quando se quer
integra-lo em circuito monolitico (MEYER & MACK, 1994).

A estrutura com balango simples oferece muitas vantagens, como ja citado anteriormente,
mas tem como principal desvantagem ndo eliminar a presenca do sinal do OL na saida. Como o
sinal do OL ¢ um sinal de grande amplitude, a influéncia de sua presenca na saida ¢ importante,

determinando que o filtro de FI tenha um alto Q.

3.5.3 Misturadores com balan¢o duplo utilizando transistores

Este tipo de misturador € basicamente uma combinacdo de misturadores de balanco
simples para eliminar um nimero maior de sinais espurios além de obter melhor desempenho
global do misturador: aumenta a isolagdo entre as portas, maior imunidade ao ruido e linearidade

mantida para sinais de maior amplitude.

As estruturas mais utilizadas neste tipo de misturadores sao:
e Misturador Célula de Gilbert
e Misturador resistivo em anel com FET (CHEN et al., 1995)

Um misturador resistivo em anel com FET ¢ apresentado na Fig. 3.16. Neste misturador, o
sinal do OL produz alternadamente comutacdo dos pares de FET do corte para a regido linear.
Esta comutagdo alterna o sentido do fluxo do sinal RF pela carga de FI resultando em uma forma
de onda que terd componentes resultados da multiplicagdo do sinal de RF pela componente

fundamental do sinal de comutacgao.

A condig¢do de polarizagdo dos transistores € similar ao misturador resistivo com FET: Vpg=0

V e Vgs proximo ao Vr.
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Uma propriedade importante deste misturador ¢ que todos os terminais de RF sdo curtos
virtuais para o sinal do OL, as conexdes de FI sdo curtos virtuais para o sinal de RF e vice-versa.
Os terminais de porta também sdo curtos virtuais para os sinais de RF e de FI. Assim, a topologia
do circuito isola as portas, eliminando a necessidade de filtros. Associados a estas vantagens tem-
se o baixo ruido, alta linearidade e baixa tensdo de operacgao; contudo, possui como desvantagens

ndo ter ganho de conversdo e a necessidade de elevados valores de poténcia do sinal de OL.

]

1
[/

O

FIGURA 3.16 - Misturador resistivo em anel com FET.
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O misturador Célula de Gilbert ¢ basicamente um circuito composto de dois misturadores
diferenciais arranjados conforme a Fig. 3.17. O funcionamento de cada metade também ¢&
idéntico ao do misturador diferencial (Anexo A), exceto a diferenca na forma como os terminais
de dreno dos transistores superiores estdo conectados. Com este arranjo cruzado, os componentes
do sinal do OL sdo também eliminados além dos sinais espurios de ordem impar resultantes das
caracteristicas nao lineares das curvas IxV dos dispositivos. Embora apresentada numa
configuragdo com FET, esta topologia também ¢ empregada com transistores bipolares
(WEGNER et al., 1991).

Além de reunir as qualidades inerentes dos misturadores balanceados, o misturador Célula

de Gilbert possui uma outra qualidade: ganho de conversdo positivo.
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FIGURA 3.17 - Misturador Célula de Gilbert.

3.5.4 Outras topologias de misturadores

Existe uma variedade de topologias de misturadores que desempenham fungdes especiais

nos sistemas e que nao podem ser classificados dentro das linhas apresentadas anteriormente.

e Misturador rejeita imagem: O misturador rejeita imagem fornece uma solugdo
trigonométrica para um dificil problema de filtragem. Geralmente ¢ utilizado quando
nao ¢ pratico eliminar o sinal imagem devido ao baixo valor da freqiiéncia de FI
(fim=2frr — foL para for>frr ) resultando em um sinal do OL muito préximo do sinal de
RF, ou quando a banda do sinal de RF se superpde ao do sinal imagem apds o
processo de conversdo para baixo. Este tipo de misturador tem sido utilizado também
quando se quer evitar filtros externos, como no caso da arquitetura receptora de FI
baixa. Este misturador é, na realidade, uma combina¢do de dois misturadores
balanceados onde os sinais de RF e OL sdo aplicados com uma defasagem, Fig. 3.18,
de tal forma que os sinais resultantes, ao serem combinados, eliminem a presenca do

canal imagem.
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Misturador auto-oscilante (ZHOU & DARYOUSH, 1994): neste tipo de misturador o
mesmo dispositivo que gera o sinal do OL mistura o sinal de RF com o do OL, para

obter o sinal de FIL.

Misturador bombeado sub-harmonicamente (Subharmonically pumped mixer)
(NIMMAGADDA & REBEIZ, 2001): Para algumas aplicac¢des, ¢ muito dispendioso,
inconveniente, ou impossivel gerar uma fundamental na freqiiéncia do OL. Neste
caso, ¢ aplicado um sinal do OL com metade da freqiiéncia original. Através de um
arranjo dos elementos ndo lineares, a taxa de variagdo temporal de suas
correntes/tensdes pode ser combinada, resultando em uma taxa de variagao temporal
com o dobro da freqiiéncia do sinal do OL. Assim, o resultado serd o batimento do

sinal de RF com um sinal que serd o dobro do sinal do OL.

Misturador distribuido (MAAS, 1993): Este tipo de misturador utiliza o mesmo
principio do amplificador distribuido, s6 que, neste caso, os elementos amplificadores
sao substituidos por misturadores. Este tipo de estrutura ¢ utilizado quando se quer um

misturador com banda muito larga.

A Sor(t)

Srr(t)
o /2 Ski(t)

/2

FIGURA 3.18 - Topologia de um misturador rejeita imagem
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3.6 Estruturas Célula de Gilbert'

Dentre as topologias apresentadas anteriormente, a Célula de Gilbert ¢ a que vem
predominando nas arquiteturas dos circuitos de recep¢do integrados. Sendo uma estrutura
inerentemente balanceada que dispensa elementos reativos na sua concep¢do, com um bom
desempenho de ruido e de ganho de conversao, sua escolha geralmente ¢ inevitavel. Assim, nesta
ultima década, este tipo de misturador foi alvo de pesquisa objetivando otimiza-lo para os
compromissos de projeto vigente: integrabilidade, melhor desempenho e baixo consumo de
poténcia. Assim, surgiram diversas propostas de modificacdes topoldgicas e de sua
implementag¢ao com dispositivos alternativos.

Segundo o resultado de investigacdo deste trabalho, as principais topologias utilizadas da

Célula de Gilbert sdo:

Célula de Gilbert tradicional

e (Célula de Gilbert sem fonte de corrente

e (¢lula de Gilbert com estagio de RF alternativo

e (¢lula de Gilbert com inje¢ao de corrente

e (Célula de Gilbert com transformador integrado

e Micromixer

! Historicamente, a concepgio deste circuito ¢ atribuida a Barriet Gilbert por seu trabalho publicado no IEEE
Journal of Solid State Circuits em 1968 e intitulado: A precise Four- Quadrante Multiplier with Subnanosecond
Response (GILBERT, 1968). Neste artigo Gilbert descreve e analisa esta topologia, com base nas caracteristicas
exponenciais IxV dos transistores bipolares, para funcionar como um multiplicador de quatro quadrantes e ndo como

um misturador!
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3.6.1 Célula de Gilbert Tradicional

A estrutura tipica de uma Célula de Gilbert ¢ dada na Fig. 3.19(a). De uma maneira geral,
a descri¢do de seu funcionamento pode ser representada segundo o diagrama de blocos da Fig.

3.19(b), onde se tem:

e Estagio de RF — Compde-se de um amplificador transcondutor onde a tensdo
de entrada ¢ convertida em corrente. Geralmente, ¢ este estagio que determina

o ganho, o ruido e a linearidade.

e Estigio Misturador (misturador propriamente dito) - Neste estagio, a

multiplicagdo ¢ produzida através do chaveamento das correntes vindas do

estagio transcondutor.

b

i l

\
1
1
1 .
| ESTAGIO
Vo | ! i <:> MISTURADOR Vor
—— :
! — 1 X

)

\ ,

ESTAGIO
DE RF
l Vi l

(a) (b)

FIGURA 3.19 - Topologia de uma Célula de Gilbert tradicional (a) e seu diagrama de blocos (b).
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Uma caracteristica importante nesta topologia ¢ o uso de uma fonte de corrente para fixar
as condic¢des de polarizagdo CC do circuito. Isto fornece alguma flexibilidade, pois se a fonte de
corrente possuir uma impedancia muito alta para o sinal de RF, pode-se aterrar um dos terminais
de entrada evitando o uso de sinais diferenciais. Geralmente, os sinais de RF ndo sdo

diferenciais, exigindo circuitos adicionais para converté-los em diferenciais. No entanto, esta
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topologia sofre restricdo quanto a sua tensdo de operagdo minima, devido aos transistores estarem
empilhados.

Outro fator limitante nesta topologia ¢ o baixo ponto de compressao e de intermodulacao,
notadamente nos circuitos com transistores bipolares. Uma solu¢dao para este caso € o uso de
impedancias de degenerescéncia (FONG & MEYER, 1999), conforme Fig. 3.20. No principio,
eram utilizados resistores, mas estes degradavam muito o comportamento de ruido, sem
proporcionar uma melhora significativa na linearidade. Assim, tém-se utilizado elementos
reativos, com os quais se consegue melhorar a linearidade sem degradar o comportamento de

ruido.

Vie % T Ze |-

ICC

FIGURA 3. 20 - Estagio de RF com impedancia de degenerescéncia de emissor.

Uma outra forma que tem sido utilizada para melhorar a linearidade ¢ o uso da tecnologia
BICMOS (COLOMINES et al., 1998). Os transistores bipolares sdo empregados no estagio
misturador, por precisarem de menor tensdo de OL para seu chaveamento, enquanto os
transistores CMOS sao utilizados no amplificador transcondutor, por apresentarem melhor
linearidade devido ao seu comportamento quadratico. Contudo, esta tecnologia tem um consumo
maior de poténcia. Como o amplificador transcondutor ¢ de transistores CMOS, ¢ necessaria uma
corrente maior para obter o mesmo ganho que com um estagio com BJT. Os transistores CMOS
possuem uma transcondutancia menor que os BJT, para um mesmo valor de corrente. Esta

desvantagem deve ser superada, com o avango da tecnologia CMOS.
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3.6.2 Célula de Gilbert sem fonte de corrente

As principais modificagdes topoldgicas na Célula de Gilbert vém ocorrendo no estagio de
RF, permanecendo o estagio misturador praticamente inalterado. Uma modificacdo imediata que
se pode fazer no circuito da Fig. 3.19(a) ¢ a retirada da fonte de corrente do par diferencial
inferior (Amplificador Transcondutor), Fig. 3.21, permitindo, com isto, reduzir a tensdao de
alimentacdo do circuito. No entanto, isto obriga que os sinais presentes na entrada de RF sejam
diferenciais, para ndo comprometer o desempenho do misturador. Geralmente, sdo utilizados
circuitos ativos para transformar o sinal da entrada de RF em um sinal diferencial (MA et al.,
1998), ou os estagios anteriores sao projetados com saida diferencial. Isto aumenta o consumo de
poténcia do circuito, introduz ruido, efeitos de nao-linearidade, etc. Apesar disso, esta topologia
tem demonstrado um desempenho global muito bom e estd sendo uma opgdo para circuitos de

RF, inclusive atendendo especificacdes para sistemas multimodos (RYYANEN e al., 2001).
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FIGURA 3.21 - Estagio de RF sem fonte de corrente.

Outra grande vantagem do circuito sem fonte de corrente, em relagdo ao com fonte de
corrente, ¢ apresentar uma menor ordem de ndo-linearidades: exibem, principalmente, produtos
de intermodula¢do de terceira ordem muito menores. Isto fica mais claro quando se compara a
expansao em série de poténcia da expressao de corrente para os dois tipos de circuitos da Fig.

3.22.
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FIGURA 3.22 - Amplificador transcondutor do estagio de RF sem fonte de corrente (a) e com fonte de
corrente (b).

No circuito da Fig. 3.22(a) tem-se, para Ai (Anexo B) :
3 5 x7

Ai=i; —ip =1 -senh _Ar =/-senh(x)=1- x4 para—oo < x < oo
2-n-Vp 35

enquanto, para Fig. 3.22(b) (Anexo B):

3 5 7 _1 "—12211 22n _1 2n-1
Aizil—i2=1~tanh[2 AVV ):1.tanh(x):1~[x—x+2x BRES ol il eV +

n-v, 3705 315 (2n)
para |x|<%

Comparando as expressdes anteriores, pode-se observar que os termos de terceira ¢ de
quinta ordem, no circuito com fonte de corrente, t€m um peso bem maior que no do circuito sem

fonte de corrente.
3.6.3 Célula de Gilbert com estagio de RF alternativo

Existem topologias que substituem o circuito transcondutor do estagio de RF por circuitos

alternativos ou utilizam acoplamento indutivo deste com o estagio misturador.
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A estrutura mais direta e simples de que se pode fazer uso ¢ a que substitui os transistores
do estagio transcondutor da Fig. 3.22(a) por resistores, conforme mostra a Fig. 3.23. As
principais vantagens desta topologia sdo: reduzir o valor da fonte de alimenta¢do e reduzir o
produto de intermodulacao de terceira ordem. No entanto, tem-se um ganho de conversdao menor
que 1 e um ruido relativamente elevado, em comparacao as demais topologias apresentadas. Com
esta topologia, pode-se obter misturadores em CMOS operando com tensoes de at¢ 1 V (CHAN
et al., 2001). Os desempenhos de ruido e de ganho podem ser melhorados com a inser¢ao de um
circuito amplificador na entrada de RF, projetado para maximizar o desempenho ganhoxruido
(CAMPBELL, 1998). O efeito mais negativo desta insercdo ¢ o aumento do produto de

intermodulacdo de terceira ordem.
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FIGURA 3.23 - Célula de Gilbert com estagio de RF resistivo.

Um outro tipo de modificagdo ¢ a substituicdo do amplificador transcondutor por um
circuito defasador, conforme ¢ indicado na Fig. 3.24 (KOMURASAKI et al., 1998). Com este
arranjo consegue-se que o sinal de RF esteja presente entre os pontos A ¢ B com mesma
amplitude, mas com fase invertida; ou seja, o sinal de RF ¢ aplicado de forma diferencial no
estagio misturador. Com isto, consegue-se reduzir a tensao de operagao do circuito, diminuir os
produtos de intermodulagdo de terceira ordem e obter uma entrada de RF que ndo precisa ser
diferencial. Contudo, o circuito sofre de redu¢do do ganho e aumento do ruido. Como o defasador
¢ um circuito LC, seu correto funcionamento depende da sintonia destes elementos, o que torna o

circuito bastante seletivo. Isto torna o circuito pouco flexivel: é necessario projetar um misturador
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para cada sistema que tiver uma freqiiéncia de RF diferente, o que também torna esta topologia

pouco atraente para um receptor de multisistemas ( Ex. GSM e WCDMA simultaneamente).
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FIGURA 3.24 - Estagio de RF com um circuito defasador.

3.6.4 Célula de Gilbert com Injecdo de Corrente

O ganho de tensdo do misturador depende muito do valor das resisténcias de carga de FI
(Fig. 3.25(a)). Quanto maior o valor destas resisténcias, maior serd o ganho. Contudo, este valor
também limita a tensdo minima de operagdo do circuito, através do aumento da queda de tensdao
continua sobre as resisténcias de carga de FI. Uma solugdo seria reduzir a corrente quiescente
total do circuito, que, embora reduza o ruido, degrada a sua linearidade. Portanto, ha um
compromisso entre ruido e linearidade, no qual um acaba limitando o outro.

Uma solucdo para o impasse acima seria a inje¢do de corrente (Fig. 3.25(b)). Nesta
topologia, um resistor ou uma fonte de corrente ¢ utilizado para fornecer a maior parte da
corrente de polarizagdo dos transistores do estdgio de RF (SCHMATZ et al., 1995). Assim, pode-
se reduzir a corrente de polariza¢do do estdgio misturador permitindo o uso de altos valores de
Rp. Além de aumentar o ganho do misturador, a injecdo de corrente melhora a linearidade, por

permitir que os transistores do amplificador transcondutor operem com maiores correntes.
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FIGURA 3.25 - Célula de Gilbert com carga de FI (a) e estagio de RF com injecdo de corrente I (b).

3.6.5 Célula de Gilbert com transformador integrado

Com a pesquisa € o avango nas técnicas de integracdo de indutores, ja ¢ viavel a
constru¢do de transformadores dentro de circuitos integrados com um bom desempenho. Isto

abre a possibilidade do uso de um tipo de acoplamento que oferece muitas vantagens como
(MARCEACHERN et al., 1999):

e polarizagdo independente — Os estdgios de RF podem compartilhar a mesma
fonte de polarizagdo, reduzindo o nivel de tensdo da fonte de alimentagao,
além de permitir um ponto de polarizagdo quiescente independente entre o
estagio de RF e misturador, eliminando os problemas apresentados na se¢ao
3.6.3 (Fig. 3.26).

e Minimiza o ruido 1/f vindo do estdgio de RF — Geralmente a freqiliéncia de
corte inferior do transformador € superior a faixa de freqiiéncia onde o ruido

1/f esta presente.

Embora o circuito tenha todas estas vantagens, o transformador integrado ainda apresenta

perdas, resultando em ganho efetivo bem menor que a topologia tradicional. Para o circuito do
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trabalho de MARCEACHERN et al. (1999), a Célula de Gilbert tradicional teve um ganho de

tensdo de 10 dB, enquanto o circuito com transformador obteve um ganho de 2,5 dB.
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FIGURA 3.26 - Topologia Célula de Gilbert com acoplamento com transformador.

3.6.6 Micromixer

Esta modificacdo topologica foi apresentada pelo proprio GILBERT (1997), e propds
modificar o estdgio de RF da estrutura tradicional, que ¢ um amplificador Classe A, para um

Classe AB, como mostra a Fig. 3.27. As principais vantagens advindas desta modificagdo sdo:

e Estagio de entrada de RF ndo diferencial — Elimina os indesejaveis circuitos
que convertem a entrada para o modo diferencial. Isto minimiza area do
circuito integrado e melhora o desempenho do circuito.

e Casamento bem definido com a impedancia de 50 Q do gerador de RF — A
impedancia de entrada do estagio de RF ¢ praticamente definida pela soma do
paralelo dos r.’s do transistor Q1 e Q2, os quais sao iguais a Vi/lIc; € Vi/lco.
Assim, basta ajustar o valor da corrente de coletor destes transistores , Ic; € I

respectivamente, para que esta seja igual a 50 Q.
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e Minimiza consideravelmente os produtos de intermodulagao de terceira ordem
- Como o circuito de entrada ¢ Classe AB, a principio ndo ha restri¢ao quanto a

amplitude do sinal de RF, a ndo ser pela propria ndo-linearidade do transistor.
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FIGURA 3.27 — Micromixer.

3.7 Discussao

Como foi visto neste capitulo, hd uma variedade de topologias de Célula de Gilbert. Grande
parte destas topologias foi desenvolvida com tecnologia bipolar. As principais vantagens dos

bipolares sao:

e transcondutancia maior, quando comparada a dos FETs - Isto possibilita construir um

misturador com um consumo menor de poténcia.

e Amplitude do sinal de Vo, para adequado chaveamento dos transistores, ¢ bem menor

que a necessaria para o mesmo circuito com FET.

