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RESUMO

Este trabalho apresenta os projetos de um amplificador e hado (LNA) e de um conversor de
freqUéncia (misturador amixer compativeis com arquiteturas receptoras dos tipos Fetovi-

IF ou de rejeicdo de imagem. A realizacdo dos blocos envoprejeto elétrico, a validacao por
meio de simulacdes, a fabricacéo e a caracterizacdo aldbiblocos. As medi¢des elétricas ndo
serdo levadas a cabo neste trabalho por limitacdes de tengzoespera-se que sejam efetuadas
em breve, em trabalhos futuros. O projeto dos blocos segmiggmetodologia bem definida, e
sera orientada pelas especificacbes de desempenho edstaaaindo a inser¢do dos modulos
projetados em um Sistema em Chip reconfiguravel (rSoC) atuédnmesm desenvolvimento no
Laboratdrio de Projeto de Circuitos Integrados da Univexdédde Brasilia.
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1 INTRODUCAO

Este capitulo faz uma breve descricdo do con-

texto em que este trabalho esté inserido. Os

trabalhos relacionados e o atual andamento das

pequisas sao apresentados. Em seguida séo lis-
tados os objetivos que se pretende atingir nesse
estudo. Por fim, o conteddo do manuscrito € dis-

criminado.

1.1 CONTEXTUALIZACAO E DEFINICAO DO PROBLEMA

Este trabalho esta inserido no ambito de um projeto atualmente em desenvolvirnéraboratério
de Projeto de Circuitos Integrados (LPCI) e no Laboratério de Tratansen8uperficies e Dispositivos
(LTSD) da Universidade de Brasilia. O projeto foi iniciado em uma par@stre diversas universidades
brasileiras e a Embrapa como parte do projeto Sistem@lgpy Microssistemas e Nanoeletrénica, SCMN,
integrante do programa Instituto do Milénio do Ministério da Ciéncia e Tecnoloianeta principal
desse esforco conjunto era o de desenvolver um SoC completo p&n@ede irrigacdo compativel com
aplicagBes em agricultura de preciséo.

O SoC de controle de irrigacao deveria incluir varias funcionalidadé® @ quais citam-se: medicao
de presséo, temperatura e umidade do ar; processamento digital (dirager) e armazenamento dos
sinais medidos; capacidade de comunicacdo sem fio a curtas distanciastomsr50Cs similares e com a
estacdo-base; capacidade de atuacao sobre uma véalvula de conimideg@o. Para realizar estas tarefas
seriam necessarios uma série de médulos analdgicos e digitais: filtrosieoslégndicionadores de sinais
e converor AD; transceptor de RF completo, incluindo transmissor, tegce@ntena; microprocessador;
memoaria RAM, entre outros. O transceptor de RF seria utilizado para realipanunicacao sem fio entre
SoC e a estagdo-base. Os dados trocados entre as estagdes chasisgamente em dados obtidos a partir
da leitura dos sensores e comandos de acionamento/desligamento das d@\trigacao.

Tendo em vista atender as demandas do modulo de RF desse projet@mpfstaruma arquitetura
bastante simples para o transceptor, a qual pode ser vista na Figuradadlqiz se esperava um baixo vo-
lume de dados trafegando pelo transceptor do SoC, optou-se por uenmesde modulacdo OOK-Off
Keying que é extremamente simples. Nassa proposta a modulac¢é@o do sinal transieitialciégaveando
o sinal proveniente do oscilador local na chave TX. A portadora |d@aleada é entregue ao PPo(ver
Amplififen) que eleva a poténcia do sinal e o envia para a antena. Na recepc¢abéocsiptado pelo antena
e levado ao LNA, responsavel por uma primeira amplificagdo. Em segmidanico misturadorrixer)
realiza a translacao do sinal de RF para banda-base, e um compiamation a demodulacao do sinal,
recuperando a sequéncia de bits originalmente transmitida.

O projeto Sistema er@hip do Instituto do Milénio foi encerrado sem que o objetivo principal de fi-
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Figura 1.1: Esquema do transceptor para o SoC de controle de Irrigagéo

nalizacdo do SoC para controle de irrigacéo fosse atingido. Entretantosrastudos foram realizados
durante o periodo de execucdo desse projeto na Universidade siéaBh 2, 3]. No sentido de dar
continuidade aos trabalhos, propos-se o projeto de um SoC recénfigpara atender a uma gama mais
variada de aplicacdes, que podem incluir: rastreamento animal (bovavesk sensoriamento de planta-
¢bes, monitoramento de cargas. O presente trabalho se insere no cdagsdmovo projeto, denominado
projeto rSoC.

Apesar do volume substancial de conhecimentos acumulados pela eglopg@dos anos do projeto
SoC controle irrigacdo, poucos médulos do projeto original foram firddgza definitivamente validados
por meio de medidas elétricas. A maior parte dos blocos foi projetada elpscta simulada, sem que
se chegasse a efetiva caracterizacao elétrica dos circuitos. Alémdissoa ampliacdo da complexidade
e da variedade das aplicacdes-alvo, é de se esperar que 0s médom®d8oC devam atingir novos e
mais ambiciosos patamares de desempenho. Por esse motivo foram revéstpedficacdes elétricas do
SoC original, e um conjunto parcial de novas especificagfes foi lel@antdém disso, a arquitetura do
transceptor de RF foi revista [4], e novas propostas foram postaisenssdo. Apesar de ainda néo se
ter chegado a uma determinacéao final de qual seria exatamente essaguieduaa, as tendéncias estao
em torno de um sistema que opere com modulagédo FSK binaria com receptonersao direta (também
conhecido como receptor zero-IF) ou de conversdo em baixa IRifdasow-IF ou rejeicdo de imagem).

1.2 OBJETIVOS DO PROJETO

Neste trabalho pretende-se realizar um amplificador de baixo ruido (eNA) conversor de freqlién-
cia (misturador ounixer) compativeis com arquiteturas receptoras dos tipos zero-IF, low-IE cejeicdo
de imagem. Os blocos serdo projetados tendo em vista a integracdo cosmattolos do rSoC. A
realizacdo dos blocos envolve o projeto elétrico, a validacdo por meio déasdes, a fabricacédo e a
caracterizacao elétrica dos blocos. As medigdes elétricas ndo semd@sleveabo neste trabalho por limi-
tacoes de tempo, mas espera-se que sejam efetuada em breve, erograibalbs. O projeto dos blocos



seguird uma metodologia bem definida, e sera orientada pelas espeeffidagiesempenho existentes.

Apesar do interesse em atingir as metas de desempenho, o foco do tras@itfoacima de tudo
na busca pela maxima precisdo no tratamento e na descricdo dos procesliro@ictdos e simulacbes
realizados. Desta forma pretende-se contruir um material que sirvaagtogio de conhecimentos e que
possa vir a ser utilizado como uma referéncia basica para futuros pragjeistaenham integrar a equipe
do LPCI. A razdo da énfase nesta meta particular reside na obsed@datm de que grande parte dos
conhecimentos adquiridos pelos antigos membros do laboratério acabardseadn com a saida desse
pessoal antigo. Essa perda de conhecimentos acumulados tornassproeedaptacéo e aprendizagem
do pessoal novo desnecessariamente lento. Nesse sentido, est@rblatéara agregar boa parte do
conhecimento acumulado pelo autor durante seu aprendizado, tendda&magssolidacdo danow-how
da equipe.

1.3 APRESENTACAO DO MANUSCRITO

No capitulo 2 é feita uma revisao bibliografica bastante detalhada a cermntissestudados. Como
0 assunto é bastante vasto, ndo se pretende dar um tratamento completsegéss Sempre que for
pertinente serdo indicadas referéncias nas quais maiores detalhedopselebuscados. O capitulo 3
descreve as metodologias empregadas no desenvolvimento do projetés Cepfitulos seguintes (4, 5 e
6) apresentam o projeto e a analise desenvolvidas no trabalho, sguoétosadas conclusdes no capitulo
7. A maior parte dos graficos das simulactes, alémajasitsdos circuitos, sdo deixadas para 0s Anexos
lell






2 REVISAO BIBLIOGRAFICA

2.1 INTRODUCAO

O projeto de estruturas analégicas a ser desenvolvido neste trabalbe@exigecimentos de telecomu-
nicacdes em diversos niveis, envolvendo desde o funcionamentndistvees MOS operando em radio
frequéncia até a operacao do transceptor inserido em um sistema coriRplatgarantir boa fluidez do ra-
ciocinio durante as etapas de projeto, € necessario primeiramente inttodazgerie de conceitos basicos
em eletrénica, e o0 objetivo deste capitulo é o de fornecer esta base minirpamnsdigel.

Primeiramente sdo apresentadas as arquiteturas de receptores de $Faquetadas ao longo do
trabalho. Em seguida a problematica de projeto de LNAs integrados e opprinmétodos de otimizacdo
existentes sdo estudados. O mesmo é feito logo depois para misturador&ebidegados no caminho
de recepcao. Por fim sado discutidas questdes relativas ao projetoul®simtegrados de RF em geral, e
de indutores integrados do tipo espiral em particular.

2.2 ARQUITETURAS PARA RECEPTORES DE RF

Ao longo da histéria das telecomunicacfes foram concebidas divegateturas para transceptores
de RF. Cada uma delas apresenta peculiaridades que as tornam maisdgsqpara certos tipos de apli-
cacdes. Em alguns casos ainda observamos que as topologias @eptsteam em desuso. I1sso se deve
ao fato de recentes avancos tecnoldgicos (principalmente nos preckss$abricacdo de circuitos inte-
grados) terem trazido consigo solugcbes mais eficientes para os proljjeentss topologias pretendiam
resolver. A seguir sdo apresentadas rapidamente as principais argsifta receptoees de RF que ainda
séo estudadas e utilizadas comercialmente. Este documento néo pretamnue skscussdo completa e
exaustiva do assunto. As referéncias [5, 6] devem ser consufiadamaiores detalhes.

2.2.1 Receptor Superheterddino

O receptor superheterédino é certamente a arquitetura mais amplamente uéfizadeeptores de
radio comerciais. Foi criado por Armstrong em 1917 para contornafiesidades técnicas associadas a
amplificacdo de sinais em altas freqiiéncias existentes na época de sgadvEm sua versao original,
esta arquitetura consistia basicamente em um primeiro estagio de filtragempseguum misturador
responsavel por abaixar a freqiiéncia dos sinais recebidos par& (mrmediate frequengye alguns
MHz. Os estagios seguintes promoviam amplificacao, filtragem e demoddagiaal. Modernamente,
devido a diversos avancos tecnoldgicos, esta arquitetura é usualeaiztada com a adicdo de um ampli-
ficador de baixo ruido (LNA) logo na entrada do sistema, ja que isto promell®ria da figura de ruido



global do receptor.

Apesar das dificuldades iniciais que motivaram a concepc¢ao desta mngujéeterem sido superadas
(pelo menos para grande parte do espectro de RF atualmente em ustippetgereceptor ainda é o mais
utilizado. Isto porque apresenta algumas outras vantagens em relagdenaais, quais sejam: sua cons-
trucdo e funcionamento sédo vastamente conhecidos e documentadogpmeuee arquitetura confiavel;
trata-se de um esquema robusto, praticamente imune a ruido de 1/f e off$2@ & maior dificuldade da
implementacgdo de receptores super-heterddinos em Cl esta na reatieadéimos de alto fator de quali-
dade necessarios ao bom funcionamento dessa arquitetura: o filtieidéaele imagem (IR) e o filtro de
selecdo de canal em IF. Por esse motivo, receptores inteiramentedotegostumam fazer uso de outras
arquiteturas mais convenientes, que nao exijam componentes com faoeslidade tdo elevados.

2.2.2 Receptor Homédino ou zero-IF

No receptor homédino, também conhecido como receptor de converséa dirsinal de informacgéo
gue chega ao receptor em alta freqtiéncia € amplificado, filirado e, logegnda, convertido por uma
Unica mixagem diretamente para banda base. Em baixas frequénciaak&adas as operacbes mais
criticas da recepcdo, como selecdo de canal (que exige alta selelivalaggor parte da amplificacdo e a
demodulagéo.

Esse esquema é interessante por ser bastante simples e direto, 0 que mintmiaaytemtidade de
blocos que precisam ser projetados quanto o consumo de poténcieptmreSuas desvantagens residem
na alta sensibilidade a ruido de 16fsetsem DC. O ruido de 1/f € uma caracteristica presente em circuito
eletrbnicos em geral e, mais notavelmente, em transistores MOS. affsetsem DC sdo usualmente
gerados por descasamento entre transistores, rerradiacdo docsgedlador local para a antena, entre
outros. Os dois problemas séo de dificil solugéo, e a Unica forma coale@dlmente eficaz de contorna-
los consiste em realizar filtragem passa-altas no sinal apos a transtagdbamda-base. Infelizmente
este processo pode degradar significativamente a qualidade dad®cdptp que em geral o espectro de
poténcia do sinal mensagem estara fortemente concentrado em torno do DC

No processo de translagdo homaodino tanto a parte positiva quanto aggat&a do espectro do sinal
recebido sdo levadas para banda base. Estas partes sao entfostabregsomadas) permanentemente.
Isso significa que sé poderemos utilizar este esquema com um Unico camirdeedcao se o espectro do
sinal mensagem for simétrico em torno de sua freqiiéncia central, de medospbreposi¢cédo ndo cause
perda de informacéo. Isto é verdade para modulac¢des do tipo AM oudTSPper exemplo, mas em geral
nao vale para esquemas de modulacédo em freqiiéncia (como FSK ouNeSigs Ultimos casos deve-se
optar por um demodulador complexo ou em quadratura.

Na demodulacdo em quadratura, o sinal recebido é dividido em doissegiida, misturado com duas
portadoras de mesma freqiiéncia mas defasadas em 90 graus. Elposg&tverocessar estes dois sinais
de forma a recuperar apenas a parte positiva (ou negativa) daresgpedrF do sinal original. D4-se o
adjetivo "complexo"a qualquer bloco que trabalhe com sinais em quealfzta extracdo da informacao



unilateral do espectro do sinal original. Normalmente este bloco poderéamado por um simples
somador analdgico, e neste caso o0 conjunto dos misturadores mais o séndedotado genericamente
de misturador complexo.

2.2.3 Receptor low-IF

O receptor low-IF [7] pode se considerado um meio-termo entre o recephoddino e o receptor
superhetrédino. Nesta arquitetura o sinal de RF ndo é convertido diretapea banda-base, mas para
uma freqtiéncia de IF de algumas dezenas ou centenas de kHz. Vé-gargtlevitar a sobreposicédo do
canal imagem com o canal desejado na freqiiéncia intermediaria, a jorieefij@a necessario um filtro de
IR de altissimo fator de qualidade. De fato, o receptor low-IF ndo se p@pgjeitar o canal imagem antes
da conversao em freqiiéncias. Ao contrério, utiliza um esquema deéecem quadratura (ou recepgao
complexa) para rejeitar o canal imagem ja na frequéncia intermediariatéestapode ser realizada de
algumas formas, uma das quais emprega um tipo de estrutura especial @datwofiiro polifasico. Os
filtros polifasicos séo dispositivos que apresentam resposta emfig@dsimétrica em relacéo a origem,
sendo capazes de rejeitar a parte negativa do espectro dos sindiada gror esse motivo sdo chamados
também de filtros complexos).

Fica claro neste momento porque se diz que o receptor low-IF € um meio tetramsmeceptores
homaédino e superheterédino. Por um lado, no esquema low-1F o sind dad=eé transladado diretamente
para banda-base. I1sso permite que sejam introduzidos filtros passa-afieninho de recepcéo, os quais
nao degradaram o espectro do sinal recebido e, simultaneamente, rejeitade parte do ruido de 1/f
e dosoffsetsem DC que tanto comprometem o desempenho dos receptores homaodinaesitredado,

a freqiiéncia intermediaria é geralmente escolhida em um valor muito baixo (muitr ohe que o de
um receptor superheterédino tipico), e a rejeicdo do canal imagem réita @ifites da translacdo em
frequéncia. Desta forma fica dispensado o uso de dispositivos detalttddéaqualidade, que em geral ndo
podem ser integrados. A desvantagem do receptor low-IF em relagd@iemais esta em que a capacidade
de rejeicao do canal imagem sera criticamente dependente do bom casanmentus dois caminho de
recepcao em quadraduta. Quaisquer descasamentos de amplitudease eetfe esses canais provocam
reducdo na capacidade de rejeicdo do canal imagem. Isso limita o desendeerdteptores low-IF na
presenca de sinais-imagem de poténcia muito superior a do sinal quegerdesber.

2.3 AMPLIFICADORES DE BAIXO RUIDO (LNA)

Na maioria das arquiteturas de transceptores, o primeiro bloco que epareadeia do sistema re-
ceptor € um amplificador de baixo ruido (bow Noise AmplifierLNA). A funcdo deste bloco € receber
o sinal de radio proveniente da antena e amplifica-lo, introduzindo a meté@nmgia de ruido possivel.
Procedendo desta forma estaremos minimizando a figura de ruido globisteloss o que equivale a
maximizar a sensibilidade do receptor.



Neste tdpico serd abordado o projeto de amplificadores de baixo ruidegaese discutindo as prin-
cipais topologias amplificadoras convenientes em projetos de RF, suagemss e desvantagens. Em se-
guida, a metodologia de projeto de amplificadores de RF visando casameémioedi&ncias e casamento
de ruido é apresentada. Depois mostram-se as topologias e técnicdsmntagdo utilizadas em LNAs.
Todos estes assuntos sao largamente tratados na literatura técnica.ehsinas partes mais elementares
de cada tépico serdo omitidas, e nestes casos referéncias apropoldas assunto serao indicadas. A
apresentacao sera tao sucinta quanto o possivel.

2.3.1 Topologias para LNA

Como discutido previamente, o objetivo do LNA é receber o sinal de baiémga proveniente da
antena e amplifica-lo, introduzindo o minimo de ruido possivel. No caso de sistET@mMuUnicacao
em radio frequéncia, € muito comum analisar 0s sinais nos diversos glingistema em termos da sua
poténcia. Neste paradigma enfatizam-se a maximizacdo da transferénoi@idga (via casamento das
impedéancias de saida da fonte e de entrada do sistema), do ganho depmtéincultaneamente, a mini-
mizacao da poténcia de ruido introduzida pelo circuito. Entretanto, a partiodento que o sinal de RF
recebido da antena entra no circuito receptor, torna-se muito incontefgeesumamente desnecessario)
manter o sinal em altos niveis de poténcia, pois isto leva inevitavelmente a gamdeimos por parte de
cada bloco da cadeia receptora. Ao contrario, em geral sera muito mgipsiago manter o sinal em altos
niveis de tensdo, pois desta forma podemos igualmente garantir que o ruddaZido pelo sistema seja
pequeno, e com a vantagem da reduc¢do substancial do consumo pasticélarmente verdade no caso
de circuitos integrados MOS, onde as tensbes podem naturalmente sadaphbcgrandes impedancias
(as portas dos transistores), levando a um consumo extremamente cediegie segundo paradigma a
énfase é dada: ao valor RMS da tensdo em cada n6 do circuito; ao dgamdasao; e ao valor RMS do
ruido de tensdo somado ao sinal.

A filosofia dominante na literatura de projeto de LNA se baseia na idéia daugnéogmenor a quanti-
dade de elementos ativos e passivos ruidosos (transistores e reyisbaraminho do sinal recebido, menor
sera o ruido somado ao sinal e portanto menor tenderd a ser a figuridalglobal do sistema. Assim
sendo, € muito comum que se projetem LNAs MOS inspirados nas topologiabdasaias de amplifi-
cadores inversores, que sao construidas com apenas um ou deistdres. Ha somente trés topologias
amplificadoras possiveis com um unico transistor MOS: fonte comum, ponianc@ dreno comum [8].

O amplificador seguidor de fonte é muito util para fornecer altos valore®mente na saida; en-
tretanto, 0 ganho de tensdo deste estagio nunca € maior que unitario. Garemes interessados em
trabalhar com sinais de tensdo da saida do LNA em diante, vemos que ebfieadop é bastante ina-
propriado. O amplificador porta comum tem como principal caracteristiceilaléale de ajuste de sua
impedancia de entrada para baixos valores resistivos. I1sso € intdeegeegue permite casar facilmente
a impedancia de entrada do LNA com a impedancia da anterfd)(3ntretanto, este casamento é conse-
guido as custas de maior figura de ruido, pois a impedancia disponibilizedespégio a sua entrada tem
origem efetivamente resistiva. Como veremos adiante, € possivelarfgadares baixos de impedancia de
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Figura 2.1: Amplificadores MOS basicos

entrada puramente real sem utilizar qualquer elemento resistivo, e destead@casamento torna-se muito
mais interessante (e menos ruidoso).

Por fim, o amplificador fonte comum é capaz de proporcionar altos gaehensdo e fornece uma
impedancia de entrada que é naturalmente baixa e puramente capacitivaloEraso, esta é certamente a
configuracdo mais utilizada para amplificadores de baixo ruido. Como a ingia@d& entrada é inapropri-
ada (por nédo ser real), é necessario incluir algum circuito casador édamgias. Existem evidentemente
algumas formas basicas de se fazer isso com uso de resistores, &stfiiargamente descritas na litera-
tura [9, 6]. Nos limitaremos a simplesmente apresentar as topologias. Entrptaet®e bastante razoavel
que os elementos resistivos colocados na entrada do transistor cofitrigiginificativamente para a figura
de ruido do sistema, degradando a performance do bloco.
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Figura 2.2: Casamentos da parte real da impedéancia de entrada comagsisto

Uma forma mais elegante de gerar a componente real desejada para a tigpdda@mtrada do LNA,
e gque idealmente nao colabora de forma desfavoravel a figura de mféoaptor, consiste em adicionar
degeneracédo indutiva ao transistor fonte comum. Mostra-se [9] gspredando a capacitancia parasita
porta-dreno, a impedancia de entrada de pequenos sinais para ddravi§l$ com degeneracao indutiva
€ dada por:



(2.1)

Figura 2.3: Casamentos da parte real da impedéancia de entrada pcerdegerindutiva

OndeC € a capacitancia porta-fonteyg € a transcondutancia de pequenos sinais do transistor. Vé-
se claramente que a degeneracéo indutiva é responséavel peldrapateae uma componente real série
na impedancia de entrada do transistor. Com a escolha apropriada tinaidde degeneracao e das
dimensdes do transistor, podemos fazer a impedancia assumir qualquetegdado (por exemplo, 50
Q). Entretanto, vemos que a impedancia de entrada do transistor ainda tecampanente reativa. Na
pratica esse termo sera predominantemente capacitivo, 0 que significarguesessario adicionar um

indutor em série para neutralizar tal componente. O valor apropriadaldtitia pode ser determinado
diretamente da equacéo 2.1.

Apesar do amplificador fonte-comum por si s6 apresentar alto ganko,rbiédo e boas possibilidades
de casamento com a entrada, ha alguns aspectos negativos destaidopadogdo foram levados em
conta. Em nossa analise, até o momento, foi desprezada a capacitatesidreoo do transistor. Sabe-
se que, devido ao efeito Miller [10], a capacitancia porta-dreno efeéingée vista pelo sinal de entrada
do amplificador sera igual a capacitancia parasita porta-dreno do teansigltiplicada pelo ganho de
pequenos sinais do amplificador. Isso significa que quanto maior formgkasejado para o amplificador
tanto maior sera a capacitancia porta-dreno vista na entrada. Obeeaivatta que, ao colocar uma carga
diretamente no dreno do transistor fonte-comum, este nd se torna o terms#tidedo amplificador. O
alto acoplamento capacitivo porta-dreno oriundo do efeito Miller serédnsgpel por realimentar o sinal
de saida na porta do transistor, o que podera levar a instabilidade do adplific

Para evitar esses dois efeitos ha duas medidas possiveis. A primeirdecensiseutralizar a capa-
citancia parasita porta-dreno com uso de um indutor em paralelo. Ardagea deste esquema € que a
neutralizacao sera eficiente apenas em uma banda estreita em torngiiéadra de ressonancia da rede
LC; além disso, adiciona mais um indutor ao projeto (0 que onera seveman@rea ernhip). Uma forma
mais interessante consiste em adicionar um amplificador base-comum ac#af@sitor fonte-comum.
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Este arranjo de transistores é denominado amplificzalsrode Mostra-se que desta forma o efeito Miller
€ eliminado e, consequientemente, tanto a estabilidade quanto o ganho toaesténtam.

Ha ainda de se considerar que tipo de carga sera colocada na safdplificador. Se o estagio que
segue o LNA na cadeia do sistema receptor formixertipo célula de Gilbert, a impedancia vista pelo
LNA para a entrada do proximo estagio sera predominantemente capdoiista forma, ao colocarmos
um indutor de valor apropriado como carga para o transistor fonte-catouldNA poderemos garantir
gue haja ressonéancia entre a capacitancia de entrada do mixer e estaciadd¢édcarga do LNA. Na
ressonancia, a impedancia resultante vista serd muito elevada; de tatdeaémente infinita, mas sabe-se
gue o fator de qualidade finito dos componentes limitara o crescimento destdevalmdo caso podem-se
alcancar altos ganhos de tensdo com esta estratégia e, adicionalmantjepse filtragem passa-faixas
ao sinal de RF recebido, o que é sempre desejavel em arquiteturasdsiralta. Uma analise completa da
carga do LNA seré feita mais adiante; por enquanto basta notar que @mdkism indutor como carga é
algo bastante interessante.

Apos todas essas consideracgdes, a arquitetura final para o LNAlgerdomo o que pode ser visto na
Figura 2.4.

