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RESUMO

O presente trabalho tem por objetivo fornecer o embasamento tedrico para o projeto
de um amplificador de baixo ruido (LNA — Low Noise Amplifier) em tecnologia CMOS
que opere em mais de uma faixa de frequéncia, de modo a permitir seu uso em
receptores multibanda e de banda larga.

A base tedrica que este trabalho abrange desde a revisdo bibliografica do assunto em
questao, passando pela analise dos modelos de transistores para alta-frequéncia, pelo
estudo das especificacdes deste bloco e das métricas utilizadas em projetos de circuitos
integrados de RF, bem como pela revisao de topologias cléssicas existentes.

Com os conhecimentos acima adquiridos, foi possivel realizar o projeto de um LNA
diferencial de banda larga utilizando tecnologia CMOS IBM 130nm, o qual pode ser
aplicado ao padrao IEEE 802.22 para radios cognitivos (CR). O projeto ¢ baseado na
técnica de cancelamento de ruido, sendo validado apos apresentar efetiva reducdo de
figura de ruido para banda de frequéncia desejada, com moderado consumo de poténcia
e utilizagdo moderada de area de silicio, devido a solu¢ao sem o uso de indutores.

O LNA banda larga opera em frequéncias de S0Mhz a 1GHz e apresenta uma figura
de ruido abaixo de 4dB, em 90% da faixa, um ganho acima de 12dB, e perda de retorno
na entrada e na saida maiores que—12dB. O IIP3 e a frequéncia de ocorréncia de
compressdo a 1dB com a entrada em 580MHz estdo acima de 0dBm ¢ —10dBm
respectivamente. Possui consumo de 46,5mW para fonte de 1,5V e ocupa uma area
ativa de apenas 0,28mm x 0,2mm.

Palavras-Chave: LNA, Amplificador de Baixo Ruido, Sistema RF, Projeto de circuitos
integrados CMOS, Figura de Ruido.



A 50MHz-1GHz Wideband Low Noise Amplifier in 130nm CMOS
Technology

ABSTRACT

This work presents the theoretical basis for the design of a low noise amplifier
(LNA) in CMOS technology that operates in more than one frequency band, which
enables its use in multi-band and wideband receivers.

The theoretical basis that this work will address extends from the literature review
on the subject, through the analysis of models of MOS transistors for high frequencies,
study of specifications of this block and the metrics used in RF integrated circuit design,
as well as the review of existing classical LNA topologies.

Based on the knowledge acquired above, the design of a differential wideband LNA is
developed using IBM 130nm RF CMOS process, which can be used in IEEE 802.22
Cognitive Radio (CR) applications. The design is based on the noise-canceling technique,
with an indutctorless solution, showing that this technique effectively reduces the noise
figure over the desired frequency range with moderate power consumption and a moderate
utilization of silicon die area.

The wideband LNA covers the frequency range from 50 MHz to 1 GHz, achieving a
noise figure below 4dB in over 90% of the band of interest, a gain of 11dB to 12dB, and an
input/output return loss higher than -12 dB. The input IIP3 and input P1dB at 580MHz are
above 0dB and -10dB, respectively. It consumes 46.5mW from a 1.5V supply and occupies
an active area of only 0.056mm?2 (0.28mm x 0.2mm).

Keywords: LNA, Low Noise Amplifier, RF System, Design of CMOS Integrated
Circuits, Noise Figure.
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1 INTRODUCAO

Atualmente, dispositivos méveis sdo amplamente utilizados para uma vasta gama de
aplicagdes, sejam telefones celulares, tablets, assistentes pessoais digitais (PDA’s),
computadores pessoais, notebooks, console de jogos, televisores, etc. Essa crescente
demanda de produtos de aplicagdo sem fio, exige além de baixo custo, CI’s altamente
integraveis para transceptores.

Ao acompanhar este crescimento, o numero de padrdes de comunicacdo sem fio
vem aumentando cada vez mais para suprir estas necessidades tecnologicas, sendo que
isto requer transceptores que possam operar em multiplas bandas de frequéncia e em
variadas aplicacoes.

Nesse contexto, encontra-se o padrdo IEEE 802.22, conhecido como WRAN
(Wireless Regional Area Network), cujo objetivo € proporcionar, através de radios
cognitivos, uma comunicacao de dados através da utilizacdo de canais de frequéncia
ocasionalmente ociosos nas bandas VHF e UHF.

Ainda objeto de estudo, sabe-se que para haver a implantacdo dos radio cognitivos
necessita-se de receptores capazes de trabalhar em mais de uma frequéncia, seja em
frequéncias separadas (multi-band) ou em banda larga (wideband). Apesar de o
receptor ser tratado como apenas um componente, o0 mesmo ¢ formado por varios outros
blocos, os quais também devem ser capazes de operar nas frequéncias desejadas, e ¢
neste escopo que este trabalho se enquadra.

Ap0s a antena, o primeiro componente de um receptor de radio-frequéncia sem fio ¢
o amplificador de baixo ruido (LNA). Sua principal fungdo ¢ amplificar o sinal para
reduzir o ruido de estagios posteriores ao adicionar o minimo de ruido possivel.

Visando a necessidade de maiores estudos sobre LNAs que atendam receptores
destinados ao padrao IEEE 802.22, este trabalho teve como objetivo o estudo e a
prototipacdo de um LNA de banda larga, bem como a utilizacdo de uma metodologia
alternativa de projeto.

O trabalho apresenta inicialmente o estudo dos conceitos basicos de RF, passando
posteriormente pela analise do comportamento dos transistores de tecnologia CMOS em
RF. Entdo ¢ realizada uma revisao na literatura sobre as topologias basicas de LNAs,
bem como os mais utilizados em projetos multi-banda e banda larga. Por fim, ¢
apresentado todo o projeto de um LNA banda larga, desde sua especificacdo até sua
prototipacdo e preparagdo para medidas experimentais.
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2 CONCEITOS BASICOS DE RF (RADIO FREQUENCIA)

A principal funcdo do LNA (Low Noise Amplifier) ¢ proporcionar ganho
suficientemente alto para superar o ruido de estidgios subsequentes (mixer, etc) de um
sistema receptor de RF e adicionar o minimo de ruido possivel. Além disso, ele deve ser
linear o suficiente para lidar com fortes interferéncias, sem introduzir distor¢do de
intermodulacdo. O intervalo dindmico de operagao do amplificador ¢, portanto,
determinado pelo ruido e ndo-linearidades do mesmo.

E importante ressaltar que um LNA também deve apresentar uma impedancia
especifica para a fonte de entrada e na carga de saida. E em caso de dispositivos moveis,
um parametro de projeto importante ¢ o consumo de energia, devido a baixa duracdo
das baterias desses aparelhos. Para correta caracterizagdo ¢ medigdo, estas e outras
métricas de desempenho do LNA sdo estudadas nesta secao.

I
—D|ADC —

&

/'\/
X 0
X 90 ( :>

¢

Q
—D|ADC —

Figura 2.1: Diagrama de blocos de um sistema de recepg¢ao tipo heterédino em
quadratura.

2.1 Linearidade

Um sistema ¢ considerado linear se sua saida pode ser expressada como uma
combinacdo linear (ou superposi¢do) das respostas de entradas distintas (Razavi, RF
Microelectronics 1998). Todo sistema que ndo satisfaz esta condi¢@o ¢ considerado ndo
linear. Levando-se em consideragdo que praticamente nenhum sistema real pode
satisfazer esta condi¢do, conclui-se que todo sistema real ¢ ndo linear.

Baseado nesta afirmacao, faz-se necessario o estudo dos principais efeitos ndo
lineares considerados em circuitos analdgicos e de RF.
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Sinal de Saida

|
<
Sinal de Entrada |

Figura 2.2: Curva de Transferéncia de Amplificador com dispositivos ativos.

2.2 Distorc¢ao

Distorcao ¢ definida pela alteracdo de sinais em uma banda desejada por sinais ndo
desejados. Em sistemas ndo lineares, como dispositivos de RF, se um sinal senoidal ¢
aplicado, geralmente sua saida ird apresentar componentes de frequéncia que sdo
multiplos inteiros da frequéncia de entrada (Razavi, RF Microelectronics 1998). Por
exemplo, se a entrada:

x(t) = Acoswt (1)

¢ aplicada a um sistema nao linear, a saida y(t) na forma polinomial em cos(wt) ¢ dada
por:

t) = ayAcoswt + a,A*cos?wt + azA3cosdwt (2)
y

O termo com a frequéncia de entrada ¢ chamada de fundamental e as de ordem
maiores sdo chamadas de harmonicas.

2 3a3A3

a2A2 a3A3

a,A
cos2wt +

cos3wt (3)

y(t) = + (alA + )coswt +

Fatores de distor¢do harmoénica HD; (Harmonic distortion factors) fornecem uma
medida para a distor¢ao introduzida por cada harmoénica para um dado nivel de sinal de
entrada (utilizando um tom simples para uma dada frequéncia). HD; ¢ definida como a

relagdo dos niveis de sinal de saida da i*" harménica da fundamental. Assumindo que:

3

A segunda distor¢do harmoénica HD,, a terceira distor¢do harmoénica HD; e a
distor¢ao harmonica total THD sao definidas como:

a A >
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. A2

HD, = 24 HD, = &4 (5)
2-aq 4y

THD = \/HDZZ + HDZ + HD?+... (6)

Em sistemas totalmente diferenciais, idealmente, harmdnicos pares desaparecerdo e
apenas harmonicos impares permanecem. No entanto, em sistemas reais, descasamentos
corrompem a simetria produzindo harmonicos finitos de mesma ordem.

2.3 Intermodulacao

Quando dois sinais com diferentes frequéncias sdo aplicados a um sistema nao
linear, a saida apresenta algumas componentes que nao sao harmdnicas da frequéncia de
entrada. Este fendmeno ¢ chamado de intermodulacdo, o qual surge da multiplicagdo de
sinais nao desejados devido a ndo linearidades presentes no circuito (Razavi, 1998).

Tradicionalmente, o0 método mais utilizado para medir a linearidade em fungao dos
produtos de intermodulagdo ¢ chamado "teste de dois tons". Através da aplicagdo dois
tons de frequéncias proximas na entrada do sistema ndo linear, o qual ird apresentar
componentes de frequéncia nas imediagdes da faixa de passagem desse sistema. Tais
componentes sao chamadas de produto de intermodulagdo (IM - intermodulation).

Sistema néo linear

R S Vi ! t .

Wy W, / 2Wi-W, Wy W, 2Wo— Wy

Figura 2.3: Produtos de Intermodula¢do em um sistema nao linear.

Ao aplicar dois tons de frequéncia na entrada do circuito (w;e w,, com w, > w1,
conforme Figura 2.3), como por exemplo:

x(t) = x1(t) + x,(t) = Ajcosw,t + A,cosw,t (7)

A saida sera:

y(t) = a; (A cosw,t + Aycosw,t) + ay(Acosw it + A,cosw,t)? + (8)

a3 (Aicosw t + Aycosw,t)3+. ..
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Desprezados os termos de ordem maior que trés e a partir de identidades
trigonométricas, pode-se encontrar:

As frequéncias fundamentais:

3 3

cosw, t (alAl + az A3 + > a3A1A§> (9)
3 3

cosw,t (a1A2 +7 azA3 + 5 a3A2A§> (10)

e Os termos de segunda ordem:

1 1
cos2wqt (E azAf) ; cos2w,t (E a2A§> (11)

e Um produto de intermodulagdo de segunda ordem:

a2A1A2 [COS((Ul + wz)t + COS((UI - wz)t] ( 12 )

e Os termos de terceira ordem:

1 1
cos3w;t (Z a3A§>; cos3w,t (Z a3A§> (13)

e Produtos de intermodulacao de terceira ordem:

—3 a3A2A,[cos(2w, + wy)t + cos(2w; — w,)t] (14)
7 3412 1 2 1 2

3 2 — (15)
2 a3 A A5[cos(2w, + wq)t + cos(2w,; — wq)t]

Através destas equagdes, pode-se observar que os produtos de intermodulagdo de 3°
ordem (IM3) 2w, — w; € 2w, — w, estdo situados préoximos a w; € w,, tornando-se
mais proximo quando a diferenga entre w, € w, for menor.

O efeito dos produtos de intermodulacdo de 3° ordem, além de muito comum,
também ¢ muito critico em sistemas de RF, de modo que uma métrica de desempenho
foi definida para caracterizar esse comportamento, conhecido como ponto de
interceptacao de terceira ordem (IP3 - Third-order intercept point). O IP3 ¢ definido
como o ponto em que a poténcia do sinal de entrada gera um produto de intermodulacao
de terceira ordem com a mesma poténcia da componente fundamental, como mostrado
na Figura 2.4.

Analisando as equagdes dos produtos de intermodulacao de terceira ordem, eq. ( 14 )
e eq. ( 15), observa-se que as amplitudes destes sinais sdo proporcionais ao cubo da
amplitude do sinal de entrada, ou seja, os termos aumentam trés vezes mais rapido que o
termo fundamental. A Figura 2.4 apresenta uma analise dos sinais de entrada e saida
através de um grafico logaritmico de Entrada (dBm) versus a Saida (dBm), onde pode
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ser visto que ao variar a amplitude do sinal de entrada, havera diferentes inclinagdes
para a fundamental e para o produto de intermodulagdo de terceira ordem.

A Pout,dBm

Patamar de ruido para uma determinada
largura de banda e figura de ruido

[IP3
>

Pin,dBm

Faixa dinamica de bloqueio/

Figura 2.4: Métricas utilizadas em projetos de RF (Navas, 2005).

No teste de dois tons, o ponto de interceptacdo de terceira ordem de entrada (IIP3)
pode ser interpretado como a metade da diferenca entre as magnitudes da fundamental e
dos produtos de IM3 na saida, mais o nivel de entrada correspondente. Esta
aproximacao fornece uma estimativa de IIP3, cujo valor deve ser obtido através da
intersecdo extrapolada das duas curvas apresentadas na Figura 2.4, contudo, esta
intersecdo ndo ocorre na pratica devido ao efeito compressor dos circuitos.

2.4 Ponto de compressao de 1 dB

O ponto de compressao de 1dB (P1dB - Compression Point) ¢ definido como o nivel
de entrada que causa uma reducdo de 1dB na poténcia de saida da fundamental em
relagdo ao ganho linear. Sabe-se que o ganho de um sistema linear ¢ constante para
qualquer amplitude de entrada, mas o ganho de um sistema real ndo tem um valor
constante e varia segundo a amplitude do sinal de entrada aplicado.
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Logo, analisando-se a equagdo na Figura 2.5, observa-se que, se A for
suficientemente pequeno, o valor referente a a; pode ser desprezado, porém se A
aumentar, o valor referente a o3 se tornard importante, pois esta ¢ proporcional a A;.
Logo, o ganho diminui com o aumento da amplitude de sinal na entrada do sistema,
caracterizando o ponto de compressao de 1 dB.

A Pout,dBm

20log(a, 4)

Pin,dBm

Figura 2.5: Ponto de compressdo de 1 dB.

O P1dB ¢ um parametro que mostra o limite de distor¢do aceito por um sistema.
Para encontra-lo basta extrapolar a curva fundamental e observar o ponto em que a
diferenca entre a curva real e a extrapolada for igual a 1dB.

_ [@a] — A || 16
Vidg = /0.145%I Vips = A (16)
v {3 p

a
IP3 i — 3.03 (17)

Vids  [5.145 |—|

IP; = Py4p + 9.6dB (18)
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2.5 Estagios nao lineares em cascata

Em sistemas de RF, sinais sao processados através de estdgios em cascata, logo, ¢
importante ter conhecimento de como a nao linearidade de cada estdgio contribui para
todo o sistema. Particularmente, € conveniente calcular todos os IIP3 em termos de IP3
e ganho dos estagios individuais.

X y1(t) y2(1) yn(t)
—> Gl |—» G2 |—»—> Gn |—

Figura 2.6: Estagios ndo lineares em cascata.

Na Figura 2.6, considera-se n estagios ndo lineares em cascata, sendo o IIP3 global
dado por Ap; como:

1 1 G12  G1?%-G2?
= + + +.. (19)

2 22 2 2
AIIP3 AIIP3,1 AIIP3,2 AIIP3,3

onde Aj;p3 p, € Gy, sdo IIP3 e ganho do estagio n, respectivamente

2.6 Ruido

O ruido pode ser definido como qualquer interferéncia aleatéria ndo relacionada
com o sinal de interesse. As principais fontes de ruido em circuitos sdo: o ruido térmico,
o qual ¢ gerado por resistores e transistores, o ruido flicker (também conhecido como
ruido 1/f), possui origem devido a contaminacdo e defeitos do cristal, logo, pode ser
encontrado em todos os dispositivos ativos, € por ultimo, o ruido shot, o qual esta
associado as flutuacdes no ntimero de elétrons remetidos por uma fonte (Razavi, 1998).

