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Resumo

O objetivo deste trabalho ¢ propor uma topologia de receptor adequada para atender as
exigéncias de uma rede de sensores sem fio, onde baixo consumo e baixo custo de fabricagao sdo
fundamentais.A topologia escolhida foi a do receptor super-regenerativo realizado em tecnologia
CMOS 0,35um e operando em 900 MHz. O chip foi montado e testado numa placa de alumina
junto com alguns componentes passivos externos (circuito tanque e adaptagdo de impedancia)
necessarios para seu funcionamento.

Uma sensibilidade de —82 dBm para uma taxa de erro binario (BER) inferior a 0,1% foi obtida
com um sinal modulado tudo-ou-nada (On-Off keying, OOK) de 64 kbits/s. O consumo deste

receptor foi de 2,5 mW para uma tensao de alimentagdo de 2V.

Abstract

The purpose of this work is to develop a radio receiver, which is suitable for application in
wireless sensor networks. Among the essential requirements for one such radio are included low
power, low cost and high sensitivity. The topology of a super-regenerative receiver to operate in
900MHz was chosen, since it complies with all these requirements in addition to being
appropriate for integration. Samples of the developed radio receiver were fabricated in 0,35um
CMOS technology. Prototypes were assembled on alumina plate using a few additional external
components as an alternative to evaluate the performance of the radio without being affected by
the low quality of the passives L and C used in the tuning block (tank and matching circuit).

Test results have shown that the developed receiver features sensitivity of —82 dBm for a bit error
rate (BER) lower than 0,1% with an On-Off Keying modulated signal of 64 kbit/s. Measure

power consumption has been 2,5 mW for a supply voltage of 2 V.
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“A sabedoria nao nos é dada. E preciso descobri-la por
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Introducao

Gragas a evolugao tecnoldgica em diversas areas, as conquistas em comunicagdo sem fios, na
microeletronica e nos sistemas micro-eletromecanicos, estao viabilizando o surgimento de redes
de sensores sem fios (RSSF) que por sua vez apontam para a ocorréncia de uma onda de novas
oportunidades nas mais diversas areas de atuagdo do homem.

Estas redes sdo formadas por nds sensores, havendo, pelos menos, um ponto de comunicagao
denominado estacdo base. Os nds sensores incorporam sensores que monitoram o ambiente de
acordo com a aplicagdo, e um radio para a comunica¢do com a estagcao base ou com outros nos
sensores. Em principio, o objetivo destas redes ¢ coletar informagdes do ambiente. Os nos
sensores podem ser instalados em uma area que se deseja monitorar. Quando em operacao, estes
nos acordam, se testam, estabelecem uma comunicacao dindmica entre eles, compondo uma rede
ad-hoc (Rede de Sensores Sem Fio usualmente ndo possuem infra-estrutura preestabelecida,
como redes de celulares ou redes locais sem fio). A estacdo base age como meio de comunicagao
entre a rede de sensores e o usudrio final. Os nds sensores usualmente ndo possuem um canal de
comunicac¢do direto com a estacao base, havendo portanto a necessidade de nos intermediarios
que constroem o caminho de ligacdo entre os pontos extremos no envio de uma mensagem

(comunicagao multihop) :

/Y @ oy
- |
1 / Area ] H
s nmmtmacla® 'O L )
/7 Rede N |Fatach st _ /
|': (internef) | e Baa/e ’ @4 @ -Ql L @ /
— - @
. ®

Usudrio
final

Rede de Sensores
Sem Fio

Sao praticamente ilimitadas as aplicagdes para as redes de sensores sem fios. Dentre elas, a mais
evidente ¢ a medigdao de condi¢cdes ambientais, como temperatura, pressao, umidade e condi¢des
do clima ou do solo.
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As RSSF possuem recursos limitados, sendo a energia o mais importante deles. Cada nd sensor

possui uma bateria com capacidade limitada. E praticamente inviavel recarregar manualmente
todas as baterias, uma vez que as RSSF podem ser compostas por milhares de nos sensores e,
além disso, elas podem estar em locais inacessiveis. Dessa forma, o principal foco no projeto de
RSSFs, do hardware aos protocolos de redes, € o uso eficiente de energia. Os nds-sensores devem
cooperar entre si de modo a transportar os dados de uma forma eficiente quanto ao gasto de
energia. E na comunicagdo onde ocorre o maior dispéndio de energia. Assim, deve-se também
explorar algoritmos adaptativos locais, que ndo se baseiem em interacdo ou informacao global,
evitando o gasto de energia com o tratamento de uma carga muito grande de informagao. Os nés
devem se adaptar automaticamente ao ambiente, podendo permanecer “adormecidos”, quando
ndo forem necessdarios, para poupar energia. No momento em que se tornam operacionais ou
ativos, devem se auto organizar, principalmente no caso de perda (ou destruicao) de algum deles
ou no caso de novos sensores serem adicionados a rede. Tudo isso deve ser gerenciado com
extremo cuidado para que ndo se gaste energia desnecessaria. Algumas técnicas utilizadas para a
reducdo do consumo de energia nos nds sdo: formagdo de clusters de sensores, reducdo da carga
computacional no sensor, protocolos eficientes, circuitos de baixo consumo, adormecimento de
nos inativos e producdo local de energia (com transdutores piezelétricos, células solares, campos

magnéticos, etc).

Uma das tecnologias mais recentes que permite o gerenciamento e controle desses dispositivos €
o padrao ZigBee [1], também conhecido como HomeRF Lite e que corresponde ao padrao IEEE
802.15.4, homologado em maio de 2003. O padrdo ZigBee foi desenvolvido para se tornar uma
alternativa de comunicagdo em redes que ndo necessitem de solu¢des mais complexas para seu
controle, barateando assim os custos com a aquisicao, instalacdo de equipamentos, manutencao e
mao de obra. Trata-se de uma tecnologia relativamente simples, que utiliza um protocolo de
pacotes de dados com caracteristicas especificas, sendo projetado para oferecer flexibilidade
quanto aos tipos de dispositivos que pode controlar.

ZigBee Alliance, que desenvolve o padrao ZigBee junto ao IEEE, ¢ uma associacdo que conta
com mais de 45 empresas, que trabalham em conjunto para desenvolver um padrdo capaz de
possibilitar um controle seguro, de baixo custo e de baixa poténcia em redes sem fios.

Os dispositivos baseados na tecnologia ZigBee operam na faixa ISM que ndo requer licenca para
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funcionamento, incluindo as faixas de 2,4GHz (Global), 915Mhz (América) e 868Mhz (Europa) e

com taxas de transferéncia de dados de 250kbps em 2,4GHz, 40kbps em 915Mhz e 20kbps em
868Mhz.

O padrao oferece atualmente interfaces com velocidades de conexdo compreendidas entre
10Kbps e 115Kbps e com um alcance de transmissdo entre 10m e 100m, dependendo diretamente
da poténcia dos equipamentos e de caracteristicas ambientais (obstaculos fisicos, interferéncia
eletromagnética, etc). Quanto ao problema de alimentagdao dos dispositivos, os modulos de
controle dotados com esta nova tecnologia podem ser alimentados até mesmo por baterias
(pilhas) comuns, sendo que sua vida tutil estd relacionada diretamente com a capacidade da
bateria e a aplicacdo a que se destina. Nesse aspecto, o protocolo ZigBee foi projetado para
suportar aplicagdes com o minimo de consumo (com pilhas comuns, um dispositivo pode

funcionar até 6 meses).

Nesta dissertagdo, ¢ proposta uma solucao para a camada fisica de uma rede de sensores. A
solucdo escolhida foi um receptor super-regenerativo, que foi estudado, projetado e testado para

averiguar se suas caracteristicas permitem seu uso neste tipo de rede.

No primeiro capitulo, ¢ feito uma descricdo sucinta de trés topologias de radio receptores,
estudando as suas vantagens e inconvenientes. No capitulo 2, sdo estudados exaustivamente os
fundamentos tedricos dos blocos constituintes de um receptor super-regenerativo. O capitulo 3
apresenta o projeto e as simulagdes dos diferentes blocos utilizados no receptor. Finalmente o

ultimo capitulo traz os resultados experimentais obtidos a partir dos circuitos fabricados.



Capitulo 1

Configuragoes de radio receptores

Neste capitulo ¢ feita uma descricdo sucinta das principais configuragdes de receptores de radio.
Considerando-se que uma das metas deste trabalho ¢ a identificagdo de uma configuragido de
radio receptor apropriada a implementagdo dos nos de uma rede de sensores sem fios de sensores,
duas caracteristicas de operagdo sdo essenciais: adequagdo a transmissao de sinais digitais e
consumo de energia. Além disto, sdo fatores importantes a simplicidade da implementacdo ¢ a

integrabilidade dos componentes.

O ambiente espectral dentro do qual evolui um sistema de comunicagdao sem-fio ¢ muito
complexo. Por exemplo, no caso da norma GSM, os sinais sdo modulados numa freqiiéncia
proxima de 900 MHz e cada canal possui uma banda de apenas 200 kHz de largura. Assim, ¢
praticamente impossivel a selecdo do canal desejado por filtragem direta pois para isto, ¢
necessario usar um filtro de entrada com fator de qualidade superior a 5000. Além disso, o filtro
deveria ser ajustavel em fun¢do do canal. Para resolver esse problema, ¢ necessario deslocar a
freqiiéncia de operagdo para uma freqiiéncia mais baixa (chamada freqiiéncia intermediaria FI) ou
diretamente para a banda-base, em torno da freqiiéncia zero. A primeira solu¢do faz referéncia ao
receptor super-heterodino e a segunda ao receptor homodino. Uma breve discussao destes dois
tipos de receptores ¢ apresentada a seguir, enfatizando suas vantagens e inconvenientes. Feitas as

devidas comparacdes, um receptor alternativo, chamado super-regenerativo, ¢ apresentado.



1.1 Receptor super-heterodino

Num receptor super-heterodino [2], o sinal de RF recebido pela antena ¢ aplicado num filtro
passa-banda, que rejeita os sinais que estdo fora da banda de freqiiéncia de interesse. Ao mesmo
tempo, este filtro deve assegurar o casamento de impedancias entre a antena e o amplificador RF

de entrada (LNA):

Filtro Amplificador Filtro
passa-banda BF Misturador de IF Detector passa-batxos

B>

Filtro
passa-banda IF

Oscilador

Figura 1-1 : Diagrama de blocos tipico de um receptor super-heterodino.

A funcdo do amplificador LNA, como um dos elementos que constituem um receptor super-
heterodino, cujo diagrama de blocos ¢ mostrado na figura 1-1, ¢ aumentar a sensibilidade do
receptor. O bloco seguinte, chamado misturador, multiplica o sinal RF amplificado de freqiiéncia
frr com o sinal do oscilador local de freqiiéncia fosc. A equagdo seguinte mostra o resultado da

multiplicagdo dos sinais, evidenciando a nova distribui¢ao espectral dos sinais envolvidos:
AB
Acos(@yge ) x Beos( @y 1) = T[COS((ORF — W0 )t — COS( @y + W )1 |(1.1)

Ou seja, através deste mecanismo, a faixa de freqii€ncias do sinal de entrada ¢ deslocada para
uma regiao bem determinada, chamada FI. A recuperacdo do sinal de entrada, ou sintonia, ¢ feita
através de um filtro passa-banda muito seletivo centrado na freqliéncia intermedidria FI. Este
filtro permite manter apenas o produto de modulacdo de segunda ordem de freqiiéncia fir que ¢é

igual a fRF'fOSC .



Um problema dessa arquitetura € a freqiiéncia imagem finage = 2fosc-frr:

Espectro de saida do LNA Saida IF depois do misturador
A Banda Imagem (l) (1) . (l) =@ -
osc osc image
j Banda desejada A
- ma»
lmage osc 0 RF
- - -
O O

Figura 1-2 : Ilustracio do problema da freqiiéncia imagem no receptor super-heterodino.

Um dos propositos do filtro RF passa-banda de entrada ¢ rejeitar os sinais desta freqiiéncia. Sem
o filtro, sinais parasitas nessa freqiiéncia fimag. poderiam ser aplicados no misturador e nesse caso
gerar na saida um produto de modulagdo de segunda-ordem de freqiiéncia igual a fiz. Dessa
maneira, o sinal parasita de freqiiéncia fimaee € 0 sinal de interesse frr ndo seriam distinguiveis na
saida do misturador. A escolha da freqliéncia intermediaria fir resulta de um compromisso entre a
seletividade do canal e a rejei¢do de fimage. Portanto, os blocos constituidos pelo misturador, o
oscilador local e o filtro de IF permitem deslocar o espectro de um sinal modulado RF para
freqiiéncias mais baixas centradas em fir , tornando mais fécil a operagao de demodulagao.

Para um sinal de interesse frg, 0 ajuste ¢ feito através da freqiiéncia do oscilador local fosc ,tendo
em vista que para um valor dado de fosc resulta apenas um valor de frr que ¢ fir=frp-fosc .
Assim, apenas o espectro do sinal modulado RF centrado nessa freqiiéncia frr sera deslocado
para a banda centrada em fjr . A saida do filtro de FI ¢ amplificada antes de ser aplicada ao
detector e ao filtro passa-baixos.

O filtro RF de entrada ¢ um componente chave do receptor super-heterodino. Suas especifica¢des
sdao bastante exigentes: fator de qualidade entre 50 e 100, ordem elevada e freqiiéncia central
ajustavel (o fator de qualidade ¢ igual a freqliéncia central do filtro divido pela largura de banda).
Levando-se em conta que o consumo de um filtro integrado de tempo continuo ¢ proporcional a
Q? [3], no caso de Q superior a 50, o consumo de tal filtro ndo ¢ compativel com os requisitos de

um receptor de baixo consumo. Este ¢ o principal motivo pelo qual o filtro passa-banda de



8
entrada nao ¢ integrado na maioria dos casos. Em vez disto, s3o implementados filtros passivos

LC. Pelo mesmo motivo o filtro passa-banda de FI ¢ geralmente externo e realizado com filtros

SAW (Surface Acoustic Wave).

Para concluir, este tipo de receptor permite atingir uma grande seletividade, uma grande
sensibilidade (at¢ —120 dBm) e é compativel com diferentes tipos de demodulacdo . Pelo grau de
complexidade elevado e o grande numero de nés RF, o consumo desse tipo de receptor ¢ maior
que o consumo dos outros dois tipos de receptores que serdo abordados a seguir. O receptor
super-heterodino nao ¢ adequado para uma integracado completa. Essa estrutura ¢ mais adequada

para aplicacdes GSM onde seletividade e sensibilidade sdo os critérios mais criticos.
1.2 Receptor homodino (conversao direta)

O diagrama de blocos do receptor de conversao-direta [4] ¢ apresentado na figura abaixo:

Filtro Amplificador
Misturador passa-baixos baixa freqiéncia

P
T

—# | Deslocador

Filtro
passa-banda BF

_4_ de fase 950° Demodulador [
LINA 4 Misturador
>
Filtro Amplificador “

passa-baixos baixa freqigncia

Oscilador

Figura 1-3 : Diagrama de bloco tipico de um receptor homodino.

A freqiiéncia do oscilador local fosc € idéntica a freqiiéncia da portadora do sinal de RF de

entrada frr . Por isso, esse tipo de receptor ¢ chamado de “conversdo-direta” ou “FI-zero” ou
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também “homodino” : o sinal modulado de RF ¢ diretamente deslocado na banda-base, portanto o

valor da freqiliéncia intermediaria FI ¢ igual a zero. Entretanto, o problema da freqiiéncia imagem
ainda pode existir porque depois da conversdo para baixo (opera¢do realizada pelo bloco
misturador multiplicando o sinal de entrada com o sinal do oscilador local), a informacao contida
na banda de freqiiéncia superior a fosc € na banda de freqiiéncia inferior a fosc se sobrepde na
banda-base. Assim, essas informacdes se tornam inseparaveis apds a conversdo. Isso ndo ¢
problema no caso de sinais AM double sideband pois os dois lados carregam a mesma
informacao e neste caso a arquitetura do receptor pode ser idéntica a do receptor super-
heterodino. Mas, no caso de um sinal modulado em freqiiéncia ou em fase, as informacdes
contidas em cada lado podem ser diferentes e neste caso o problema ¢é resolvido multiplicando o
sinal modulado de entrada por dois sinais em quadratura (os sinais I e Q que correspondem
respectivamente a entrada e saida de um defasador) de maneira a poder distingiiir a informagao
contida acima e abaixo da freqiiéncia fosc. A multiplicagdo do sinal de entrada por I e Q transfere
a informacao para a diferenca de fase entre os dois sinais de baixa freqiiéncia.

Um dos principais inconveniente desta solu¢do ¢ a presenga de um sinal de fuga na mesma
freqiiéncia que o sinal RF desejado entre o oscilador local e a antena. Este sinal de fuga pode
atravessar o filtro passa-banda de entrada e se apresentar na entrada do misturador, causando a

geracdo de um offset DC na banda-base:

LIMNA

Filtro Amplificador
passa-baixos baixa-frequéncia

fuga f

Figura 1-4 : Ilustracio da fuga do sinal do oscilador.

Este sinal de fuga pode também irradiar pela antena e causar problemas em outros receptores
presentes na redondeza. As normas internacionais de comunica¢do impdem limites madximos no

valor dos sinais de fuga: os valores sdo geralmente entre —60 ¢ —80 dBm.
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Outro problema deste tipo de receptor ¢ sua alta sensibilidade ao ruido em 1/f (flicker noise), que

pode saturar a cadeia de demodulacdo e diminuir a sensibilidade do receptor.

Esses problemas podem ser atenuados usando uma modula¢ao que deixa livre o espectro ao
redor de fosc (DC-free coding). A modulacao FSK (Frequency shift Keying) com razao elevada
Af/D ( entre o desvio da freqiiéncia e o fluxo de dados ) ¢, neste caso bastante adequada. Por
exemplo : Af=100kHz e D= 20kbits/s. Esta modulacao permite o uso de filtro passa-banda no
lugar dos filtros passa-baixos na saida dos misturadores. Finalmente, a demodulagdao de um sinal
FSK ndo ¢ muito sensivel ao descasamento em amplitude dos sinais I ¢ Q nem a precisdo do
deslocamento em fase de 90 graus entre esses sinais.

Esta arquitetura permite atingir uma boa seletividade de freqiiéncia, uma boa sensibilidade (até —
115dBm) e ¢ também adequada a modulagdes que levam em conta as restrigdes comentadas no
pardgrafo anterior. Seu consumo de poténcia ¢ menor que o do receptor super-heterodino devido
a um nimero menor de nés RF. O receptor homodino ¢ adequado para uma integragdo completa
na excecao do filtro de entrada RF. Tem um bom desempenho nas aplicagdes GSM ou nas
transmissoes de curta distancia.

Um outro tipo de receptor, cujo principio de funcionamento se assemelha ao homodino ¢
chamado de “receptor de FI baixa”. Sua estrutura ¢ muito proxima da estrutura do receptor de
conversado-direta: a freqiiéncia fosc do oscilador local ndo ¢ igual a freqiiéncia do sinal RF de
entrada frp, mas muito proéxima. Na pratica, fosc estd localizada a algumas centenas de kHz
abaixo de frr. Neste caso, o sinal de fuga do oscilador local até a antena ndo produzird um offset-
DC na banda-base. Por outro lado, esse receptor ¢ mais sensivel a precisao da defasagem de 90

graus.
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1.3 Receptor super-regenerativo

Esse tipo de receptor se baseia no principio de super-regeneracdo que foi inventado por
Armstrong em 1922 [5]. Os receptores super-regenerativos foram muito utilizados nos circuitos a
valvulas até a década de 50, depois foram gradativamente substituidos pelos receptores super-

heterodinos por causa da sua melhor seletividade.

E. . ARMETROND.
ranss e T

vusa4e. ™ e o e

.............

Er,r
= LB
= = ﬁ
=i ‘: =
£ ’ﬂwthm—
ey ;x e i AR i‘P‘L
/ i e A
e

Figura 1-5 : Fotografia e esquematico do primeiro receptor super-regenerativo patenteado [6].

Hoje, receptores super-regenerativos a componentes discretos ainda sdo utilizados em aplicagdes
de baixo custo (brinquedos por exemplo). O desenvolvimento das técnicas de circuitos integrados
analogicos, mais especificamente na area de radiofreqiiéncia, ressuscitou o interesse pelos
receptores super-regenerativos. Algumas implementacdes integradas recentes [7, 8, 9, 10, 11, 12,
13] mostraram que os avancos da microeletronica permitem melhorar muito o desempenho
(sensibilidade, sensibilidade etc...) desse tipo de receptor.

A modulagdo de amplitude do tipo OOK (On Off Keying) ¢ utilizada nesses receptores, com fluxo
de dados tipicos inferiores ou igual a 50 kbit/s e um alcance tipico de 20 metros em linha reta. Ou
seja, este tipo de receptor ¢ bastante adequado em aplicagdes de comunicagdo sem fios de curta

distancia.
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O diagrama de blocos de um receptor super-regenerativo ¢ apresentado em seguida:

Oscilador
Super-regenerativo Fitro
Detector passa-baixos
X ~_,
Filtro
passa-banda

Oscilador
de Quench

Figura 1-6 : Diagrama de blocos tipico de um receptor super-regenerativo.

Osciladores sdo circuitos comuns em sistemas de comunicagdo RF, nos quais eles geralmente
operam em regime estabilizado, fornecendo um sinal periddico de amplitude constante.
Entretanto, como qualquer circuito dindmico, os osciladores requerem um certo tempo para
atingir o regime de estabilidade. Essa propriedade ¢ a base do principio de qualquer receptor
super-regenerativo, nos quais a resposta de transi¢do do oscilador ¢ utilizada para cumprir a

filtragem e amplificacao do sinal de entrada.

O sinal de entrada RF ¢ acoplado na entrada do oscilador. Este oscilador ¢ periodicamente levado
em condi¢do sub-critica (de nao-oscila¢dao) e sob-critica (de oscilagdo), modificando o ganho K,
do amplificador abaixo e acima das condig¢des criticas de oscilagdo, esse ganho ¢ controlado pelo
sinal chamado quench. O principio de super-regeneracdo ¢ baseado na variagdo do tempo de
inicia¢do da oscilagdo: sem sinal externo, a oscilagdo se inicia a partir do ruido térmico , o que ¢
um processo relativamente lento. Esse processo se torna bem mais rapido quando um sinal RF de
mesma freqliéncia que o oscilador ¢ aplicado: o tempo de iniciacdo da oscilagdao € inversamente
proporcional ao nivel de poténcia do sinal recebido e a diferenca de freqiiéncia entre o sinal

aplicado e a freqiiéncia propria do oscilador.
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Nesta topologia, a funcao principal do LNA ¢ isolar a antena do oscilador e assim evitar que os

pulsos de RF gerados pelo oscilador sejam irradiados pela antena e assim provocar interferéncias
em outros sistemas. O LNA permite, também, realizar o casamento de impedancias entre a antena
e o oscilador super-regenerativo assim como melhorar o desempenho do sistema em termos de

ruido.

A maneira mais simples de demodular um sinal OOK ¢ detectar a envoltoria retificada da saida
do oscilador e em seguida determinar seu valor médio pelo uso de um filtro passa-baixos. Como
qualquer sistema de amostragem, a freqiiéncia do sinal quench deve ser pelo menos duas vezes
mais alta que a freqiiéncia do sinal digital modulado. Na pratica, ¢ escolhida uma freqiiéncia 5 a

10 vezes mais alta. Os sinais principais sdo apresentados na figura seguinte:

RE / | i
(O0K) ¥ 7 ¢

e dvivivivivivivivivin
Oscilagées M—Q—G—Q—Q—G—Q—Q—Q—t

Saida

passa -baixo m

Figura 1-7 : Forma de onda tipica do receptor.

O sinal RF de entrada, acoplado na entrada do receptor ¢ modulado em amplitude 100%(OOK) .
O sinal de saida do oscilador ¢ chamado Oscilagdo. Quando nenhum sinal de entrada RF ¢
aplicado (bit 0), a ocorréncia das oscilagdes € mais lenta do que quando um sinal RF estd presente
(bit 1). O ultimo sinal representa o valor médio da envoltoria retificada da saida do oscilador que
¢ obtido na saida do filtro passa-baixos.