Vin Mﬁﬁﬁ\_{t M,

Figura 2.4: Uma boa topologia para LNAs banda-estreita

Essa mesma topologia pode ser utilizada para realizar LNAs com entradendif. Para isto, basta
duplicar a estrutura, ligando os dois circuitos pelo terminal inferior do indigodegeneracdo. O noé
comum destes dois indutores é entdo ligado ao terra por intermédio de umddataente, e ndo mais
diretamente como aparece na Figura 2.4. LNAs diferenciais possuedegramagem em relacdo a LNAs
single-endedo que se refere a capacidade de rejeicdo de interferéncia em modm@animunidade
aos parasitas introduzidos pelo encapsulamento nas linhas de tetr2@9dutro lado, é facil ver que tais
estruturas geralmente ocupam o dobro da &rea em chip e consomenoadgimténcia do equivalente
single-endegbara um desempenho similar em termos de figura de ruido.

11



2.3.2 Técnicas de otimizacdo para projeto de LNA

O amplificador fonte-comum é a topologia mais recorrente, a0 menos no mdénaca, quando se
trata da realizac@o de LNA para sistemas receptores em banda passaitee éo longo do tempo surgiu
uma boa variedade de técnicas de otimizagdo de LNA especificas paregagttiaa amplificadora. No
gue segue apresentaremos uma breve descricdo destas técnics)@beuas vantagens e desvantagens.
As duas técnicas mais interessantes, e que serao efetivamente utilizstdgsrojeto, serdo descritas em
maiores detalhes. Uma apresentacdo mais longa deste assunto pode werrattegncia [11].

2.3.2.1 Técnica CNM

A primeira das técnicas de otimizagao a surgir f@lassical Noise MatchinCNM). Este método é
aplicavel a amplificadores fonte-comum sem degeneracéo, e consistessirapte em incluir uma rede
de casamento na entrada do amplificador, de modo a casar a impedéancitedd focom a impedancia
6tima de ruido do sistemaZ,;). Como pode ser visto em [9], a impedéancia de entrada do amplificador
sera em geral muito diferente da sua impedancia de casamento de ruidsigrngioa que, na técnica
CNM, ha um sério compromisso entre o casamento para o ruido e o casaménfmedancia de entrada
ou, equivalentemente, entre a figura de ruido e o ganho do amplificador.

2.3.2.2 Técnica SNIM

A inclusado do indutor de degeneracao no amplificador fonte-comum peripitgeio segundo 0 mé-
todo denotad&@imultaneous Noise and Input Matchi(NIM). Nesta técnica o indutor de degeneracao
nos fornece um grau de liberdade extra para alterar a impedancia déaedtr amplificador. Devido as
caracteristicas do processo de fabricacdo modernos, mostra-spagssv&l casar o amplificador simulta-
neamente para maximizar a transferéncia de poténcia (e portanto o gaahty) gara minimizar a figura
de ruido. Entretanto, esta condicdo sera em geral atingida para valateslevados de corrente de pola-
rizacdo, ou seja, para altos consumos de poténcia, 0 que € muito incotwepiando se pretende realizar
transceptores alimentados por bateria.

2.3.2.3 Técnica PCNO

A terceira técnica de otimizacdo é denominBdwer-constrained Noise Optimizati)PCNO). Trata-
se de uma reformulacao da técnica SNIM, levando em conta agora aipd@hdissipada pelo amplifica-
dor no calculo dos parametros 6timos. No projeto pelo método PCNO fixama8rejgoconsumida pelo
LNA e, em seguida, calculamos os demais parametros do circuito de modo a mirarfigaera de ruido.
Nesta técnica o circuito final ndo ter4, nem mesmo teoricamente, o valor minima figura de ruido
possivel para o sistema. Entretanto é possivel atingir valores pequefigsrd de ruido a dissipactes de
poténcia razoaveis. No limite em que a poténcia DC disponivel para o LN&eligremente, o circuito
projetado por esta técnica tende ao circuito obtido pela SNIM.
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A seguir é apresentado o procedimento de projeto segundo a técnica RGEfvacao das equagdes
€ um trabalho entediante que ndo sera realizado aqui. O esforco envobsddas deducBes pode ser
conferido na referéncia [9].

1. Calcule a largura 6tima do transistor fonte comum, dada por:

1
Wopt = 3wLC. R, (2.2)
Ondew € a frequiéncia de projeto, L € o comprimento de canal minimo de transistor perpatad
tecnologia (que coincide com o valor de comprimento de canal escolhid@pduos os transistores
amplificadores)(,,. € a capacitancia de 6xido de porta por unidade de areaéea resisténcia da

fonte (em geral 5O).

2. Sabendo a tensao de alimentacao do circuito e a poténcia consumiddalesafaile a corrente de
drenolp do transistor amplificador. Com este valor de corrente e doym, calcule a polarizagéo
de porta do transistor. Esta condicdo de polarizacdo pode ser dadaxepoplo, em termos da
transcondutancia do dispositivo:

o QKTLWOptID
Im = -

SendokK,, o fator de ganho do transistor amplificador.

(2.3)

3. Calcule a capacitancia total de entrada do transistor. Esta capacigéndctada aproximadamente
pela soma das capacitancias porta-fafite e porta-drena’,,;. Para um transistor saturado, estes
parametros sao dados por:

20,

ov 2.4
3 +C, (2.4)

Cys =

ng = Cop (25)

OndeC,. € a capacitancia porta-canalg, € a capacitancia deverlapporta-dreno ou porta-fonte
(supostas iguais), dadas por:

C’gc = CorWOPt(L - 2LD) (26)

Cop = 0.7CouWops - 2.7)

Nestas equacdds, € o comprimento da extenséo do dreno (ou da fonte, novamente supoats} igu
sob o oxido de portae; € a profundidade das difusGes do dreno e da fonte. As equac@esspea-
paciténcias apresentadas acima sdo aproximacdes. Em particularg@ce?|7aé uma aproximacao
bastante grosseira, devendo ser usada apenas na falta de maioeea degpeito da capacitancia de
overlap
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4. Com os valores dg,,, C; = Cys + Cyq € da impedancia da fonte, (suposta real), calcule o valor
necessario para o indutor de degeneracéo:

en:?
9m

Ls (2.8)

5. Por fim, calcule o valor da indutancia de paftanecessaria para casar a parte imaginaria da impe-
dancia de entrada:

1

Lo= 5, ~

Ly (2.9)
Isto encerra o projeto pelo método PCNO. Como ja mencionado anteriormsteten&todo nao nos
leva a um circuito com figura de ruido 6tima. E possivel estimar a figura deesfbrada em um circuito

otimizado por essa técnica. Ela sera dada aproximadamente por:

2.4yw

Foinpeno =1+ (2.10)

awT

Ondea e~ sé@o parametros de trascondutancia e ruido do transistor (respectepmen € a razao
entreg,, e C;. O valor deF,,,;,pcno € entre 0.5 a 1 dB maior que figura de ruido minima possivel para a
o amplificador quando temos valores grandes (maior que 10) para asaz@brew. A medida que essa
razao diminui a degradacao na figura de ruido cresce substancialmente.

2.3.2.4 Técnica PCSNIM

Considere a topologia de amplificador fonte-contascodecom degeneragao indutiva que vem sendo
discutida até o momento. Ao adicionar um capaditgy entre os terminais de porta e fonte do transistor
fonte-comum, ganha-se um grau de liberdade extra no dimensionameniptiocador. Esse capacitor
permite alterar a capacitancia total de porta vista na entrada do amplificadar Isecessidade de alte-
rar a largura do transistor, o que significa que a capacitancia podarsentada independentemente da
transcondutancia e da corrente de polarizacdo do estagio, por exe@pioessa nova variavel tem-se
a possibilidade de casar a entrada do LNA simultaneamente para ruidoteapafaréncia de poténcia,
com qualquer valor de poténcia DC dissipada que desejemos. Desta fpossiel atingir os resultados
da técnica SNIM para consumos pequenos. Por esse motivo essa &apitgpriadamente denominada
Power Constrained Simultaneous Noise and Input MatcfRG@SNIM).

As equac0Oes de projeto para esta técnica sao deduzidas pelos mesicipsoprirtilizados na teoria
classica de otimizagéo de ruido de LNA, que é o procedimento que nos pebieita®equacdes da técnica
SNIM (as quais ndo foram apresentadas neste documento). Em tadndmaestaremos interessados no
procedimento de dedugéo das equagdes, apenas no seu uso. Nekiedeforma similar ao que foi feito
para a técnica PCNO, simplesmente apresentaremos os resultados.

As equacdes de projeto para a técnica PCSNIM séo listadas a seguir.

14



0
Re[Zs] = Pl (2.11)

wCys [57(?2502 (Ct —|—a|c\\/7) }

i (& +oldy/2)

Im[Z,) = L, (2.12)
2
wCys {57(1 TCIQ (Ct +a|C’V ) ]
t
9mLs
Im|Z;,] = 2.14
miZn) = 222 214

Nestas equacdes, é a razdqy,, sobreg,), aproximadamente igual a 1 para transistores de canal
longo e um pouco inferior (em torno de 0,85) para transistores de cartal 0 parametre representa a
correlacdo entre o ruido de porta e o ruido de dreno, e assume valixesqs de 0,395j para 0 processo
de fabricagdo em questdo. Além dissa@ o coeficiente de ruido de corrente de drercéeo coeficiente
de ruido de porta do transistor.

N&o ha um procedimento Unico de projeto de um LNA pela técnica PCSNINA Q@jeto deve ser
feito levando em consideracao quais componentes ou figuras de mérisatamenho do circuito sdo mais
criticas, e estes valores devem ser escolhidos a priori. Em seguiddaoaiee os demais parametros. Por
exemplo, para um LNA realizado em um CI, em geral teremos pouca libestdre a escolha do indutor
de degeneracab,. Neste caso, pode ser interessante escolher um valor para este eatepipriori,

e em seguida proceder ao calculo dos demais componentes. Outro parguespodera ser interessante
escolher a priori seré a corrente de polarizagéo.

2.3.3 Polarizagéo de LNA: referéncias de transcondutancia

O LNA na topologia fonte-comum cascode requer apenas duas ters@edatdizacdo: uma para a
porta de cada um dos transistores amplificadores. Felizmente a exigémcragmeito a polarizacdo do
amplificador porta-comum (transistor dascoding € bastante relaxada. Isso porque o ganho deste tran-
sistor dependera predominantemente da corrente que atravessa q esté@giala tenséo de polarizacédo
em sua porta. De fato, € comum que a porta deste transistor seja simplesnaeiata lidimentacéo. Esta é
uma polarizacdo muito simples e adequada em grande parte dos casogamafesm desta ligacdo € que
o transistor amplificador fonte-comum trabalhard com méaxima tensédo de termaso de um transistor
em saturacdo com elevada tensdo de dreno, ha uma tendéncia a deragéo extra no canal devido ao
fenbmeno de ionizacao por impacto. Como os portadores de carga® ssiigifas a elevadas tensées na
regiao de estrangulameniairftch-off) do canal, eles podemos ser excessivamente acelerados, e sua colisdo
com outros &tomos da rede cristalina pode levar a geragdo de mais pawslaléaco. Este fendbmeno
equivale a uma fonte extra de ruido em nosso sistema. Portanto, é intezéeatar minimizar esse efeito,
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0 que pode ser feito forcando uma tensao de porta no transistor partarcmferior a tenséo de alimen-
tacdo de tal modo que a tensdo no dreno do transistor fonte-comum S&§& apainima necessaria para
garantr a operacao na saturacao.

Por outro lado, o ponto de operacao do amplificador fonte-comum € ursgaquextremamente cri-
tica no desempenho do amplificador de baixo ruido. A polarizacdo destesitiap determina diversas
caracteristicas do estagio: a corrente total drenada (que esta intimameataetiggonsumo de poténcia e
a impedancia de saida do LNA); a transcondutancia do amplificador, tueekscionada aos ganhos de
tenséo e poténcia do amplificador e, mais ainda, afeta diretamente a pade iregkedancia de entrada
do estagio. Por esse motivo, é crucial que o transistor fonte-comum Aaéjd polarizado por uma es-
trutura estavel e robusta a variacdes de diversos tipos: temperabs@ tie alimentacdo e tolerancias do
processo de fabricacéo.

Tendo este objetivo em mente, a primeira vista poderiamos pensar em icansi@ureferéncia de
tensdo para polarizar a porta do transistor. Uma referéncia de tenséieeésante porque fornece um valor
de tensdo bastante robusto a perturbacdes de diversos tipos. &#imar @sta possibilidade, consideremos
as seguintes equagfes do modelo estatico de primeira ordem de um tréndiStoperando na saturacao
(os efeitos de corpo e de modulacdo de comprimento do canal séo delsmez

K, W
ID - 27, (Vgs - V;fn)z (215)
KW 2K, W

Como mencionado anteriormente, estamos particularmente interessadodones @a corrente de
dreno (p) e transcondutancia de pequenos singig do transistor. Utilizando uma tenséo de referéncia
para polarizar nosso transistor, poderiamos inicialmente crer que @edlab nos garante que a corrente
de dreno sera constante, e dai segue da equacao 2.16 que a tiat@stoa também serd mantida. De
fato essa observacdo sera valida no que se refere a perturbacteséo de alimentacdo do circuito.
Entretanto, quando se trata de variagbes de temperatura, apesaddd/jgrser mantida constante pela
referéncia de tenséo, tanto o fator de gahhoquando a tenséo de limi&f,, sofrerdo variacbes. No caso
de um LNA de alto desempenho em geral operaremos com valorgg deuito proximos aos d&},,, o
que significa que pequenas variacbeslgprievarédo a grandes mudancas no ponto de operagao do circuito.
Para variagOes oriundas das toleréncias do processo de fabtiesgrios uma situa¢do ainda mais severa,
pois ha de se considerar que os parametros W e L do transistor (assimasioems demais) também
estardo sujeitos a variacoes.

Uma segunda alternativa que poderiamos pensar seria a de polarizarito ciom uma referéncia de
corrente. Essa situacao € mais vantajosa que a anterior (referénciadi® i@ois neste caso garantimos a
estabilidade da corrente drenada pelo circuito. Entretanto, na equaéaeethos que a transcondutancia
do dispositivo ainda seré afetada por variacdes em W, L e no fatonti® ga

Uma terceira alternativa consiste em polarizar o amplificador com umanei@ide transcondutancia.
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Este seria um circuito que gera uma tenséo variavel, cujo valor se alteraidamee perturbacoes sdo
aplicadas ao sistema, sempre no sentido de manter a transcondutancizoditibspolarizado fixa. O
valor de transcondutancia gerada pelo médulo é fixado por uma resistiénmferéncia interna. Note
que transcondutancia possui unidade do inverso de resisténcia,siggifica que é possivel, a0 menos
teoricamente, gerar uma transcondutancia fixa a partir de uma resisténefardacia.

Apesar da idéia de uma referéncia de transcondutancia parecehastegistem circuitos simples que
realizam exatamente esta funcéo, e um deles sera apresentado logar.aA®gs disso € interessante
avaliar o impacto do uso de uma referéncia de transcondutancia em iroago.cUma rapida observacao
das equacdes 2.15 e 2.16 mostra que manter a transcondutancia do trixsisignifica necessariamente
gue a corrente de dreno estara sujeita a variagdes. Como citado antetéronenpacto de uma corrente
de dreno variavel estara na variacdo da poténcia DC dissipada esi@neia de saida do estagio. Entre-
tanto, a transcondutancia fixada nos garante que o ganho, a impeddmciaatia e o casamento para o
ruido do amplificador serdo preservados. Como teremos oportunidage hais adiante, a impedancia
de saida do LNA sera de fato praticamente independente da resistargidaldstransistor (e portanto da
corrente de polarizagéo). A Unica grandeza importante que sof@l@c@es serd o consumo de poténcia.
Em todo caso parece evidentemente que esta situacdo é melhor que a masteoscasos de polarizacao
por corrente ou tensdo constantes.

L
5 NG

‘M3

MO M2
I

(a) Circuito simples e muito popula¢b) Circuito mais robusto a variacdes
na alimentacéo

Figura 2.5: Referéncias de transcondutancia

Alguns circuitos capazes de gerar valores razoavelmente fixos dednaiugéncia podem ser vistos
nas referéncias [12, 13]. Dois circuitos bastantes simples e de fa@tgmodem ser vistos na Figura
2.5. O primeiro deles € interessante porgue requer apenas 4 comp@iMIEE UM passivo para sua
realizacdo. O segundo possui melhor desempenho, notavelmente ne efers a imunidade contra
variacfes na tensdo de alimentacdo, mas requer o uso de um amplificackmi@ml. Felizmente as
exigéncias de desempenho deste AMPOP serdo extremamente baixasquBaska possua ganho DC
elevado e baixa tensao défset nenhuma parametro dindmico do médulo (como produto ganho banda-
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passante, por exemplo) sera relevante nesta aplicagao.

Em ambos os circuitos o par de transistores PMOS ligados a alimentacaodpelalp um espelho
de corrente 1:1. O papel do AMPOP no segundo circuito é o de melhorsespenho desse espelho
(garantindo que as tensdes de dreno dos transistores do espelhapm@jgimadamente iguais). Utilizando
a hipétese de que o espelho seja ideal, que todos os transistores estsfguraghio e ainda desprezando
os efeitos de corpo e modulacdo de comprimento de canal, mostra-se quecaricutancia do transistor
MO em ambos os circuitos é dada por:

9 Wols
mo = — | 1 — 2.17
gm0 = 5 < WQLO) (2.17)

Note que no primeiro circuito havera efeito de corpo nao-nulo no trandiipe neste caso este fend-

meno podera causar pequenas divergéncias no desempenho do.clino segundo circuito ndo havera
efeito de corpo (os corpos de todos os transistores estdo ligados anssyEstenciais das respectivas
fontes). Interessante observar que de acordo com 2.17 a transiacid de MO depende apenas da geo-
metria (dimensdes dos transistores) e do valor da resisténcia de refdéNeste sentido € que se diz que
0 circuito opera como uma referéncia de transcondutancia. Se ligarmosaa e porta de MO a porta
de outro transistor que desejamos polarizar, a transconduténcia degenemte sera idealmente mantida
constante independentemente de variagfes de temperatura, tensao degdiopéensao de limiar e fator
de ganho dos transistores. Entretanto, ha de se notar que a preaticetréncia sera fortemente de-
pendente da precisdo no valor de R. Se R variar com a temperatura @amagia), a transcondutancia
do estagio também variar4. Se R sofrer variagbes devido ao proa$soridacao do Cl (o que ocorre
inevitavelmente se R for um resistor integradahip), 0 mesmo ocorre com a transcondutancia fornecida.
Por esses motivos é usual que o resistor de referéncia seja colotag@mmente ao Cl, e neste caso seria
possivel utilizar um componente com baixas tolerancia e coeficiente térnmifizinente isso eleva a
area necessaria a placa do circuito e aumenta a quantidade de pinospsudmento; ou seja, tem-se
inevitavelmente aumento no custo do sistema.

2.4 MISTURADORES (MIXERS)

Apb6s a amplificacdo do sinal de RF que chega ao sistema no primeiro blod,, ptocede-se a trans-
lagdo em frequiéncia do sinal. Este procedimento visa trazer a informegémlmente contida em um
sinal de alta frequéncia para um sinal de frequiéncia inferior. Sindiaida freqliéncia apresentam varias
vantagens sobre sinais de alta freqtiéncia: sdo muito mais imunes a capEcaindutancias parasitas
do circuito; podem ser amplificados com maior facilidade (por exemplo, MP®@Ps); sdo demodula-
dos com maior facilidade. A razao pela qual o sinal que chega a anteré& didfetamente convertido
para baixas frequéncias, mas sim amplificado primeiramente no LNA, resifd¢onde que conversores
de frequiéncia séo blocos bastante ruidosos. Isto significa que ailsgsmddde um receptor que omite o
LNA na entrada é severamente reduzida em comparacao com o reagpteatize amplificacdo com um
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estagio de baixo ruido.

A escolha da faixa de freqiéncia na qual o sinal de RF sera convedilGujeita a uma solucéo de
compromisso. Quanto menor a freqiéncia escolhida mais facilmente o sidmespodera ser amplifi-
cado e demodulado, pelas razdes apresentadas acima. Por outre lesta, fseqliéncia for escolhida nas
vizinhancas das dezenas de kHz ou menor, a quantidade de ruido imetsidal pelo mixer crescera sig-
nificativamente. Isso se deve ao ruido de 1/f, que esta presente emafu@imponente ativo de circuito,
mas que é notavelmente mais intensa em transistores integrados MOS.

O processo de translacdo no dominio da frequiiéncia € comumente realizagogooperacédo de mul-
tiplicagdo no dominio do tempo. Para realizar a translacdo de um sinal dérieg centralfz» para
a frequiéncia centraf;», basta multiplicar o sinal original por qualquer sinal periodico cuja fregiaé
fundamental seja igual a diferengar — f; . Os sinais periddicos de maior interesse séo as sendides e as
ondas quadradas, devido principalmente a facilidade de sintese destas ft® onda.

Vemos entdo que um conversor de freqUéncia sera um dispositivoata3:pa porta pela qual entra
o sinal de RF (porta de RF); a porta pela qual é injetado o sinal que multipdicealode RF, proveniente
do oscilador local (porta LO, decal oscilatol); a porta pela qual sai o sinal resultante da translacdo em
frequiéncia (porta IF, dntermediate frequengy Define-se a frequiéncia de IF como sendo a freqiiéncia
central para a qual o sinal de RF é transladado.

2.4.1 Topologias para Mixers

Dependendo da forma como realizam a conversao em frequéncidxespodem ser classificados
em ativos ou passivoddixers passivos operam com consumo de poténcia muito baixo (idealmente zero),
e sao caracterizados pelo baixo ganho (necessariamente menor qlie @ltBlinearidade. Urmixer
passivo pode ser realizado, por exemplo, por 4 transistores NM@®) pode ser visto na Figura 2.6
(retirada de [9]). O sinal de tensao de RF é aplicado aos dois terminaitrddae(RF+ e RF-) dmixer, e
0 chaveamento dos transistores garante a multiplicacdo do sinal por umgquaiada. Na saida (BB) é
observado um sinal de tenséo que representa a informacao coneertfdegliéncia. Observe que o ganho
de conversao deve ser menor que 0 dB porque ndo ha qualquer afplificador no sinal de RF. Mixers
passivos sao facilmente realizados com transistores MOS, pois se utitiZamo destes transistores serem
excelentes chaves analdgicas.

Mixers ativos chaveiam o sinal de RF de forma idéntica mdserspassivo, porém geralmente reali-
zam esta operagdo em sinais de corrente. Neste caso além do conjghtvee MOS que realizam o
chaveamento propriamente dito é necessario incluir um conversor temsaate. Isso permitird também
que o dispositivo fornega um ganho real de conversdo (maior qug,®apie € muito util ja que mini-
miza o impacto dos estagios subsequentes na figura de ruido global gmreEstruturas desse tipo sédo
genericamente denotadas células de Gilbert. O conversor tensadepada ser realizado simplesmente
por um transistor MOS operando na saturacdo, por exemplo. Entresameor limitacdo na linearidade
dessa classe duaixersreside justamente no conversor tenséo-corrente. Neste caso, vale eopeeber
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Figura 2.6:Mixer passivo

esquemas mais sofisticados de conversao V-I, de forma a aumentar iddideato sistema.

Mixers ativos séo classificados em duas categorias, a depender do tipoidelsiRE sobre os quais
operam. Se onixer for projetado para operar com sinais de §fgle-endeddiz-se que anixer € do tipo
single-balanced Ao contréario, caso admita sinais de RF diferenciaisyixer é dito double-balancedA
Figura 2.7 (retirada de [14]) apresenta essas duas topologias.vOlserem ambos 0s casos 0 circuito
possui entrada diferencial para o sinal do oscilador local.

Mixersdo tipodouble-balance@presentam maior rejeicdo a modo comum e aos produtos de intermo-
dulacéo provenientes do LNA. Entretanto, consomem o dobro da potimcianmixer single-balanced
de mesma figura de ruido e ganho de converséo similar. Além dissixeo double-balancedarrega as
saida do LNA e do VCO (que é responsavel por controlar os transistbeve danixer) com o dobro da
capacitancia parasita de unixer single-balancede mesmas dimensoes.