Contudo, a tecnologia MOSFET teve um crescimento e desenvolvimento muito grande
nestas ultimas décadas, sobretudo na aplicagdo digital, tornando seu custo muito mais baixo
comparado as demais tecnologias. Isto, e o crescimento acelerado das telecomunicagdes, atrairam
o interesse para o estudo da viabilidade de se utilizar MOSFET nos circuitos de RF na faixa de
comunicagdo movel. Particularmente, os misturadores de C¢lula de Gilbert com MOSFET s6

comecaram a ter seu estudo e projetos bem delineados nesta tltima década. O primeiro trabalho
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publicado com misturador nesta configuragdo, a operar em 2,4 GHz, ocorreu s6 em 1996 e
utilizou a tecnologia CMOS de 0,8 um (SULLIVAN et al., 1997). Tipicamente, esta faixa do
espectro era dominada pelos MESFETs. Recentemente, foram apresentados varios trabalhos com
misturadores de Célula de Gilbert operando na faixa de 1 a 3 GHz, nos quais se utilizam
tecnologias CMOS comerciais de 0,35um (CHAN et al., 2001, JUNG et al., 2001,
MARCEACHERN et al., 1999). Para certos sistemas (GSM ¢ WCDMA), o desempenho do
misturador em CMOS ainda ndo ¢ suficiente em relagdo a: intermodulagao, ruido, baixa poténcia
do OL e baixo consumo de poténcia. Nestes casos sdo utilizadas as tecnologias BICMOS que
possibilitam combinar as vantagens dos BJTs, no estigio misturador, com as vantagens dos
CMOS, no estagio de RF. Contudo, quando se deseja operar em freqiiéncias mais altas e ainda se
deseja utilizar dispositivos a base de silicio, a solucao ¢ utilizar os processos bipolares ou de SiGe
disponiveis comercialmente. Na literatura, o misturador com transistores bipolares, operando na
maior faixa de freqiiéncia, respondia até¢ 12 GHz (WEGNER et al., 1991), enquanto para SiGe s
foram encontrados misturadores trabalhando em freqiiéncias especificas e, no caso, a maior foi de
11,2 GHz (DURR et al., 1998). No caso do BJT, para atingir esta freqiiéncia de operacio, o
consumo de poténcia foi elevado, da ordem de 280 mW, com uma tensdo de polarizagdo de 5 V.
Além do silicio, existem também os dispositivos em GaAs que, devido ao substrato ser
semisolante, possibilita a integracdo de elementos passivos com um fator Q relativamente alto e
minimiza as capacitancias parasitas com substrato. Ja no silicio, o substrato ndo possui uma
isolacdo tao boa, resultando em indutores e capacitores bem piores, além de uma capacitincia
parasita com substrato bem mais elevada. Solucdes alternativas sdo apresentadas, mas encarecem
0 processo, por adicionar mais etapas. Assim, quando a freqiiéncia comeca a subir muito, o
substrato de silicio se torna uma barreira, e ai comega o predominio dos dispositivos em GaAs.
Tipicamente, na faixa de operagdo até¢ 20 GHz ha o predominio de circuitos de GaAs com
MESFET, enquanto o HEMT predomina nas freqiiéncias maiores. Contudo, os dispositivos
HEMTs vém ganhando espaco em algumas aplicagdes na faixa de freqiiéncias de comunicagao

sem fio por dois motivos (NAIR et al., 1995):

e Transcondutancia superior ao do MESFET e do MOSFET - Permite obter circuitos com

o0 mesmo desempenho, mas com um consumo de poténcia bem menor.

e Comportamento de ruido, no minimo, igual ou superior.
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Atualmente encontram-se HEMTs sendo comercialmente aplicados na faixa de
comunica¢do moével: pHEMT SLX-2043 (1,7-2,5 GHz) no LNA da Stanford Microdevices; Ultra
Low NF, High Linearity FETs pHEMT SPF-2000TK(0-4 GHz) da Stanford Microdevices;
pHEMT Down-Converter 1AM-91563 (0,8-6 GHz) da Agilent Technologies; pHEMT LNA
CMHO819(0,8/1,9 GHZ) da Infineon; etc. No caso da Infineon, antiga Siemens Semiconductor,
sao oferecidos quatro processos de HEMT otimizados para determinadas faixas de freqiiéncias e
aplicagoes: HEMT M30 (Comunicagao Movel), LN 60 & P 60 (mm-wave, 20 a 40 GHz) e
HEMT 110 (radar automotivo, em 77 GHz).

Assim, ja prevendo esta aplicagdo dos HEMTs nos dias atuais e a necessidade de
investigacdo de novas topologias de misturadores em Célula de Gilbert para o explosivo
crescimento das comunicagdes sem fio, estabeleceu-se, em 1997, o seguinte tema para
investiga¢do: Projeto de Misturador com topologia Célula de Gilbert utilizando pHEMT.

O principal objetivo deste trabalho foi estudar a viabilidade do uso de HEMTs em circuitos
misturadores que utilizam a configuragdo Célula de Gilbert e que operam na faixa de
comunicagao movel.

No ano em que este trabalho comegou, existia somente um trabalho publicado no IEEE
Microwave and Guided Wave Letters, no qual se propunha um multiplicador analdgico
distribuido utilizando HEMT de InP (IMALI et al., 1994). Neste circuito, duas Células de Gilbert
sao utilizadas como unidades da estrutura distribuida. O circuito foi implementado em HEMT
InP de 0,Ium de comprimento de porta e operava com sinal de RF variando de CC a 38 GHz,
com FI de 1 GHz. Contudo, este circuito precisa de poténcia de OL de 10 dBm, para obter um
ganho de conversdo de -5dB. Estes parametros estdo muito aquém dos valores razoaveis: Ganho
de conversdo >0 e poténcia de OL < 0 dBm, além de ter um consumo de poténcia muito elevado,
de 2,5 W. Os circuitos atuais consomem normalmente dezenas de mW! A topologia que foi
utilizada no circuito era a tradicional. Nesta publicacdo ndo havia informagdes de ruido e nem de
ponto de compressao.

Integrar todas as topologias citadas anteriormente era praticamente inviavel, devido ao alto
custo e ao tempo curto que se tinha disponivel para entregar o arquivo com a mascara do circuito.
Assim, optou-se por integrar uma unica topologia, ¢ a escolhida foi a Micromixer. Esta escolha

deu-se em virtude, sobretudo, da entrada de RF ser ndo diferencial, eliminando a necessidade de
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estrutura adicional, ¢ da boa linearidade devido a configuracio de RF ser em Classe AB.
Lembramos que o Micromixer apresentado por GILBERT (1997) foi realizado em tecnologia
BJT. Assim, nosso trabalho consiste em adapté-lo, pela primeira vez, para a tecnologia pHEMT.
Até a presente data, existem publicados somente dois trabalhos em HEMT. Um em 1998
(CAMPBELL et al., 1998), mesmo ano em que o circuito foi enviado para fabrica¢do, e outro em
2001 (REINA-TOSINA et al., 2001). Contudo, ambos circuitos tem concepgdes e topologias que
diferem do circuito apresentado neste trabalho. Portanto, nenhum trabalho com topologia similar

foi estudado até este momento, mantendo-se a originalidade desta tese.
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Capitulo 4
Metodologia de Projeto e Desenvolvimento do

Misturador

Neste capitulo sdo apresentados a metodologia empregada e o desenvolvimento do projeto
do misturador.

Este capitulo est4 organizado nos seguintes temas:

— Tecnologia e Ferramentas de Projeto

— Projeto do Misturador Empregando a Topologia Célula de Gilbert
e Bloco Misturador
e Bloco Balun para Entrada de OL
e Bloco Amplificador Isolador (Buffer) para saida de FI

No primeiro tema sao discutidas as ferramentas, a tecnologia HEMT empregada e sua
influéncia e limitacdes para o projeto. No segundo, discute-se o projeto do misturador que ¢
subdividido e apresentado em trés blocos distintos: Misturador propriamente dito, Balun para

entrada de OL e o Amplificador Isolador, para saida de FI.
4.1 Parametros de Misturador

Porém, antes de comecar a descri¢cdo do projeto propriamente dito, serd apresentada uma

descricdo das principais figuras de mérito utilizadas para qualificar o desempenho de um
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misturador. De modo geral, um misturador pode ser caracterizado pelas seguintes figuras de

mérito:
e Ganho de conversao.
e Ponto de compressao de 1 dB.
e Ponto de intercepgao da terceira ordem.
e Figura de ruido.
e Perda por retorno nas portas.

e Isolagdo entre as portas.

A. Ganho de Conversdo (Gep).

O ganho de conversdo relaciona a poténcia disponivel na saida do gerador de RF com a
poténcia entregue na carga de FI. O ganho de poténcia estd relacionado com o ganho de tensdo

ou corrente por:

Gep=|— | == | = @.1)

onde vy e vs sdo as tensdes de saida e de entrada, respectivamente; iy € is sdo as correntes de saida

e de entrada, respectivamente; Ry e Rg sdo as resisténcias de carga e de fonte, respectivamente.

Yo
Vs

Neste trabalho foi utilizada a relagdo G = para definir o ganho de tensao.

B. Ponto de Compressdo de 1 dB (Pj4)

A razdo entre a poténcia de saida e de entrada deveria ser constante e independente do valor
da poténcia do sinal de entrada, para um circuito ideal. Contudo, devido a ndo-linearidade e as

limitagdes de correntes e/ou tensdes, o ganho de conversao comega a cair a partir de um
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determinado valor de poténcia de entrada/saida. O ponto onde o ganho cai 1 dB ¢ denominado de
ponto de compressdo de 1dB. Este ponto pode ser referido a poténcia de entrada ( IP;45- Input
P14p) ou a poténcia de saida (OP4p - Output P14p).

Outra forma de observar este ponto ¢ através de um grafico de Pgyiga(dBm)xPeytrada(dBm),
como ilustra a Fig. 4.1. Neste grafico, a condi¢do de ganho constante ¢ representada pela regido
da curva onde a derivada ¢ constante.

Se a amplitude do sinal de entrada for maior que IP;4s, 0 sinal de saida pode aparecer
distorcido. Esta distor¢ao provoca a conversao de uma modula¢ao de amplitude em modulagao de
fase. Nenhuma informacao do sinal ¢ perdida, se a modulacao for em freqiiéncia. No entanto, se a
modulacdo for em fase, esta conversdo provoca um indesejavel desvio de fase no sinal
modulado, aumentando seu erro de deteccao e degradando a BER(Bit Error Rate) (FONG &
MEYER, 1999).

Psaida(dBm) Circuito
A

b ideal \ ,

’

OP1a8

Circuito
pratico

Pentrada(dBl’l’l)

»
Ll

IP1a

FIGURA 4.1 - Grafico de Psajpa X PenTrRADA Para determinacgio de Pyqp.

Um outro problema que ocorre devido ao ponto de compressdo ¢ a dessensibilizagdo do
receptor na presenca de um sinal indesejavel forte (conhecido como bloqueador ou
interferéncia). Este sinal indesejavel pode levar o circuito a trabalhar na condi¢ao de compressao
onde o ganho de conversdo ¢ menor. Como o menor sinal detectavel depende deste ganho, para
superar o patamar de ruido presente na saida do circuito e ser detectado, a redugdo no ganho
pode fazer com que o sinal ndo atinja o nivel suficiente para superar o ruido, impedindo a sua

deteccgao.
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C. Ponto de Intercep¢do da Terceira Ordem (IP3 - Third Order Interception Point).

Dois sinais de canais adjacentes aos do canal desejado podem interferir neste ultimo através
das nao-linearidades de ordem impar presentes na fun¢do de transferéncia do misturador. Estas
ndo-linearidades geram produtos de intermodulacdo de terceira ordem (IMj; - Third-Order
Intermodulation) na saida do misturador, e um dos produtos IM3 pode degradar o desempenho
do misturador se sobrepondo ao sinal desejado (Fig. 4.2). Dois sinais de canais adjacentes, de
freqiéncia f; e f,, irdo gerar dois produtos IM; nas freqliéncias (2f1-f;) e (2f2-f)),
respectivamente. Para baixos niveis de poténcias de entrada, os produtos IMj3 serdo dominados
pela nao-linearidade de terceira ordem. No entanto, com o aumento da poténcia as nao-

linearidades de ordem superior comegam a tornar-se importantes.

Q Produtos IM;

Canal Desejado

Q_} D Canal Adjacente

FIGURA 4.2 - Produtos de intermodulacio de terceira ordem degradando o canal desejado.

Poténcia
de
Saida

Freqiiéncia

A medida da interferéncia deste tipo de ndo-linearidade ¢ feita através do ponto de
intercepcao de terceira ordem (IP3). Este ponto ¢ obtido através da intercepgao da extrapolacao da
regido de resposta linear dos sinais desejados e seus produtos IM; (Fig. 4.3). Dadas as poténcias
dos sinais presentes nos canais adjacentes, pode-se calcular a poténcia dos produtos IMj;
presentes no canal desejado, utilizando o valor de IP;. Contudo, este célculo ¢ valido para
produtos IM3 de pequenos sinais. O ponto IP3 pode ser referido a entrada IIP3 (Input Third-Order
Interception Point) ou a saida OIPs; (Qutput Third-Order Interception Point), conforme ¢

apresentado na Fig. 4.3.
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A

P saida(dBm)

OIP;

P ent rada( dBm) 1P 3

FIGURA 4.3 - Resposta do sinal desejado e do IM;.

O calculo do produto de intermodulagdo resultante de um cascateamento de circuitos pode
ser aproximado, usando escala linear (IIP3, em watts, ¢ G, em watts/watts), por:
1 1 G GG,
= + + +
I1IP3  IIP3, IIP3, IIP3,

al

“.2)

onde /IP3, ¢ o ponto de intercepcdo da terceira ordem, referida a entrada, do n-ésimo estagio e
G € 0 ganho de poténcia do n-ésimo estagio (RAZAVI, 1998).

Nesta equagdo pode-se observar que o IIP3 dos ultimos estdgios e os ganhos sdo
determinantes no valor do 1IP3 total.

A equagdo acima ndo € valida para todo circuito; na realidade, o célculo ¢ mais complexo
e depende das caracteristicas de cada estagio. Nem todos os estagios terdo os IM3 em fase, como

em (4.2), e, assim, uma outra solu¢do devera ser considerada.
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D. Figura de Ruido (NF - Noise Figure )

A Figura de Ruido ¢ utilizada nos sistemas de comunicagdes para determinar o
comportamento de ruido dos circuitos. Ela mede a degradacdo da relacdo sinal-ruido causada
pelos circuitos.

Nos sistemas de comunicagdes onde a impedancia interna de fonte ¢ bem determinada

(tipicamente 50 €2), define-se o Fator de Ruido:

Ng Ng

F

onde Ny e N; sdo, respectivamente, a poténcia de ruido gerada pela impedancia interna da fonte e
a poténcia de ruido gerado pelo circuito, referidas a entrada do circuito. O valor de F ndo tem
sentido, se a impedancia da fonte ndo for especificada. Quando o Fator de Ruido ¢ especificado

em dB, passa a ser denominando Figura de Ruido e dado por

NF =10-log(F) 4.4

Para circuitos em cascata, o Fator de Ruido total pode ser calculado através da formula de

Friis:

F=F+ + 4. “4.5)

onde F; e Gj sdo o Fatores de Ruido e Ganho de poténcia disponivel do i-€simo estagio.

No caso de circuitos misturadores existem dois tipos de medidas de Figura de Ruido:
Figura de Ruido de Banda Lateral Unica (SSB - Single Side Band) e Figura de Ruido de Banda
Lateral Dupla (DSB - Double Side Band). A diferenga entre estas duas estd na forma como a
contribuicdo de ruido do misturador ¢ representada. Na primeira, toda poténcia de ruido do
circuito ¢ referida em relagdo a uma unica porta de entrada, enquanto na outra, o ruido ¢ dividido

e referido com relagdo a duas portas de entrada: uma porta representando o canal desejado e outra
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porta representando o canal imagem. Fisicamente, o misturador possui uma unica porta de
entrada, e o que se fez no caso do DSB foi explicitar o canal imagem.

O canal imagem € um sinal centrado em uma freqiiéncia que dista da freqiiéncia do OL o
mesmo valor que o sinal de RF, e que, ao passar pelo misturador, produzird um sinal na
freqiiéncia de FI que ird sobrepor-se ao do sinal desejado. Portanto, no processo de multiplicacao
do misturador, dois sinais de entrada, um centrado em o +®F € outro em MWop-Wgy, produzirdo
sinais de FI na mesma freqiiéncia. Se o sinal de interesse for Wrr = WoL+®F O outro é
denominado imagem e vice-versa.

Na Fig. 4.4 é apresentada a diferenca entre as NFpsg € NFssg. Nesta figura G rr
representa o ganho de conversdo do canal de RF e G¢_mmacem representa o ganho de conversdo

do canal imagem.

Ge e
Nin= KTsB C_RF
FILTRO
OL de FI
Nin=(Fsss-1)kTsB

Nour=KTs[ (Fsss-1)Gc_rr +Gc_imacem |B

{%MAGEM \
(a)
Sdo iguais !
Ge_rr
Nin=kTsB

Nour=KTs[ (Fpss-1)Gc_rr +(Fpss-1)Gc_macem |B

Nin=(Fpss-1)kTsB
FILTRO
OL de FI

GCJMAGEM

Nin=(Fpss-1)kTsB

(b)

FIGURA 4.4 - Definiciao de NFgsg (a) e definicao de NFpgg (b) (B = banda de freqiiéncia em Hz;
Ts = temperatura da fonte em K; k = constante de Boltzmann).



66

As medidas de ruido em misturadores serdo DSB se ndo existir nenhum filtro rejeita

imagem na entrada do misturador. Neste caso, se G¢c rr = Gc_IMAGEM :
NFssg = NFpsg + 3dB 4.6)

A diferenca entre estes dois tipos de medidas esta na sua aplicacdo. NFpgp ¢ utilizado
onde o canal imagem ¢ importante no desempenho do sistema, enquanto o NFsgp ¢ utilizado em
caso contrario. Um exemplo desta aplicag@o seria o uso do NFpgp para o receptor homodino e do

NFssp para receptor super-heterodino (quando utiliza filtro para eliminar o canal imagem).

E. Perda de Retorno nas Portas

Quando a impedancia da porta de entrada de um circuito ndo estd casada com a impedancia
interna do gerador, parte da poténcia enviada para esta porta retornara para o gerador. A razao
entre esta poténcia refletida e a enviada ¢ definida como Perda de Retorno. Tipicamente as
portas de OL e RF tém a impedancia de entrada de 50 €2, enquanto as de FI sdo projetadas para
casar com a impedancia do filtro de FI. Os casamentos nas portas de RF e FI sdo necessarios
para evitar a reflexdo e uma ondulagdo excessiva na banda de passagem do filtro de FIL.
Normalmente sdo necessarios valores menores que -10 dB (relagdo de onda estacionédria menor
que 2) para um bom desempenho. Para a porta de OL, o casamento ndo ¢ tdo critico. Contudo,
uma perda por retorno excessiva degrada o desempenho de poténcia e pode levar a um problema

de frequency pulling no oscilador local (OBREGON & KHANNA, 1982).

F. Isolagdo entre as portas

A isolagdo fornece uma medida da quantidade de poténcia do sinal injetada em uma porta do

misturador aparecera nas outras portas (Fig. 4.5).
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FIGURA 4.5 - Acoplamento das fontes de sinais no misturador.

A relacdo de acoplamento mais importante é:

Isolagdoprrr : se a isolacdo de OL para RF for pobre, se Por>>Prp, pode
aparecer na entrada de RF um grande sinal de OL. A presenga deste
sinal nesta entrada faz com que o misturador atinja o IP;45 com niveis
de sinais de RF menores, degradando seu desempenho, além de

ocorrer uma reemissao pela antena.

For RF
Isolagdopy _rp (dB) =10Logy _Plporia B 4. 7)

Por

As isolagdes OL para FI e RF para FI ndo sdo muito importantes porque estes sinais de
alta freqiiéncia podem ser facilmente rejeitados por filtros de FI de Q alto. No entanto, se estes
sinais forem excessivamente altos, podem levar a saturacdo da porta de saida de FI e degradar o

ponto de compressao de 1 dB do misturador.

4.2 Tecnologia e ferramentas de projeto

O primeiro passo do projeto foi a escolha das ferramentas de simulagdo e o tipo de

tecnologia HEMT que deveria ser empregada.



68

No Laboratorio havia disponiveis dois tipos de Ferramentas de Simulacdo: HSPICE e
LIBRA ( Software parte do Pacote Series IV — 6.0 da HP ).

O HSPICE ¢ uma ferramenta de simulacdo de circuitos que utiliza, para determinar as
tensdes e correntes no circuito, um algoritmo que fornece solugdes temporais. J& o LIBRA
oferece simuladores com algoritmos que fornecem soluc¢des temporais (SPICE) e no dominio da
freqliéncia (Balango Harmonico).