Como o nuacleo do receptor super-regenerativo ¢ um oscilador, ele pode ser usado para
implementar um transmissor, adicionando-se um modulador. Esta ¢ uma das grandes vantagens
desse tipo de receptor comparado ao receptor super-heterodino. O principio da super-regeneragao

viabiliza uma implementacdo muito simples e ¢ particularmente adequado para aplicacdes de
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baixo consumo, baixo custo e para uma integragdo completa. Nao ¢ preciso usar filtro externo,

como ceramico ou SAW, que sdo componentes caros.
A seletividade e sensibilidade do receptor super-regenerativo ndo sdo tdo boas quanto as dos

demais receptores, mas sao satisfatorias para aplicacoes de curto alcance nas bandas de

freqliéncia ISM.
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Capitulo 2

Fundamentacao teorica dos blocos
constituintes do radio super-regenerativo

Dentre os tipos de receptores de radio estudados, a luz das caracteristicas mais relevantes do
projeto de uma rede sem fios de sensores, destaca-se o receptor super-regenerativo
principalmente pelo baixo consumo e simplicidade de implementacgao.

Neste capitulo ¢ feita uma descri¢do mais detalhada do seu principio de funcionamento. Toda

teoria que se refere a cada um dos blocos constituintes do receptor ¢ apresentada e discutida.

Um receptor super-regenerativo consiste essencialmente de quatro blocos operacionais, conforme
a descri¢ao feita no capitulo anterior, ilustrada na figura 1-6: um amplificador de baixo ruido

(LNA), um oscilador super-regenerativo, um detector de envoltdria e um filtro passa-baixos.
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2.1 Amplificador de baixo ruido (LNA)

O sinal de RF induzido na antena do receptor tem uma amplitude baixissima. Nestas condi¢des, ¢
imperativo amplificar este sinal sem contamina-lo com o ruido que possa ser gerado pelo proprio
amplificador. H4 diversas topologias de amplificadores adequados para esta finalidade [14]; sdo
os chamados amplificadores de baixo ruido, ou LNA que ¢ a sigla associada a sua denominagao

em Inglés (low noise amplifier).

2.1.1 Escolha de uma topologia adequada de LNA

No projeto de um amplificador de baixo ruido, existem varios objetivos comuns: fornecer um
ganho com uma linearidade suficiente (tipicamente medida com o ponto de interse¢ao de terceira
ordem IP3), minimizar o fator de ruido', ¢ apresentar uma impedancia de entrada estavel de 50Q
para cumprir o casamento de impedancias entre a antena e o amplificador. A adaptagdo de
impedancia ¢ ainda mais critica quando um filtro precede o LNA, pois esses filtros sdo
extremamente sensiveis a qualidade das impedancias as quais eles sdo conectados. Mais um
objetivo comum aos projetos de sistemas portateis ¢ o baixo consumo do circuito que complica
ainda mais o projeto do LNA. Com esses objetivos em mente, vamos nos concentrar primeiro no
requisito da impedancia de entrada estdvel. Para apresentar uma impedancia resistiva conhecida
na entrada do LNA, quatro tipos de topologias serao examinados, com €nfase nas caracteristicas
associadas ao ruido. Os esquemas simplificados destas topologias sdao mostrados na figura

abaixo.

LT

(@ (b) (c) (d)

Figura 2-1 : Quatro topologias de LNA.

! Ver apéndice A sobre ruido em sistemas RF.
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A primeira topologia (a) utiliza uma terminagao resistiva na entrada do LNA para fornecer uma

impedancia de 50Q2. Infelizmente, o uso de resistor tem um efeito muito negativo sobre o fator de
ruido. Para avaliar a eficiéncia de uma entrada resistiva do LNA, vamos supor que o amplificador
possua um ganho disponivel de poténcia G, e uma poténcia disponivel de ruido na saida causada
apenas por fontes internas de ruido P,,; , que vai ser considerada independente da impedancia da

fonte de entrada. Assim o fator de ruido ¢ calculado da maneira seguinte:

ruido total de saida

"~ ruido total de saida causado pela fonte
2.1
Ga ’ RZ,RS + (Ga ’ })n,RL + })na,i) ( )
- G, -P

a n,Rg

Sendo P, rs a poténcia disponivel de ruido na entrada do LNA gerado pela fonte (antena) e P,rr a

poténcia disponivel de ruido na entrada do LNA gerado pelo resistor de entrada:

— R o
e s Ee
C) b ;RL é n ._ V'n L NA

Pra,i

Figura 2-2 : Representacio dos ruidos da fonte e do resistor de entrada.

- R -
e, =4kTR.A Vg =5
n,Rg S f in,n,Rg RL +RS n,Rg
Se R, =R, =50Q (2.2)
v l-4kTRSAf
= P, =—2t_4 = kTAf
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Da mesma forma:

E:4leAf I/innR :ﬂ.ZnR
Tt R, YOR Ry T
Se R, =R, =500
2
I/innR 4 R
= P, =—"t= L = kTAf
o RL RL

Finalmente, o fator de ruido do LNA com entrada resistiva ¢ dado por:

_1 Ga ) kTAf + Bm,i _ + Pna,i
- G, -kTAf | G, -kTAf

Sem a presenca do resistor de entrada, o fator de ruido teria dado :

na,i

+ [ ek M—
G. - 4kTAf

Portanto, o resistor de entrada piora o fator de ruido de duas maneiras :

(2.3)

(2.4)

(2.5)

- em primeiro lugar, o resistor tem uma contribui¢do de ruido igual ao ruido gerado pela

fonte de entrada (antena) , provocando uma diferenca de fator 2 no primeiro termo da

expressao de F.

- Em segundo lugar, o resistor provoca uma atenuacao do sinal (dividido por 2) ,

causando uma diferenga de fator 4 no segundo termo da expressdo de F.

Assim, essa topologia de LNA nao ¢ utilizavel pois ela possui um fator de ruido elevado demais,

podendo chegar a 10 dB o que torna essa topologia inadequada para qualquer sistema de

radiofreqiiéncia.
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A segunda topologia (b) utiliza o source ou o dreno de um estagio amplificador do tipo gate
comum como terminal de entrada. Uma andlise de ruido simplificada (considerando apenas o
ruido de dreno) dessa topologia chamada 1/g, mostra que, uma vez realizado o casamento de
impedancias (Rs=1/gy), o fator de ruido ¢ dado por:

2

F=1+ S+/g’"2 = l+y (2.6)
TR, | — L
RS+1/gm

Nos transistores de canal longo, Y=2/3, enquanto nos transistores de canal curto esse valor pode

atingir valores bem superiores a unidade (2~3), resultando numa figura de ruido cujo valor
minimo teodrico seja maior que 3dB, o que torna essa topologia pouco eficiente em matéria de

ruido .

A terceira topologia (¢) utiliza uma realimentagao resistiva para casar as impedancias de entrada
e de saida do LNA. Uma andlise dos LNAs que utilizam essa topologia mostra que eles possuem
um consumo muito maior que os outros em nivel de ruido comparavel, e que precisam de
resistores de boa qualidade que ndo se encontram na tecnologia CMOS. Além disto, eles t€ém uma
isolagdo reversa fraca. Essa topologia ¢ mais adequada para LNAs que precisam funcionar em
banda larga pois a adapta¢do de impedancia ndo depende muito da freqiiéncia de trabalho, mas

para LNAs de banda estreita (narrow-band) essa topologia ndo ¢ adequada.

Finalmente, a topologia (d) utilizando uma estrutura source comum com degeneragdo indutiva ¢ a
mais utilizada nos LNAs atuais. A sua proliferacao [15, 16, 17, 18, 19, 20] ndo ¢ um acaso pois €
a topologia que oferece o melhor desempenho de ruido, com um casamento de impedancias

facilmente implementavel. A impedancia de entrada dessa topologia ¢ dada por:

Zm:s(Ls+Lg)+SC + e | L 2.7)

&S &8
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Com L, sendo a indutincia de degenerag¢do do source ¢ L, a indutincia de entrada do gate. O

valor dessas indutancias ¢ escolhido de maneira que na freqiiéncia de operagao, os dois primeiros

termos da impedancia de entrada se anulam por ressonancia.

Assim, na ressonancia, a impedancia de entrada ¢ puramente real e vale:

g
Z ==L 2.8
C : (2.8)

g5

Os valores de gm, Cgs € Ls devem ser escolhidos para que Z;i, =502 e assim ter as impedancias de

entrada do LNA e da antena casadas.

A topologia de degeneracgdo indutiva foi a topologia adotada neste trabalho.

2.1.2 Otimizaciao do LNA

O projeto do LNA envolve muitos compromissos entre o fator de ruido (NF), o ganho, a
linearidade, o casamento de impedancias e a dissipacao de poténcia. Geralmente, o objetivo do
projeto de LNA ¢ atingir simultaneamente o casamento de ruido e de entrada, para qualquer

dissipagao de poténcia.

2.1.2.1 Casamento de impedancias e de ruido simultianeo (SNIM)

Técnicas de realimentagdo sdo freqiientemente adotadas para projetar um LNA, com o objetivo

de deslocar a impedancia 6tima de ruido Zopt até o ponto desejado que permita o casamento de
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impedancias. A realimentagdo série com degeneracao indutiva do source ¢ a mais utilizada nas

aplicacdes de banda estreita para obter o SNIM sem degradacdo do fator de ruido:

|i()f U

Vatas
o—| M>
chreutio da

casamento

M,

Gy Vs v @
Enes -2
- Tnd

Figura 2-3 : Circuito do LNA e equivalente para pequenos sinais com as fontes de ruido.

A figura 2-3 mostra o LNA cascode com degeneragdo indutiva e o modelo para pequenos sinais
simplificado do circuito equivalente. A circuito de adaptacdo de impedancia ¢ considerado ser
implementado por uma indutancia Lg.

O calculo dos pardmetros de ruido' desse circuito permite calcular o fator de ruido, o seu valor

minimo e a impedancia otimizada Zopt que permite atingir esse minimo:

( 2
)
1+5°C, (L, +L,)| 1+]c]a 5
1 V8ao" > 5
F=1 .
+gr2nRS _(SCgSRS)2 1+‘C‘a 5 (
_%5(1 _ \c\z) g, (ngs)2 (R} -sL2) 2.9)
R =R’ ZK.L
N a g,
Zopt = Z;)pt _SLv

Fmin:FH(l)inzl'i‘%-a)ﬂ, 75(1_‘0‘2)
T

' Ver apéndice B sobre os parametros de ruido no transistor MOS.
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Os parametros Rn0 Zopto € Fmino sao do LNA sem degeneracao:

(2.10)

Assim, no caso do LNA com degeneracao indutiva Fmin ¢ Rn ndo mudaram, mais Zopt ¢

deslocado por Ls.

Além disso, a impedancia de entrada do LNA mudou para:

Z, =sL, +L+g’"—LS:sLS +L+a)TLS (2.11)

S Cgs Cgs S Cgs

Da equacao acima, conclui-se que a degeneragdao gera uma parte real na impedancia de entrada, e
1sso ¢ muito importante para o casamento de impedancias porque existe também uma parte real

em Zopt. A parte imaginaria de Zin e Zopt também se altera com sLs :

1
Z,, =Re[Z) ]- m——=sl, (2.12)

gs

A constante m ¢ aproximadamente igual a 0,6 considerando os parametros de canal longo. Com a
redu¢do do canal, d/y continua quase constante e igual a 2, mas a torna-se inferior a 1 e ¢ torna-se
maior que 0,4 (c=0,5 em tecnologia 0.25um). Assim, a constante m se aproxima de 1.

A degeneracdo indutiva ajuda a trazer Zopt perto do valor 6timo para o casamento de

impedancias Zin, e isso sem causar degradacao de Fmin e Rn.
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As condi¢des do SNIM sao entdo:

Re| Z,, |=Re[Z,]
Im| Z,, |=1m[Z,]
Im[Z,, |=-Im[Z]
Re[Z,|=-Im|[Z,]

(2.13)

No caso da tecnologia CMOS 0.35 um, onde m se aproxima de 1, ja temos Im[Zopt]=Im[Zin],
portanto a condi¢do Im[Zin]=-Im[Zs] pode ser descartada: um pouco de descasamento entre as
impedancias tem um efeito desprezivel no desempenho do LNA, enquanto o descasamento de

Zopt afeta diretamente a figura de ruido.

Segundo as equacdes de Zopt e Zin calculadas anteriormente, os parametros do projeto que
podem satisfazer as condi¢cdes do SNIM sdo : a polarizagdo Vgs, a tamanho do transistor W (ou
Cgs) e a indutancia Ls. Assim, para um valor dado de Zs, as trés equacdes do SNIM podem ser

resolvidas pois temos 3 equagdes e 3 incdgnitas.

Qualitativamente, o projeto de LNA baseado na técnica SNIM ¢ explicado em seguida, para uma

dada impedancia de fonte Zs:

- escolher o tamanho do transistor (Cgs) que satisfaz Re[Zopt]=Re[Zs]
- Para o Cgs encontrado, escolher o indutor de degeneracdo Ls que satisfaz
m[Zopt]|=Im[Zs]

- Para Cgs e Ls encontrados, o valor de Vgs pode ser determinado com Re [Zin]=Re [Zs]

Essa técnica sugere que pela adicdo do indutor Ls, o SNIM pode ser atingido por qualquer valor
de Zs. No caso de um transistor grande, com dissipagdo de poténcia alta e alta freqiiéncia de
operagdo, as condigdes do SNIM podem ser satisfeitas sem dificuldades. O problema ocorre
quando o transistor é pequeno (baixa poténcia) e que o LNA opera em baixa freqiiéncia. Isso

resulta num valor alto de Re[Zopt], e assim, para satisfazer Re[Zopt]=Re[Zs] e para uma
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polarizacdo dada, Ls deve ser muito grande. Logo quando Ls ultrapassa um certo valor, a

equagdo de Fmin se torna invalida e Fmin aumenta de maneira significativa.

Assim, o SNIM nao ¢ aplicavel para tamanhos de transistores e nivel de polarizacao (ou nivel de
dissipagdo de poténcia), tal que Re[Zopt] se torna maior que Re[Zin] para o valor de Ls que nao

degrada o Fmin do LNA.

O motivo do Fmin aumentar quando Ls tem valor muito elevado ¢ que Cgd foi desprezado. Com
Ls grande, a transcondutancia do estagio source comum se degrada e a realimentagdo do sinal

através de Cgd se torna consideravel.

2.1.2.2 Adaptacio da técnica SNIM para baixa poténcia

Foi mostrado que a técnica SNIM nao permite casamento simultaneo de ruido e de impedancias
para implementacdo de baixa poténcia. Mas o baixo consumo ¢ um dos requisitos mais
importante do projeto de receptor. O circuito seguinte permite alcancar o SNIM para poténcia

baixa :

(mmm——— circuito de
| Ly |4~ casamento
g5
' ;
‘e i R
_— ) ke ..

Zg I N CorTr_\
L 2
) lng
Vi :

" = /> Z.-‘n

Figura 2-4 : Circuito do LNA modificado e circuito equivalente para pequenos sinais com as fontes de ruido.

A diferenca entre este circuito e o circuito mostrado anteriormente ¢ a presenca de uma
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capacitancia adicional Ce entre o gate e 0 source. (Ci= Cgs + Cey)

As equagdes dos parametros de ruido desse circuito sdo entdo:

—sL, (2.14)

Podemos notar que novamente a resisténcia de ruido Rn e o valor minimo do fator de ruido Fmin

ndo foram afetados pela adi¢cdo de Ce.

A partir do circuito equivalente para pequenos-sinais, calculamos a impedancia de entrada que ¢

dada por :

Z =sL +L+g’"—l’s

2.15
m ) SC ( )

Estas equacdes sdo similares a da técnica SNIM, e como visto anteriormente, sdo validas apenas

para valores pequenos de Ls.
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As condi¢des de SNIM para esse circuito sao:

(2.16)

Da mesma maneira que na analise da técnica SNIM, Im[Zin] =- Im[Zopt] com os parametros da
tecnologia utilizada , a equagdo Im[Zin]=-Im[Zs] pode ser descartada, pois para um valor dado de
Ls na equagdo Im[Zopt]=Im[Zs], a parte imagindria da impedancia de ruido otimizada torna-se

praticamente igual a impedancia de entrada.

Os parametros que podem resolver o sistema das trés equagdes de SNIM sao Vgs, W (ou Cgs), L
e Cex , ou seja 4 incognitas . A solucdo do sistema pode ser encontrada para qualquer valor de Zs
fixando-se um dos parametros, e assim essa adaptacdo de técnica SNIM pela adicdo de um
capacitor extra C, consegue satisfazer o SNIM para qualquer nivel de dissipagdo de poténcia.

Lembrando que as equagdes dos parametros de ruido sdo validas somente para pequeno Ls, temos

que avaliar essa condi¢do para um LNA de baixa poténcia.
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A partir das equagdes Re[Zopt]=Re[Zs] e Re[Zin]= Re[Zs], a aproximacao seguinte de Ls pode

ser feita :

)
a 2
sy(1-1ef')
L ~ (2.17)
‘ o, C,
Isso mostra que Ls ¢ funcdo de Ct e ot (que ¢ funcdo de V) .
Por comparagao na técnica SNIM original, uma relagao similar pode ser encontrada:
o
a 2
Sy (1 — ‘c‘ )
L ~ (2.18)
ww,C s

Assim, comparando as duas relagdes, observamos que para projeto de baixa poténcia, onde Cgs ¢
pequeno, aindutancia de degeneragdo Ls requerida ¢ reduzida pela adi¢do de Cex.

As etapas de um projeto de baixa poténcia usando essa técnica sao:

- Escolher a polarizagdo Vg, por exemplo, que fornece o Fmin desejado.

- Escolher o tamanho do transistor W, se baseando no limite da poténcia Pp que pode ser

consumida.

- Escolher a capacitincia adicional C¢ assim como a indutancia Ls para satisfazer
Re[Zopt]=Re[Zs] e Re[Zin]=Re[Zs] simultaneamente. O valor de C.x deve ser escolhido
considerando o equilibrio entre o valor de Ls e o ganho de poténcia disponivel. Isso
porque um valor Ls grande demais causa o aumento de Fmin e Ce grande demais causa
uma reducdo de ganho devida a degradacdo da freqiiéncia de corte efetiva do transistor ao

qual foi acrescentado a capacitancia Cey.
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- Verificar se existe um descasamento entre Zs’ e Zin e se houver, colocar um circuito de

adaptacao de impedancia (em geral uma indutancia série Lg).

A limitagdo da técnica ¢ o valor elevado da resisténcia de ruido Rn. A equagdo deste parametro
de ruido mostrou que o seu valor nao foi alterado pela adi¢ao de Cx e depende apenas do valor
da transcondutancia g,,. Assim, um transistor de pequeno tamanho e de baixo consumo, causa um
Rn muito alto. A figura seguinte mostra uma simulag@o da figura de ruido NF e do coeficiente de
reflexdo S;; do LNA em fun¢do da freqiiéncia para trés casos de dissipacdo de poténcia. A
simulagdo ¢ baseada na tecnologia 0.35um CMOS com tensao de alimentagao de 1.25V. O nivel
de dissipacdo de poténcia foi modificado mudando-se o tamanho do transistor, que causou

correntes de 1,6 mA, 4,8 mA e 9,6 mA para um valor fixo de polarizagdo Vgs :

-0 P=2mW
20 - P=6mW -3
- P~ 12mW
— — Fmin
=)
— 15 -10 _
- 3
@ —
7]
5 10 -15
=
5 -20
0 -25
0 0.4 0.8 1.2 1.6 2

Freq [GHz|

Figura 2-5 : Variacao do fator de ruido com a freqiiéncia para varias dissipacées de poténcia.

Pode ser visto que para qualquer nivel de poténcia, o fator de ruido coincide com Fmin na
freqiiéncia de interesse.
O efeito do aumento de Rn acompanhando a diminui¢do da poténcia pode ser notado pelo

crescimento mais rapido de NF quando a freqiiéncia se distancia da freqiiéncia de interesse.
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O estudo teodrico a seguir modela o oscilador por uma equagdo diferencial que rege o seu

funcionamento e a partir da qual serdo explicadas as propriedades do oscilador super-

regenerativo.

2.2.1 Modelo e equacionamento

A figura seguinte apresenta o circuito do oscilador composto de um circuito tanque LC, um par

cruzado de transistores € uma fonte de corrente em paralelo, modelando a injecdo do sinal RF de

entrada :

wDD

b — Mll_
I

[ i

22

=1

=

iRF
S
élblas
VSS

Ai=1i,—1
V = Vgs2 - Vgsl
dv
i =-C&-
¢ dt
i,=—8V
_Lan
2 dt
ldl = gm ) Vgsl idZ = gm ) VgsZ

g, ¢funcdodetreV

Figura 2-6 : Circuito do oscilador.
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As perdas do circuito tanque sdo modeladas por g. A fonte de corrente Ibias ¢ controlada pelo

sinal de quench que serd tratado mais adiante, permitindo assim a modificagdo do ponto de
funcionamento do oscilador. A transcondutincia g, ¢ funcdo do tempo t assim como da

amplitude da oscilacdo V. Em seguida, ¢ calculada a equacao diferencial que rege o oscilador :

Ai, = Ai —2i, —2i, —2iy,
AV Ai,—Ai—2gV +2i,,

2.19
dt 2C 19
dg,
2 .
— dl;_,.i(g_&jdl/q_ 1 — dt .V:l.leF
dt- C 2 ) dt LC 2C C dt
Para simplificar o manuseio da equagao vamos introduzir alguns parametros:

@) (2.20)

g &,
w,(t,V)= — =0

oY) =50 ™ ac

Onde o ¢ a freqiiéncia angular de ressonancia do tanque e op ¢ a freqiiéncia angular ndo-linear e

variante no tempo de atenuagdo do oscilador. A equagdo anterior pode ser re-escrita como:

dv
dr’

+2a)D-C;—I:+(a)§+2a>D)-V:é-d;—RtF 2.21)

Para resolvé-la vamos introduzir a substituicao seguinte:

V(t)=y(t)- exp{ j @, (x)- dx} = y(1)-exp[-W, ] (2.22)
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Calculamos as derivadas primeira e segunda de V:

V :(y_a)D 'y)exp[_WD]

5 .. . ) (2.23)
V= (y - 2a)Dy + (a)D - wD)y)eXp[_WD]
E finalmente a equacgao diferencial se escreve como:
. : : : : 1 di
(3= 20,3+ (@}, — )y + 20,5 = 20y +(@; +20,)y )exp[-W,, | = = —
C dt
1 di (2.24)
& (Y +(of + o, — o))y exp[-W, | = =—=&E
(3 (@3 + @ — )y Jexp[-W, ] = ==

Esta equacgdo diferencial, mesmo considerando a transcondutincia gm linear, ndo ¢ simples de
resolver porque seus parametros variam no tempo. Entretanto, duas restricdes podem ser feitas

para simplificar essa equacao:

w; << @, 2 as
‘ . 2 ( . )
| << &

A primeira restri¢gdo significa que a atenuagdo do oscilador deve ser mantida muito baixa e
implica que o circuito estd sub-atenuado. Em outras palavras, isso quer dizer que o ponto de
operacdo do oscilador deve ser mantido perto da condicdo critica de oscilagdo (quando a
transcondutancia do par cruzado compensa exatamente as perdas do circuito tanque).

A segunda restricdo implica que a variacdo no tempo da atenuacao do oscilador deve ser muito
lenta. Essas duas restrigdes sdo fundamentais para o bom funcionamento do receptor e sdo

facilmente aplicaveis na pratica.

Com essas duas restri¢cdes a equacao diferencial do oscilador se simplifica da maneira seguinte:

1 di
(1) + @’ v(t) = ——2E . exp[ W, 2.26
V(@) + ayy(t) C dt p[W,] (2.26)
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A solucdo geral desta equagdo pode ser decomposta numa soma da solugcdo geral da equagdo

homogénea (resposta livre ou natural que existe até sem sinal de excitacdo) mais a solucdo

particular da equacdo completa (representando a resposta forgada gerado pela excitagdo).