Voo

Vio
Ve
N o—l-l L [ | AR I-I
= | A I-I"w
Vo o
o
AL m M..j|—|
Ver O—IEMa né 1
Single-balanced mixer Double-balanced mixer

Figura 2.7: Mixers ativosingle-balancee double-balanced

Uma topologia demixer mais apropriada para receptores zero-IF ou low-IF, que consistemean u
adaptacdo dmixer single-balanceda Figura 2.7 é apresentada na Figura 2.4.1 [15, 16]. Neste circuito
0 conversor tensdo corrente é separado do estagio respondavethgpeamento da corrente por um ca-
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pacitor de desacoplamento. Isso permite que ambos 0s estagios trabathénda@ escala da tensao de
alimentacao, levando a um potencial aumento na linearidade da conv®isserve ainda que é incluida
degeneracdo capacitiva no transistor que realiza a conversao-temséae.
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[

(a) Mixer single-balancedom degeneracgédo capacitivéb) Efeitos da degeneracdo capacitiva
no conversor tensédo-corrente

A degeneracdo nos da um grau de liberdade para trocar ganhodas@anpor linearidade do cir-
cuito: quanto maior a impedancia de degeneragdo (menor a capacitancia), s a transcondutancia
do conversor, logo menor serd o ganho de conversdo; simultaneameaité) maior a impedancia de
degeneragdo maior a linearidade no processo de conversao tenstdec A degeneragdo capacitiva €
também responsavel por modificar a impedancia de entrada do conves smuacdes para a transcondu-
tancia efetivay,,.rr € para a a impedancia de entrag, do conversor tenséo corrente com degeneragao
(vide Figura 2.4.1 (b)) séo:

S Gm - C’deg
me = 2.18
el S (Cdeg + Cgs) + gm ( )
Zgeyg = - (Cacg + Cys) + gm (2.19)

82 . Cdeg . Cgs

OndeCy,, € a capacitancia de degeneragdg, € a capacitancia porta-fonte do transistor de entrada e
gm atranscondutancia de pequenos sinais do transistor. Outro efeitosatereda degeneracao capacitiva
€ 0 aumento da rejei¢cdo a produtos de intermodulagdo de ordem par. &ptores superheterdédinos os
produtos de intermodulacao de ordem par ndo causam grande impadten@spois sao rejeitados pelo
filtro de IF. Ao contrario, em sistemas zero-IF ou low-IF, o problema é nigiiéfisativo, e portanto esta é
uma preocupacao relevante. Para entender o problema de intermodidaggdem par, considere a Figura
2.8 (retirada de [15]).

Supor gque o sinal de RF injetado no circuito que se deseja demodular at@egg@anhado de dois
interferentes proximos em alta poténcia. Se o receptor apresenta distier@giguma ordem par, por
exemplo segunda ordem, sera gerado um harmdnico de frequéncipeladéiferenca das freqtiéncias
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Figura 2.8: llustracdo do efeito de distor¢cédo de ordem par

dos interferentes. Vé-se imediatamente que esta componente estara la@dizedtralmente proxima a
banda base. Comomixer possui isolagéo finita em baixa freqiéncia entre as portas de RF esés, es
produtos de intermodulagéo chegardo a saida do misturador, interfannglnal demodulado (ja que o
sinal demodulado também se localiza proximo a banda base). A inclusdpatitoade degeneracdo no
conversor tensdo-corrente doxerajuda a rejeitar tais produtos de intermodulag&o, pois diminui o ganho
domixerpara baixas frequéncias.

2.5 QUESTOES RELATIVAS AO DESEMPENHO DE CIRCUITOS INTEGRADOS
DE RF

O processo de fabricacao de circuitos integrados é rotineiramente deadizaum substrato semicon-
dutor sobre o qual diversas camadas de metais, polissilicio e isolantesbsépastas. Em um processo
com substrato do tipo P (que € o caso com o qual trabalhamos atualmente) water serd levemente
dopado de modo a exibir portadores P livres. Nas proximidades dos étenativos (transistores) e, de
uma maneira geral, na parte superficial do silicio, o substrato sera maiapesae dopado. Isso é feito
porque o corpo devafer € utilizado como um Unico grande terminal de terractipp. Como o CI con-
terd uma série de circuitos distintos, € interessante minimizar a resisténciasstimnéenconexdes entre
os terras locais desses diferentes circuitos, o que é obtido garantidornmhatividade elétrica por todo o
substrato. O fato de o material do substrato ser um semicondutor signiicserfupossivel atingir uma
condutividade elétrica apenas razoavelmente alta (através de eachmsagem), mas ndo tao alta quanto
seria possivel se o substrato fosse composto por um metal bom cormdii@ ¢u aluminio), por exemplo.

Acima do substrato encontram-se as diversas camadas de metal e polis§ditas. essas camadas
sdo sobrepostas, uma em cima da outra, separadas por camadas te éétaco (dioxido de silicio).
Em muitos casos sera desejavel criar contatos elétricos entre algumas ciessidas condutoras, e para
isso estao disponiveis conexfes especiais denominadas genericameiate dés vias sdo condutores
metalicos adicionais que atravessam o isolante existente entre camadastesjdceazoavel acreditar que
a confiabilidade de uma conexdo realizada por vias sera tanto maior quardceméorem as distancias
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entre as camadas que se deseja conectar. Se essas distanciasrecgEveapé possivel que a via se rompa
devido a problemas na deposicéo dos materiais ou a estresses mecaegteseNtido, os fabricantes de
Cl costumam dispor as camadas sucessivas de metais e polissilicio a distAacrasgto grandes umas das
outras. A proximidade entre as diversas camadas causa um efeitodpuegoeonodelado por capacitancias
parasitas entre 0s materias, que serdo tanto maiores quanto maior forda éegiio de sobreposicao e
guanto mais proximas estiverem as camadas. Particularmente elevadeaeagitincia parasita entre o
polissilicio de porta dos transistores e o substrato semicondutor, poioestpeiados por uma distancia
vertical igual a espessura do 6xido de porta. Esta é sem dlvida a nieremsdo naturalmente existente
em um processo de fabricagdo de semicondutores. O 6xido de porstaétbdino porque desta forma
maximiza-se o efeito que um certo acimulo de carga no terminal de porta tesrasaindutividade do
canal do transistor MOS. Isso significa que a capacitancia parasiteagutréa € o dreno (e a fonte) para
0s transistores serdo relativamente grandes. Por fim, note que o tsubstracondutor € uma camada
necessariamente presente sob todas as regides do CI. Feitas todabsstas;des, fica claro o fato de
gue a capacitancia parasita dominante em um né sera quase sempre agligla@no ao terra (substrato
P).

Apos a fabricacdo do Cl, é preciso ainda realizar o encapsulament@fdo E por meio do en-
capsulamento que se torna possivel acessar eletricamente 0s nos iatsrcosuito integrado. Alguns
problemas surgem na interface Cl-encapsulamento devido as notaeeendds existentes entre as di-
mensdes dos componentes de um circuito integrado e as dimensdes dafepinogncapsulamento. A
compatibilidade entre essas duas escalas distintas em geral é feita aingenfizgie do semicondutor, e
consiste simplesmente em incluir pontos de conexéo (denominados PADs)ondéas de grandeza mai-
ores que as dimensdes comuns ao circuito integrado. Nessas gramelfisi®s metalicas é possivel entdo
soldar um fio metalico fino (conhecido corhondwirg. A outra ponta ddondwireé ligada a um PAD
similar existente no encapsulamento, o qual se liga diretamente a um dos pafg, godesta forma ficam
estabelecidas as conexdes elétricaho@dwireé fabricado em um material bom condutor (aluminio ou
ouro), e quando observado a olho nu aparenta ser um fio curto eriermfielizmente, para as dimensdes
de um circuito integrado ele serd em geral um fio grosso e muito longo. @ddito ser grosso é positivo,
pois significa que sua resisténcia elétrica sera pequena. Ja seu lomggincento é representativo do fato
de que a auto-indutancia parasita do elemento seréa elevada quandoagargmindutancias comumente
realizaveis sobre a superficie dafer (vide Figura 2.9 [14]).

As caracteristicas salientadas acima para os circuitos fabricados emsa#un €{tremamente danosas
a sistemas operando em radio freqiiéncia. Um par de parametros impogaanten circuito de RF séo
as impedancias de entrada e de saida dos diversos blocos. De fato, éamuita que todo bloco de RF
seja projetado para apresentar impedancias de entrada e/ou de sasda kfida Este procedimento per-
mitira maximizar a transferéncia de poténcia entre os diversos blocos daseateamento de elementos.
A elevada capacitancia parasita para o terra (caracteristicas dos siintégrados) nos diversos nés do
circuito representam caminhos de baixa impedancia para o sinal de Ri€it@apias excessivas podem
levar a significativas desvios nas impedancias de entrada e saida dus lese fato se torna particular-
mente severo nos nés de entrada e saida do Cl, pois estes pontosrestasdariamente ligados a PADs
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Figura 2.9: Encapsulamento tipico de um ClI

0s guais, como mencionado acima, apresentam grandes capacitanasmpgara o terminal de terra.
Esses mesmos nos de entrada e saida do Cl sofrem também com a elevd@aciagsrie caracteristica
dosbondwires o efeito dobondwireé o de elevar a parte reativa da impedancia de entrada ou saida dos
blocos, causando aumento nos coeficientes de reflexdo na interf&BJIL7].

Metal

- Oxide

J__ J__ Substrate

Figura 2.10: Exemplo de parasitas para o substrato em um indutor integrado

Outra dificuldade significativa oriunda das caracteristicas mencionadase da combinacao de altas
capacitancias parasitas para o terra com condutividade elétrica madieradbstrato. Esses dois efeitos
podem ser modelados por um circuito RC parasita ligando um dado né diicao terra real’. J& vimos
gue a capacitancia parasita para o terra leva a descasamentos de inagedarietanto, um capacitor
sozinho é um elemento puramente reativo, incapaz de dissipar poténsiesporConsideremos agora a
resisténcia série do substrato. Se o valor deste parasita fosse muitolzpieseria possivel se o substrato
fosse um excelente condutor, a impedancia total do circuito RC podedprasimada simplesmente pela
impedancia do capacitor; neste caso, nosso circuito RC parasita nadaausiquer efeito adicional. Por
outro lado, se a resisténcia série do terra fosse muito elevada (casosidbsinato pouco dopado), a im-
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pedancia total da rede RC seria praticamente igual a impedancia do ré&gsfato, neste caso é possivel
ainda que o acoplamento capacitivo no proprio substrato representagsaminho de mais baixa impe-
dancia que o caminho resistivo (este fato é adequadamente apresenfagwan2.10 acima). Em ambos
0s casos € evidente que a capacidade da rede de dissipar poténdiastante baixa. A concluséo desta
discussao € a de que se a resisténcia série do substrato for muito elevawitooreduzida, a dissipacao de
poténcia na rede RC parasita sera desprezivel. Infelizmente na prdatioa@ae a resisténcia do substrato
de um CI apresenta um valor intermediario, muitas vezes da mesma ordeandezg que a impedancia
das capacitancias parasitas para o terra [18]. Nestes casos a atepuapcada pela rede RC é maxima,
e portanto a condigdo real do circuito estara muito préxima ao ponto 6timo deddego do sinal, uma
situacao extremamente infeliz. Este efeito € exacerbado sobretudo emésdidadipo espiral e explica a
grande limitacdo existente na realizacdo destes componentes com fatquedidizde elevados.

Maiores detalhes sobre as etapas dos processos de fabricacBoaadatores e as diversas questbes
relacionadas podem ser vistos em [19].

2.6 INDUTORES EM CIRCUITOS INTEGRADOS

O método classico de realizacdo de indutores em chip consiste na consteugspiras utilizando as
camadas de metais de interconexao ja disponiveis. Infelizmente esta cldsggoddivos apresenta uma
série de limitagOes: alta resistividade dos metais e baixa resistividade dmagulegradam o fator de
gualidade do indutor; tayout necessariamente plano requer que grandes areas em chip sejam atilizada
para obtermos valores significativos de indutancia; a grande areadzpplos indutores aumenta o aco-
plamento capacitivo com o substrato, com as demais camadas de metal e caregtarao, permitindo
gue mais ruido seja injetado no sistema. Podemos entender essas limitagdesrmorfousos da grande
incompatibilidade geométrica existente entre o processo de fabricagdo monpliétiar e os métodos
usualmente empregados para construcdo de indutores, que consisteainrente no enrolamento de um
condutor metalico ao redor de um nucleo ferromagnético em uma geometriziduadlic
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Figura 2.11: Perdas para o substrato em um indutor

Por estas razdes, € pratica comum evitar-se ao maximo a inclusédo de inglaoegss em um chip.
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Entretanto, como foi visto nos tépicos anteriores, indutores possuemarieale qualidades desejaveis
para construcdo de amplificadores de baixo ruido (e amplificadores @enRjferal). Para contornar as
dificuldades encontradas até agora, as vezes é interessanterraciommas alternativas de sintese de
indutores. Existem pelo menos trés métodos conhecidos para fazer isto.

O primeiro método consiste simplesmente em utilizar componentes externos mai&acéo dos
indutores. Desta forma é possivel obter componentes com valores noglewaidos e de bom fator de
qualidade. Entretanto, esta solugéo tras o inconveniente de aumentatidapieade componentes externos
a serem utilizados, o que dificulta a montagem da placa que ir4 conter o ¢fgpreee o produto.

O segundo método consiste em aproveitar a induténcia parasita assodiadajae ligam os pinos do
encapsulamento do circuito integrado comvafer propriamente dito contido em seu interior @ndwi-
res). Essas conexdes sdo geralmente feitas com metais bom condutoesy@luminio) de diametro
razoavelmente maior que a menor dimenséo das trilhas de metal disponivdabpaegao. Além disso,
estes fios estdo significativamente distantes das outras estruturas dquélpermite um bom desaco-
plamento eletromagnético. Pelas razfes citadas, o fator de qualidade edsdeaalizados desta forma
costuma atingir valores superiores a 50, algo praticamente irrealizavetgginas planares eohip. A
dificuldade em utilizar unbondwirena realiza¢do de um indutor para o circuito esta nas frouxas tole-
rancias normalmente dadas as dimensdes destas conexdes. Note aintfade induténcia parasita
do bondwirepropriamente dito, havera a indutancia parasita das trilhas que passaemgabsulamento,

e da pata metdlica que liga o interior doip a placa de circuito impresso onde o Cl serd montado. A
combinacao desses efeitos resulta em um indutor de indutancia apréalguetntre 1 nH e 5 nH), mas
cujo valor exato depende fortemente do tipo de encapsulamento utilizadojatascias do processo de
ligacdo do chip ao encapsulamenboiiding, podendo ainda depender das dimensdesafer colocado

na cavidade do encapsulamento (pois isso determina o comprimelnbmdwire e até mesmo a qual pino
do encapsulamento o PAD em questdo sera conectado (alguns enogpsotapossuem parasitas muito
diferentes para diferentes pinos que se deseja utilizar). Por todasaxias, a indutancia dmondwire

e do encapsulamento em geral serdo parasitas cujos efeitos desejaiaimozar, dada a dificuldade no
controle de seus valores nominais.

O terceiro método faz uso de indutores ativos em chip, realizados eleimgnite com emprego de
transistores, resistores e capacitores. Existem topologias bem cathquil simulam a funcédo de um
indutor, dentre as quais a mais conhecida é a topotpgator. Em geral indutores ativos tém a vantagem
de poderem ser sintetizados com valores arbitrariamente altos de indetéatoiede qualidade, a0 mesmo
tempo que ocupam areas bastante reduzidas em silicio. As desvantesgtessidpositivos estarao no alto
ruido gerado, na linearidade limitada (que é intrinseca a circuitos que cdiggasitivos ativos) e, por
vezes, No consumo excessivo de poténcia necessario a uma bogéopmwecircuito. De uma maneira
geral, circuitos que trabalham em alta freqiéncia tendem a dissipar jpas@mificativa, e 0 mesmo sera
observado para indutores ativos de bom desempenho.

A escolha da forma pela qual o indutor sera implementado depende muita dga@pliue sera dada
ao componente. O indutor de porta de um LNA geralmente exige altos vawirdudancia com o minimo
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de ruido, o que nos deixa quase que unicamente limitado a op¢ao de usatuton @xterno discreto. Ja
no caso do indutor de degeneracdo, ficara claro que apenas doigosgfindrazodveis: a construgcdo de
uma espira integrada sobre o préprio silicio ou 0 uso da indutancia paragita ldondwire No caso
do indutor de carga do LNA a indutancia parasita dehondwiresera geralmente insuficiente. Além
disso, o ruido dos dispositivo serd menos critico neste ponto. Neste castafio que serdo razoaveis
as implementacdes baseadas em uma espira integrada, em um circuito aiivdaoem um componente
externo.

2.6.1 Indutores integrados do tipo espiral

As espirais indutoras integradas podem ser desenhadas com foretatapitares, octogonais ou cir-
culares. As espirais circulares maximizam a indutancia, o fator de quakdad@mizam a area, e por isso
sdo preferiveis. Infelizmente nem todo processo de fabricacdo détasrintegrados permite o desenho
de geometrias que envolvam arcos. Se o0 processo permitir o desenhtadariclinadas em 45 graus, sera
possivel desenhar indutores octogonais, que apresentam desenmpenbr ao das espirais circulares mas
superior ao das retangulares. Ha entretanto alguns processosuitemeapenas geometrias ortogonais,
€ nestes casos extremos sera necessario incorporar indutoresdmsa@s de pior performance).
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Figura 2.12: Indutor espiral e escudo de terra
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Para diminuir as interacdes eletromagnéticas entre o indutor e o substrato, @tinjzerdas e o
acoplamento de ruido externo (vide Figura 2.11 [20]), é muitas vezegmiemte introduzir um escudo
de terra sob o indutor. O escudo de terra € uma placa de material condigtcada entre o substrato
semicondutor e o indutor, sendo ligada a um dos terminais de alimeniagau(terra). Pode ser realizado
com qualquer das camadas do processo de fabricacao: polissilicio, brmia? 1 ou 2 etc. A introducdo
do escudo de terra em geral provoca diminuicdo da freqiiéncia deemstnancia devido ao aumento
da capacitancia parasita para as alimentacbes. Simultanemanete, devido &d@omias perdas para
0 substrato, um bom escudo de terra pode acarretar aumento do fafoalaade do componente [21,
22]. De modo similar ao que é feito em transformadores de nucleo ferrétiamnos escudos de terra
podem ser laminados (neste contexto usa-se o termo ipgtésned que sera traduzido livremente como
‘padronizado’) tendo em vista a minimizacao das corrente de Foucault. ukaFgl2 (c) apresenta uma
geometria comum para escudos de terra padronizados.

Um modelo apropriado para o indutor do tipo espiral, incluindo os diverfeites parasitas, é apresen-
tado na Figura 2.12 (c). No caso especifico de uma espiral quadiadaténcia é dada aproximadamente
pela seguinte expressao [9]:

37, 5uon’a’

22r — 14a (2.20)

Onden é o numero de voltag,, é a permeabilidade magnética do vacué,o raio externo da espiral
ea 0 raio médio (vide Figura 2.12) (a). Ja a resisténcia parasita série € alaj@ p

l
R, = - 2.21
wot(l— e(_ﬁ)) 2

Ondel é o comprimento total do enrolamento da espita€ a largura & é a espessura das trilhas,
o é a condutividade do material’eé a profundidade de penetracdo. Considere agora o problema de
projetar um indutor do tipo espiral para ressoar com uma carga capacitinecida em um dada freqiiéncia
de operagdo. Dada a facilidade de realizacdo de capacitores inegpademos nos perguntar se ndo
seria mais conveniente introduzir uma combinacdo de um capacitor mais unr ipdreaessoar com a
carga desejada. Desta forma vemos facilmente que poderiamos utilizar uor twa menor indutancia
para obter ressonancia na mesma freqiiéncia. E possivel que destiafiieriamos uma carga de maior
resisténcia na ressonéancia, melhorando a qualidade da estrutura.

Para verificar estas afirmacdes, suponha que desejamos projetarrgebCae que disponhamos de
uma éarea fixa para desenhar um indutor (o que implicarquBxo). Suponha também que o raio interno
do indutor seja mantido constante (neste caso temfos). A indutancia da espiral pode ser alterada
variando o numera de voltas, e da equagdo 2.20 vemos que a induténcia cresce com cdguaeina
Se por exemplo o valor de for dobrado, a indutancia sera multiplicada por 4. Neste caso o valor da
capacitancia de carga tera de ser reduzido por 4 para que a fregdémessonancia seja mantida. Por
outro lado, ao dobrar o nimero de voltas precisaremos necessariainenigrda largura das trilhas do
indutor pela metade (aproximadamente). Além disso, dobrar o nUmero de mokdevara também a

28



um aumento no comprimento total do enrolamento por um fator 2. De 2.21, vet#ms Grie 0 NOVo
indutor, com trilhas duas vezes mais finas e enrolamento duas vezes nmdicesisténcia parasita série
aproximadamente 4 vezes maior que a do indutor anterior. Mas como a indugnbém foi aumentada
por um fator 4, o fator de qualidade do dispositivo € mantido constante.

A impedancia de uma carga ressoante, na ressonancia, é purameatgagalpor [9]:

R, =R, (Q°+1) (2.22)

Ao dobrar o numero de voltas de um indutor (e diminuir a capacitancia porfdjor de qualidade
da carga se manteve constante, e a resisténcia parasita série do Riditiocaumentada por um fator 4.
De 2.22 concluimos que a impedancia da carga na ressonéncia sera tamézes saior. Na pratica
sabe-se que o fator de qualidade do indutor nesse processo de mufiiplicagumero de voltas ndo se
mantera constante, mas sofrerd uma pequena degradagéo. De giosigaea conclusao destes céalculos
€ que, a0 menos em primeira aproximacgao, ao projetarmos uma cargatedsegrada sera conveniente
tentar maximizar a indutancia, o que da nos mesmo que minimizar a capacitandialdfgemente, se
desejarmos projetar um indutor para ressoar com uma carga capagithiecda, a melhor condigédo de
ressonancia sera alcancada se incluirmos um indutor para resséameinee com a carga capacitiva ja
existente. Isto é, ndo faz sentido adicionarmos maior capacitancia a caxgjat@nte para utilizar um
indutor de menor indutancia.
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3 METODOLOGIA

Neste capitulo é descrita a metodologia de pro-
jeto adotada. Primeiramente € apresentada uma
metodologia basica de projeto de circuitos ana-
l6gicos operando em radio frequéncia, seguida
da descricdo dos métodos particulares adotados
para o projeto de cada um dos circuitos. Ao final
séo apresentadas as caracteristicas do tecnolo-
gia no qual os modulos deverao ser fabricados.

3.1 METODOLOGIA DE PROJETO DE BLOCOS ANALOGICOS DE RF

O projeto de blocos analégicos de circuito integrado segue um fluxo bag&e principais etapas
sdo comuns, independentemente de qual seja a estrutura em questioalfwente algumas etapas po-
derao ser ignoradas, dada a pouca relevancia para o projeto emlpartfc Figura 3.1 ilustra de forma
esquematica as etapas mais relevantes do fluxo de projeto adotado.

Analise Calculo
das — Escolha = | Escolha . |3 de parametros
Especificactes da tecnologia da topologia o circuito
E]
[l
L !
Simulacéo { Otimizagéo
\

Especifica¢des
ﬁingidag‘?

Desenho do

Testes e
Layout

caracterizacéo

Prototipagem Docu i tacéo

Figura 3.1: Fluxo basico de projeto analégico

Inicialmente foram levantadas especificacdes gerais de desempenaho $mtema em Chip (SoC)
como um todo. A estas especificacdes seguiu-se a etapa de escolhzotizgtagara ahip. A decisédo
recaiu sobre o processo C35B4C3 da Austrian Microsystems (aserésticas deste processo serao apre-
sentados em secfes posteriores). Vé-se entdo que as duas pritapiaasde fluxo de projeto ja estdo
automaticamente executadas para todos os madulos. Para cada blocaleseja@rojetar, este trabalho
partira sempre da etapa de escolha das topologias, e chegara até o fapaddeedesenho ddesyouts
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As etapas de prototipagem, caracterizacdo e documentacao finaisesdiZarlas posteriormente, devido
a limitacdes de tempo.

N&o séo raras as ocasides em que o projeto de um bloco analdégicaeounaprocesso intricado,
razoavelmente mais complicado do que a Figura 3.1 pode indicar. Eventuapodeté ocorrer que, ao
projetar um bloco analégico, passe-se firmemente de uma etapa do progtgEguinte, mas normal-
mente o0 processo ndo ocorrerd desta forma. Ja na etapa de escolpalagiagodera nao ficar muito
evidente qual o melhor circuito para realizar a fungéo desejada. Neste@a eventualmente necessario
proceder as etapas seguintes, e possivelmente fique claro na etdipasizbcéo que a topologia escolhida
ndo se adequa bem as especificacdes. Se isto ocorrer, certameistEr@neos retornar a etapa inicial de
projeto. Esta situacdo é bastante indesejavel, e por si so justifica o dspéntoa parte do tempo de
projeto no estudo das diversas topologias de circuito conhecidas peaiizacao do bloco pretendido.

Outra caracteristica dos projetos analdgicos esté na iteratividade daletapmizacdo. Terminado
o dimensionamento de primeira ordem do circuito, procede-se a simulaca@mgvalmente, observa-
se que o desempenho do bloco ndo coincide com o previsto pelos calde®se caso passa-se a etapa
de otimizacdo, que consiste em sucessivos ajustes dos parametrosuito siguidas por rodadas de
simulac@es, e nesse processo espera-se que o desempenho do mdgiogradualmente para as espe-
cificacoes.

A dificuldade de otimizag@o de um circuito estara intimamente ligada a sensibilidesbidlesem-
penho nos diversos efeitos parasitarios dos componentes. Issspedalmente verdade para médulos
gue fagam uso de indutores integrados, como teremos a oportunidaderdecapitulo 4. Nesses casos
a otimizacao perfeita do bloco ndo sera atingivel com uma quantidade ehzi@dtrabalho, e por esse
motivo estaremos dispostos a aceitar desempenho sabidamente inferior ao 6timo

3.1.1 Metodologia de projeto do LNA

O LNA ¢é um bloco critico na cadeia de recepcédo do sistema. Sua figurdddeérsomada integral-
mente a figura de ruido global do receptor, e seu ganho tem impacto difeganaade ruido somada pelos
estagios seguintes. O LNA é também o primeiro bloco ndo puramente passiaparece na entrada do
sistema. Isto significa que a estabilidade de todo o receptor em geral@sidiéionada a estabilidade
do proprio LNA. Significa também que cabe ao seu projetista lidar com tadefedos parasitas e aco-
plamentos eletromagnéticos indesejaveis naturalmente existentes no emoapguldo Cl. Todos esses
fatores devem ser levados em conta a0 mesmo tempo que se tenta minimizaurnadespoténcia do
bloco.