Nao faz parte do escopo deste trabalho um estudo detalhado especificamente sobre
ruido, mas sim o conhecimento das fontes de ruido (Secdo 3.4), das técnicas de projeto
de circuitos integrados e de medidas das mesmas fontes. A seguir sdo apresentadas as
principais métricas de desempenho utilizadas para caracterizar o comportamento do
ruido em sistemas analdgicos e de RF.

2.6.1 Ruido referenciado a entrada

Considerando o circuito real da Figura 2.7, no qual uma fonte ideal ¢ conectada
a um amplificador de resisténcia R,, para o qual N,,; = A* - N, + N, ¢ a densidade
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de ruido na saida, No ¢ o ruido da resisténcia de entrada, N, ¢ a densidade de ruido
gerado pelo circuito e 4 € ganho do circuito amplificador.

No

AAAY ——O
Ro Ruido na Saida
= A? No + Nckt

+
Vs A
<_> Nckt
L

Figura 2.7: Performance do ruido em um circuito real.

Logo, o ruido referenciado a entrada ¢ definido como:

Nout cht

Ninprer = —5~ = No + —5- (20)

2.6.2 Figura de ruido

Figura de ruido (NF - Noise Figure) e Fator de ruido, ambos sdo utilizados como
métricas de desempenho em projetos de circuitos integrados em RF, sendo que a
primeira corresponde a segunda expressa em dB. Quando um sinal elétrico passa por
um determinado circuito real, sempre havera a degradacao da relagao sinal ruido (SNR),
e a forma mais utilizada para mensurar esta degradagao ¢ a medida da figura de ruido, a
qual determina a sensibilidade de um sistema de RF, onde F € o fator.

NF =10 - logF (21)

Através de analises prévias, o fator ruido, que mede todo ruido produzido por um
dispositivo RF relacionado com ruido térmico na entrada, pode ser definido como:

Noy¢ _ Noue _ Az Ny + Nyt _ Ny

= = - + (22)
N, A%-N, A2 N, A2 N,

A figura de ruido de um circuito pode ser definida como a relagao sinal-ruido (SNR)
na porta de entrada dividida pela SNR na porta de saida.

— SNRentrada

(23)
SNRsal’da

onde:
F — Fator Ruido;
SNRntrada — Relacdo sinal ruido de entrada;

SNR4iqq — Relagdo sinal ruido de saida.
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2.6.3 Figura de Ruido de estagios em cascata

Para estagios em cascata, a figura de ruido total pode ser obtida em termos de
figura de ruido e ganhos de cada estagio.

Considerando que n figuras de ruido em cascata sdo apresentados na Figura 2.8,
onde Nin, NI,... Nout sao os ruidos na entrada, no estagio de saida 1, e na saida,
respectivamente.

Nin N1 N2 Nout
—»| A1, Nckt1 —» A2, Nckt2 p----.—pl AN, Ncktn ——»

Figura 2.8: Estagios de ruido em cascata.

Assim, através da eq. ( 19 ), o ruido referenciado a entrada devido a NI, N2,...Nn,
torna-se:

NOlLt
Ninorer =77 2212 (20
Logo, através da eq. ( 20 ), o fator ruido total pode ser expressa como:
F,—1 F;-1 E, -1
Ftotal = Fl + 2 + 3 L (25 )

+o+
A2 A% A2 A2 A2 A2

2.7 Parametros de espalhamento

Em sistemas de RF, parametros de espalhamento (ou parametros-S) desempenham
um importante papel importante devido ao fato de que, para altas frequéncias, as
medidas em circuito aberto e em curto-circuito ndo sdo mais aplicaveis, e o modelo de
rede para ondas eletromagnéticas se aplica. Em altas frequéncias, um circuito com saida
em curto (R;pqq = 0) ndo se comporta como deveria devido a indutincia dos fios. O
mesmo acontece com circuitos abertos, onde se tem um comportamento capacitivo da
carga.

Logo, parametros-H e pardmetros-Z sao dificeis de ser utilizados. Além disso, o
objetivo em questdo € mensurar a poténcia incidente e refletida na onda de uma rede de
duas portas para blocos de RF, sendo que os parametros-S sdo a melhor maneira de
descrever estes parametros de redes de duas portas.
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2.7.1 Definicao de parametros-S

Os parametros-S (SP) sdo utilizados para definir a relacdo de entrada e saida de uma
rede em forma de coeficientes de reflexdo e transmissao, utiliza-se o fato de que uma
linha de transmissao terminada em sua impedancia caracteristica (Zo) nao tem reflexdes
e define as variaveis de entrada e saida em termos de ondas de tensdo incidente e
refletida/espalhada (Lee, 2004).

Ej a) E;
ZO —> <« Zo
— —
- .
c Quadripolo i
Porta de entrada b) Porta de saida
— <
as N az
Quadripolo
b1 b2
<« —>

Figura 2.9: (a) Definicdo dos SP e (b) ondas incidente e refletida em um quadripolo.

O quadripolo apresentado na Figura 2.9 pode ser descrito como:

by] _ 511512] a1 26
bz] B [521522 [aZ] (26)

Onde:

Si1 - coeficiente de reflexao de entrada;
S, - ganho direto;

S», - coeficiente de reflexao de saida;
Si2 - ganho reverso.

a, - poténcia da onda de entrada

b, - poténcia da onda de saida

Os valores normalizados sao dados por:

Ei Eiz Eix b2=ET2 (27)

a1=\/Z—O a2=\/z—o a1=\/Z—O

Onde Ei e Er sdo as poténcias da onda incidente e refletida, respectivamente. A
normalizacdo em relagdo a /Z, permite considerar a magnitude dos parametros a,, € by,
iguais a poténcia da onda incidente ou refletida.

Para obter os parametros S,; e S;;, deve-se aplicar o sinal na entrada do circuito com
a saida terminada em Zo, logo, tem-se que a; =0, e tendo em vista que, E,,=0, temos:
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Su=—=—=10 Sy =—=— (28)

Onde S;; e I7representam o coeficiente de reflexdo do sinal na entrada, Sj
representa o ganho direto, pois relaciona a onda de saida em relacdao a onda de entrada.

Para obter Si; e Sy, deve-se aplicar o sinal na saida do circuito com a entrada
terminada em Zo, onde temos que:

Szzzb_z_@:rz 5‘12:ﬁ:h (29)

a, Ei az Ep

Onde Sy, e I, representam o coeficiente de reflexdo do sinal na saida, S;, representa
o ganho reverso.

Através do ganho direto (S,;) € possivel obter outra métrica bastante utilizada em
amplificadores, o ganho de transducdo (G7), que por defini¢do € a razdo entre a poténcia
efetivamente entregue a carga e a poténcia disponivel do gerador.

poténcia entrgue na carga
Gr = Anci = S5 1? (30)
poténcia entrgue pela fonte

2.8 Estabilidade

Estabilidade ¢ uma caracteristica fundamental para o projeto de um amplificador, o
qual ndo deve apresentar nenhuma condicao na qual ele possa entrar em oscilagdo.
Oscilagdes sdao possiveis quando a entrada ou a saida apresentarem uma resisténcia
negativa (Vizmuller, 1995). Um casamento simultaneo das portas de entrada e saida de
um amplificador incondicionalmente estavel ira entregar a maxima poténcia.

H4 na literatura diversos fatores que determinam a estabilidade de um circuito, no
entanto, ndo faz parte do escopo deste trabalho um estudo detalhado especificamente
sobre esses fatores, mas sim o conhecimento de sua existéncia e as principais formas de
mensura-los.

A principal forma de verificar a estabilidade ¢ pela determinacdo do Fator K, o qual
¢ uma medida da estabilidade do amplificador, que deriva das condi¢des de estabilidade
basica das poténcias refletidas de entrada e saida, e que devem ser sempre menores que
a poténcia incidente. Para A= §;15,, — $1,571, 0 Fator K dado por (Vizmuller, 1995) é:

1 =1 811 12=1 Sy5 1241 S11S25 — S125,1 12
K = | S11 17=1 Sz2 17+ 11222 12521 | (31)
21512521 |

Um circuito ¢ incondicionalmente estavel paraum K > 1e A< 1.
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2.9 Sensibilidade e Faixa Dinamica

Define-se a sensibilidade de um receptor como a minima magnitude de sinal que
o sistema consegue detectar com uma aceitavel relagdo sinal-ruido (Razavi, 1998).
Abaixo segue o calculo da sensibilidade.

SNR;y, _ Psig/PRs

= = (32)
SNRoyt  SNRoyt

NF

Psig = Prs - NF - SNR ¢ (33)

ig
Onde:

Pg;4- Poténcia do sinal na entrada;

Pgs- Poténcia do ruido gerado pela resisténcia da fonte do sinal.

Pode-se observar que a equacdo acima prediz a sensibilidade como a poténcia
minima de sinal de entrada que ¢ necessaria para atingir um certo valor para a relagao
sinal-ruido na saida. Levando-se em consideracdo que a poténcia do sinal esta
distribuida ao longo da banda do canal de comunicacdo, a poténcia média pode ser
obtida utilizando Pg;; = Py min € SNRyyr = SNRy, expressas em dB (ou dBm)
através da seguinte expressao:

Pin.,min lagm= Pgs |dBm/Hz+ SNRpin lag+ 10logB (34)

Onde:
Pin. min - Poténcia minima de sinal na entrada necessaria para atingir o SNR minimo;

B - Banda em Hz.

Em um sistema com um casamento de impedancias na entrada, Prs; pode ser
definido como a poténcia de ruido que a resisténcia caracteristica da fonte de sinal
transfere a impedancia de entrada do circuito considerando a banda igual a 1Hz. Logo:

Prs = — = KT = —174dBm/Hz (35)

para temperatura ambiente:

Pin.min = —174dBm/Hz + NF + 10logB + SNR,;n (36)
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Nota-se que a soma dos trés primeiros termos da equagao acima ¢ o ruido total do
sistema, o qual algumas vezes, ¢ chamado de ruido de fundo (noise floor).

Com relacao a Faixa Dinamica (DR - Dynamic Range), esta geralmente ¢ definida
na literatura como a razao entre a maxima magnitude de sinal de entrada que o circuito
consegue tolerar e a minima magnitude de entrada que o circuito pode detectar,
mantendo uma razoavel qualidade do sinal na saida (Razavi, 1998). Em sistemas de RF,
a magnitude maxima geralmente ¢ determinada através do comportamento dos produtos
de intermodulagdo, e a magnitude minima ¢ determinada através da sensibilidade. Tal
defini¢ao ¢ conhecida como faixa dindmica livre de espurios (SFDR - Spurious-free
dynamic range).

Em um teste de dois tons, o limite maximo da faixa dinamica pode ser definido
como a maxima magnitude aplicada a entrada do circuito, na qual os produtos de
intermodulacdo se mantenham abaixo do ruido de fundo. Através da Figura 2.4, sabe-se
que:

AP = Poyt — P, out (37)

considerando que Pout = Pin. + G e Py out = Piyin. + G (38)

onde:
G - Ganho de tensdo do circuito;

Py in. - Poténcia dos produtos de intermodulagao relacionados a entrada.

_ 2P11p3 + PIM.,in. ( 39 )

Tem-se que: P 3

O nivel de entrada para que os produtos de intermodulacdo sejam iguais ao ruido
de fundo ¢ dada por:

2Pyp3 +F
Pinmax = T (40)
onde F = —174dBm + NF + 10logB (41)
logo, por defini¢do, temos que:
2(Pyp3s — F
SFDR = % — SNRpin (42)
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3 TRANSISTORES MOS EM RF

Os avangos na fabricagdo CMOS resultaram em transistores com maiores
frequéncias de transmissdo e menores valores de figura de ruido. Projetistas de RF ja
exploram a tecnologia CMOS em circuitos de RF, cujo avanco no desempenho dos
MOSFETs tornou atraente para alta frequéncia (HF — High Frequency) o projeto de
circuito no sentido de uma realizacao SoC (System-on-a-chip), onde blocos digitais, de
sinal misto de banda base e blocos transceptores em HF seriam integrados em um tnico
chip. Para se ter um ambiente de projeto eficiente, ferramentas CAD com modelos
precisos para dispositivos ativos e parasitas sdo essenciais. Sabe-se que para aplicagdes
analdgicas e de RF, a precisdo das simulagdes do circuito ¢ fortemente determinada por
estes modelos do dispositivo, tornando-se crucial para predizer o desempenho do
circuito.

Na maioria dos simuladores de circuitos disponiveis no mercado, os modelos de
transistores MOS tem sido originalmente desenvolvido para projetos de circuitos
analdgicos de baixa frequéncia e circuitos CMOS digitais, cujos elementos parasitas
podem ser desprezados. No entanto, com o aumento da frequéncia de operagao dentro
da faixa gigahertz, a importancia dos componentes extrinsecos (que consideram todos
0s parasitas) torna-se tdo importante quanto os intrinsecos (ntcleo do dispositivo sem
parasitas). Portanto, um modelo de RF com a consideragdo do comportamento em HF
de ambos os tipos de componentes (intrinsecos e extrinsecos) em MOSFETs ¢
extremamente importante para a obtencdo de resultados precisos e preditivos na

simulagdo de um circuito projetado.

Até recentemente, os modelos de MOSFET mais compactos ndo incluiam a
resisténcia de porta (Rg). No entanto, o ruido térmico adicionado pela resisténcia deve
ser considerado como transistores MOS proximos a frequéncias gigahertz, e efeitos
resistivos e capacitivos (RC) na porta devem ser bem modelados, uma vez que ambos
efeitos sdo importantes no projeto de circuitos CMOS em RF.

A resisténcia de porta também ird afetar significativamente a admitincia de entrada
em RF, logo, um modelo sem Rg ndo pode prever com precisdo as caracteristicas de um
dispositivo em HF, impossibilitando, por exemplo, a utilizacdo desta resisténcia para o
casamento de impedancia com o objetivo de se conseguir a maxima transferéncia de
poténcia. Além disso, o ruido térmico introduzido por Rg aumenta a figura de ruido do
transistor e reduz a Fmax (frequéncia que o ganho de tensdo méaximo disponivel do
dispositivo ¢ igual a 1), o qual é um importante pardmetro no projeto de circuitos de
Radio Frequéncia, juntamente com a frequéncia de transi¢do Ft; a frequéncia na qual o
ganho de corrente do dispositivo € igual a 1.

Outro componente importante que quase todos os modelos compactos
implementados em simuladores de circuitos comerciais ndo levam em conta ¢ a
resisténcia do substrato. Na verdade, os efeitos do acoplamento de substrato através das
juncdes de fonte e dreno e essas componentes de resisténcia de substrato desempenham
um papel importante na contribui¢do para a admitancia de saida, logo, a inclusdo dessas
componentes de substrato em um modelo RF se faz necessario. Um modelo MOSFET
sem os componentes de resisténcia do substrato ndo possibilita prever a dependéncia ou
o comportamento em frequéncia da admitancia de saida do dispositivo, portanto, a
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simulacdo com esse modelo ira apresentar resultados de simulagdo ndo confidveis da
admitancia de saida quando a frequéncia de operacdo do dispositivo estiver em um
intervalo acima de 1 gigahertz.

3.1 Efeitos Nao Quase Estaticos (NQS - Non-Quasi-Static models)

Sabe-se que em altas frequéncias o modelo quase estatico (quasi-static model) do
transistor MOS nao pode ser utilizado, pois 0 mesmo nao considera o tempo de resposta
para a formagdo ou alteracdo do canal do transistor apos a aplicacio de uma
polarizagdo. Porém, antes de utilizar o modelo ndo quase estatico (NQS), deve-se
conhecer quais as causas ¢ efeitos sdo considerados em sua formulagao.

Para os componentes intrinsecos dos transistores, em geral, assume-se que cada
terminal consiste de uma fonte DC e uma componente senoidal, como na Figura 3.1.
Pode se supor, inicialmente que apenas uma tensao de pequeno sinal ¢ diferente de zero
no tempo. Se Vs esta variando lentamente, a carga da camada de inversdo tem tempo
para seguir sem praticamente nenhum atraso, onde tal efeito pode ser modelado
conectando um capacitor Cgs entre a fonte e a porta do transistor. No entanto, se a
variacdo de Vs € muito rapida, a inércia da camada de inversao deixa de ser
insignificante, e o efeito (mudanga na carga da porta) vira apos a causa (mudanga na
tensdo da fonte). Um efeito similar serd observado entre o dreno e a porta, bem como
entre a fonte e o dreno no substrato.