2.2.2 Solucio geral da equacio homogénea (resposta livre)

A equagao homogénea ¢ dada por:

PO+ ayy(t)=0 (2.27)

Esta equacao ¢ linear com coeficientes constantes portanto tem uma solucao conhecida :

Y(t)=2Re| Vg™ |=V,e™ + Ve (2.28)

Realizando a substitui¢do inversa temos :

V,(t)= exp{—J‘ @, (x)- dx} -2 Re[Vlej”’O’] (2.29)
0

2.2.3 Solu¢ao particular da equaciao completa (resposta forcada)

A solugao particular pode ser encontrada pelo método de variagdo dos parametros:

V(1) = 2Re[V,(00b(1)] = V, (0)b(t) + V5 ()b (1) (2.30)
Com b(t) base da equacdo homogénea:

b(t) = exp{ j w,(x)- dx} e’ (2.31)
0
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Segundo o método da variagdo dos parametros, a solugdo particular satisfaz a equacao completa
se:

V.b+V,b" =0

e e 1 o di (2.32)

V.b+V,b =——%C
C dt
A primeira equagdo permite encontrar a derivada do conjugado de V, em fun¢do da derivada de
Vzi

AT AN N Y 233)

Em seguida calculamos a deriva de b e de seu conjugado:

b= {exp{—JwD (x)de e’ exp{—"‘a)D (x)dx} - jao,e’™
0 0

& b=—w,t)b+ job (2.34)
= b =—a, ()b - job

Substituindo na segunda equacao obtemos:

7b( s b | di
Vb(j@y =) =Vyre b (=joy — o)==
P di (2.35)
= 2:_—‘]%
20,hC dt

ApOs integragdo, encontramos V:

diy,

—J dr —J tdiRF ( - joyt
V.(t)=——|-**~—dr = ——|—*ex o, (x)dx e’ drt 2.36
() 2a)0C~([b(r) 2a)0C-([ dr pu o) } (230
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Finalmente, a solucdo particular da equacao ¢:
V,(1)=2Re[V,(t)b(1)]

_ _t _j t dli T —ja, (r—t)
< V()= exp{ !a)D (x)dx} x2Re {—Za) C J i exp L[ @, (x)dx}e J dr:l

0~ 0

0 3

a

1 ’ ¢ diyy i .
& Vp(t)—ﬁexp —;[a)D(x)dx X _([ ?exp JwD(x)dx sinw,(t—7) |dr
(2.37)

Para obter expressdes mais compactas e mais facil de interpretar, vamos introduzir alguns

parametros e funcdes que foram usados na literatura para descrever a operagao do receptor:

- Ganho super-regenerativo:

K =exp| [ m,(x)dx (2.38)

a

- Envoltoria normalizada da saida do oscilador:

p(t)=exp —j o, (x)dx (2.39)

Iy

- Curva de sensibilidade:

s(t) = exp j o, (x)dx (2.40)

t

a

Assim, a solu¢do particular se escreve como:

Vp(t)ziKS -p(t)xj‘%-s(r)-sina)o(t—r)dr (2.41)

0 0
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A solugdo homogénea também pode ser reformulada da seguinte maneira:

V, (&) =V, p(t)cos(wyt + @) (2.42)
®,(t) ]
(_'.")Ddc
0
1 s(1) o Pl
{IJ t:l.'u fi; Lsh i | T'[

Figura 2-7 : Curvas da fun¢io de atenuaciio oy (t) , da sensibilidade s(t) e da envoltéria p(t) da saida do

oscilador .

As curvas acima representam as funcdes s(t) e p(t) sob um sinal de quench (atenuagdo) senoidal.
Podemos notar que o ganho super-regenerativo ¢ funcdo exponencial da area do sinal de
atenuagao op entre t, € t, (A-).

A curva de sensibilidade atinge seu méximo em t,, quando o sinal de atenuacdo passa de positivo
para negativo. A envoltéria normalizada atinge seu valor maximo em t,, quando a atenuacao

volta a ser positiva.

2.2.4 Resposta a um pulso RF

A resposta do sistema a um pulso RF ¢ de grande importancia pois pode ser estendido a outras
excitagdes. O pulso RF ¢ no caso um sinal de corrente aplicado em paralelo ao oscilador no

intervalo de tempo [0,t,] e definido da seguinte maneira:

Ih-(t)=1-p.(t)cos(awt+@)r (2.43)
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Onde pc(t) ¢ a envoltoria do pulso normalizado como mostra a figura abaixo e I a amplitude do

pulso.

1] plt)

0 ru Iy l
Figura 2-8 : Envoltéria do pulso normalizado.

E considerado na analise, que no tempo t=0 ndo existe resposta natural provindo de ciclos de
atenuacdo anteriores, portanto Vp(t)=0 e V(t)=V(t). Anteriormente, o calculo da solucdo
particular da equacdo mostrou que ¢ a derivada da excitagdo que determina a resposta. Esta

derivada ¢ dada por:

ige _ I[ p.(t)cos(wt + @) — p.(Hwsin(wt + p)]
dt
i (2.44)
— ﬁ ~—I-p.(t)wsin(ot + @)

Esta aproximagio considera que ‘ D. (t)‘ << p.(t)@ o que ¢ valido se a envoltoria do pulso varia

lentamente comparado as oscilagdes RF.

Deste modo, a resposta do sistema ao pulso RF ¢é:

V()= —w—")cl K- p(t)x j p.(7)-5(z)-sin(wr + @)sin @, (¢ — 7)dr

0 0
2.45
cos((&—a,)7 + oyt + ) (24)

o t
@ V=5 0K p0 j p.(7)-s(z)- —cos((@+ )7~y +¢)

Como pc(t) e s(t) sdo fungdes de variagdo lenta comparadas as oscilagdes RF, a integral

apresentara valores significativos somente quando um dos cosenos se tornar um termo de baixa-

freqiiéncia. Isso acontece apenas no primeiro coseno quando @ = @, considerando que as



37
freqiiéncias sdo positivas. Neste caso, a componente gerada pelo segundo coseno cuja freqiiéncia

¢ W+ @, terd um valor desprezivel e pode entdo ser descartado da expressdo.

Outra simplificacdo pode ser encontrada analisando o comportamento de s(t). Podemos notar que
a curva decresce muito rapidamente em torno de t = t, , atingindo valores despreziveis fora do
intervalo [ts,ts] como mostra a figura 2-7. Isso significa que a influéncia do sinal de excitagdo
RF ¢ muito pequena fora deste intervalo (por isso este intervalo ¢ chamado de intervalo de
sensibilidade). Assumindo que o valor de s(t) ¢ muito pequeno no fim do periodo de quench (em
t= t,), ele exerce uma certa influéncia no valor inicial da envoltéria e do ganho super-

regenerativo:

s(t,) = p(t,)=exp ja)D(x)dx = <<l (2.46)

a

Portanto, um valor pequeno da curva de sensibilidade no final do ciclo de quench implica num
valor pequeno da envoltéria do sinal de saida do oscilador perto de t, € um valor grande do ganho
super-regenerativo. Se considerarmos que o intervalo de sensibilidade termina com um valor de
amplitude da oscilagdo ainda pequeno, podemos substituir t por t, no limite da integracdo e assim

a solucdo ¢ simplificada e se escreve :

)
20,C

V(t)=~ I-K-p(t)x Jb‘pc(r) -5(7) -cos((a) —@,)T + ot + go)dr (2.47)

Observa-se que esta solucgdo ¢ valida somente apo6s o fim do intervalo de sensibilidade (t > tg,).

Enfim, como p(t) ¢ considerado nulo fora do intervalo de integragao ([0, ty]), entdo o intervalo de
integracao pode ser estendido de -o0 a +oo, e deste modo V(t) ¢ aproximadamente proporcional a
parte real da transformada de Fourier da envoltéria do pulso p.(t) ponderado pela curva de
sensibilidade. A expressao de V(t) também mostra que no modo linear, a saida do oscilador ¢
proporcional a amplitude do sinal de excitacdo RF, e que a resposta forcada tem o formato da

resposta natural depois do intervalo de sensibilidade.
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2.2.4.1 Resposta a um pulso de portadora sintonizada na freqiiéncia de
ressonancia do oscilador

Quando a freqiiéncia do pulso de RF iguala-se a freqiiéncia de ressonancia do circuito tanque

(w = w,), a saida do oscilador se escreve como:
1 t
Vt)= %KS - p(t) Dpc(r) -s(r)dr} : cos(a)ot + gp) (2.48)
0

Nesta expressao aparece um novo fator de amplificagdo chamado de ganho regenerativo:
1%
K=~ j p.(7)-s(r)dr (2.49)
Cy

Esse ganho leva em conta a area da envoltéria do pulso recebido ponderado pela curva de
sensibilidade: um pulso que concentra sua energia em volta do pico da curva de sensibilidade tera
um ganho regenerativo maior que um pulso mais difundido. A expressao da saida do oscilador

pode entdo se escrever de maneira reduzida:

V(t)y=1-K - p(t)-cos(wy + @) (2.50)

Com K=K -K,
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2.2.4.2 Resposta a um pulso com portadora de freqiiéncia arbitraria

Utilizando-se a expressao do ganho total (regenerativo e super-regenerativo), a saida do oscilador

pode ser re-escrita como:

_fpc(r)-s(r) -cos((ow— )7 + oyt + p)dr
V(t)y=1-K - p(t) -~ x2

) "
' [ p.@0) s(2)dz

Re|:{JpC (T) . S(T)ej(wwo)fdz.] ej(w0t+§0):|
0

[ p.(e)-s(e)d

2.51)

< V()=1-K-p(t)x

E definindo a fun¢do complexa seguinte:

*

y(@)= pca)-s(r)-ef“”dz:Upca)-s(z)-ef‘”fdr} = F'{p.(0)-s()} 252)

Onde o operador F denota a transformada de Fourier. Considerando que p.(t) ¢ nulo fora do

intervalo [0,t,] a resposta pode ser re-escrita da seguinte forma :

V(ey=1-K - p(t)— Rely(@—ap)e ™ |
@, v (0)
o |y(o-a,)
@, y(0)
< V@)=1-K-|H(w)| p@t)-cos(ayt + ¢+ LH(w))

& V()=1-K-p(t) cos(ot +p+ Ly (w—-w,)) (2.53)

o y(o-aw,)

Com H(w) definido por : H(w) =
@, y(0)

H(w) ¢ uma funcdo passa-banda centrada na freqliéncia ®), determinando a resposta em

freqiiéncia do receptor e portanto em ligacdo direita com sua seletividade.
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2.2.5 Resumo dos parametros do receptor e suas caracteristicas

- Curva de sensibilidade s(t):

E uma fung¢do normalizada que decresce (até anular) quando se afasta do tempo t=t, , onde ela
assume seu valor maximo. O decrescimento da curva de sensibilidade ¢ rapido por causa da sua
dependéncia exponencial sobre t. O formato de s(t) ¢ determinado principalmente pela regido
onde a fun¢do de atenuacdo wp(t) muda de positivo para negativo: uma transicao lenta de wp(t)
naquela regido gera uma curva de sensibilidade larga, enquanto uma transi¢do rapida gera uma
curva estreita.

Tanto o ganho regenerativo quanto a resposta em freqiiéncia depende do produto pc(t)s(t) , assim
a curva de sensibilidade atua como uma fun¢do ponderadora da envoltéria de excitacdo de
entrada p(t) : os valores de p.(t) perto de t=t, serdo levados em conta enquanto os valores perto
de 0 e t, serdo irrelevantes. O instante t= t, pode ser considerado como o instante de maior

sensibilidade.

- Ganho regenerativo:
K; ¢ o ganho regenerativo que depende do produto p.(t)s(t). Se pc(t) ou s(t) ¢ estreito entdo o

ganho sera pequeno, e se p.(t) e s(t) sdo largos o ganho regenerativo sera grande.

- Ganho super-regenerativo:
Ks ¢ associado ao crescimento exponencial da oscilagdo e € a componente mais significativa do

fator de amplificagdo. Ele ¢ determinado pela 4rea da regido negativa da funcdo de atenuagdo

op(t).

- Resposta em freqiiéncia:
A resposta em freqiiéncia ¢ a transformada de Fourier normalizada de p.(t)s(t) deslocada para a
freqiiéncia de oscilagdo ®y. Se ambos p(t) e s(t) sdo largos, a largura de banda da curva de
seletividade sera estreita (mais seletiva) e se um dos dois ¢ estreito, a largura de banda sera larga

(pouco seletiva).
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2.2.6 Resposta a uma excitacio senoidal estacionaria

Consideramos o caso em que o receptor recebe uma excitacdo senoidal estaciondria:

iy () =1cos(wt + @) (2.54)

A fim de tirar proveito dos resultados anteriores obtidos com pulso RF, o novo sinal de excitagdo

pode ser escrito como superposicao de pulsos RF:

e(t)=1 i pc(t—mY;)cos(a)(t—mY;)+ma)7; +(p) (2.55)

m=—a0

Onde p, (t— mTq ) é um pulso retangular unitario localizado no m-ésimo periodo do sinal de

quench. A reposta pode assim ser encontrada pela superposicao das respostas a um pulso unico:

V(y=1-K -|H(o)|- i p(t—mT,)-cos(a,t + m(w— )T, + p+ LH(@)) (2.56)

m=—ao0

Esta expressao mostra que a saida do oscilador ¢ composta de uma serie de pulsos RF, e que se a
freqiiéncia do sinal recebido difere da freqiiéncia de ressonancia do circuito tanque (@ # @) a

fase do sinal de saida varia de um pulso para o outro. Se as freqiiéncias estdo sintonizadas, os
pulsos estardo em fase.
2.2.7 Resposta a uma modulac¢io genérica

Consideramos agora a resposta do circuito a uma excitagdo modulada:

OE i 1,p.(t—mT )cos(w,t+9,) (2.57)

m=—aoo

Essa expressdo pode estar representando uma variedade de modulagdes incluindo modulagdo de
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amplitude, de freqiiéncia e de fase.

Reescrevendo a excitagdo da maneira seguinte:

I ()= Z Impc(t—mY;)cos(a)m(t—Tq)+ma)mTq + (pm) (2.58)

m=—ao0

Assim, por superposi¢ao calculamos a resposta do receptor:

Vt)=K - i L, |H(®,)| p(t—mT,)-cos( eyt + m(w, — 0T, + ¢, + LH(e,))

=—o0

(2.59)

Esta expressdo mostra que a saida do oscilador ¢ composta de uma série de pulsos RF de

freqiiéncia ®o. No caso de uma modulagdo ASK, temos @, =@ , @, =@ e portanto as
variagdes de amplitude na entrada aparegam na saida. No caso da modulagdo FSK, V =V ea

saida apresenta uma modula¢do de amplitude e de fase através de H (a)m), mas a freqiiéncia

permanece o Este comportamento explica a caracteristica de conversdo FM para AM dos

receptores super-regenerativo.



43

2.2.8 Fenomeno de ressaca ou ressoniancia multipla

Num modo normal de operagdo do receptor, a oscilagdo de saida durante um ciclo do sinal de
quench ¢ gerada principalmente pelo sinal de excitacdo de entrada e ndo pelos vestigios dos
ciclos anteriores. Isso significa que uma atenuagdo suficiente deve ser aplicada no inicio de cada
ciclo para extingiiir as oscilagcdes anteriores. No entanto, se as oscilagdes de saida duram mais
que um ciclo do sinal de guench, elas vao interferir na resposta do receptor no ciclo seguinte.
Quando essas oscilagdes remanescentes sdo importantes, o crescimento da oscilagdo depende
principalmente delas, tornando a influéncia da excitagdo de entrada quase insignificante. Nessa
situacdo, o receptor exibe pulsos idénticos a cada ciclo independentemente do sinal de entrada,

portanto anulando a sensibilidade do receptor.

Esse fendmeno ¢ chamado de ressaca ou de ressonancia multipla. Para avaliar quantitativamente
a influéncia da ressaca, vamos dividir a funcdo de atenuagdo em uma componente dc e uma

componente ac :

p(t) =exp —J @, (x)dx |=e """ exp —J @, (x)dx (2.60)

ty ty

Podemos notar que a primeira exponencial do produto decresce com uma constante de tempo de
1/ @y, enquanto a segunda exponencial ¢ uma fun¢do periddica. E possivel definir um
coeficiente de ressaca como sendo a razdo entre as amplitudes do segundo pico (indesejado) e do
primeiro:

h _ p(tb + ];) — e_a)Ddch

2.61)
p(t,)

O coeficiente de ressaca ndo depende da forma de onda da funcdo de atenuagdo, mas sim do seu

valor médio. Podemos notar que @), dch representa a area delimitada pelo valor médio da fungao

de atenuacao no decorrer de um periodo de quench, ou seja, a diferenca entre as areas A+ e A-.

Esta diferenga deve ser mantida grande o suficiente para reduzir a ressaca. A figura seguinte
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apresenta a envoltoria do pulso para diferentes valores de coeficiente de ressaca. Para h<0,01 ,

apenas um pico significativo aparece. Para h=0.1, um segundo pico ¢ observado. E para h=0.5, os

pulsos permanecem durante varios periodos de quench:

h<1%
0.5+ e
D 1 1 L 1 1 ] 1
0
1 L} 1 T Ll 1 1
h=10%
a 0.5F .
D 1 s .“_ 1 A 1 1
0
1 T T T T T T T
h = 50%
0.5} E
0 | L A I A L A,
0 Ty 2T, 3Ty 4T,

Figura 2-9 : Envoltéria de saida para trés valores de coeficiente de ressaca h.

O coeficiente de ressaca também depende da freqiiéncia de quench. Assim para freqiiéncias
baixas de quench, a componente dc da fungdo de atenuagdo pode ser pequena mas para sinais
quench de alta freqiiéncia, a parte dc da funcdo de atenuacao deve ser aumentada para compensar

o aumento da freqiiéncia.



45

2.3 Detector de envoltoria

A fungao deste circuito ¢ gerar uma tensao proporcional a envoltdria retificado da oscilagdo do
oscilador super-regenerativo. A figura seguinte apresenta a estrutura do circuito detector de

envoltoria adotado neste trabalho [21]:

-
ol
.
T
o
2P

Ml
V() ( 5 [
_E2 cos ot {~_, N -V_E(t)cos ot
1d 2

1 A 1d, Ref

®!
| |
B

v)2I

Figura 2-10 : Circuito do detector de envoltdria.

A saida do oscilador super-regenerativo ¢ submetida ao par de transistores, de tal modo que as

tensdes de gate dos transistores M1 e M2 sdo dadas respectivamente por :

Vi) coswt

Vo =V, +
(2.62)

V,=V,— VEz(t) cos wt

Onde V3 ¢ a tensao de polarizagao e Vg(t) € a envoltoria da oscilagdao. A variagao da envoltoria €

considerada muito lenta comparada a freqiiéncia da oscilagao.
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Todos os transistores estdo operando na regido de inversdo fraca (subthreshold) para tirar

proveito da nao-linearidade da relagdo entre Vgs e Id nesta regido:

w 14 1|V
[ . =—1 exp| - |exp| | 1—— |2 2.63
o= XD v, p[ JVT (2.63)

Chamando V,(t) a tens@o do ponto A, podemos calcular as correntes de dreno dos transistores M1

e M2 :

VE VE
Vo=V, (1)  n-l - coset VeV, (1) n-l o coset
] ¢ _I nVy nVTVd(t) nVr I t _I nVy nVTVa(t) nVy
m()=1Ige € € () =1g,e € € 264
.64)
Vg V(&) Vgcoswt Vg V(1) Vgcosot
Ve W, 20, Ve W, 21,
<1, @)=1e""e Te T 1,,(t)=15,e""e "e "7

Is; e Is; s@o iguais pois os transistores M1 e M2 sao monoliticos e tém as mesmas dimensoes.

Somando as duas correntes temos:

Vg V, (1) Vi cosmt Vi cosmt

I, +1,(t)=1e"e " | e " +e > (2.65)

Dependendo do sinal de entrada, o termo exponencial pode ser expendido em serie de Fourier ja

que a envoltoria ¢ considerada aproximadamente constante na escala de tempo da oscilagao:

Vi coswt

V V V V
e " =1 | —L-|+2I| —£- |coswt +21,| —L— |cos2mt + 21| —L— |cos3wt +...

2nV, 2nV; 2nV, 2nV;

(2.66)
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Onde os termos I,(x) sdo as fungdes modificadas de Bessel de ordem n que podem ser

aproximadas por suas expansdes em serie de Taylor:

2 X4 6
1,(x)= I+ 4+ 4
4 64 2304
x 3 x5 x7
1 =—=+— 2.67
(9 2 16 384 18432 27
2 4 6
1,(x)= E S S
8 96 3072

Podemos notar que as func¢des de Bessel de ordem par sdo pares e as fungdes de ordem impar sdo

impares, portanto:

1,(=x)=1,(x) I,(=x)=-1,(x) L,(=x)=1,(x) (2.68)

Entao :

Vi cosmt
e M =1, Ve -21, Ve coswt +21, Ve cos2mt — 21, Ve |cos3ar+..
2nV; 2nV, 2nV; 2nV,

(2.69)

Finalmente, a soma das correntes de dreno pode ser aproximada por:

L/ENAU y %
1,0 +1,,)~1e"e -2(1{ £ J+212[ £

cos2mt+... | (2.70)
2nV, 2nV;

O valor da capacitancia C ¢ considerado grande o suficiente para que as variagdes de Va(t) na
escala de tempo da oscilagao possam ser desprezadas: assim Va(t) varia apenas com a envoltoria
do sinal de entrada e ¢ aproximadamente constante durante um periodo da oscilagao.

Portanto, o valor médio da soma das correntes de dreno ¢ constante e fixado pela fonte de

corrente 21.
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Deste modo temos:

Ve Va0 %4
20=(1, +1,,) =Ie""e " -210[ £ j

media 2n VT
(2.71)
1
= V.()=V,In| I, Ve +Q—VT1n—
2nV, n I
A parte direita do circuito permite gerar uma tensao de referéncia dada por:
V,,—nV
21 =21 exp| 22—~
nv,
(2.72)
1
=V, = Voo _ v, lr{—j
‘ n I

Assim, se Vg=Vpp, entdo a diferenca entre V¢ e Va(t) ¢ dada por:

V.-V, =V, 1n[10[ Ve D (2.73)

2nV,

Finalmente, essa expressao pode ser simplificada, expandido-a em série de Taylor:

2 4 6
V.o)=V., =V, U Ve | _Lf + Ly e +... (2.74)
4\ 2nV; 64\ 2nV, 576\ 2nV;

O projeto, simulacdes e dimensionamento deste circuito sao abordados no proximo capitulo.

Embora pertinente, neste projeto, o filtro passa-baixos nao foi empregado. Ele foi substituido por
um circuito que realiza a detec¢do e o condicionamento dos pulsos obtidos na saida do detector

de envoltoéria. Este circuito, implementado externamente, sera abordado no tltimo capitulo.
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Capitulo 3

Dimensionamento e simulacoes

Este capitulo trata do projeto, propriamente dito, do receptor super-regenerativo. Todo o
dimensionamento de cada um dos seus blocos constituintes, cujas descri¢des e teorias associadas
foram apresentadas nos capitulos anteriores, ¢ discutido e os resultados comparados com

simulacdes feitas em ADS.
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O diagrama esquematico do estagio de entrada do receptor super-regenerativo ¢ mostrado na

figura seguinte. Nele se encontram o balun, o oscilador super-regenerativo e os dois

amplificadores de baixo ruido com seus respectivos circuitos de polarizagao.

Circuiio polarizacio LNAL E——
G c: ll:l c: El
=t .. | L T
155 kDb 4] =hez
blafcircu] 4= Wde2 W - p——
BN | | [:
= —IE— g-';pflne{z'pf 1s .LnxaF Br
rijos 2UT) 2T [meirt
- 1=ine ————n parao detecior de exvelope
f 35 m ?FC [:] .
I RCEE-E
. At MY e
it_’a:n“ _Ir cemst AP i S =
[0}
T% ] j
it
T e
LKAl WEETL
Oscilador super-regenerative e
enirada do sinal de quench

BalunzPorl
o (20101

Antena e balun

Figura 3-1 : Esquematico do receptor super-regenerativo.

3.1 Balun

O balun tem a fungdo de converter o sinal unilateral, proveniente da antena, num sinal diferencial
compativel com a caracteristica de entrada do receptor, ao mesmo tempo garantindo o perfeito
balanceamento deste sinal. Os baluns convencionais usam linhas de um quarto de comprimento

de onda o que torna dificil a implementagdo deles para nossa freqiiéncia de trabalho de 900 MHz

devido ao grande espaco que eles ocupariam.
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Um balun derivado do balun tipo “Marchand’ (linhas de acoplamento) permite um bom

balanceamento do sinal numa banda estreita ocupando uma &area compacta [22, 23, 24]. A
principal diferenga com o balun “Marchand” ¢ a introducdo de dois capacitores de mesmo valor
em paralelo com as linhas de acoplamento que tém por objetivo aumentar artificialmente o
comprimento das linhas perto da freqiiéncia de interesse. Desta maneira, o comprimento das
linhas de acoplamento necessdrio para o balanceamento do sinal ¢ drasticamente reduzido
(tipicamente de A/4 para A/16). A figura seguinte mostra as duas estruturas de balun, o

“Marchand” (a) e o balun derivado (b):

2 3
IIC
1T
2 3
L 3 J | 3
- H
Is s
’—1 Iw | = Tw H
L=h/4 L<<N/4
1 C
11
1
1

Figura 3-2 : Balun Marchand e Marchand modificado.