Talvez motivada por essa grande confluéncia de parametros criticesemmenho de todo o sistema
em um Unico bloco, a comunidade cientifica dispendeu bastante tempoalesedo técnicas de otimi-
zagao especificas para amplificadores de baixo ruido. Essas téonicasabordadas no capitulo 2, e sua
aplicacéo leva ao projeto de grande parte do nucleo do amplificador: dimemento dos transistores
amplificadores, das correntes de polarizacdo e do casamento da eotdalificador. Infelizmente es-
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sas técnicas convencionais sdo insatisfatérias ao desconsideretessfcundarios importantes como 0s
parasitarios do encapsulamento. Observe ainda que terminada a aptieagéiodestes métodos restam
ainda pelo menos duas tarefas importantes: o projeto do circuito de pddarieag projeto da carga do
amplificador. Por fim, no caso de se optar por uma topologia que utilize indltdegrados do tipo espi-
ral, teremos ainda que projetar explicitamente os indutores. A otimizacao dsfstaaras € um problema
laborioso, e 0 uso de uma ferramenta computacional de calculo seré insdispknesta tarefa.

Feitas estas consideracdes, adotar-se-a uma metodologia de projétNAap@e consiste nas seguin-
tes etapas:

1. Projeto dos transistores amplificadores e do casamento da entrad@dotiliXkando uma ou mais
técnicas de otimizacdo. Nesse ponto o foco do projeto serd a minimizacaadadigruido e a
maximizagdo do ganho do estagio, mantendo o consumo de poténcia em rgitéiged se mais
de uma técnica de otimizacdo for empregada, os circuitos finais podemnsparanlos segundo
certos critérios para que se eleja o projeto mais promissor;

2. Projeto da polarizacao do amplificador. Essa € uma tarefa quaseriddapedo projeto do am-
plificador em si. Entretanto, sera obviamente necessario conhecedigdmde polarizacédo que se
deseja atingir para que se chegue a um circuito de polarizacdo mais ieoegn

3. Projeto dos indutores previstos na primeira etapa. Este procedimem@paulver uma ou mais
etapas de otimizacdo, a depender da conveniéncia;

4. Projeto da carga do amplificador. Neste ponto € preciso ter algumagurelas circuitos de entrada
dos estagios seguintes ao LNA. Em seguida procede-se a otimizacamadaeguindo o racioci-
nio descrito na secdo 2.6.1. O projeto dos indutores integrados néagesséealizacdo da carga
otimizada segue passos similares aos descritos no item acima;

5. Verificagdo dos efeitos do encapsulamento sobre o desempenhd®d&eNs efeitos afetam seve-
ramente o desempenho do circuito, faz-se preciso buscar formas de milumi2& compensacdes
pertinentes seréo feitas a medida que os problemas forem sendo detectado

Cada um destes subprojetos seguira, na medida do possivel e do gamotorel, o fluxo de projeto
basico para circuitos analdgicos apresentado anteriormente. Efetieanasla subprojeto se inicia na
etapa 'analise das especificagbes’ pulando a etapa 'escolha de ¢ggnelerminando emlayout, pois
n&o ha interessae em fabricar cada sub-bloco do amplificador sepemaie (a0 menos n&o a priori). E
claro também que nao faz sentido escolher tecnologias de fabricacatadigi@ma cada bloco. Por fim,
a forma exata como a etapa de 'otimizagcdo’ sera seguida podera varimcdephra bloco. Os detalhes
serdo dados a medida que as necessidades surgirem.
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3.1.2 Metodologia de projeto do Misturador (mixer)

O mixersera o modulo de RF imediatamente a frente do LNA no nosso sistema receptor(ior-
midade com a pratica usualmente adotada em receptores dos tipos zartmwF16). Neste ponto ja ndo
teremos mais tanta preocupacgdo em minimizar figura de ruido, maximizar ganasasa impedancia da
entrada, pois supde-se que todas essas tarefas ja foram realdegiaadamente no LNA. Desta forma o
projeto pode ser feito com muito mais liberdade, e 0 emprego de um método de ¢dioniran estruturado
pode ser deixado de lado. O procedimento adotado sera o seguinte:

1. Escolha dos parametros de desempenho que seréo otimizados. E muito goemixerssejam
os maiores limitadores da linearidade de um sistema receptor, e também quessg@nsaveis por
consumo de potencia apreciavel. Além disso, lembre-se que no projethAldoL suposta uma
certa carga de entrada paranixer. Dada a sensibilidade do desempenho do sistema a variagdes de
parametros no LNA, ficamos tentados a realizar um projeto parer que atenda a carga presu-
mida. Escolheremos entdo um ou dois dentre 0s seguintes parametrasgrdaa Dossa otimizacao:
consumo, linearidade e impedancia de entrada.

2. Projeto dos transistores que desempenham as tarefas fundamem&ieddésto inclui os elemen-
tos que realizem amplificacédo, conversao tensao-corrente e chaveatosrsinais. Nesse ponto
teremos condicdes de determinar a impedéancia de entrada vista em duagasas@ dispositivo:
porta de RF, que é ligada ao LNA, e porta LO, ligada ao oscilador locaDj\VC

3. Projeto das cargas danixer. Note que a carga em geral tera pouca ou nenhuma influéncia sobre a
impedancia vista nas portas de RF e LO e sobre o consumo do estagiotrBdada, a linearidade
podera ser fortemente afetada por uma escolha imprudente das caegasentio muito natural
buscar a carga que leva a maxima linearidade para o conversor.

4. Projeto da polarizacéo. Este passo se assemelha muito ao passeetug@e aparece no projeto
do LNA. Outra preocupag¢édo importante nesta etapa sera projetar uribociree permita minimizar
o erro de descasamento entre componentes da polarizacao e dos das Desta forma podem-se
alcancar boas rejeicfes de imagem, no caso de optar por um esquenam@odow-IF (como
descrito no capitulo 2).

5. Projeto da degeneracao capacitiva, dos capacitores de desa@ujglae dos capacitores de carga.
A degeneracgdo deve ser projetada considerando o compromisso amttieede conversao e linea-
ridade. O demais capacitores apresentam pouco impacto no desempaildngastema. Uma
excecdo a esta afirmativa esta no capacitor de desacoplamento de éatRiggpois este compo-
nente esta ligado ao n6 de saida do LNA. Maiores cuidados devem seaddibmensionamento
deste componente, dada a necessidade de controlar os efeitos paestéas) do sistema.
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3.2 CARACTERISTICAS DO PROCESSO DE FABRICACAO

Foi mencionado anteriormente que o transceptor de RF deve ser inteirdai®@itado na tecnologia
C35B4C3 da Austrian Microsystems (AMS). Esse é um processo diedafio CMOS analdgico, cujas
principais caracteristicas s&o:

e Substrato com dopagem tipo P;

e Comprimento de canal minimo: 0,38n;

e Transistores NMOS construidos diretamente sobre o substrato P;
e Transistores PMOS construidos em pocos\Nuell);

e Quatro camadas de metal para interconexfes (metais 1 n2eBatop). A quarta camada (MTOP)
€ mais espessa, possuindo resistividade elétrica por quadrado umipeuior a das demais;

e Uma camada de polissilicio (poly-1) para realizar os terminais de porta destoras MOS;

e Uma camada de polissilicio extra (poly-2) para realizacdo de estruturésnaiic Quando combi-
nada com o polissilicio de porta da origem a um capacitor poly-poly de altaitlada. Quando
utilizada isoladamente serve para criar resistores de silicio de alta resagigidaquadrado e baixo
coeficiente térmico;

e Transistores bipolares laterais e verticais parasitas de baixo desempenho
e Tensdo maxima de operac¢ao das principais estruturas: 3,3 V;

e Transistores NMOS e PMOS especiais para operacédo em 5 volts;

O processo C35B4C3 é apropriado para realizacdo de estruturassdigiggando com relégio em
algumas dezenas de MHz e para realizacdo de estruturas de RF opamapducos GHz. Infelizmente
nao se trata de uma tecnologia cujo enfoque seja o0s projetos em radiéniteqiCom efeito, a mesma
empresa fabricante de Cls (AMS) possui um outro processo, o @83Bd qual inclui estruturas mais
apropriadas para a realizacdo de blocos de RF: um capacitor metal-raatiziado entre o metal 2 e
uma camada de metal adicional, colocada logo acima do metal 2; o metal 4 (MTsDB¥téuido por
uma camada de metal muito espesso e de baixa resistividade (MTHICK)riadeopara a realizacao de
indutores do tipo espiral. A razdo pela qual o capacitor metal-metal € maisrniente para RF do que
0 capacitor poly-poly reside na grande proximidade entre a camada dsilfmitisde porta e o substrato
semicondutor. Essa proximidade da origem a uma capacitancia parasitzaiyaiffe inevitavel) entre a
placa inferior do capacitor poly-poly e o substrato.

Por fim, vale ressaltar a implicacdo dos itens 3 e 4 da lista acima. O fato do trah@S ser
fabricado diretamente sobre o substrato P enquanto o transistor PM®fcada sobre um pogo N im-
plica que o transistor NMOS serd em geral de melhor desempenho. Esplaaentido do termo 'melhor
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desempenho’. Se dois transistores, um NMOS e um PMOS, apresentama tnasscondutancia quando
operando na saturacdo (no caso de um amplificador ou convers@o{emsente) ou mesma resisténcia
de canal quando operando em triodo (no caso de uma chave), eritéoit cealizado com o transistor
NMOS tera menores dimensdes (portanto ocupara menor area e apéesest@res capacitancias pa-
rasitas), gerara menor quantidade de ruido e consumira uma menorteakegpolarizacdo (e portanto
dissipara menos poténcia) do que o circuito equivalente construido camsostor PMOS. Naturalmente,
essas caracteristicas levam o projetista a optar pelo uso de transistdd $¢hpre que possivel. Existe,
contudo, uma ultima consequéncia desta assimetria na fabricacdo dogdraasitMOS e PMOS que
beneficia o PMOS. Como o corpbulk) do transistor PMOS é um pocgo N, e portanto estara isolado do
restante do substrato semicondutor por uma regido de deplecdo, temosladibde conecta-lo ao ter-
minal de fonte do transistor sempre que desejarmos. Desta forma podeatao® efeito de corpo em
transistores PMOS cujas fontes ndo se liguem diretamente a alimentacacoNtedeansistores NMOS,
ao contrario, o terminal de corpo € indistinguivel do substrato tipo Ehin que trata-se justamente da
referéncia (terra). Neste caso sera impossivel evitar o efeito de garadransistores NMOS cujas fontes
nao estejam diretamente ligados ao terra.
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4 PROJETO DO LNA

4.1 INTRODUCAO

Neste capitulo apresentaremos o projeto do amplificador de baixo ruido &ow€. Para isso € neces-
sario apresentar a lista de especificacfes existentes para o recepgbenha. Serdo entdo realizados dois
projetos distintos, utilizando as técnicas PCNO e PCSNIM apresentadapital@ 2. Os circuitos serdo
simulados com grande parte dos componentes ainda ideais. Em seguidglifisadores serdo compa-
rados com relacdo a seus parametros basico de desempenho: ganha ddiruido. Um dos circuitos
sera escolhido, e o projeto seguira adiante apenas para essa topalleg@ada. Os componentes ideais
serdo substituidos por modelos mais realistas, que levem em conta graledgoggparasitas existentes
no circuito integrado real, a medida que forem sendo projetados. Idaopnc exemplo os indutores e
a estrutura de polarizacdo. Ao final, 0 desempenho esperado parautoreédh levantado por meio de
simulaces, e tayoutfinal para fabricacdo do circuito sera apresentado.

4.2 ESPECIFICACOES DO TRANSCEPTOR DE RF

A seguir séo listadas as especificacfes existentes para o transceRtoiddeSoC no momento em
gue este projeto foi iniciado. Até a conclusdo deste trabalho, nenhunsehadeia sido alterada.

e Frequéncia de operacédo: 915 a 927,5 MHz.

e Numero de canais: 50;

e Largura de cada canal: 125 kHz;

e Espacamento entre canais: 125 kHz;

e Taxa de transmisséo: 50 kbps em cada canal, com codificacdo Marches

e Modulacao: FSK binério;

e Poténcia de saida do PA para a antena: ajustavel de -10 dBm a +10 dBm;

e Consumo no modo TX: maximo de 40 mW;

e Consumo no modo RX: maximo de 20 mW;

e Sensibilidade: -90 dBm para BER dé3;

e Comunicacao Half-Duplex;

e Os sinais devem ser preferencialmesitegle-ended
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e O transceptor de RF deve, se possivel, incluir uma chave de RF intemnsgbagéo entre os modos

de transmisséo e recepc¢ao;

4.3 TOPOLOGIA DE CIRCUITO

A topologia escolhida para realizagdo do LNA é a de um amplificador fantexn cascodecom
denegeracdo indutiva (vide Figura 4.1). Adicionalmente, ao projetareiagdgrnica PCSNIM sera feito
uso do capacitor extr@.,.. No caso do projeto pela técnica PCNO este componente é desconsja@erado

toma-se imediatamentg.,, = 0.

RFout

RFin

Figura 4.1: Amplificador fonte-comurascodecom denegeracao indutiva para realizacdo do LNA (pola-

rizagdo omitida)

4.4 PROJETO PELA TECNICA PCNO

Para realizar o projeto pela técnica PCNO simplesmente seguimos o procediesstito no capitulo
2. A execucdo do projeto fara uso da maior parte das equacdes de 2.9.aB&ara isso, serd necessario
possuirmos algumas informacdes a respeito do processo de fabricagiee amplificador sera reali-
zado. Na Tebela 4.1 sdo apresentados os valores tipicos dos paréetseao Uteis no projeto pela
técnica PCNO e, também, pela técnica PCSNIM.
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Tabela 4.1: Parametros da tecnologia C35B4C3

Parametro | Valor tipico | Unidade | Descricao

Cos 4,54 fF/um? | Capacitancia parasita porta-canal por unidade de
area da porta

L acto,35 0,29 L, Comprimento de canal ativo para transistor com L =
0,3%um

K, 170 nA/V? | Fator de ganho do transistor NMOS

K, 58 nA/V? | Fator de ganho do transistor PMOS

Vin 0,6 \% Tenséo limiar do transistor NMOS

Vip 0,7 Vv tenséo limiar do transistor PMOS

Cysdon 0,120 fF/uwm | Capacitancia deverlap porta-dreno e porta-fonte
para transistor NMOS, por unidade de largura

Além dos parametros de fabricacdo, alguns outros parametros de frégtos devem ser fixados.
Por exemplo, a impedancia da fonte de sinal, a tensdo de alimentagao néec@@uepoténcia) consumidas
e a frequéncia de operacao do circuito séo valores fixados pelo geoftipor outras circunstancias que
nao estao intrinsecamente ligadas ao processo de fabricagcéo. Taig{pasésédo listados na Tabela 4.2.

Tabela 4.2: Parametros béasicos de projeto para o LNA

Parametro | Valor | Unidade | Descri¢do

R 50 Q Resisténcia da fonte

w 5,750 | G,qq/s | Frequéncia de projeto

Vad 3,3 \% Tenséo de alimentacdo do circuitg
Ip 15 mA Corrente de polarizacdo do LNA

Passemos entdo ao projeto do circuito. Como o procedimento é simples eafp@éacia consumida,
chega-se a um resultado Unico, ndo sera necessario apresentashugitificativas para os resultados que
seguem. Simplesmente listaremos 0s passos, em conformidade com o it foafapresentacdo do
método na revisdo bibliografica, juntamente com os valores calculadospgrandezas no respectivo
passo.

1. Célculo da largura 6tima do transistor porta-comum:

Wopt = 730pm (4.1)

2. Calculo da transcondutancia do estagio porta-comum. Lembre-se sgeearoplificador sera cons-
truido com transistores NMOS, pois o fator de ganho é mais elevado:

gm = 32,6mA/V 4.2)
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3. Calculo da capacitancia parasita de porta total. A capacitafigingera calculada utilizando a ex-
presséo 2.6 (ondd. —2Lp) equivale al ac70,35), Mas a capacitancié’(,) sera obtida diretamente
do produto déV,,; pelo parametrd@’yqon -

Cye = 0,961pF (4.3)

Cov = 87,6 fF (44)
Destes valores segue:

Cy = 0,816pF (4.5)

OndeC; = Cys + Cyq.
4. Célculo da indutancia de degeneragéo:
Ly =1,25nH (4.6)
5. Célculo da indutancia de casamento da entrada (indutancia de porta):

Ly = 36nH 4.7)

Isso encerra o projeto pela técnica PCNO. A tabela que segue lista cssvad@ componentes calcu-
lados neste primeiro projeto.

Tabela 4.3: Resumo do projeto pela técnica PCNO

Parametro de circuito | Valor | Unidade
w 730 um
Im 32,6 | mANV
Cy 0,816 pF
L 1,25 nH
L, 36 nH

4.5 PROJETO PELA TECNICA PCSNIM

Além dos valores apresentados nas tabelas da secéo anterior, o petgetécnica PCSNIM exige o
conhecimento de alguns outros parametros, apresentados logo abaixo.

Vale observar que estes parametros foram usados também na dedsigfpacoes da técnica PCNO,
apesar de néo aparecerem explicitamente nas equacdes de projeto finais
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Tabela 4.4: Parametros de ruido para circuitos integrados

Parametro | Valor tipico | Unidade | Descricdo

Q@ 0,85 - Razéo entre,, € g4

0 4/3 - Coeficiente de ruido de porta

~y 213 - Coeficiente de ruido de corrente de dreno

c 0,395j - Correlacéo entre ruido de porta e ruido de canal

Na técnica PCSNIM temos uma equacéo para a parte imaginaria da impedarmitedanfis nao foi
dada nenhuma expressao ou valor fixo para esta grandeza. Comomaedoaateriormente, normalmente
é suficiente adicionar um indutor em série com a entrada do LNA paraaeaiasamento de impedancias.
Neste caso, consideraremos que a parte imaginaria da impedancia de eotrsiste simplesmente em um
termo do tiposL,, ondeL, a indutancia do indutor de porta.

Passemos entéo ao projeto do LNA. Primeiramente substituimos os valoregogmés parametros e
coeficientes conhecidos nas equacdes de projeto apresentadasdwbibliogréfica (capitulo 2, equacdes
2.11 a 2.14). Com isto chegamos as seguintes relacdes:

1

=4,91-10" (4.8)
Cye [0, 342 + (Cc—g 1o, 212) }

3,0310~20 (CL +o, 212)
gs

Lo+ Ly = . (4.9)
Cys [0, 342 + (CC—; +o, 212) ]

1 —20

Lyt L, = 2B (4.10)
Cy
gmLs

— 50 411
! (@11)

Observe agora que se a razdpsobreC) for suficientemente grande quando comparada com os
demais termos da equacao 4.9, entdo 4.9 torna-se idéntica a 4.10. Consefgjtipr duas vezes maior
que Cys, 0 erro nesta aproximacgéao € inferior a 15%. A aproximagéo citada nostpetescartar uma
dentre as equacdes 4.9 e 4.10 (ja que se tornam idénticas), e por #&sad@@da. Note ainda que apesar
da aproximacéo se tornar melhor & medida que aumenté@mogio estaremos interessados em eléyar
excessivamente, pois isto leva a diminuicdo do fator de qualidade da r&tiedRie de entrada do LNA,
gue tem como conseqiéncia final a redugéo da seletividade e do gaminoptificador. Observe ainda
gue os denominadores de 4.8 e 4.9 sdo idénticos. Faremos novamentei@agio de que a raz&c,
sobreCys € muito maior que os demais termos do denominador de 4.8, e chegaremos a t#sagexp
mais simples para esta equacdo. Aplicando as modificacfes citadas e maloigdespriadamente as
equacdes de projeto, chega-se a:
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Cy =1,43107%,/C,, (4.12)

3,03-10"2

Lo+ Ly -
t

(4.13)

GmLs
Cy

=50 (4.14)

Podemos reescrever 4.12 em termos da largura W do transistor, ja quepaomprimento de canal
L fixado os termog’,; € W séo proporcionais. Aplicando um método analogo ao utilizado no progto v
técnica PCNO para o célculo da capacitancia parasita total de porta dettrambtém-se:

Cys =1,12-107 - W (4.15)

Substituindo 4.15 em 4.12 vem:

C, =4,78 - 1071w (4.16)

Lembrando agora que a transcondutaggjade um transistor na saturacéo € dada por:

Im =1/ 2IEVVID (4.17)

Substituimos os parametros conhecidos para chegar a:

gm =1,21- VWV (4.18)

Substituindo 4.16 e 4.18 em 4.14 obtemos finalmente:

Ly =1,98nH (4.19)

Para determinar os demais parametros basta escolher um valor para@;raaéreC,,. Os calculos
finais sao bastante simples, consistindo simplesmente em substituicGes/asgessequacdes ja apresen-
tadas. Escolhemds; = 2C,. Observe que comO; = Cys + Ce;, esta escolha equivaleg, = Ce,. A
tabela que segue resume os valores dos parametros calculados.

4.6 COMPARACAO ENTRE PCNO E PCSNIM

Finalizados os projetos do LNA pelas duas técnicas, somos capazesfibarvgual dos métodos
gera o circuito de melhor desempenho dentro dos propdsitos do nosstefrtor. Idealmente a técnica
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Tabela 4.5: Resumo do projeto pela técnica PCSNIM

Parametro de circuito | Valor | Unidade
%% 510 m
Im 27,26 | mA/IV
Ces 0,510 pF
Ly 1,98 nH
Ly 27,74 nH

PCSNIM gera um circuito com minima figura de ruido, o que ndo ocorre nicé€PCNO. Por outro
lado, a técnica PCNO gera um circuito de maior transcondutéancia, e nestpademos esperar ganho
um pouco superior para o LNA otimizado por esta técnica. Uma observat®ouco mais cautelosa nos
mostra que de fato os dois circuitos obtidos sdo muito semelhantes. O LNA olaiB&€NO possui um
transistor fonte-comum um pouco mais largo; por outro lado, o transist@-tmmum da PCSNIM, apesar
de ser um pouco menor, é colocado em paralelo com um capacitorna doie a capacitancia de entrada
total deste LNA serd um pouco superior ao do outro. Os indutores dmelegdo e de casamento da
entrada sdo da mesma ordem de grandeza nos dois projetos. A pot@sciaicta pelos dois foi escolhida
exatamente com o mesmo valor. E de se esperar que valores razoaveistéledia de carga na saida dos
dois amplificadores sejam também muito semelhantes.

Observe que ha ainda duas estruturas que devem ser dimensionadiEsnbNAs otimizados: o
transistor amplificador porta comum e a carga. A dimensdo do transistorcoponiam € comumente
escolhida (de forma bastante arbitraria) como sendo igual a do trangigibfieador fonte comum [9].
Desta forma garante-se neutralizacdo adequada do efeito Miller nazedtradnplificador. Observe que a
arbitrariedade usualmente adotada escolha é indicacao de que o ddseohpemddulo € pouco sensivel
as dimensdes exatas desse componente. Entretanto, como o transistaofonte possui dimensées
bastante elevadas, a escolha de transistores amplificadores iguais implica gansistor de grandes
dimensodes na saida do LNA, o que gera significativo carregamentoitcapaeste n6 do circuito. Para
compensar parcialmente esse efeito, a escolha feita nesse trabalhe saré@ada largura do transistor
amplificador porta comum igual @ metade da largura do transistor fonte comum.

O projeto da carga do LNA sera abordado em secbes posterioresetdbtdt para que possamos
simular o circuito € necessario ligar alguma carga em sua saida. O procedadetado para obter um
projeto razoavel, pelo menos por enquanto, foi 0 seguinte: primeirantioi@eamos um capacitor de 500
fF a saida (para simular a cargamixer), e em seguida um indutor de valor baixo (10 nH) em paralelo. A
induténcia de saida € aumentada e o circuito é simulado, progressivartéentes ae observe que a carga
do LNA ressoa na frequiéncia de operacéo (920 MHz). Por fim, adicderum resistor em série com o
indutor obtido ao final, de forma que o fator de qualidade total da cargargsjano de 5 (um valor tipico
para indutores integrados [9]). Para observar a saida, utiliza-seartadadqeal cuja impedancia de entrada
€ igual a impedancia da carga na ressonancia. Desta forma garantesgirea transferéncia de poténcia
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do LNA para a porta. O procedimento descrito pode ser realizado rapilemeom grande facilidade
caso haja disponibilidade de uma ferramenta de simulacao (o que de fat® adPCl), e por isso ndo
sera tratado com detalhes aqui. O procedimento foi efetuado para dd\#sprojetados, e os circuitos
finais foram simulados para que pudéssemos comparar seus desesmpenho

A consequéncia de todas as similaridades entre os LNAs notadas acima éegsmpenho dos cir-
cuitos obtido por simulacfes é praticamente indistinguivel. Como ilustracdo destepfesentamos o
resultado das simulacdes de dois parametros representativos: o par@fiefganho direto) e a figura de
ruido, para ambos os circuitos (vide Figura 4.2). Em todas as simulacéigamede ruido ralizadas neste
trabalho, a temperatura tipica de operagéo considerada é de 300 K.

S-FParameter Analysis m

—+ PCSMIM 5 PCSMO

17.5
15.04
12.54

=100

21

7.5

5.0

T T T
250 LS00 TS0 1.0 1.25 1.5
freq (GHz)

(a) Parametro S21 versus frequéncia.