Vgs

T

+++++++++++++++++ S+ H++

-, -
~—~ 5.0 © 000 006
VS@; ©0°%°070 & e@@@ Xe é
Q O
Vs:[T :l:TVd
TiB
Vb
$

Figura 3.1: Transistor intrinseco com fontes de polariza¢do DC e fontes de tensao de
pequenos sinais (Tsividis, 1999).
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Considerando agora uma tensdo na porta, se Vg estd variando muito rapido, a carga
na camada de inversdo nao tem tempo o suficiente para responder, logo a admitancia
Y4, que modela esta resposta, serd pequena. Além disso, o dngulo desta admitancia
deve ser significante e negativa, por causa do atraso entre a causa (a variagdo na tensao
da porta) e o efeito (a variacdo na corrente de dreno). E finalmente, observacdes
similares podem ser consideradas para efeitos da tensdo de substrato na carga da
camada de inversao.

Todos esses efeitos serdo observados se a frequéncia de operagdo exceder o limite
de operagao do modelo quase estatico. Este limite € proporcional a W, o qual se torna
proporcional a 1/L? na auséncia da velocidade de saturagdo. Um modo de modelar a
velocidade de saturagdo em frequéncias acima do limite ¢ (a principio) dividir o
transistor em se¢des ao longo do canal, cujo comprimento de cada uma ¢ escolhido de
forma que, para ele, o modelo quase estatico possa ser usado. A combinagdo dos
modelos de todas as segdes sera entdo o modelo valido para todo transistor na
frequéncia de interesse. Como afirmado por (Tsividis, 1999), toda a analise matematica
feita neste sentido ja estd bem estabelecida na literatura, logo, ndo fard parte do escopo
deste trabalho.

3.2 Modelamento em RF

Normalmente, o0 modelamento de MOSFETs em RF remete-se a frequéncias acima
da frequéncia de transicdo (cutoff) do dispositivo. Para essas aplica¢des, 0 modelo NQS
de pequenos sinais torna-se indispensavel para a parte intrinseca. No entanto, a parte
extrinseca ndo deve ser esquecida. Efeitos distribuidos podem ser modelados usando
aproximacoes.

Usualmente, em dispositivos de canal curto e longo que apresentam efeitos nao
quase estaticos, 0 modelo NQS ¢ utilizado para a parte intrinseca, cujas resisténcias sao
aquelas das regides de dreno, fonte, porta e substrato, como por exemplo, na Figura 3.2,
onde pode ser observado que, cada resisténcia ¢ dividida em subresisténcias conectadas
a um n6 comum, de modo que, as capacitancias apropriadas sejam conectadas a este no.
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Figura 3.2: Modelo de pequenos sinais para um transistor completo (Tsividis, 1999).

Embora este nivel de modelamento seja bastante desejado, na pratica ¢ complicado
de ser implementado devido a dificuldade de determinar os valores destas
subresisténcias. Isto € particularmente verdade para as subresisténcias de porta e
substrato. Nesses casos, pode-se ter de recorrer ao modelo indicado na Figura 3.3, onde
se percebe que algumas vezes, os modelos mais simples sdo os que devem ser
utilizados, seja omitindo alguns efeitos ou até mesmo utilizando um completo modelo
quase estatico.

Tais modelos altamente simplificados sdo muito uteis, por exemplo, quando
parasitas extrinsecos sdo dominantes no comportamento do dispositivo, limitando a sua
aplicacdo a frequéncias mais baixas do que aqueles em que o efeito de componentes
intrinsecos faria efeito. Outra utilidade seria com relagdo a parametros de extragao,
cujos elementos sdo frequentemente atribuidos qualquer valor que torne o modelo mais
proximo das medidas. Estes valores atribuidos ndo sdo fisicos, porém sdo utilizados
para compensar as insuficiéncias do modelo, o que pode resultar em predigdes muito
diferentes do real comportamento dos componentes do sistema. Ou seja, o fato de
modelos simplificados oferecerem resultados satisfatorios em alguns casos nao os torna
confidveis, muito pelo contrario, havera casos em que estes mesmos modelos serdo
totalmente falhos para predi¢des de certos fendmenos que sdo encontrados em modelos
completos como o da Figura 3.2.
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Figura 3.3: Modelo pratico de pequenos sinais para um transistor (Tsividis, 1999).

3.2.1 Resisténcia de Porta (Rg)

Normalmente em aplicagcdes de RF sdo utilizados componentes com portas de
comprimento longo, gerando valores de largura (W) do canal bastante altos, cujos
efeitos da resisténcia de porta podem ser bem significantes. Através da Figura 3.4b,
pode-se observar que a resisténcia de porta forma uma distribuicdo de um circuito RC
juntamente com a capacitancia do canal da porta. Uma forma de entender este efeito €
através da divisdo do dispositivo em vdrios subdispositivos, como por exemplo, a
Figura 3.4b. Onde Rge representa a resisténcia de porta total, que na Figura 3.4a ¢ dada
por (W/L) R, onde R; ¢ a resisténcia de folha da porta. E claro que a resisténcia de
porta € de pouca importancia para os subdispositivos que se encontram a esquerda, mas
torna-se cada vez mais importante para os que estdo a direita. O sinal da porta dos
subdispositivos sera significativamente deslocado de fase, devido as resisténcias e
capacitancias de porta a sua esquerda.

o
w w &
m m m
& _& 8 ge g
m m m m
(o]

Figura 3.4: (a) Layout de um transistor simples; (b) aproximac¢do de conjuntos
(Tsividis, 1999).
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Através de equagdes basicas e considerando m proximo de infinito, (Tsividis, 1999)
mostra que o efeito distribuido da resisténcia de porta pode ser aproximado através de
um simples transistor, com a resisténcia de porta efetiva da eq.( 43 ), cujo valor pode ser
usado no lugar de R,. no modelo de pequenos sinais da Figura 3.4b.

1w

Rge,eff = §TR|:| (43)

Além de afetar a resposta em frequéncia, a resisténcia de porta também ira contribuir
com ruido, sendo que para baixas frequéncias, ele podera ser modelado utilizando um
valor efetivo simples para a resisténcia de porta, o qual serd novamente dado pela
equacdo ( 43 ). Dependendo das dimensdes da geometria e da resistividade de porta,
este ruido pode em alguns casos ser significativamente maior que o produzido pela parte
intrinseca do dispositivo. Em altas frequéncias o ruido da resisténcia de porta tende a ser
filtrado pela capacitancia da porta, ¢ o ruido total se aproxima do produzido pela parte
intrinseca.

Se a porta estd conectada em ambos os lados como na Figura 3.5, o efeito sera
equivalente a se ter dois dispositivos, cada um com uma porta de /2 e a resisténcia de
porta com a metade do valor total em paralelo, sendo que a resisténcia efetiva sera 4
vezes menor, como segue abaixo:

1w
Rge,eff = ETRD ( 44 )

Y0,

16 .
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Figura 3.5: Transistor com contato da porta em ambos os lados (Tsividis, 1999).

No projeto de layouts de circuitos analogicos/RF, frequentemente utiliza-se varios
pequenos transistores funcionando como apenas um. Isto ¢ feito para se obter menor R,
através das multiplas portas (multi-finger), e também para facilitar o casamento dos
transistores com outros dispositivos.
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3.3 Frequéncia de Trabalho

Hé duas formas amplamente difundidas de se determinar a méxima frequéncia que
um transistor pode operar, a primeira ¢ através da frequéncia de ganho unitario de
corrente fr e a segunda ¢ a frequéncia de ganho unitario de poténcia f,,,,,. A primeira
(fr) calcula-se assumindo que o transistor esteja em saturagdo, que o dreno seja
terminado em um curto circuito incremental e que a porta seja alimentada por uma fonte
de corrente na entrada. Através da aproximacao do modelo na Figura 3.6, desprezando a
contribui¢do de realimentagdo da corrente de saida e a resisténcia de porta R,, temos que
(Lee, 2004):

—_— Cgd —
s — MWW | 0D
+
—Cgs gm Vgs Vo
S
Figura 3.6: Modelo simplificado do transistor.
lo = —9m Vgs (45)
L (46)
Vys = =

gs ]w(CgS + ng)
G [ N— (47)

il w(Cys + Cga)

i
w = wy quando |l—°| =1 (48)
i
Im
Wr = ————~ (49)
(Cgs + Coa)
g

fr - (50)

—21(Cys + Cya)

Para calcular g, utiliza-se 0 modelo de primeira ordem e despreza-se Cgy. Pode-se
observar que a medida que o comprimento do canal diminui, f;r aumenta
quadraticamente (Tsividis, 1999), ¢ f; em 1° ordem pode ser estimado como:
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Im _ .unCox(W/L)(vgs - vt) _ 3.“11(1795 - vt) ( 51 )
mCys 2m(2/3)WLC,, AmL?

fT:2

Para que haja a maxima transferéncia de energia, o calculo da f,,,, parte da
consideragdo de que deve haver casamento nas terminagdes do transistor. Logo, as
poténcias na entrada e na carga sao dadas por:

iZ iZ R,
pi:lzg; p =2 (52)
R--W
Ty = Relect + RNQS; Relect = kTDl—ZL ( 53 )

Onde:

Rg - Resisténcia de porta;

R.i.c: — Resisténcia do eletrodo de porta;

Rnos — Resisténcia associada ao efeito ndo quase estatico;

Ry — Resisténcia de folha do polissilicio (ou do filme que compdes a porta) por
quadrado;

W — Largura do canal;
L — comprimento do canal;
n — nimero de fingers;

k =3 ou 12 (dependera da conexado da porta).

Para calcular a impedancia de carga, assume-se que a mesma ¢ igual ao valor da
impedancia de saida considerando que ha casamento de impedancia e utilizando uma
fonte de teste na saida. Considerando a realimenta¢do da corrente na saida ao se desligar
a fonte de corrente de entrada, temos que:

lis]
R, = |-, [Voue| = lC (54)
in T%gd
i
Rt _ 1 (55)
gmi; wTng

w(CgS + ng)

Substituindo as equagdes, podemos entao obter fp,qy:
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(a)T ii)z 1
P, _ 2w wr Cgq (56)
P, i1,
P
W= Wyg  quando Fo =1 (57)
i
1 wr
w0, == (58)
1 wr
_1 59
Portanto, fmax 17 |73 Cog (59)

Na pratica, embora a frequéncia de ganho unitdrio de corrente seja largamente
utilizada, a mesma nao inclui os efeitos de véarios componentes. Como consequéncia da
terminagdo curto circuitada e da fonte de corrente, fr ndo considera a capacitincia
dreno-corpo e a resisténcia de porta. Para circuitos digitais em baixa frequéncia, isto
pode ndo ser um problema significativo, porém para circuitos de RF, faz-se necessario
utilizar a frequéncia de ganho unitario de poténcia (f;qx), @ qual faz uso destes
dispositivos extrinsecos.

3.4 Fontes de ruido no transistor MOS

Na literatura hé diversas publicagdes que tratam especificamente das fontes de ruido
intrinsecas ao transistor MOS em altas frequéncias, bem como sua influéncia em blocos
de RF como o LNA. Nesta secdo serdo comentadas as principais fontes de ruido: o
ruido shot, o ruido flicker e o ruido térmico, apontado por alguns autores como um fator
determinante para se obter bons resultados de figura de ruido (Shaeffer e Lee, 1997).

Basicamente, o ruido térmico ¢ causado pela agitacao térmica dos elétrons livres nos
semicondutores, esta agitacdo caracteriza-se como um movimento aleatorio traduzido
em forma de corrente elétrica. Contudo, as fontes de ruido térmico associadas ao um
transistor podem ser divididas em duas classes: intrinsecas e extrinsecas. A primeira
classe ¢ composta pelo ruido do canal e pela corrente de ruido induzida na porta. A
segunda refere-se ao ruido devido aos componentes resistivos parasitas presentes no
transistor, seja no dreno, na fonte, na porta ou no substrato.



35

3.4.1 Ruido no canal

O ruido térmico gerado pelos portadores no canal também ¢ conhecido como ruido
de difusdo, por sua origem fisica. Geralmente este ruido ¢ representado como uma fonte
de corrente entre dreno e fonte do transistor (Figura 3.7).

G D
(e, O
—Cgs gm Vgs 2
la
S

Figura 3.7: Modelo simplificado do transistor MOS em satura¢ao com fonte de ruido
no canal.

Na eq. ( 60 ) o ruido no canal ¢ representado pelo valor médio quadratico da
corrente de ruido.

i2 = 4kTy gaohf (60)
Onde:
k - constante de Boltzmann’s.
T - temperatura;
y - coeficiente de ruido térmico do canal;
Jao - condutancia dreno-fonte sem polarizagdo (VDS = 0);

Af - faixa de frequéncia de medida.
3.4.2 Ruido induzido na porta

Este ruido térmico ¢ induzido pelas flutuagdes geradas pelo ruido do canal devido
seu acoplamento capacitivo do 6xido de porta. Observa-se na Figura 3.8 que estes
ruidos, de canal e de porta, possuem uma correlacdo devida sua mesma origem.

G D
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2 —Cgs gm Vgs
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S

Figura 3.8: Modelo do transistor MOS com ruido devido a resisténcia de porta.
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O modelo utilizado ¢ uma fonte de corrente entre a porta e a fonte, a qual pode ser
representada pela eq. (61 ).

i2 2 (61)
i = 4kT&ygglc*|Af
_ QJZCéS 62
99 = 5ddo ( )

Onde:

6 - coeficiente de ruido térmico na porta;
¢ — fator de correlagdo (~;0,395);

Cys — capacitancia porta-fonte;

Cys — capacitancia porta-fonte.
3.4.3 Ruido devido aos componentes resistivos parasitas

O ruido causado pelas resisténcias parasitas pode ser estimado utilizando a equagao
tradicional de resisténcias em equilibrio térmico.

— 4kT
r, = R—pAf (63)

O modelo utilizado ¢ uma fonte de corrente em paralelo com a resisténcia parasita
R,), de forma que R, pode representar a resisténcia parasita do dreno, da fonte, da
p q p P P p
porta ou do substrato.

3.4.4 Ruido Shot

Este ruido ¢ causado pela flutuacao de corrente que cruza uma barreira de potencial,
ocasionando uma corrente de fuga no canal. A fonte de ruido equivalente é representada
pela eq. (64 ) (Razavi, 2000).

Onde:

i2, — valor RMS da corrente de ruido;
q — carga do elétron (1,6x1071° Coulombs);

Ipc — corrente DC em amperes.

Geralmente a contribuicao deste ruido ¢ relativamente pequena, sendo considerada
apenas quando a impedancia ligada a fonte do transistor possuir um valor elevado.
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3.4.5 Ruido Flicker ou 1/f

Este ruido ¢ originado principalmente por contaminagao e imperfeigdes do 6xido, as
quais causadas por portadores aleatérios no canal. Como sua variagdo ¢ inversamente
proporcional a frequéncia, este ruido também ¢ conhecido como ruido 1/f. Sua
representacao ¢ dada pela eq. ( 65 ) (Lee, 2004).

7_" Im (65)

Onde:
k — constante dependente do processo;
C, — capacitancia do 6xido;

gm — transcondutancia do transistor.

A influéncia deste ruido diminui para transistores MOS com canais mais largos,
onde h& maior capacitdncia e menor variagao. No entanto, este ruido também pode ser
minimizado através de processos de fabricagdo com altos padrdes de pureza, o que
reduz a constante k, a qual ¢ diretamente proporcional a fonte de ruido. Deve-se
também considerar que esta constante ¢ 50 vezes maior em transistores NMOS se
comparada a constante em transistores PMOS (Lee, 2004).
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4 AMPLIFICADOR DE BAIXO RUIDO - LNA

4.1 Caracteristicas basicas do LNA

Em um sistema de recep¢ao sem fio, o fraco sinal recebido pela antena deve ser
amplificado de forma que haja uma deteccdo adequada com posterior processamento.
Além disso, em sistemas deste tipo, ha uma série de dispositivos em cascata que
contribuem com um ruido adicional, o qual ¢ potencialmente amplificado ao longo do
caminho. Nesse contexto, o LNA ¢ o bloco que tem a fun¢do de fornecer ganho
suficiente aos baixos niveis de poténcia que chegam a antena, sem degradar a relacio
sinal-ruido (SNR) e sendo capaz de sustentar grandes sinais com baixa distor¢ao e baixo
consumo de poténcia quando necessario.

F,—-1 F;-1 F,—-1

FtOt - Fl + +

(66
G GG | GiGaGy :

De acordo com a formula de Friis's acima, o Fator ruido total de um sistema com
estagios em cascata ¢ dominado pelo Fator Ruido (F;) e pelo ganho (G;) do primeiro
estagio. Logo, pode ser especificado, de forma bdsica, que a funcdo do amplificador de
baixo ruido ¢ ser a fonte de ganho de sinal suficiente para superar o ruido das fases
seguintes, e paralelamente, produzir o minimo de ruido possivel.