O balun foi projetado para impedancias de entrada e de saidas de 50 Ohms, o substrato utilizado

¢ uma placa de alumina (er=9,8) e a metalizag¢do ¢ de cromo-ouro.

Os parametros C,W,L e S tém de ser ajustados para proporcionar o melhor acoplamento possivel
(S31 e S21=-3dB) , uma defasagem de 180° entre as saidas 2 e 3 e impedancias de 50 Ohms em

cada um dos terminais para limitar as reflexdes.

O software ADS [25] foi utilizado no projeto do balun pois permite simular ndo somente o
acoplamento das linhas principais, mas também das trilhas chegando ao balun. ADS permite a

parametrizacao do circuito para poder ajustar os valores até chegar no ponto de funcionamento
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desejado. Os parametros do circuito que satisfazem os requisitos sao dados na tabelas abaixo:

L

Y

S

C

5 mm

0.16 mm

0.06 mm 6.8 pF

Figura 3-3 : Dimensées do balun projetado.

Os resultados das simulagdes com ADS e sao mostrados na figura abaixo:

dB(S(3,3)
dB(S(2,2))
dB(S(1,1))

’14 IIII|\I\Il\llllllllllll\l\\l

90 095
GHz

1.00

phase(5(1,3))-phase(5(1 .?;)j]
2
[es]
|

0.75

L I O O
0.80 085 090 085 100

freq, GHz

075 080 085 0.
freq,
-3
-4
cﬁjﬁ ]
—— ]
BH ]
[siyua) .
T T i
65—l
71
0.75

0.85

0.80

0.90 095 1.00 1.05

freq, GHz

Figura 3-4 : Simulacdes do balun projetado: S11-S22-S33 para verificar casamento de impedéancias,

defasagem entre saida 2 e 3, e acoplamento de 1 a2, e 1 a3 (S13 e S12).

As simulagdes mostram um bom desempenho do balun nas freqiiéncias vizinhas de 900 MHz,

com uma defasagem muito proxima de 180° e um acoplamento de —3.5 dB perto do limite tedrico

de —3 dB. Afastando-se da freqiliéncia central o acoplamento diminui, mas os dois sinais ficam

balanceados.
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A figura seguinte mostra o balun projetado assim como uma foto da sua implementagao na placa

de alumina com trilhas de ouro:

Saida balanceada

Furos metalizados
(aterramento)

ntracla ndo balanceada
Figura 3-5 : Estrutura do balun : desenho e fotografia .

Essa estrutura permite a realizacdo de um balun compacto que ¢ bastante eficiente perto da
freqiiéncia de interesse de 900 MHz e de baixo custo (apenas dois capacitores t€ém de ser

acrescentados)

3.2 Amplificador de baixo ruido (LNA)

No capitulo anterior foram mostrados os fundamentos e a teoria associada ao LNA. Também
foram mostradas as razoes que levaram a escolha do LNA com degeneragdo indutiva para este
projeto. O dimensionamento deste circuito, tendo como especificagdes principais 0 consumo

maximo de 1 mA e freqiiéncia de opera¢do em 900 MHz ¢ abordado a seguir.
3.2.1 Dimensionamento do estagio de entrada do LNA

A escolha das dimensdes do transistor de entrada assim como do valor dos componentes se
baseiam na técnica de SNIM adaptada estudada anteriormente. O LNA devera consumir uma

corrente de 1 mA e ter uma figura de ruido de aproximadamente 1 dB.



54
Considerando os seguintes parametros de ruido (canal curto), podemos calcular o ot do transistor

para uma figura de ruido minima de 1,2:

ﬁ

min

=2 o=4 c=0.5 w=2r-09GHz F. =12
2

~

mir1:1+ﬁ-— 75(1—\42) G.1)

@

= w,=27-10" rad/s

A partir deste valor de ot € calculado a tensao de polarizagao do transistor:

u, =370 cm*/Vs L . =0.35um w,=27-10" rad/s
gm _ ILlncoxW(VGS _I/th)

a)T = =
CGS Lmin (2 CoxWLmin j
3
V..V
& COT:%#”([G;. 5) (3.2)
= V. =068 V
= V,—-V,=015 V

Como o LNA tem de consumir uma corrente maxima de 1 mA, podemos deduzir o tamanho W

do transistor :

1 w 2
1, ZEKPN;(VG - Vth)
— W: 2Ia'Lmin

33
KPN(VG _I/th)z G-

I,=1 mAd K, =170 ud/V?
= W=200 um
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A partir das dimensdes do transistor, podemos calcular sua capacitancia gate-source Cgs :

2
Cgs = ECOX ) W ) Lmin COX = 46fF/Mm2 (34)
= C, =214fF

Em seguida, devem ser calculados a capacitancia adicional C, e o valor do indutor de
degeneracdo Lg . Para isso, temos q ue solucionar as duas equacgdes Re [Zopt]=Re [Zs] e

Re[Zin]=Re [Zs] . Vamos deduzir o valor da capacitancia adicional:

Re[Zopt] =Re[Z,]
(3.5)
~ a’o
C
C 5;/(1_‘ ‘

Onde temos:

C.=214fF  ©=27-09GHz C=C_+C,  Re[Z,]=50Q ()
= C,. = 446fF

O valor da indutancia de degeneragao ¢ obtido a partir da seguinte equacao :

Re[Z,|=Re[Z ]
(3.7)
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Onde:

w
g = ynCOXT(VgS ~V,)=13mS  C,=C,+C, =650fF

(3.8)
— L, =24nH

Para finalizar o projeto da entrada do LNA temos que determinar o valor da indutancia de entrada

Lg que deve satisfazer a equagdo seguinte para que o casamento de impedancias seja atingindo:

sL +L=—SL
*sC, ¢
L= (3.9)
g a)zct s
= L,=45nH

3.2.2 Ganho do LNA

A entrada do LNA ja foi descrita, entdo para completar o projeto, vamos falar do circuito de saida
do amplificador. Para aumentar o ganho do amplificador e cancelar o efeito da capacitancia de
carga na saida do LNA, ¢ necessario utilizar uma indutancia L4 para ressonar com essa

capacitancia de carga C4 causada pelo estagio que vem apds o LNA Cy :

Figura 3-6 : LNA com circuito ressonante na saida.
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Na ressonancia (escolhida para acontecer na freqiiéncia de interesse do sinal RF), a impedancia

do circuito ressoante ndo ¢ infinita por causa do fator de qualidade Qd da indutincia que ¢
limitada (se for integrada Qd = 5). Assim existe uma resisténcia parasita em paralelo com Ld
dada por Rp = Qd.w¢.Ld . Na ressonancia, a impedancia do circuito de saida ¢ Rp.

Calculamos, entdo, a transcondutancia do LNA com o circuito de casamento de impedancias, a

capacitancia adicional e a indutincia de degeneragao:

-
] out
M, R, Ti ot
Vin
Z
= - = -

Figura 3-7 : Transistor degenerado e modelo pequenos sinais para calculo da transcondutincia do LNA.

Do primeiro modelo temos que :

V (3.10)
SV =——
l+g 72
€ assim iy, € dado por :
. g,
lout:nggs:1+g Z (311)

No segundo modelo podemos calcular a impedancia de entrada Zin do circuito sem o circuito de

casamento (Lg) :

1 ' '
Z, = +s-L +w,L, com w,= En (3.12)
S-4 Ct
E como:
Z.
-y,
Z,+R +sL, (3.13)
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Substituindo V e Z na expressao da corrente de saida, encontramos:

Z
out = - gm I/m (314)
Z,+R +sL,1+g,sL
Enfim, a transcondutancia do LNA ¢ dada por:
i l1+w,.sLC +5s°LC
Gm: out __ : T =s™t st > gm (3.15)
Vo [14(R +@,L,)sC + (L, +L,)s°C, | (1+5Lg,)
Essa expressao pode ser simplificada na ressonancia o, pois:
1-a; (L, +L,)C =0 (3.16)

e supondo que L, >> Ly entdo LSCt(x)o2 << 1 . Portanto, podemos desprezar LsCtmo2 no

numerador

A transcondutancia do LNA na ressonancia ¢ simplificada e vale:

1+ jo,0,L.C, g, _ g,
jo,C, (RS + a)'TLS) (1 + ja)OLng) ja)OCZ(RS + W}Ls)

G, (jo,)=~ (3.17)

Lembrando que para satisfazer o casamento de impedancias deve-se verificar que © tLs = R;

entao a transcondutancia ¢ :

Gm(jwo)zﬁ (3.18)
0™t s

Finalmente, considerando o circuito ressonante de saida, que na freqiiéncia de interesse entra em

ressonancia e admite entdo uma impedancia real dada por Ry, = QumoLq (com Qd fator de
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qualidade da indutancia), o ganho total do LNA pode ser calculado a partir da sua

transcondutancia:

orLQs com  Sm o, (3.19)

‘Av(ja)o)‘: R C

Escolhendo um indutor espiral integrado Ly de 10 nH com um fator de qualidade Q4=5, o ganho

sera dado por:

-3
. g_m:LO_IS:2O-10_9rad/s
C, 650-10 (3.20)

=|4,(jo,)|=10 < 10log|4,(je,) =10dB

3.2.3 Transistor cascode

O transistor cascode M2 ¢ utilizado para reduzir o efeito Miller da capacitancia Cgd de M1, e
para providenciar uma boa isola¢do reversa do LNA (para impedir interacdo da saida do LNA na

sua entrada).

O efeito Miller num amplificador de ganho —G tem as conseqiiéncias seguintes:

c
[ Circuito equivalente
de entrada
Vin Vout Win e : UDL:[[

Figura 3-8 : O efeito Miller.
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I/c :I/in _I/out
I/c :I/m_(_G I/in):I/in (G+1)
I.=V,- joC
Kc(a+1) G20
. I, V. -joC
]a)Cshunt :f;:% - Cshum‘ = K (G+1)

(G+1)

No LNA, o efeito Miller atrapalha quando uma grande impedancia ¢ aplicada no dreno de M1,
por exemplo, com um LNA sem transistor cascode e com circuito ressonante de saida, a
impedancia aplicada no dreno de M1 ¢ Rp = Qdw,Ld.

Isso causa o aumento da capacitancia de shunt no gate que tem o valor de Cgd de MI

multiplicada pelo ganho em tensdo do amplificador:

Cgate—shunt = ngl (1 + (gml ’ Rload )) (322)

Colocando o transistor M2 entre a carga de saida e o transistor M1, a impedancia de carga vista
do dreno ¢ muito menor (=1/gm,)

Portanto, a capacitancia de shunt no gate vale entdo um valor bem menor :

Cgate—shunt = ngl (1 + [ ngl Jj (323)
gm2

Por exemplo , escolhendo M1 e M2 de mesmo tamanho , Cgate-shunt = 2 Cgqi-

A parte real da impedancia de entrada ¢ dada por:

@, L,

3.24
1+2C, /C G.24)

Re[Z,]-

A indutancia de degeneragdo L deve ser aumentada para compensar a diminuicao da parte real

da impedancia de entrada causada por Cgg.
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3.2.4 Adaptacio de impedancia na saida do LNA

Para testar o LNA, ¢ necessario estabelecer nele uma impedancia de saida de 50 Ohms. No
calculo do ganho, consideramos o capacitor C4 em paralelo com o indutor Ly. O valor deles ¢
projetado para ressoar na freqiiéncia de interesse e assim aumentar o ganho do LNA naquela
freqliéncia. Mas, nesta configuragcdo a impedancia de saida nao ¢ de 50 Ohms.

Lembrando que se o indutor Ly possui um coeficiente de qualidade Qgq, ele pode ser modelado
como um indutor perfeito em paralelo com uma resisténcia R, = QgmoL4. Conectando em paralelo

o capacitor C4 e uma resisténcia R1 de carga, tal como mostra a figura seguinte,

il
<« »

L= EKp Ca—— R,

Figura 3-9 : Circuito de ressoniancia do LNA com carga resistiva R1.

obtemos o casamento de impedancias para Z,=2,%*, isso ¢ para R,=R; e L4sCq=1/m¢>.

Z

Z
‘ mcC
| |
I_’ p
G =R, c—— =R

Figura 3-10 : Divisor capacitivo.

Os dois circuitos apresentados na figura anterior sdo equivalentes se:

m

R =(+m)’-R C,=

= .C (3.25)
m+1
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Podemos usar esta transformagao para casar a saida do LNA para R=50 Ohms, conservando uma

capacitancia equivalente a Cq4 visto da saida de M2 :

1
CdZ% R=50Q Rlsz:Qdea)o
— (3.26)
m+1 1
c="—
m Lo,

No caso do nosso circuito:
Cd=3.1pF Qd=5 L,=10nH

(3.27)
—>m=1.38 C=53pF mC =7.4 pF

3.2.5 Circuito de polarizaciao do LNA

O LNA requer uma polarizagdo estavel e precisa para ndo mudar suas condi¢des de casamento.
A forma bastante comum de gerar uma tensdo de polarizagdo ¢ usar uma fonte de corrente de

referéncia e de um transistor conectado em diodo como mostrado na figura seguinte :

Figura 3-11 : Polarizacio do LNA com fonte de corrente de referéncia.
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Nessa configuracao, a dimensao W do transistor M1 tem que ser uma por¢ao pequena da

dimensdo W de M2, para que a corrente de referéncia seja pequena comparada a Ipna € assim

limitar o consumo do circuito de polarizagdo.

Para gerar a corrente de referéncia I, a maneira mais simples ¢ colocar um resistor R entre VDD

e M, , tal como ilustra a figura abaixo :

Figura 3-12 : Implementac¢do da fonte de corrente de referéncia com resistor.

Nesta configuragdo, a corrente de referéncia € bastante sensivel a tensao de alimentagdo Vpp.

Para uma variacdo AVpp da tensdo de alimentagdo a variacdo da corrente de referéncia Alr é

dada por:

_ AV

ref (328)
f R + %gml

Assim, a tensdo de polarizagdo Vbias também ¢ sensivel a tensdo de alimentagdo.
Por isso, ¢ interessante buscar uma outra maneira de produzir uma corrente de referéncia que seja

independente da tensao de alimentacao.
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O circuito da figura abaixo permite a geragao de uma corrente de referéncia que nao depende de

Vobp [26]

7, _ﬁ(ﬂp T
(), )| xex),

1

Figura 3-13 : Circuito para gerar uma corrente de referéncia independente da alimentacio.

Nesse circuito, os transistores de canal P t€ém as mesmas dimensdes e formam um espelho de
corrente, para garantir que as correntes I1 e 12 sdo iguais. Na parte inferior do circuito temos os

dois transistores de canal N que possuem o mesmo poténcial no gate. Portanto, temos:

Vis1 =Visy + RX L,
E como I1=12=1 :

2L + Vo = 21 + Vo, tRXT (3.29)
/'lnCox(V%)N /'lnCoxK(V%)N

Finalmente, desprezando o efeito de corpo obtemos:

21

1
1- =/xR
/’lncox(%)]v( \/Ej

(3.30)

2
e =n
:unCox(%)N R K
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Evidentemente, na pratica existe uma certa dependéncia com Vpp causada principalmente pela
modulacdo de canal dos transistores (fenomeno desprezado no estudo anterior). Assim, para
diminuir a sensibilidade da corrente com Vpp, o circuito tem de ser projetado com transistores de

canal longo para amenizar os efeitos da modulagdo de canal.

Duas simulagdes foram realizadas: a primeira com um resistor simples que gera uma corrente
dependente de Vpp e a outra com o0 nosso circuito que gera uma corrente de referéncia de
corrente independente de Vpp. Nos dois casos, a corrente de referéncia produzida ¢ de mesmo
valor (para Vpp=2V) e aplicada sobre um transistor montado como diodo para gerar uma tensao
de polarizagdo de 0.68 V. A figura seguinte mostra os dois circuitos de polarizagdo assim como a

simulagdo da variagdo da tensdo de polarizacdo para VDD variando de 1.6 Va 2.4V :

I ‘ :
pmos4 o prhos4 R 00—
MP2 Mp3 Mp4 R2 i
T e S g eo1
- 7
V _ -
ﬂ bias 980
|___ Vbias2 |___ Vbias 670
nmos4 nrpos4 nmos4 nmos4 —
MN2 MN1 MNS MN&
wtot=40 um pt=160|um wtot=2 um wtot=2 um 660 ]
1=10 um I= Orfm I=1 um 1=1 um i
g 213 9 kOhm 650 T | T | I | I | I ‘ T | T | T
1.6 17 18 18 20 21 22023

Figura 3-14 : Diagrama esquematico dos dois circuitos de polarizacio e simula¢do comparativa das tensoes

geradas em func¢ido do VDD.

Podemos notar que no caso do circuito simples de polarizagdo usando apenas o resistor R para
gerar a corrente de referéncia, a tensdo de polarizagdo varia de 50 mV (curva 1) enquanto a
tensdao de polarizacao produzida pela corrente de referéncia independente de Vpp sofre apenas

uma variagdo de 1.5 mV (curva 2).
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3.2.6 Simulacio do circuito final do LNA

O circuito do LNA foi projetado a partir dos valores dos componentes previamente calculados e

simulado em ADS, utilizando a tecnologia C35 da AMS. A figura seguinte apresenta o diagrama

esquematico do circuito do LNA projetado:

LA 900 MHz

DD

L

R2
=4.25 kOhm

00 kOhm

|

Term
Term
Hum=1
Z=50 Ohm

L=45 nH

C=10uF

Y
SP]O005250T xt‘

i
fl

n
]
wrhot=200 um
1=

amsz -C 33 cp

ol *18
e
Pt =5

hodelF athinclude
hodelF athinclude
o= Typical Mean
Res=Typical Mean
0 um Cap=Typical Mean
jm Bip=Typical Mean
BipType=WBIC
Ind=Typical Mean

25 um ——T-T-n

Term

|| Termz
o || Hum=2

Z=50 Ohm

Es

[-PAZASZE0T

IH

Figura 3-15 : Diagrama esquematico completo do LNA projetado.

Naio foi possivel integrar a indutancia de entrada L, (45 nH) em razdo do seu valor alto. Ela sera
conectada externamente. Os transistores MN1 e MN2 possuem uma estrutura interdigitada para
diminuir a resisténcia distribuida de gate’ (no caso, cada transistor é composto de 40 fingers de

Sum , ou seja, uma largura total de 200 um) .

A seguir vamos apresentar os resultados de simula¢do do LNA projetado.
Em primeiro lugar vém as simulagdes de pardmetro S que dao as figuras de mérito principais do
LNA. S11 representa as reflexdes na entrada do LNA. Para um bom casamento de impedancias,

S11 deve ter o menor valor possivel na freqiiéncia de interesse. Da mesma forma S22, representa

! Ver apéndice B sobre o ruido do transistor MOS.
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as reflexdes na saida do LNA. S21 representa o ganho em poténcia do LNA (no caso da entrada e
a saida estarem casadas, ganho em poténcia e em tensdo sdo equivalentes). Finalmente S12
representa a isolacdo reversa do LNA, isso ¢ a poténcia do sinal na saida que volta a entrada, ele

deve ser o menor possivel para providenciar uma boa isolagao:

0 0
-104 -10-
= 20 o 204
~— T o N
@’ -30—- @ -30—‘
3 40 3 40
-504 -50-
B L L L L L L DL B B 80—
05 06 07 08 09 10 11 12 13 14 05 06 07 08 09 10 11 12 13 14
freq, GHz freq, GHz

Figura 3-16 : Simulacio dos parametros S11 e S22.

Em 900 MHz, podemos ver que o LNA apresenta um casamento perfeito das impedancias de

entrada e de saida.
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5- =~ -607
= o ]
% 0+ — ]
o ] 5 T
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05 06 07 08 09 10 1.1 12 13 14 05 06 07 08 09 10 11 12 13 14
freq, GHz freq, GHz

Figura 3-17 : Simulacio dos parametros S21 e S12.

O ganho do LNA (S21) em 900 MHz esta de acordo com o valor calculado anteriormente (10

dB), e a isolagdo reversa admite um maximo em 900 MHz de —60 dB o que significa uma boa

isolagao.
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A estabilidade do LNA também ha de ser estudada. No caso de uma realimentagdo da saida na

entrada, o circuito pode se tornar instavel para uma certa combinagdo de impedancia de fonte e de

carga. O fator de estabilidade de Stern ¢ utilizado para caracterizar a estabilidade dos circuitos.

Ele ¢ definido por:
e P e P
- 1+‘A‘2\S‘j\i‘iz\ Sz (331)
Com A definido por:
A=S.S, 5.5, (3.32)

Se K>1 e A <1, entdo o circuito ¢ incondicionalmente estavel. A equagao 3.31 sugere que a
estabilidade aumenta quando S;, diminui, ou seja, quando a isolacdo reversa aumenta.
A figura seguinte apresenta o resultado da simulacdo do fator de estabilidade assim como do

parametro A :

200 1.0
180 0.8
160+ 0.6
4 B -~ 4
140 0.4
1204 0_2__
100IIII|||IIllll||IIII||Illllllllllllllllllllll 00 ||||||III|IIII|IIII|IIII‘III\‘II\\‘I\\\'\\\\
06 06 07 08 09 10 11 12 13 14 05 06 07 08 09 10 11 12 13 14
freq, GHz freq, GHz

Figura 3-18: Simulacio do fator de estabilidade e do parimetro A.

O fator de estabilidade estd superior a 105 para qualquer valor de freqiiéncia (K>>1), e o
parametro A inferior a 1 para qualquer valor de freqiiéncia, portanto, o LNA ¢
incondicionalmente estavel .

O alto valor de K ¢ devido a boa isolagdo reversa do LNA (S, =-60dB) .
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Foram também realizadas as simulagdes relativas ao ruido do LNA, na temperatura T=16,85°C
(norma do IEEE para o célculo do ruido). A figura abaixo representa a figura de ruido NF do

LNA em func¢do da freqiiéncia assim como a curva da figura de ruido minimo:

14-
124
10

nf(2)

NFmin

T | T | T | T | T | T | T | T | T
0506 0708091011 1213 14
freq, GHz

Figura 3-19 : Simulacio do fator de ruido e fator de ruido minimo.

Podemos notar que a figura de ruido do LNA atinge praticamente o fator de ruido minimo na
freqiiéncia de interesse (900 MHz). Esse valor ¢ aproximadamente NF = 1 dB. Como previsto na
teoria, o fator de ruido aumenta rapidamente quando a freqiiéncia se distancia da freqiiéncia de
interesse. Este ¢ o principal inconveniente da técnica usada para o projeto do LNA. A figura
abaixo mostra, na carta de Smith, os circulos de ganho constantes e os circulos de figura de ruido

constante em fun¢do da impedancia de entrada do LNA:

Maise_circles
Gammal opt
GAcircles

cir_pts (0.000 to 51.000) =

Figura 3-20 : Circulos de ganho constante e de fator de ruido constante na carta de Smith.
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O centro dos circulos ¢ respectivamente o maior ganho e a menor figura de ruido. Notamos que,

neste caso, os dois centros sdo proximos mostrando que o objetivo da técnica de casamento

simultdneo de impedancias e de ruido foi atingido.

Finalmente, algumas simulacdes foram realizadas para estudar a linearidade do LNA'. A primeira
foi do ponto de compressdao do ganho de 1 dB definido pelo nivel de sinal de entrada que provoca
uma queda de ganho de 1 dB . No mesmo grafico foram desenhados a curva real de relacao
entrada - saida e a curva linearizada. Assim, podemos visualizar com facilidade o ponto de

inclinagao de 1 dB :

a0

m m2
Pin=-4.000 Fin=-4.000
lingar=6.900]  |[dBrm{HB2 HB Vload[: 171=5.731

A1
L

linear
dBm{HBZ. HB “load|::
=
l

=
[ENET AT I

Lo
=
l

[
=1

TT T T [ T T T T [ T T T T [T T T T [T T T T [T T T T [T T T T [T 1T
20 -28 -20 15 -10 -4 ] g 10

Fin

Figura 3-21 : Simulac¢do da compressao de ganho.

O ponto de compressdo de 1 dB acontece para um nivel de entrada de —4 dBm.

A segunda simulacdo relativa a linearidade do LNA foi do terceiro ponto de intersecdo IP3. Na
simulagdo foram aplicados dois sinais de entrada de freqiiéncias vizinhas para poder observar as
intermodulacdes e mais precisamente a intermodulagdo de terceira ordem pela qual se deduz o

valor do IP3 .