Para simular o circuito misturador sdo necessarias duas fontes de sinais distintos (For=2,0
GHz e Frr=1,9 GHz) que, devido a nao-linearidade do circuito, produzirdo um terceiro sinal,
FI=0,1 GHz, resultado da multiplicacdo dos sinais destas duas fontes. Assim, para simular este
circuito com HSPICE sera necessaria uma resolucdo temporal bastante pequena, para considerar
os efeitos dos sinais de alta freqiiéncia, e um tempo suficientemente grande de simulagdo para
poder observar o sinal de FI. J& as simulagdes do tipo Balango Harmonico trabalham com a
selecdo do nimero de harmonicos dos sinais das entradas suficiente para definir o sinal de saida.
Normalmente, este nimero nao ¢ muito grande, o que reduz bastante o tempo de simulagao.

Outro fator importante a se considerar na simulacao de um misturador para o circuito de
recepcao ¢ sua contribui¢do de ruido (Figura de Ruido). As fontes de ruido dos dispositivos
ativos dependem de seu Ponto Quiescente e sdo calculadas em simulagdes que consideram
somente o modelo linearizado dos dispositivos (Ex. Diagrama de Bode). No entanto, em um
misturador, cujo comportamento € nao linear, as condigdes de polarizagdo de alguns dispositivos
variam no tempo e, conseqiientemente, o valor da contribui¢ao de suas fontes de ruido ird variar
no tempo. Portanto, para simular corretamente esta contribui¢do, o algoritmo de simulagdo para
o ruido deverd levar isto em consideragdo, e, dentre os simuladores disponiveis, somente o
LIBRA tem este recurso.

Considerando as vantagens no tempo de simulagdo e a capacidade para considerar ruido
nas simulagdes nao lineares, optou-se pelo LIBRA como ferramenta de simulagao.

Outro fator importante no projeto do misturador foi a escolha da tecnologia do transistor
HEMT que seria empregada para a implementacdo fisica do circuito. Esta escolha teve a
principio influéncia do custo, pois para tornar viavel o preco de fabricacdo do circuito foram
pesquisadas tecnologias que estavam disponiveis em Programas Multiusuarios (Ex. Programa
Europractice e o Programa francés CMP). Nestes programas, varios usudrios compartilham o

mesmo processo de fabricacao dividindo, entre eles, o custo final.
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Dentro dos Programas Mutiusudrios a que se tinha acesso foram encontradas as seguintes

tecnologias:

-  EDO2AH — Philips - Programa CMP
- H40 — GEC Marconi — Programa Europractice

A tecnologia EDO2AH — Philips possuia transistores pHEMT (pseudomorphic HEMT)
com comprimento de porta de 0,2 um (fr de até 60 GHz) e transistores do tipo Enriquecimento
(Enhancement) e Deplecao (Depletion). O circuito integrado era fabricado com metaliza¢ao nas
costas da lamina e com vias de acesso através do substrato (Via-Holes), permitindo o uso de
técnicas de microfita.

Com o acesso a tecnologia EDO2AH através da assinatura de um NDA (Non Disclosure
Agreement), a Philips forneceu um Pacote de Projeto (Design Kif) que se constituia de uma
biblioteca de modelos e de regras de desenho (Layout) para diversos programas de simulagdo e
de projeto de mascaras (Cadence, Menthor, etc.), entre os quais incluia o LIBRA. Este Pacote de
Projeto possuia mascaras, modelos lineares e ndo lineares de transistores pHEMT,
mascaras/modelos de estruturas de microfita (linha de transmissao, toco, acopladores Lange, etc.)
e mascaras/modelos de elementos passivos concentrados (indutores, capacitores, resistores, etc.).
No entanto, havia uma limitagdo no modelo nao linear para os transistores: estes nao incluiam
ruido.

A tecnologia H40 — GEC Marconi possuia transistores pHEMT com comprimento de
porta 0,25 um (fr de até 60 GHz) e transistores somente do tipo Deplegdo. O circuito integrado
era fabricado com metalizacdo nas costas da ldmina e com vias de acesso através do substrato,
permitindo também o uso de técnicas de microfita.

O pacote de projeto fornecido pela GEC Marconi era similar ao fornecido pela Philips
exceto pelo fato de utilizar o modelo nao linear de HEMT do proprio simulador LIBRA. Este
modelo incluia ruido e podia ser usado na simulagdo nao linear para calcular o ruido. S6 que este
modelo ndo linear existia somente para um certo nimero transistores de tamanhos diferentes: 4
dedos (fingers) de 20 um (Largura), 4 dedos de 40 um , 2 dedos de 60 um, 4 dedos de 60 um e
4 dedos de 150 um.

Comparando as duas tecnologias disponiveis, foi feita a op¢do pela tecnologia da GEC

Marconi por sua biblioteca possuir modelos nao lineares que permitem determinar a contribuicao
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de ruido do misturador na simulagdo. Como o circuito é para recep¢do, a sua contribuicao de

ruido sera um fator importante na otimizagao do circuito.

4.3 Projeto do Misturador empregando a Topologia Célula de Gilbert

O préoximo passo do projeto do misturador foi a determinagao dos valores das principais
Figuras de Mérito que serviriam de meta para a otimizacao do circuito e a topologia da Célula de
Gilbert mais adequada.

E importante ressaltar que o objetivo deste trabalho é demonstrar a viabilidade do circuito
misturador que sera posteriormente apresentado, e ndo demonstrar um desempenho no estado-da-
arte. Isso por dois motivos: primeiro porque o numero limitado de transistores restringe a
possibilidade de otimizacdo, e, segundo, porque estes modelos podem ndo descrever
adequadamente o comportamento do transistor na regido de tensdo de limiar (Threshold), por
terem sido ajustados para a regido de saturagdo. Assim, ao se escolher o sistema de comunicagao
movel que serviria de base para o projeto, optou-se pelo sistema DECT (Digital European
Cordless Telephone) cujas especificagdes sao bem menos rigidas que as dos sistemas de telefonia
moével de 3* geracdo (SABOURI-S., 1997). O DECT ¢ um sistema que visa atender a
comunicagdo sem fio interna (indoor), e suas principais especificacdes de desempenho, para o

misturador de recepg¢ao sao apresentadas na Tabela 4.1.

TABELA 4.1 - DESEMPENHO DESEJADO PARA UM MISTURADOR NO SISTEMA DECT COM
GANHO DE 6 dB (SABOURI-S., 1997 apud MADSEN & FAUGE, 1993)

Fre (GHz) Fo (GHz) NF (dB) 1IP3 (dBm)

1,9 2,0 <17 >-6,0

Quanto a topologia escolhida para o misturador, foi necessario adicionar mais dois blocos

cujas finalidades serdo apresentadas posteriormente:

e Bloco Balun, para entrada do OL

e Bloco Amplificador Isolador, para saida de FI
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Assim, o circuito completo do misturador foi dividido em trés blocos distintos, como

mostra a Fig. 4.6, cujos projetos e desenvolvimentos sdo apresentados na seqiiéncia.

AMPLIFICADOR
ISOLADOR

Saida/Entrada MISTURADOR
Diferenciais

o FISAfDA

OLgNTRADA

FIGURA 4.6 - Esquema em blocos do circuito misturador.

4.3.1 Bloco Misturador

A principio, quando este trabalho foi proposto, a idéia inicial era implementar em pHEMT
a Célula de Gilbert tradicional. Posteriormente, no curso do desenvolvimento deste trabalho,
optou-se pela topologia Micromixer devido, sobretudo, as seguintes vantagens advindas do tipo

de circuito do estagio transcondutor:
a) elimina a necessidade do balun na entrada de RF - entrada desbalanceada.
b) melhora o ponto de compressao de 1dB - amplificador classe AB

¢) menor tensdo de operacao que a tradicional - elimina a necessidade da fonte de

corrente.

Assim, a principio, foi utilizada a topologia tradicional para dimensionar os transistores,
determinar a melhor relacdo de area e averiguar os principais mecanismos de funcionamento
deste tipo de misturador.

O primeiro passo para analise do circuito foi determinar qual seria o melhor ponto de
operacao para que o circuito operasse com a melhor relagdo ganho/ruido. Para isto foi utilizado o
circuito e o arranjo dados na Fig. 4.7. Nesta figura, as fontes de tensdao controladas por tensdao

estdo sendo utilizadas como amplificadores isoladores e baluns ideais. Os indutores L sdo de
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valor muito alto, e tém o objetivo de simular uma carga com impedancia tendendo a infinito, para

obter o ganho maximo de saida do circuito.

Vy=Vp

VC C

FIGURA 4.7 - Esquematico do circuito da Célula de Gilbert.

Como o numero de tipos de transistores disponiveis ¢ limitado a cinco, as relacdes de
areas possiveis entre os transistores superiores/inferiores estdo restritas a: 2x60(n° de dedos x W
em micrometros)/4x60, 4x40/4x60, 4x20/4x40, 4x20/2x60, 4x60/4x60, 2x60/2x60, 4x40/4x40 e
4x20/4x20. Obviamente, seriam possiveis relagdes com o transistor 4x150 wm; contudo, sua area
¢ consideravelmente maior, o que limitaria a resposta em freqii€ncia do circuito, tendo sido, por
1sso, ndo utilizado. Embora o circuito esteja sendo projetado para uma determinada freqiiéncia de
operagdo, ha o interesse de, no futuro, otimiza-lo para operar em toda a faixa comercial de
comunicacdo sem fio, de 2 GHz a 10 GHz.

A primeira relagdo de area utilizada foi a 2x60 wm, para os transistores superiores, e 4x60

um, para os transistores inferiores. Com estes transistores, foi realizada uma seqiiéncia de
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simulacdes onde o valor da fonte de corrente foi variado de 40 mA a 5 mA, enquanto eram
medidos seu ganho e figura de ruido. Esta varredura de corrente permitiu determinar as condi¢des
de polarizagdo para a melhor relagdo ganho-ruido. Durante a varredura de corrente, as tensoes de
dreno-fonte foram mantidas constantes e na regido de saturagao.

Na Tabela 4.2 sdo apresentados os resultados, para uma poténcia do OL de 5 dBm. Esta
poténcia corresponde a um valor de tensdo nos terminais de OL de 0,56V, e foi utilizada para
garantir o completo chaveamento dos transistores do estagio misturador. As freqiiéncias dos
sinais utilizadas foram: For= 2 GHz, Frr =1,9 GHz ¢ Fg; = 100 MHz.

TABELA 4.2 - VARIACAO DO GANHO DE TENSAO E FIGURA DE RUIDO COM A CORRENTE "I" DE
POLARIZACAO PARA A RELACAO 2X60/4X60. (Po;=5dBm)

I (mA) Ganho de conversio Figura de Ruido Vgs de T1-T4
Gc(dB) NF(dB) V)
40 10,9 15,42 -0,587
20 18,73 13,71 -0,742
10 21,53 13,68 -0,846
5 21,25 14,55 -0,925

Como se pode observar na tabela acima, a melhor relacdo ganho-ruido ¢ obtida com
tensdes de porta-fonte (Vgs) dos transistores T1-T4 em torno de -0,846 V, valor proximo a tensao
de limiar do transistor, que ¢ em torno de -1 V.

O principio de funcionamento deste tipo de misturador baseia-se no chaveamento da
corrente de RF, vinda do estagio transcondutor, entre os terminais de saida de FI. No entanto,
como os transistores ndo sdo chaves ideais, durante este processo ocorrerdo momentos em que
eles estardo conduzindo simultaneamente, produzindo "perdas" do sinal de corrente. Assim, o
processo de chaveamento dos transistores tem que ser bem abrupto, para minimizar o tempo desta
conducao simultanea, e isto ocorre quando os transistores estdo polarizados proximo da tensao de
limiar. Quanto mais abrupto for este chaveamento, menor serd a tensdo do OL necesséria, ou seja,
menor sera a derivada necessaria do sinal do OL em torno da origem.

Uma outra analise interessante que se pode fazer ¢ realizar o procedimento anterior para
duas outras relagoes 2x60/2x60 e 4x60/4x60 e compara-las com 2x60/4x60.

Na Tabela 4.3 sdo apresentados os resultados das simula¢des para as mesmas condigdes

de polarizagdo da Tabela 4.2, exceto pela condi¢cdo de polarizagdo de fonte-dreno dos transistores



74

superiores, que foi alterada de 1V para 2V. Este aumento na tensdo de fonte-dreno garante a
permanéncia do transistor na regido de saturagdo, evitando a degradagdo do desempenho do

misturador, para grandes excursdes dos sinais nos terminais de FI.

TABELA 4.3 - VARIACAO DO GANHO DE TENSAO E FIGURA DE RUIDO COM A CORRENTE "I'" DE
POLARIZACAO. (Vps =2V para os transistores superiores e Po, =5 dBm)

Relagdo I (mA) Ganho de Figura de Ruido Vgs de T1-T4
(T1-T4)/(T5-T6) conversao G¢(dB) NF(dB) V)
10 22,00 15,37 -0,8884
2x60/2x60 5 21,6 15,69 -0,9733
30 20,31 12,88 -0,8262
4x60/4x60 20 21,60 12,84 -0,8888
10 21,36 13,13 -0,9735
10 23,99 13,42 -0,8884
2x60/4x60 5 23,46 13,95 -0,9733

Analisando a Tabela 4.3, pode-se observar que o circuito com maior ganho ¢ o 2x60/4x60,
enquanto o de melhor figura de ruido ¢ o 4x60/4x60. A diferenca na figura de ruido entre estes
dois circuitos nao ¢ tdo grande, chegando a ser muito proxima quando a corrente ¢ de 10 mA, ou
seja, para o mesmo consumo de poténcia. No entanto, o circuito 2x60/4x60, além de ter um
ganho maior, pode ter uma freqiiéncia de operacdo maior, pelo fato dos transistores superiores
terem a metade da area. Outra vantagem da relagdo 2x60/4x60 ¢é poder reduzir a corrente para
SmA, ou seja, reduzir novamente o consumo de poténcia pela metade e ainda ter um desempenho
de ruido de apenas 1,11 dB inferior ao do melhor caso. O desempenho da relagdo 2x60/2x60
demonstra que, ao se reduzir a area dos transistores, os resultados serdo piores em relacdo ao
nivel de ruido e ao ganho, comparativamente ao 2x60/4x60. A relacdo 4x40/4x60 possivelmente
terd um desempenho intermediario entre a relacdo 4x60/4x60 e 2x60/4x60, e muito proximo
desta ultima, mas sua freqiiéncia de operagao sera menor ¢ seu consumo de poténcia, maior.
Assim, a melhor relacdo de resultados visando consumo de poténcia, ganho, ruido e freqiiéncia de
operacao ¢ obtida com a relagdo 2x60/4x60.

Até este momento, foram utilizadas fontes de correntes ideais e carga indutiva.
Considerando agora um circuito mais realistico para a relagao 2x60/4x60, as indutancias L foram

substituidas por resisténcias de 400 € (denominadas de Rp;) e a fonte de corrente por um



75

transistor 2x60 um. O valor da resisténcia de 400 € foi escolhido procurando manter a melhor
relacdo ganho e tensdo de alimentagdo do circuito. Na Tabela 4.4 sdo apresentados os resultados

das simulagdes para correntes de 5,57 mA e 10,69 mA.

TABELA 4.4 - VARIACAO DO GANHO DE TENSAO, FIGURA DE RUIDO E TENSAO DE
ALIMENTACAO COM A CORRENTE "I'" DE POLARIZACAO. (Vps = 1,5 V para os
transistores superiores, Pop, =5 dBm e L>Rp=400Q).

Relagdo Vee I Ganho de Figura de Ruido Vgs de
(T1-T4)/(T5-T6) V) (mA) conversdo G¢(dB) NF(dB) T1-T4 (V)

8 10,69 13,71 13,93 -0,8562

2x60/4x60 7 5,57 11,67 14,61 -0,9262

Fazendo uma analise, pode-se confirmar que o principio responsavel pela multiplicacdo &,
realmente, o chaveamento dos transistores T1-T4. O ganho de tensdo deste tipo de misturador,

para um chaveamento ideal dos transistores superiores, ¢ dado por (Anexo A):

2
A, = gm - Rpy g @.8)

onde
gm = transcondutancia dos transistores T5-T6

Rpr = valor da resisténcia de carga de um dos ramos de saida de FI.

Neste caso, tem-se Rp; = 400 Q e g,= 0,028 S, para [ = 10,69 mA, o que resulta em um
ganho de tensdo ideal de 17,06 dB. O valor simulado foi de 13,71 dB. A diferenga observada
demonstra que o circuito estd operando com um comportamento proximo do ideal. A diferenca
deve-se ao chaveamento ndo ideal e as capacitancias e indutancias parasitas.

Como se pode observar, a topologia tradicional necessita de uma tensdo de alimentagao
relativamente alta para um circuito integrado. Outro fator negativo € a poténcia do OL de 5 dBm,
considerada alta para os circuitos integrados: tipicamente esta poténcia ¢ igual ou menor que 0
dBm (Valores elevados de poténcia de OL causam problemas de baixa isolagdo, maior consumo
de poténcia e sdo dificeis de serem gerados quando se quer operar com circuitos integrados de
baixa poténcia/tensao de operacao). Portanto, uma outra topologia teve que ser escolhida.

Entre as topologias apresentadas no capitulo anterior, a do Micromixer foi a que

representou a melhor opcdo. Além das vantagens ja citadas, esta topologia apresenta,
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comparativamente as outras, um esquema mais simples (ndo ha necessidade de indutores,
transformadores, baluns de RF, fontes de corrente, etc.), tornando-se mais compacta e eficiente.
O Micromixer foi uma topologia inicialmente proposta para circuitos com transistores
bipolares, sendo diferente em relagdo a tradicional somente na topologia do estagio transcondutor
(Fig. 4.8(a)). Assim, o circuito teve que ser modificado para poder operar com transistores

pHEMT.

imi ¢ ¢iM2
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! 1
! 1
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FIGURA 4.8 — (a) Estagio transcondutor do Micromixer e (b) modificacdo proposta para ser utilizado com
pHEMT.

A conexao do tipo da Fig. 4.8(a) ¢ inviavel porque os transistores pHEMT disponiveis sdo
de deplecao canal tipo N, ou seja, operam com tensao de porta-fonte negativa e sua corrente de
dreno tem uma dependéncia com a tensao de dreno-fonte, que nao pode ser desprezada.

A solucdo encontrada foi basear-se no principio de funcionamento do estagio
transcondutor do Micromixer e aplica-lo ao circuito com pHEMT. Basicamente, um sinal
aplicado na entrada de RF aparece simultaneamente nos terminais dos transistores Q1 e Q3 (Fig.
4.8(a)). Como o transistor QI esta na configuracdo base-comum (nao inverte fase do sinal de
corrente no coletor) e Q3 estd na configuracdo emissor-comum (inverte fase do sinal de corrente
no coletor), o mesmo sinal de tensdo produz sinais de correntes, nos terminais de Q1 e Q3,
defasadas de 180°. Se os dois transistores sdo iguais € t€ém a mesma corrente continua de
polarizagdo, os dois sinais terdo a mesma amplitude. Com base nesse mesmo principio, foi feito o
arranjo de dois amplificadores com transistores pHEMT idénticos, apresentado na Fig. 4.8(b). O
transistor H1 compde um amplificador na configuracdo porta-comum e o H2 compde um

amplificador na configuracdo fonte-comum, estando os dois acoplados pelo capacitor C2. O
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acoplamento capacitivo isola as correntes e tensdes continuas, permitindo aos dois transistores
terem a mesma condi¢do de polarizagdo, e acopla o sinal de RF ao amplificador fonte-comum. As
reatancias de C2 e C1 devem ser suficientemente baixas para garantir a simetria das correntes de
saida. Como os transistores operam com tensdes negativas de porta-fonte, foi utilizada a
autopolarizacdo para fixar o ponto de polarizagdo e evitar o uso de tensdes negativas no circuito.
Baseado no circuito acima foram feitas novas simula¢des onde o estagio transcondutor do
misturador utilizado para obter os resultados da Tabela 4.4 foi substituido pelo circuito da Fig.
4.8(b). As relagdes entre os transistores do estagio misturador e transcondutor de 2x60/4x60
foram mantidas e o novo circuito transcondutor foi polarizado de forma que as condicdes de
polarizagdo do estagio misturador estivessem proximas as utilizadas na Tabela 4.4, para corrente
de 5,57 mA. Este procedimento foi adotado porque a nova topologia nao modifica o modo de
injecdo de corrente no estagio misturador e, portanto, as condi¢des de melhor desempenho do
misturador sdo idénticas as da topologia tradicional. Na Tabela 4.5 sdo apresentados os resultados
das simulagdes para uma poténcia de OL de 0dBm comparadas a tradicional, com poténcia do

OL de 5 dBm

TABELA 4.5 - RESULTADOS DE SIMULACAO PARA A RELACAO 2X60/4X60 COM A TOPOLOGIA
PROPOSTA E A TRADICIONAL.