4.1.1 Especificacoes

Ao se projetar um LNA, a primeira providencia ¢ modular o canal de entrada do
sinal para a aplicacdo de recepc¢ao desejada, de forma a definir suas especificagdes. Isso
¢ feito em termos de uma série de parametros e pode variar bastante de acordo com o
tipo de projeto. O baixo nimero de componentes existentes no projeto de um LNA pode
aparentar uma falsa simplicidade do projeto, no entanto, a grande dificuldade estd no
alto compromisso existente entre os distintos parametros das especificagdes do projeto.

Normalmente, em um sistema de recepgao (Figura 2.1), o LNA ¢ o bloco posterior
ao da antena (ou do filtro), o que significa a necessidade de casar a impedancia de
entrada com um valor especifico (geralmente 50 ohms) que garanta a maxima
transferéncia de poténcia e um bom isolamento do sinal reverso. Além disso, por ser um
circuito de natureza ndo linear, que apos receber excitagdes fracas na entrada, pode vir a
gerar diferentes efeitos ndo desejados, o LNA também deve considerar a linearidade
como um importante fator de projeto. Logo, este ¢ um bloco que nao apenas amplifica
sinais fracos adicionando o minimo de ruido, ele deve também manter-se linear ao
receber sinais fracos na presenca de sinais fortes, evitando componentes indesejaveis
para o sistema de RF.
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Em resumo, as principais metas a serem obtidas no projeto de um LNA sdo:
e Miéximo ganho;

e Minima figura de ruido;

e Alta linearidade;

e (Casamento na entrada e na saida;

e Jsolamento do sinal reverso e;

e Baixo consumo de poténcia quando necessario.

Entretanto, de modo que o compromisso entre estas especificacdes seja satisfatorio,
deve haver uma boa caracterizacdo dos dispositivos analdgicos, que infelizmente ainda
deixa a desejar em tecnologias CMOS padrao.

Tal caracterizacao esta relacionada com a precisao dos modelos dos dispositivos,
que por sua vez estd relacionada com a boa caracterizagdo fisica dos efeitos que
dominam os dispositivos em RF. Estes modelos devem considerar o comportamento AC
e DC, de linearidade, extracdo de parametros, variagcdes de temperatura, fontes de ruido,
bem como as tolerancias do processo (Razavi, 1998) (Cheng, et al, 1998) (Tsividis,
1999) (Tsividis e Suyama, 1994).

Casamento de Impedancia

Compromisso Dissipagao de Poténcia

Linearidade

Frequéncia de Trabalho

Figura 4.1: Compromisso dos parametros no projeto de um LNA.

4.1.2 Configuracoes de LNAs

Basicamente, hd dois tipos de arquitetura para LNA's em tecnologia CMOS, uma
com apenas uma saida e outra com saida diferencial. A Figura 4.2 exemplifica estas
arquiteturas de modo simplificado.
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a) b)
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Vs1 Vs2
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Figura 4.2: Arquiteturas de (a) Saida tnica e (b) Diferencial.

No caso de circuitos com uma Unica saida (Figura 4.2a), o ganho de tensdo ¢ dado
por:
eO
Ays = — = gmR, (67)

l

Em inversao forte, a transcondutancia tem uma relacdo quadratica com a corrente /;:

w
Im = Z.uncoxfld (68)

onde:

9m — transcondutancia do transistor MOS, em inversao forte;
W - largura do canal;

L - comprimento do canal;

U, — mobilidade de elétrons no canal;

C,x - capacitancia por unidade de area do capacitor de placas paralelas formado pelo
eletrodo da porta e canal;

I; - corrente pelo dispositivo.

Para circuitos diferenciais (Figura 4.2b), a polarizacdo do amplificador diferencial
deve ter o dobro de corrente do que a utilizada por um circuito de saida simples, de
modo a se obter o mesmo ganho com transistores de mesmas dimensdes. Isto
caracteriza uma grande desvantagem com relagdo a consumo de poténcia, no entanto,
faz-se necessario no sentido de que cada parte do circuito diferencial possua a mesma
corrente do circuito de saida simples.

Ha casos em que a necessidade de um sinal diferencial adiciona outra desvantagem a
este tipo de arquitetura, pois um novo elemento deve ser adicionado ao sistema, nesse
caso 0 balun, o qual daréd a defasagem do sinal proveniente do estagio anterior (filtro ou
antena). Este elemento causa perdas adicionais no sistema, contribuindo assim com a
figura de ruido total do mesmo.
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Para alcangar a maxima transferéncia de poténcia do sinal € necessario que se faga o
casamento de impedancia, o qual pode ser interno ou externo. A dificuldade em realizar
este casamento ¢ devido a capacitancia intrinseca de entrada dos transistores MOS.
Encontra-se na Figura 4.3 as principais configuracdes de LNA para casamento de
impedancia que podem ser usadas com saida simples ou diferencial. Estas topologias
sdo conhecidas como: Terminagdo Resistiva, Terminagcdo 1/gm, Realimentacdo
Resistiva e Degeneragao Indutiva.

Re |: Rs _Nl;g'n_l
R1 |

a) b) c) d)

Figura 4.3: Casamento de impedancia: (a) Terminacao Resistiva; (b) Terminagao
1/gm; (c) Realimentagdo Série; (d) Degeneragao Indutiva.

A primeira topologia (Figura 4.3a), utilizada em (Sheng, et al, 1996), fornece um
bom casamento de entrada para faixas largas, porém hd uma grande degradagdo no
ganho e na figura de ruido do LNA devido a utilizacdo de uma terminagao resistiva, que
através de seu proprio ruido térmico aumenta a figura de ruido do circuito e atenua o
sinal. Uma aproximacao do fator ruido F, desprezando o ruido induzido na porta e
usando o modelo simples de baixa frequéncia mostrado na Figura 3.7, pode ser expresso
como (Ge e Mayaram, 1998):

4
F>2+—9% (69)
ImRs

Observa-se na segunda topologia (Figura 4.3b), utilizada em (Houston e Read,
1969), a utilizagdo da fonte de um transistor MOS porta comum como terminagdo de
entrada, onde através da selecdo apropriada de suas dimensdes e da corrente de
polarizagdo, pode-se obter a impedancia necessaria para o casamento. Para bandas
estreitas € gerado um bom casamento, onde a impedancia vista pela fonte ¢ 1/gm. No
entanto, analisando as equagdes abaixo, ¢ visto que a figura de ruido ¢ inversamente
proporcional ao comprimento do canal do transistor, onde teoricamente, a figura de
ruido j& possui um valor minimo antes mesmo de qualquer tentativa de se realizar
alteragdes de valores dos componentes. Para dispositivos de canal longo a figura de
ruido minima é 2.2dB (y= 2/3 e a = 1) e para dispositivos de canal curto ¢ 4.8dB

(Y o= 2).

Considerando que a tendéncia na evolu¢do da microeletronica ¢ a continua
diminui¢do do tamanho do canal, esta topologia se torna menos atrativa em projetos que
faz necessario o uso de tecnologias menores. Outro fator importante ¢ a linearidade, que
¢ bastante pobre para esta topologia.
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NF=1+1 a=Im (70)

ddo

onde:
NF - limite inferior da figura de ruido para o transistor;
Jm - transcondutancia do dispositivo;

O Fator ruido desta topologia pode ser expresso como:

F>1+ygaoRs (71)

A terceira topologia (Figura 4.3c), utilizada em (Benton, 1992) e (N. Sheng, 1991),
faz uso da técnica de amplificagdo com realimentacdo resistiva, a qual resulta em um
projeto bastante linear e com relativa insensibilidade a elementos parasitas da rede de
casamento de entrada. Entretanto, necessita-se de uma alta transcondutancia para se
obter ganho, 0o que ocasiona um maior consumo de poténcia, ndo sendo possivel
remediar com técnicas de sintonia LC (para tentar minimizar a poténcia) por se tratar de
um projeto tipico de banda larga, além de aumentar a figura de ruido devido o uso de
resistores. Normalmente esta técnica ¢ utilizada em circuitos de banda larga que
necessitam de um bom casamento de impedancia, onde consumo de poténcia ndo seja
um fator determinante. O fator ruido para esta topologia, assumindo o casamento de
impedancia, pode ser expresso como:

Gs+Gp 2 Gs+Gr 2 7
F21+4 =5 YgaoRs + = RsGy (72)

onde G e Gy sdo as condutancias associadas aos resistores Rg e Ry.

A tltima topologia, chamada de degeneragdo indutiva (Figura 4.3d), utiliza
indutores conectados a fonte do transistor de amplificagdo para gerar a parte real
desejada na impedancia de entrada. O amplificador fonte comum necessita de uma
sintonia de dreno, tornando esta configuracdo tipicamente estreita. Sua maior vantagem
¢ a possibilidade de poder controlar o valor da parte real da impedancia, o que pode ser
feito através da escolha de indutores adequados a cada projeto.

I Vant LG
Y Y Y\
Zin 17’ °
I——’
Vant I LG I
—AMN—r—[ w
Rs |
a) b)

Figura 4.4: Configurag¢ao degenerada por fonte com transistor MOS: (a) Circuito; (b)
Modelo simplificado para o calculo de Zin.
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4.1.3 Funcionamento de uma topologia basica

Dentre as quatro solucdes bdasicas encontradas na literatura, a topologia com
degeneracao indutiva ¢ a que apresenta melhor desempenho para LNA’s de banda tnica
com relagdo a ruido, isto devido a auséncia de resistores geradores do mesmo. Uma
simples andlise da impedancia de entrada usando transistor MOS (Figura 4.4a/b),
mostra que:

ij = Vgs - SCqs para s = jw (73)
i i
Vantzii-ng+C—1+sLsii+gm : (74)
SCgs sCgs
. gm-Ls 1
Vant=1igc?+s(]_.g+]..s)+@ (75)

onde:
Vant — € tensdo de saida da antena e vista na entrada do LNA ;

Ls, Lg e Cgs — sdo calculados para estar em ressondncia na frequéncia w = w,;

Logo, s(Lg + Lg) + =0 (76)
SCgs
E a impedancia de entrada pode ser escrita como:
Zin, = ¢ Ls Zin, ~ oo - Ls (77)

Cgs
Onde wr ¢ a frequencia de ganho unitario de corrente.

E importante ressaltar que o calculo acima foi realizado desprezando os valores das
resisténcias associadas aos indutores (as quais possuem valores consideraveis em
indutores on-chip) e a resisténcia de folha da porta. Para o modelo da Figura 4.4b, o
fator ruido para esta topologia ¢ dado por (Shaeffer e Lee, 1997):

F21+%mm& (78)
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5 LNA MULTIBANDA

Nos ultimos anos, tem havido um crescente mercado para transceptores que atuam
em varios padrdes sem fio. A maioria deles tenta maximizar a partilha de hardware para
salvar a area do chip, custo e consumo de energia. Atualmente, ha algumas solugdes
wideband e multibanda existentes, sendo que cada uma possui uma técnica especifica
para solucionar um certo tipo de problema para um determinado projeto. Como na
maioria dos problemas de engenharia, uma experiéncia baseada em habilidades e
intui¢des ¢ util para um projeto bem sucedido. Contudo, faz-se necessario a busca de
técnicas utilizadas anteriormente para que se possa obter tal base de conhecimento
necessario. Dentre as solugdes encontradas na literatura, segue na proxima se¢do as
mais utilizadas atualmente.

5.1 Tipos de LNA Multibanda

No inicio principalmente, para se atingir uma implementacdo dual-band (duas
bandas de frequéncia distintas), utilizava-se duas cadeias de recepg¢ao, onde era utilizada
uma chave para selecionar uma das frequéncias (Wu e Razavi, 1998). Essa abordagem
geralmente degrada a figura de ruido (NF) devido a perda de inser¢do ocasionada pela
chave. A eficiéncia desta solugdo ¢ degradada pelo fato de que apenas uma banda pode
ser selecionada por vez. Um exemplo desta solugdo ¢ mostrado na Figura 5.1.

: S ~=—Band Select
900 MHz ! :
5 LNA Band-Pass
Duplexer: Filter
B Band 4+
1350 MHz|LO4|] Lo,[~ Band_.(/
T ] : 450 MHz
' LNA ;
—— Duplexer ~D—< Bagﬁ;zﬁss éb

1800 MHz:

Figura 5.1: Exemplo conceitual de um receptor multibanda (Wu e Razavi, 1998).
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Outra abordagem surgiu com a necessidade de diminuir a area que era consumida
pela solu¢do anterior. Ela consiste em selecionar um conjunto de redes de ajuste usando
uma chave (Lavasani, Chaudhuri e Kiaei, 2003). Porém, suas desvantagens se devem
principalmente a mudanc¢a no caminho do sinal e, comparada com solugdes atuais, a
area consumida pelos conjuntos de redes de ajustes ainda ¢ demasiadamente grande. A

Figura 5.2 mostra um exemplo desta solugdo, na qual a degeneracdo indutiva na fonte ¢
utilizada.

Vuﬂ
Ll (::1
‘—Tﬂﬂ'—] ol IL
Wag from ‘ La "
OffChip . -l 11410 1)
malching )
network __“'r Ly Ly
xl
a) b)

Figura 5.2: Exemplo de solugdo com conjunto de redes de ajuste usando uma chave: (a)
Pseudo LNA para trés bandas; (b) Rede utilizada para casamento de impedancia
(Lavasani, Chaudhuri e Kiaei, 2003).

Outro tipo de solucdo utilizada consiste em ajustar a entrada e a saida do circuito
para diferentes frequéncias por meio de filtros complexos multibanda. Porém a grande
desvantagem esta na dificuldade de se implementar no chip esse tipo de filtro (Zhang, et
al, 2007). Segue um exemplo da resposta em frequéncia desse tipo de solugdo.

L] T 0 -
T s‘H 311
il i 3 - \ ——s
0k \ \ 1 10 ﬁ‘ \ 21
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" =50+ =
w0f - 1 !
- NN L 5 . ; [} ‘
G A Wy 0y o g O O 0, q 0 g.SS 39 395 4 4.05 41 415
Normalized Frequency

Frequency (GHz)

Figura 5.3: Exemplo da resposta em frequéncia de filtros complexos multibanda
(Zhang, et al. 2007).
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Atualmente, as solugdes mais utilizadas sdo para faixas largas (“Wideband’), nas
quais, além de cobrir uma larga faixa de frequéncia, ainda possui alta linearidade. Sua
caracteristica de banda larga proporciona a vantagem da ndo utilizagdo de chaves que
selecionem a banda desejada. Entretanto, sua grande desvantagem ¢ o alto compromisso
entre Zin, NF e Ganho, de onde surge a necessidade de técnicas para desacoplar estas
variaveis. Além disso, para esta abordagem, faz-se necessario uma alta transcondutancia
para se obter ganho e baixo ruido, o que dificulta o projeto, pois gm ja é determinado
por Zin. Na Figura 5.4 ¢ mostrado um exemplo da resposta em frequéncia desse tipo de
solugdo (Kim, Jung e Lee, 2005).

a) b)
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Figura 5.4: exemplo da resposta em frequéncia de LNA’s Wideband: Medida e
simulacdo de: (a) Parametros-S; (b) Figura de Ruido (Kim, Jung e Lee, 2005).

Outra solucdo bastante utilizada atualmente faz uso de redes passivas, as quais sdao
usadas para criar uma transcondutancia caracteristica de um dispositivo ativo, a fim de
se obter o ganho necessario e o casamento de impedéancia simultaneamente nas faixas de
frequéncias desejadas, sem o uso de chaves, e permitindo que o dispositivo possua uma
performance otimizada para cada banda de frequéncia. Como normalmente acontece em
receptores de banda simples, o primeiro estagio de ganho em um receptor multibanda
simultaneo também ¢ o LNA.

Assim como LNAs tradicionais de banda simples utilizam um estagio de transistor
simples ou cascode para fornecer a transcondutincia e combind-lo com um circuito
ressonante passivo adequado na entrada e na saida, essa abordagem modela a resposta
em frequéncia, assegura a estabilidade e consegue um ganho nas bandas de interesse
(Engberg, 1995). E importante observar que a transcondutancia do transistor é
inerentemente banda larga e pode ser utilizada para proporcionar o ganho
correspondente a outras frequéncias sem qualquer penalizagdo na dissipagdo de energia.
A desvantagem desta solu¢do estd na complexidade de projetar um LNA com varias
redes passivas, o que nos leva a outra desvantagem com relacdo a LNAs de banda larga,
pois o uso de mais redes passivas ocasiona o aumento de area do chip. Na Figura 5.5
acha-se um exemplo desta solucao e da sua resposta em frequéncia.
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Figura 5.5 Exemplo de (a) LNA’s Multi-banda e da sua (b) resposta em frequéncia
(Engberg, 1995).