1 A . ~ . . .
Ver apéndice C sobre as ndo-linearidades em sistemas RF.
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A figura seguinte mostra a curva que representa a amplitude da fundamental e a curva da

amplitude do produto de intermodulagdo de terceira ordem IM3 :

20

OIF3

=
|

s
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&
T

&
T

mix(Spectrum {-1,2},Mix)
mix(Spectrum {1,0},Mix)
5
|

-100 | | | | | | | |
a5 a0 25 20 15 0 50 5 10

Pin

Figura 3-22 : Simulaciio do produto de intermodulacio de terceira ordem IM3.

Por definicdo, o terceiro ponto de intersecdo de entrada IIP3 ¢ o nivel dos sinais de entrada pelo
qual acontece a interse¢do das duas curvas. Portanto IIP3 = 4dBm A tabela abaixo resume as

figuras de mérito do LNA projetado :

Parametro: Valor:
Freqiiéncia de operagdo 900 MHz
Corrente de polarizagao I mA
Tensao de alimentacao 2V

S11 -56 dB
S12 -58 dB
S21 11dB
S22 -52dB
NF 1.1dB
P.ias -4 dB
11P3 4 dB

Figura 3-23 : Resumo das figuras de mérito simuladas do LNA projetado.
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O LNA descrito anteriormente foi fabricado separadamente do receptor para poder realizar sua

caracterizacao.

No caso do receptor super-regenerativo, os dois LNAs foram projetados seguindo a mesma
técnica, mas para apresentar um consumo maximo de 100 pA . Outra diferenca ¢ a auséncia do
estagio de saida (circuito LC), colocado no LNA anterior para aumentar seu ganho e obter um
casamento de impedancias na sua saida. A tabela abaixo resume as dimensdes e os valores dos

componentes do LNA

Parametros : Valor:
Corrente de dreno Ip 100 pA
Tensao de alimentagao 2V
Indutor de degeneragao Lg 4.9 nH
Indutor de entrada Lg 92 nH
Capacitor adicional Ce 266 fF
Numero de fingers n, 8
Dimensdes transistores W/L 40 um / 0.35 pm
Transcondutancia g, 2.3 mS

Figura 3-24 : Dimensdes e valores dos componentes do LNA.
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3.2.7 Layout do LNA

O layout do LNA foi realizado no software Cadence Virtuoso [27], utilizando as bibliotecas
fornecidas pela AMS na tecnologia C35 [28]. A biblioteca da AMS inclui indutores espirais,
capacitores polyl-poly2, transistores etc, todos com caracteristicas e modelos proprios para
aplicagdes de RF.

Os indutores de degeneragdo L e de carga L4 foram integrados mas para o indutor de entrada L,
foi usado um componente externo por causa do seu alto valor. Um cuidado especial foi tomado
para reduzir as capacitancias parasitas com o substrato, e interagdes entre linhas principalmente
entre as linhas de entrada e saida do LNA (para evitar oscilacdes devidas a realimentacdo

positiva).

A principal capacitancia parasita introduzida no layout ¢ causada pelos pads de entrada e saida
do LNA. A seguir, discuta-se de maneira breve o problema dos pads e algumas possiveis
solugdes serdo apresentadas:

Os pads comuns na tecnologia utilizada consistem em quadrados de 100um de lado de Metal 1, 2
e 3 ligados um ao outro através de uma grande quantidade de vias. Esses pads, no entanto, ndo
sao adequados para aplicagdo de RF pois apresentam um acoplamento capacitivo com a

resisténcia distribuida de substrato [29]. A figura seguinte mostra um modelo desse tipo de pad :

bond -wire

Metal3
/
m I

Metal 15—

Figura 3-25 : Acoplamento capacitivo de um pad comum com a resisténcia de substrato.
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A capacitancia Csub ¢ relativamente grande por causa da area do pad, tipicamente entre 0.5pF-
IpF, e a resisténcia de substrato possui um valor entre 100 e 300 Ohms nessa tecnologia. Isso
torna impossivel o uso desse tipo de pad numa aplicagdo RF tal como um LNA pois nessas
freqiiéncias, o pad apresenta uma impedancia resistiva que ndo permite o casamento de
impedancias, piorando assim o ganho além de gerar um ruido que deteriora a figura de ruido NF

do sistema .

Por isso, os pads de RF devem ter uma estrutura modificada que elimina ou que reduz
drasticamente essa resisténcia de substrato, deixando apenas um acoplamento capacitivo no terra,
0 que nao ¢ um problema no caso do LNA pois essa capacitancia pode ser compensada com um

circuito de casamentos de impedancias.

Para eliminar essa resisténcia, ¢ importante implementar uma blindagem do pad com o substrato
que pode ser realizada de duas maneiras : a primeira [30] utiliza os metais superiores, M3 e M2
por exemplo, para realizar o pad ( M2 e M3 sdo ligados pelos vias) e o metal inferior M1 ¢
conectado no terra , realizando assim a blindagem. O inconveniente dessa técnica € o risco que o
pad (M2 e M3) tem de entrar em curto com o terra (M1) no momento de realizar a solda dos

bondwires. A figura seguinte mostra a estrutura do pad com blindagem de metal 1 :

bond -wire

M3

vias

s entradado
a 7 circuito

M1

DLl ™

]

L}

1

H P ~
]

— i

= ] ruido R §

Figura 3-26 : Pad de RF com blindagem de metal 1
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Outra maneira [31] de realizar a blindagem ¢ conectar todos 0s metais juntos para realizar o pad,

e intercalar uma camada de difusdo P+ dentro de um poco N entre o pad e o substrato como

mostra a figura seguinte:

bgnd wire
glass opening
N :

Si0; passivation

p substrate (p = 10 Q-cm)

- grounded substrate contacts - .-~ ;._%
PETRA OSI R R TR, e 32 -1

A}
depletion regions

Figura 3-27 : Pad de RF com estrutura DI (deplecio-isolagao)

Essas duas estruturas de pads foram implementadas em nosso projeto para comprovar a eficiéncia

de cada uma delas em relacdo ao pad comum.

A figura seguinte mostra o layout do LNA com uma dessas estruturas de pads :

Figura 3-28 : Layout completo do LNA.
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A figura abaixo mostra detalhes dos transistores do LNA e do capacitor adicional:

i

Figura 3-29 : Layout dos transistores M1-M2 e do capacitor adicional.

Finalmente, a figura abaixo mostra o layout de um dos indutores integrados:

Figura 3-30 : Layout de um indutor espiral (9 nH).
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3.3 Oscilador e circuito tanque externo

A figura a seguir mostra o diagrama esquematico do oscilador com circuito tanque externo e

entrada de quench :

F SRL F FRL
o SRL1 RLZ
Circuito R=0.4 Ohm =014 Ohm
tanque L=3nH =3 nH
)
a3
1
C=5pF
Sinal de OUT1 OUTS
quench
L ItSine
SRC10
C+) Arnplitude=0.1 rrad
Freg=2 MHz

}_lz'larcr'u.'.'.atlu11‘13—|
transistores [ has
b3 Tl
WIS TWO OFT Wi 100 U
I=0. m I=0.85 um
Al 1
o

nmastt neostt

I [ 13

wiot=200 ur wint= 200 um

l=0.35um — I=0.35 um

Figura 3-31 : Esquematico do oscilador.

Os transistores do par cruzado MN7 e MNS8 foram dimensionados com uma razao de aspecto
elevada (W/L>>1) para compensar o impacto na transcondutancia da reducdo da corrente de
polarizagdo, que visa, por sua vez, atenuar as perdas do circuito tanque e permitir assim as
oscilagdes. A corrente do sinal de quench é espelhada por MN6 e MNS para polarizar os
transistores do par cruzado.

O circuito tanque nao foi integrado, nesta implementagao para diminuir o consumo: indutores
integrados possuem um fator de qualidade baixo, em torno de Q=4, enquanto o fator de qualidade

de um indutor externo estd em torno de Q=40, assim a transcondutancia necessdaria para
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compensar as perdas do indutor externo devera ser muito menor do que se fosse um indutor

integrado, portanto a corrente de polariza¢do do par cruzado também sera muito menor.

A seguir faremos um breve estudo comparativo da corrente necessaria no caso de um indutor
externo de Q;=40um, e no caso de indutor integrado de Q,=4. Lembrando que para um indutor
com fator de qualidade Q, a resisténcia de perda paralela ¢ dada por :

R=0QLw (3.33)

Deste modo a transcondutancia minima do par cruzado para compensar as perdas € :

1
e (3.34)
Srae = OLw
A transcondutancia e a corrente de polarizacdo em cada transistor sdo dadas por:
w w
g, =1,Cox T : (Vgs - Vth) = 1,Coy 7 Voo
| W (3.35)
2
I, = Egm '(Vgs - Vzh) = 14,Cox A Vop
Tendo em vista que os transistores operam na regido linear.
Observamos, entdo, que:
0, =10-0,
L. L
gmlmin 10 gmzmin
1 (3.36)
=V, =—V
op1L =1 T op2
=1, = L 1
P ™00 P2

Portanto, a corrente consumida pelo oscilador no caso de um indutor externo com fator de
qualidade 10 vezes maior que o fator de qualidade do indutor integrado ¢ 100 vezes menor . Para

um sistema de baixo-consumo, isso torna totalmente inviavel o uso de indutor integrado para o

circuito tanque.
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3.4 Detector de envoltoria

O circuito foi simulado em ADS. A figura seguinte mostra o diagrama esquematico do detector

de envoltoria:
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Figura 3-32 : Diagrama esquematico do detector.

Primeiro, foi observado Va(t) com Vg variando de 0 a 200 mV. A figura seguinte apresenta a

variacao de Va(t) em fun¢ao de Vg:

0.05
0.04
¥ 0.03
-
= 002
-
0.01—
OOO I ‘ I | I | I ‘ I | I | I ‘ [ | I | I

0.00 002 004 006 008 010 012 014 016 018 0.20
Vi (V)
Figura 3-33 : Simulaciio da tensdo de saida gerada pelo detector em fun¢io da amplitude da oscilacio de

entrada Vg e curva do modelo proposto.
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No grafico da simulagdo foi sobreposta a curva do modelo calculado com valor de Vi=25mV e o

coeficiente de degradacdo de subthreshold n=1,27. A sobreposi¢do da curva do modelo e da

simula¢do ¢ perfeita, o que valida o modelo proposto.

Para determinar o tempo de estabilizagdo do detector de envoltoria, uma simulagdo no tempo foi

realizada com uma oscilagcdo de entrada de envoltoria retangular:
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Figura 3-34 : Simulacio no tempo do detector com uma oscilagio de envoltéria quadrada.

Para t<0, nenhuma oscilagao esta presente na entrada do detector, para 0<t<200ns uma oscilagdo

de amplitude Vg =40mV ¢ aplicada e finalmente para t>200ns nenhuma oscilagdo esta presente.

Um modelo simplificado da resposta a transitorio, valido apenas para os valores pequenos de

amplitude da envoltoéria foi calculado. A resposta a transitorio do detector no surgimento da

oscilagdo ¢ dada por:

AL

l—e* onde T=C.VT
21

(3.37)
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Da mesma maneira, no fim da oscilacdo, a resposta a transitorio € :

2 _t—200ns .
V)V~ b T onde T=
16n°V, 21

(3.38)

Na figura anterior foram sobrepostas as curvas dos modelos de transicdo que coincidiram
perfeitamente com o resultado da simulagdo, validando assim o modelo desenvolvido.

Podemos notar que o tempo de estabilizacdo depende apenas do valor da capacitancia e da
corrente de polarizacao. No caso do circuito analisado, nenhuma capacitancia foi acrescentada
pois existem as capacitancias parasitas dos transistores que dispensam o uso de um capacitor
adicional. A partir do resultado da simulacdo foi verificado que o capacitor equivalente C
causado pelos transistores ¢ de 0,3pF. Assim, com uma fonte de corrente de 0.5 pA, a constante

de tempo vale:

L 0.3x107" x0.025
0.5x10°°

=15ns e assim o tempo de estabilizagio ¢, , = 37 =45ns.

A fonte de corrente e o capacitor atuam como um filtro passa-baixos de primeira ordem e de

1

T

freqiiéncia de corte f, = que no caso de uma corrente de 0.5pA implica uma freqiiéncia

de corte de 10.6 MHz, valor que ¢ suficiente para o receptor projetado pois a freqiiéncia da

envoltoria é da ordem de 1 MHz.
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3.5 Amplificador de saida

O sinal na saida do detector ¢ de baixa amplitude (dezenas de mV). Por isso, acrescentamos um
estagio de amplificacdo para facilitar as medidas na saida do receptor. O circuito detector de
envoltoria fornece uma tensdo proporcional a amplitude da oscilacdo assim como uma tensao de
referéncia. Para amplificar a diferenca dessas duas tensdes vamos utilizar um OTA. A figura

seguinte mostra o diagrama esquematico do OTA utilizado:
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Figura 3-35 : Diagrama esquematico do OTA.

O par diferencial do OTA possui uma polarizagdo cruzada de Vg que permite aumentar a
linearidade da resposta. Esta polarizagao ¢ realizada através dos transistores de canal N (MNG6 e
MN7 no esquema) polarizados com corrente constante, implementando um deslocador de nivel.

Como queremos uma saida em tensao, foi acrescentado um resistor nas saidas X e Y do OTA.
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A figura seguinte mostra a diferenga entre as tensdes de saida X e Y gerada pelo OTA em fungao

da diferenca entre as tensdes de entrada Veuy € Vier (ampl= Vepy-Vier) :

0.5
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ampl
Figura 3-36 : Simulaciio DC da tensio de saida do OTA em func¢io da tensiio de entrada.
O OTA tem um ganho de tensdao em torno de 20 com uma boa linearidade.

A figura abaixo apresenta o resultado de uma simulagdo no tempo, onde aparecem o sinal de

saida do detector e o sinal de saida do OTA:
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Figura 3-37 : Simulaciio no tempo do OTA (curvas de tensdo de entrada e de saida).
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3.6 Simulagao do receptor

As simulacgdes foram realizadas em ADS e o circuito simulado inclui todos os blocos do receptor,
desde o balun até a saida do OTA. As simulagdes realizadas sao simulag¢des de transientes, com
um passo minimo bem inferior ao periodo do sinal de RF (Trr =1.1 ns). O passo escolhido foi de
0.05ns , que ¢ um bom compromisso entre precisdo e tempo de processamento. Se o passo for
maior, as simulagdes sdo mais rapidas mas o resultado € menos confiavel pois os algoritmos de
resolucdo de equacao diferencial do simulador precisam de varios pontos para cada periodo do
sinal. Mesmo assim, as simulacdes foram muito demoradas, porque sinais de freqii€ncias muito
diferentes estdo envolvidos no sistema: o sinal de RF tem uma freqiiéncia de 900 MHz , mas o
sinal de quench tem uma freqiiéncia entre 100 kHz ¢ 2 MHz . Por isso, nas simulagdes
envolvendo o sinal de quench, apenas a maior freqiiéncia foi empregada (2 MHz). Caso contrario,
o tempo de simulagdo se torna inviavel.

A figura abaixo mostra a saida do oscilador e o sinal de quench durante 2 periodos do sinal de

quench na presenca de um sinal de RF na entrada :
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Figura 3-38 : Oscilacdes simuladas do receptor com corrente de quench senoidal.
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Podemos observar na figura 3-37 a geracdo e a atenuacdo das oscilagdes quando a corrente de

quench atinge o valor critico I pelo qual acontece a compensagao das perdas do circuito tanque.
E, como um sinal de RF est4 presente na entrada do receptor, essas oscilagdes tém uma iniciagcdo

rapida.

A proxima simulagdo testa a sensibilidade do receptor. Observamos as oscilacdes geradas pelo
oscilador para diferentes amplitudes de sinal de RF de entrada (isso para um sinal de freqiiéncia
igual a freqiiéncia propria do oscilador). A figura seguinte mostra a envoltoria das oscilagdes para
sinais RF de diferentes amplitudes assim como uma curva da amplitude maxima da envoltoria em

fun¢do da amplitude do sinal RF:
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Figura 3-39 : Simulaciio paramétrica mostrando as envoltorias das oscilacdes obtidas a partir de varios

valores de amplitude do sinal RF de entrada.
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Esta simulacdo serve para comprovar o estudo teorico segundo o qual a amplitude da oscilagao

gerada pelo oscilador ¢ proporcional a amplitude do sinal de RF que foi aplicado. Podemos notar
que a nao-linearidade do segundo grafico para baixas amplitudes de RF ¢ devida ao circuito

detector de envoltdria e ndo ao oscilador.

Para avaliar a seletividade do receptor foram realizadas simulagdes, aplicando-se sinais de RF de
mesma amplitude e que realizam uma varredura em freqiiéncia. Foram observadas na saida do
receptor as amplitudes das oscilagdes geradas. A proxima figura apresenta as envoltorias das
oscilagdes assim como a amplitude maxima dessas envoltorias em fungdo da freqiiéncia do sinal

de RF:
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Figura 3-40 : Simulacio paramétrica mostrando as envoltorias das oscilacdes obtidas a partir de varios

valores de freqiiéncia do sinal RF de entrada.
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Estas simulagdes comprovaram a presenga da funcdo passa-banda H(w) presente na solugdo

teorica da resposta do oscilador. A seletividade do receptor neste caso ¢ de alguns MHz.
Lembramos que segundo o estudo tedrico, a seletividade depende principalmente do sinal de
quench (forma de onda e freqiiéncia), e que no caso do quench senoidal a seletividade diminui
quando aumenta a freqiiéncia do sinal de quench.

Finalmente, uma simula¢do com um sinal de RF modulado OOK foi realizada. Na figura seguinte

aparecem o sinal de RF modulado, a saida do oscilador e a saida do receptor:
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Figura 3-41 : Simulacio do receptor para um sinal RF de entrada modulado OOK. O sinal VINREF ¢ o sinal
de RF aplicado, o sinal OUT1 ¢é a saida do oscilador e o sinal S2 ¢é a saida do OTA apds o detector de

envoltoria.

Nesta simulacdo o receptor opera em modo linear. Nestas condigdes a oscilagdo s6 aparece

quando um sinal de RF esta presente na entrada do receptor. Assim um bit “1” aparece na saida
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como uma serie de pulsos de periodo igual ao periodo do sinal de quench, enquanto o bit “0” ¢

caracterizado pela auséncia de pulso.

3.7 Layout do receptor

A proxima figura mostra o layout completo do receptor realizado no software CADENCE :

S i B i A e R

Figura 3-42 : Layout completo do receptor.

A area do circuito com os pads ¢ de 1.5 mm?. Sado os dois indutores de degeneracao dos LNAs

que ocupam a maior area.



A figura seguinte mostra o /ayout detalhado do receptor sem os pads e sem os indutores:

Oscilador

Detector™

P T TG T T TS
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AR

Figura 3-43 : Layout detalhado do receptor sem os pads e indutores.
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No caso da placa de alumina utilizada no projeto (AD-998, 99.8% Al,O3), os valores de h e &, j& sdo

conhecidos :
- h=0,635 mm
- &=98

Para calcular o valor da largura D da trilha, podemos usar a férmula seguinte:

D 8e"
e 2 1

nz‘/8’+1-§+g’_1- 0226+ 212 (4.2)
2 60 g +1 &

r

E n ¢ definido por :

Onde Z, ¢ a impedancia caracteristica da linha. No caso do projeto queremos uma impedancia de
linha de 50 Ohms. O valor calculado da largura da trilha D para esta impedancia é:

D =0.68 mm

A figura seguinte mostra o layout da placa de teste realizado em ADS:

Figura 4-2 : Layout da placa de teste.

Os pontos pretos representam os furos metalizados que permitem uma ligagdo com o plano de
terra da parte inferior da placa. Eles foram posicionados em lugares estratégicos para melhorar o
terra do circuito. Como a placa de alumina disponivel possui uma area de Scm X Scm, foram

colocadas duas estruturas de teste na mesma placa para ndo desperdigar area.
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Capitulo 4

Resultados experimentais

4.1 Placa de teste

O encapsulamento padrao nao ¢ adequado para testar um circuito integrado de RF pois ele possui
capacitancias parasitas elevadas. O outro problema ¢ que as trilhas ligando os pinos do
encapsulamento até os pads do circuito integrado ndo sdo dimensionadas para apresentar uma
impedancia caracteristica de 50 Ohms. Isto ¢ fundamental para poder realizar o casamento de
impedancias entre a antena e a entrada do LNA.

Por essas razdes, foi projetada e fabricada uma placa de teste de alumina com trilhas de ouro,
para poder montar o chip diretamente na placa sem usar encapsulamento. O chip foi colado na
placa e as micro-soldas foram feitas diretamente das trilhas de ouro da placa para os pads do
circuito integrado. Os componentes externos necessarios para o funcionamento do circuito foram
soldados na placa e o balun também foi implementado nesta placa. Existem varios tipos de linhas
de transmissdo para sinal de RF. Neste projeto foi escolhida a linha micro-fita (micro-strip). A

figura seguinte mostra o desenho de uma linha micro-fita assim como os pardmetros necessarios

S

para o calculo da impedancia caracteristica da linha:

Figura 4-1 : Estrutura de uma linha de transmissio micro-fita.

A linha ¢ composta de uma trilha condutiva (ouro) de largura W sobre um substrato (alumina) de

espessura h e de permissividade relativa €, cuja face inferior ¢ inteiramente metalizada.
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As etapas para fabricar a placa foram as seguintes :

- Realizagao dos furos com laser no Laboratorio Nacional de Luz Sincrotron (LNLS)

- Limpeza das placas no CCS-Unicamp

- Deposigdo de ouro e cromo (para assegurar aderéncia) em ambas as faces por evaporacao
a vacuo no IFGW-Unicamp . O resultado desta etapa ¢ uma metalizagdo uniforme de
espessura muito fina ( em torno de 0.5 um), por isso foi necessario aumentar a espessura
da metalizacao.

- Espessamento eletrolitico da camada de ouro no CCS-Unicamp . A espessura final da
camada de ouro ficou em torno de 3 um.

- Realizagdo do fotolito numa grafica. O layout foi ampliado por um fator 10 no fotolito.

- Realizagdo da mascara em substrato de vidro no CCS-Unicamp.

- Deposi¢ao do photo-resist nas placas.

- Fotogravacao do layout nas placas utilizando a foto-alinhadora.

- Revelagao.

- Corrosao do ouro e do cromo.

No total foram fabricadas 5 placas de teste. A figura seguinte mostra uma fotografia de uma das

placas fabricadas:

Figura 4-3 : Fotografia da placa de teste fabricada.
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A boa resolucdo deste processo (3 um) foi importante principalmente para a implementacdo do

balun cujas linhas de acoplamento t€ém espacamento de S0um.

Finalmente, as ultimas etapas foram realizada no CenPRA (Centro de Pesquisa Renato Archer):

- Colocagao do chip (colado na placa com epoxy condutiva) .
- Conexao do chip na placa com micro-solda (bond-wire).

- Solda dos componentes externos (componentes para montagem de superficie SMD).

Podemos notar que a solda dos componentes SMD com ferro de solda foi extremamente delicada
e resultou muitas vezes no descolamento e a remog¢ao do ouro. Por isso, os componentes foram
conectados na placa utilizando uma cola epoxy condutiva, que possui uma condutividade
parecida ou até melhor que o estanho, permitindo dispensar o uso do ferro de solda. O tnico
inconveniente observado com o uso desta cola ¢ um possivel escorrimento e espalhamento da
cola debaixo do componente, podendo resultar em um curto circuito. Por esta razdo a solda dos
componentes foi realizada em dois tempos: primeiro foi depositada uma quantidade muito
pequena de cola para fixar o componente e realizar o contato elétrico com a trilha, e, depois da
cura na estufa foi adicionada mais cola nas extremidades do componente para reforgar a

resisténcia mecanica.



4.2 Fotomicrografias da placa de teste e do chip

A figura abaixo mostra a fotomicrografia da placa com o chip e os componentes montados:

Figura 4-4 : Fotomicrografia do circuito do receptor montado na placa de teste com seus componentes

externos.

E a figura seguinte apresenta a fotomicrografia do chip fabricado:

Figura 4-5 : Fotomicrografia do chip fabricado. A parte superior contem o circuito do receptor e a parte

inferior o circuito do LNA.