S-Parameter Analysis &

& PO = MFmin - PCARIM

6_
5_
=]
=
=
2_
1_

T T T T
250 500 P50 1.0 1.25% 1.5
fred (GHz)

(b) Figura de ruido versus freqiiéncia

Figura 4.2: Comparacao entre os circuitos otimizados aplicando as téc@ikas ® PCSNIM

De qualquer forma é necessario optar por uma das topologias paragpaenms prosseguir o projeto.
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Um breve momento de reflexdo nos permite levantar qualitativamente alguntagersne desvantagens
de cada um dos circuitos em relacdo ao outro. Essas caracteristicdgstaias na tabela 4.6.

Tabela 4.6: Comparacgéo entre PCNO e PCSNIM

LNA otimizado por PCNO LNA otimizado por PCSNIM
PCNO => baixa NF, porém nao minima. PCSNIM => NF idealmente minima.

Maior transcondutancia do amplificador =>Menor transcondutancia =>menor ganho de con-
maior ganho de converséo. versao.

N&o ha capacitot’., => menos componentes,Ha capacito,, => grau de liberdade extra para
menor area ocupada em silicio. a otimizacao e ajuste fino dos parametros do [cir-
cuito.

Menor indutancia de degeneragcdo => circyitMaior indutancia de degenerag¢do => maior imu-
menos ruidoso. nidade as indutancias parasitas do encapsula-
mento.

Maior indutancia de casamento => maior fator|dilenor indutancia de casamento => rede de |en-

gqualidade na rede de entrada. trada menos ruidosa.

Dada a grande semelhanca no desempenho dos circuitos, a escolhaedérenms LNAs torna-se
razoavelmente arbitraria. Como ndo sabemos ao certo qual o efeito quamsealamento tera sobre
o desempenho do circuito, e quais compensacfes teremos que readizlwemes por seguranca optar
pelo projeto obtido pela técnica PCSNIM. Lembre-se que este circuitoiposstapacitor extern@’,..
Lembrando a formula para a parte real da impedéancia de entrada do LNA:

Re[Zin] = g”éfs (4.20)

Vemos que o capacitor externo nos fornece uma possibilidade de Rafidy,| sem alterar os demais

componentes do circuito. Por outro lado, na técnica PCNO seriamos awigadudar a dimensao do
transistor fonte-comum ou, pior ainda, alterar a indutancia de degéoefdeste sentido € que se diz que
0 circuito obtido via PCSNIM é um projeto mais 'seguro’.

4.7 PROJETO DA POLARIZACAO

Para polarizar o LNA optamos pela primeira estrutura apresentada na Bi§uEssa estrutura utiliza
poucos componentes, é bem mais simples, € de baixo consumo e néo regoede® um AMPOP. A
inclusdo do AMPOP pode levar a um aumento exagerado no consumoeanzcapada pelo dispositivo.
Além disso, como ndo temos em nossas hibliotecas nenhum AMPOP disppréeedariamos projeta-lo
exclusivamente para esta aplicacdo. Acreditamos que este seja uno siaco justificado.

A equacdo basica de projeto desta estrutura é a que fornece a refaigiia ranscondutancia e as
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Figura 4.3: Referéncia de transcondutancia para o LNA

dimensdes dos transistores. A relacao é repetida aqui (4.21) pond&msia.

2 WolLo
mo = — | 1 — 4.21
gmo = 5 ( WQLO) (4.21)

Observa-se que a transcondutancia gerada pela referéncia eepemés da relacdo entre os W/L dos
dois transistores NMOS. Pode-se iniciar o projeto escolhendo essaaeRrgmeiramente lembramos que
o transistor do LNA que desejamos polarizar (que opera como amplificadim-¢omum) foi projetado
comL = 0,35um. A preciséo da referéncia de transcondutancia depende criticamemendcasamento
entre os transistores NMOS da referéncia e da estrutura polarizadée ddso é conveniente utilizar o
mesmo comprimento de canal= 0, 35,m para os transistores da referéncia, pois este procedimento em
geral leva a melhores casamentos [19]. O grau de liberdade paramidatgo da razdo entre os W/L dos
transistores ficara entao na escolha das larguras de cada transistmesite para melhorar o casamento
entre 0s componentes sera conveniente escolher valores para easlapge sejam multiplos inteiros um
do outro, e de forma também que o transistor do LNA tenha largura igual a msiftipéaros das larguras
dos transistores da referéncia. E evidente que ndo podemos escdlhigudis para os dois transistores,
pois neste caso de 4.21 vemos que a transcondutancia fornecidacesgan@amente nula. Além disso,
valores muito diferentes de largura para os transistores levam a umaigualidade do casamento. Por
simplicidade escolheremd®, = 41/, . Com esta escolha a transcondutancia da referéncia fica dada por:

o3 (1- V) - 22) -4

Para o LNA otimizado via PCSNIM (que é aquele cujo projeto desejamos cantiobtivemosy,,, =
27,26mA/V . Entretanto, ndo sera este o valor a ser substituido na equacédo 422nteader o porque
deve-se observar a forma como a polarizacéo esta sendo realizastaedisitura de polarizacao sera
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responsavel por gerar um valor de tenséo, e esta tensdo seraapkcpdrta do transistor do LNA. A
transcondutancia de um transistor operando na saturacao é dadgumetace2.16, a qual é novamente
repetida aqui (4.23) por conveniéncia.

2K, W
(Vs = Vin) = 7 b (4.23)

KW
L

Reescrevendo de forma a isolar a tensaoaadrive(definida como a diferenc,, — V;,) ficamos
com:

gmL 2L
KW \ K,W

‘/gs —Vin = Ip (424)

No projeto do LNA tivemos a necessidade de reservar uma alta correptdedizacdo para o amplifi-
cador de modo a garantir alto ganho e baixa figura de ruido. Felizmenteefdomsa mesma necessidade
na referéncia de transcondutancia. Desta forma sera conveniente atlizntes de polarizacao inferiores
para a estrutura. Das consideracdes feitas anteriormente vemos quetaimtegioara garantir a correta po-
larizacao do LNA sera gerar o valor correto de tensaovéedrive ja que é a tensdo gerada pela referéncia
gue é utilizada diretamente na polarizacdo. Na equacao 4.24 vemos que sgrdosia corrente de dreno
Ip, para manter a tenséo deerdriveprecisaremos diminuir a largura W do transistor na mesma proporgcao
(compare o primeiro e o terceiro termos desta equacgdo). Por outro ladiojiaair a largura mantendo o
overdriveconstante, uma comparagao do primeiro e segundo termos de 4.24 nos pentiilg que se
estara diminuindo a transconduténcia da estrutura na mesma medida.

Feitas estas reflexfes, estamos em condi¢cdes de projetar a estruiiongiroR¥Fscolhemos arbitrari-
amente um fator de reducédo de 20 para a corrente de polarizacaednced. Esse fator é elevado o
suficiente para garantir que a referéncia drenara uma corrente tetahteainferior a do LNA (ndo 20
vezes menor, mas apenas 10 vezes, pois temos dois ramos na referéadeum drena igual quantidade
de corrente). Por outro lado, é elevado o suficiente para nao prajedicessivamente a qualidade do
casamento entre os transistores (note que ha, como de costume, umadelogagpromisso nessa esco-
Iha). Para esse fator de reducao de corrente ja sabemos que artdandooia da referéncia sera reduzida
também por um fator de 20. Assim sendo, desejamos projetar a polarpaegéo

27,26
gmo = 2’0 =1,363mA/V (4.25)

Substituindo em 4.21 obtemds= 734€). Além disso, como o fator de reducao de corrente escolhido
foi de 20, e lembrando que a largura do transistor do LNA &ldem, teremosity = 25,5um e Wy =
102pm.

Por fim resta projetar o espelho de corrente. Esse espelho devetigar #id, e a forma mais simples,
imediata e que leva ao melhor casamento de fazer isto consiste emiiomar W5 e L; = Ls. E
interessante também escolher comprimento de canal maior que minimo parasgstistoties, pois isto

aumenta a resisténcia de saida do espelho. Para ver o quéo elevadoseoadecomprimento do canal,

47



calculamos primeiramente a relacdo W/L que precisaremos. Observe quantla iberdade na escolha
da tensdo DC no dreno dos transistores da estrutura, pois o valor 8a tlenslimentacdo € muito superior
ao necessario para garantir o funcionamento correto deste circuito,(igéwadtir todos os transistores
operando na saturagéo). Para maximizar a tolerancia do circuito a \eidedprocesso, projetaremos
o circuito de forma que a tensdo de dreno dos transistores NMOS seja de(hgade da faixa total
disponivel). Esta sera evidentemente a tensdo de porta do espelhoeatgecgér que ha uma ligagédo
direta entre dreno e porta no transitor M3. Com estas escolhas, podaindarca relacdo W/L necesséria
manipulando 2.15:

" Ky(Veg + Vip)?  0,058(3,3—1,6—0,7)?2

21 2
% b % 0,075 P, (4.26)

A escolha dos valores exatos das dimensdes dos transistores é arbittési@ caso optamos por
Wy = W3 =10um e L1 = L3 = 4um, € encerramos o projeto da referéncia de transcondutancia.

4.8 PROJETO DO INDUTOR DE DEGENERACAO

Como discutido no capitulo 2, ha diversas formas de realizar indutorapanitos integrados. O
valor de indutancia necessario ao indutor de degeneracao nos peatizi#-le com uma espiral integrada.
Além disso, o fato deste componente se ligar diretamente a referénciarmotegambém aproveitar os
parasitas do encapsulamento para realiza-lo. Para sermos capgaewditaa unmbondwirecomo indutor
Gtil ao circuito é necessario que tenhamos um bom modelo do encapsulapsmatgue desta forma o
valor da indutancia parasita total possa ser previsto com boa precig&tiznhente este ndo € o nosso
caso, pois ndo esta certo ainda o tipo de encapsulamento que serd agadduto final. Também nao
h& uma estimativa minimamente razoavel para as dimensdes finais do sub#&jajod ira conter todo o
SoC. Isso impossibilita também a previsdo do comprimentmotalwireque ligara o PAD de terra ao pino
do CI.

Por estas razdes, ficamos limitados a realizar o indutor de degeneragfimgespiral integrada. O
projeto deste componente pode ser feito por meio de equacdes analitmamagdas. Este projeto em
geral envolve um compromisso entre 0s seguintes parametros: fatoaldtade, area erchip, indutancia
e freqUéncia de auto-ressonancia. Indutores calculados comdeguagaliticas geralmente apresentam
desempenho ruim, muito longe do 6timo. Por estas raz6es lancaremos maamefiéas computacionais
para projetar esse indutor. No Laboratério de Projeto de Circuitos &uteg(LPCI) da UnB temos & nossa
disposicdo uma ferramenta da CADENCE chamada VP@iupso Passive Component Desigheauja
funcao é especificamente a de simular os parametros de desempenhataiesnidtegrados do tipo es-
piral. Com esta ferramenta o projeto de indutores torna-se relativamentesifEm uma primeira etapa
especificamos as metas de desempenho para a ferramenta (indutaacougeeda, fator de qualidade,
freqUiéncia de auto-ressonancia), a freqiéncia de operacaongmicente e atribuimos a funcdo de cada
uma das camadas de metal e polissilicio. E permitido usar cada uma das camadasnpor a espiral
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indutora, para realizarenderpasgconexao entre o centro da espiral e a parte externa do indutor),dau ain
como parte do escudo de terra. Em seguida o simulador gera uma pegaetidage de indutores cujos
desempenhos se aproximem do especificado. Podemos entdo avali@ceristicas dos componentes
gerados e refinar as especificacdes, de modo a obter resultadespraggnente mais préximos do 6timo.
Terminado este processo escolhemos o componente de melhor desereefdrlamenta gera automati-
camente o layout e um esquematico equivalente para estrutura. O lageut\yidentemente ser utilizado
no desenho dchip, mas pode ainda servir de subsidio para realizarmos uma simulacdo maisastafjstic
prevendo com maior precisdo o desempenho do indutor. Essa simulagélizada pela mesma ferra-
menta, e faz uso de um algoritmo de célculo numérico em trés dimensfes das@latpmagnéticos
no indutor utilizando o método dos moment&dA solvel). Ao final deste processo temos um conjunto de
dados mais representativos do real desempenho do componente.

Passemos entéo ao projeto do indutor de degeneragéo. Constateuwssevplor mais apropriado para
o valor desse indutor, apds algumas rodadas de otimizacao via simulagé&s6éH (diferentemente dos
1,98 nH calculados). Assim sendo, um indutor de 2,62 nH com duas camadaetal (metal 4 e metal 3)
compondo a espiral, e uma camada de metal (metal 2) compamadenpasgoi otimizado na ferramenta
VPCD, sem qualquer escudo de terra. Em seguida, um conjunto de gimtrlacdes mais precisas do
indutor foram realizadas comEM solver

As simulacdes foram realizadas nas seguintes condi¢fes:

1. Indutor sem escudo de terra;
2. Indutor com escudo de terra formado por metal 1 padronizado ligpdiisailicio 2 padronizado;
3. Indutor com escudo de terra formado por metal 1 padronizado ligpdlisailicio 2 sélido;

4. Indutor com escudo de terra formado por polissilicio 2 padronizagamierconexdes em metal 1;

As curvas obtidas encontram-se no Anexo |. A partir destas curvasrobee a tabela 4.7, que resume
0s principais parametros de desempenho dos indutores simulados:

Tabela 4.7: Comparacéo entre os indutores

Parametro Ind. 1 | Ind. 2 | Ind. 3 | Ind. 4 | Unidade
Induténcia (@ 920 MHz) 2,6 2,6 2,5 2,6 nH
Fator de qualidade maximo 7,2 6,4 6,0 7,4 -
Freqiiéncia de auto-ressonancia >10 7,8 7,0 10 GHz

Apesar de ja termos a nossa disposicao boa quantidade de informalgfiessindutores, a escolha
do componente ndo serd feita agora, mas sera deixada para mais adiguel($0). A razdo disso ficara
evidente no momento que a escolha for feita.

49



4.9 CONSIDERACOES SOBRE SELETIVIDADE E PROJETO DA CARGA DO LNA

A arquitetura porta-comum cascode com casamento de impedancia indutievecao LNA uma
caracteristica passa-faixa sintonizada na freqiiéncia de projeto. lEEacéps banda-estreita essa carac-
teristica € desejavel e bem vinda, pois fornece uma rejeicao inicial a sioalizdolos fora da banda de
operacao do receptor e facilita o trabalho de filtragem dos estagios esguteguindo esta filosofia, pa-
rece interessante ligar a saida do LNA uma carga também sintonizada,deapamentar ainda mais a
seletividade do amplificador. Ha de se realizar uma por¢éo de condidsragsse respeito. O primeiro
fato a ser constatado é que as caracteristicas destas redes, e pamagto taprojeto delas, sdo muito
diversos. Mais especificamente, o fator de qualidade de cada umaredsméparametro basico que mede
a sintonia do filtro) sera geralmente limitado por fenémenos distintos.

A seletividade da rede de casamento na entrada do LNA dificiimente sead&lé@vdependentemente
de como sejam realizados os passivos (capacitores e indutoresyciss® porque existe um valor dese-
javel fixo para parte real da impedéancia de entrada do amplificadé?)(xeste valor € normalmente da
mesma ordem de grandeza da impedancia reativa tipica de porta do traamsiglificador porta-comum.
Para verificar este fato vamos realizar um breve exercicio.

Considere um transistor porta-comum de um LNA com capacitancia pa@sitae entrada igual a
0.816 pF. Este € o valor obtido para a carga capacitiva total do noss@tdjetado pela técnica PCNO.
Tomemos a frequiéncia de projeto de 915 MHz. O indutor de casamento ségEsario para ressoar esta
capacitancia na freqiiéncia de projeto é facilmente calculado e seu va@ates87.2 nH. Note que esta
indutancia € ordinariamente obtida pela soma das indutancias de dois indoitbeessamento de entrada
e o0 de degeneracdo. Suponha inicialmente que ambos os indutores $lo MEste caso, o fator de
qgualidade da rede de entrada é calculado por:

ImlZ] ¢

= — = =< =42 4.27
Relz] R R4 4.21)

Usualmente o indutor de degeneracao é realizado no prdggde sera de baixo valor. Se for realizado
por uma espiral planar, terd também um baixo fator de qualidade (em ®rh@dr exemplo). O indutor
de entrada sera responsavel por algo em torno de 95% da indutankt@etotsamento e sera realizado
por um componente externo, de alto fator de qualidade (30 ou supe@orsideremos novamente 0s
componentes obtidos pelo nosso projeto pela técnica PCNO, em que o ideutegeneracab, obtido
foi de 1,25 nH, e suponha um fator de qualidégiede 4 para este componente. O indutor de pagta
tinha induténcia 36 nH, e se for realizado externamente, poderéa ajarésten de qualidadg, da ordem
de 30. As resisténcias parasitas sefig® R, destes componentes serao:

wlg

0. (4.28)
L

R, =222 — 6,90 (4.29)
Qg

50



A resisténcia parasita total € de &)7 o que corresponde a 17% dos 8Qde resisténcia de entrada
total desejavel. A observacao importante neste caso é que o maior limitantesedetividade da rede de
entrada sera a parte real naturalmente existente pela necessidadendentasla impedancia de entrada,
e ndo os baixos valores de fator de qualidade dos indutores planaiegweis no Cl.

\Voltemos agora a questéo do no de saida do LNA. O amplificador deveogetagda levando em consi-
deracao a carga que devera alimentar. No caso de um receptoretap@timo, a pratica usual consiste em
jogar a saida do LNA diretamente em um filtro em rejeicdo de imagem (IR) dedtale qualidade. Estes
filtros s&o comumente do tipo SAVB(rface Acoustic Wayeesalizados externamente ao circuito integrado,
e apresentam impedancia de entrada de@58&0 também dispositivos muito sensiveis a descasamentos
na entrada, o que significa que o LNA devera ser projetado para alinesstaimpedancia particular. Por
outro lado, geralmente serd interessante projetar o LNA para maiores imefzexide saida. Nestes casos,
uma alternativa consistira em incluir uma rede de casamento de impedanciaa egtsaida do LNA, de
modo a baixar a impedancia de saida vista externamente para valores prosites@que permitird a
maximizacgéo da transferéncia de poténcia para o filtro de rejeicdo de imagemplieacOes deste tipo
precisaremos, adicionalmente a quaisquer cargas que desejemos, liBADuinsaida do LNA, pois sé
desta forma sera possivel realizar a conexao do modulo com a entréili@dte IR. Tais PADs apresen-
tam substanciais capacitancias parasitas para o substrato, e por issoggdnodelados razoavelmente
bem por capacitores.

Para sistemas com receptores zero-IF ou Low-IF, que a principio $s0 8aso, o estagio seguinte ao
LNA sera o de conversao de freqiiéncia. Essa conversao é regliaadm conjunto denixers que pode
contar com um total de 1 a 6 destes componentes. Entretanto, mesmo enwaeguite dupla conversao
em guadratura (que faz uso denixerg, a saida do LNA é ligada diretamente a apenas 1 mix2rs A
impedancia de entrada de umixer pode variar, dependendo se 0 modulo seré realizado simplesmente por
um conjunto de chaves MO#{xerpassivo) ou por um conversor tensdo-corrente seguido de urméonju
de chaves operando em modo de corrente (mixers ativos do tipo célulbde)G0 segundo caso é mais
simples, pois fica claro que a impedancia de carga do LNA serd purameatetva (desprezando os
efeitos que possiveis degeneracdes dos transistores de entraded@nham na impedancia de entrada
do mdédulo). No capitulo 2 foram dadas boas raz8es pelas quais skerdvetaitilizar ummixer ativo em
lugar de unmixer passivo para realizar a translacdo de freqiiéncia no receptor.

Por fim, é interessante que o LNA seja projetado de modo a ser facilmentéecaedo. Os instru-
mentos de caracterizacdo de circuitos de RF sao corrigueiramente wostom impedancias de entrada
de 509). A carga vista pelo LNA durante a caracterizacao é evidentemente muito similar t&riamos
numa arquitetura com filtro de IR externo ao Cl, durante a operacéo hadomacuito.

Vemos entdo que tanto no caso de ligar a saida do LNA a um filtro de IR extgraioto no caso de
liga-lo internamente a um conjunto de mixers, quanto ainda durante um pneced de caracterizacao
elétrica, parte da carga do LNA esta fixada, e em uma boa aproximac@ospoanodelada por uma
capacitancia parasita do n6 de saida do LNA para uma das alimentacdesutétda). Outro elemento
gue contribui substancialmente com carga capacitiva neste né € o dréramsistor de cascode do LNA.
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Devido as grandes dimensdes deste componente, a capacitancia paslsdasmciada serd comumente
da mesma ordem de grandeza da capacitancia de um PAD de RF ou da detrad par denixers(algo
em torno de 0.5 pF), por exemplo, e portanto ndo podera de forma algudespeezada.

Como mencionado anteriormente, 0 N0SSO Maior interesse esta em maximigarreacsaida do LNA,
pois, para um valor fixado de transcondutancia do transistor amplifipadtz-comum, quanto maior a
impedancia da carga maiores serédo os ganhos de tensao e de poténciarniareficiente de elevar esta
impedancia de saida consiste em incluir um indutor em paralelo com a c@aetiva parasita. Este
indutor deve ser tal que entre em ressonancia com a capacitancidgap@atas na frequiéncia de operacao.
Observe que desta forma adicionamos uma segunda etapa de filtragaffapasao LNA, o que como ja
foi mencionado é bastante desejavel. Tal carga apresenta ainda a dietpdrmitir a polarizagédo do LNA
sem nenhuma queda de tensdo da alimentacéo para o dreno do transtide cendependentemente do
valor de corrente de polarizagéo (isso é particularmente Util em aplitawéamltagg. Por dltimo, uma
carga do tipo LC nao introduz qualquer ruido ao sinal aplicado (pelo niéealnente).

Neste ponto é conveniente lembrar que um indutor integrado real esta mgjgoderser um compo-
nente ideal. O fator de qualidade tipico estara nas vizinhancas de 4. &éramrcapacitores integrados
estdo bem mais préximos da idealidade, pois apresentam fatores de quabdagueiramente maiores
(ndo raro muito maiores) que 50. Assim sendo, no caso de utilizarmos utoriirtlegrado como carga,
sera perfeitamente razoavel modelar a limitagdo na qualidade da carga LIEssirepte pela resisténcia
série deste indutor. Mais que isso, o fator de qualidade da carga comadoiset@ equivalente ao fator de
qualidade do indutor. Grande atencéo sera dada a esse caso parguen sistema eghip, o indutor de
carga certamente tera de ser integrado no CI.

Consideremos novamente nosso LNA otimizado via técnica PCNO. Imaginemus@rpmente que
nao ha qualquer PAD ligado a sua saida, isto €, estamos interessadagetar prdispositivo para operar
ligado diretamente aamixers. Suponhamos que a carga capacitiva total de entradanidesssomada
a carga capacitiva do transistor cascode de saida do LNA totalize 1 gfe ddso, um indutor de carga
adequado para ressoar com esta carga capacifiean 915 MHz teré indutancif, dada por:

Ly=—— =30,25nH (4.30)

Como este € um indutor de valor elevado, seu fator de qualidade tendara peuco pior que o do
indutor de degeneragcdo. Tomemos um fator de qualidadigual a 3,5. A resisténcia parasita séhig
deste indutor de carga sera:

L
Ry= 2% — 49,70 (4.31)
Qa

Na ressonancia, o circuito LC de fator de qualidade finito torna-se urga paramente resistiva de
resisténcia paralelR, dada aproximadamente por [9]:
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L
Ry =Ry x Q4= 7 éd = 603,69 (4.32)

Combinando o fator de qualidade da rede LCR de enttadaom a transcondutancig, do amplifi-
cador e aimpedanci, da carga na ressonancia [9], chega-se a um ganho de tenséo egtaradd.NA
de:

Gy = Qin - gm - Ry =4,26 x 32,6 x 603,6 = 83,82 = 38, 5dB (4.33)

Note que excelentes ganhos de tenséo séo possiveis desta formaiddaoptéos fatores contribuirao
para a degradacéo do valor real de ganho observado (como as imigsd@arasitas do encapsulamento e
do indutor espiral). Em todo caso, valores de ganho superiores a 88udgalizaveis.

Este mesmo LNA poderia ser projetado para uma carga de saida que inchi§# de RF, para
gue desta forma o LNA pudesse ser caracterizado. Neste caso € massatee incluir um indutor de
carga externo. Podemos projetar um indutor com fator de qualidade idiérinede forma que a carga
LCR apresente na ressonancia uma resisténcia paralela igual & 18@®bro dos 6082 esperado para o
circuito inteiramente integrado). Desta forma, ao conectarmos um instrunmeemedida (um analisador
de espectro, por exemplo) que apresente uma carga total também ig0éka &8taremos garantindo que:
a carga vista pelo LNA, na ressonancia, é igual a carga vista pelo itiigpgsiando o indutor de carga for
integrado e o PAD de RF for retirado (isto €, 803obtida pela combinagcédo em paralelo das duas cargas
de 120€7); havera maxima transferéncia de poténcia do LNA para o instrumento deanadilizmente
os instrumentos de medida sao corriqueiramente construidos para tgrgapedancia de entrada igual
a 502. Uma forma de fazer com que a impedancia vista pelo LNA para o equipangatdes1208?
consiste em realizar uma transformacéo de impedancias utilizando capaeitodeitores discretos.