5.2 Diferentes especificacoes de LNA’s Wideband e Multibanda

Com o objetivo de se obter uma comparagdo basica entre as especificacdes dos
diferentes LNA’s wideband e multibanda existentes na literatura, abaixo segue naTabela
1 as informagdes adquiridas na literatura, cujos resultados de alguns trabalhos recentes
podem ser observados e analisados.
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i Fre Ganho | NF
Autor é:l(_lallcltt::il;l;?c; Aplicacao | Tecnologia a
(GHZ) | (dB) | (dB)
(H. S. Jhon, Rede LC 0.18um 1.7 9.2 5.7
2008) Simultanea | M Y [T24 |12 | 64
(Li Wang, Banda variavel Multi- 0.25um 0.7 9 6.8
2006) chaveada stgndard BiCMOS 14 B 44
wireless 25V
Tsung-Te , 0.18um 0.01-
£iu 2%0 5) Wideband UWB CMOS 1.4 22 7
’ 1.8V
(Wang-Chi | Banda varidvel 0.18um 2.4 10.6 | 2.7
Cheng, 2006) chaveada WLAN Cll\/I\?S 59 115 29
Youchun . 0.18um 0.05-
L(iao 2007) Wideband DVB CMOS 0.86 15 2.5
’ 1.8V
ien- 0.18um
Jisien 0%171) Wideband UWB oMOs | 2-115| 148 | 3.1
’ 12V
LTE 0.6-0.8 | 179 2.3
(Yohan Jang, | RedeLC WCDMA %ﬁg@“ 1921 187 | 3.1
2009) Simultanea SDPA 18V
WiBro : 23-24 | 18.7 3.1
1.45 19 3.1
(Yuh-Shyan | Banda varidvel | Banda L 0.18um
Hwang, 2010) | chaveada | cyvp | RECMOs | 168 | 19 1 3.1
18V 2635 | 261 | 3.1
GSM 018 0.945 18 4.6
(Chyuen-Wei | Multi-estagios | wcDMA -loum
Ang, 2007) ¢ filtros Bluetooth | CMOS 24 24| 443
8 1.8V
WLAN : 5.25 23 4.42
(Ben Amor. Rede LC GSM ()Ci/?grg 0.9475 28 2.3
M, 2006) Simultanea UMTS 25V 2.14 17 2.71
(Perumana. Wideband Multi-band C?l?/? ng 0.5-7 22 2.3
B.G, 2008) wireless 19V 4-8 24.4 2
Rede LC CDMA 1.85 129 | 2.11
Yan Llu’ cae 0.18um
( 5009 o WCDMA | ¢MOS 214 | 152 | 2.03
) Simultanea . 18V
Wibro : 235 | 151 | 216
2003) Wideband WLAN CMOS 55 5o 51
HIPERLAN 1.8V ) ) )

Tabela 1: Especificagoes de LNA’s Multibanda presentes na literatura.
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5.3 Topologia adotada no projeto do LNA

Apoés revisar na literatura as topologias mais implementadas para este tipo de
projeto, foi iniciado o processo de especificagdo do LNA. Levou-se em consideragao o
sistema ao qual o LNA ird pertencer, ¢ a decisdo de projeto mais adequada foi a
utilizacao de uma topologia diferencial com realimentacao resistiva, de modo que esta
ird manter o casamento de impedancias nas terminagdes, melhorar o desempenho de
ruido e obter um ganho aceitavel em toda a faixa de frequéncia que sera utilizada no
sistema.

O LNA ainda utiliza técnica de cancelamento de ruido, a qual efetivamente diminui
a figura de ruido com moderado consumo de poténcia, além da diminui¢do da area total
do chip, visto que esta topologia ndo faz uso de indutores e também ndo utiliza o
chaveamento de bandas como técnica.

5.3.1 Técnica de cancelamento do ruido

Como comentado anteriormente, topologias tradicionais de LNA “wideband” nao
alcangam valores baixos de figura de ruido (NF < 3dB) para a condi¢do de Z;,, = Rs
devido o compromisso existente entre estas variaveis. Por outro lado, topologias que
exploraram técnicas de realimentagdo negativa global obtiveram baixos valores de NF
com Z;, = Rs, porém sdo bastante susceptiveis a problemas de instabilidade (Bruccoleri,
Klumperink e Nauta 2004).

Nesta se¢do € apresentada a técnica de cancelamento de ruido em banda larga, onde
¢ possivel dissociar o Fator Ruido (F) de Z;,, = Rs sem a necessidade de realimentagdo
negativa global, sem comprometer a estabilidade e o casamento de impedancia,
variaveis estas apontadas na se¢do 5.1 como fatores negativos para a escolha da
topologia adotada neste projeto. Basicamente isto € possivel cancelando o ruido na saida
do dispositivo de casamento sem degradar a transferéncia do sinal.

5.3.1.1 O Principio do cancelamento do ruido

Ao analisar a eq. ( 79 ), referente ao fator ruido para topologias com realimentacao
resistiva (Figura 5.6), observa-se que o valor tedrico minimo de F € maior ou igual a
1 + y, sabendo-se que 1 <y < 2. Sendo este o grande compromisso desta topologia,
pois teoricamente, para se alcancar suficiente ganho e baixo fator ruido, os valores de
9m € R devem necessariamente ser altos, impossibilitando o projeto.

_ RF
F - 1 + y (1_ngF)2Rs ( 79 )

No entanto, sabe-se que um MOSFET em saturagdo pode ser modelado como uma
fonte de corrente controlada por tensdo com transcondutincia gm, e que o ruido do
canal ¢ assumido como a fonte dominante de ruido (Bruccoleri, Klumperink e Nauta,
2004).
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Figura 5.6: Estrutura de um amplificador com realimentagao resistiva.

Logo, a fim de se reduzir o ruido do circuito, tem-se como principal objetivo o
cancelamento do ruido térmico devido a resisténcia do canal entre dreno e fonte do
transistor M;.

Figura 5.7: Tensao de (a) Ruido e (b) Sinal gerados no amplificador.

Na Figura 5.7, podemos observar que o sinal e tensdo de ruido no n6 de entrada A e
no no de saida B, ambos estdo referenciados ao GND devido a fonte de corrente I, ;.
Dependendo da relagdo Z;y = 1/gm; € R, uma corrente de ruido ira fluir por Rr e R;.
Esta corrente de ruido ira causar imediatamente duas tensdes de ruido nos nos A e B, os
quais possuem o mesmo sinal. Por outro lado, as tensdes do sinal nos dois nds possuem
sinais opostos, pois o ganho ¢ negativo, assumindo que g,,;Rr > 1.

Esta diferenca entre sinal e ruido torna possivel o cancelamento do ruido no
dispositivo, o qual simultaneamente soma a contribuigdo dos sinais. Para que isto
ocorra, € necessario um novo estagio entre o primeiro estagio e o ultimo, deste modo
criando uma nova saida, cuja tensdo no ponto B ¢ somada a uma réplica negativa da
tensdo no ponto A. Através do dimensionamento apropriado desse novo estagio
composto por dois amplificadores, um amplificador fonte comum e um seguidor de
fonte, obtém-se o cancelamento do ruido.
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Figura 5.8: (a) Estrutura de cancelamento do ruido (b) com implementa¢do bésica
(Bruccoleri, Klumperink e Nauta, 2004).
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5.3.1.2 Calculo do cancelamento do ruido

A corrente do ruido térmico do canal do transistor M; pode ser expressa como:

irzl,Ml = 4kTy gm1 (80)

Analisando o circuito da Figura 5.8, temos as tensdes de ruido nos pontos A e B,

Una = _in,Ml-Rs (81)

—inm1. (Rs + Rp) (82)

Através da analise de pequenos sinais, temos que:

Unp =

VUsp = (1 - gmlRF)- VS,A (83)
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Assumindo que a resisténcia de saida 7, de M;,M, e M; ¢ infinita, entdo a
impedancia de entrada e a impedancia de saida do circuito podem ser respectivamente,

Ry~ — (84)
Imi
R, ~

(85)

9Im3
Para transcondutancia g,3; do transistor M3, cuja condigdo de casamento de
impedancia, onde R, = R; = 50Q ¢ R, = R, = 50(), assume-se que,

1
Im1 = Gm3 =

(86)
Ry

Através da transcondutancia g,,,do transistor M,, calcula-se o ganho de tensdao do
amplificador fonte comum,

—Ay = —Gm2 (RL

1 )=_gm2RS (87)

m3 2

E ignorando o efeito de canal curto do transistor M3, pode-se calcular o ganho de

tensdo do seguidor de fonte,

_ Im3Ry _ 1 (88)
1+9gm3R, 2

Desta forma, a contribui¢ao da corrente de ruido de M; na tensao de ruido na saida ¢

dada por:

v3

. 9Im2R Rr +R
Uno = Un,A(_Av) + vn,B-Av3 = —lpMm, [Rs <_ = S) + S] (89)

2 2
Para condi¢do de tensdo de ruido igual a zero, v, , = 0, assume-se que,
Rp
(1+ R_S) (90)
R

Para que as condi¢des de cancelamento de ruido sejam satisfeitas, entdo a eq. ( 87 )
pode ser reescrita como:

Im2 =

R
1R, (91)
_Av — — 2
E a tensdo no sinal de saida como,
R
1+7)
( R 1—gmiRr Rp
Uso = vs,A(_Av) + Vs,B-Av3 = Vg4 2 = — Zm = sA-R_S (92)

Portanto, o ganho de tensao total do circuito ¢ dado por,

A = Us,o _ RF
VF

= (93)
vs,A Rs
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5.3.1.3 Calculo da figura de ruido

A figura de ruido pode ser calculada através da contribuicdo da tensdo do ruido de
cada fonte, cuja soma direta destas tensdes representa a tensdo de ruido total. Logo, o
fator ruido da Figura 5.8a pode ser expressa como:

2 2 2 2 2
p o Vnototal o Vo F Vnrp T Vnmy iy T Vi, (94)

 AZ. 4KTR; AZ .. 4KTR,

2 2 2 2 ~ T ~ ,

Onde, vy i, s Vngry » Vnmyms € Vng, S0 as contribuigdes das tensdes do ruido do
transistor M;, do resistor Rp, dos transistores M, ¢ M3, e da resisténcia de saida,
respectivamente.

1) Contribui¢do de ruido do transistor My:

Sabe-se que a eq. ( 89 ) ¢ a contribuicdo da corrente de ruido de M; na tensao de
ruido na saida, logo, satisfazendo a condi¢do da eq. ( 90 ), temos o ruido do
transistor M, totalmente compensado:

vEy1 =0 (95)

2) Contribuigdo de ruido do resistor Rp:

A corrente do ruido do resistor R pode ser expressa como:

4kT

laRF = 55—
7] RF

(96)

Para o ruido entre o ponto A e o ponto B, assume-se que a corrente de ruido no
ponto B € a mesma entre o dreno e a fonte de M;, o qual serd totalmente compensado.
Logo, assume-se o fluxo de corrente do ruido apenas no primeiro ponto. Através desta
corrente, a tensdo do ruido no ponto A ¢ dada por:

—_ 4kTR?
UEL,RF,A = l%,RF-Rsz =R (97)
F
Onde a contribuicao de ruido do resistor Ry serd dada por:

3) Contribuigdo de ruido dos transistores M, ¢ M5:

A contribuicdo de ruidos dos transistores pode ser obtida diretamente na saida
através do produto entre a impedancia de saida e a tensdo de ruido correspondente.

. A , 1 R ~ ~
Sabendo a impedancia de saida R, = R, ”g— = ?S, temos a equacdo para tensdo de
m3

ruido dos dois transistores,

Urzl,Mz,M3 = 4'kT7(gm2 + gm3)Rg = kT7(gm2 + gm3)Rs2 (99)
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Através das equagdes ( 86 ) e (90 ), obtemos a contribui¢do de M, e M3:
143&
Vi mpmy = KTy S |R2 = kTy(2R; + Rp) (100)

1
R+

4) Contribuicao de ruido do resistor R; :

A contribui¢do da tensdo do ruido do resistor R pode ser expressa como:
Vi p, = 4kTR, (101)
E através das equacoes (94 ), (98), (100 ) e ( 101 ), finalmente temos:

2R, + R
Rety=3— +R Ry 7Rs (2R Rg\* (102
F=1+ > =14+—+ —+1 +<—>
(&) R Rr  4Rp \ Ry Rp )
R,) s

5.3.1.4 Analise de linearidade

Considerando apenas efeitos de primeira ordem e condi¢do de ndo linearidade fraca,
a corrente de dreno de M e M,, pode ser dada por:

igr = g11Va + 912V4 + 913V4 (103)
[ 2 2 2 2 ( 104
laz = 921Va + 922Vi + 923Vi = n(g1,1Va + 912Va + 913Va) )

Onde g;; significa a ordem de distor¢do jt" da transcondutancia do MOSFET M;

(parai =1,2ej=123),en= % =1+ % . A tensdo no ponto B pode ser calculada
1,j s
pela analise de pequenos sinais,
Vp = (1 - 91,1RF)VA - 91,2RFV§ - 91,3RFV3 (105)

E a entrada IP3 do primeiro estdgio ¢ dada por:

4‘ 1 - gl,lRF 4‘
Aipam1 = g% | = 3

3| gi3Rr
Na eq. ( 107 ), o primeiro termo ¢ a contribuicdo da ndo linearidade da topologia
fonte comum de M; e o ultimo ¢ a realimentagdo do resistor Rr. Onde normalmente
91,3 < 0 quando M, estd em saturagdo, portanto o valor de IP3 do primeiro estagio
diminui devido a Rg.

91,1 1

913 Y13RF

(106)
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_ [(nRsg11 + Regr1 — 1)va + (nRs + Rp) 91205 + (NRs + Rp) g13V3 | (107)
2

Vy =

E o IP3 de entrada do circuito total é:

4
A1P3,total = §

Através das equacdes ( 93 ), ( 102 ) e ( 108 ), pode-se concluir que A, , NF e IP3
sdo dependentes apenas do resistor de realimentagdo Rp. Alto ganho, baixa figura de
ruido e alta linearidade podem ser alcangadas simultaneamente para valores de Rg
suficientemente grandes. No entanto, altos valores de Rr implicam em altos valores de
9m2 para satisfazer a condi¢do de cancelamento de ruido, o que pode causar o aumento
do consumo de poténcia.

J11 1 (108)
913 (Rs+2Rp)gi3

NRsg11 + Rpg11 — 1‘ _ f
(nRs + Rp)g13 3
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6 PROJETO DO LNA, SIMULACAO E PROTOTIPACAO

Como comentado na secdo 5.3, apos avaliar as topologias mais adequadas para este
projeto, e considerando o sistema no qual o LNA sera um bloco funcional, foi decidida
a utilizacdo de uma topologia diferencial com realimentagdo resistiva, de modo que esta
ird manter o casamento de impedancias nas terminagdes, ira melhorar o desempenho de
ruido e obter um ganho aceitavel em toda a faixa de frequéncia em que sera utilizada no
sistema. O LNA faz uso da técnica de cancelamento de ruido, possui moderado
consumo de poténcia e permite a diminuicdo da area total do LNA por nao utilizar
indutores.

6.1 Consideracoes do Projeto

Nesta etapa do projeto, deve-se ter o maximo de informagdes possiveis do que se
espera do bloco. Estas especificagcdes auxiliam o projetista na tomada de decisdes que
serdo de extrema importancia para o bom funcionamento do bloco e do sistema, por
conseguinte.

Espera-se que estes dados estejam disponiveis para todos os projetistas no inicio do
projeto e com um bom nivel de detalhamento. Contudo, € relativamente normal que se
inicie o projeto de um bloco sem possuir todas as suas especificagdes, ou até mesmo
que estas sejam modificadas no decorrer do projeto.

6.1.1 Especificacoes

Estes dados sdo obtidos principalmente devido ao sistema de RF que esta sendo
adotado, porém algumas especificacdes podem ser limitadas por outros fatores, como a
tecnologia CMOS utilizada, a fabrica (foundry), o encapsulamento, e até mesmo
equipamentos de medida disponiveis e métodos de medidas que serdo utilizados podem
influenciar na construcao de especificagdes de blocos e sistemas RF.

Com os dados iniciais € possivel iniciar o projeto do bloco, cujas primeiras decisdes
envolvem escolha de arquitetura, de topologia, pontos de polarizagdo, valores de
componentes ativos e passivos, entre outros.
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As especificacdes deste trabalho foram baseadas no estudo de um sistema de radio
cognitivo que ¢ objeto de pesquisa no laboratério de projetos de chips CMOS
analogicos de RF do PGMICRO/UFRGS. Apesar das especificacdes deste sistema ainda
ndo estarem completamente definidas, foi estabelecido que o projeto do LNA deve
atender as especificagdes parciais relacionadas na Tabela 2.