95
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As figuras abaixo apresentam fotomicrografias detalhadas da placa de teste:

Circuito tanque Balun

Detalhes da montagem do receptor Detalhes da montagem do LNA

Figura 4-6 : Fotomicrografias mostrando detalhes dos circuitos montados na placa de teste.
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Na figura seguinte temos as fotomicrografias detalhadas do chip fabricado:

Circuito do receptor super-regenerativo Circuito do LNA

Detalhes de um indutor integrado Detalhes do pad RF (esq.) e do pad padrao (dir.)

Figura 4-7 : Fotomicrografias mostrando detalhes do chip fabricado.
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4.3 Caracterizacao do LNA

As medidas de parametro S foram realizadas ligando a placa de teste do LNA num analisador de

rede HP8720C devidamente calibrado'. A figura seguinte mostra o sefup da experiéncia:

Figura 4-8 : Sefup da caracterizacdo do LNA (placa de teste conectado ao analisador de rede)

Em primeiro lugar foi medido o parametro S11 caracterizando as reflexdes na entrada. Portanto
S11 permite avaliar a qualidade do casamento de impedancias de entrada. A figura seguinte
mostra a fotografia (cores invertidas) da tela do analisador para o parametro S11 (magnitude e
carta de Smith):

log MAO 8.8 dB, REF =0.08S db 4:-13,811
oMt 8y 1] ] == L} s AUPE 4 75,432 0 6.0872 o n'“
L 0.9000 0Nz

| b Seul R MEfih P o G L e BT e
°  MARKE

.....

START 0.2000 OHz STOP 41.5000 OHz

Figura 4-9 : Fotografia da tela do analisador mostrando a medida do parimetro S11.

! Calibragdo padrdo utilizando o kit do analisador. O ideal seria produzir calibradores idénticos ao tamanho do

circuito com circuito aberto, curto circuito, carga e thru line.
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O parametro S11 medido ¢ de —13.7 dB em 900 MHz, valor considerado satisfatorio para um

casamento de impedancias. Na carta de Smith podemos observar a parte real e imaginaria da
impedancia de entrada: para 900 MHz esta impedancia tem uma parte real acima do previsto (75
Ohms) e uma pequena parte imaginaria (6 Ohms). Esta diferenca com o valor esperado ¢ causada
principalmente pela capacitancia parasita de pad do chip e poderia ser resolvido mudando os
valores do circuito de adaptacdo de impedancia. Isso ndo foi feito neste trabalho por falta de
certos valores de indutores SMD. Os cabos, 0s conectores, as soldas ¢ as micro-soldas (bondwire)

também sdo responsaveis por esta variagao.

Em seguida foi medida o pardmetro S22 do LNA, caracterizando as reflexdes na saida. A figura

seguinte mostra a fotografia da tela do analisador para este pardmetro:

cHi 8gg 1op WRO  S.0% dB, REF -0.0285 dB 3:-15.844 b . LuFe 4t 96,288 o 3.8888 n
Ao 0.9080 OHz - ':. I?g

- -

START 0.3080 OHz STOP 1.5000 OHz START ©.3880 oMz R o

Figura 4-10 : Fotografia da tela do analisador mostrando a medida do parametro S22.

O parametro S22 medido ¢ de —15.8 dB em 900 MHz.

Podemos observar no grafico de magnitude que o menor valor ¢ atingido para uma freqiiéncia
vizinha : S22 atinge o valor -35dB em 800 MHz. Nesta freqiiéncia podemos ver na carta de
Smith que a impedancia de saida do LNA ¢ exatamente igual a 50 Ohms.

O motivo deste deslocamento ¢, de novo, devido as capacitancias parasitas introduzidas pelos
pads, conectores, cabos, etc que mudam o valor da capacitancia equivalente visto do indutor de

carga.
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Abaixo sao mostradas as medidas de isolacdao reversa (o parametro S12) e de ganho do LNA

(S21) . O parametro S22 ¢ importante na implementacdo do LNA no receptor super-regenerativo
pois ele quantifica a parte do sinal do oscilador que volta para a antena. O parametro S21 da o
valor do ganho de poténcia do LNA, que ¢ o mesmo que o ganho em tensdo no caso das
impedancias de entrada e de saida estarem casadas. A figura abaixo mostra a fotografia da tela do

analisador para estes parametros (S12 a esq., S21 a dir.):

cHi 8gp log MRO 5.0 @B~ REF -0.025 dB  1:-25.288 up CHi Sgy log MARO  3.84 dB, REF -0.0B5 dB  i: 4.588 ap
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ce @ IMARKER / \\

T 9 Hz ~
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L] 4+
) 4
T\ P
“

START ©.3080 GHz STOP 1.5000 GHz START 0.3000 OHz STOP 1.5000 OHz

Figura 4-11 : Fotografia da tela do analisador mostrando a medida do parimetro S12 ( esq.) e S21(dir)

O parametro S12 medido ¢ de —25 dB em 900 MHz, valor considerado suficiente para a isolacao
reversa. Entretanto o valor medido para o parametro S21 ¢ de apenas 4.5 dB, valor muito abaixo

do esperado (10 dB). Os motivos desta perda de ganho sao discutidos logo em seguida.

Para chegar a este valor de ganho, todos os pads de VSS foram conectados no terra ( no total 5
pads), para diminuir a indutincia parasita dos fios de micro-solda.

Outra modificacao feita foi colocar o capacitor de bypass da trilha do VDD mais perto do chip
para assegurar um melhor caminho para o terra para o sinal de RF. Como a placa de teste nao foi
projetada para colocar este capacitor perto do chip, o modo mais facil de resolver a situag¢do foi
colocar este capacitor em pé sobre o plano de terra e o fio ligando o pad de VDD para a trilha foi

soldado na outra extremidade do capacitor como mostra a figura seguinte :
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Figura 4-12 : Desenho e fotomicrografia da colocacio do capacitor de bypass.

Essas modificagdes foram importantes para que o ganho atingisse 4,5dB. Mas, ndo foram
identificadas outras causas para explicar um ganho tdo baixo. Talvez os indutores integrados
utilizados tenham um fator de qualidade Q pior que aquele informado pelo fabricante, o que
causaria uma perda de ganho significativa ja que o ganho ¢ diretamente proporcional ao fator de
qualidade Q do indutor de saida L4. Outro modo de aumentar o ganho sem aumentar o consumo
seria de usar um indutor de saida externo de fator de qualidade Q elevado. A falta de indutores
integrados de qualidade ¢ provavelmente o maior inconveniente da tecnologia CMOS em

aplicagdes RF. O fator de qualidade baixo dos indutores ¢ causado pelas perdas no substrato.

O fator de ruido foi medido utilizando um medidor de figura de ruido Agilent 8970B (noise
figure meter), assim como um diodo gerador de ruido 346A: o NF do LNA ficou em torno de 4
dB em 900 MHz , o que ¢ um valor muito decepcionante. As causas de um desempenho tdo ruim
provavelmente sdo as mesmas que aquelas da perda de ganho. Aqui também um fator de

qualidade dos indutores pior que o previsto poderia ser a causa do fator de ruido elevado.



102

4.4 Caracterizacao do receptor

O primeiro passo para realizar as caracterizacdes com o receptor foi sintonizar o circuito tanque
externo na freqiiéncia 900 MHz. Por isso foi usado um capacitor ajustavel (3-5 pF) para poder

ajustar a freqiiéncia de ressonancia do circuito tanque.

4.4.1 Medidas diretas do circuito

Em todas as medigoes, foi utilizado um gerador de RF (HP8657A) com entrada de modulagao
AM para gerar o sinal de entrada do receptor. Um outro gerador de fung¢do (HP33120A) foi

empregado para gerar o sinal de quench do receptor. A figura seguinte mostra o setup utilizado:

R 2. 1000005+DSQ¥

Figura 4-13 : Fotografia do setup da caracterizacio do receptor.

O primeiro experimento foi observar a saida do receptor para uma entrada RF modulada OOK
(tudo ou nada) , o sinal de modulacdo sendo uma onda quadrada e o gerador de RF

providenciando uma modulacdo AM de 100%.
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A figura seguinte ¢ uma captura de tela do osciloscopio onde aparecem o sinal de modulagado, o

sinal de quench, e o sinal de saida do receptor :

e T T
- Sinal de rnodulagao :

Slﬁal de quench
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Figura 4-14 : Captura de tela do osciloscépio mostrando o sinal de modulacio, o sinal de quench e a saida do

receptor.

O sinal de quench empregado neste experimento tem uma freqiiéncia de 400 kHz. Observamos
que o receptor esta operando no modo linear pois as oscilagdes ocorrem apenas na presenga de
um sinal RF na entrada (nivel alto do sinal de modulacdo). A figura abaixo mostra uma vista

ampliada da saida do receptor:
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Figura 4-15 : Captura de tela do osciloscopio mostrando a envoltoria das oscilacdes na saida do receptor.

Nesta figura podemos visualizar com clareza a geragdo e atenuacdo da oscilagdo. O formato da

envoltoria esta de acordo com a teoria e a simulagdo do oscilador super-regenerativo.
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Um dado importante revelado no experimento foi o da corrente critica de quench necessaria para

compensar as perdas do circuito tanque. Esta corrente foi de apenas 90 pA, o que significa que o
fator de qualidade dos indutores utilizados no circuito tanque estd em torno de Q=45 (valor de
acordo como os dados do fabricante). Como tinhamos previsto no estudo teérico, o uso de um

bom indutor permite poupar o consumo do oscilador.

Em seguida foi usado um sinal de modula¢do em formato de rampa, para observar a linearidade

da resposta do oscilador como mostra a figura abaixo:

 Ch1zoom: 2.0XVert 2.0XHorz =
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Figura 4-16 : Captura de tela do osciloscopio mostrando a saida do receptor para um sinal de RF modulado

por uma rampa.

Este experimento permite observar de maneira qualitativa que a amplitude dos picos gerados pelo
receptor € proporcional a amplitude do sinal de RF de entrada. Na literatura o receptor super-
regenerativo ¢ classificado como um sistema que funciona por amostragem, ¢ de fato nesta
experiéncia, podemos ver que o receptor disponibiliza na saida uma amostra da amplitude do

sinal de entrada a cada periodo de quench.
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No experimento seguinte, foi feito um levantamento da amplitude dos picos de saida em fungao

da amplitude do sinal de entrada para diferentes valores de freqiiéncia do sinal de quench.
Mudando a freqiiéncia do sinal de quench, é necessario reajustar a sua amplitude para continuar
operando em modo linear : um aumento da freqliéncia requer um aumento da amplitude. A figura

seguinte mostra o grafico obtido a partir do levantamento:
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Figura 4-17 : Levantamento da amplitude de saida do receptor em funcio da amplitude do sinal de RF de

entrada para varias freqiiéncias de quench.

Observamos, assim, que a amplitude do pico na saida do receptor é proporcional & amplitude do

sinal de RF de entrada, e que isso ndo depende da freqiiéncia do sinal de quench.



106
Num outro experimento foi realizado o levantamento da amplitude do pico de saida do receptor

em funcdo da freqiiéncia do sinal RF de entrada (amplitude fixa) para varias freqiiéncias de
quench . A figura seguinte mostra o grafico obtido a partir deste levantamento (as amplitudes de

pico foram normalizadas) :
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Figura 4-18 : Levantamento da amplitude de saida do receptor em funcio da freqiiéncia do sinal RF de

entrada para varias freqiiéncias de quench.

O grafico confirma, claramente, o que foi demonstrado no estudo teorico: a seletividade do
receptor depende da freqiiéncia do sinal de quench, sendo que a melhor seletividade (banda mais
estreita) ¢ obtida para freqiiéncias mais baixas do sinal de quench. No caso do experimento, a
seletividade para um quench de 1 MHz gira em torno de 10 MHz, enquanto ela atinge 2 MHz
para um quench de 100 kHz. Lembrando que o receptor funciona por amostragem, o uso de um

quench de baixa freqiiéncia implica uma redugdo da taxa de transmissao.
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O préximo experimento mostra justamente o receptor funcionando em condicao critica, com uma

freqliéncia de quench elevada de 2 MHz e uma freqiiéncia de sinal de modulagdo de 200kHz. A

figura seguinte mostra o sinal de modulagdo e a saida do receptor nesta situagao:

S AIR0OMY
@: —6.92V

Figura 4-19 : Captura de tela do osciloscépio mostrando a saida do receptor para um sinal de RF modulado

por um sinal quadrado de 200 kHz.

O que ¢ observado aqui ¢ o fendmeno da “ressaca” (hangover) do oscilador super-regenerativo. A
freqiiéncia de quench ¢ tao elevada a ponto de ndao haver tempo para a oscilacdo atenuar
totalmente entre dois periodos de quench, o que resulta na forma de onda observada na figura 4-
19. Durante o nivel alto do sinal de modulacdo, a amplitude dos picos vai crescendo a cada
periodo de quench, e no nivel baixo do sinal de modulacdo, os picos ainda aparecem € a
amplitude deles vai decrescendo. Isso ¢ um problema intrinseco do nosso receptor que o impede
de funcionar em altas taxas de transmissdo. Para resolver esse problema, seria necessario

acrescentar um dispositivo para apagar totalmente as oscilagdes entre 2 periodos de guench.
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4.4.2 Circuito de condicionamento do sinal

Finalmente foi acrescentado um circuito na saida do receptor para condicionar o sinal. Como foi
mostrado no relato anterior dos experimentos, o sinal de saida do receptor tem a forma de picos
de amplitude proporcional a amplitude do sinal RF de entrada. Portanto, um sinal binario
modulado OOK aparece na saida como uma sucessao de picos quando o bit for “1”, € como um
nivel constante quando o bit for “0”. Por isso, o condicionamento do sinal consiste apenas em
transformar a sucessdo de pulso em um estado alto constante. Isso foi implementado com o

circuito seguinte:

smal do receptor
R

smal condicionado

—_

C comparador mono-estavel
|

e m

Figura 4-20 : Circuito de condicionamento do sinal de saida e formas de ondas.

A figura mostra as formas de onda do sinal ao longo do circuito: o sinal de saida do receptor
possui uma componente DC que ¢ removida por um capacitor de desacoplamento. No sinal
resultante, apenas os picos admitem valores positivos. Este sinal ¢ comparado com o terra,
gerando pulsos quadrados de amplitude VDD no lugar dos picos de baixa amplitude. Finalmente,
um mono-estavel configurado para funcionar em retrigger gera um nivel alto quando aparecem
pulsos sucessivos (para isso, o circuito RC que define a largura do pulso gerado pelo mono-
estavel tem que ser dimensionado para proporcionar um pulso de duracdo levemente maior que o

periodo de quench).
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O sinal disponivel na saida ¢ desta forma, compativel com sistemas digitais (micro-controlador

por exemplo). Nos experimentos descritos a seguir, a meta ¢ ler a saida do receptor pela porta
serial de um computador. Para isso, basta usar um conversor RS232 que realiza a transformacao
devida do sinal. A figura seguinte apresenta uma captura de tela do osciloscopio onde aparecem o

sinal de saida do chip e o sinal de saida do circuito de condicionamento :

© Ch22zoom: 1.0XVert 0.2XHorz =

Figura 4-21 : Captura de tela do osciloscopio mostrando a saida do receptor antes e depois do circuito de

condicionamento para um sinal de RF modulado OOK.

4.4.3 Medicdo da taxa de erro binaria e da sensibilidade' do receptor

A taxa de erro binaria ¢ a propor¢do de bit perdido na recep¢do, chamada de BER (Bit Error
Rate) . Em sistemas de radiofreqiiéncia, uma taxa de erro aceitavel é geralmente de 107, ou seja,
a cada 1000 bits recebidos, 1 bit esta errado. Para medir a taxa de erro do nosso receptor, foi
usado o setup seguinte: um micro-controlador foi utilizado para gerar uma seqiiéncia conhecida
de 3 palavras (8 bits), num formato reconhecido pela porta serial do computador (isso ¢€,
acrescentar um start bit “0” no comeco da palavra e um stop bit “1” no fim da palavra) . Esse
micro-controlador foi ligado diretamente na entrada de modulagao do gerador de RF. Do lado do
receptor, a saida do conversor RS232 foi ligada na porta serial do computador, € um programa

em Labview realizou a leitura das palavras recebidas e as comparou com a seqiiéncia esperada.

' Ver apéndice D sobre sensibilidade dos receptores.
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Toda vez que a palavra recebida ndo correspondia a palavra esperada, ele incrementava o

contador de erro. Um outro contador foi utilizado para contar o nimero de palavras recebidas e
assim poder calcular a taxa de erro.

As medidas de taxa de erro foram realizadas em situagao real, utilizando antenas de um telefone
celular idénticas no emissor (gerador de RF) e no receptor. E bom mencionar que a experiéncia

foi feita em ambiente interno (corredor). As figuras abaixo apresentam fotografias do setup :

Emissor

na medindo s
le erro

Receptor

=

Emissor

Gerador de palavra

Figura 4-22 : Fotografias do sefup da medida de taxa de erro.

A taxa de erro foi medida em fun¢do da poténcia do emissor (em dBm) e foram realizadas para
distancias diferentes entre o emissor € o receptor : 20m, 15m, 10m, Sm e 2.5 m. Uma medida de

taxa de erro foi feita ligando-se diretamente o emissor com o receptor para medir a sensibilidade
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do receptor para um BER de 10”. Essas medidas foram realizadas para um taxa de transmissio
de 64 kbit/s, e para cada ponto da medida foi esperada a chegada de 1 milhdo de palavras para

, .

conseguir uma boa estatistica. O resultado das medidas utilizando a antena ¢ sintetizado no

grafico da figura abaixo:

a0 +
a0 4
70 4 ——Z0m
e0d @ [ 18m
a0 | % —— 10m
E o |——am
4017 | 25m
30 4
20 1
10 4
hi i i D
40 -35 -30 -25 -20 -18 -10 -9 ]

Poténcia emissor (dBm)

Figura 4-23 : Levantamento das taxas de erro em funcio da poténcia do emissor (em dBm) para 5 distincias

diferentes entre o emissor e o receptor.

Com este grafico podemos observar a atenuacdo do sinal em funcdo da distancia: dobrar a
distancia significa uma atenuagdo do sinal de aproximadamente 6 dB (a atenuagdao do sinal ¢
funcdo logaritmica da distancia). A figura seguinte apresenta uma ampliacdo do grafico

precedente para poder visualizar os pontos perto do valor de BER=10" :

=
=

0,25
02 | ——20m
Tl g |——18m
015 % —— 10m
! ? —u—Sm
T |[—=—25m
0.1 4
0,08 4
\’\ - \\. . .

-39 -30 =25 =20 =14 -10 -0 0
Foténcia emissor (dBm)

Figura 4-24 : Ampliacdo do grafico anterior perto da taxa de BER=10",
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No caso de uma distdncia de 20 metros, o BER de 10~ ocorre para uma poténcia no emissor de

-16dBm (25 pW). Portanto, se for usado um emissor com uma poténcia de —6 dBm (0,25 mW), o
sistema terd uma margem operacional de 10 dBm . No caso da distancia mais curta (2,5m), o
BER de 10~ ocorre para uma poténcia no emissor de —30 dBm (1 pW). Portanto um emissor com
poténcia —20 dBm (10 pW) ja € suficiente para que se tenha uma margem de 10 dBm.

A medicao de BER foi repetida sem o uso de antena, ligando diretamente o gerador de RF para a
entrada do receptor. Na proxima figura ¢ mostrado o grafico obtido a partir da medida, assim

como uma ampliacio deste grafico para poder visualizar os pontos perto do valor de BER=10":

—

o D
1

(%) 439

Foténcia recebida (dBm)

(o4 439

0,05 A

=)

-85 -82 dBm -80 -75 -70

Foténcia recebida (dBm)

Figura 4-25 : Levantamento da taxa de erro em func¢io da poténcia do sinal de entrada do receptor.

Assim, o receptor possui uma sensibilidade de —82 dBm para uma taxa de erro de 10~.
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Para concluir a caracterizagdo do receptor, foi medida a corrente consumida pelo receptor, sendo
alimentado por uma tensdo de 2 V . Para realizar a medida, o oscilador foi polarizado com uma
corrente constante de 120pA, bem superior a corrente critica necessaria para iniciar as oscilacoes.
O valor encontrado da corrente foi de 1.3 mA , que segundo a simulagdo ¢ dividida entre os

blocos da seguinte maneira :

Detector, 270

OT&; 620

“ Qcilador; 240

BiasLMa1; 27 ' :
LNA&1; 100 Ll

BiasLh A2 27

Figura 4-26 : Distribuicdo do consumo em corrente no receptor (em pA).

Os valores no grafico sdo dados em pA . E importante ressaltar que grande parte do consumo de
corrente ¢ devido a polarizacdo do OTA e do detector. Esses dois circuitos sdo polarizados por
uma corrente externa espelhada, portanto daria para diminuir bastante o consumo deles utilizando
um circuito de polarizacdo interno igual ao do LNA. Excluindo a corrente gasta pela polarizagao,
o detector de envoltoria tem um consumo de apenas 60 pA e o OTA tem um consumo de 500

LA, ou seja uma economia em corrente de 330 pA .

Mesmo assim, o consumo do receptor ¢ muito baixo e compativel com o seu uso em sistema de

baixa poténcia, como ¢ o caso de uma rede sem fios de sensores.
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ConclusoOes

Neste trabalho foi projetado e testado um radio receptor super-regenerativo em tecnologia CMOS
0,35um. A caracterizagao experimental desta topologia de receptor mostrou que ela possui um
bom desempenho em relagdo ao consumo energético, ao custo de fabricacdo (uma vez que o
processo utilizado ¢ CMOS e que apenas alguns componentes passivos externos sdo necessarios
para seu funcionamento), e a sensibilidade. Assim mostramos que o receptor super-regenerativo ¢
uma solugdo plausivel para uma aplicacdo em rede de sensores sem fios, onde o baixo custo de
fabricacdo e o baixo consumo de energia sdo as principais restricdes. Além disto, o oscilador
desta topologia pode ser aproveitado para a implementagdo do radio transmissor, reduzindo assim

a area do circuito integrado ¢ o nimero de componentes externos.

Durante o estudo, alguns problemas foram encontrados. O primeiro ¢ o desempenho
decepcionante do LNA (ganho baixo e figura de ruido alta). Mesmo assim, a sensibilidade do
receptor atingiu —82 dBm. Foi verificado, no entanto, que ¢ possivel melhorar seu desempenho
tornando-o mais sensivel. No ultimo capitulo foram apresentadas alternativas para melhorar o
LNA, mesmo ndo tendo, até o momento, identificado todas as causas da perda de ganho. E
previsto no futuro imediato fabricar algumas estruturas de teste com os componentes utilizados
no LNA (indutores, capacitores, transistores) e caracteriza-los separadamente com micro-
ponteiras de alta-freqiiéncia. O segundo problema detectado foi o fendomeno de ressaca do
oscilador super-regenerativo causado por uma atenuagdo lenta demais da oscilacdo no fim do
periodo de quench. Este problema torna-se critico para trabalhar com taxas de transmissdo mais
elevadas (superiores a 64 kbit/s). Por outro lado, isto poderia ser resolvido usando-se uma chave
analogica em paralelo com o circuito tanque para provocar um curto no fim de cada periodo de
quench e assim assegurar a atenua¢do completa da oscilagdo. Resolvendo este problema as taxas

de transmissdo poderiam ser bem mais elevadas (pelo menos 250 kbit/s).
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Alguns blocos do receptor nao foram integrados neste projeto:
- O gerador de quench que foi implementado com um gerador de fun¢do externo.
- O circuito de condicionamento do sinal na saida do receptor que foi implementado
usando um comparador € um mono-estavel .

- O balun de entrada que foi realizado com linhas de acoplamento na placa de alumina.

Estes trés blocos constituam temas de pesquisa muito interessante para futuros trabalhos.
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Apéndice A

Ruido em sistemas de RF

Existem varias fontes de ruido que interferem nos sistemas eletronicos, dentre elas se incluem:
sinais de comunicacao emitidos pelas radios e TVs, sinais de cross-talk, e outras ondas
eletromagnéticas. A maioria dela ¢ classificada como ruido artificial, e o efeito dela pode ser
reduzido ou eliminado utilizando-se uma boa blindagem. Mas, outras fontes de ruido,
classificadas como ruido fundamental, sdo irredutiveis por blindagem pois sdo inerentes ao
proprio sistema. Esses ruidos fundamentais impdem um limite no desempenho dos sistemas
eletronicos. Os ruidos fundamentais sdo aleatérios, porém, podem ser caracterizados
estaticamente. Fisicamente dois tipos de ruido podem ser identificados: o ruido térmico e o
quantico. Fenomenologicamente, entretanto, varios tipos de ruidos sdo observados: térmico, shot,
geragao — recombinagao, e flicker.