Ao projetarmos o LNA para operar excitando um conjuntenibeers estamos efetivamente interessa-
dos no ganho de tensao que o estagio é capaz de fornecer. Pordoitigquiando estivermos caracterizando
o dispositivo com um analisador de espectro seremos capazes de needis agganho de poténcia do es-
tagio. Mostra-se sem dificuldade que o ganho de poténcia na configudtagnedida idealizada acima sera
igual ao ganho tensao do LNA alimentandawgerssubtraido do valor, em dB, da razdo de transformacao
de impedancias realizada pelo rede de casamento externo colocadaagmatiisaor de espectro e 0 LNA.
Essa rede devera promover um abaixamento da impedéancia de saida dielT2A6¢2 para 5012, que
corresponde a uma razao de transformacgéo de 24,12. Assim, o gapbi@deia medido para o LNA sera
algo em torno de:

G, = G, — 10l0g(24,12) = 38,5 — 13,82 = 24, 684 (4.34)

Novamente neste caso vale notar que o valor realmente medido para o gguiténtia sera inferior
a esta estimativa. Um valor mais realista fica em torno de 16 e 22 dB.

Lembre-se que o projeto acima foi realizado com base em um ‘chute’opeaior da capacitancia
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total parasita no n6é de saida do circuito. Esta € uma forma claramente gralseioceder. O método
adotado para projetar o indutor de carga do LNA otimizado via PCSNIMdgbintb e consistiu no seguinte.
Primeiro, escolhnemos um valor de capacitancia parasita pamaixess Este valor deve ser escolhido
tendo como base um valor esperado para a largura do transistor diaetgnamisturador. Nao sabemos tal
largura a priori, e resolvemos reservar 250 fF de capacitancia pdaaendeer. Como o LNA deverd excitar
dois mixers isto nos da uma carga total de 500 fF. Além disso, o indutor também afxesea carga
capacitiva ndo-nula (devido ao acoplamento com o substrato). Estapotg ser estimada facilmente e
sera da ordem 100 a 150 fF. A partir destas consideracdes, adicionanaocarga capacitiva de 650 fF
no esquematico do LNA e simulamos a impedancia de saida do modulo. Com esteag#o podemos
estimar a indutancia necessaria para ressoar a carga capacitivaagal((til mais parasitas) presente no
né de saida do LNA.

Feito este procedimento, chegamos a um valor de aproximadamente 35 nélipetaor de carga
do LNA. O indutor foi entdo projetado utilizando a ferramenta VPCD, dméoanaloga ao que fizemos
ao projetar o indutor de degeneracdo. Neste caso entretanto ndo inaluiatqser escudo de terra. Isto
porque aincluséo desta prote¢do inevitavelmente eleva a capacitansitagssociada ao indutor, e como
o desempenho do LNA depende criticamente da carga capacitiva presesats saida, consideramos ser
mais prudente evitar incluir mais elementos parasitas neste ponto.

O indutor de carga foi otimizado e simulado com a ferram&naSolver exatamente como se proce-
deu para os indutores de degeneracéo. O resultado das simulacésepeidto no Anexo I.

4.10 EFEITOS DO ENCAPSULAMENTO E COMPENSACOES (PARTE I)

A correta modelagem de um encapsulamento de circuito integrado é umab@stfate complicada,
dada a complexidade das interagbes que ocorrem neste componerdeandaliordados na introducao
tedrica os dois principais elementos parasitas associados ao encapsulamaeforma mais basica de
model&-los: dondwire modelado por um indutor série, dondpad modelado por um capacitor paralelo
para o substrato semicondutor. Para tratar este problema de forma maisaaiarexistem modelos com-
putacionais precisos, muito adequados para avaliar o desempenho tha sistevés de simulacdes. Estes
modelos levam em conta muitos outros efeitos, como a resisténcia séherthsires os acoplamentos
indutivos entrebondwirese o acoplamento capacitivo entrendpadsbondwires o substrato e a placa
PCB.

Para realizar calculos analiticos simples que nos fornecam uma boa vipé&ubtEma e dos compro-
missos envolvidos, ficamos limitados a utilizar modelos um tanto grosseirosygueden conta apenas as
interacdes mais relevantes. O modelo utilizado para cada conexdo do dirtegtado com a placa PCB
sera simplesmente o de uma rede consistindo de um capacitor em paraledcspbsirato e um indutor
série. No momento de realizar simulagdes computacionais do circuito teremesaadigposicao modelos
mais precisos para 0s encapsulamentos, e nestes casos tais modeles\pezgados.
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Para blocos integrados cujos caminhos de entrada e saida de sinaisdodligados diretamente a
um pino do CI, os efeitos do encapsulamento serdo percebidos amatimentacdes. No caso do
pino de terra é facil ver que a capacitancia parasitbattdpadndo causa nenhum efeito, pois os dois
terminais deste capacitor estardo conectados no mesmo terminal, qual sdystrates semicondutor. Ja
0 bondpadda alimenta¢&o positiva introduz uma capacitancia parasita Bptre terra. Novamente o
efeito deste elemento sera muito pouco significativo, e de fato podera mesmeraiporcionar algum
beneficio, atuando como um pequeno capacitdnygmsgpara o circuito. Capacitores typassentre as
alimentacdes sdo muito utilizados em circuitos de alta freqiiéncia para minimizesagpen de espurios
para as trilhas de alimentag&o, pois estes sinais podem interferir no fame&oto de outros circuitos do
sistema. Isto é particularmente verdade para circuitos digitais, que operamimais chaveados. Em
todo caso, a principio ndo havera nenhum efeito negativo ao introdwirmgyouco ddoypassingnas
alimentacdes de nossos blocos de RF.

Feitas estas consideracdes, esqueceremos por um momento 0s cappartsitas dos pinos das ali-
mentacgdes e daremos atengdo apenas aos indutores série. Lembmdisdosidio apresentada no capitulo
2 sobre degeneracéo indutiva para o LNA, notamos que o efeito intdodpelo indutor série na linha
de terra sera basicamente o de aumentar o valor da indutancia de degendxalegeneracao indutiva
causa muitos efeitos, alguns deles mais significativos que os outros dagerab circuito em questéo:
diminuicdo do ganho, aumento da linearidade, aumento da parte real da icipetfientrada. No caso
do LNA o ultimo destes efeitos sera o mais importante, dado que o indutor falurzidn neste bloco jus-
tamente para permitir a realizacdo do casamento da parte real da imped@mtiada com a impedancia
da antena.

O valor da indutancia série introduzida pelo encapsulamento depende mdigdatores: o tipo de
encapsulamento utilizado e o comprimentobdmdwire Valores tipicos de indutancia série introduzida
pelo encapsulamento estao em torno de 800 pH a 3nH. Ja paralwire uma boa estimativa de indutan-
cia série usualmente adotada € a de 1 nH por milimetro do fiob&fdwiretipico pode ter comprimentos
variando entre 0,3 e 2 mm. Com estas estimativas, podemos esperar qapsutarmento introduza uma
indutancia série em cada pino que pode variar entre 1,1 nH 5 nH. Infelignemta é justamente a mesma
ordem de grandeza da indutancia série escolhida para a realizanedeg® indutiva do LNA. Se o efeito
deste indutor parasita for simplesmente ignorado, podemos esperar umt@admealgumas dezenas ou até
mesmo uma centena dena parte real da impedancia de entrada do LNA. Isso levara o circuaicupar
ponto de operacao que ndo coincide com a otimizacao prevista pelasd28id® ou PCSNIM, e neste
caso certamente havera aumento na figura de ruido do bloco. Note agnaaayiacdo na impedancia sera
muito sensivel ao particular encapsulamento escolhido, pois os valores dpidadutancia série podem
variar em uma larga faixa de valores.

A forma mais basica conhecida de compensar o efeitos das impedanciaastaknentacdes esta
na introducao de capacitores lgpasgtécnica ja citada acima). Os capacitoresgpassornecem um
caminho alternativo de baixa impedancia para sinais de alta freqiénciaualmente seguiriam para
a alimentagdo ou para o terra. Para entender a razoabilidade deste tipoegéad/;;-terra, considere
um circuito de RF qualquer ligados as alimenta¢des por dois indutoresdHigh)r Se o circuito opera de
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forma linear, entdo um sinal aplicado a sua entrada provocara flutuiagd¢ensdes dos nos e nas correntes
gue atravessam o circuito de forma proporcional ao valor do sinal dplita entrada. Do ponto de vista
das alimentacdes, o Unico efeito observado serd uma variacao naednerada pelo circuito. Podemos
entdo entender o circuito, seja ele qual for, como um sumidouro de t®eentrolado por tensdo (no
caso, controlado pela tensdo de entrada). Se conectamos um capact@seerminais de alimentacao
do circuito, e se a impedancia oferecida por esse caminho capacitivigifidficativamente menor que a
impedancia oferecida pela linhas que ligam o circuito a fonte, na frequéocmal de entrada, entdo a
perturbacao de corrente gerada pelo sistema sera absorvida pealitarapanimizando as variacdes nas
tensdes de alimentacdo do circuito e eliminando o efeito de degeneragéozitogdelos parasitas das
linhas.

<«
Sinal d [_ [ _]

Controle | | __C
oL 1T
| |

—>

Figura 4.4: Conexdo de um capacitortggpasseem um circuito com parasitas indutivos nas alimentagfes

A impedancia vista pelo circuito para as alimenta¢des ao incluirmos o capachgpasgpode facil-
mente ser calculada utilizando técnicas convencionais de analise de cir€atosiderando indutancias
parasitas L iguais nas duas linhas de alimentagéo, o resultado que se pbtém é

sL

Do = ————
CT 1+ 282LC

(4.35)

Se tivermosl << 2s?LC, entdo podemos aproximart 2s?LC = 2s2LC, e neste caso a expressio
para a impedancia da fonte fica:

1

Zsrc )
2sC'

(4.36)

Observe que com essa aproximacéo a impedancia da fonte vista pelo cismudepende do valor da
indutancia série parasita. Desta forma o funcionamento do circuito toindeggndente do tipo de encap-
sulamento utilizado a e do comprimento dmndwires 0 que aumenta consideravelmente a versatilidade

56



e robustez do projeto. Entretanto € necessario ainda investigar sobrgligdes a hipotese << 2s2LC
€ razoavel. Supondo um valor de 2 nH para L e considerando freigiide operacdo de 920 MHz, a
condigdol << 2s?LC se torna:

C >> 7,48pF (4.37)

Este é um valor substancial de capacitancia para circuitos integradealiZzacao de um capacitor de
valor muito superior a este demandara area em silicio da mesma ordem qumadzsopar um indutor do
tipo espiral. Esta € a grande limitacdo desta técnica de compensacéo. Felizparssivel aproveitar a
area ocupada pelos indutores do LNA para realizar os capacitoresaeogplamento. Ao construirmos um
escudo de terra utilizando a primeira camada de metal e a segunda camalissiee estamos isolando
o indutor do que ocorre abaixo destas camadas. Neste caso temos digedside incluir uma camada
sélida do primeiro polisilicio (o de porta), formando um grande capacitorpally abaixo do indutor.
Basta entéo ligar os terminais deste capacitor as alimentagfes, e tem-se asside@gpacitor deypass
desejado.

Facamos uma rapida estimativa da capacitéancia que teria um capacitor redéigtadforma. O indutor
de degeneracdo do LNA ocupa uma area aproximadamente circular derdia8@um. Além disso, a
capacitancia por area do capacitor poly-poly nessa tecnologia é def B,86n>. Com estes valores
chega-se a uma capacitancia estimada de:

280 2
Cina = 0,84 % m x ( == ) = 52000fF = 52pF (4.38)

Este valor é bastante significativo, e substancialmente maior que os 7,4& |pFegisamos superar.
Por fim observe que este valor foi obtido assumindo que as duas plaapdcitor sdo sélidas. Se
desejarmos utilizarmos um escudo de terra ndo-solido, entdo a capadit@bgigassque teremos sera
menor gue esta.

Neste momento fica claro porque foi dada tanta atencdo as diversas fempessibilidades para os
escudos de terra do indutor de degeneracéo, abordadas na $¢a@dcolha do escudo de terra devera
ser feita de forma a maximizar dois parametros parcialmente contraditérios:imizanéo da superficie
do escudo de terra, a ser utilizado como a placa superior do grandgtcada desacoplamento; a maxi-
mizacao do fator de qualidade do indutor. Por um lado, quanto mais sélidgfaca do escudo de terra
maior sera a capacitancia do capacitobgipass e qguanto mais densa forem as interconexdes realizadas
em metal 1 maior serd o fator de qualidade deste componente. Por outnaditao®(secao 4.8) que quanto
mais metal 1 e quanto mais polissilicio 2 tiver nosso escudo de terra, menorfatoéde qualidade do
indutor de degeneracdo. Optaremos por utilizar o escudo de terra cofrilreqialissilicio 2 padroniza-
dos, como um meio termo entre o escudo com polissilicio 2 sélido e 0 escudo dainlrapenas para
interconexdes. Desta forma teremos tanto capacitandgmessguanto fator de qualidade para o indutor
moderados.

Para verificar a impedancia efetivamente apresentada pelo escudoadestmlhido, realizamos a
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extracao ddayoutda estrutura com a ferramemtasurada Cadence. Em seguida simulamos a impedéancia
do componente versus freqiiéncia. O resultado por ser visto na Figura 4

AL Eesponse .
= Impedancia de entrada
10%
104
E- ]
=
=
=2
=
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— 109
1071 | . |
108 109 1010 101l 1012
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Figura 4.5: Impedéancia do capacitorldgassversus freqiéncia

O comportamento da impedancia para baixas frequéncias é de diminuicaondepi@porcional a
freqUiéncia, em concordancia com o esperado para o comportamamo&emento capacitivo. Nota-se
entretanto que havera divergéncia deste comportamento para freglguficientemente elevadas. Essa
discrepancia se deve ao dominio do termo resistivo na resposta do cortgode qualquer forma a
figura nos permite ver que o comportamento sera basicamente capacit\asgegqiéncias de interesse.
Consultando o gréafico obtem-se impedancia de aproximadaménéeal GHz. A capacitancia estimada
para o elemento a partir deste ponto € de 40 pF. Note que, como esperador & menor do que o
previsto para um escudo formado por placas inteiramente solidas, masssmidrata-se de capacitancia
suficiente para nossos propositos.

Ha ainda uma Ultima questdo pertinente no que se refere a este capaciteactptiamento. Apesar
do capacitor ser projetado de modo que sua impedéancia seja substanciahfeeioieas impedancias dos
indutores parasitas das alimentac¢des na freqiéncia de projeto, deveusgue havera uma freqiiéncia
inferior a de projeto na qual o capacitor bgpassentrara em ressonancia com as indutancias parasitas.
Para frequiéncias préximas a de ressonancia dessa rede o circoitmigo’ pelobypassobservard uma
altissima impedancia nas suas alimentacdes, o que pode levar a instabilidadaitio €/ ma simples si-
mulacao da parte real da impedancia de entrada do circuito revela este(pieleg-igura 4.6). Uma forma
de eliminar este comportamento indesejado consiste em reduzir o fator deadaal@ rede ressonante,
pois desta forma a impedancia vista na ressonancia sera inferior. ilsitofadicionando pequenas resis-
téncias (42) em série com as alimentacdes e com o capacit@ygass E claro que este procedimento
leva a uma pior qualidade da estrutura de compensacao. Ainda assimremesagptado é mais robusto e
confiavel do que se simplesmente nao utilizassemos nenhuma forma de cagdpedspequena degrada-
¢do de desempenho € compensada pelo ganho em robustez, como \&yemaksar o sistema receptor
como um todo no capitulo 6.
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Figura 4.6: Impedancia de entrada do LNA com capacitor de bypassviees|liéncia

A andlise feita até 0 momento € suficiente para que se possa simular o circuéa@ar todos os seus
principais parametros de interesse. Observe que nada foi dito a redpedeitos do encapsulamento no
pino de entrada de sinal de RF. Estes efeitos ndo sdo despreziveisret@srpzoavel crer que poderdo ser
compensados com a inclusdo de uma rede de casamento externa agrdprietamento dessa questéo
serd também deixado para o capitulo 6.

4.11 CIRCUITO FINAL E DESEMPENHO ESPERADO PARA O MODULO

Terminadas as etapas de otimizacao e ajustes chega-se a um conjunto Vialareke para os com-
ponentes do circuito do LNA (Figura 4.1) e da referéncia de trascamclat@éFigura 4.3), os quais séao
apresentados nas Tabela 4.8 e 4.9, respectivamente. Com estes [par@noetede-se a simulacdo das
diversas figuras de mérito pertinentes a caracterizacao do desenggemmoamplificador de baixo ruido:
parametros S, ganho de tensao, figura de ruido, pardmetros de estelilidd, impedancia de entrada,
ponto de compresséo de 1 dB, entre outros. O conjunto de simulacéeséelazente extenso, e por esta
razao é apresentado no Anexo |. A Tabela 4.10 resume os parametrosterassantes extraidos a partir
do conjunto de simulacdes. Os Unicos parametros nessa tabela que e&o gavdobtidos a partir dos
graficos que aparcem nos Anexos sao a corrente drenada e aigot@mumida. Esses parametros sao
extraidos de simula¢des DC muito simples, e por isso optou-se por ndo induéfiees brutos, apenas o
resultado final. As simulacGes séo realizadas paja= 3,3V e f,; = 920M Hz). Atitulo de compara-
¢do, a Tabela 4.10 trds também os parametros do LNA projetado em tradatbosres que puderam ser
extraidos da referéncia [1].
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Tabela 4.8: Valores dos componentes do LNA

Componente| Valor Unidade
MO (WI/L) 510/0,35| pum/um
M1 (W/L) | 255/0,35| um/um

Ls 2,62 nH
Ly 35,1 nH
L, 28 nH
Cex 0,46 pF

Tabela 4.9: Valores dos componentes da referéncia de transcondutanc

Componente| Valor Unidade
MO (WI/L) 25,5/0,35| pum/um
M1 (WIL) 10/4 wm/ pm
M2 (WIL) 102/0,35| pum/um
M3 (WIL) 10/4 wm/ pm

R 900 Q

Tabela 4.10: Resumo dos parametros de desempenho esperadosidéra o L

Parametro Trabalho anterior [1] Este trabalho Unidade
Ganho de Tenséo 36 33 dB
Toleréncia no ganha ? 0,68 dB
Figura de Ruido ? 1,5 dB
Fator de Qualidade 153 4,2 -
Corrente DC drenada 5 2 mA
Consumo 7(@ Vyq=1,2) 6,6 (@ Vyq =3,3) mwW
Frequéncia limite de estabilidade ? 1,18 GHz
Impedancia de entrada 50 50 Q
P1dB ? -12,4 dBm
I1P3 ? -4,5 dBm
Pinos no encapsulamento 3 1 -
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5 PROJETO DO MIXER

5.1 INTRODUCAO

O presente capitulo discorre acerca do projetandar para o receptor do rSoC. Primeiramente a to-
pologia escolhida serda apresentada. Em seguida, discute-se a esoff@ametros a serem otimizados
pelo projeto. Passa-se entdo ao calculo dos componentes levandotarasdiversas solugdes de com-
promisso envolvidas. O circuito obtido ao final € descrito e simulado paraegudesempenho possa ser
previsto.

5.2 TOPOLOGIA DE CIRCUITO
A topologia escolhida paramixeré similar a célula de Gilbert modificada discutida no capitulo 2. A

diferenga principal esta em que todos os transistores bipolares fatzstitsidos por transistores NMOS
(vide Figura 5.1).
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Figura 5.1: Célula de Gilbert modificada para realizacao do mixer
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5.3 PROJETO ELETRICO

5.3.1 Projeto dos transistores

Ao contrario do que se faz para LNAs, ao projetarmuzersem geral nao necessitamos de uma
técnica de otimizacéo elaborada para que sejam alcancados bons ossldisal se deve primordialmente
ao fato de n&o estarmos mais preocupados em minimizar a figura de ruid®gj@@senca de um LNA de
alto ganho bem otimizado antecipando o estagio de mixagem nos da uma grageimpara degradacao.
Nossos maiores interesses ao projetarixer estardo em: maximizar a linearidade; minimizar o consumo
de poténcia; minimizar as cargas capacitivas apresentadas ao LNA e@oE/Cum primeiro projeto
deixaremos de lado a questao da linearidade, que é mais complicada, esmgppremos apenas com o
consumo e a carga capacitiva aoers Em seguida verificaremos se a linearidade atingida foi suficiente,
e tomaremos as devidas medidas caso seja necessario amplia-la.

As primeiras escolhas que faremos ser&o os comprimentos de canabdentdds transistores. Esta
escolha envolve uma solugdo de compromisso entre quatro parametisiéncés de saida, erro de casa-
mento, capacitancia de entrada e area em chip. Ao aumentarmos o comprimeat@bde um transistor
mantendo o mesmo consumo de poténcia (ou seja, a mesma corrente destegan)as simultaneamente
aumento a resisténcia de saida, aumentando a capacitancia de porta, mimimieanadde casamento en-
tre dois componentes semelhantes e aumentando a &rea ocupada emrmioig cpacitancia de porta é
muito importante para os transistores que recebem os sinais do LNA e doog€Omprimentos de canal
deles serdo tomados com o menor valor permitido pela tecnolegia(m). Note que desta forma esta-
remos minimizando a area ocupada, mas néo o erro de casamento. Vdlerrassia que a resisténcia de
saida destes elementos é pouco relevante. Para os transistores queatodonte de corrente nao havera
muito problema em aumentar o comprimento de canal, pois a capacitancia degsbe @bmponentes
causara pouco efeito no desempenho do circuito. Para tais transistooseemos entdo comprimentos
de canal iguais &, 70um. Este € o minimo comprimento sugerido pelo fabricante (AMS) para componen-
tes que demandam alta confiabilidade; desta forma, também n&o estaremoadmexageradamente a
area ocupada pelos dispositivos.

Consideremos agora o consumo de poténciardrers Havera duas corrente principais de polarizagédo
do circuito: uma para o conversor tensao-corrente e outra para tedtachaveamento. O consumo de
poténcia simulado para o LNA foi superior ao previsto, cerca de 6,6 m\W¢o brena um total de 2 mA
de uma fonte DC de 3,3 V). O consumo de poténcia total permitido ao receppd2@rd\W; gostariamos
que o conjunto LNA amixersconsumisse ndao mais que 10 mW, pois desta forma restariam 10 mW a
serem consumidos pelo sintetizador de frequéncias e pelo demodulayler,p@rece uma divisdo justa
do consumo. Desta forma nos resta 1 mA de corrente para polarizar osigers ou seja, 0,5 mA para
cada um. Como a linearidade é um parametro criticio de desempenho, e alaadrmamte limitada pelo
estagio conversor tensdo-corrente, optou-se pela seguinte di®j8&nA de corrente de polarizacao para
0 conversor tensao-corrente; 0,1 mA para o estagio de chaveamemtois&onos restam ainda 0,1 mA
para polarizar os espelhos de corrente que vao definir as tensoedaldgs transistores.
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Vamos calcular agora qual ordem de grandeza poderemos esperattgznscondutancia do conversor
tensdo-corrente (MNO) com os parametros ja definidos. Se desprezardegeneracéo capacitiva (cujo
efeito é o de reducédo da transcondutancia), a corrente de polard@fi®mA e o comprimento de canal
de0, 35um, podemos utilizar a equacado 2.16 para obter:

2K, W 2x0,17x 1073 x W
= n I = ’ 1 _3: 4 .1
Im =1/ T D \/ 0.35 < 106 x 0,3 x 10 0,54vVW (5.1)

Onde W é dado em metros. Neste momento é conveniente lembrarmos de unadoesitido no

projeto do LNA (vide equacgédo 4.15), onde obtivemos que a capacitéa@aita porta-dreno por unidade
de largura para transistores NMOS de comprimento de €aBalim € de 1,12 fRim. A carga capacitiva
reservada para o par daxersfoi de cerca de 500 fF, o que nos da 250 fF de carganpxer. Neste caso, a
largura maxima permitida para o transistor que realiza a conversao tesrséote € de aproximadamente
220 um. Se escolhermos W = 1Q@n, por substituicdo direta em 5.1 caculamos que a transcondutancia
do estagio sera de 5,4 mA/V. Para uma carga d€! I1sko representa um ganho de tensao de 5,4 vezes
ou 14,65 dB, um valor modesto porém significativo e bem vindo. Este valmsisténcia (ou outro valor
qualquer desta mesma ordem de grandeza) € muito conveniente, ja quagiodente ser realizado em

ClI utilizando um resistor de polissilicio de alta resistividade. Isso porqusiatividade tipica destes
resistores é de 1{k por quadrado. Quaisquer valores para a largura do transistor @ paséténcia de
carga destas mesmas ordens de grandeza levarao a projetos razNateique é conveniente escolher
um valor de W inferior ao maximo permitido, pois € de se esperar que hajaos @lgmentos capacitivos
parasitarios nao previstos ligados ao n6 de entraduiger, e estes elementos deveréo entrar no cémputo
da carga total do LNA. Por seguranca escolheremos W z100e deixaremos o valor da resisténcia de
carga para ser escolhido adiante.