Topologia Vee I Ge NF Vgs de PoL
(V) (mA) (dB) (dB) T1-T4 (V) | (dBm)
Proposta (C1=C2—e0) 5 4,72 15,51 10,89 -0,9988 0
Proposta (C1=C2 = 10 pF) 5 4,72 15,42 10,96 -0,9988 0
Tradicional 7 5,57 11,67 14,61 -0,9262 5

Os resultados da Tabela 4.5 demonstram claramente as vantagens da modifica¢ao
proposta (melhor NF, menor consumo de poténcia). Os dois resultados para a nova topologia
mostram que um valor de capacitancia de 10 pF, para Cl e C2, ¢ suficiente para um bom
desempenho do circuito.

Obviamente, o desempenho de chaveamento dos transistores em 0 dBm ¢ pior que para 5
dBm. Portanto, o pior desempenho do estagio misturador ¢ compensado pelo desempenho do
estagio transcondutor proposto! Isto fica claro ao se observar a Fig. 4.9. No caso do estagio
transcondutor da topologia tradicional, Fig. 4.9(a), o sinal de tensdo de entrada ¢ dividido entre

porta-fonte de H1 e H2, resultando em correntes nos terminais de dreno proporcionais a metade
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do sinal de tensdo de entrada. J& na topologia proposta, Fig. 4.9(b), utilizando as mesmas
condi¢des de polariza¢do, ndo ocorre esta divisdo de sinal, resultando em correntes de drenos
duas vezes maiores que a da topologia tradicional. Portanto, o ganho de conversdo da equagao
(4.7) precisa ser multiplicado por dois, no caso da topologia proposta. Isto significa um acréscimo

de 6 dB no ganho em relagao a topologia tradicional!

Ly =gm-—— ¢ fya :_gm'%

[ 4
A\ <

VRF

- e e — — — — ———————— =

FIGURA 4.9 - Sinais de correntes de saida do estagio transcondutor tradicional (a) e da topologia proposta (b)
para a mesma amplitude de sinal de entrada e as mesmas condicdes de polarizacio.

O desempenho da topologia proposta, com a relagao 2x60/4x60, foi o melhor que se pdde
obter com os transistores de que se dispunha, no que se refere a consumo de poténcia, figura de
ruido e ganho. Contudo, descobriu-se posteriormente que o pacote de dados de projeto fornecido
pela Marconi dispunha de um outro conjunto de pardmetros para o modelo ndo linear do
transistor 4x40 wm. Este novo conjunto se diferenciava do anterior pelo fato de ter sido obtido
pelo ajuste do modelo ndo linear a regido proximo ao Vr do transistor. Como o misturador opera
com seus transistores trabalhando préximo ao Vr, espera-se que o modelo com estes parametros
seja mais confidvel para prever o comportamento do misturador. Como esta ¢ primeira vez que
este tipo de topologia estd sendo proposta em HEMT e este trabalho tem por objetivo comprovar
sua viabilidade, optou-se por se reprojetar e otimizar o misturador utilizando os parametros para o
modelo ndo linear dos transistores 4x40 wm, otimizados para a regido proxima a V.

Para determinar o melhor ponto de operagdo, foram feitas novas simulacdes conside-

rando a regido de polarizacao proxima a Vr, sendo os resultados apresentados na Tabela 4.6.



79

TABELA 4.6 - RESULTADOS DAS SIMULACOES FEITAS COM OS NOVOS PARAMETROS PARA O
TRANSISTOR 4X40 pm. (Po.=0 dBm e C1=C2=10 pF)

Relagdo VCC I Ganho de Figura de Ruido Vs de
(T1-T4)/(T5-T6) V) (mA) conversdo G¢(dB) NF(dB) T1-T4 (V)
2x60/4x60" 5 4,72 15,42 10,96 -0,9988
4x40/(2*4x40)* 5 4,44 13,06 11,38 -0,9047
4x40/(2*4x40)* 53 5,80 13,81 11,54 -0,8906
4x40/4x40 53 5,49 13,18 11,85 -0,8994
4x40/4x40 53 7,85 13,60 12,32 -0,8353
'Circuito Referéncia - Tabela 4.5 *Dois transistores 4x40 em paralelo.

Analisando a Tabela 4.6, observa-se que os arranjos com os transistores 4x40
apresentaram desempenho pior, mas ainda proximos aos da relagdo 2x60/4x60. O ganho de
tensdo foi o que apresentou o pior desempenho, com 2dB abaixo em média, e a figura de ruido,
em média, 0,8dB acima. Este comportamento se deve a diferenga de area entre os transistores nao
ser tdo grande, cerca de 25% em relag@o ao 2x60 um e de 33 % em relagdo ao 4x60 um.

Com estes resultados, justifica-se o uso do transistor 4x40 um no lugar do 2x60 um e do
4x60 pum, pela maior confiabilidade dos novos parametros de modelo do transistor 4x40 pum.
Deve-se lembrar que estes novos parametros do transistor 4x40 um foram ajustados para a regiao
préxima de Vr, condig@o de polarizagao utilizada nos transistores do estagio misturador.

A relagao escolhida para implementar o misturador foi a 4x40/4x40 com corrente de
5,59mA. Este circuito apresentou uma boa relacdo ganho, figura de ruido, consumo de poténcia,
com menor area dos transistores do estagio transcondutor.

Com um ajuste um pouco mais fino na corrente ¢ com a substituicdo das resisténcias Ry
de 400 Q por resisténcias de 800 €2, foi possivel melhorar o ganho e figura de ruido (Tabela 4.7).
O valor da resisténcia foi alterado mais por condicdes de polarizagdo do estagio amplificador
isolador de FI, secdo 4.3.3, do que pela melhora de desempenho do circuito. Com o aumento de

resisténcia, houve necessidade de aumentar a tensdo de alimentagdo de 5,3 V para 5,5 V.
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TABELA 4.7 - RESULTADOS DAS SIMULACOES FEITAS COM Ry; VALENDO 400 Q E 800 Q, PARA O

TRANSISTOR 4X40 pm. ( Po,.=0 dBm e C1=C2=10 pF)

Ry VCC 1 Ganho de Figura de Ruido VGS de
(Q) V) (mA) conversao G¢(dB) NF(dB) T1-T4 (V)
400 5,3 5,49 13,18 11,85 -0,8994
800 5,5 5,27 16,10 11,38 -0,8670

Com os resultados da Tabela 4.7, definiram-se as condigdes de operacdo com melhor
desempenho do circuito e estabeleceu-se este circuito como referéncia para as etapas posteriores
de concepgao do circuito integrado.

Uma preocupacao constante ao longo do projeto foi a susceptibilidade do desempenho do
misturador as variacdes de processo. Os transistores HEMT apresentam uma grande variagdo de
suas caracteristicas elétricas com a variagdo de processo. Particularmente, no caso do misturador,
os transistores estdo polarizados préximo ao Vr, regido bastante susceptivel a variagdo de
processo e, muitas vezes, com um modelamento pobre.

Para avaliar esta dependéncia, foram feitas simulagdes considerando uma variacdo de
20% em V. Foram usados baluns ideais nas entradas do OL e amplificadores isoladores ideais,
na saida de FI, para estas simulacdes. Os resultados sdo apresentados na Tabela 4.8 e pode-se
observar uma sensivel dependéncia do desempenho com a variagdo de Vry. Contudo, o
desempenho do circuito ficou dentro de uma faixa de valores aceitdveis. Para o circuito com o
maior Vrt, foi necessario reduzir a tensdo de operacdo do circuito, para manter o correto

funcionamento do circuito.

TABELA 4.8 - PARAMETROS DE DESEMPENHO DO CIRCUITO PARA DIFERENTES VALORES DE

TENSAO DE LIMIAR (Vy)
Vi(V) -1,023 -1,116 -1,223
(Tipico)
OL (dBm) 0 0 0
RF (dBm) -25 -25 -25
FI (dBm) -11,54 -8,65 -8,31
SSB NF (dB) 12,29 11,38 11,18
Vee (V) 4,5 5,5 5,5

Com a topologia e as condi¢des de operacdo da célula central do misturador bem
determinadas, serdo apresentados, a seguir, os circuitos que foram necessarios adicionar ao

misturador para que operasse corretamente.
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4.3.2 Bloco Balun para entrada de OL

O Balun do OL ¢é basicamente um amplificador diferencial, Fig. 4.10, que tem por
finalidade transformar a entrada desbalanceada do sinal do OL em uma saida balanceada. E um
tipo balun de banda larga com dispositivos ativos (MAAS, 1993). Este tipo de balun permite que
se acesse a saida do equipamento de medicao sem necessidade de um circuito externo (Off-Chip)
adicional, composto de elementos passivos (indutores, capacitores, linhas de transmissao, etc.),
que geralmente possui banda estreita € nem sempre pode ser integrado, devido as dimensdes de
seus elementos passivos. Essa necessidade do balun ocorre porque os equipamentos de
microondas ndo sdo projetados para saidas ou entradas do tipo diferencial. Neste estigio sdo
empregados 2 transistores de 4x20 um e 1 transistor de 4x40 um como fonte de corrente, para
reduzir o consumo de poténcia.

No circuito da Fig. 4.10 a tensdo V1 polariza as portas dos transistores HI e H2. O
capacitor C1 opera como um curto para o sinal do OL de entrada e a resisténcia R3 define
praticamente o valor da impedancia de entrada que € préximo de 50 Q.

Este circuito foi projetado para ter um ganho de tensido de 4 dB. Isto permite reduzir a
poténcia do sinal OL externo, que serd aplicado no circuito, para -4 dBm minimizando as
exigéncias de projeto do oscilador local e os efeitos negativos da operacdo com sinais
relativamente grandes dentro de circuitos compactos.

O Balun do OL foi acoplado ao estdgio misturador através de capacitores de 5 pF.

R2 R1

V1

Vin )
L H2 “

FIGURA 4.10 - Balun de entrada do OL
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4.3.3 Bloco Amplificador Isolador para Saida de FI

A amplitude de sinal de tens@o FI é funcdo do valor da carga presente em seus terminais.
Tipicamente, as impedancias que devem ser colocadas na saida de FI sdo baixas e da ordem de 50
Q (impedancia dos equipamentos de medicao) a 300 Q (impedancia de entrada dos filtros de FI),
valores que ndo sdo suficientemente altos para definir um ganho tens@o na saida do misturador.
Assim, faz-se necessario adicionar um circuito de saida capaz de fornecer a corrente necessdria a
estes valores de carga, sem grande prejuizo do seu nivel de tensdo.

O esquema elétrico deste circuito € apresentado na Fig. 4.11. Este circuito € basicamente
um seguidor de fonte e apresentou uma atenuacdo de 2dB. Os resistores R1 e R2 estdo
funcionando como elevadores de nivel de tensdo, e os transistores inferiores estdo funcionando
como fontes de corrente controladas pela polarizacdo de porta determinada por uma fonte
externa.

Todos os transistores sdo de 2x60 wm e estdo polarizados para a maior transcondutancia
com o objetivo de minimizar o maximo possivel a atenuac¢ao do sinal em sua saida.

Como foi mencionado na se¢do 4.3.1 (pg. 79), houve necessidade de alterar o valor de Ry
de 400 Q para 800 Q. Esta modificacdo foi necessdria para que a tensdo de dreno-fonte dos
transistores H1 e H2 tivesse uma excursdo maior em relacdo a sua tensdo de saturacao:

Vs =Vps-Ves=Rp . I;r= 400 . I;p= 1V = Vps=1+Vgs = 1+(-0,44)

= Vps=0,56 V. — proximo ao cotovelo de Ips X Vpg

enquanto que, para Rpy = 800 Q, tem-se Vps = 1,56 V.

vccC
+VE N -VEL N
H1 H2
-« ——
VELout
R1 R2

VGI1
H3 H4
Cl1

FIGURA 4.11 - Circuito amplificador isolador de FI.
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Na Tabela 4.9 sdo apresentados os resultados de simulagdes considerando somente o
misturador + amplificador isolador de FI, ou seja, sem o balun do OL. Nesta tabela pode-se
observar o efeito do valor da carga colocada na saida do amplificador isolador de FI sobre o
desempenho do circuito.

TABELA 4.9 - RESULTADOS DAS SIMULACOES PARA O CIRCUITO MISTURADOR +

AMPLIFICADOR ISOLADOR DE FI CONSIDERANDO DIFERENTES VALORES DE
CARGAS (PoL, =0dBm).

Carga Carga de Carga de
800 Q 200 Q 50 Q
Ganho de conversdao G¢(dB) 15,35 13,92 10,68
Figura de Ruido NF(dB) 11,43 11,45 11,48

O ganho do amplificador isolador de FI ¢ dado por:

ViF_our _ gn-Rp
AVip v 1+8m-Rp

@.9)

onde g, ¢ a transcondutancia de H1/H2 e R; ¢ a carga colocada na saida do amplificador isolador.
Assim, se R; aumenta, a atenuagdo deste estagio diminui, aumentando o ganho de conversao do
circuito, como indicado pela Tabela 4.9.

J& a figura de ruido permanece praticamente inalterada. Isto ocorre porque a contribui¢do
total de ruido do circuito depende muito mais das condigdes de polarizagdo, ganho e da

impedancia de entrada dos estagios acoplados do que do valor da impedancia de saida.

4.3.4 Resultados de simulagdes considerando todos os circuitos em conjunto

Posteriormente, todos os trés circuitos foram conectados (Fig. 4.12) e uma simulagao
global foi feita considerando trés tipos distintos de cargas de FI: 800€2, 20002 e 50€2. Os

resultados sao apresentados na Tabela 4.10.



vCC VGS VCC,,

— - SpF _|_
. | 800Q | ) ¢
1 3pF 80002 1 3pF
2x60 T
2009[] 180Q 106€2 []106Q
o— Il
+VFI | / SpF
2x60 4x40 4x40 o 4x40 4x40 g | V
5pF [_ oL
4x20  4x20
O o o
500
762 76Q
F

2x60 260 [ 4xd0 4x40 J VG,
X X
* * | 12pF

= 10pF 4x40
Il

il
= = 3000 240Q 300 10pF 270

I AMPLIFICADOR COMPENSADOR DE FI

I isTUrRADOR
B saLunDEOL

FIGURA 4.12 — Esquema elétrico do circuito misturador
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TABELA 4.10 - RESULTADOS DE SIMULACOES PARA O CIRCUITO COMPLETO CONSIDERANDO

DIFERENTES VALORES DE CARGA DE FI. (Po, =-4 dBm)

Carga de Carga de Carga de
800 Q 200 Q 50 Q
Ganho de conversao G¢(dB) 15,58 14,59 11,46
Figura de Ruido NF(dB) 10,45 10,51 10,54

Os resultados acima descrevem o desempenho do circuito com elementos e interconexdes

ideais, e foram utilizados como referéncia para a concepgao do circuito integrado equivalente.

Os resultados apresentados até o momento refletem o desempenho do misturador com

relacdo aoruido e ganho. Isto ndo significou que os demais parametros foram desprezados, mas

que o projeto do circuito foi determinado notadamente pelo desempenho de ganho e ruido.

Posteriormente, os elementos ideais (capacitores, resistores, etc.) foram substituidos pelos

seus equivalentes reais e as interconexdes foram levadas em consideracao (Layout final do

circuito integrado ¢ mostrado na Fig. 4.13). Na Tabela 4.11 sdo apresentados os resultados

globais de simulag@o para o circuito ideal (elementos e interconexdes ideais) e o do circuito real

(circuito equivalente extraido do layout final do circuito integrado do misturador).

Saida FI +

Saida
FI -

VGSup

VCC

VCCo.

) (&
| =

Entrada de RF
FIGURA 4.13 - Layout final do circuito integrado do misturador

VGo

Entrada
de OL
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TABELA 4.11 - RESULTADOS GLOBAIS DE SIMULACAO PARA O CIRCUITO IDEAL E O CIRCUITO

REAL.
Gc(dB) Dporta de rr(AB) Iporta de oL(dB) Isolag@o| orxrr (dB)
Circuito ideal 15,58 -11,59 -15,23 -63,95
Circuito real 15,29 -11,56 -15,23 -67,33

Para se obter uma comparacao melhor, na Tabela 4.12 sdo apresentados os resultados de
desempenho de um circuito célula de Gilbert tradicional em CMOS, publicados por SULLIVAN

et al. (1997), junto com os resultados de simulagdo obtidos para o circuito em pHEMT.

TABELA 4.12 - COMPARACAO DE DESEMPENHO ENTRE NOSSOS RESULTADOS E OS DE
SULLIVAN et al. (1997).

CMOS pHEMT

Vee (V) 5 5,5
Por(dBm) -3 -4
SSB NF(dB) 7,8 10,45
Ganho de Conversdo de Tensdo (dB) 9,7 14,3
P4 na entrada (dBm) -9 -4
Corrente do misturador (mA) 5,9 5,24
Corrente do Balunde OL (mA) | ————-- 19,5
Corrente do amplificador isolador

de FI (mA) 20,7 43,2

CMOS - RF=1,9 GHz, F 1 o=1,65 GHz and FI=250 MHz
pHEMT —RF=1,9 GHz, F, ,=2,0 GHz and FI=100 MHz

Na nova configuragdo proposta pode-se ver um desempenho superior no Ganho de
Conversdo e no Ponto de Compressdao de 1dB. No entanto, observa-se um desempenho inferior
em relacdo a NF, com uma diferenga da ordem de 2,6 dB. Como este circuito sera acoplado a
saida de um LNA, o ruido total dependera mais do ruido e ganho desse primeiro estagio (Formula
de Friis).

A Figura de Ruido do circuito misturador com pHEMT apresentada na Tabela 4.12, ¢ a do
circuito ideal. Na simulacdo do circuito real, cada trecho das linhas de interconexao foi modelado
como uma linha de transmissdo; assim, o numero de elementos finais do circuito para simulagao
de ruido ¢ muito grande e excedeu a capacidade de memoria e espaco no disco rigido da
Workstation onde o simulador esta instalado. Mas, como os resultados simulados entre o circuito
real e ideal sdo praticamente idénticos, Tabela 4.11, pode-se considerar que a Figura de Ruido

serd também idéntica.
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Outra vantagem que este misturador apresentou foi sua banda larga, como pode ver visto
no resultado de simulagdo apresentado no grafico abaixo. Este grafico foi obtido aumentando-se a

freqiiéncia de RF e OL, mantendo a freqiiéncia de FI em 100 MHz.

G(dB) 16T
14__- ....Ill....ll |
121 i
10:-
8 FI=100 MHz 7
61 j
4k i
2 |
0 ' : ] T . .

1.2.3.4.5 6‘7‘8.9.10
RF (GHz)

FIGURA 4.14 - Resposta em freqiiéncia do misturador
Neste grafico observa-se que antes que o ganho caisse 3dB, apareceu um comportamento,
em torno de 8,5 GHz, contrario ao de queda continua esperada. Isto se deve ao fato de que, para
freqiiéncias acima de 8 GHz, algumas das trilhas de conexdes e alguns elementos concentrados
do CI comegam a possuir suas dimensoes comparaveis ao comprimento de onda do sinal de RF ¢
OL. Como o circuito foi projetado para operar em freqiiéncias mais baixas, estes efeitos nao
foram levados em consideracdo, afetando de forma indesejada o comportamento do circuito.