Quando se usa um gerador de sinal qualquer, o sinal de saida ¢ considerado sempre como
previsivel e bem definido. Com um sinal aleatdrio, no entanto, € necessario recorrer as estatisticas
obtidas a partir de varias medidas.

O motivo da teoria de sinais aleatorios ser tdo tutil e pratica € que na maioria dos casos de
interesse o sinal pode ser modelado com uma fungdo estatistica simples que indica entre outras
coisas, quanto e com que velocidade a amplitude varia no tempo. Alem disso, os modelos
estatisticos podem ser usados em conjun¢do com a teoria dos sinais deterministicos, permitindo

ignorar o aspecto aleatorio e utilizar técnicas de analise mais intuitivas.
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A.1 Funcgéao densidade de probabilidade

Quando se trata de um sinal aleatoério no dominio temporal, ¢ importante saber quantas vezes sua
amplitude ocorre entre certos limites.
A fungdo F(x) traduz a probabilidade que tem a amplitude instantanea X(t) do sinal de ser

inferior a um valor de referéncia x :
F(x)=Prob[X <x] (A.1)
A partir dai, a densidade de probabilidade se defini como:

7=

A densidade de probabilidade caracteriza a distribui¢do de amplitude do sinal em posi¢ao e em

(A.2)

dispersdo, mas nao fornece informagao sobre a velocidade das variagdes temporais.

Um exemplo importante de densidade de probabilidade ¢ a distribuigdo gaussiana: o teorema do
limite central mostra que quando varios processos aleatorios independentes de distribuigdo
qualquer sdo somados, a distribuicdo da soma se aproxima de uma distribuicdo gaussiana. Por
isso, uma grande maioria de fendmenos naturais segue uma estatistica gaussiana.

A figura seguinte mostra um exemplo de ruido gaussiano, sua funcdo de probabilidade e a

densidade de probabilidade associada:

F(x) A

24

0 20 40 60 80 100

3 4

Figura A-1 : Funcio de probabilidade e densidade de probabilidade de um ruido gaussiano.
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A fungao densidade de probabilidade de um ruido gaussiano ¢ dada por:

_(x—ﬂz)z

20 (A3)

f(X)=—\/%.G-e

Sendo p a média ( ou o momento de primeira ordem) da distribuicdo e ¢ o desvio padrao.
E importante lembrar que no caso de uma distribui¢do gaussiana, 68% das amostras do ruido tém

uma amplitude entre - 6 e p+ 6, € 99% das amostras uma amplitude entre p-3 6 e p+3 .

A.2 Densidade espectral de ruido

O conhecimento do sinal aleatério no dominio temporal ¢ geralmente bastante limitado, de tal
modo que torna-se necessario caracteriza-lo no dominio da freqiiéncia. Alias, em projetos de RF,
o comportamento do ruido no dominio da freqiiéncia mostra ser muito util.

A densidade espectral S(f) de um sinal aleatério mostra quanta poténcia o sinal contém numa
banda unitaria de freqiiéncia em torno de f.

Conforme ilustrado abaixo, se o sinal for aplicado num filtro passa-banda de banda 1 Hz centrada
em f, e que o valor médio da poténcia de saida seja medido durante um tempo suficiente, entao se

obtém a S(f). Repetindo a operacao para todos os valores de £, obtém-se o espectro total.

Filtros
passa-baixo  \fedidores

1 Hz de poténcia
S EAEC
f, f
1Hz
Vi, o—¢ fa f E>
= fy f;  eee f, f
1Hz
=1L ~®

Figura A-2 : Medicdo da densidade espectral de ruido
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A densidade espectral S(f) ¢ uma fung¢ao real e par de f. Assim, a poténcia total contida em Vj, no

intervalo de freqiiéncia [f; f,] é:

-h ) )
[ sthdr+[scndr=2-[S(Hdrf (A4)
A A

—/2

£, 5 0 £ 6
Figura A-3 : Poténcia num intervalo de freqiiéncia [f1 f2] .

Um exemplo de densidade espectral ¢ a do ruido térmico gerado por um resistor de valor R :
S(f)=2-k-T-R (A.5)

Sendo k a constante de Boltzmann (k=1,38.10% J/K), e T a temperatura absoluta. Este tipo de
espectro plano ¢ chamado “branco” porque contém o mesmo nivel de poténcia em todas as
freqiiéncias.

Na realidade, S(f) ¢ plana somente nas freqiiéncias | f | <100 GHz, e cai além dessas freqiiéncias.
Por isso a poténcia total ¢ finita.

A dimens3o de S(f) ¢ tensdo ao quadrado por unidade de freqiiéncia, mas supde-se que essa
tensdo seja aplicada num resistor de 1Q para gerar uma poténcia de 4kTR numa banda de 1 Hz
(tem que considerar as freqiiéncias negativas como mostrado na figura 1-3)

Nos célculos de ruido em circuito, geralmente se escreve :

e Vi=4.k-T-R-Af (A.6)
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Se um sinal de densidade espectral Sx(f) for aplicado num sistema linear com funcao

transferéncia G(f), entdo o espectro de saida ¢ dado por:

S, (£)=[G () -5.() (A7)

S, (M Gl S,(f

—» G(f) —»

Figura A-4 : Sistema linear e densidade espectral.

A.3 Ruido em sistemas de duas portas, fator de ruido

O ruido de um sistema com duas entradas pode ser modelado por dois geradores de ruido de

entrada, uma fonte de tensdo série e uma fonte de corrente paralela:

Vi

i
!
}

Circuito Circuito
ruidoso sem ruido

—o

1
}

Figura A-5: Modelo do ruido de um sistema quatro terminais.

Em geral, a correlagdo entre essas duas fontes deve ser levada em conta.

Para ilustrar essa idéia, consideremos o exemplo do circuito da figura abaixo, onde M; é um

transistor operando na regido de saturacdo, polarizado com uma corrente de dreno Ip.
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Para simplificar, ¢ suposto que o circuito possui uma unica fonte de ruido: o ruido térmico

associado ao canal e representado por ing:

out

M,
NP S
In [
)

|

|

|

I
N
I

Figura A-6 : Exemplo de ruido no transistor e ruido equivalente na entrada.

Conforme ilustra a figura 1-6 (b), o ruido equivalente de entrada vy; ¢ calculado colocando a

entrada em curto, ¢ i,; deixando a entrada aberta. E como (a) e (b) devem estar produzindo o

mesmo ruido de saida:

2.2 _ . .
AN (A8)

Onde Zi, ¢ a impedancia de entrada do circuito. Como vy € iy estdo associados ao mesmo

mecanismo de ruido, ha correlagao entre eles.

Podemos notar que se | Zin | — o0, entdo i, — 0, sendo vy; suficiente para representar o ruido.

Nas freqiiéncias de RF, | Zin | ¢ bastante baixa, necessitando, assim da utiliza¢ao das duas fontes

de ruido.
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Na maioria dos circuitos analdgicos, a razdo sinal- ruido (SNR) definida como a razao da

poténcia do sinal util sobre a poténcia total de ruido, ¢ um parametro muito importante. Nos
projetos de RF, embora o objetivo final seja o de maximizar o SNR do sinal detectado, a maioria
dos blocos ¢ caracterizada pelo seu fator de ruido e ndo pelo ruido equivalente de entrada. O
motivo disso ¢, em parte, por conveniéncia computacional e em parte por tradigdo. O fator de

ruido e a figura de ruido sdo definidos como:

Fator de ruido = F = SNR,,

SNR

out

(A.9)
Figura de ruido =10log(Fator de ruido)

Onde SNR;, e SNR,; sdo as razdes sinal- ruido medidas na entrada e na saida, respectivamente.
E importante entender o significado fisico do fator de ruido: F é uma medida que traduz o quanto
o SNR se deteriora passando através do sistema. Quando o sistema ndo tem fonte de ruido

interno, SNR;, = SNR, € assim F=1.

Considera-se o sistema de 4 terminais modelado como tendo duas fontes de ruido equivalentes na

entrada:

A
i
RS €ns ] €
: -
T — + Circuito +
Vs E Vin sem ruido Vout
k _ de ganho: _
1
s A
' Rin Rout

Figura A-7 : Sistema de quatro terminais com fontes de ruido na entrada.

No ponto A, o SNR;, pode ser definido como :

SNR, =—== com o =—"— (A.10)
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Para um ganho A, de A a V, 0 SNR medido na saida vale :

2 42172
SNR ~=— % (A.11)
(e,fs + (en + Rsin) )a2A2

v

Onde e, e R, sdo somados antes de serem elevados ao quadrado para levar em conta suas
correlagoes.

Finalmente o fator de ruido ¢ :

. \2
NCET
ns (A.12)
< F —1+—(e” +Rsi”)2
- 4KTR,

Esta equacdo mostra que o fator de ruido depende da impedancia da fonte Ry . Em geral, o
conhecimento de F para uma certa impedancia de fonte ndo ¢ suficiente para calcular F com outra

impedancia de fonte.

A.4 Fator de ruido em sistemas com estagios em cascata :

Se diversos estagios sdo conectados em cascata, ¢ possivel obter o fator de ruido total do sistema

em funcdo do fator de ruido e do ganho de cada estagio:

ruido equivalente de ruido equivalente de oruidode R
i entrada do estagio 1 entrada do estagio 2 néo esta
i " considerado
: €2 :
. (D -
A0 LN estagio 2 :
+ estagio 1 + E — + E
Vim |" Sem ruido ‘“I Voutt i n2 Vin2 |—' Sem ruido i
e N S i N 5
Rim Rout‘l : Rin2 :

Figura A-8 : Sistemas quatro terminais em cascata.
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Para calcular o fator de ruido total, ¢ necessario calcular o ruido equivalente de entrada total do

circuito:

Roul1

°
AvtVint SERinZ

:ERim e
8

8'12+Rout1i')2 R "
oul

3
ERan

€n2*tRouttin

o
: Rs Rouﬁ

R‘in

= —A'/‘l
Rs+ Rin

>
AviVint S Rin2 o

Figura A-9 : Circuitos mostrando o cilculo do ruido equivalente na entrada.

O modelo acima pode ser modificado com o ruido do estagio 2 projetado para a entrada do
estagio 1 :

_ €n2*Routtin
Rs €ns Olq
*

ruido do
estagio 2

ol

+ estagio 1 +

Vin1 r Sem ruido '-l VOUH
- ganho A —
Rin1 I:"oun

+ estagio 2

Vin2 r Sem ruido

_ ganho Av2
I

Feinz

1 @

Figura A-10 : Sistemas quatro terminais com ruido total equivalente na entrada.

A partir deste modelo, o calculo do fator de ruido ¢ feito da seguinte maneira:

eotRoutting

Rs [T (71 en'(

@
2

Figura A-11 : Circuito para calculo do fator de ruido do sistema em cascata.

-
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B ruido total de curto circuito B i (Total )

"~ ruido de curto circuito causado pela fonte de entrada - i (Fonte)

2 . \2/ 2 . \2 2
ens + (enZ + Roullan) /al +(enl + Rslnl) )/Rs

= F=

e/ R
s 2 )
P F — 1 4+ (enl +_fesln1) + iz . (en2 +_20utlln2) (A]3)
Eps & €,
S F=1+ M + i . Routl . (enZ + Routlin2)2
4kTRS alz Rs 4kTRout 1

<:>F:1+(Fl—1)+—(Fz_1) com Apl:ozl2 R,

API Routl

Sendo F; e F; os fatores de ruido dos estagios 1 e 2, respectivamente.
A, é chamado de “ganho de poténcia disponivel”, esse tipo de ganho ¢ definido como a razdo da

poténcia disponivel na saida numa carga conjugada (Ro,=Ry) pela poténcia disponivel da fonte

(RS:Rin) .
R R ’ Va?
Pom — vs . inl . Avl . outl Routl —_s
Rs + Rinl Routl + Routl 4R0utl

2

v
R =—¢ A.14
/s 4R (A.14)

vszal2 . 4R€ — 2 R Rinl

== 4R, Vsz “ Ro;tl om A R +R, i
Nota-se que se:
R, =R, =R,
Entao:
a, = %Aw = Apl = iAle = szu (A.15)
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A, 1 é chamado de ganho em carga.

Se o sistema possui k estagios, o fator de ruido ¢ dado pela equacao de Friis [32]:

F=1+(E—1)+(Fz_l)+(F3_1)+ + (£-1) (A.16)

A, A4, Ay A, A4

pl pk—1

Esta equacdo informa que a contribui¢do de ruido de cada estagio diminui quando o ganho do
estagio anterior aumenta. Isso quer dizer que os primeiros estdgios sdo 0os mais criticos.
Por outro lado, se um estidgio for atenuador, entdo o fator de ruido do bloco seguinte sera

“amplificado”. Isso acontece, por exemplo, quando um filtro ¢ interposto entre a antena e o LNA.

Os sistemas de RF muitas vezes utilizam filtros passivos para selecionar canal ou banda.
Entretanto, na pratica, um filtro possui uma certa perda interna que pode ser modelado por
resisténcia. Essa resisténcia vai acrescentar ruido térmico e assim aumentar o fator de ruido do

circuito :

Circuito passivo com perdas “ildo de :_RL
naAo esta incluso

no calculo de F

' 4

€nioss
L R]oss niess

Ll L ( ) I V+
Tc “| =

— I
Rout

AAAAN
vy
P

=

- -] -

Figura A-12 : Exemplo de circuito passivo ruidoso.
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Por analogia com o conceito de ganho de poténcia disponivel, ¢ definida a perda de poténcia L

como a razdo de poténcia de fonte disponivel pela poténcia de saida disponivel . Para calcular a

perda L de sinal, o circuito ¢ modelado pelo equivalente de Theévenin:

poténcia disponivel na saida poteéncia de fonte disponivel

Rout

2 5 2
: R
R)m — VS . Rm . Av . Rout Rout — vs . in . AVZ
Rs + Rin Rout + Rout 4Rout1 Rs + Rin
2 2
P=fv.— B | [p-¥ (A.17)
Rs + Rs 4Rv
2
:>L:})ln :Rout_ Rs +1 LZ
Pout Rs Rin Av

Para calcular o fator de ruido deste circuito, calculamos inicialmente o ruido total na saida do

sistema assim como o ruido na saida causada pela fonte:

Modelo equivalente para calcular
contribui¢do do ruido da fonte na saida

Modelo equivalente para
calcular o ruido total

Rout Rout

en;)ul

Figura A-14 : Circuitos para calculo do ruido na saida (total e causado pela fonte).
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ruido total na saida = a _R = 4kTR, . - R
R, +R

out

2
ruido da fonte na saida = 4kTR, R A _R (A.18)
R +R,

"R +R

= F — - . — out in
ruido da fonte nasaida R | R +R

ruido total na saida R ( R, jz.

Para concluir, nos circuitos passivos (por exemplo filtro), o fator de ruido se confunde com sua
perda de poténcia L.
Vejamos, agora, o exemplo de um filtro passivo em cascata com um amplificador de baixo ruido

(LNA) :

E Filtro §
E Passive LNA E
! L=2dB NF=15dB °

Figura A-15 : Exemplo de sistema em cascata para calculo do fator de ruido total

Da equagao de Friis (cf equacao 1.16), extraimos o valor do fator de ruido total do sistema:

F

LN.
p_filt (A.19)
& F=1+(L-1)+L(F,,—1)=|L-F,,

F=1+(Fﬁh—1)+ -1

A figura de ruido total do sistema ¢, entao:

NF =10log(F)=10log(L)+10log(F,,,)
< NF=2+1.5=3.5dB

(A.20)
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Para concluir vejamos o fator de ruido de um sistema de RF:

fonte (antena) |  filtro desele¢dao  filtro de rejei¢do LO filtro de selegdo

_ ! de banda de imagem de canal
T o~ N [+ Amp
E I—b g TN TN IF out
Vs : 50 O Ap1=-2.5dB Ay =-4dB Ays=-3dB
; A =17 dB A = 15dB A = 15dB
: NF, = 1.5 dB Ay =5dB NFs = 9 dB
NF,=13dB

Figura A-16 : Exemplo de sistema RF para calculo do fator de ruido.

As portas A, B, C e D tém suas impedancias casadas com 50Q (a figura de ruido do LNA e do
misturador sdo especificadas para impedancia de fonte de 50Q).
As portas E e F sdo casadas para impedancia de 500 Q (a figura de ruido do amplificador ¢

especificada para impedancia de fonte de 500Q ).

O fator de ruido cumulativo no n6 k (da direita para esquerda) ¢ dado por:

F_ -1
Epy=F + (Fa 1) (A21)
Apk
No caso em que a impedancia de fonte ¢ igual a da carga ¢
F. -1
F,.=F+ (F=1) (A.22)
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Para o sistema descrito acima, temos :

F, =10 =15.85 (124B)
F,=10"" 1 (15.85-1)/10"") =24.65 (13.94B)
F.=10"""=61.7 (17.94B) (A.23)
F,=10"" 1+ (61.7-1)/10"" =2.62 (4.2dB)
F, =10 =468 (6.7dB)
A B C D E F G
Ganho do estagio: l : l l i : ;
Tensdo(com carga) . 25 . 17 -4 . 15 : -3 : 15 :
Poténcia P25 4 17 4 -4 1} 5 1 3 1 15 |
Ganho de tensio —
cumulativo(dB) -2.5 14.5 10.5 255 225 37.5
NF do estigio(dB) i 25 : 15 ! 4 : 13 i 3 i g9 i
NF —
cumulativo(dB) 6.7 42 17.9 13.9 12 9

Figura A-17 : Grifico de contribuicio dos blocos para o ganho e fator de ruido.

Nota-se que o LNA permite uma reducao muito grande da figura de ruido do sistema (NF baixo e

ganho alto).
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A.5 Otimizagao do fator de ruido

! b ] Vs |
[ 2
—- -l —-

o— . . O - L O
circuito circuito
linear, linear,

V, invariavel v, v, I, invariavel v,
no tgmpo no tempo e
e ruidoso o nio ruidoso o

Figura A-18 : Modelo do ruido num sistema quatro terminais (ruidos na entrada).

Para analisar os efeitos do ruido num circuito, podemos modelar o circuito ruidoso com um
circuito sem ruido acrescido das fontes de ruido na sua entrada (v, € ip).

Temos, entdo, as equagdes seguintes:

V,=AV,+B(-1,)+V,
1, =CV,+D(-1,)+1,

(A.24)

Essas equacdes mostram que nao € possivel calcular v, e 1, usando medidas de curto-circuito e de

circuito aberto.

Vamos, entdo, introduzir um outro modelo de ruido:

- -
o o O
circuito
linear,
Vi lm invariavel lo Vs,
no tempo e
r nao ruidoso o

Figura A-19 : Modelo com corrente de ruido na entrada e na saida.
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Esse modelo possui as seguintes equacdes:

[ =YV +Y V, +1
1 1”1 12V 2 nl (A25)
[2 = Y21V1 + Yszz + [n2
As fontes de corrente de ruido Inl e In2 podem ser calculadas curto-circuitando a entrada e a

saida do circuito equivalente:

Inl = [1 ‘VIZVZZO

(A.26)
InZ = 12‘[/1:[/2:()

Assim, a partir deste modelo, € possivel calcular as fontes de ruido i, € v, do primeiro modelo em

fungdo das fontes de ruido do segundo modelo e dos parametros do sistema:

(A.27)
I =1, — & 1

n nl n2
Y,

Uma fonte conectada ao modelo ¢ representada por uma fonte de corrente de admitancia Ys. O
ruido gerado pela fonte ¢ suposto ndo ser correlato com o ruido do modelo. Assim, a poténcia
total de ruido é proporcional & média quadratica da corrente de curto circuito na entrada do
amplificador ndo-ruidoso (Isc?). E a poténcia de ruido causada pela fonte sozinha é proporcional

a média quadratica do ruido da fonte Is*:

o]

(<)
N

I-":-
-
—
: _ - Tac T W,
o Il &
O

)
L.

< 9

9§

Figura A-20 : Modelo para calcular fator de ruido.
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O fator de ruido do sistema ¢ dado por:

Poténcia total de ruido i
_ , =< (A.28)
Ruido caudado pela fonte de entrada
Calculemos a corrente de curto-circuito na entrada do sistema nao-ruidoso :
]SC = _IS + In + VI’IYS‘
— 2 = 2 = (A.29)
= =(-L+1,+VY) =1} +(1,+V,Y,) =21 (1, +V,Y,)
Como os ruidos da fonte e do sistema ndo sdo correlatos, entdo:
1-(1,+7,Y,)=0 (A.30)
Consequentemente, o fator de ruido ¢:
_ 2
(7,+7,7.)
F=l+——— (A.31)

r

No entanto, existe uma correlagdo entre V, e I,. Logo I, pode ser escrito como a soma de 2

termos, uma correlata a V, (inc) € outro sem correlacao (iny) :
[ =i +1 (A.32)
A relacdo entre V,, e i,c em termo de admitancia de correlacao é:

L.=Y, ¥V, (A.33)



135
Deste modo o fator de ruido ¢ dado por:

2 77
v,

3+" +(Y+Y)-V2 2+ly +v
F:lS lu i N n +lu+ C-l;s
i i

N s

(A.34)

Um ruido pode ser modelado por uma impedancia ou por uma admitancia equivalente de ruido.
No caso do modelo acima, sdo definidas a impedancia R, associada ao ruido V,, e as admitancias

Gy e G; associadas ao ruido i, € i5 , respectivamente :

= " 3
R =—2 G, =— G =—2 (A35)
AKTAf AKTAf AKTAf

Utilizando essas impedancias e admitancias equivalentes de ruido, o fator de ruido passa assume

a expressao:

2p Gu+[(GC+GS)2+(BC+BS)2]R

G, +
=1+

Y +Y

n

G (A.36)

\} s

Com: Y =G, +jB. e Y =G, +jB,

F=1+

Para achar o valor minimo de F, basta calcular o valor da admitancia Ys do circuito que zera a

derivada de F com relacdo a Ys. Este calculo mostra que o valor minimo de F ¢ atingido quando:

’Gu )
Gs - R_ * GC = G0pt Bs = _BC = BOPf (A.37)
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Para esses valores, o fator de ruido minimo ¢ dado por:

F. =1+2R

u

+G. +G, |=1+2R (G, +G,)

n

(A.38)

e para valores de admitancia de fonte diferentes do valor ideal , o fator de ruido ¢ dado por :

F=F_ +

min

£ o

N

G,) +(B,~B

N opt

/]

(A.39)

No plano de admitancia Ys, os contornos dos fatores de ruidos constantes sdo circulos de centro

(Gopta Bopt)3

exemplo de
adnutancia de fonte
para melhor transferéncia
de potencia
B

o

B,

B,

ruido constante
(Fmin no centro)

nax

Figura A-21 : Circulos de fator de ruido constante.

circulos de fator de

E muito importante entender que otimiza¢io de fator de ruido e a otimizacio da transferéncia de

poténcia tém resultados diferentes.

A otimizagdo da transferéncia de poténcia requer o casamento da admitincia da fonte com a

admitancia da entrada do sistema. Essa otimiza¢do nao depende da presenga ou da auséncia de

ruido.
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Apéndice B
Ruido no transistor MOS

A seguir € apresentado um breve resumo sobre o ruido que afeta um transistor MOS [33, 34].

B.1 O ruido térmico de canal

Vas G

2 ogk
\ S }9_6. \ D }

Figura B-1 : Ruido térmico de canal no transistor MOS.

Vp>AV

O ruido térmico de canal do transistor ¢ causado pela resisténcia de canal. Se o transistor opera na
regido linear, a densidade espectral da corrente de ruido no canal causada pela resisténcia de

canal é :

2

i, 4kT
24— =4kTo, ~4kT B.1
A 8us 80 (B.1)

Sendo rg4s a resisténcia de canal e g4, a condutancia do canal completamente aberto. Quando o
transistor opera na saturacao, o canal nao pode mais ser considerado homogéneo, e assim o ruido
total ¢ encontrado integrando sobre pequenos trechos do canal:

.2
l
ﬁ =4kTyg,, (B.2)

O parametro y nos transistores de canal longo vale 1 na regido linear e 2/3 na saturagdo. Nos

transistores a canal curto, y ¢ maior que 1 e ¢ fung¢do da polarizagdo, ele quantifica o excesso de
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ruido comparado ao transistor a canal longo. Um dos motivos desse excesso ¢ a presenca de

elétrons com alta energia (4ot electrons) no canal gerado pelo campo elétrico elevado devido ao
canal curto , outro motivo € o ruido Shottky no canal.