A escolha das dimensdes dos transistores de chaveamento do sinakdéeddiN2 e MN3) envolve
uma solucdo de compromisso entre 0s seguintes parametro: carga t@gl@seryCO; amplitude de sinal
requerida do VCO; resisténcia de passagem ao sinal de RF. Fixadeeateale polarizacdo do estagio,
guanto maior a largura desses transistores maior sera sua carga apa@tor sera a amplitude de
sinal demandada do VCO para realizar o chaveamento completo da c@neieor sera a resisténcia
de entrada vista pelo sinal de corrente injetado do conversor tens&oteo A capacitancia parasita de
cada transistor sera de 1,12k, como discutido no paragrafo anterior. A amplitude de sinal necessaria
para chavear completamente um transistor pode ser estimada como semdendalooverdrive(que €
diferenca entre tenséo porta-fonte e tenséo de limiar do transistor, i5to-€V;) aplicado ao componente.
Para corrente de polarizacédo de 0,1 mA, estimaesealrivedo transistor, suposto operando ha saturacao,
manipulando a equacgéo 2.15:

[oLT 2%x0,35x10°6%x0,1 x10-3 0,642 x 1073
‘/gs - V;fn = D = s . X = - . (52)
K, W 0,17x 103 x W VW

Por outro lado, a resisténcia de entrada que o transistor-chave rdprasesinal de RF sera dada

aproximadamente pelo inverso da sua transcondutancia de pequemgspsiizapara o sinal de RF este
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componente esta em uma conexado do tipo porta comum. Para calcular esémcisisasta refazer o
célculo de 5.1 com corrente de polarizacao igual a 0,1 mA e inverter o sf(iltel. Procedendo desta
forma teremos:

3,21
VW

Rsy (5.3)

Escolhendo novamente W = 1Q0n, os parametros da chave sef@g, = 112fF; Vo — V, =
64,2mV; Rs, = 32012. Infelizmente ndo temos dados suficientes a respeito do VCO para julgar se a
capacitancia de porta do transistor esta adequada ou néo, tampousalparae a amplitude necessaria
para o sinal é razoavel. Em todo caso a estimativa obtida para a amplitedsdéa ao sinal do oscilador
local é bastante grosseira, pois supde que o transistor entra na regi@dalimediatamente assim que a
tensdo porta-fonte torna-se inferior a tensao de limiar. Valores pratocessarios a amplitude do sinal do
VCO para que ocorra completo chaveamento da corrente seréo sidistante superiores aos previstos
por este tipo de estimativa, como teremos a oportunidade de ver ao simularesesmgpénho do circuito.
Por fim, notamos que o valor obtido para a resisténcia de entrada da chaxgéravel aos 1¢k de
resisténcia total inicialmente estipulado para a carga. Gostariamos queeasehemportasse, quando
em estado de conducdo, aproximadamente como um curto-circuito freatgaddomixer. Uma forma
de melhorar esta aproximac&o sem alterar os parametros da chave @msisteentar a impedancia da
carga. Este procedimento tras ainda a vantagem de aumentar o ganhoefefo do estagio.

5.3.2 Projeto dos resistores e dos capacitores

O dimensionamento dos resistores deve ser feito levando em conta a potegizacdo do circuito.
Os resistores de polarizacdo do conversor tensdo-corrente egas darsaida dmixer sdo escolhidos
com base nas correntes fixadas para cada um destes estagioanesdeegustados prioritariamente de
forma a minimizar o efeito de ceifamentipping) do sinal em cada né do circuito. O ceifamento do sinal
ocorre quando um né do circuito estaria sujeito a um sinal de tensdo AQrogjitude seja suficiente-
mente elevada para levar a tenséao total naquele ponto (tensdo AC maisDé€)sam valor superior a
tensdo de alimentacao positiva ou inferior a tensao da alimentacdo neblsas situacdes a tensdo no
no, impossibilitada de se elevar a um valor superior ao da alimentacaopwordesite, € ceifada (isto é,
satura) em um valor aproximadamente igual ao da tenséo de alimentagaanpeeendo neste estado até
gue o circuito seja levado a uma condigdo em que a tensdo neste no seaanefiete inferior a da alimen-
tacdo. O sinal pode também ser ceifado se a tensdo em um no atingir urtavglor um dos elementos
ativos (transistores) seja levado a uma condicéo de operacéo difgéasctadicdo original de projeto. Por
exemplo, um transistor na saturacdo pode ser levado a operar nadedifmo se a tensao dreno-fonte
assumir valores proximos a da tensédmderdrive Estes efeitos de ceifamento, se ndo forem tratados com
cuidado, degradam severamente a linearidade do sistema, causandosmpeiores do que a linearidade
limitada do conversor tenséo corrente (que € normalmente o maior limitante daltdesado circuito).

Felizmente é bastante simples polarizar um circuito de forma a minimizar o efeitifamesto. E
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também facil verificar por meio de simulagdes se ha ceifamento em algum md,qeia@ né ele esta
ocorrendo, para que desta forma a polarizacdo seja ajustada de foomaensar o efeito. Primeiramente
escolhemos o valor do resistor de carga do estagio de chaveamentoeattecoh correta operacao deste
estagio exige que o transistor fonte de corrente (MN4) esteja na satu@e&ste transistor for bastante
largo, um pequenoverdrivesera suficiente para que a corrente de 0,1 mA seja fornecida; além disso,
0 pequenoverdrivenos garante que a tensdo de dreno possa chegar a valores bemogeguemos
escolher por seguranca um valor intermediario de 0,7 V pareedrive Neste caso a tensao de dreno
precisara ser superior a este valor. Em seguida consideremos @storassjue operam como chave (MN2

e MN3). Quando acionadas para a conducdo, desejaremos quearka®m @pm baixa resisténcia de canal.
Infelizmente sabemos que esta resisténcia ndo sera tao baixa assim (méendde 3232). A corrente

de polarizacéo de 0,1 mA passando por uma carga de3zfvoca uma queda de tensao de 0,32 V. Com
estes célculos simples, estimamos que a tensdo minima permitida ao n6 de gaidargara evitar o
ceifamento é de 1,02 V. O valor maximo desta tensao sera evidentemente dej8e88/(valor da tensao

de alimentacao). neste caso, desejaremos polarizar o circuito de formaajoe DC no né de saida esteja

no valor médio destes dois limites, qual seja, 2,16 V. Novamente pensando@ate de polarizacao de

0,1 mA, isto nos leva a R = 10,8kpara a resisténcia de carga (em cada ramo do estagio de chaveamento).

O resistor de polariza¢do do conversor tensdo corrente é dimensimémiona analoga. Neste estagio
reservaremos novamente 0,7 V de queda para o transistor fonte dee@lM&l1l). Por seguranca reserva-
remos também mais 0,7 V para o transistor conversor tensao-correntg.(lMkhsado no n6 de saida do
conversor tensao-corrente devera entdo ser sempre superior almfevior a 3,3 V. Para a corrente de
polarizacédo de 0,3 mA, isto nos leva ao valor de R = 3Qphara o resistor de saida.

Note que com este procedimento chegamos a um dimensionamento no qual dovedsistor de
carga do primeiro estagio é inferior ao valor dos resistores do segstalyice Isto significa que a maior
parte do sinal de corrente criada na conversdo tensdo-correfitgesiato consumida na carga do préprio
conversor, e ndo na carga do estagio de chaveamento. De qualypu@iafoarga total vista pelo transistor
conversor sera dada pelo paralelo das duas cargas,34718,8 K). Isto nos d4 uma carga equivalente de
2,45 K2. Lembrando que a transcondutancia esperada para o conversbr4éna/V, o ganho de tenséo
previsto para anixeré de 13,21 vezes ou 22,4 dB. Apesar da baixa eficiéncia de acoplametioetae
do primeiro estagio para o segundo, vemos que 0 ganho de tensaalespbéastante apreciavel. Como
este procedimento nos leva ao circuito que, pelo menos a principio, maximizarid@ue, parece muito
razoavel manter o projeto desta forma.

Lembrando que reservamos 0,7 Vaerdrivepara as fontes de corrente dos dois estagios, calcula-se
qual deve ser a largura destes transistores para que fornecamerate@propriada. Observe que para
estes transistores foi escolhido comprimento de canal der@, Manipulando novamente a equacéo 2.15
calculamos a largura do transistor fonte de corrente do primeiro estagio:

2-Ip-L  2x0,3%x0,7x107°
Kn(Vys — Vin)? 0,17(0,7)*

vl —

=5,04um (5.4)

Para o segundo estagio tem-se imediatamBnte= 1, 68um. Nota-se que as dimensdes calculadas
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sdo muito pequenas frente as dimensfes dos demais transistores (gueerplasgura em torno de 100
wm). Transistores tdo pequenos assim séo bons por que ocupam @égearem silicio, mas por outro
lado apresentam elevados erros de casamento (0 erro de descasartrendois transistores é aproxima-
damente proporcional ao inverso da area ocupada pela porta dearaglsttir). Podemos compensar esta
limitacdo aumentando a largura do transistor. Com isto estaremos também dimiooveldriveneces-
sario para manté-los na saturacao, o que fornece uma margem ext@laghospara as tensdes dos nés
de saida. E claro que esta margem sera pequena (de apenas algueresamyV), e neste caso néo faz
muito sentido recalcular os resistores de carga dos estagios. Isto popgdpria precisdo dos modelos
de primeira ordem que estamos utilizando é inferior as corre¢des que $efiaduzidas. O importante
€ gue tenhamos em mente que é possivel aumentar as dimensdes dos gamgistoperam como fonte
de corrente dos estagios sem nenhuma (ou quase nenhuma) penalididempenho dmixer. Feitas
estas consideracdes, tomaremos valores 10 vezes maiores que osloalaglena para as larguras dos
transistores-fonte. TeremdB, = 50um e Wy = 15um.

Por fim devemos dimensionar os capacitores do circuito. O capacitor @el@i€0) é responsavel
apenas por provocar o desacoplamento DC da saida do LNA para daedtrenixer. A principio po-
demos escolher qualquer valor suficientemente grande para esse eatepsem incorrer em nenhuma
penalidade no desempenho do circuito. Como a capacitancia de portasisttralO € de aproximada-
mente 112 fF, um valor de 2 pF (18 vezes maior) parece suficientementegrara que a impedancia do
componente na frequéncia de operacao seja desprezivel. Entretauidio, &l grande proximidade entre a
placa inferior dos capacitores poly-poly para o substrato, sabeeseigulusdo de um capacitor desse tipo
sempre provocara também a insercdo de um capacitor parasita para cCteralor desse parasita (que
pode ser consultado nos arquivos de tecnologia do fabricante) fitareode 1/6 e 1/7 da capacitancia do
componente. Ao incluir um capacitor de desacoplamento de 2 pF, estaréradazindo um parasita para
o terra de cerca de 300 fF. Essa capacitancia parasita é quase Baénedo que a impedancia de entrada
prevista para o transistor MO, uma situacao claramente muito ruim. Com esfizaesstaremos também
violando o limite de carga de 250 fF permitido a cada mixer. De forma a equilibrduas exigéncias
contraditdrias nessa escolha, tomamos um valor de 1 pF para esse capac#épacitancia para o terra
sera de 150 fF que, somada a capacitancia de entrada do mixer, falgepedximo aos 250 fF reservados
para o médulo.

O segundo capacitor de desacoplamento (C1) sofre solucbes de ouBgwranenos severas, e sera
escolhido igual a 1 pF por simplicidade. Os capacitores de carga (C2 €863)seridos simplesmente
para fornecer uma primeira filtragem passa-baixas no sinal de safdixelo O ideal seria escolher esses
componentes de forma a garantir que o filtro RC formado pela carga tivegééncia de corte em torno
de algumas centenas de kHz. Para o resistor de carga de tH) ieta exigiria valores proibitivamente
elevados para os capacitores, demandando muita &rea em silicio. Os ealmthidos foram de 500 fF
para cada componente. Esse é um valor moderado que garante pigojp@cto desses elementos na area
total do circuito, mas por outro lado significa também que a filtragem realizdairsuficiente. Em
todo caso, como estamos tratando de nés de saida do circuito, se nedesgaturamente poderemos
facilmente adicionar capacitores maiores nesses pontos.
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5.3.3 Projeto da polarizacdo e da degeneracdo

A polarizacao danixeresta sujeita as mesmas consideracfes apresentadas anteriormenteNzara o L
Observamos em particular que é novamente interessante garantir a estaldédaranscondutancia do
conversor tenséo-corrente, pois desta forma mantemos fixo o ganlbovadsiio danixer. Isso poderia
nos motivar a projetar novamente uma referéncia de transcondutanaiaepfirzar a polarizagdo deste
estagio. Entretanto a estabilidade da transcondutanaiaixdy é um parametro muito menos critico para
a operacédo de todo o receptor do que ocorria para o LNA. Isto perguépria impedancia de entrada
daquele estagio, que interage diretamente com a antena, era determildattanseondutancia de um
Unico transistor. O ganho, a figura de ruido e a estabilidade do LNA depede um bom casamento com
a entrada. Ja paramixer essas exigéncias sdo muito menos severas, pois a figura de ruido do sistema
depende muito pouco das caracteristicas de desempenmixdp(ganho, casamento com a entrada e
mesmo figura de ruido). Por esse motivo optamos por polarinaxer utilizando um conjunto de divisores
resistivos com cargas ativas e resistores. Tais estruturas sao muitdmpdéssconsomem menos area em
silicio e podem facilmente ser projetada para baixo consumo.

Consideremos primeiramente o conversor tensdo-correntex@s Uma forma imediata de gerar va-
lores de tensao coerentes para polarizar as portas dos transistwsistecem replicar a estrutura que se
deseja polarizar, ligando todos os transistores como cargas ativagct@oa transistor em carga ativa
garante que ele estara na saturagdo, o que € desejavel. Infelizmestieitiaaoriginal em geral ndo sera
verdade que as tensdes DC de porta e de dreno serado iguais, e parissecessario fazer ajustes. Para
baixar o consumo da estrutura sem alterar as tens6es nos nés basta dif@rgura de todos os transis-
tores e aumentar o valor dos resistores nas mesmas proporcdes. rRploese diminuimos a largura de
todos os transistores por um fator 20 e aumentamos as resisténcias paoiu2®também, entdo teremos
uma estrutura com tensdes nodais similares a anterior, porém consumingotémza aproximadamente
20 vezes menor. Terminado este passo, basta ajustar o valor da reside€narga até que a polariza-
¢do correta seja atingida. Para verificar esta situagéo basta conestiartara de polarizacdo ao modulo
gue se deseja polarizar (no caso, o conversor tensdo-correpta)seguida simular a dependéncia entre
a resisténcia da carga e a corrente drenada pelo conversor. Nest@xiiaimos imediatamente o valor
apropriado para a resisténcia de carga da estrutura de polarizacao.

O projeto da estrutura de polarizacédo discutida acima também poderia serf@itccamente utili-
zando as equacdes de primeira ordem para modelar os componentesldRegforma, a baixa precisdo
destes modelos exigira que fagcamos ajustes nos parametros por meio deG@muldém disso, a estru-
tura de polarizacdo discutida é muito simples e o entendimento de seu funciemé@nmreadiato, de modo
gue ndo ha nenhum grande ganho de conhecimento a ser adquiridemdsa problema analiticamente.
Por se tratar de um exercicio tdo pouco frutifero, o célculo da estrudioraara realizado explicitamente
aqui. O problema de polarizacao do estagio de chaveamento de corregeiti@itiente simples, e a sua
resolucéo explicita serd igualmente deixada de lado.

Passemos agora ao dimensionamento do capacitor de degenerag@&onénte nossos modelos sim-
plérios para a operacao dos transistores MOS n&o nos permitem realibamma estimativa razoavel para
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os coeficientes de grau 3 ou superior da relacdo tenséo-correnten éransistor-amplificador (ou con-
versor tensao-corrente) qualquer. Esta caracteristica sera estipesds @ara o bloco como um todo por
meio de simula¢gdes para o ponto de intercepcao de terceira ordem (IF8hsdfia (recorrente neste
trabalho) adotada para resolver o problema do dimensionamento do capacitegeneracdo consitira
primeiramente em uma escolha razoavelmente arbitraria e ndo-6tima paranefpardesconhecido. O
circuito é entdo simulado e se o desempenho obtido for insatisfatério, o paEyémerogressivamente
ajustado até que se atinja a condicao de operacao desejada.

Recordemos a expressao apresentada no capitulo 2 para a tratéeoadefetiva de um estagio com
degenracgédo capacitiva:

S Gm - C’deg

me - 5.5
Gmelf S (Cdeg + Cgs) + gm ( )

Se a admitancia dos capacitores for muito superior a transcondutanciansistta o denominador
de 5.5 pode ser simplificado eliminando-se o tegpo Com essa simplificacdo o efeito da degeneracao
capacitiva na transcondutancia sera desprezivel, e é claro tambéraabavera nenhum ganho de line-
aridade. Por outro lado, gg, for muito maior que o termo de admitancia capacitiva, uma simplificacéo
equivalente nos mostra que a transcondutancia efetiva do conversdoteorrente sera igual a admitancia
dos capacitores; a transcondutancia sera baixa e o ganho de éonpecgieno. Chegamos a uma situ-
acao intermediaria entre estes extremos fazendo por exegipla, + Cys)| = g,. Desta forma tanto
a transcondutéancia do amplificador quanto a admitancia do capacitorrgprasmpacto significativo no
desempenho do circuito. Lembrando gye= 5,4mA/V ficaremos com:

gm 5,4 %1073
w 0,92 x 27 x 109

Cueg + Cos = — 934fF (5.6)

ComoC, € aproximadamente 110 fF, chegamdsgg, = 824 fF.

5.4 CIRCUITO FINAL E DESEMPENHO ESPERADO PARA O MODULO

Os valores finais obtidos para os componentesitker da Figura 5.1 sdo apresentados na Tabela 5.1.
O circuito é submetido a um grande conjunto de simulag@es, as quais saemteaeixadas para o0 Anexo
|. Os resultados principais séo extraidos e resumidos na tabela 5.2fpata3, 3V, f.y = 921M Hz
e fro = 920M Hz). Da mesma forma que foi feito nas simula¢cdes do LNA, os graficos denterr
drenada e do consumo de poténcia DC sdo omitidas, ja que um par de valow@scos é suficiente para
caracterizar essas grandezas. Além disso, a Tabela 4.10 tras tampa&rarostros dmixer projetado em
trabalhos anteriores que puderam ser extraidos da referéncia [3].
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Tabela 5.1: Valores dos componentesniser

Componente| Valor | Unidade
MNO (W/L) | 100/0,35| pwm/um
MN1 (WIL) 50/0,7 | pm/pm
MN2 (W/L) | 100/0,35| pwm/um
MN3 (W/L) | 100/0,35| pum/um
MN4 (WI/L) 30/0,7 | pm/pm

Ro 4 EQ
Ry 10 EQ
Ry 10 EQ
R 5 EQ
Cleg 1 pF
Co 1 pF
C 1 pF
C 0,5 pF
Cs 0,5 pF

Tabela 5.2: Resumo dos parametros de desempenho esperadosipaa 0

Parametro Trabalho anterior [3] | Este trabalho | Unidade

Ganho de Tensao 5,2 20,1 dB
Figura de Ruido (SSB) ? 24,3 dB
Corrente DC drenada 0,63 0,5 mA
Consumo 2,08 1,65 mw
Impedéncia de entrada ? 0,07 — j1,55 kQ
Amplitude do sinal de LO ? 0,8 Vop

P1dB -1 -9,6 dBm

[IP3 ? -6,2 dBm
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6 ANALISE DO RECEPTOR

6.1 INTRODUCAO

Nas secdes 4 e 5 foram projetadas duas estruturas centrais do relcepfmC: o LNA e omixer.
O receptor que analisaremos neste capitulo consistird no LNA ligado eataasen omixer, além dos
elementos do encapsulamento, ligando ambas as estruturas aos pinos do Cl.

Os efeitos do encapsulamento nas alimentacdes do LNA foram estudacsitubo de projeto deste
modulo. Naquela oportunidade observou-se que a inclusao de unegrapacitor ddypassaumenta a
robustez do sistema a efeitos parasitas em tais linhas. Neste capitulo o tem@méoetnas agora a anélise
sera voltada para os efeitos dos parasitas nos terminais de entradddadiodaNA sobre o desempenho
do receptor. Ao longo desta analise ganha-se uma boa visdo das difesilgiavolvidas e das formas
apropriadas de resolvé-las. Em seguida procede-se a simulacasoetduasie a partir dos dados obtidos
estimam-se os principais parametros de desempenho do receptor. Por Uitpresentada uma adaptacéo
simples realizada sobre os blocos ja projetados, tendo em vista o ganésedep&nho do modulo quando
submetido a altas poténcias de RF em sua entrada.

6.2 EFEITOS DO ENCAPSULAMENTO E COMPENSACOES (PARTE 2)

Ao lidar com os parasitas do encapsulamento nas linhas de alimentacdo vienesqtonveniente
desprezar todos os efeitos capacitivos, pois o termo indutivo sériawaingpacto muito mais severo sobre
o0 desempenho do LNA. J& no caso dos terminais de entrada e saidanpmsldesprezar as indutancias
série das linhas e considerar apenas o acoplamento capacitivo pdimeatagdes V;; e terra). No
caso do terminal de saida isto é evidentemente verdade pelo simples fatootestedo estar ligado ao
encapsulamento, de forma que ndo havera nerfandwirepara gerar termos indutivos apreciaveis. No
interior de circuitos integrados o acoplamento indutivo é quase sempretiesb(a excecdo Gbvia ocorre
para estruturas que operem como indutores passivos). No pino de Rfeaptor do SoC foi previsto
inicialmente o casamento da impedancia de entrada do LNA com a antena poande gqndutor externo
(de indutancia da ordem de 30 nH). Como a indutancia série do encapstdasagd da ordem de poucos
nH, pode-se sem nenhum prejuizo absorver esse parasita na i@ dEeNto externa. Assim, na analise
que segue considera-se apenas os efeitos parasitas de natuaeiavaap

Considere primeiramente o terminal de entrada do LNA. Para um disposit/olzserve o LNA de
sua entrada, este bloco de se comporta como uma rede RLC passivaa@etpas desta rede séo aproxi-
madamentd? = 5092, L = 2,6nH eC = 1pF. Aimpedancia do indutor é desprezivel frente ao capacitor,
fato este que se torna ébvio pela simples observacdo de que é nedessériam grande indutor externo
em série com a entrada do LNA para realizar o casamento. Considerethossenplesmente o resistor

71



e 0 capacitor da rede. O encapsulamentdermdpadadicionam um capacitor parasita, em paralelo com
esta rede, do terminal de entrada para o terrd/f@). Esse tipo de rede RC € bem conhecida na literatura
de RF. Quando utilizada juntamente com um indutor em paralelo pode sergat@eara realizar trans-
formagdes e casamentos de impedéancia. Esse método de casamento € dieriapped capacitor match
[9], e seu efeito € o de reduzir a parte real da impedancia de entradadidongdando vista por um cir-
cuito externo. Para o processo de fabricacao utilizado, os Unicos da@miveis para realizar a conexao
no terminal de entrada sdo PADs analégicos com capacitancia de 1,3 pEaselamento adiciona algo
em torno de 300 fF de parasitas a este termo. Temos entdo uma rede gsie ®@nsim resistor de 50
ligado em série a um capacitor de 1 pF, mais um capacitor de 1,6 pF em paralelo

Figura 6.1: Impedancia de entrada do LNA encapsulado

Calculando a impedancia de entrada na freqiiéncia de operacdo (¥chdamos &;, = 7,24 —
j67,7€2. Como as impedancias dos capacitores sdo muito préximas da impedanciatdomagrequiéncia
de operacdo, o fator de reducao da resisténcia é elevado. Obgerigajtorna indispensavel a inclusédo
de uma rede de casamento externa mais complexa do que a prevista inicialmermengjstia em apenas
um indutor).

Essa previsdo da impedancia de entrada do LNA é bastante razoaveBariaganem conta todos os
acoplamentos capacitivos do encapsulamento. Nao sabemos tambémréealtave efeito secundario
da incluséo do capacitdaypassde compensacao que se reflita na impedancia de entrada do estagio. Para
elucidar a questao, realizamos um pequeno conjunto de simulagfes d&plkdeeimpedancia de entrada
do LNA nas seguintes condicbes: receptor ctjn e terra ligados diretamente as alimentacdes, sem
parasitas do encapsulamento (legenda: "referéncia"); receptoVgpm terra ligados as alimentacdes
por meio do encapsulamento, sem o capacitobyfmss(legenda: "encapsulado”); receptor na mesma
condicéo anterior, mas agora incluindo capacitdoyggasqlegenda: "compensado™). Nos casos em que 0
capacitor ddypas incluido, subentende-se a incusao dos resistores série inseridoscair o fator de
gualidade da rede ressonante das alimentacdes. Primeiramente simulameiscongssas trés condicbes
sem nenhum parasita no pino de entrada. Em seguida o procedimenatiéa@pcluindo os parasitas do
encapsulamento e dmndpad As curvas da Figura 6.2 mostram claramente a redugdo da resisténcia de
entrada do médulo, de acordo com o esperado.
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Figura 6.2: Efeitos das capacitancias parasitas no pino de entrada do LNA

Incluindo capacitancias parasitas na saida do modulo verifica-se um ingdadtomais drastico na
resisténcia de entrada. No projeto inicial do LNA havia um capacitor dg cer saida do médulo, ligando
o0 pino de saida ab,;. Esse capacitor modela a carga capacitivendersomada a um possivel capacitor
gue fosse desejavel incluir. Entretanto, naquela oportunidade podsriar ligado a carga capacitiva ao
terra, e nenhuma diferenca de desempenho seria detectada. Comé&oindds&feitos do encapsulamento
nas alimentacdes isso deixa de ser verdade. Para verificar esse fdtorsma resisténcia de entrada
do modulo em duas situacdes: carga capacitiva de saida ligada integrasménte 200 fF da carga
de saida (aproximadamente 1/3 do total) ligada ao terra, e o restante ligiga aosimulacéo é feita

separadamente para os casos com/sem capacipdssincluindo em cada caso a curva de referéncia
(vide Figura 6.3).
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Figura 6.3: Efeitos das capacitancias parasitas no pino de saida do LNA

Observa-se que a incluséo de capacitancia para o terra na saida deghla a performance dos cir-
cuitos em ambos os casos. Entretanto, para o circuito sem compenségifmédrauito mais severo, pois a
resisténcia de entrada do modulo é reduzida de tal forma que se tortimanpgdamente na freqtiéncia de
operacao do circuito. A situacdo é claramente indesejavel pois leva a ndiaamsevera de instabilidade
do amplificador, que podera oscilar mesmo sem nenhum sinal aplicadeatsaga. O circuito do LNA
com capacitor deypass muito mais robusto a inclusao da carga capacitiva para o terra, pois@rnesis
de entrada sofre apenas uma pequena reducdo, mantendo-se aitida. peode parecer que o fato de
termos controle sobre a carga capacitiva da saida, podendo eseothgacao sera feita paralfy, ou
para o terra, torna irrelevante a analise feita anteriormente. Entretaetselé@mbrar que existem efeitos
parasitas em todos os nés do circuito, e dado que o substrato semicdadwiqrapel do terra, pode-se
esperar que a maior parte destes parasitarios esteja efetivamente ligdadwalo circuito a referéncia.
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Estes parasitarios podem ser minimizados, mas nao eliminados completamentisse gera interessante
adotar a estratégia que garanta maior robustez a esse efeito.