Descricao Especificacao
Arquitetura para saida Diferencial
Fonte de Tensao 1.5V
Frequéncia de Operagao 50 MHZ a 1GHz
Impedancia de entrada e saida 50Q
Ganho de tensao >12dB
Figura de Ruido <3.5dB
Coeficiente de Reflexdo na Entrada (S11) <-10dB
Coeficiente de Reflexdo na Saida (S22) <-10dB
Ponto de interceptacdo de terceira ordem (IIP3) >-5dBm

Tabela 2: Especifica¢cdes do Amplificador de Baixo Ruido.

6.2 Projeto do LNA

O projeto deste amplificador de baixo ruido foi baseado na técnica de cancelamento
de ruido apresentada em (Bruccoleri, Klumperink e Nauta, 2004). Dentre as diferencas
entre este e o projeto daqueles autores, a principal destaca-se pela arquitetura utilizada,
sendo que neste trabalho, por exigéncia de especificacdo, foi utilizada a arquitetura
diferencial.

Nesta secdo serdo apresentados os estagios do LNA banda-larga, a metodologia
utilizada para dimensionamento dos transistores MOS, os valores calculados e
simulados dos componentes do circuito, bem como resultados de simulagdao do
esquematico e comentarios.

6.2.1 Estagios do LNA

O circuito do LNA ¢ basicamente composto por um inversor CMOS com
realimentacao resistiva, que sera acoplado por um filtro RC a um amplificador seguidor
de fonte, o qual formaré a saida do circuito juntamente com um amplificador cascode.

A impedancia de entrada do circuito ¢ fornecida pelo inversor CMOS com
realimentacdo resistiva, o qual ¢ um estadgio de ganho baseado no amplificador fonte
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comum. Existem diferentes tipos de inversores, porém neste projeto foi utilizado o
inversor push-pull, que comparado a um amplificador fonte comum, possui menor
figura de ruido para mesma corrente, o que ¢ possivel através da técnica de reuso de
corrente.

Considerando o modelo simplificado de um inversor com realimentagao resistiva, e
que R; > Rr (Ahmed A. Youssef, 2010), o ganho e a impedancia de entrada podem ser
calculados através dos mesmos principios de um amplificador fonte comum, como pode
ser observado na demonstragdo abaixo.

RrF

Vin
(e, IE M1

Figura 6.1: Amplificador fonte-comum com realimentacao resistiva.

V
A, = I;ut:l_ngf (109)
A
Vi Vo _ 1

(110)

Iin ngin - Im

Vin Rr VOUt

—e— AN o

Figura 6.2: Inversor push-pull com realimentagao resistiva.
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Vout
Av,inv = I;).u =1- (gml + gmz)Rf (111)
in

N (112)

Iin B Im1 + Im2

O acoplamento AC (corrente alternada) entre o inversor e o seguidor de fonte ¢ feito
através de um filtro RC passa alta. Esse acoplamento possibilita a isolagdo CC entre os
dois estagios, mantendo portanto as condigdes de polarizagdo inalteradas.

C
I .
| | Vout/vin
@ Vin R Vout
| >
° f, f

Figura 6.3: Circuito e resposta de um filtro RC passa-alta.

1
- (113)
fe 2nRC

onde f. ¢ a frequéncia de corte a -3dB do filtro passa-alta.

O amplificador seguidor de fonte, também conhecido como dreno comum,
frequentemente ¢ utilizado como um somador ou um buffer. Quando utilizado como um
buffer, ele simplesmente conduz a tensdo da porta para a fonte. No entanto, neste
projeto ele € utilizado como um somador, cujo modo de operacdo ¢ o mesmo do buffer,
porém a tensdo do sinal na porta ¢ somada a um sinal ja existe no dreno do proximo
estagio, neste caso um amplificador cascode.

Figura 6.4: Amplificador seguidor de fonte.
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O ganho de tensao do amplificador da Figura 6.4 ¢ dado por:

_ gmRs (114)
1+ (gm + gmbulk)RS

v

Para isolar a saida da entrada, utiliza-se o amplificador cascode mostrado na Figura
6.5, o qual também possui vantagens como a alta impedancia na saida e a baixa
capacitancia na entrada.

Vout

Vin
= w

Figura 6.5: Amplificador cascode.

Se os dispositivos possuirem as mesmas dimensdes, o ganho sera igual a um. Esta
propriedade ird reduzir a capacitincia Miller originada da porta para a fonte no
transistor de entrada M;, o que conduzird a uma maior largura de banda.

Apds uma breve descri¢do de cada estagio do LNA, segue na Figura 6.6 a metade
idéntica do esquematico do circuito diferencial. Na figura as tensdes de polarizagao
foram omitidas.

' V
.—| Mia O:l;t
§ Re

Figura 6.6: Metade idéntica do esquematico do LNA diferencial.
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6.2.2 Metodologia de projeto baseada na curva g,,,/1,4

Para o projeto do LNA, foi utilizada uma metodologia de sintese unificada, a qual
considera todas as regides de operacao do transistor MOS, diferente dos métodos
tradicionais, que geralmente consideram os transistores MOS operando em inversdo
forte ou fraca.

O parametro principal desta metodologia ¢ a relacdo entre a caracteristica g,,/l4
(razao entre transcondutancia e corrente de dreno) e a corrente de dreno normalizada
I;/(W/L). Considerando que este projeto ¢ baseado no cancelamento de ruido, que sera
alcancado apos as condicdes de operagdo dos transistores serem devidamente atendidas,
logo este método se torna uma excelente ferramenta para os calculos das dimensdes dos
transistores.

A razdo g,,/I; € igual a derivada do logaritmo da corrente de dreno I; em relagdo a
V5, a qual ¢ maxima na regido de inversdo fraca e minima quando o ponto de operagdo
se move para a regido de inversdo forte. Feita esta anélise, observa-se mais claramente a
relacdo deste método com a regido de operacao dos transistores MOS (Cortes, 2003).

o (in o)
gm _ 1 0lg _d(nly) (W/L) (115)
1, I ov, oV, v,

Outro fator determinante para escolha desta metodologia ¢ que ambas as relagoes,
Im/lq € 1;/(W /L), sdao independentes das dimensdes dos transistores. O que permiti
inicialmente considerar estas relagdes como uma caracteristica inica de projeto, uma
vez que W e L dos transistores ainda sao desconhecidos.

A partir das especificagcdes desejadas, como regides de operacao, transcondutancias
e correntes de dreno, podem-se obter mais facilmente as dimensdes dos transistores
(NMOS e PMOS) para aproximacao de primeira ordem, a qual serd refinada através de
simulagdes na ferramenta de projeto.

Esgecificgciées P Curva
e projeto IZ( > m/lq :(> mllg vs lg/(WIL)

WelL

dos transistores
MOS

Simulagdes
Elétricas
DC, ganho, NF, IP3...

Id, 9m, Zin/out

Figura 6.7: Fluxo de projeto utilizando a metodologia g,,,/1,.
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Hé duas formas de se obter a curva de g,,/I; versus I;/(W /L), a primeira ¢
analiticamente, onde utiliza-se um modelo para o transistor MOS, o qual ird fornecer a
representacdo continua de corrente do transistor, bem como seus parametros de
pequenos sinais em todas as regides de operagdo. A segunda forma, a qual foi utilizada
neste trabalho, ¢ através das medidas experimentais ou simuladas de um transistor da
tecnologia que estd sendo utilizada. Neste trabalho, foram realizadas simulagdes
elétricas do transistor para tecnologia IBM CMOS 130nm (modelo BSIM).

Para o transistor NMOS, a curva g,,,/1; vs 1;/(W /L) foi obtida da seguinte forma:

1) Curval; x Vs, paraum V, = 1.5V e Vi = 0, relacdo % =1;

2) Calculo do In(/,;) para cada ponto;

3) Calculo da derivada do In(/;) em relagdo a V; para cada ponto;

4) Plotagem da curva g,,/I,; versus I; /(W /L);

5) Mesmo procedimento para o transistor PMOS, porém com as tensdes de
polarizacao invertidas.

40

- —— NMOS

----PMOS

304 i
25 .

20

gm/Id

15
10

54

0 LA | AR | St | S LR LR R R
1E-10 1E-9 1E-8 1E-7 1E-6 1E-5 1E-4

ld/(WIL)

Figura 6.8: Curva g,,/I; simulada dos transistores NMOS ¢ PMOS IBM 130nm.

Ainda relacionado ao método acima, pode-se obter uma segunda curva adicional, a
qual considera uma importante caracteristica relacionada ao pardmetro g,,/I4, a relagao
entre g,,/1; versus V, (tensdo de Early). Esta relagdo permite considerar o minimo
comprimento permitido dos transistores MOS.
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6.2.3 Dimensionamento dos dispositivos

Com o conhecimento das especificagdes exigidas para o LNA, dos estagios basicos
da topologia escolhida, das condi¢des para cancelamento do ruido apresentadas na
secdo 5.3.1 e da ferramenta para estimagdo de valores dos transistores MOS, ¢ possivel
realizar os calculos de primeira ordem, os quais irdo fornecer os valores iniciais de
simulacao e refinamento se necessario.

Na se¢do 5.3.1, foi apresentado o detalhamento do método de cancelamento do ruido
para topologia adotada nesse projeto. Basicamente, devem-se seguir as seguintes
condi¢des para correta aplicagdo da técnica:

1 1
1) gm1=gm3=R_s=R_L
Im2 Rp
2) — =14+ —
gm3 Rs
Rp
3) gmz = (1+25) /s

Primeiramente deve-se respeitar a condi¢cdo de casamento de impedancia Z;, =
Zout = 50Q, por conseguinte Rg=R; =50Q. Esta condicio determina a
transcondutancia dos transistores M; e M3 através da equagao ( 86 ),

1 1
gmlzgm3:R_S:%:20mS

lembrando que, Im1 = Imia T Imip

O segundo e o terceiro item irdo satisfazer a condi¢dao de tensdo de ruido na saida
igual a zero. O valor de 400() do resistor de realimentacdo Ry foi escolhido através do
compromisso entre ganho, figura de ruido, linearidade e consumo de poténcia. Para isto
foi desenvolvida uma rotina no software matlab aplicando as equagdes encontradas na
secdo 5.3.1. Esta rotina seria realimentada no refinamento de valores durante as
simulagoes elétricas.

Com os valores de Ry € g3 definidos, pode-se encontrar o valor de g,,»:

1
gm1=9m3=R_=_=20mS
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R
ng RS 50
Para o acoplamento AC foi utilizado um filtro passa-alta com valores de resisténcia
igual a 1.15k() e capacitancia de 10pF. Para reduzir a sensitividade do ganho e da
impedancia de entrada com relagdo as variacdes na fonte de tensao, foi utilizado um
capacitor no valor de 10pF entre V44 € fonte do transistor M;,. Outro capacitor de igual
valor foi utilizado para filtrar o ruido no circuito de polarizacao.

A partir da transcondutancia dos transistores ja conhecida, a proxima etapa envolve
a utilizagdo da ferramenta para estimar os valores de W e L dos transistores MOS. Uma
vez que, para garantir o bom funcionamento do LNA e boa relacdo de compromisso
entre as especificagdes, convencionou-se que todos os transistores devem operar em
inversdo forte, representado por um valor igual ou inferior a /0 para g,,/I; na curva
9m/ 14 versus I; /(W /L) da Figura 6.8.

Todos os transistores foram projetados para valores de comprimento de canal
minimo permitido pela tecnologia L = 130nm, com excecdo dos transistores dos
espelhos de corrente, cujos valores de comprimento de canal, para correto
espelhamento, devem ser pelo menos trés vezes maior que o comprimento minimo,
sendo que o valor escolhido para este trabalho foi um L = 500nm para os espelhos de
corrente, os quais espelham uma corrente de 2mA.

Foram extraidos os valores de primeira ordem de W de todos os transistores, 0s
quais foram posteriormente refinados durante as simulagdes elétricas. Segue abaixo uma
tabela com os valores adquiridos através das curvas, assim como seus valores corrigidos
via simulagao.

Transistor Valores de W (um)

MOS Im/1a Simula¢io
Wia 26 30
Wip 93 80
Wyq 477 400
Wap 477 400
Wi 29 35

Wiesp 70 10

Wh,esp 195 400

Tabela 3: Valores calculados e simulados para os transistores MOS.

Pode-se validar o funcionamento do circuito apenas com os valores de primeira
ordem, onde se observa o comportamento da topologia e de valores razodveis para
algumas figuras de mérito. Contudo, sdo extremamente necessdrias algumas
modificagdes, as quais sdo justificadas por variadas razoes durante o fluxo de projeto da
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Figura 6.7: Fluxo de projeto utilizando a metodologia g,,/I;Figura 6.7, seja para
alcangar maiores ganhos de tensdo, menor figura de ruido, melhores casamentos de
impedancia, menor consumo de poténcia ou mesmo manter estas especificagdes em
variagoes aceitaveis durante simulagdes de cornes.

Dentre os motivos para modificagdo dos valores dos transistores durante as
simulagdes elétricas, seguem os principais:

1)

2)

3)

4)

5)

Os valores iniciais de W;,e W, ndo proporcionaram o méaximo cancelamento
do ruido e um ganho de tensdo de acordo com a especificagao;

Para diminuir o consumo de poténcia excessivo ocasionado pelo alto valor de
9m2» 0s valores de W,, e W,, foram diminuidos de forma que as especificagdes
ainda fossem atendidas sem maiores variacoes;

Com as variacdes ocasionadas nos itens 1 e 2, o valor de W5 era modificado de
modo a acompanhar estes pequenos ajustes e manter a condicdo de
cancelamento;

Valores dos circuitos de polarizacdo variaram de acordo com algumas
modificagdes realizadas em outros pontos do circuito, de modo a manter todos
componentes corretamente polarizados;

Assim como o no item 4, os valores de componentes passivos que formavam
filtros e acopladores no circuito eram modificados afim de manté-lo dentro das
especificagoes.

Segue abaixo o esquematico completo do amplificador de baixo ruido de banda
larga operando entre as frequéncias de S0MHz a IGHZ.

T
Ms2 \jl———|f M3 _|E Mps
C1
M1 ]l— —|E Mbs
4| M
A N B
o—¢ M;s Ms-
Vin | Mia Vout  ~Vout

Mza Mza- _" C:

Figura 6.9: Esquematico do LNA banda-larga para frequéncias de S0MHz-1GHZ.
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6.2.4 Ambiente de simulacao

As simulagdes foram realizadas através de uma ferramenta de EDA (Electronic
Design Automation) da Cadence Design System e do kit de projeto (design kit) da IBM
para tecnologia CMOS 130nm (IBM 8RF-DM). Durante o levantamento das figuras de
mérito para o LNA, blocos adicionais foram adicionados ao ambiente de teste para obter
maior realismo durante as simulagdes.

6.2.4.1 Tecnologia CMOS IBM 130nm (IBM 8RF-DM)

O modelo fornecido pela fabrica para componentes passivos e transistores sdao
proprietarios e possuem caracteristicas e parametros bem caracterizados para modelar os
MOSFETs em altas frequéncias. O modelo MOSFET intrinseco ¢ baseado no modelo
BSIM4 e inclui estatistica baseada no processo. Para que haja precisdo em altas
frequéncias, a resisténcia de porta, diodos, capacitancia parasita, resisténcia de linha e
resisténcia de substrato foram incluidos no modelo RF (IBM, CMRF8SF Model
Reference Guide 2010). Os modelos utilizados para alguns dos componentes do LNA
sdo apresentados na Tabela 4.

Componente Modelo
Transistor NMOS nfet rf
Transistor PMOS Pfet rf
Capacitor (MIM) dualmimcap

Resistor (kx BEOL) kxres

Tabela 4: Modelos utilizados na simulacao.

6.2.4.2 Blocos adicionais

Para se obter maior realismo dos resultados das simulacdes com respeito as
condi¢des reais de operacdo em que operard o circuito LNA, foram incluidos cinco
blocos adicionais, dos quais apenas trés realmente foram encapsulados juntamente com
o amplificador de baixo ruido, os quais sdo: protecdo ESD (Electrostatic discharge)
para sinal de RF, protecao ESD para tensdo de alimentagdo e os PADs. Os outros dois
blocos sdo utilizados para emular o componente externo chamado balun e o efeito
causado pelo fio de ligagao (wirebond) do chip com o encapsulamento.