A figura seguinte mostra a variacao de y em fung¢ao da polarizacao por duas freqiiéncias [35]:

10 7

Zanima

Vis=30 L=05um
0 0.6 1 1.5 2 2.5 3 35
tensao gate-zource Vgs (V)

Figura B-2 : Variac¢io do parimetro y com V.

Isso confirma que quando maior o campo elétrico no canal, maior ¢ o excesso de ruido. Isso
também mostra que o excesso de ruido nao depende da freqiiéncia.
A figura seguinte mostra o ruido de canal em fun¢do da polarizagdo por varios comprimentos L

de canal [36]:

L.5x107
= [ W=10x6um . v L=0.18um
k J
-"%_ LV, =10V v
5 Lox107™'F v . ® L=027um
— [ " [ ]
| |
= 4 L=042
‘-'?-; [ A I.. it ‘ -
P SO0 v m LA e e ¢ L=064um
[ | ] F 1
'r:..u"-l": . " " n L=09Tum
L ] ]
A it...
uln_l_ldl.aa.lal.aal PRI R —
0.5 1.0 1.5 2.0
Vg, (Volt)

Figura B-3 : Variacdo do ruido de canal com Vgs para varios comprimentos L de canal.

O ruido de canal aumenta com a polarizagdao devido ao aumento da condutancia gdo assim como
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o aumento de y como mostrado na figura anterior. E o ruido de canal diminui quando L aumenta

devido a uma condutincia e um excesso de ruido menor.

E importante notar que a transcondutancia gy, ¢ diferente da condutancia de canal aberto gq, :

o =—" (B.3)

No caso de transistor a canal curto, a ¢ diferente da unidade e diminui quando L decresce.

B.2 Ruido induzido no gate

VD>AV

© o B4gH©
\ S )ge k D J

Figura B-4 : Ruido induzido de gate no transistor MOS.

Alem do ruido de canal, a agitacdo térmica dos portadores do canal tem uma outra conseqiiéncia:
o ruido de gate ¢ induzido capacitivamente pelo ruido térmico de canal. Van der Ziel [37]

mostrou que a densidade espectral desse ruido ¢ dada por:

l-2 a)2c2
% —4kTS com = & B.4
Af 8, 8, 59, (B.4)

0 ¢ o coeficiente de ruido de gate, e nos transistores de canal longo, tem um valor de 4/3 (=2 x ).

Estudos sobre o ruido de gate mostram o seu comportamento em funcao da freqiiéncia, da largura
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de canal, assim como da polarizagao :

]I‘l()'2= - L—-ﬂ?’:‘um
3 104 4
nE Vge=3.0V, L=0.5um (LDD) w
:é' 1x107 | =
< S_ 104
= 7]
- ixio™ ‘E
o 1% ™ 105 A
7 2= 4&@:{
1x10™ 107 : r - : . v y

freqiiéncia (GHz) o 2 4 & 8 10 12 14
freqiiéncia (GHz)

Figura B-5 : Variacao do ruido induzido de gate com a freqiiéncia.

Observa-se que o ruido de gate é proporcional a f*, ¢ aumenta junto com o comprimento do canal
L. Esse comportamento confirma o modelo proposto anteriormente (quando L aumenta Cgs2 e
1/g4, aumentam). Em relagdo a polarizagdo, o ruido de gafe aumenta junto com Vg, essa
observagdo ndo coincide com o modelo proposto se o for considerado constante. O modelo indica
que quando Vs aumenta, gdo também aumenta e portanto o ruido de gate deveria diminuir. Isso
sugere que O seja dependente da polarizacdo e que ele aumenta junto com Vg, de um jeito mas

rapido que gqo.

A figura seguinte mostra o comportamento de P= &/5 em funcdo da polarizacdo por duas

freqliéncias :
1.4 1
1.2 1 2C'2 .
2 ,@“’ gs -
4 iy = 4 Gf P
t1 8 &do .= t*12.50Hz
o 0.8 P
ha Lot
2 06 el
0.4 o
Pid ‘hﬂ.ﬁﬂl'_b:_/—
0.2 o~
) o Vg,=3.0, L=0.5um
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5

Vgs (Volt)

Figura B-6 : Variacio do parametro § com Vgs.
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Essa curva confirma que 6 aumenta junto com a polarizagdo ¢ mostra também uma forte

dependéncia com a freqiiéncia.

Finalmente, como o ruido de canal e de gate sao gerados fisicamente pela mesma origem, entao

eles sdo correlatos. Vamos introduzir o coeficiente de correlagao C :

I -1

_ ‘g d
C=—1— (B.5)

lg'ld

O valor de C ¢ teoricamente de j0.395 no caso do canal longo, mas seu valor em regime de canal-
curto ndo ¢ bem conhecido. Alguns estudos apresentam resultados contraditorios quanto a
dependéncia de C com a polarizagdo, a freqiiéncia e o comprimento de canal, mas a maioria
conclui numa dependéncia pequena com a freqiiéncia, uma dependéncia forte com a polarizagado

(C aumenta quando Vgs diminui) :

O 0.7

'_E ) — T = e V--.SV
= 061 2 e et

-

— -

-E}‘I o's —.—*—--—-—---—.—-—1?—

= 04 — 4
lg o'a | — W —————  —— —— — — — zsv
5 5'

Wy 0.2 id
g B+ €)=

& 04

> V4=3.0V, L=0.6um (LDD) -Jfg d
-~ 0 ' ' ' '

§ o 2 1 & 8 " . M

freqiiencia (GHz)

Figura B-7 : Variacao do coeficiente de correlagdo C com a freqiiéncia.
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B.3 Ruido do tipo 1/f

Alem do ruido térmico, existe também o ruido do tipo 1/f (flicker noise) que tem como origem as
lacunas na interface canal/oxido, que aleatoriamente capturam ou soltam os portadores como

mostra a figura B-8:

ind
44—

FE g
Oy

Figura B-8 : Ruido 1/f no transistor MOS.

Ves
VASNY,

O ruido 1/f gera uma corrente aleatoria dada por:

— 2
2 K g
w2 T wa (56

f -L-C;
Onde K ¢ uma constante dependente do processo de fabricagdo. Para minimizar esse ruido, ¢
preciso aumentar a area do transistor. Esse ruido ¢ desprezivel em alta freqiiéncia , e serd apenas

considerado quando o circuito estiver operando em banda base .

B.4 Ruido da resisténcia de gate

Uma outra fonte de ruido do transistor MOS ¢ o ruido gerado pela resisténcia distribuida de gate
[38] . Essa fonte de ruido pode ser modelada por uma série de resisténcia no gate e acompanhada

de um gerador de ruido branco.

Técnicas de layout permitem a reducdo desta resisténcia de gate de tal maneira que essa fonte de
ruido pode ser reduzida a niveis insignificantes. Essa técnica de layout consiste em interdigitar o

transistor, tal como ilustra a figura seguinte.
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Neste caso, o transistor foi desenhado com dois gates o que permite reduzir a resisténcia de gate

por um fator 4 :

Wi2

G
R, R. R.
2 2
s L.p S._I_‘i o Y \—|—-D

Figura B-9 : Transistor de gate uinico e transistor equivalente de gate duplo.

Aumentando o numero de gates, diminui-se cada vez mais a influencia desta resisténcia, no caso
de n gates , a resisténcia de gate é reduzida de um fator n’.

Para calcular o ruido gerado pela resisténcia de gate , ¢ preciso realizar uma analise distribuida do
ruido ao longo de cada gate. Considerando um transistor de um tnico gate , o0 modelo distribuido

¢ dado pela figura seguinte:

Modelo compacto Modelo distribuido

Viot

R1+R2+....+R] = Rg

Figura B-10 : Modelo da distribuicio do ruido ao longo do gate.

Observamos que o transistor M1 do modelo distribuido “v€” o ruido de apenas uma fracao de Rg,
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enquanto os transistores a direita perto de Mj “véem” o ruido da quase totalidade de Rg. O

resistor equivalente do modelo compacto de ruido deve ter, entdo, um valor menor que Rg.

A corrente de ruido de canal de M1 gerada pela resisténcia de gate ¢ dada por:

L =g,V (B.7)
Onde V1 € a tensdo de ruido de R1.

Similarmente:

€ (B.8)

Assim a corrente total de ruido i é:

Ly =h T+t

tot

=gmfl+gm2(?1+72)+...+gmk(fl+72+...+f)

J

CSC &L&n=8mn=--=8u =g./J entdo : (B.9)

_:%[kﬁﬂk—l)znt...z}

tot
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Supondo que Vi, V,, ..., Vi ndo sdo correlatas, a media quadratica do ruido pode ser escrita

como.

€ se R1=R2=...=Rj:R—?
J
~ V2 _\2 .y R,
entio  Vy =V] =...=V] =4kTAf -~
J
I 2
assim : itit=g—’§mv+(j—l)z+m+l} (B.10)
J J
Jlj+1)(25+1
=g (4kTAf) R, ( 6)](3 )

finalmente quando j — oo:

i =g (4kT Af %}

Esse ruido pode ser referido para a entrada como:

2 itit RG
th :—2:4kTAf? (Bll)

Em

Para concluir, a resisténcia equivalente de ruido de gate num transistor interdigitado de n gates e

considerando para cada gate o modelo distribuido descrito anteriormente, ¢ dada por :

R R

Geg = 3,07 (B.12)
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Onde Rp ¢ a resisténcia de folha do polisilicio, W ¢ a largura total de gate do transistor, L € o

comprimento do gate, e n é o numero de dedos utilizado no layout do transistor:

Source
Gate
EN BN N
[ ] = W B =R B= =N
n S m ENE EE E-
[ ] =N m= = u E = u
[ ] = W = W = m | |WE
u | n = W E on
[] = m E = E EI
[ ] = W B = i om
= = = = = K
B L B
= W=n * Wf
= Dreno

Figura B-11 : Estrutura de um transistor MOS de gate multiplo.

O ruido térmico da resisténcia parasita de gafe Ryeq gera uma tensdo dada por:

Vo =4k-T Ry, -Af (B.13)

R Vig R

— A = ()W

Figura B-12 : Ruido associado a resisténcia de gate.
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B.5 Otimizagao do fator de ruido no transistor MOS

O modelo de ruido do transistor MOS possui duas fontes de ruido :

& » —a
Ine T ; Ind
& C EmV i :
il
- - 'Y & b

Figura B-13 : Circuito equivalente para pequenos sinais do transistor MOS com as suas fontes de ruido.

O ruido de canal:

2, = 4kTy g 00 (B.14)

E o ruido induzido de gate:

i, =4kTSg Af (B.15)

Essas duas fontes sdo correlatas com coeficiente de correlacao c.

Cgd serd desprezado para simplificar os célculos. O fator de ruido ndo depende muito deste
parametro, pois uma parte muito pequena do ruido de entrada penetra na saida através dessa
capacitancia (mas no caso da impedancia de entrada, temos que considerar Cgd)

Primeiro vamos calcular os parametros do ruido equivalente do modelo estudado anteriormente:
Rn, Gu e Yc (cf apéndice A). A fonte de tensdo de ruido equivalente na entrada, assim como a

fonte de corrente de ruido sdo calculados a partir das equacdes seguintes:

(B.16)
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onde no caso do transistor I,y= Ing € In1 =Ing

E como Y21= IQ/V1= Zm» Y11= I]/V1=jWCgS entao :

?_i_él-kT?/ngAf
n _gz - g2
R = v, :7gd0:(1 L (B.17)
" AKTAf gfn a .

7 2
3 _T lnd (a)Cgs)
i, =i, +———

8

O segundo termo de i, € totalmente correlato a Vn .
O ruido de gate ing € composto de dois termos, ine, que ndo tem correlagdo com o ruido de dreno e

inge que ¢ totalmente correlato a ing.

Assim, a admitancia de correlagdo ¢ definida por:

P 2
znd(a)CgS) e - -
Y &, S C + he _ C + e (B.18)
= — = ] — = ] — .
c I/n ] gs I/n ] gs gm l.nd

/ L1
nge ngc nd __ ngc nd
nd nd lnd lnd lnd

(B.19)
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Assim, a admitancia de correlagao é:

22
owrC,

) ) g o
Y =joC,_+g,.c = joC,  +-=>"c |—aoC, (B.20)
) 57840 “ g NS f

2

Considerando o coeficiente de correlacdo totalmente imaginario, temos:

. . g 2 . 10
= =2m E— = 1 e
Y ]a)(Igs+] " ‘c‘ /Sya)(:gs ]a)(Igs( +a‘c‘ /57/j

(B.21)

com a=g—m

g0

Finalmente calculamos Gu:
ity =i + i) =4KTASg, | +4kT A Sg, (1)
_ B.22
o ( _‘Cz):%zCﬁs(l—\C\z) (B.22)
TTOVERGE 52,

A partir desses pardmetros, podemos determinar a admitancia da fonte que minimiza o fator de

Bmpt =-B. = a)Cgs(1+ a‘c‘ /Sij
Y
_ G, 2 _ i L
G, = /Rn +G? =anC, /57(1 K )

ruido:

(B.23)




150

E o fator de ruido minimo obtido a partir dessa admitancia de entrada ¢:

2 o 2
Foia =1+2R, (G,,,, + G, ) =1+—===[y5(1-| )

Vs o (B.24)
com @, =&n

C

gs
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Apéndice C
Nao-linearidades em sistemas de RF

Para analisar um sistema da maneira mais simples, ¢ melhor que ele seja linear:

x, (1) =y, (1), x,(t)—> y,@) C.1)
= ax,(t) + bx,(t) = ay,(t) + by, (1) '

e invariavel no tempo :

x(1) = y(1) €2)
=x(t—7) = y(t—7) '
Nestas condi¢des, o comportamento do sistema pode ser totalmente descrito pela sua funcdo de

transferéncia:

X(jo)— |H(jo)|—>Y(jo)

H(jo) =242 )

X(jo)

Portanto, num sistema linear e invariavel no tempo, somente as freqiiéncia presentes na entrada

podem ser reproduzida na saida, o sistema nao gera outras freqiiéncias.

C.1 Conseqiiéncias da ndo-linearidade

Enquanto os circuitos analdgicos e de RF podem ser aproximados por um modelo linear para
obter suas respostas a pequenos sinais, as nao-linearidades resultam muitas vezes em fendmenos
importantes e interessantes.

Considerando, para simplificar, o sistema sem memoria e invaridvel no tempo com o modelo

seguinte:
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(1) = ay + ax(t) + a,x* (t) + ax’ (1) (C.4)

Se um sinal senoidal for aplicado na entrada de tal sistema, sua saida vai exibird componentes de

freqliéncias que sao multiplos da freqiiéncia de entrada:

x(t) = Acoswt

= y(t) = a,Acos ot + a, A* cos” it + a, A’ cos’ ot

2 3 2 3 C.5)
a,A 3a, A a a (
< () =——+(a,Ad+ ——)coswt + —~—cos 2wt + ——cos 3wt
2 1
Offset DC fundamental segundo harmoénico  terceiro harmonico

O offset DC ¢ muito importante no caso do misturador porque ele provoca uma fuga do sinal de

entrada na saida:

Afcoswt+d,]- A, [cosw,t+d,|=0.54.4, cos(w, — o)t (©6)
+0.54,4, cos(w, + w,)t +d, A cosawit +d A, cosw,t +dd, A 4, '
Uma forma de resolver este problema ¢ utilizar circuitos diferenciais, que permitem cancelar a

componente DC e os harmodnicos pares:

x,(t)=Acos(wt), x (t)=—Acos(wt)

3 3 (C.7)
S, 4 )cos wt + o4 cos3wt

=>y)=y,O)-y.()=( A+
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C.2 Avaliagado da nao linearidade de um circuito

Para os circuitos que operam em baixa freqiiéncia ou em banda larga, normalmente se usa o THD

(Total Harmonic Distortion), definido por:

Poténcia total de todos os harmonicos
THD = —— —— (C.8)
Poténcia da freqiiéncia fundamental

para caracterizar seu conteido nao linear.

Entretanto, no caso de circuitos de RF, o THD nao pode ser usado para quantificar a nao
linearidade dos circuitos pois os harmonicos sdo geralmente filtrados na saida.

Em lugar do THD , sdo usados o Ponto de compressio 1dB (P1dB) e o Terceiro ponto de

Interseccao (IP3) que serdo definidos em seguida.

C.2.1 Compressao do ganho

O ganho de pequenos sinais de um circuito ¢ geralmente obtido com a suposi¢do de que os
harmonicos sdo despreziveis. Por exemplo, na equagio (C.5), se 0;A for muito maior que os
outros fatores contendo A , entdo o ganho de pequenos sinais € igual a 0

Mas a medida em que a amplitude do sinal aumenta, o ganho comeca a variar. A ndo-linearidade

pode ser vista como sendo a variagdo do ganho de pequenos sinais com o nivel de entrada.

Na maioria dos circuitos de interesse, a saida ¢ uma fun¢do compressiva ou saturada da entrada.

Isso quer dizer que o ganho se aproxima de zero para niveis altos da entrada.

Na equagdo (C.5), isso acontece se 03 < 0. O ganho a; + 3 03 A? /4 se torna entio uma fungdo

decrescente de A.
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Nos circuitos de RF, este efeito ¢ quantificado pelo “ponto de compressdo 1-dB”, definido como
o nivel de sinal de entrada que provoca uma queda de ganho de 1 dB.
Tragando o ganho numa escala log-log como fun¢ao do nivel de entrada, o nivel da saida cai de 1

dB abaixo do seu valor ideal no ponto de compressao 1dB :

ZUIOQA out

A1.dB  20logAi,

Figura C-1 : Grafico mostrando a compressiao do ganho.

Para calcular o ponto de compressao 1dB, aplicam-se as equacdes :

2
ELo 20log|a,| - 1dB

(C.9)
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C.2.2 Intermodulacao

Quando dois sinais de freqiiéncia diferentes sao aplicados num sistema nao-linear, aparecem na
saida componentes que nao sao harmdnicos da freqliéncia de entrada. Eles sdo chamados de
intermodulacdo (IM), sendo este fenomeno o resultado da multiplicagdo de dois sinais, quando
sua soma ¢ elevada a uma poténcia maior que a unidade.

Para entender como a equagao (C.5) leva a intermodulagdo , consideremos que :
x(t) = Acoswt + Acos w,t
Portanto, na saida:

(1) =a,(Acoswt + Acosmyt) + a,(Acos wt + Acos wyt)’ (C.10)
+a,(Acoswt + Acos w,t)’ |

Expandindo essa ultima expressdo, obtém-se os componentes fundamentais assim como o0s

produtos de intermodulagao :

- Fundamental :
9
(o, 4+ Z%A )-(cosmyt + cosw,t) (C.11)
- IM2:
o, A* cos(w, + ,)t + a, A* cos(w, — , )t (C.12)
- IM3:

E053143 cos(2m, + )t + g053/13 cos(2m, — m, )t
4 4

; ; (C.13)
+Za3A3 cos(2m, + w,)t + Za3A3 cos(2m, —w))t
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Os produtos IM de terceira ordem sao particularmente interessantes nas freqiiéncias

20; — m; € 2m; — o como ilustrado na figura C.2. A idéia-chave aqui ¢ que se a diferencga entre
®; ¢ o, for muito pequena, os componentes nas freqiiéncias 20; — @, € 2w, — ®; vao aparecer

nas vizinhangas de o; e o, , revelando a nao-linearidade do sistema mesmo no caso de um filtro

passa-banda :

. P
AN

AN

ndo linear ! } »
L 0 0, |

Y

w, ©,

1

20-0, 20,-0,

Figura C-2 : Intermodulacio IM3 gerada por um sistema nio linear a partir de dois sinais de entrada de

freqiiéncias vizinhas ©, e ®2.

A InterModulacdo tem um efeito muito nocivo em sistemas de RF. Como mostra a figura C.3, se
um sinal fraco acompanhado de 2 interferéncias fortes sofrer uma transformag¢ao nao-linear, entao

um dos produtos IM sera deslocado para a banda de interesse, corrompendo o componente

desejado :

Interferéncias

A

Canal LNA )
;sejado f:;:lﬁiﬁ;e
> .7'C ? L
) )

Figura C-3 : Corrupgio do canal desejado pelo produto de intermodulacio de 2 interferéncias.
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A corrupgao dos sinais causada pela intermodulacao de terceira ordem ¢ tdo comum e tdo critica

que uma medida de desempenho foi definida para caracterizar esse comportamento, chamado de
Terceiro ponto de Interseccao (IP3).

Este parametro ¢ medido a partir de um teste de duas freqiiéncia , no qual a amplitude A dos dois
sinais, ¢ escolhida para ser pequena o suficiente, de maneira que os termos de ndo-linearidade de
ordem maior se tornam despreziveis , € que o ganho fique relativamente constante e igual a ;. A
partir das expressoes C.11, C.12 e C.13, nota-se que quando 4 aumenta, a fundamental aumenta
proporcionalmente , enquanto o produto de intermodula¢do de terceira ordem IM3 aumenta

proporcionalmente a 4> como mostra a figura abaixo:

=) Fundamental =@, Acosa,t + o, Acosw,t o« A
A

(357

3
IM3 =ia3A' cos(2m, —@,))t++++ o

Figura C-4 : Fundamental e IM3 em funcio da amplitude de entrada A.

Tragcada numa escala logaritmica, a amplitude do produto de intermodulagao cresce
3 vezes mais rapido que a componente principal. O Terceiro ponto de Interseccdo (IP3) ¢

definido como sendo a intersecao dessas duas retas como mostrado na figura C-5 :

A

20log(|e,|4)
OIP3 l

i 3
———2010g| 224

>

1IP3 A

Figura C-5 : Calculo grafico do ITP3.
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A coordenada horizontal deste ponto ¢ chamada de entrada IP;( / IP;), e a coordenada vertical ¢

chamada de saida IP5 ( O IP3).
A partir da figura C-5, calcula-se o valor do 7 IP;.

(C.14)

O parametro IP; caracteriza somente as ndo-linearidades de terceira ordem. Na pratica , se o nivel
. . . N - Yo, 4> .
do sinal de entrada atingir o ponto de interse¢do, a suposi¢do «, >> 4 nao vale mais, o ganho

cai e os produtos de intermodulagdao de ordem maior se tornam significativos.
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Apéndice D
Sensibilidade de um receptor

Para conseguir um taxa de erros de bits (BER) razoavel na saida de um sistema de RF, ¢ preciso
ter uma razao sinal-ruido de saida (SNR,) aceitavel : SNRyy > SNR oyt min

Assim, na entrada do sistema 0 SNRj, min deve ser :

fonte (antena) : SNRy, __ . _____

i { Fator de ruido total
- | i do receptor = F
w—(H— -
I :
Vs E V'” R E } f - = -

i — "1 g > SNR..... =NF=SNR_.....
.. i Largura de banda
; ' do canal= B Hz

Figura D-1 : Razao sinal-ruido de entrada minima.

A partir dai, calculamos a poténcia minima Pj, min do sinal de entrada V;,, que proporciona

um SNR de saida aceitavel :

2
SNR,'” — 2Vin2/ Rin — 5 f)m com o = in
o enRS /Rin a enRS /Rin RS + Ri” (Dl)
Bn,min = azesz /Rm - NF - SNRout,min

Num sistema onde a impedancia de entrada é casada com a impedancia da fonte (antena), temos :



160

_ Rin — l
R +R
s in|R, =R,
2

- 1\ 4kTR A

a’ey /R, = [—] RN g1y (D.2)
R, =R, 2 R
m Ry =R
= IDin,min = kTAf ) NF ) SNRout,min
Se o sistema for considerado na temperatura ambiente (25 °C):
kT =—174dBm/ Hz (D.3)

A sensibilidade de um receptor ¢ definida pela poténcia minima de entrada que permite atingir

um SNR de saida aceitadvel SNRyyemin. A sensibilidade se exprime em dBm :

dBm(P, ) =10log(kTAf - NF-SNR,, . (D.4)
Ainda considerando a temperatura ambiental:
dBm(P,,, )=—174+10log(B)+dB(NF)+dB(SNR,,,....) (D.5)

Nota-se que os 3 primeiros termos da sensibilidade representam o ruido total do sistema

(inclusive a antena) e ¢ chamado de ruido de piso (“nroise floor”) .
Por exemplo, supondo que o receptor tem uma figura de ruido de 8 dB, uma largura de banda de

canal de 1 MHz ¢ um SNR minimo de saida de 12 dB para alcangar um BER de 10 . A

sensibilidade deste sistema deve ser entdo:

dBm(P, ) =—174+60+8+12=-94 dBm (D.6)
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