Feita a opcéo pelo receptor com capacitobgpass faz-se necessario projetar a rede de casamento
da entrada do sistema. Esse casamento pode ser realizado de div@nsascom elementos distribuidos
(trechos de linhas de transmisséinbgd ou com componentes discretos (redes LI]),Para freqiiéncias de
operacao relativamente baixas, como é o caso do sistema estudado, é mesisante realizar o casamento
com elementos discretos. A rede L permite o casamento mais simples e barag¢ofopoiada por apenas
dois componentes discretos. A Figura 6.4 (retirada de [14]) apresessaedes L tipicas.

L,

Z C Z
o1

L,
T 000
"

(o,

Figura 6.4: Exemplos de redes L para casamento de impedéancias

A rede apropriada para casar uma carga de baixa impedancia a umadatte icthpedancia é a que
aparece a esquerda na Figura 6.4. O projeto dos parametros danmatéadp para casar a entrada do LNA
encapsulado foi realizado com base nas equacdes da refer&jciR¢2 se tratar de uma tarefa simples,
o procedimento explicito ndo sera apresentado aqui. Os parametrosdamdcideaml; = 13,2nH e
C, =9,4pF. Finalizada essa etapa pode-se proceder as simulagdes de desedupeteptor.

6.3 DESEMPENHO DO RECEPTOR

Todas as simulacdes feitas anteriormente para o LNA e pan&er poderiam ser refeitas para o
receptor. Entretanto, optou-se por ndo proceder desta forma, dadode volume de dados e curvas que
seriam gerados. O circuito sera simulado, neste momento, apenas cdio klaés de seus parametros
mais relevantes: ganho (G), figura de ruido (NF) e ponto de interceja;Boceira ordem referenciado a
entrada (IIP3). Os dois ultimos parametros combinados nos permitirdo ca@dasibilidade e o SFDR
(Spurious-free Dynamic Ranpdo receptor.

O resultado da simulacdes é apresentado no Anexo |. A tabela 6.1 resyrieojzais parametros
levantados neste conjunto de simulacdes. A figura de ruido considgfa@aeaem todas as analises que
seguem sera a NF SSBirjgle side-band noise figyreque é geralmente mais apropriada para receptores
FSK.

A sensibilidade do receptor é definida como a menor poténcia de sinal adantapaz de provocar
a recepcao com taxa de erro de bit (BER) maior do que um minimo estabelgEtmaticamente pode
ser expressa em diversas formas, uma das quais pode ser vista em [6]
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Tabela 6.1: Primeiros parametros de desempenho para o receptor

Parametro Valor | Unidade
Ganho de Tensap 52,1 dB

Figura de Ruido| 4,8 dB
Consumo 10 mw
IP3 -33,3 dBm
Ppin = —174dBm/Hz + NF + 10log(B) + SN Ryin (6.1)

OndeN F' é a figura de ruido do receptd?,é a banda do ruido (que pode ser aproximada pela largura
do canal ocupado pelo sinal),%V R,,;, € a minima figura de ruido na entrada necessaria a qualidade
de recepcio desejada. A especificacdo de sensibilidade do SoGiri@alem: BER del0—2 para um
canal de 125 kHz a taxa de 50 kbps. Faz-se necessario entdo detearfiNaR,,;,, associada a esta
sensibilidade. Para isto, reescrevemos a razao sinal ruido em ternm@uhe{ros mais usuais ns sistemas
de telecomunicacao: a energia porBjte a densidade espectral de rufdg

FEy T Fys
SN Rin = 10log < ;{fm; ) = 10log ( ?Gun) + 10log(T") — 10log(B) (6.2)
0 0

OndeT é a taxa de transmissdo. A relacdo entre BER e o paramhgtig, para diferentes esquemas
de modulacao é tabelada e pode ser facilmente encontrada na literatwsalt@uio a curva da referéncia
[24], verifica-se que para uma BER ti&—® em um sistema operando com modulag&o FSK binéria, o valor
de Eynin /Ny seré aproximadamente 12 dB. Conhecidos todos os parametros dacegacalcula-se a
SNRin.

SN Rypin = 12 + 1010g(50000) — 10log(125000) = 8,02dB (6.3)

Substituindo em 6.1 chega-se a:

Prin = —174 + 4,8 + 10log(125000) + 8,02 = —110, 2dBm (6.4)

O SFDR de um receptor é comumente definido como o valor de poténcia deaieatrada para o
qual a poténcia de intermodulacao de terceira ordem gerada em todaadmoecepcao se iguala ao nivel
de ruido do sistema. Uma expresséo para esse parametro pode seneastame em [6]:

2 x (ITP3 + 174dBm + NF + 10log(B))

SFDR =
3

— SN Runin (6.5)

A expresséo ja esta em uma forma conveniente, pois todos os parameiroslsécidos. Substituindo
os valores chegamos a:
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2 x (—33,3+ 174 — 4,8 — 10log(125000))
3

SFDR = — 8,02 = 48,6dB (6.6)

A sensibilidade estimada para o receptor € muito boa quando comparada poodotos comerciais
existentes no mercado. Ja o SPDR deixa um pouco a desejar. Poderspidia maior limitante para este
parametro esta no baixo valor do IIP3, pois existem receptores comemaigalores de [IP3 superiores
em pelo menos 30 dB ao deste médulo. A alta sensibilidade combinada com SK2Radwmimplica que
haverdo elevados niveis de produtos de intermodulacdo e portantdatgpala sensibilidade quando o
sistema estiver sujeito a alta poténcia de recepcao.

6.4 TROCANDO SENSIBILIDADE POR LINEARIDADE

Ha de se questionar porque o IIP3 estimado para o receptor é tdo baisaeam de -33,3 dBm, en-
quanto que os IIP3 previstos tanto paranixer quanto para o LNA séo bastante superiores (-4,46 dBm
e -6.15 dBm, respectivamente). De fato a explicacdo € muito simples [6]. Bapos por exemplo que
0 LNA seja perfeitamente linear (IIP3 infinito), e que portanto toda limitacdo eearidade do receptor
se deva aos produtos de intermodulacdo geradasixer. Quando analisamosmixerisoladamente es-
timamos um [IP3 de -6,15 dBm. Essa é a poténcia que o sinal deveria ter adaedtmixer para a
poténcia dos produtos de intermodulacdo na sua saida se igualassenc@mphiéinal. Quando introdu-
zimos o LNA, verificamos que a poténcia que chega a entradaixier € amplificada pelo ganho desse
estagio. Assim sendo, para que o sinal do receptor chegue a entratbeedcom -6,15 dBm de poténcia
(provocando alta ndo-linearidade na saida) sera necessario qegaalecebido pelo LNA com poténcia
igual aos -6,15 dBm subtraidos do ganho do LNA. Como o ganho do LN&\a@rdkm de 30 dB, o 1IP3
do mixerreferenciado a entrada do receptor fica reduzido deste mesmo vabariadise permite prever
que um IIP3 global de -36,15 dBm para o receptor, valor bastanterteezom os -33,3 dBm obtidos nas
simulacdes.

A partir desta rapida analise podem-se deduzir dois métodos simples de ®léR&rdo sistema:
diminuindo o ganho do LNA; aumentando o IIP3 doxer. O ganho do LNA pode ser controlado fa-
cilmente atuando na polarizacdo do transistor amplificador fonte-comumxgoipk, alterando o valor
da tensdo de polarizacéo. Infelizmente esse procedimento provocagasdanto na transcondutancia
(e portanto no ganho) quanto na impedancia de entrada do LNA (o qeespoabservado na equacao
2.3). A mudanca na impedancia de entrada leva ao aumento do descasaanemexao com a antena
e possivelmente a instabilidade do receptor. Uma forma mais segura de @igaraino do LNA atuando
no transistor-amplificador consiste em diminuir sua largura. Para que jatpassivel deve-se dividir
previamente este transistor em uma pequena quantidade de transistpestodiem paralelo. Pode-se
entao incluir um conjunto de chaves analdgicas na ligacdo entre a @éedértranscondutancia e a porta
de cada um desses transistores. Atuando nas chaves podemospooigamento ou o desligamento dos
transistores, que passardo da regido de saturacéo (quando ligafimércia) para a de corte (quando des-
ligados). O efeito desta operacéo é o de diminuicao na largura efetivandastor-amplificador. Mostra-se
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que desta forma diminuimos o ganho do LNA sem modificar sua impedancia ddaen evidente en-
tretanto que o amplificador ndo estard mais casado para o ruido, e pesjgessr elevacao substancial na
NF do mddulo.

O 1IP3 domixerpode também ser elevado sem muitas dificuldades. Ao projetar a degeneapeci-
tiva optou-se por uma impedancia de degeneracdo relativamente badeas®ae forma analoga ao que
foi sugerido para o LNA, introduzir uma chave analégica que nos peranit@atar a impedancia de dege-
neracao do conversor tensdo-corrente. O aumento da impedancgedei@dgao provoca simultaneamente
a diminuicao da transcondutancia efetiva e 0 aumento da linearidade dosmmy

Combinando os dois métodos de forma equilibrada pode-se chegar a umonusso razoavel entre a
diminuic&o da sensibilidade (pela degradacéo do NF) e o aumento do IR&&gtor. No LNA, optou-se
por dividir o transistor amplificador em quatro sub-transistores iguaigntmcluidas chaves analdgicas
simples que permitem escolher entre a ligacdo da polarizagdo de apenestestidnsistores ou de todos
0s quatro. Quando apenas um transistor é ligado espera-se redugzitho do LNA por um fator de apro-
ximadamente 12 dB, que sera imediatamente refletido em aumento de 12 dB do BEB&ma. No caso
do mixer fez-se algo mais drastico: foi incluida uma Unica chave analégica que pégaiteu desligar
completamente o capacitor de degeneracéo do circuito. Quando o capativier ligado o circuito opera
normalmente; quando desligado, a impedancia de degeneracao vistampa&soptensao-corrente sera
igual a resisténcia da fonte de corrente que polariza o estagio, quegualastante elevada (da ordem de
algunsk(). Como feito anteriormente, ndo se fara qualquer tentativa de calculéitaxpente o novo
[IP3. Uma rapida simulacdo, exibida na Figura 6.5, elucida completamentestiigue 11P3 damixer
nesse modo de operacao é de 15,92 dBm. Observa-se nessa mesntuégureovo ganho de conversao
do misturador é de aproximadamente 0 dB.

Quasi-Periodic AC Response m
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Figura 6.5: Ponto de intercepcéo de terceira ordem parixer com capacitor de degeneracdo desconec-
tado

Da mesma forma que foi feito para o receptor original, procede-se &igagio do principais para-
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metros de desempenho (ganho, NF e 1IP3) do receptor nessa ndigugfio. Para tornar a referéncia
aos dois modos de operacdo do receptor mais claras atribuem-se noses @efiguracdes. O primeiro

modo de operacao projetado sera denominado modo de operacao emsahididgade ou, simplesmente,

modo de alta sensibilidade. Analogamente, quando o circuito operar naaomguracao projetada dire-

mos que o receptor esta no modo de operacdo em alta linearidade (ou nad@olidearidade).

O receptor no modo de alta linearidade é simulado, e as curvas obtidasempai@ Anexo |. A tabela
6.2 resume os principais parametros de desempenho para este novo rpedoagéo.

Tabela 6.2: Primeiros parametros de desempenho o receptor no modo aitdditea

Parametro Valor | Unidade
Ganho de Tensép 25,2 dB
Figura de Ruido| 20,2 dB

Consumo 6 mw
[IP3 -9,4 dBm

Os célculos da sensibilidade e do SFDR sao repetidos para este nov@oasma figura de ruido do
receptor passou de 4,8 para 20,2 dB, haverad uma correspondenteichimide 15,4 dB na sensibilidade
do receptor. Desta forma temos imediatamente:

Pringr = Pmin + 15,4 = —94,8dBm (67)

E o novo SFDR sera:

2 x (=9,4 + 174 — 20,2 — 10l0g(125000))

SFDRpyy, = 3

— 8,02 = 54,3dB (6.8)

6.5 DESEMPENHO ESPERADO PARA O MODULO

Finalizadas as etapas de simulacao e ajustes, chegamos a um grande cdenpaméonetros represen-
tativos do desempenho esperado para o receptor implementado com despddjetados neste trabalho.
Além dos diversos parametros previstos e calculados neste capituliimmparametro de interesse, qual
seja, a area ocupada pelos circuitos em silicio, foi levantado a partirsgalte dosayoutsdos blocos.
Algunslayoutsrepresentativos, dentre os quais destacatagautdo LNA ja enviado para fabricagdo no
chip UNB1008, podem ser vistos no Anexo II.

A Tabela 6.3 resume o conjunto de resultados obtidos para o receptmmando nos dois modos de
operacao: alta linearidade e alta sensibilidade. Além disso, apresentamaldas especificacdes elétricas
mais relevantes para o transceptor de RF do rSoC e também do transeepBrdb antigo SoC para
controle de irrigacdo. Lembre-se que as metas de desempenho a vieatatabalho foram aquelas
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estipuladas para o rSoC. As especificagdes do SoC controle de icrig@gancluidas apenas a titulo de

comparacao.
Tabela 6.3: Desempenho esperado para o receptor
Parametro Especificagbes do recepto LNA + 2 mixers Unidade
Livro Branco rSoC Modo alta Modo alta
(SoC) sensibilidade | linearidade
Ganho de Tensao - - 52,1 25,2 dB
Figura de Ruido (SSB 2-5 - 4.8 20,2 dB
Consumo 4-7 20 10 6 mw
Area 12-15 - 0,3 0,3 mm?
Largura do canal 50 125 125 125 kHz
Taxa de transmissao 9,6 50 50 50 kbps
[IP3 - - -33,3 -9,4 dBm
Sensibilidade -100 -90 -110 -95 dBm
Faixa dindmica 30 - 48,6 54,3 dB
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7 CONCLUSOES

Neste trabalho foi apresentado o projeto completo de dois blocos defrégii@ncia basicos a serem
integrados ao transceptor de RF utilizado no rSoC em desenvolvimentoivexdittede de Brasilia: um
amplificador de baixo ruido (LNA) e um misturadanigker) abaixador de frequéncia. A descricdo das
etapas do projeto foi feita de forma meticulosa, e o desempenho dos cifoudosplamente investigado
por meio de grande conjunto de simulacfes. Os médulos serdo enviaddalparacdo de forma que se
possa proceder a etapa de caracterizacdo elétrica em um futuro préximo

7.1 DESCRICAO DO TRABALHO REALIZADO

Na revisao bibliografica foram apresentados os conceitos e idéiaaniemdiais juntamente com a
maior parte das equacdes necessarias ao desenvolvimento do trabalbstqar Esse capitulo é bastante
extenso devido a grande quantidade de conhecimentos ndo cobertodipélalinas basicas do curso de
graduacdo em Engenharia Elétrica que sdo necessarios ao bom arddoseprojetos realizados.

O amplificador de baixo ruido foi realizado em uma topologia fonte-cocasoodeeom degeneracao
indutiva e carga LC ressoante. O modulo foi projetado por duas téaécatimizacdo distintas, e os
circuitos finais foram comparados quanto a seus desempenhos. Osésdigadegeneracdo e de carga
foram contruidos com espirais hexagonais integradaship e a rede de casamento da parte imaginaria
da impedancia de entrada foi deixada para ser realizada por compod&teetos. A polarizacao do
amplificador foi realizada por uma referéncia de transcondutanciaagueem foi projetada neste trabalho
e incluida ndayoutfinal do LNA desenhado. Ainda no projeto do LNA foram investigadaspsctos dos
parasitas do encapusalamento ligados as alimentac¢des do circuito sobreseampenho, e foi proposta
uma forma de compensacéo destes efeitos que consiste na inclusdo dende capacitor dbypass
integrado abaixo do escudo de terra do indutor de degeneracgaopmtim fhridA.

O mixerdo receptor foi projetado em uma topologia do tipo célula de Gilbert simplesinaiateceada
com algumas modificacGes. As adaptacOes da topologia incluem: a divis&tutiade Gilbert em dois
estagios, um coversor tensdo-corrente e um chaveador de cpargttiesdo de degeneragdo capacitiva no
transistor conversor tensé@o-corrente, o que fornece o grau deddeenecessario para que se possa fazer a
troca entre linearidade e ganho de conversamker. O circuito foi inteiramente projetado sem inclusao
de quaisquer componentes externos, sem a utilizacdo de nenhum integoado e com baixo consumo
de poténcia. Essas caracteristicas tornam o modulo apropriado paeg@gdiem que se busque baixo
custo e grande autonomia do transceptor.

Apbs o projeto dos dois blocos procedeu-se a andlise do desempengiee plr, constituido pelos dois
modulos cascateados e inteiramente encapsulados no Cl. Verificoutsa farlo o ganho de robustez no
desempenho do circuito proporcionado pela inclusdo do capacityypdesse por outro a necessidade de
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inclusdo de uma rede de casamento de impedancia externa mais complexa goayigto inicialmente. O
ganho, a sensibilidade e o a faixa dinamica livre de espurios do recegor €alculados, e a constatacao
da baixa linearidade na recepcdo levou a modificacdo dos circuitos @igonaNA e domixer para que
fosse possivel criar um segundo modo de operacao do receptor: mwdeaata linearidade. Este novo
modo foi igualmente caracterizado quanto a seus principais parametresatagknho.

7.2 PROPOSTAS PARA TRABALHOS FUTUROS

Apresenta-se a seguir um conjunto de tarefas relacionados comenterésibalho que podem levar a
validacao dos resultados aqui previstos ou & melhoria de desempennddiadss projetados:

e Envio para fabricacdo dos médulos desenvolvidos neste trabalhde@zagio elétrica dos circuitos
fabricados. De fato, uma primeira versao do LNA j& foi enviada panécttfio, mas o circuito ndo
foi caracterizado. Nada neste sentido foi feito pamaixeraté o momento;

e Estudo da compatibilidade entre a saida do PA e a entrada do LNA, tendotaroorishina-los em
um Unico pino do encapsulamento. Para que isto seja possivel seriaarecewxluir uma chave
de RF integrada no CI. Desta forma é possivel reduzir a quantidade aedurtransceptor de RF
e a quantidade de componentes externos necessarios, 0 que levarizeots ao barateamento do

sistema;

e Estudo de alternativas ao PAD analdgico utilizado na entrada do LNA, malsale substitui-lo
por um PAD proprio para circuitos de radio-frequéncia (PAD de REst®forma pode-se reduzir
substancialmente os parasitas capacitivos na entrada do receptofioqus@onsaveis por severa
degradacgdo na impedancia de entrada do circuito.

e Estudo de alternativas aos circuitos de protecdo contra descargastétetas (ESD) do PAD ana-

l6gico, pelas mesmas razdes do item acima;

e Modelagem fina do encapsulamento e de seus efeitos parasitas. Neafteotfabutilizado um
modelo genérico fornecido pela AMS para um encapsulamento do tipo T5Q®d ndo coincide
com o encaspulamento em que os modulos do SoC vem sendo rotineirarbeictdfzs (que é do
tipo JLCC). Esse trabalho € necessario para que se possa ter maiangaguos resultados obtidos
para as simula¢gdes dos circuitos encapsulados.
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l. SIMULACOES

.1 SIMULACOES DOS INDUTORES

Inductance vs Frequency m Qws Frequency E|
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Figura I.1: Simula¢des para indutor de degeneracdo sem escudoade terr
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Figura I.2: Simula¢@es para indutor de degeneragédo com escudoadterado por metal 1 padronizado
ligado a polissilicio 2 padronizado

.2  SIMULACOES DO LNA

Condigdes de simulagéo:

e Alimentacg@es internas do circuit®’{; e terra) ligadas por meio de pinos de um encapsulamento
TSOP16. O encapsulamento é descrito por um modelo fornecido pelagpfamicante (AMS);
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Figura I.3: Simula¢@es para indutor de degeneragédo com escudoadterado por metal 1 padronizado
ligado a polissilicio 2 sélido
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Figura |.4: Simulacdes para indutor de degeneracdo com escudoaitarado por polissilicio 2 padro-
nizado com interconexdes em metal 1

e Em todos os casos, uma porta de impedanci@ 8ligada a entrada do LNA;

e Para as simulacdes de parametro S, figura de ruido, resisténcia de grdaradetros de estabilidade
K e delta, ponto de intercep¢ao de terceira ordem e ponto de compresté@iBda saida do LNA é
ligada a uma porta de impedancia@;k

e Para as simulagbes de ganho de tensao, a saida do LNA é ligada a uma ponpaedincia 1 2.
Esse valor pode ser considerado infinito no sentido de que ndo pamwegamento do circuito;

e As poténcias de entrada e saida estao sempre referenciadas a impaa@ocia que recebe o sinal.
Por exemplo, a poténcia de entrada sera sempre igual ao quadradeatarieste no dividido por
502 (j& que esta é a impedancia da porta de entrada em todos 0s casos);

e Atemperatura tipica de operacéo do circuito em todas as simulagfes é de 300 K
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Figura 1.5: Simulac¢des para indutor de carga sem escudo de terra

As simulac6es foram realizadas no ambieviittuoso da CADENCE. A referéncia [25] detalha os
procedimentos necessarios a execucao destas simulacdes.

1.3 SIMULACOES DO MIXER

Condic¢fes de simulacéo.

e Liga-se a entrada dmixer uma porta de impedancia 30 em paralelo com uma carga de Q0
Como a impedancia de entrada do mixer € muito maior que,5 ndo estamos interessados em
avaliar a transferéncia de poténcia para este mddulo, essa ligacao tamglitude do sinal de
tensdo na entrada bem conhecido e nos da uma forma simples de calcué&raligso, torna mais
facil a comparacdo do desempenhondiger projetado com outros médulos descritos na literatura,
principalmente quando se trata dos parametros de linearidade (I1IP3 e, FiLdB¢ em geral esses
parametros sao dados em termos de poténcia de sinais numa c&rga 50

e Para gerar os sinais do oscilador local utiliza-se uma porta de impedarnididztla a uma carga
de mesma impedancia. A saida desta rede € passadbawmdeal, e cada porta de saidalukdun
é ligada a uma das portas LO (LO+ ou LO-);

e A saida diferencial do mixer € conectada a uma fonte de tensdo controtagagio (VCVS) ideal,
isto €, que nao carrega o circuito. A saida da fonte é ligada a uma porta d#ame@e50Q. O
objetivo desta ligagdo € novamente o de garantir que o desempenho dio gossa ser avaliado
indistintamente em termos de tensdo ou poténcia na saida, pois para real@ssfarmacao de
poténcia para tensdo basta multiplicar a poténcia pét 8@omar a raiz quadrada do resultado;

e A temperatura tipica de operacéo do circuito em todas as simulagfes é de 300 K

Para detalhes a respeito da implementacéo destas simulacdes vide [26].
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.4 SIMULACOES DO RECEPTOR
Condigbes de simulacao:

e Todos os pinos do circuito (porta de entrada do LMay, terra, portas do oscilador local e porta de
saida damixer) sao ligados a sinais externos por meio de pinos de um encapsulament@&. SOP
encapsulamento € descrito por um modelo fornecido pelo préprio fatgi¢amMS);

e Em todos os casos, uma porta de impedancif ®0ligada a entrada do LNA (entrada de RF) por
intermédio de uma rede de casamento de impedancias externa adequada;

e Para gerar os sinais do oscilador local utiliza-se uma porta de impedanRifigitla a uma carga
de mesma impedancia. A saida desta rede € passadbawmdeal, e cada porta de saidalukdun
é ligada a uma das portas LO (LO+ ou LO-);

e A saida diferencial do mixer é conectada a uma fonte de tensao controlagagio (VCVS) ideal,
isto €, que ndo carrega o circuito. A saida da fonte € ligada a uma porta d#aimofae502. O
objetivo desta ligacdo é novamente o de garantir que o desempenho dio @gogsa ser avaliado
indistintamente em termos de tens@o ou poténcia na saida, pois para real@esfariracao de
poténcia para tensdo basta multiplicar a poténcia pét BQomar a raiz quadrada do resultado;

e A temperatura tipica de operacéo do circuito em todas as simulagdes é de 300 K
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