Logo, foram apresentados somente os resultados até a freqiiéncia de 9 GHz.
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Capitulo 5

Metodologia, Resultados das Medicoes e Discussoes

Neste capitulo sdo apresentados a metodologia empregada e os resultados das medigdes
realizadas no circuito misturador projetado e descrito no capitulo anterior e as discussdes.

O layout apresentado no capitulo anterior foi enviado para a Marconi para a fabricagdo do
circuito integrado. Depois de 6 meses (05 de outubro de 1998 a final de abril de 1999) os

circuitos chegaram para teste.

FIGURA 5.1 - Fotografia do circuito integrado niao encapsulado.
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5.1 Preparacio das amostras

Os circuitos integrados (Cls) chegaram na forma de pastilhas (chips), ou seja, ndo estavam
encapsulados, como mostra a Fig. 5.1. Esta opcao de envio foi utilizada porque permite, através
de uma medida direta sobre o CI, caracterizar o circuito sem o0s parasitas que seriam introduzidos
pelo encapsulamento. Contudo, estas pastilhas sdo pequenas e frageis e ndo suportariam 0s
dispositivos (Fig. 5.2) para medida direta, sem o auxilio de uma estrutura que lhes conferisse
resisténcia mecanica. Portanto, cada CI precisava ser fixado em uma base. O tipo de substrato
escolhido para servir de suporte ao CI foi a placa de alumina (Al,O3) com metalizagdo de ouro
nas duas faces. As amostras foram fixadas na alumina através de uma cola condutora denominada
Epoxi de Aluminio.

O circuito misturador possui cinco pontos de polarizagdo CC, duas entradas de RF (1,9
GHz e 2,0 GHz) e uma saida diferencial de FI (100 MHz). Esta quantidade de portas de acesso
torna invidvel uma medida direta sobre a pastilha através da estacdo de pontas (Fig. 5.2).
Portanto, s6 colar a pastilha sobre o substrato de alumina ndo ¢ suficiente. Assim, houve
necessidade de projetar o /ayout da placa de alumina para que, além de servir de suporte

mecanico, permitisse minimizar o nimero ponteiras, viabilizando a medida direta sobre o CI.

Polarizagao CC
Analisador de do Misturador
Parametros —p icionad
HP4145 Cabos Coaxiais de Microposici

50Q2
» /

/ Pontas

Analisador de ¥ Especiais \
Redes /
HP85109C
>Estaq50dePontas
paraRFe CC
J

FIGURA 5.2 - Montagem para medidas de RF e CC diretamente sobre o CI.
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A solucdo encontrada foi eliminar todas as ponteiras de alimentacdo CC e de FI através do
acesso por trilhas metéalicas sobre a alumina, como em um circuito impresso. Neste "circuito
impresso", existem trilhas chegando tdo proximas ao CI que permitiria a conexdo destes com os
Pads CC/FI da pastilha através de fios de Aluminio com 25 um de diametro (Bond-Wire). Como
estas trilhas sdo maiores (Ex. 500 um de largura), pode-se utilizar fios mais grossos para fazer a
conexao com os equipamentos. Na Fig. 5.3 ¢ mostrado um esquema da alumina com o CI fixado

e o Bond-Wire feito. As portas de acesso de RF e OL continuaram sendo acessadas diretamente

sobre o CI.

Pad ~a Bond-Wire
CI '
I 11 14— \
I i SSSINIIIIIEND S Comadade
____________________________________________

FIGURA 5.3 — Esbo¢o da montagem do CI sobre a alumina.

Nesta placa de alumina também foram projetadas trilhas especiais para acessar as entradas
de RF e OL. Estas trilhas sao importantes porque a medida de ruido nao sera feita diretamente
sobre o CI, sendo necessaria uma montagem especifica. Nesta montagem, as portas de OL e RF
do CI sdo interligadas, através desta trilhas, as terminagdes especificas de microondas que fardo
as conexodes com os cabos dos equipamentos de medi¢cdo. Devido a alta freqiiéncia de operagao,
1,9 GHz ¢ 2,0 GHz, estas trilhas funcionam como linhas de transmissao.

Existem varios tipos de linhas de transmissdo planares utilizadas em circuitos de
microondas. Dentre elas as mais importantes estdo representadas na Fig. 5.4. A diferenga basica
entre os trés tipos de linhas de transmissdo ¢ a localizacdo da referéncia, ou terra. A microfita
(microstrip) possui a referéncia no plano inferior. O terra da stripline (linha de fita) fica nas
superficies inferior e superior, enquanto a referéncia da linha coplanar sio os condutores

paralelos ao condutor central.
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Condutor
de fita

(b)

Substrato
Dielétrico

< =>

e

Plano de terra

(@

(©
FIGURA 5.4 - Tipos de linhas de transmissao planares: (a) microstrip; (b) stripline; (¢) coplanar

Para construir a placa foram necessarias as seguintes etapas de fabricacao:

- Criar um [ayout sobre a placa de alumina, com ouro, utilizando resolugdes de

2,54 um.

- Colar o CI sobre a placa e conecta-lo com as trilhas de acesso.

Os lugares onde se pode encontrar disponiveis estas tecnologias foram:
- CadService (Campinas) — Confec¢ao do Fotolito para o Layout da placa.
- LME/USP (Sao Paulo) Prof. Dr. Megumi Saito — Confec¢do da placa.

- CenPRA (Centro de Pesquisa Renato Archer — Campinas) Sr. Marcio Biazzoli

— Fixac¢ao e solda de fio (Bond-Wire) do CI na placa de alumina.

Depois de contatados os centros e pessoas que se dispuseram a oferecer seus recursos,
iniciou-se o projeto do layout da placa.

A placa de alumina onde foi impresso o layout com ouro possui as dimensdes de
25,4x25,4 mm’ e espessura de 0,635 mm. A camada de ouro sobre a placa possui uma espessura
de 5 um e foi depositada em ambas as faces da placa. Foi utilizada, nesta estrutura, a linha de

microfita, para acessar as entradas e as saidas de alta freqiiéncia do CI.
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O Layout final ¢ mostrado na Fig. 5.5.

FIGURA 5.5 — Layout da placa onde sera fixado o chip do misturador.

No Layout as regides hachuradas representam as areas em que ha ouro. Os blocos com cor

violeta representam os dispositivos:
- Retangulo central — chip Misturador
- Retangulo maior — Transformador (Balun de saida de FI)

- Cinco retangulos menores — capacitores

Na regido central onde serd fixado o CI pode-se observar que varias trilhas estdo
terminando. Estes pontos representam os locais onde serao soldados os fios de aluminio que vém
do CI. A distancia entre a borda destas trilhas e a 4rea metalizada onde estd o CI ¢ de 150 um.
Esta distancia ¢ mais critica para as conexdes de microondas, OL e RF, indicadas na Fig. 5.5. O
fio que faz a conexdo do CI com a trilha possui uma indutancia de 0,7 nH/mm, o que, para 2
GHz, representa uma reatancia de 1,4 2/mm. Como o circuito trabalha com valores de resisténcia
de entrada de 50 €2, esta reatancia pode comprometer o desempenho do circuito. Assim, buscou-

se otimizar a0 maximo esta distancia para as trilhas que operam com microondas.
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Tipicamente, os equipamentos de microondas trabalham com impedancia caracteristica de
50 Q. Portanto, as linhas de transmissdo (trilhas de RF e OL indicadas na Fig. 5.5) tiveram que
ser projetadas para este valor de impedancia.

A linha de microfita tem sua impedancia caracteristica dependente dos seguintes
parametros: espessura do metal (t), largura do metal (w), espessura da alumina (h) e
permissividade elétrica relativa do substrato (g;). Para o processo utilizado, tem-se:

t=5um
h =635um
g, (alumina) =98

Assim, para se obter impedancia caracteristica de 50 €2, a largura do metal das trilhas de
RF e de OL devera ser de 610 pm.

As grandes areas metalizadas que cobrem os cantos do /ayout sdo planos de terra e estdo
conectados a metalizagdo de costa através da metalizagao das bordas.

Os furos metalizados (via-hole) t€ém a fungdo de melhorar o plano terra onde o CI sera
colado, acessando o plano de terra da face oposto da placa.

O layout foi projetado utilizando o AutoCAD R14 e o arquivo do layout foi fornecido a
CadService que fabricou o fotolito utilizado na confec¢do da placa.

Depois de concluido, o fotolito foi enviado ao Prof. Megumi Saito, para confec¢do das
placas. Foram confeccionadas 10 placas.

Uma vez pronto, o conjunto de placas foi levado ao CenPRA para serem fixados os Cls e

feitas as soldas de fios (Fig. 5.6).

FIGURA 5.6 - Fixacao e solda de fios feitos no CenPRA.
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5.2 Medidas das figuras de mérito das amostras

As primeiras amostras preparadas apresentaram problemas ja nas medidas CC. Algumas
nao funcionaram, sendo necessario o preparo de mais amostras até que se encontrasse uma série
que estivesse funcionando. Além disso, descobriu-se também que, sob certas condigdes e
métodos de acesso para polarizagdo CC do circuito, alguns transistores oscilavam. Em alguns
casos, estas oscilagdes danificavam de forma definitiva o dispositivo. Este problema foi

contornado com o uso de filtros externos nas entradas de polarizagao CC (Fig. 5.7).

[ o
470
= 4,7 uF
10 nFl

FIGURA 5.7 - Filtros externos utilizados nas entradas de polarizacio CC.

Uma vez estavel o circuito, puderam-se fazer as seguintes medidas de figuras de mérito do

misturador:
) Ganho de Conversao de tensdo (Gc)
J Ponto de Compressao de 1 dB (P4g)
. Coeficiente de Reflexdo na entrada de RF (I'rr )
. Coeficiente de Reflexao na entrada de OL (I'oy)

) Isolagdo entre Porta de RF-OL (Isola¢aogrr.or)
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) Isolagdo entre Porta de OL-RF (Isola¢door rr)
o Figura de Ruido (NF)
. Largura de banda de operacdo de freqiiéncia do misturador.

Na seqiiéncia serao apresentados os resultados e a metodologia de medicao empregada
para cada figura de mérito acima.

Para estas medidas foram preparadas quatro amostras, sendo uma delas colocada em uma
caixa metdlica (montagem para medida de ruido). Esta caixa permite uso de conectores,
especiais para microondas, que darao uma robustez maior & montagem para as medidas de ruido
(Fig. 5.8). Estd amostra com a montagem na caixa metdlica foi denominada Amostra CM (Caixa

Metalica)

FIGURA 5.8 - Caixa metalica com circuito para medida (Amostra CM).

5.2.1 Ganho de Conversao de Tensao (Gc)

As medidas de ganho de conversdo (Anexo C) foram realizadas para dois valores de
cargas colocadas na saida de FI: 800 Q e 50 Q. Utilizou-se, para isto, um transformador de RF

na saida de FI com a relacdo de transformacdo de impedancia de 16:1. Uma carga de 50 Q (ex.
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entrada de analisador de espectro), quando colocada na saida do transformador, aparecerd
refletida em sua entrada, conectada na saida de FI, um valor de 800 Q. O transformador também
tem a funcdo de balun e desacoplamento da polarizagdo CC. Para a carga de 50 Q na entrada de
FI foram utilizados dois transformadores 16:1 conectados costa-costa, para obter a relacao 1:1.
Contudo, estes valores de 800 Q e 50 Q ndo apareceram refletidos na saida de FI, devido

aos parasitas das conexdes e imperfei¢cdes do transformador, sendo as impedancias medidas em

100 MHz dadas por:

Um transformador (16:1) — 393 —j228 Q
Dois transformadores (1:1) — 36,4 +j5,5 Q

No primeiro caso este valor ndo afetard o desempenho de ganho do circuito porque os
resultados de simulacdo demonstraram que, para valores de cargas acima de 200 €, o ganho varia
muito pouco (0,5 dB). J4 no segundo, a mudanga representa uma reducdo no moédulo da
impedancia de carga de 30%, sendo seus efeitos discutidos posteriormente.

Na Fig. 5.9 sdo mostrados os equipamentos e arranjos utilizados para a medi¢do do Ganho
de Conversdo de tensdo. Neste arranjo, o analisador de parametros HP4145 foi utilizado para

polarizacdo CC do misturador através de sua op¢cao de medida temporal.

Polarizagdao CC
Analisador de do Misturador Gerador de
Pﬁ;jlf ‘tlrsos > ;;rg%%%ri Fonte de sinal do
OL (2,0 GHz)
Cabos .——
Coaxiais OL
Analisador de \ FI Analisador de
Redes Espectro
HP85109C RF \ Tektronix 2754P
Circuito
Fonte de sinal de Misturador Cabo
RF (1,9 GHz ) Coaxial

FIGURA 5.9 - Equipamentos e arranjo utilizado para medida de G.
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Os resultados das medi¢des sdo apresentados na Tabela 5.1.

TABELA 5.1 - RESULTADOS DAS MEDIC()ES DO GANHO DE CONVERSAO
( POL='4,0 dBm, PRF='20 dBm)

Amostra 1 Amostra 2 Amostra 3 Amostra CM Simula¢do
Ganhos de
Conversao
Gc(dB)[ri=so0 6,0 5,0 4,0 7,0 9,0
Gc(dB)|rL=s000 12,8 11,8 12,6 14,8 13,8 14,8 14,3
Condicoes de
polarizacio
CC
Vee(V) 3,0 3,0 3,0 3,8 4,35 3,0 4,41 3,5 5,5
*Icc(mA) 8,56 13,18 1747 21,22 14,14 8,98 19,39 15,22 43,0
**VGSpown(V)  -0,5  -04 -0,4 -0,4 -0,35  -0,35 -0,5 -0,5 -0,4

*Corrente do bloco do misturador + amplificador isolador de FI.
**Tensdo de porta-fonte do transistor fonte de corrente do amplificador isolador (Fig. 4.12).

Em uma primeira andlise da Tabela 5.1, observa-se uma grande variacao nas condi¢des de
polariza¢do CC entre o circuito simulado e os circuitos medidos. Isto ocorreu principalmente por

dois motivos:

- devido a variagdo de processo que foi consideravelmente grande, como se pode
comprovar ao comparar-se as caracteristicas IpxVgs medidas e simuladas do transistor

4x40 um (Fig. 5.10).

- redugdo proposital de V¢ para averiguar o comportamento do circuito sob condi¢des

de baixa tensdo de operagdo.

Assim, para cada amostra foram utilizadas as seguintes condi¢des de polarizacao:

Amostra 1 - Esta polarizada para operar com menor tensdo de operagdo ¢ obter o maior
ganho possivel. Nesta condicdo os transistores do bloco misturador (transistores

superiores) estdo operando com um Vpg ao redor de 0,5 V.

Amostra 2 - Sao apresentados os resultados de medigdes para dois valores de V¢c, até
antes do momento em que a amostra queimou. O Vps dos transistores
superiores nos dois casos esta ao redor de 0,5 V, para Vec=3 V, e 1,0 V, para

VCC=3,8 V.
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Amostra 3 e Amostra CM - S3o amostras em que sdo analisadas as situagdes para duas

condi¢des de operagdo:

- Vce = 4,4 V- condigdo na qual todos os transistores do bloco misturador

tém o valor de Vpg muito préoximo ao do simulado.

- Vecemtorno de 3 Ve 3,5V - condicdo de menor tensao de operacao. Vps

dos transistores superiores em torno de 0,5 V.

O primeiro caso a ser discutido ¢ a conseqiiéncia do desvio de processo nos resultados da
Amostra 3 e da Amostra CM para Vcc de 4,35V e 4,41V, respectivamente. Com esta polarizagao
garante-se que as condig¢des de polarizagao dos transistores do circuito medido estejam proximas

as do simulado.

Curva ID x VGS para pHEMT 4x40um
T .

T T T T T T T
50f i
45 —— vps=0,5v ]
L —— 1,0V 1
40 1,5V 4
oo 0,5V j
35r 1,0V ]
3ok 1,5V i
ID (mA) t — R=300 ohm ST |
25 T .
20 -
15t -
10f .
5 /,// //,/’ .
) e i
L | 1 | 1 1 L | 1 1
-1,0 -0,8 -0,6 -0,4 -0,2 0,0
VGS (V)
FIGURA 5.10 - Comparacio de resultados simulados ( -- - - - ) com resultados medidos (—). A curva

marrom representa a reta de carga para R=300€.

O estagio transcondutor do misturador utilizou autopolariza¢do; assim, o desvio na
corrente nao foi tdo grande, como se pode observar pela intercep¢ao da reta de 300 Q (valor de
resisténcia utilizada na autopolarizagdo do transistor inferior do misturador) com as curvas de
corrente para Vps=1,0 V (Fig. 5.10). O valor simulado foi de 2,6 mA e o medido da ordem de 1,7

mA. O maior efeito desta variagdo sobre o misturador foi a necessidade de reajuste das
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polarizagdes externas, para que os valores de Vpg dos transistores estivessem proximos aos
simulados. Uma conseqiiéncia disto foi a reducdo da tensdo de polarizacdo, V¢c, de 5,5V para
valores em torno de 4,4 V, na amostra 3 e Amostra CM.

Outro efeito da variacao de processo ocorreu no estagio de saida (Amplificador Isolador
de FI). As condigdes de polarizagdo CC do estagio amplificador isolador de FI dependem das

condi¢des de polarizagdo do estagio misturador, como indicado na Fig. 5.11.

| VCC
800Q !
: H1
Vr L o H Vs
|+ IFour \IT
............ — 1 _o
—_— :
I ! Vv Gs ? IF +
| H2 = H1
Estagio i VGSpown
Misturado | 1

FIGURA 5.11 - Representacido de uma das portas da saida do amplificador isolador de FI.

Da Fig. 5.11, tem-se que:

Vps = Vr - Vgs € Vgs = - VGSpown.

O valor de Vps, para o correto funcionamento da etapa de saida, deveria ser de 1,6 V, que
corresponderia a uma corrente de 2,62 mA passando pela resisténcia de 800 2. No entanto, a
corrente medida foi da ordem de 1,7 mA. Para que o circuito de saida tenha o mesmo
desempenho que o simulado (VGSpown= -0,4 V), ¢ necessario polariza-lo com um valor de
VGSpown em torno de -0,2 V, resultando Vps de 1,16 V! Este valor de Vpg estd proximo da
regido de triodo do transistor e, portanto, degrada o comportamento do estagio de saida que
funciona como um amplificador isolador de corrente. A solucdo para este problema foi alterar a
tensao de VGSpown de -0,2 V para valores em torno de -0,4 V, para aumentar a distancia entre o

ponto quiescente do transistor H1 e o joelho da regido de triodo.
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Retornando a Tabela 5.1, pode-se observar que, para R;=800 €2, os ganhos da amostra 3 e
Amostra CM estdo bem proximos do resultado de simulagdo, apesar do desvio de processo. No
entanto, para R;=50 Q o resultado apresentou um desvio grande com relacdo ao simulado. Ha

duas causas possiveis para este desvio:

1° Causa
O estagio de saida do misturador ¢ um seguidor de fonte, ¢ seu ganho, em uma primeira

aproximagao, ¢ dado por:

_ Vour _ gnZyp
VIN 1+gm'ZL

v

onde
gm = transcondutancia do transistor Q1 da Fig. 5.11.

Z; = impedancia de entrada do transformador.

Portanto, se |Zr| diminui, o ganho também ird reduzir-se. Como o arranjo de
transformadores para obter a relacdo 1:1 reflete uma impedancia de 36,4 + j5,5 2, menor que 50

€ em moddulo, o ganho serd reduzido.

2° Causa

Houve necessidade de reducao da corrente de polarizacdo do transistor de saida
(VGSpown que passou de —0,2 V para —0,4 V) para que o circuito funcionasse adequadamente.
Como uma redug@o na corrente provoca a reducao da transcondutancia do transistor H1, o ganho
total do circuito diminuiu.

Nos dois casos acima, quando se considera o transformador com relagdo 16:1 (Z;=393 —
j228 ), isto nao ocorre porque o |Z;| refletido ainda ¢ suficientemente alto para tornar a relagdo
de ganho proxima de um.