Como o LNA deste trabalho ¢ um dispositivo de entrada diferencial, logo se faz
necessario o uso de um componente externo conhecido como balun, cuja funcao neste
caso ¢ converter o sinal Unico de entrada em um sinal diferencial e vice-versa. Neste
projeto o balun foi emulado como um componente ideal durante as simulagdes na
ferramenta EDA.
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A forma mais simples de modelar o efeito do wirebond ¢ através de trés
componentes passivos, um resistor em série com um indutor e um capacitor para a
referéncia terra. Os valores destes componentes foram retirados das informagdes
fornecidas pela organizacao americana MOSIS (MOSIS 2010), a qual indica que, para o
encapsulamento utilizado neste trabalho, os valores sdo: resistor de 0,103¢2, indutor de
1,996nH e capacitor de 0,122pF. A Fig. 6.10 mostra o sub-circuito utilizado para
modelar a fiagdo externa (wirebond).

Figura 6.10: Modelo elétrico basico do wirebond.

O PAD e a protecdo ESD sdo blocos proprietarios contidos na biblioteca disponivel
da fabrica CMOS utilizada neste design. Os mesmos foram redimensionados de acordo
com as especificagdes de projeto, sendo que o primeiro foi dimensionado com o minimo
valor permitido para compor um anel de PADs compativel com o encapsulamento de 64
pinos. O segundo ¢ composto por um bloco com dois diodos e outro com um Clamp
DC, os quais foram dimensionados de acordo com o compromisso entre capacitancia e
corrente através de simulagdes onde eram aplicados pulsos de 2kV, padrao de descarga
eletrostatica tipo HBM (Human-body model). Segue na Figura 6.11 a topologia de
protecdo utilizada.

Pulso Negativo

Vdd
4_
Circuito Power
/O ® Interno Clam
<« - LNA - P
P Pulso Positivo
Gnd —

Figura 6.11: Topologia do circuito de protecao ESD.
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6.2.5 Resultados de simulag¢iao do esquematico

Para que a topologia e os calculos apresentados possam ser validados, ¢ apresentado
nesta secdo um conjunto de simula¢des para comprovar adequadamente o desempenho
do esquematico do LNA projetado. Para isto, foram utilizadas ferramentas e
configuracdo de teste apresentadas na se¢do 6.2.4.

A configuracao de testes para simulagdes elétricas ¢ apresentada na Figura 6.12, a
qual é composta por uma fonte de tensdo, fontes de sinal RF e suas respectivas cargas
de 5042, baluns na entrada e na saida, protecdes ESD para sinais de RF e tensdo de
alimentagdo, assim como os blocos que emulam o comportamento dos wirebonds.

Para este trabalho foram realizadas simulacdes DC e AC no ambiente de projeto
analdgico (4Analog Design Environment) da ferramenta EDA, a qual possui um modulo
especifico para simulacdes de RF, chamada SpectreRF, onde foram feitas as simulagdes
de ganho de tensdo, figura de ruido, parametros de espalhamento, estabilidade e
linearidade.
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Figura 6.12: Configuragdo de testes para simulacdo.

o5

6.2.5.1 Analise DC

Como comentado na sec¢do 6.2.3, todos os transistores foram projetados para operar
na regido de saturacdo, assim como em regime de inversdo forte. Para uma alimentacao
de 1,5V o consumo de poténcia simulado foi de 46,57mW, considerado um valor
elevado para aplicagdes moveis. Este valor decorre da arquitetura diferencial do
circuito, da escolha de acoplamento de saida a uma carga de impedancia muito baixa
(50Q)), e da susceptibilidade da topologia ao maior consumo de corrente, como
comentado na se¢ao 5.3.1.
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6.2.5.2 Ganho de tensdo

O ganho de tensdo pode ser adquirido por simulagdo elétrica e apresentado de
diferentes formas; neste trabalho ele de foi adquirido através da simulacao dos
parametros de espalhamento (S Parameters) na ferramenta SpectreRF. Observa-se na
Figura 6.13 que para toda a banda de interesse (S0MHz a 1GHz) o ganho esteve acima

de 14,25 dB, o que significa uma margem de 2,25 dB com relagdo a especificagdo
original do projeto.
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14,50

14,25
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Ganho (dB)
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13,25 -

13,00 T T T T T T T T T T T
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Frequéncia (MHz)

Figura 6.13: Ganho de tensdao do LNA para simulag¢dao do esquematico.

6.2.5.3 Figura de Ruido

Assim como o ganho de tensdo, a figura de ruido também foi extraida da simulagao
dos parametros de espalhamento, através da funcdo “NF” do simulador. Através da
analise da Figura 6.14, confirma-se que a figura de ruido estd abaixo de 3dB para a
banda de interesse, sendo que, para frequéncias acima de 300MHz ela se encontra entre
1,5dB e 2dB, o que significa uma margem de 50% da especificagdo de 4dB.
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Figura de Ruido (dB)
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Figura 6.14: Figura de ruido do LNA para simulagdo do esquematico.

6.2.5.4 Coeficientes de Reflexdo S11 e S22

Novamente, através da simulacdo elétrica dos pardmetros de espalhamento foram
extraidos os coeficientes de reflexdo na entrada (S11) e na saida (S22) do amplificador.
Na Figura 6.15 sdo apresentados valores de S11 e S22 menores que —12dB para a
banda de interesse, indicando um bom casamento de impedancia para cargas de 502 na
entrada e na saida.
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Figura 6.15: Coeficientes de reflexao do LNA para simulag¢do do esquematico.

6.2.5.5 Linearidade: IP3 e P1dB

Para analise de linearidade sdo extraidos o ponto de interceptacdo de 3*. ordem e o
ponto de compressdo de 1dB. O primeiro é obtido através do teste de dois tons
utilizando a func¢do PSS do SpectreRF, o qual também ¢ utilizado para o P1dB, porém
sem a necessidade de dois tons.

De acordo com as especificagcdes, o ponto de interceptagao medido com relagdo a
entrada (IIP3) deve ser maior que —5dBm, ¢ sabe-se através da equacdo ( 18 ) que o
ponto de compressdo deve estar em torno de 10dB abaixo de IP3. Logo, pode-se
observar que ambas figuras de mérito (indicadas por pontos na Figura 6.16 e Figura
6.17, respectivamente) estdo de acordo com as especificagdes.

E importante ressaltar que o IP3 varia de acordo com a diferenca das frequéncias
utilizadas no teste de dois tons, cuja figura de mérito € bem aceita no mercado e no
meio cientifico. No entanto, na literatura dos LNAs, os autores diferem dos pontos de
medidas, ndo raramente para mesmas aplicacdes, o que pode por muitas vezes tornar
comparagdes de ponto de interceptacdo de 3° ordem incorretas se esta separagdo em
freqiiéncia dos dois tons de teste ndo for levada em consideragao.
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Figura 6.16: IP3 do LNA para simulagdo do esquematico.
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Figura 6.17: P1dB do LNA para simula¢do do esquematico.
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6.2.5.6 Estabilidade: Kf e BIf

Assim como outras medidas, a estabilidade pode ser comprovada através da
simula¢do dos pardmetros de espalhamento, utilizando as fungdes “Kf” e “BIf’ no
simulador, as quais representam respectivamente o fator K e Delta (A). Ao analisar a
Figura 6.18 e a Figura 6.19, pode-se afirmar que o circuito deste trabalho ¢
incondicionalmente estavel, pois atende as condi¢des de estabilidade da equacdo ( 31 ),
onde K deve ser maior do que 1 e delta menor do que 1.
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Figura 6.18: Fator K do LNA para simulagiao do esquematico.
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Figura 6.19: Delta do LNA para simulacdo do esquematico.

6.2.5.7 Simulagdo de corner e Monte Carlo

Simulagdes de corner foram realizadas para fornecer respostas rapidas do
funcionamento do circuito para diferentes combinacdes dos extremos do processo, bem
como a variagdo de itens externos ao circuito, como a fonte de tensdo e temperatura do
ambiente. Segue na Tabela 5 as varidveis que foram utilizadas nas simulacdes, € os
resultados de extremos na Tabela 6.

Parametro Valores
Temperatura -20a 80°C
Fonte de tensdo 1,4a1,6V
Processo ss, sf, fs e ff

Tabela 5: Parametros de simulacao de condi¢des-limite (“corners”).
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Parametro Minimo Maximo
Ganho de tensao (dB) 11,87 16,32
Figura de ruido (dB) 1,26 4,27
S11 (dB) -16,86 -8,99
S22 (dB) -17,22 -9,54
Consumo (mW) 30,3 69,81
Fator K 5,3 396,9
Delta 0,91 1,11

Tabela 6: Resultados da simulagao de corners do LNA.

Como podem ser observados, com excec¢do do fator K, todos os pardmetros ficaram
fora das especificacdbes em alguma condi¢do-limite particular, mesmo que
minimamente. Sabe-se que esses valores sdo resultado de raras situagdes particulares
nas quais o circuito estara inserido. Porém, na pratica adotada pela industria de circuitos
integrados, ¢ importante que o projeto de um circuito integrado esteja sempre dentro das
especificagdes para todos os corners de processo, temperatura e alimentagdo
especificados no limite.

Com relacdo 4 simula¢do de Monte Carlo, sua realiza¢do tem o objetivo de simular
estatisticamente a influéncia do processo de fabricacdo no desempenho final do projeto,
podendo ser analisado em apenas uma frequéncia ou em uma banda desejada para
verificar a conformidade do projeto com suas especificagdes. Os modelos de simulacao
contém dois tipos de variacdo estatistica, variagdo global e mismatch. A primeira
considera as variagdes que podem ocorrer de um chip para outro, de uma pastilha para
outra ou de um lote de wafer para outro lote. A segunda considera as variagdes nas
caracteristicas do dispositivo que podem ocorrer dentro de um mesmo chip para
componentes muito proximos fisicamente.

No caso deste trabalho, foram realizadas simulagdes com as duas variacdes para
1000 pontos de simula¢do. Seguem os resultados na Tabela 7, e como ilustragdo, a
representacdo grafica através de histograma do ganho e da figura de ruido na Figura
6.20. Nota-se também uma diferenca entre estes resultados e os resultados de
simulagdes em casos tipicos. Isto se deve ao descasamento dos dispositivos, afetando
principalmente os espelhos de corrente e o par diferencial.

Parametro Minimo Maximo

Ganho de tensao (dB) 14,23 15,3
Figura de ruido (dB) 1,75 6,17

S11 (dB) -12,67 -10,63

S22 (dB) -12,44 -10,46
Consumo (mW) 46,59 46,59
Fator K 12,05 349,1

Delta 0,998 1,051

Tabela 7: Resultados da simulacdo de Monte Carlo do LNA.
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Observa-se que, diferente da simulagdo de corners, apenas o Delta e a figura ruido
ficaram abaixo das especificagdes, e que o consumo de poténcia permaneceu inalterado
para as rodadas de simulacdo Monte Carlo (MC), o que pode ser justificado pela nao
variagdo da fonte de tensdo. Apesar da diferenga de resultados entre corners e Monte
Carlo, seus resultados irdo depender do projeto e da tecnologia CMOS utilizada. Neste
trabalho foi adotada a boa pratica de projeto em que a simulagdo de ambas situagdes
(corners e de variagdo estatistica por simulacao MC) oferece valores limites e também o
comportamento estatistico da fun¢do densidade de probabilidade, sempre que
necessario.
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Figura 6.20: Histograma do ganho (a) e da figura de ruido (b).

6.2.5.8 Andlise de resultados das simulagées do esquemdatico

Com base nos bons resultados apresentados nas simula¢des do esquematico do
LNA, pode-se afirmar que a topologia foi validada com algumas ressalvas para as
especificagdes indicadas. Apesar de a topologia apresentar-se adequada, modificagdes
seriam necessarias para que a mesma venha a consumir menos poténcia e para que
possa atingir a totalidade das especificagdes, tanto nas simulagdes de corners quanto de
Monte Carlo.

6.3 Prototipacao

Nesta secdo ¢ apresentada a ultima etapa do projeto, onde o layout completo do
LNA integrado e as simulacdes elétricas pos-layout sdo realizados. Cabe ressaltar que
apesar de ser a ultima etapa, dependendo dos resultados de simulagdo, hd a
possibilidade de o projetista retornar para as primeiras etapas do projeto, revendo
aspectos da especificagdo, da configuragdo do LNA no sistema, da arquitetura e da
topologia do circuito elétrico.
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6.3.1 Consideracoes de Layout

O layout consiste de blocos geométricos desenhados com o auxilio da ferramenta
EDA (Cadence), cujo desenho formara as mascaras utilizadas no processo de fabricagao
do circuito integrado. Para criacdo do layout é necessario um conjunto de regras
vinculado ao processo, cujas diversas dimensdes minimas e maximas, overlaps e
distdncias minimas s3o estipuladas pela empresa fabricante do chip. No caso deste
trabalho, as regras de layout obedecidas foram fornecidas pela empresa IBM
Microelectronics, dos EUA, para a tecnologia CMOS 8RF de 130nm.

6.3.1.1 Os niveis de metal do modelo CMOS 8RF

No projeto do layout, para correta utilizacdo dos metais, ¢ necessario conhecer as
caracteristicas elétricas e fisicas de cada nivel que serd utilizado. Para o modelo desta
tecnologia, ¢ utilizada uma pilha de metal com configuracdo 3-2-3, totalizando oito
niveis. Os cinco primeiros, formados por M1, M2, M3, MQ (Cobre) e MG (Cobre),
normalmente sdo utilizados para roteamento de sinais DC em geral. Os trés Ultimos,
formados por LY (Aluminio), E1 (Cobre) ¢ MA (Aluminio), sdo utilizados para
aplicagdes RF, como indutores, transmissdo/prote¢do de sinais RF, bem como a
interligacdo com os PADs. Na Figura 6.21 ¢ apresentado um exemplo de uma secgao
transversal do modelo.
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Figura 6.21: Seccao transversal de um modelo de metalizagdo para a tecnologia IBM
8RF-DM (IBM, 2010).
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6.3.1.2 Técnicas de layout

Para altas frequéncias, a etapa de layout ¢ extremamente importante, de modo que
seu projeto pode influenciar consideravelmente o desempenho de um bloco RF, neste
caso o LNA. Existem regras da fabrica que devem ser seguidas para correto
funcionamento dos componentes, como por exemplo, a propor¢do existente entre
quantidade de corrente DC e a largura minima da trilha que a conduz. No entanto,
dependendo do circuito, ha técnicas (consideradas regras) que ndo sdo exigidas pelo
fabricante, mas que devem ser levadas em consideragdao. Abaixo serdo comentadas
algumas das técnicas utilizadas neste trabalho para otimizagao do layout.

Para transistores CMOS, foram utilizados para todos os componentes os transistores
de RF da biblioteca do fabricante. Seu uso foi justificado pela alta precisdo do
comportamento em simulacdes elétricas devido bom modelamento de capacitancias e
resisténcias parasitas. Este bom modelo se deve a geometria controlada do transistor,
caracterizada pelas conexdes da porta realizadas por metal 1, fonte e dreno por metal 2,
presenga de tie dows locais e realizacdo automatica de anéis de guarda.

Para reduzir os efeitos das resisténcias de porta e das capacitancias parasitas, os
transistores foram particionados utilizando configura¢des multi-finger. No entanto, o
bom modelamento comentado anteriormente torna o transistor de RF relativamente
limitado quanto as escolhas de numero de fingers ¢ do anel de guarda, o que
impossibilita a utilizacdo de técnicas importantes para layout de circuitos
analogicos/RF, como por exemplo, o uso de dummy e configuracdo topologica tipo
centrdide comum para transistores com o casamento maximo desejado, utilizados para
reduzir efeitos de mismatch devido as variagdes de processo.

Como o LNA possui arquitetura diferencial, faz-se necessario um /ayout simétrico, a
fim de evitar descasamentos entre os caminhos percorridos pelos sinais de RF. Como
ndo havia grande limitagdo com relacdo a espago, € com o intuito de minimizar o
acoplamento e contamina¢do dos sinais de RF, todos os componentes foram dispostos
de modo que houvesse uma distancia razoavel entre eles.

Outra técnica utilizada neste trabalho, ¢ uma das técnicas mais utilizadas em
projetos de CI, € o uso de pogos de isolagcdo entre dispositivos e/ou circuitos, os quais
reduzem o ruido e o acoplamento de sinais RF. Normalmente essa isolacdao ¢ feita
através de anéis de guarda conectados ao terra do circuito ou ao potencial de polarizagao
mais negativo presente no chip.

Para o roteamento de sinais de RF, foi utilizada uma técnica de blindagem de linha
de transmissao, devido a possibilidade de acoplamento entre fontes de ruido e os sinais
de entrada e saida do LNA. A técnica consiste na utilizacdo de uma linha de protegao
em cada lado da linha de transmissdo, as quais sdo conectadas a um plano de terra
formando uma blindagem em torno do caminho dos sinais de RF.