Quanto a reducdo intencional do V¢, esta foi possivel somente até valores para os quais o
Vps dos transistores de chaveamento nao estivesse abaixo de 0,5 V, valor de tensdo que garante o

transistor na regido de saturagdo. O menor valor de V¢ foi de 3,0 V, para alguns circuitos

(Tabela 5.1).
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5.2.2 Ponto de Compressao de 1 dB (P4B)

O sistema de medicao para o ponto de compressao ¢ o mesmo da Fig. 5.9, com a diferenga
que, neste caso, a poténcia da fonte de RF sera alterada.

Seguindo este procedimento, obteve-se o grafico da Fig. 5.12, para a Amostra 2, sob as
condi¢des de polarizacdo indicada na Tabela 5.2. Neste grafico estdo indicadas a curva de
compressao, Pour (dBm)xPn(dBm), e o ganho de conversdo de tensdo (Gc¢). Este Gltimo esta
corrigido, para dar o valor correto de ganho considerando-se o sinal presente na saida de FI, antes

do transformador utilizado como balun.

T T T T T T T T T T T
0 0—0—0—0—0—0—0—0-000¢, 110
o,
Q.
-5 O\O\
e} =410
g -107 it Y
o o
e : ®
= 15 | 18 ©
3 ; 2
D_ _20_ i N—
; 16
-25- —4o—Pout | _ ]
—o0—Ge i Pin=-11 dBm
-301 / 14
T T T T T T T T : T T T T
-30 -25 -20 -15 -10 -5 0
Pin (dBm)

FIGURA 5.12 - Curva de Compressio de 1 dB para Amostra 2. Po,. =-4 dBm e R, =800 Q.

Seguindo este mesmo procedimento, foram obtidas as medidas nas demais amostras, com

os resultados apresentados na Tabela 5.2.
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TABELA 5.2 - RESULTADOS DAS MEDICOES DO PONTO DE COMPRESSAO DE 1 dB REFERIDO A
ENTRADA (Pin;gg) COM Pg = - 4,0 dBm.

Amostra 1 Amostra 2 Amostra 3 Amostra CM  Simulagdo
Ponto de
Compressio de Fig.5.12
1dB

Pin;gg(dBm)|rr-s00 -8,0 -9,0 -4,0
Pin;gg(dBm)|rr-s000 -7-8 -11,0 -10 -8,0 -8,0 -9,0 -4,0
Condic¢oes de

polarizacio CC

Vee(V) 3,0 3,0 3,0 3,8 4,35 3,0 4,41 3,5 5,5
Icc(mA) 8,56 13,18 17,47 21,22 14,14 8,98 19,39 1522 43,0
VGSpown(V) -0,5 -04 -0,4 -04  -0,35 -0,35 -0,5 -0,5 -0,4

Pelos resultados apresentados na tabela acima, os pontos de compressdo ficaram, em
média, 5 dB abaixo do valor simulado.

Neste tipo de circuito, 0 comportamento ndo linear do estagio transcondutor ¢ o principal
fator determinante no fenomeno de compressao. Contudo, devido as variagdes de processo, 0 Vps
do transistor H1 (Fig. 5.11) reduziu-se, diminuindo a excursdo méaxima possivel do sinal na saida
do amplificador isolador de FI. Esta redu¢do do Vps pode estar causando a compressao prematura
do sinal de saida. Portanto, existem duas causas possiveis para explicar o comportamento dos
resultados da Tabela 5.2.

No caso da compressdo devido a HI, esta pode ser avaliada através do aumento na
poténcia do sinal do OL.

Aumentando-se a poténcia do sinal do OL, o ganho de conversao do misturador tende a
aumentar, devido a melhora na qualidade de chaveamento dos transistores; ou seja, pode-se variar
o ganho do misturador sem alterar as condi¢des de operagdao do estdgio amplificador isolador de
FI.

A compressao de um estdgio sempre ocorre para um determinado nivel do sinal de
entrada. Portanto, se o amplificador isolador de FI for o responsavel pela compressao, esta devera
ocorrer sempre que o nivel de sinal na saida do misturador, entrada do amplificador isolador de
FI, atingir este valor limite. Assim, se o misturador tiver seu ganho aumentado, o ponto de

compressao total do misturador + amplificador isolador devera diminuir, j& que sera necessario
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um nivel de sinal menor presente na entrada do misturador para atingir o valor limite na entrada
do amplificador isolador.
Para averiguar a hipdtese acima, foram feitas novas medidas para o ponto de compressao

da Amostra CM, como ¢ mostrado na Fig. 5.13.
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FIGURA 5.13 - Curva de Ge(dB)xPgrp(dBm) para diferentes valores de Pop. (RL=800€).

Da Fig. 5.13, tem-se Pinjgg =-9 dBm para Por=-4 dBm, Pin;gg =-8 dBm para Por=
-1 dBm e Pin;4g = -8 dBm para Por= 7,8 dBm. Com esta variagdo de poténcia do OL, o ganho
variou de 14,8 dB para 17,7 dB, resultando em wuma diferenca de 2,9 dB. Segundo o
raciocinio apresentado anteriormente, o ponto de compressdo de entrada deveria cair de —9
dBm para —12 dBm; no entanto, o que se observou foi uma pequena variagcdo do ponto de
compressao € no sentido de aumentar. Isto mostra que o amplificador isolador de FI ndo ¢ o
responsavel e nem contribui de forma significativa para a compressao.

A outra hipdtese ¢ baseada no comportamento do estagio transcondutor. Neste estagio, os
transistores foram polarizados muito proximos do Vr, com o Vgs do transistor do circuito
simulado colocado 200 mV acima do V. Assim, o sinal tera um de seus semiciclos grampeados

em 200 mV (Anexo D), o que resultara em uma nao-linearidade e, portanto, levando a
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compressdo do sinal de entrada. Ja nos circuitos medidos, devido a variacdo de processo, os
transistores estiveram polarizados com Vgg com 100 mV acima de Vr. Uma redugdo de quase
100 mV, ou seja, 6 dB abaixo! Esta diferenca ¢ muito proxima do desvio médio obtido, de 5 dB.
Baseado no argumento do Anexo D, o circuito simulado deveria comprimir em -0,48 dBm (-4
dBm simulado), enquanto o circuito medido deveria comprimir em -6,5 dBm (-9 dBm medido),
ou seja, 6 dB de diferenca. Obviamente, o grampeamento nao ¢ ideal, resultando na diferenca
entre os valores obtidos no Anexo D e os valores medidos/simulados. Com este raciocinio, pdde-
se verificar a importancia da condi¢do de polarizagdo no desempenho do circuito e o efeito
negativo que o desvio de processo teve sobre o comportamento desta figura de mérito do

misturador.

5.2.3 Coeficiente de Reflexao

As medidas do coeficiente de reflex@o feitas tém por objetivo determinar a qualidade do
casamento nas entradas do OL e de RF com a impedancia interna das fontes de sinais. Como as
freqiiéncias sdo de microondas, esta impedancia ¢ padronizada em 50 Q.

O sistema de medicao utilizado ¢ o mesmo da Fig. 5.9, salvo para medida do coeficiente
de reflexao na entrada do OL, caso em que os equipamentos na entrada de RF sdo trocados com
os da entrada do OL. A idéia basica ¢ utilizar a op¢ao de medida de pardmetros S do HP85109C
para medir o coeficiente de reflexao.

Com este sistema foram obtidas as medidas do coeficiente de reflexdo na entrada de RF e

do OL, e os resultados sao apresentados na Tabela 5.3.

TABELA 5.3 - RESULTADOS DAS MEDICOES DOS COEFICIENTES DE REFLEXAO
(Prs=-20 dBm E Po, =-4 dBm).

Amostra 1 Amostra 2 Amostra 3 Amostra CM Simulagdo
Coeficiente de
Reflexio

I're(dB) -15,4 -14,7 * * -149 -146 -21,6 -22.5 -11,6
I'or (dB) -22,4 -22.,4 * * - - -23,7 -23,6 -15,2
Condicoes de

polarizacio CC

Vee(V) 3,0 3,0 3,0 3,8 4,35 3,0 4,41 3,5 5,5
Icc(mA) 8,56 13,18 17,47 21,22 14,14 8,98 19,39 15,22 43,0
VGSpown(V) -0,5 -0,4 -0,4 -0,4 -0,35 -0,35 -0,5 -0,5 -0,4

* Amostra se danificou antes de se poder obter estas medidas.
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Os resultados medidos para o coeficiente de reflexdo se mostraram melhores que os
simulados. Quanto mais negativo for o coeficiente de reflexdo, melhor ¢ o indicativo do
casamento nas entradas com 50 Q.

O melhor desempenho para os coeficientes de reflexdo deve-se ao fato das variagdes de
processo terem contribuido nesta direcdo. Particularmente na entrada de RF, a impedancia de
entrada ¢ determinada principalmente pela transcondutancia do transistor na configuragdo porta-
comum do estagio transcondutor; ou seja, a menos dos elementos reativos, tem-se de forma

aproximada:

ZRF = (l/gm)//R

Na Fig. 5.14 tem-se os valores (medidos e simulados) desta transcondutancia para os
transistores. Nesta figura pode-se tirar a tendéncia das variagdes da impedancia na entrada de RF.
Com o desvio de processo, a tendéncia da transcondutidncia ¢ diminuir, aumentando a

impedancia de entrada, aproximando-a do valor de 50 Q. Portanto, tem-se:

Simulado - Zrr = (1/gm)//R = 35,42//300=31,68 Q— I'rr = -15,31 dB

Medido - Zrr = (1/gm)//R = 48,12//300=41,47 Q— Trr = -20,61 dB

Da andlise anterior, conclui-se que a transcondutancia de entrada ¢ um dos principais
fatores responsaveis pela variacdo do coeficiente de reflexdo na entrada, e que o desvio de
processo atuou na dire¢do de melhorar esta figura de mérito.

Da Tabela 5.3, pode-se observar também uma melhora no coeficiente de reflexdo, quando
o circuito ¢ colocado em uma Amostra CM. Isto ocorre porque as entradas do OL e de RF tém
componentes reativos do tipo capacitivos, e com o uso da caixa introduziram-se indutincias
séries devido aos bond-wire entre as portas de RF/OL e as linhas de transmissdes da alumina
utilizadas para acessar os conectores de microondas (tipo SMA). Assim, estas indutancias
compensaram as capacitancias, melhorando o casamento nas entradas. Cabe ressaltar que estas

entradas, nas demais amostras, sao acessadas diretamente no CI.
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ZRF = l/gm = 35,42 Q

ZRF = l/gm = 48,12 Q

FIGURA 5.14 - Curva de IpXVgs e g,XVs para transistor simulado e medido
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5.2.4 Isolacao

O sistema de medi¢ao utilizado para medir as isolagdes ¢ dado na Fig. 5.15, sendo dado

no Anexo E uma descrigdo mais detalhada sobre a metodologia empregada.

Polarizagdo CC
Analisador de do Misturador

1 Gerador de
Parar;lle;ros — Varredura Fonte de sinal de
HP4145 HP 8620A OL (2,0 GHz)

Cabos .——

// Coaxiais OL
Analisador de \ FI
Redes
HP85109C 50Q
RF %RL

Circuito
Fonte de sinal de 50Q Misturador
RF (1,9 GHz) /
Divisor d
ngor' y Analisador de
otencla
/ Espectro
Cabo Tektronix 2754P
Coaxial

FIGURA 5.15 - Sistema para medir Isolacaooy.rr.

Para ajustar o valor correto de Prr presente na entrada, a carga Ry foi colocada no lugar
do analisador de espectro e vice-versa. Desta forma, ¢ possivel ajustar o valor correto de
poténcia do HP85109C, para obter um sinal de poténcia equivalente ao de um sinal de —20
dBm aplicado diretamente na entrada de RF. Apos este ajuste, a carga Ry e o analisador de
espectro sao novamente trocados e a isolacdo medida. Neste ultimo passo, ¢ descontada a
atenuacao do divisor de poténcia.

Para medir a IsolagdoorLrr, utilizou-se este mesmo sistema e procedimento, apenas
mudando a configuracdo que estd na porta de RF para a porta do OL e vice-versa.

Os resultados das medi¢des sdo apresentados na Tabela 5.4.
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TABELA 5.4 - RESULTADOS DAS MEDICOES DAS ISOLACOES (Pgr=-20 dBm e Po;, =-4 dBm).

Amostra 1 Amostra 2 Amostra 3 Amostra CM Simula¢do
Isolacio
Isolagdorr.or(dB) 50,0 43,2 * * 48,7 53,5 28,9 28,9 58,98
Isolagdoor rr(dB) 39,6 40,4 * * 50,0 46,0 29.4 31,0 63,54
Condicoes de
polarizacio CC
Vee(V) 3,0 3,0 3,0 3,8 435 3,0 4,41 3,5 5,5
Icc(mA) 8,56 13,18 17,47 2122 14,14 898 19,39 15,22 43,0
VGSpown(V) -0,5 -0.4 -0,4 -0,4 -0,35 -0,35 -0,5 -0,5 -0,4

* Amostra se danificou antes da realizacdo destas medidas

Os resultados da isolagdo mostraram um desempenho pior, com relagcdo ao simulado, mas
ainda dentro de niveis aceitaveis, excetuando os resultados para Amostra CM.

As razdes para este desempenho pior estdo nas variagdes de processo ja mencionadas, e a
mudanga nas condig¢des de polarizacdo CC do transistor.

A Amostra CM degradou a isolagdo porque introduz caminhos que acoplam os sinais de
forma externa ao circuito integrado. Para resolver este problema, tem-se que estudar os efeitos
parasitas introduzidos e determinar o melhor /ayout para a caixa, o que nao ¢ o tema deste

trabalho. Esta caixa tem por finalidade fornecer rigidez mecanica para medida de ruido.

5.2.5 Medida de IIP3

Esta medida foi realizada em um segundo conjunto de amostras preparadas
posteriormente. Deste novo conjunto de amostra algumas estavam danificadas restando somente
uma na qual foi possivel realizar a medicao.

O sistema de medig¢oes utilizado para medir o IIP3 ¢ dado na Fig. 5.16. Observa-se que foi
utilizado, como combinador, um divisor de poténcia (Anexo E). O sinal do OL foi um sinal de
onda quadrada cuja componente fundamental tinha uma poténcia equivalente a -4 dBm medida.
Este era o equipamento de que se dispunha como terceira fonte de sinal. Obviamente, as demais
componentes devem contribuir, mas como existe um "T" de polarizagdo na saida de OL, com fr
em 6 GHz, os componentes superiores ao 3° harmdnico podem ser desconsiderados. E, também, a
ndo-linearidade predominante ¢ do estdgio transcondutor; portanto, esta diferenga na forma de

onda do sinal do OL nao vai afetar o desempenho de IIP3.
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Parametros
HP4145

Polarizagao CC
do Misturador

Analisador de
Redes
HP85109C

—

50Q

O primeiro passo, antes de realizar a medigao, foi tragar a curva de ganho de conversao e
obter o ponto de compressdo de 1dB da amostra, conforme a se¢do 5.2.2. Isto foi feito para

poder calibrar o misturador e determinar se seu comportamento estava correto. O resultado da
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RF (1,9 GHz)
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:
g

50Q2

/

Poténcia /
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Circuito
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Coaxial

Varredura HP

RF2 (1,898 GHz )

FIGURA 5.16 - Sistema para medir ITP3.

medicao ¢ apresentado na Fig. 5.17.

As condigdes de polarizacao utilizadas para as medidas foram: Ve =4,3 V, VGSpown =

-0,35V elcc=22,6 mA.

P, {(dBm)

FIGURA 5.17 - Curva de compresséio de 1 dB para a nova amostra. Po;, =-4 dBm e R; =800 Q.
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Nesta curva, pode-se observar uma tendéncia no crescimento do ganho, logo apos a
compressdo. Isto também foi observado em algumas amostras anteriores e deve-se ao modo
como o circuito transcondutor estd polarizado. Como seus transistores estdo polarizados proximo
ao Vrt, o circuito pode operar quase como um classe AB; contudo, a compressdo ocorre
geralmente bem antes. Em alguns circuitos, pode ocorrer que, mesmo com o sinal ceifado, haja
um aumento do ganho, resultando um aumento no componente fundamental e, portando, do
sinal de FI. No entanto, o ganho volta a cair novamente, limitado pela excursdo de saida do
transistor.

Para medida de IIP3, foram injetados dois sinais de poténcias idénticos na entrada de RF,
um de 1,9 GHz e outro de 1,898 GHz. Esta distancia de 2 MHz representa o espacamento entre
dois canais adjacentes em um sistema DECT. Na saida do misturador estavam presentes os

seguintes sinais:

- 100 MHz - FI devido ao sinal de RF de 1,9 GHz

102 MHz - FI devido ao sinal de RF de 1,898 GHz

- 98 MHz - FI devido ao sinal de RF de (2x1,9-1,898)GHz — 1,902 GHz.

104 MHz - FI devido ao sinal de RF de (2x1,898-1,9)GHz — 1,896 GHz.

O sinal de 98 MHz representa um dos sinais resultantes dos produtos de intermodula¢ao
de terceira ordem. Assim, foi tragado o grafico da relagao de poténcia deste sinal e do sinal de
100 MHz com a poténcia dos sinais de entrada de 1,9 GHz e 1,898 GHz conforme a Fig. 5.18. A
intercepcao da extrapolacdo das curvas de poténcia ¢ o IIP3, que neste caso ¢ 1,5 dBm.

A distancia entre o ponto de compressao de 1 dB e IIP3 ¢ 9,5 dB, igual ao valor (de 9,5
dB) encontrado na literatura.

O valor de IIP3 foi obtido apenas por medidas. O valor IIP3 do circuito simulado pode ser

estimado por RAZAVI (1997) como:

HP3simulado = Plstimulado + 9,6 dB = HP3simulado = 596 dBm.
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Comparando este resultado com o valor medido, pode-se observar uma redug¢ao, seguindo
o mesmo problema do ponto de compressdo de 1dB. Valem as mesmas discussdes apresentadas

para o ponto de compressao de 1dB.
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FIGURA 5.18 - Grafico para obtencio de IIP3. Po, =-4 dBm e R =800 Q.

5.2.6 Figura de Ruido

A medida de figura de ruido foi realizada somente na amostra especialmente preparada: a
Amostra CM. Este tipo de arranjo teve que ser feito para dar robustez mecanica e disponibilizar
acessos padrdes (conectores SMA), para que o circuito pudesse ser medido no LME na USP.

A medida de ruido foi realizada com o medidor de ruido HP8950B e o oscilador de
varredura HP8350B. O tinico equipamento adicional foi um HP4145 utilizado como fonte para os
pontos de polarizagdo CC. O sistema completo utilizada para a medida de figura de ruido ¢

apresentado na Fig. 5.19.
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FIGURA 5.19 - Sistema utilizado para a medi¢ao de figura de ruido

As condi¢des de polarizagdes utilizadas sdo as mesmas das medidas anteriores. A poténcia
do OL utilizada foi também a mesma, de -4dBm.

Devido a presenca de um sinal forte de uma estacdo FM no local, ndo foi possivel utilizar
o valor de FI de 100 MHz, tornando-se necessario a ado¢ao de uma nova FI de 150 MHZ.

Assim, foi realizada uma nova simulagao para este valor de FI e o resultado foi idéntico

ao da FI de 100 MHz: NF (SSB) =10.5 dB.

Utilizando este novo valor de FI, obteve-se, das medidas, uma figura de ruido (SSB) de
23,16dB”. Esperava-se um valor um pouco pior, ja que o modelo utilizado para simulagio nio
considera o ruido 1/f, mas ndo um resultado tdo distante do simulado.

Foram realizadas novas medidas variando as condi¢des de polarizagao do circuito, mas os
resultados foram ainda piores. Porém, este nova varredura serviu para ratificar que a condi¢do
de polarizagdo utilizada nas medidas anteriores ¢ realmente a melhor.

Para se ter uma compreensdo melhor do comportamento do circuito, foi feita uma
varredura no valor da freqiiéncia de OL (Fig. 5.20).

Analisando a Fig. 5.20, pode-se observar um comportamento inesperado na figura de
ruido, em For em torno de 2,4 GHz. Neste ponto, a figura de ruido cai drasticamente de valores
em torno de 23 dB para valores ao redor de 15 dB! A causa para este comportamento ainda ndo ¢
clara, mas a explicagao mais plausivel seria a presenca de sinais espurios na faixa abaixo de 2,4
GHz, durante a medi¢d@o. Pelo comportamento do circuito esperar-se-ia uma tendéncia de queda

ou subida e ndo uma mudanca tdo abrupta. Isto estaria ocorrendo, sobretudo, porque o circuito

? Todos as medidas de figura de ruido obtidas foram DSB, sendo o valor corrigido com a adi¢io de 3 dB para obter
o valor NF(SSB).
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tem uma banda larga de operagdo (tanto na entrado de OL quanto na de RF), favorecendo a

interferéncia de sinais espurios.
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FIGURA 5.20 — NF(SSB) x Fo;, para a Amostra CM com Pg;, = -4 dBm.

Contudo, realizou-se esta medida mais para estimar o comportamento de ruido do
circuito, do que para obter uma medida absolutamente precisa em 2 GHz. Assim, uma mudanca
na faixa de medida, fazendo-a cobrir a regido onde o processo de interferéncia ¢ menor € nao
muito distante de 2 GHz, fornecera uma idéia melhor do valor real desta figura de ruido.

Com base no que foi dito acima, a freqiiéncia de RF foi alterada de 1,9 GHz para 2,45
GHz, correspondendo a uma freqiiéncia do OL de 2,6 GHz.

Novamente, foi feita uma simulagdo com estes novos valores e o resultado para NF(SSB)
manteve-se praticamente inalterado em 10,5 dB.

Comparando o resultado simulado com o medido, obteve-se:

NF nedgido(SSB) = 14,4 dB.
NFsimulado(SSB) = 10,5 dB
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Existe uma diferencga de 3,9 dB. Esta diferenga poderia ser atribuida, a principio, ao ruido
1/f que ndo ¢ considerado pelo modelo dos transistores utilizados. No entanto, ao serem feitas
novas medidas com FI de 50 MHZ e 250 MHz, mantendo-se RF em 2,45 GHz, observa-se que,
para FI acima de 150 MHz, o ruido variou pouco (Tabela 5.5). Portanto, o ruido 1/f ndo ¢ o fator
limitante na figura de ruido deste circuito.

TABELA 5.5 - FIGURA DE RUIDO PARA DIFERENTES FREQUENCIAS DE FI MANTENDO O SINAL
DE RF EM 2,45GHZ, E Po;=-4dBm.

FI ( MHz)
50 150 250
NFsss (dB) 17,9 14,4 14,9

Assim, baseado na etapa de projeto e nas medidas anteriores, fica claro que os fatores
determinantes no comportamento do ruido sdo as condi¢des de operacao do estagio transcondutor

da entrada de RF e a qualidade do "chaveamento" do estagio misturador.

5.2.7 Largura de Banda de Freqiiéncia de Operac¢io do Misturador

A faixa de freqliéncia de operagdo do misturador foi determinada com medida direta
sobre o CI utilizando o arranjo da Fig. 5.9. Esta medida foi realizada na mesma amostra utilizada
para a medida de IIP3 e sob as mesmas condigdes de polarizacdo. O resultado da medigdo ¢
apresentado na Fig. 5.21.

Comparado o resultado acima com o simulado, tem-se uma largura de banda inferior. Mas
isto se deve ao fato de que na simulagdo nao se levou em conta os parasitas das proximidades
dos dispositivos e das linhas de interconexdes. No entanto, pode-se observar que o ganho positivo

se estende por uma longa faixa de freqiliéncia.

5.3 Analise geral

Na Tabela 5.6 pode-se observar os resultados dos pardmetros medidos e simulados, que,

em geral, estdo proximos, apesar da variagdo de processo.
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FIGURA 5.21 - Medida da largura da banda de freqiiéncia de operacio do misturador.
POL='4 dBm e RL= 800 Q.

A conseqliéncia mais negativa da variagdo de processo foi a redugdo do ponto de
compressdo e I[IP3 do misturador. Isto ocorreu, sobretudo, porque os transistores do estagio
transcondutor operam polarizados préximo o V1. Nesta condi¢do de polarizagdo, o principal
mecanismo responsavel pela compressdo € o "ceifamento" do sinal de RF no valor da tensdao de
Vr, estabelecendo, assim, uma dependéncia direta de Pigg € IIP3 com o Vr do transistor.
Portanto, para as condi¢des de polarizagdo utilizadas, hd uma dependéncia indesejada de Pigs €
IIP3 com processo. Esta dependéncia pode ser minimizada através do deslocamento do ponto de
polarizagdo dos transistores do estdgio transcondutor para um ponto mais distante de V. Esta
mudancga do ponto de polarizagao pode ser feita através de uma nova otimizacao do circuito com
maior liberdade na escolha dos tamanhos dos transistores (o numero reduzido de tamanhos de
transistores disponiveis durante o projeto limitou consideravelmente a otimizagdo do circuito),

ou por modificagdo na topologia, para operar com injecao de corrente.
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TABELA 5.6 - PARAMETROS MEDIDOS E SIMULADOS DO CIRCUITO MISTURADOR
(POL='4 dBm, FRF =1,9 GHz e FOL=2 GHZ).

GC PldB I1P3 *NF FOL FRF IOL-RF VCC ICCﬁ< *
(dB) (dBm) (dBm) (dB) (dB) (dB) (dB) (V)  (mA)
Medido 14,8 -8 1,5 14,4 -22.4 -14,7 -50 4,4 19,4
Simulado 14,3 -4 - 10,5 -15,2 -11,6 -63,5 5,5 43,0

*FI=150 MHz e RF=2,45 GHz ** Amplificador isolador + misturador

A figura de ruido do circuito medido também foi pior que a do simulado, s6 que, nesse
caso, a causa ¢ o resultado da combinacdo dos efeitos da variagdo de processo no desempenho do
estagio transcondutor e do estdgio misturador. Contudo, isto ainda pode ser melhorado através
do reprojeto do estagio balun de OL, para um chaveamento mais eficiente dos transistores do
estagio misturador, e/ou com uma liberdade maior para o dimensionamento dos transistores dos
estagios transcondutor e misturador.

A variacao de processo também afetou de forma positiva o desempenho do misturador,
melhorando o consumo de poténcia do estagio misturador+amplificador isolador de FI e o
casamento nas entradas de RF e OL. A redugdo no consumo de poténcia mostrou que o circuito
pode ser otimizado para operar com baixo consumo poténcia.

Apesar das limitacdes durante o projeto do misturador e dos problemas com a varia¢ao do
processo, o circuito apresentou um desempenho superior ao especificado para um sistema DECT,
Tabela 4.1.

Uma outra forma de avaliar o desempenho do circuito ¢ comparar os resultados da Tabela
5.6 com os resultados obtidos em outras tecnologias e topologias.

Comparar o desempenho entre os diferentes tipos de misturadores célula de Gilbert nao €
algo que se possa fazer sem prejuizo de algumas consideragdes. Dada a diferenga na forma como
os circuitos sdo preparados para as medidas, as finalidades para as quais sdo projetados,
tecnologia utilizada, etc., os resultados podem ser muito diferentes, mesmo para uma
comparagdo entre circuitos de mesma tecnologia.

Primeiramente, sera estabelecida uma comparagdo com tecnologia MOSFET.

No inicio do desenvolvimento deste trabalho, foram utilizados os resultados apresentados
por SULLIVAN et al. (1997), Tabela 4.12, para uma primeira comparagdo com a tecnologia
MOS. Estes foram os primeiros bons resultados obtidos com misturador célula de Gilbert

tradicional com MOSFETs. Comparado com o desempenho deste circuito, o misturador em
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pHEMT apresentou um desempenho melhor em relagdo ao IIP3, ganho e menor consumo de
poténcia. Unido a isto se tem a vantagem da topologia empregada com pHEMT que ndo necessita
de balun/hibrida na entrada de RF.

Cabe salientar, aqui, que os resultados apresentados no trabalho de SULLIVAN et al.
(1997) foram obtidos com o emprego de malhas de casamento para 50 €2 com elementos reativos
nas entradas de OL e RF. Estas malhas geralmente apresentam ganhos de tensdo, quando
utilizadas com FETs (ROUFOOGARAN, 2000). Assim, o comportamento deficitario do circuito
acaba sendo compensado no projeto da malha de casamento. Isto fica claro quando SULLIVAN
et al. (1997) compara os resultados de desempenho do circuito para situacdo com e sem
casamento nas entradas de RF e OL (Tabela 5.7). Pode-se observar, nesta tabela, que o
desempenho de ruido, ganho e poténcia de OL degradou. Outro efeito importante da malha de

casamento ¢ proporcionar uma figura de ruido melhor.

TABELA 5.7- CIRCUITO MISTURADOR COM ENTRADAS DE OL E RF CASADAS/DESCASADAS
(SULLIVAN et al. 1997). Fgr =1,9 GHz, Fr;=250 MHz.

Ge Pias 1IP3 NF Por Vee

(dB) (dBm) (dBm) (dB) (dBm) V)
Casado 5,5 13 3.5 8,8 -8 2,7
Nio Casado 0,5 -8 1,5 13,6 4 2,7

As malhas de casamento sdo circuitos sintonizados, o que torna o circuito seletivo. Esta ¢
uma desvantagem quando se quer operar com banda larga ou com multisistemas. Outra
desvantagem ¢ a necessidade do uso de elementos externos nesta faixa de freqiiéncia (1 -3
GHz).

Recentemente, muitos circuitos misturadores em célula de Gilbert tém sido projetados em
MOS; contudo, grande parte ¢ otimizada para operar com baixa tensdo (SVELTO et al., 2001;
TANG et al., 2001; O et al., 2002; LI & YUAN, 2002). Para obter um bom desempenho do ponto
de compressao e de ruido, estes circuitos utilizaram degenerescéncia de fonte e injecdao de
corrente, técnica que esta se tornando bastante comum. Na Tabela 5.8 sdo apresentados os

desempenhos apresentados por estes circuitos.
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TABELA 5.8 - COMPARACAO DOS DIFERENTES RESULTADOS MAIS RECENTES PARA
MISTURADORES CELULA DE GILBERT EM CMOS.

SVELTO et al. TANG et al. O etal. (2002) LI & YUAN
(2001) (2001) CMOS 0,25um (2002)
CMOS 0,35um CMOS 0,35um CMOS 0,18um
NF (SSB) dB 11,0 18,0 10,5 6,0*
Corrente do 3,0 5,0 12,0 -
Misturador
(mA)
Corrente do 2 - 8,0 -
Amplificador
Isolador (mA)
I11P3 ( dBm) 5,5 5,0 3,0 -3,5
Vee (V) 2,8 2,0 - 1,8
RF (GHz) 1,3 2,4 2,45 2,45
FI (MHz) 140 100 350 100
Topologia Gilbert Gilbert Gilbert Gilbert
tradicional + tradicional + tradicional sem tradicional sem
injecdo de injecao de fonte de fonte de
corrente corrente correntet+ com corrente+ com
degenerescéncia  degenerescéncia
de fonte de fonte

*resultado obtido de simulagao

Comparado aos resultados apresentados acima, o circuito em pHEMT apresentou um bom
desempenho de IIP3 (1,5 dBm), figura de ruido (14,4 dB) e corrente de operagdo (3,4 mA @ 3V)
quando comparado aos processos CMOS de 0,35 e 0,25 um, sem empregar inje¢do de corrente ou
degenerescéncia de fonte. Isto demonstra as potencialidades do circuito que ainda podem ser
exploradas: reducao no consumo de poténcia, ruido e aumento de I1P3.

Na tecnologia CMOS também foi implementada a estrutura micromixer, mas nao se
obtiveram resultados tdo bons quanto os anteriores. A principio, a topologia micromixer em
CMOS foi projetada para operar em 915 MHz @ FI =71 MHz, com tecnologia 0,25 um, que
apresentou um excelente IIP3 (7,5 dBm) e uma boa NF(SSB) (12,6 dB) (ORSATTI ef al., 1999).
No entanto, ao operar na faixa de freqiiéncia ao redor de 2,4 GHz com tecnologia CMOS 0,35
um, foi necessario acrescentar a esta topologia injecdo de corrente € compensagdo na entrada de
RF, para melhorar o desempenho que, mesmo assim, foi apenas razoavel: IIP3 de 0 dBm,
corrente do misturador de 7 mA e sem mencao quanto ao desempenho de ruido (CHEN et al.,
2001). Portanto, a topologia micromixer nao ¢ uma escolha tao atraente para ser implementada

com transistores CMOS, em circuitos que necessitam operar com freqiiéncias acima 900 MHz.
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Comparando os resultados acima com aqueles obtidos com o misturador em pHEMT,
nota-se a superioridade deste ultimo sobre seu equivalente micromixer em CMOS.

Uma outra tecnologia que vem sendo uma opg¢do para circuitos de RF ¢ o transistor
bipolar de heterojungdo SiGe. O transistor bipolar ¢, naturalmente, a melhor op¢do para um
misturador com topologia célula de Gilbert, devido a sua transcondutancia maior, freqiiéncia de
corte alta e menor tensdo de operacdo do OL. A grande desvantagem deste tipo de dispositivo ¢é
seu IIP3 naturalmente baixo. Solucdes alternativas utilizam degenerescéncia de emissor, para
aumentar o [IP3; contudo, com sacrificio do desempenho de ruido, no caso do uso de resistores,
e limitando a resposta em freqiiéncia do misturador a uma faixa especifica, no caso do uso de
indutores.

Os circuitos misturadores em SiGe apresentam um desempenho superior, em relacdo ao
ruido (NF(SSB) da ordem de 7 dB) e ganho, mas sempre estdo limitados a uma pequena faixa
de freqiiéncia de operagao.

Até o momento ndo foi encontrado, até onde este autor conhece, a topologia micromixer
em transistor bipolar de heterojuncao de SiGe.

A topologia micromixer foi implementada primeiramente com transistores bipolares de Si
(fr de 25 GHz) e apresentou NF(SSB) de 15 dB e IIP de -4dBm, com RF de 1,9 GHz e FI de
130 MHz (DAWE et al., 1997). Estes resultados sdo inferiores aos apresentados pelo circuito
com pHEMT.

A topologia célula de Gilbert também foi implementada com dispositivos pHEMT em
dois trabalhos mais recentemente. Um trabalho investiga o desempenho do misturador com
topologia tradicional, sem fonte de corrente e com os transistores de chaveamento operando na
regido de sub-limiar (subthreshold) (TOSINA et al., 2001), e, o outro, investiga o uso de baluns
ativos de OL e RF, para injetar os sinais em um misturador célula de Gilbert com estagio de RF
resistivo (CAMPBELL, 1998).

O circuito apresentado por TOSINA et al. (2001) ¢é, na realidade, composto de duas
células de Gilbert combinadas. Comparado ao circuito pHEMT desta tese, o circuito de TOSINA
et al. (2001) apresenta um consumo de corrente do misturador bem maior (um célula somente) de
20 mA contra 3,4 mA, maior poténcia de OL, 1,6dBm contra —4 dBm e F345 de 3 GHz contra 4,6

GHz. Quanto a figura de ruido e IIP3, ndo foi possivel apresentar nenhuma discussdo, porque a
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medida de ruido nao foi apresentada e a de IIP3 foi realizada na freqiiéncia de 5 GHz, no circuito
de TOSINA et al. (2001).

O circuito apresentado por CAMPBELL (1998) foi recentemente modificado com a
introducao de técnicas HDI (High Density Interconnect) (CAMPBELL & BEALL, 2001). Esta
técnica permitiu o empilhamento de capacitores, criando densidade de capacitancia da ordem de
2400 pF/mm?, o que possibilitou a redugio da dimensdo do circuito integrado, com a redugdo do

tamanho dos capacitores utilizadas no circuito.

O desempenho do circuito de CAMPBELL & BEALL (2001) foi superior, com relagao a
figura de ruido e largura de banda. No entanto, apresentou ponto de compressdo e II[P3 bem

inferior, como pode ser visto na Tabela 5.9.

TABELA 5.9 - COMPARACAO DE DESEMPENHO DO CIRCUITO DE CAMPBELL & BEALL (2001)
COM O CIRCUITO DESTE TRABALHO. Fgr = 1,9 GHz.

F(3dB) P 11P3 NF PoL FI VCC
(dBm) (dBm) (dB) (dBm) (GHz) V)
CAMPBELL & 10 GHz -17 -7 *10 0 0,5 5
BEALL (2001)
Resultados 4,6 GHz -8 1,5 **14.4 -4 0,1 4.4
deste trabalho
*Frr = 2,45 GHz @ FI= 200 MHz **Frr = 2,45 GHz @ FI = 150 MHz

Apesar das limitacdes durante a etapa de projeto e nos problemas ocasionados pela
variag¢do de processo, o misturador em pHEMT desenvolvido neste trabalho, embora sendo uma
primeira versao, apresentou resultados muito bons, demonstrando sua viabilidade.

A seguir, sdo apresentadas as principais consideragdes e modificacdes, baseadas no
conhecimento adquirido durante as etapas de projeto e de medigdes, que devem ser adotadas

em uma nova etapa de projeto para melhorar o desempenho do misturador proposto.

Melhorar a condi¢do de chaveamento dos transistores do estagio misturador

Quanto mais préximo do ideal for o chaveamento, melhor serd o desempenho do
misturador com relagdo ao ganho (Fig. 5.13) e ao ruido (se¢do 4.3).

A condicao de chaveamento dos transistores do estagio misturador pode ser melhorada
com a otimizagdo do ganho do balun de OL. Este circuito pode ser reprojetado para apresentar

um ganho maior.
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Uma outra forma de melhorar o chaveamento seria operar com os transistores do estagio
misturador em uma regido mais proxima e/ou abaixo de V1. Com isto o transistor opera com
menor corrente de dreno, tornando suas transi¢cdes mais rapidas, para o mesmo sinal de OL. Neste
caso, ¢ preciso ter liberdade de projeto quanto as dimensdes dos transistores, para se obter a
melhor relacdo de tamanho entre os transistores do estigio misturador com os do estagio

transcondutor.

Melhorar o desempenho do estagio transcondutor

Grande parte do ganho, ruido e linearidade do misturador ¢ determinado neste estagio.
Assim, suas condi¢des de polarizagdo influenciam enormemente o desempenho do circuito.

No caso do misturador proposto, para uma boa relagao ganho x ruido, os transistores do
estagio transcondutor ndo puderam operar distantes da tensdo Vr, devido ao niimero limitado de
modelos de transistores (se¢do 4.2), afetando negativamente a linearidade do misturador (se¢do
5.2.2). Este problema pode ser corrigido através de uma escolha mais adequada do tamanho dos
transistores, para que estes possam operar com baixa corrente ¢ ainda apresentar uma boa
transcondutancia.

Uma outra solugdo ¢ o uso da injecdo de corrente para auxiliar na polarizagdo do estagio
transcondutor. Com este recurso, € possivel injetar mais corrente no estdgio transcondutor sem
prejudicar o desempenho do estagio misturador.

Tendo maior liberdade na escolha do ponto de polarizacdo do estagio transcondutor, pode-

se obter, também, uma melhor relagdo ganho x ruido.

Melhorar a resposta em freqiiéncia

A largura de banda do misturador pode ser melhorada com a otimizagdo do layout do
circuito integrado: reducdo nas distdncias entre os transistores € no comprimento das
interconexdes, para minimizar parasitas e acoplamentos de sinais.

Além da otimizacao do layout, o desempenho em freqiiéncia pode ser melhorado com o
ajuste das dimensdes dos transistores do circuito integrado (ex. redugdo no tamanho dos

transistores do balun de OL).
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Minimizar a tensdo de operagdo

Como ficou provado pelos resultados de medidas neste capitulo, o circuito apresentou um
bom desempenho de ganho, linearidade e isolag@o, operando com tensdes de 3 V. Assim, uma
escolha mais adequada do processo utilizado (apresentar baixo desvio e que oferega dispositivos
do tipo enriquecimento (transistores com Vt positivo)) permite projetar o circuito para operar em

condigdes de baixa tensdo de operagao.
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Capitulo 6

Conclusoes

Esta dissertacdo examinou a viabilidade do uso de transistores pHEMT nos circuitos
misturadores com topologia célula de Gilbert, apresentando uma nova proposta para os circuitos
misturadores ativos: micromixer + pHEMT.

O circuito proposto foi projetado, implementado e testado, apresentando como principais

vantagens:

- eliminagdo da malha de casamento na entrada de RF
- bom desempenho de ruido.

- IIP3 relativamente alto.

- baixo consumo de poténcia (bloco misturador)

- potencialidade de operar com baixas tensdes (Vcc=3V)

A tecnologia pHEMT mostrou ser uma solucdo alternativa para os circuitos misturadores
com topologia célula de Gilbert operando na faixa comercial de comunicacdo sem fio. As
principais vantagens apresentadas por esta tecnologia, para o projeto do misturador, foram:
transcondutancia elevada (menor corrente de operagdo), substrato semi-isolante (elementos
passivos com Q relativamente alto) e alta freqiiéncia de operacdo (misturadores de banda larga
para operar com multi-sistemas). O principal fator negativo apresentado por esta tecnologia foi o
desvio de processo, particularmente para a tecnologia empregada, que apresentou um desvio
relativamente grande. Avangos no processo de fabricagdo deste tipo de transistor tendem a

minimizar cada vez mais este problema.
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A topologia proposta para implementar o micromixer em pHEMT apresentou, como

principal inovagdo, o uso do acoplamento capacitivo entre os dois transistores que compdem o

estagio transcondutor (um transistor opera na configuragdo fonte comum, enquanto, o outro, na

configuragdo porta comum). Este tipo de acoplamento isola as polarizagdes CC e conecta,

simultaneamente, o sinal de RF nas entradas dos dois amplificadores constituidos pelos

transistores.

Baseado no conhecimento adquirido nas etapas de projeto e medi¢des, pode-se otimizar

no circuito:

o chaveamento dos transistores do estagio misturador - melhora o ganho e
desempenho em ruido. Isto pode ser obtido com o aumento do ganho do bloco balun
de OL e com a reducao da tensdo de polarizag¢do dos transistores de chaveamento, para

valores proximos da tensao de limiar

o desempenho do estdgio transcondutor — melhora o ganho, desempenho em ruido e
linearidade. E possivel de ser obtido com a otimizagdo da condigio de polarizagio dos
transistores do estagio transcondutor para uma regido de maior transcondutancia,
menor ruido e maior linearidade. Isto pode ser obtido através da relagdao de area entre
os transistores do estagio misturador e do estagio transcondutor, e do uso de inje¢do de

corrente.

a resposta em freqiiéncia — obtida através da otimiza¢do do layout do circuito
integrado: reduzir as distdncias entre os transistores € do comprimento das trilhas de

interconexoes, ¢ reducao no tamanho dos transistores.

a tensdo de operacdo - obtida com a escolha de um processo com baixo desvio e que

possua transistores do tipo enriquecimento.

Em relagdo aos circuitos em Si, o circuito proposto apresentou, como principal vantagem,

a potencialidade de associar ao conjunto de desempenhos acima, uma larga banda de freqiiéncia

de operacdo, fundamental para os futuros circuitos de comunicagdes que deverdo operar com

multi-sistemas.
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A principal desvantagem do circuito foi a dependéncia que seu IIP3 apresentou com a
variagao de processo existente na tecnologia pHEMT. Contudo, isto pode ser corrigido ajustando

o ponto de polarizagdo dos transistores do estagio transcondutor, em uma nova etapa do projeto.

6.1 Recomendacgoes de trabalhos futuros

O misturador proposto oferece um grande campo de investigagdes futuras. Em particular,
¢ preciso obter uma descricdo teorica do comportamento do misturador, que relacione os
parametros do transistor com o seu desempenho das figuras de mérito do misturador. Isto
permitira determinar as melhores condi¢des de operacdo do misturador.

Introduzir, na topologia do misturador proposto, inje¢do de corrente.

Investigar a possibilidade de desenvolver um circuito de recep¢ao de banda larga para
atender a arquitetura Software Defined Radio. Isto poderia ser feito adicionando, ao circuito
integrado do misturador, um circuito LNA.

Investigar a viabilidade de implementar, em CMOS, a topologia proposta.
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Anexo A
Principio de Operacao Ideal de uma Célula de Gilbert

Uma Célula de Gilbert ideal tem seu funcionamento representado pela Fig. A.1

S

+1

v

............................. 1

VE1(t) = RIRp(1).S() - RIgp2 (1)-S(H) =

= Vi1 (=R [Ice - Teca]: SO+ Rgm +gm2].v%“).sm

VRF
Irp2 =Ipco —gmy >

(©

FIGURA A.1 - Misturador Célula de Gilbert

Na Fig. A.1 os pares de transistores superiores (Fig. A.l.(a)) estdo funcionando como

chaves (Fig. A.1.(b)).O chaveamento destes pares de transistores alterna o fluxo de corrente dos
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transistores inferiores entre as resisténcias de carga (R), resultando em um sinal nos terminais de
FI dado por (Fig. A.1.(c)):
VEr(®) = RIppi(1).5() = RAppa(1).S(1)

F()

s Vi = RfIcer - Teca ]SO + Rlgm + gmal R s (A1)

onde
Icci = corrente CC de polarizagao de dreno do transistor "i"
" n

gmi = transcondutancia do transistor

S(t) = sinal representando o chaveamento alternado dos pares de transistores superiores devido ao
sinal do OL
Considerando, no circuito da Fig. A.1, um chaveamento perfeito com um duty-cycle de

50% e os transistores inferiores idénticos, (A.1) reduz-se a:

}’lﬂ'
Sln
Vi (0)=gm R-Vrp(t)-Sp()=gm - R-Vgr ()| 4 2 cos(nwgy, 1)

= VF[ (t)= Em 'R'VRF (t)'|:4'COS(6()OL ~t)—3i-cos(3a)OL -t)+5i-cos(5w0L 'l)—...:| (A.2)
T T T

Tomando a componente fundamental em (A.2) e considerando Vi (f)=Vgp cos(@gp 1),

tem-se:
Vi (i mental = 8m RV ()*4 ( )=gm RV ( )-—-cos( )
FI flﬁmda ental = &m RVRp\t) —-cosl@gr -1)=8y - R-Vgp cOs\@pp 1) —-cosl@gg, 1

cos(@gr — oy )1+ cos|(@rr — w0, )]
2

4
=V (t]fundamental - ;.gm R-Vir

2

= Vi (t) = &m ‘R-Vgp cos|(@rr —wor )] (A3)

Wor —Opr
Portanto, o ganho de conversao de tensdo ideal da Célula de Gilbert da Fig. A.1.(a) sera:

2
—&m R-Vpr
r

VrE

=>Gc=%gm~R (A4)
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Anexo B

Deducao da Funciao Transferéncia do Par Diferencial

Com e Sem Fonte de Corrente

A funcgdo transferéncia do par diferencial ¢ comumente definida como a relagdo da tensdo

diferencial de entrada (Av) com a corrente diferencial de saida (Ai =1i;-1), Fig. B.1.
Al = il - iz
Vi by

Q Q
V1\ | 2 Jvz >AV

FIGURA B.1 - Par diferencial com fonte de corrente
Na Fig. B.1, ¢ apresentado o par diferencial com fonte de corrente, onde obtem-se:
Ai =iy — iy %Aizzil—lﬂ(z%—l] (B.1)
Da relagdo exponencial tensao-corrente no transistor bipolar:

. V1,2
i =1, exp| — N V2
1,2 K nV.

T

I=1 e 4" (B.2)

1:i1+i2

onde,

I; = corrente de saturacdo e V7= Tensdo térmica ( kT/q)
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Vi

Substituindo (B.2) em (B.1) e considerando i} =/ e

1 Va

nv. nVv.
e™r _o"r

Ai=1

Vi V)

enVT +€nVT

Considerando que v; = Av+v, e substituindo em (B.3):

Av+v, Vs, vy Av Av
. e nVy _enVT . enVT enVT 1 enVT 1
Ai=1 = Ai=1 =1 =
Av+v, 12 12 Av Av
e "t e e e 4 L
Av B Av Av 3 Av
RV enVT 1 e 2nVy NV e2nVT e 2nVy _
b= Av B Av b= Av B Av
enVT +1 e 2nVy e2nVT te 2nVy
. Av
= Ai =/ tanh
2I’lVT

(B.3)

(B.4)

No caso do par diferencial sem fonte de corrente, a funcdo transferéncia ¢ diferente

porque nao ha mais a fonte de corrente relacionando as correntes dos dois transistores, Fig. B.2.

Al = il - iz \G
¢i1 i2¢ VQ t X
Qi Q2 y
Av —
o V2
V2
li = I para Av=0 2
\ 0V

= —_ Valor de Vgg dos
transistores quando
Av=0

FIGURA B.2 - Par diferencial sem fonte de corrente
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Da Fig. B.2 tem-se:

2 vy Vi =vg+x Vo tX Vo~V

— . Vo=Vp—Y .
Al=ll—12=]s€nVT —IsenVT — 22 - S Ai=1I e "V +15e roo

Yo X -y

— Ai=i1—i2=lsenVT enVT +enVT N

x -y
s
= Ai=i|—i =3 eV e (B.5)

Considerando que o sinal diferencial ¢ resultado de um sinal aplicado na entrada do par
diferencial perfeitamente balanceado (v; = vp + Av/2 e vy = vo-Av/2):

&

B.6
> (B.6)

X=Yy

Aplicando (B.6) em (B.5):

Av —Av
eZn Vr ‘e 2nVy

:>Ai:il—i2: =

N |~

= Ai =1 senh Av (B.7)
21’ZVT
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Anexo C
Metodologia da Medicao do Ganho de Conversao de

Tensao.

O ganho de conversao de tensdao ndao pdde ser medido de forma direta porque os
equipamentos utilizados (geradores, analisadores de espectros, etc.) trabalhavam com niveis de
poténcia. Assim, foi necessario estabelecer uma forma indireta para determinar este ganho.

Antes, porém, faz-se necessario observar que os equipamentos de medi¢dao utilizados
podem ser representados, em sua maioria, por circuitos equivalentes conforme Fig. C.1.(a). Na
Fig. C.1.(a), Z, representa a impedancia interna do gerador de sinais (Ex. saida do gerador de
varredura) e Zp representa a impedancia de entrada de um equipamento de medig¢do (Ex.
analisador de espectro). Tipicamente, nos equipamentos de medigoes utilizados, estas
impedancias caracteristicas sdo reais e valem 50€2. Assim, os circuitos equivalentes dos
equipamentos de medi¢des reduzem-se a representacdo da Fig. C.1.(b).

Na Fig. C.1.(b) também estao representadas as tensdes na entrada e saida do DUT, assim,
conhecendo-se os valores da poténcia disponivel no gerador e da poténcia na entrada do

equipamento de medicao, pode-se determinar o modulo do ganho de tensdo:

Il m ||
S TR I e v e
Ry+Zjy Ziy+ Ry
]
N |AV|_\VgL/2\' r 2 (C.1)

Zi, +Rg
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Para Z,, =R,
Vv
|4v] = L/ (C.2)
Vg 2
Gerador de Sinal Equipamento de Medi¢do
F——— === ======== - [—==——-—=--- 1
! — ! !
|
: /» ! 1 1
! Z, | DUT ! !
. Ve I ( Device Under Test) | Zu Ve
1 ! 1 1
1 \\ ! 1 1
1 1
G ! o
(@)
Gerador de Sinal
r======-=-" ; ___________ 1
: A ‘/VR&
15 disponivel. = —

/‘ DUT

( Device Under Test)

o

)

Figura C.1 — Esquema representativo dos equipamentos de medicio com impedancia genérica (a) e

impedancia padrao de 50 Q (b).

como,
2 2
Vi Ve
Py = E € Pdisponl'vel = E
logo,
P, Ry P

|4V = Ro=Rp , |4v| = (C.3)

F disponivel R g F disponivel
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Para uma impedancia genérica de entrada:

I+s
1 Zin =Ry 1—s:i 1
22 o
Zin +Rg
logo,
| |_| VL | L _ Py L
‘Vg /2‘ 2-Z;, Pdispom'vel |l+511|

1

(C.4)

Assim, o ganho de tensdo em modulo pode ser determinado de forma indireta pela medida
de PL c Pdispom'vel-

No caso do misturador, foi utilizado na saida de FI um transformador para tornar Rp
suficientemente alta para obter o ganho de tensdo maximo do misturador, ou seja, minimizar o
maximo possivel a atenuagdo do amplificador isolador de FI.

A situacdo considerando o transformador pode ser representada pela Fig. C.2.

Gerador de Sinal
e iy 1 Transformador Equipamento de Medi¢do
: ‘Vg‘z Veg | ey I
1 Pisponivel. = 4R A/—,—\| ! : : : !
: g /V L1 : /‘ | 7‘ 'i i :
, R, | DpuUT ! L] |
1 Ve : Vi (Device Under Test) v Vi > 0 Ry Ve 1
I |
| ! : : : !
1 1 I 7 1
! ! | 1o !

Zin

Figura C.2 — Esquema representativo dos equipamentos de medi¢do com um transformador na saida do DUT.

Na Fig. C.2 fica claro que o ganho de tensdo do DUT sera:
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sO que,
Vs Vs 1
A == " A= =
transformador 4 g Vin Atransformador
. |AV|=|V2|. 1 V=V, |AV|=|VL|' 1
‘Vm‘ ‘Atransformador ‘Vm‘ ‘Atransformador

Portanto, no caso com o transformador pode-se utilizar o mesmo procedimento de medida

dado anteriormente, bastando multiplicar o resultado da medida por 1/ ‘Atransformador‘~ Esta

ultima quantidade ¢ obtida através de uma medida feita diretamente sobre o transformador.

Na Fig. C.3 sdo apresentadas as fotos dos transformadores utilizados nas medidas. Na Fig.
C.3.(a) ¢ utilizado um transformador com relagao de transformac¢do de impedancia de 1:16 com o
objetivo de elevar a impedancia de 50€2 para 8002, enquanto na Fig. C.3.(b) sdo utilizados dois

transformadores 1:16 conectados costa-costa para obter a relagao 1:1.

(a) (b)
Figura C.3 — Transformador relagdo 1:16 (a) e arranjo com dois transformadores para obter relacao

1:1 (b).
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Anexo D

Grampeamento Abrupto

A relagdo entre a corrente de dreno (Ip) e a tensdo fonte-porta (Vgs) de um transistor
FET, quando polarizado préoximo a tensdo de limiar (Vr), deforma o sinal de saida se este
excursionar abaixo de Vr. De uma maneira aproximada, a corrente de dreno do transistor

apresentara o comportamento da Fig. D.1.

ID

id

»

V1 : +
C' \ vg=A cos(wt)

FIGURA D.1 - Variacio na corrente de dreno (id) devido a excursio da tensio vg.

Nota-se, na Fig. D.1, que o semiciclo negativo de vg produz uma corrente de dreno com
um semiciclo "grampeado". Obviamente, esta ¢ uma aproximagdo simples, mas auxiliard na
qualificacdo do mecanismo responsavel pela compressdo em um transistor FET polarizado
préximo ao Vr.

Assumindo que a corrente de saida ¢ diretamente proporcional a tensdo de entrada, pode-
se imaginar que esta limita¢do estd ocorrendo por um grampeamento do sinal de entrada. Assim,
se estabelece uma relacdo entre o ponto de compressao de 1dB e a diferenca entre a tensdo

quiescente de polarizacao (V1) e Vr (Fig. D.2).
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1 vin(t)

Vm=V1-Vp

\

Acos(mt)

FIGURA D.2 -Grampeamento imaginario da tensio de entrada, representado o grampeamento de ig.

O ponto de compressdo ¢ definido como sendo o valor da poténcia na entrada/saida no
qual o ganho cai de 1dB do ganho na regido linear. Isto corresponde a multiplicar o ganho de
tensdo na regido linear por 0,8913.

Portanto, para determinar o valor de tensdo de entrada que resultara na compressao do
sinal de saida, basta estabelecer para qual valor de "A" a amplitude da componente fundamental
do sinal da Fig. D.2 cai para 89,13%.

A componente fundamental do sinal da Fig. D.2, calculado através da série de Fourier, ¢
dada por:

vi(t) =ajcos(wt) (D.1)
onde

ay = %Vm sen(wt)+ A4 — %sen@wr)— farcos(%")

Assim, a relacdo entre as amplitudes dos sinais sera:

|4 v,
a._ g—’"sen(a)’c')+ 1 —Lsen(2a)r)—larcos I
A 7w A 2r T A
reduzindo-se a:
y
;—1+ x\/l x ——arcos(x para x:cos(a)r):jm
Resolvendo a equacdo acima para a relagao 0,8913, encontra-se:
|4
1 =0,6684 = A=V,, 1,496 (D.2)
A
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Anexo E
Medida de Isolacao

Na medida de isolacdo foi utilizado o arranjo da Fig. E.1. Neste arranjo ¢ empregado um
divisor de poténcia na entrada de RF ou de OL, conforme for a medida a ser executada
Isolagdogr.or ou Isolagdoor-rr . A razdo do divisor de poténcia ¢ viabilizar a medida de poténcia

do sinal de OL/RF presente na entrada de RF/OL respectivamente.

A}I)lalisad;)r de Gerador de
211;;1‘1‘1164203 Varredura Fonte de sinal de
HP 87620A OL (2,0 GHz)

Cabos .——

// Coaxiais
|

OL

Analisador de [— == =]
Redes I
HP85109C : 50Q RF RL
I Circuito i
Fonte de sinal de | 50Q Misturador -
RF (1,9 GHz) /'I

Divisor d
Pl wfor" y Analisador de
oténcia
/ Espectro
Cabo Tektronix 2754P
Coaxial

FIGURA E.1 - Sistema para medir Isolacdooy grr.

Para compreender melhor a metodologia utilizada considere-se a Fig. E.2. Nesta figura, os
equipamentos sdo substituidos pelo seu circuito equivalente visto de sua porta de entrada/saida.

Do ponto de vista do sinal de OL presente na porta de RF, ponto P da Fig. E.2, o circuito
equivalente visto € o apresentado pela Fig. E.3. Portanto, o sinal presente na porta de RF serd o

valor medido pelo analisador de espectro corrigido de mais 6,02 dB.
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Fonte de sinal de
RF (1,9 GHz)

Divisor de
Poténcia

I 50Q :

Analisador de 1 Vg W\’—|
Redes ! I
HP85109C : I
I 1 |

I = !

|

Analisador de |

Espectro | 500
Tektronix 2754P 1

Gerador de
Varredura
HP 8620A

P()L‘pm‘la de RF

Circuito
Misturador

Fonte de sii
OL(2,0G

R]

FIGURA E.2 - Circuito equivalente da fonte de sinal e do analisador de espectro vistos dos terminais do
divisor de poténcia

Fonte de sinal de DiVifor .de
RF (1,9 GHz) Poténcia
[~————=- -
I R
Analisador de I Vg
Redes I
HP85109C :
|
|

Analisador de 1
Espectro 1

Tektronix 2754P | V!

FIGURA E.3 — Circuito equivalente visto do ponto P.

R =50Q

Vi

el

V:2V1

S

Este arranjo também garante que, na entrada de RF (ponto P), haverd um circuito

equivalente que corresponderd a um gerador com uma impedancia interna de 50 €2, conforme

mostra a Fig. E.4.
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Fonte de sinal de Divifor .de
RF (1,9 GHz) Poténcia R =500
Akl ]
| R I
Analisador de | Vg I
Redes I I - Rm=R P
HP85109C : I —
I | —
e |
. r====77 2
Analisador de | Py disponivel = _TH _
Espectro | v B 4Ry
Tektronix 2754P | 1 ; 2o
g
:_ ______ I “T4R_ 2 Pripg5109C _ disponivel

FIGURA E.4 — Equivalente de Thevenin visto do ponto P (porta de RF).

Esta metodologia também foi utilizada para combinar dois sinais de freqiiéncias diferentes
na entrada de RF para a medida de IIP3. Neste caso, o analisador de espectro ¢ substituido por

um gerador de sinais.
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