Gnd Gnd

Gnd

Figura 6.22: Exemplo da prote¢do de sinais RF.
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Com relacao as conexdes entre metais, ¢ possivel realiza-las com apenas uma via, no
entanto, isto ocasiona uma grande resisténcia em série com o dispositivo alvo desta
ligagdo, cujo efeito ¢ notadamente prejudicial em componentes como capacitores e
transistores. Em projetos analogicos e de RF, sdo raros os casos em que se justifica o
uso de vias simples. Uma boa pratica de projeto ¢ sempre utilizar multiplas vias para
manter baixa a resisténcia em série provocada pelas conexdes/vias entre duas camadas
consecutivas de metalizacao.

Recomenda-se também que o chip possua varios PADs de terra, porém nao apenas
interligados entre o anel, mas cada um com seu proprio wirebond, formando conexodes
em paralelo com o terra. Isto minimiza o efeito dos wirebonds e impede que o terra do
chip ndo possua o mesmo potencial que o terra da placa de testes (PCB).

A disposi¢ao do bloco LNA dentro do die ¢ outro fator bastante relevante, pois o
roteamento de sinais de entrada e saida estdo diretamente relacionados com sua posigao.
Deve-se considerar também o tamanho do wirebond, o qual varia de tamanho de acordo
com o pino em que serd interligado no encapsulamento, variando assim sua resisténcia,
capacitancia e indutancia. Para minimizar estes efeitos, a posi¢cdo escolhida para o LNA
¢ logo abaixo dos PADs superiores do die, alinhando os quatro PADs centrais com as
duas entradas e saidas do circuito, o que além de diminuir a0 maximo o roteamento
destes sinais até os PADs, também utiliza os menores wirebonds do encapsulamento.

6.3.2 Layout do LNA

Nesta secdo sdo apresentados os layouts do LNA sem prote¢do ESD, com protegao
ESD e juntamente com os outros blocos presentes no chip, bem como uma breve
descri¢do destes blocos e a listagem dos pinos do encapsulamento.

6.3.2.1 Layout do LNA sem prote¢do ESD

Na Figura 6.23 ¢ apresentado o layout do LNA, o qual sem protecdes ESD possui
dimensdes de 0,28mm x 0,2mm. Como comentado anteriormente, observa-se na regiao
central as entradas e saidas dos sinais de RF devidamente blindadas, a presenca de
simetria em todo o circuito, larguras de metal proporcionais as correntes, anéis de
guarda, transistores de RF com multiplos fingers e multiplas vias de contato.
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Figura 6.23: Layout do LNA sem protecao ESD.
6.3.2.2 Layout do LNA com proteg¢do ESD

Na Figura 6.24 ¢ apresentado o layout do LNA com protegdes ESD, deste modo o
amplificador possui dimensdes de 1,14mm x 0,3mm. Observam-se na regido central os
quatro blocos de protecio ESD compostos apenas por dois diodos, destinados as
entradas e saidas dos sinais de RF. Nas extremidades nota-se a presenga dos blocos com
o power clamp, devidamente conectados ao terra e a tensdo de alimentacdo do circuito.

Em EEmn

Figura 6.24: Layout do LNA com protecao ESD.
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6.3.2.3 Layout do topo do chip

Na Figura 6.25 ¢ apresentado o layout do topo do chip encapsulado, contendo todos
os blocos projetados e o anel de PADs, com uma dimensdo total de 2mm x 2mm.
Nessa figura € possivel observar a preocupacdo com o posicionamento do LNA, o qual
esta posicionado na parte superior do die com o intuito de minimizar o efeito do
wirebond e diminuir o percurso dos sinais de RF.

Neste projeto, apesar do LNA nao estar conectado a nenhum bloco e/ou sistema, nao
significa que o mesmo ¢ o unico bloco presente no die cujo layout foi enviado a
fabricagdao O chip ¢ composto por outros projetos independentes, realizados por outros
alunos, onde cada um possui seus proprios pinos de alimentacdo e terra. Abaixo ¢ feita
uma breve descri¢ao de alguns destes blocos que ndo fazem parte de fato do do LNA.

Um importante trabalho ¢ o projeto de uma referencia de tensdo de baixa poténcia,
cujo bloco deve gerar uma tensdo de saida (V,f) precisa e idealmente independente do
processo, alimentagdo, carga e variagdes de temperatura. Atualmente, estes circuitos sao
passiveis de fabricacdio com o mesmo processo CMOS digital e operam com
alimentagdo abaixo de 1V, enquanto consomem dezenas de nWa poucos ul¥/.

Outro trabalho ¢ composto pelo mddulo integrado de um projeto CMOS analédgico
de um regulador linear tipo LDO com répida regulagdo de carga de 320ns para uma
corrente de carga de 100mA. Uma vantagem intrinseca da regulagdo de carga ¢ a
capacidade de integracdo do capacitor de desacoplamento de 100pF para trabalhar em
um intervalo de tensdo de VDD de 2V a 1.6V e a programacgado da tensdo de saida entre
1.4V a09V.

Também presente no chip, had o projeto de um sensor de corrente que se destina a
detectar pulsos de corrente acionados por particulas radioativas que atingem uma jungao
dreno-corpo inversamente polarizada de em um transistor PMOS. O projeto possui
ainda o circuito de um buffer utilizado para aumentar a corrente disponivel na entrada, o
que permitira a ligagdo de uma ponteira de osciloscopio para controlar o pulo de saida.



82

THED T e
R
SHE T

Figura 6.25: Layout do topo do chip encapsulado.

6.3.2.4 Encapsulamento

Para este projeto foi adotado um encapsulamento quadrado (LOFP - Low Profile
Quad Flat Package) com 64 pinos, de pléastico e com cavidade aberta (OCP - Open
Cavity Plastic), o que permite varias possibilidades de testes, como por exemplo, a
utilizagdo de FIB (Focused Ion Beam) para pequenas correcdes de projeto, assim como
ponteiras de medida direto no chip com uma probe station. Abaixo segue na Figura 6.26
e na Figura 6.27 a lista com os nomes de todos os pinos e o diagrama de bonding do
encapsulamento.



&3

# Name # Name # Name # Name

PIN PIN PIN PIN

1 Trim_3 17 | Vier 14 33 | IREF_DAV 49 | Test_ALE
2 Trim_2 18 | Grat 12 34 | ITEST_DAV 50 | Sens_ALE
3 Trim_1 19 | Vrer s 35 | Vin_DAV 51 | agnd_HEN
4 vdd ;,vdd, . ced | 20 | Vier 4 36 | Vcap_out_DAV 52 | agnd_HEN
5 Vier 13 21 | avdd_3,avdd osciiiator | 37 | Vdd_gurrer osciiator | 53 agnd_HEN
6 Vier 2 22 | avdd_gee 38 | Vdd_stat_n_ALE 54 | avdd_HEN
7 Verat 23 | VRer res 39 | vVdd_stat_p_ALE 55 | -Vo_HEN
8 Verat 24 | lour 40 | Vdd_dyn_n_ALE 56 | -Vin_HEN
9 VRer1 25 | Vour res 41 | Vdd_dyn_p_ALE 57 | +Vin_HEN
10 | agnd 26 | OUT eitiator 42 | Out_stat_n_ALE 58 | +Vo_HEN
11 | Vies 10 27 | agnd pyfer 43 | Out_stat_p ALE 59 | avdd_HEN
12 | Vier 11 28 | P_pias bulk OSCILLATOR 44 | OQut_dyn_n_ALE 60 | agnd_HEN
13 | Vit o 29 | N_pias bulk OSCILLATOR 45 | Out_dyn_p_ALE 61 | agnd_HEN
14 | Augd o 30 | Agnd_DAV 46 | Vdd_buffer_ALE 62 | agnd_HEN
15 | Augazs 31 | Avdd_DAV 47 | Reset_ALE 63 | Trim_5

16 | Ciama 32 | Vout_DAV 48 | Agnd_ALE 64 | Trim_4

Figura 6.26: Lista dos pinos do chip encapsulado.
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Figura 6.27: Diagrama de bonding do encapsulamento.
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6.3.3 Resultados de simulagao pos-layout

Para que os resultados do projeto possam ser validados com maior realidade, sdao
realizadas simulagdes considerando elementos parasitas RC de todos os blocos que
realmente sdo encapsulados, como o LNA, os PADs e as protegdes ESD. Para isto, foi
utilizada a ferramenta de extragdo RC da ferramenta EDA, gerando um novo layout
aqui chamado de “extraido”.

Todas as simulagdes foram realizadas da mesma forma como aquelas feitas para o
esquematico, utilizando o mesmo ambiente, ferramenta e configuracao de teste. Logo,
os métodos para obter os resultados apresentados nesta secdo ndo serao detalhados.

6.3.3.1 Analise DC

Para as mesmas condi¢des de simulagdo utilizadas no esquematico, o consumo de
poténcia foi de 46,46mW, em condi¢des nominais, cujo valor é praticamente 0 mesmo
do esquematico, com uma diferenga minima de 0,11mW¥/.

6.3.3.2 Ganho de tensdao

Assim como as simula¢des do esquematico, o ganho de tensdo do LNA extraido foi
adquirido através da simulacdo dos pardmetros de espalhamento (S Parameters) na
ferramenta SpectreRF. Observa-se na Figura 6.28, que para toda a banda de interesse
(50MHz a 1GHz) o ganho est4 entre 11dB e 12dB. Ainda que proximo, o ganho final
obtido com todos os parasitas nas entradas/saidas do LNA ndo alcancou a especificagdo
do projeto de 12dB.

13

12

10

Ganho (dB)

T T T T T T T T T T T
0 200 400 600 800 1000 1200
Frequéncia (MHz)

Figura 6.28: Ganho de tensdo do LNA (S21) obtida por simulacdo do esquematico
extraido.
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6.3.3.3 Figura de Ruido

Assim como o ganho de tensdo, a figura de ruido também ndo alcangou as
especificagdes de projeto, neste caso apenas para frequéncias abaixo de 500MHz,
porém em casos extremos (faixa de 50MHz) a figura de ruido alcanca valores com 2dB
acima do esperado, ja que a poténcia de ruido tem valores crescentes em freqliéncias
menores, ¢ o projeto do LNA alvo deste trabalho necessita cobrir ampla faixa de
frequéncias, inclusive a de VHF.
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0 200 400 600 800 1000 1200

Frequéncia (MHz)

Figura 6.29: Figura de ruido do LNA para simulagdo do esquemadtico extraido.

6.3.3.4 Coeficientes de Reflexdao S11 e S22

Através da simulagdo dos parametros de espalhamento foram extraidos os
coeficientes de reflexdo na entrada (S11) e na saida (S22) para o LNA extraido. Na
Figura 6.30 s3o apresentados valores de S11 e S22 menores que —11dB para a banda
de interesse, € assim como no esquematico, observa-se o bom casamento de impedancia
para cargas de 502 na entrada e na saida para o LNA extraido.
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Figura 6.30: Coeficientes de reflexdo do LNA para simulacdo do esquematico extraido.

6.3.3.5 Linearidade: IP3 e P1dB

Considerando que o ponto de interceptagdo medido na Figura 6.31, com relagdo a
entrada (IIP3) possui o valor de 0,72dBm, e¢ o ponto de compressdo obedecendo a
equacdo ( 18 ) com um valor de —10,21dB, comprova-se que, assim cCOmo no
esquematico, ambas as figuras de mérito estdo de acordo com as especificagoes.



Poténcia de saida (dBm)

Poténcia de saida (dBm)

-60 -

IP3 = 0,72
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44D . f, = 540 MHz
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60 50 -40 -30 20 10 0 10

Figura 6.31: IIP3 do LNA para simulacdo do esquematico extraido.
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Figura 6.32: P1dB do LNA para simulagdo do esquematico extraido.
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6.3.3.6 Estabilidade: Kf e BIf

Ao obedecer a condicdo K > 1e A < 1, pode-se afirmar através da Figura 6.33 e da
Figura 6.34, que o circuito deste trabalho ¢ incondicionalmente estavel para simulagdes
do circuito extraido.

500

400

300

200

Parametros S

100

) T T T T T T T T T T
0 200 400 600 800 1000 1200
Frequéncia (MHz)

Figura 6.33: Fator K do LNA para simulagdo do esquematico extraido.

1,000
0,995 —
0,990 —
0,985 —
0,980 —
0,975 —

0,970

Parametros S

0,965

0,960

0,955 T T T T T T T T T T )
0 200 400 600 800 1000 1200

Frequéncia (MHz)

Figura 6.34: Delta do LNA para simulagdo do esquematico extraido.
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6.3.3.7 Andlise de resultados das simulag¢oes do layout extraido

Ao analisar os resultados das simulacdes do layout extraido, observa-se que a maior
diferenga para com o desempenho obtido na simula¢do do esquematico, ¢ com relagdo
ao ganho de tensdao e a figura de ruido, os quais ficaram abaixo das especificagoes.
Abaixo seguem algumas consideracdes sobre estas simulagdes e seus resultados.

Para resolver o problema, foram cogitadas algumas possiveis fontes de erro, as quais
serdo comentadas com o objetivo de compilar, post mortem, uma lista de mudangas de
metodologia de projeto de layout, para um futuro debug do primeiro projeto.
Inicialmente foi verificada a influéncia da forma e condigoes do CAD de extracao dos
elementos parasitas com o auxilio da ferramenta EDA. No entanto, esta alternativa foi
descartada ap6s simulagdes de outras topologias que apresentavam o mesmo problema.

Outra possibilidade estaria relacionada com os transistores de RF e os efeitos de
mismatch, devido ao fato da ndo utilizacdo no leiaute final de técnicas como centrdide
comum e o uso de dummy, inviabilizado pelas limitagdes dos transistores de RF tais
como recomendados pela fabricante, como comentado anteriormente. No entanto, isto
também foi descartado apoés a realizagdo de novas andlises DC e verificar que a
polarizacdo ndo estava sofrendo alteracdes. Também se levou em consideragdo que
estes efeitos, se ocorrerem, serdo comprovados efetivamente apenas durante as medidas
experimentais pos-fabricagdo, devido a limitagdes das ferramentas de extragdo e
simulagdo, as quais ndo consideram os efeitos das técnicas de leiaute utilizadas.

A tltima alternativa foi analisar a influéncia dos componentes parasitas, os quais
nao haviam sido considerados inicialmente, pois se julgava que a topologia era bastante
robusta e também por ndo possuir indutores. Realmente a topologia ndo apresentou
maiores variagdes quando a extragcdo de capacitancias e indutancias parasitas ¢ feita com
mais acuidade, resultado diferente apos as extragdes das resisténcias.

Verificou-se grande influéncia das resisténcias parasitas encontradas nas trilhas de
RF, em especial nas trilhas de entrada do circuito. Para confirmar tal hipotese, foram
colocadas resisténcias adicionais durante simulagdes do esquemadtico, justamente para
emular o problema encontrado nas simula¢des do circuito extraido. Como resultado,
foram obtidos os mesmos comportamentos encontrados nas simulagdes do layout
extraido anteriormente.

Para que este problema seja resolvido, técnicas para diminuir estas resisténcias
parasitas devem ser aplicadas, seja modificando a conexdo de metal utilizada, seu
tamanho (largura e tipo), vias ou mesmo técnicas que modifiquem a topologia e assim
diminuam a influéncia destes parasitas. Infelizmente, a fonte do problema nado foi
identificada dentro do tempo habil para a realizagdo do “tape-out” em dezembro de
2011, logo nao foi possivel realizar as modifica¢cdes antes do envio do projeto para
fabricagao.

Para efeito de comparagdo, sdo apresentados na Tabela 8 os resultados de alguns
artigos publicados que possuem especificacdes similares a deste trabalho. Nota-se que
este trabalho mantém-se coerente com o que se encontra na literatura, pois as diferengas
observadas entre os resultados sdao fruto da peculiaridade da especificagao/aplicagdo e
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do objetivo a que se presta cada LNA, onde inclusive as condi¢des de matching de
impedancia das entradas/saidas joga um papel importante.

No consumo de poténcia, por exemplo, observa-se um valor elevado com relacao
aos outros trabalhos publicados. Isto decorre principalmente da arquitetura diferencial
do circuito, da propria susceptibilidade da topologia ao maior consumo de corrente, bem
como da escolha de acoplamento de saida a uma carga de 50Q para fins de teste.
Quando inserido no canal de recep¢do de RF completo, o LNA sera otimizado para
poténcia com um casamento em impedancias efetivamente maiores.

Bruccoleri | Youchun Tsung Ximenes Este trabalho
2004 2007 2008 2011 Esquem. Layout

Processo 0,25 0,25 0,18 0,13 0,13 0,13
(um)

Frequeéncia | 5 16 0,5-0,86 | 0,46-0,87 | 0,05-5 0,05-1 0,05-1
(GHz)
Ganho 13,7 13,4 21,5 12 14,3 11-12
(dB)
Ruido 2.4 5,7 3-4,7 1,4-2,4 1,5-3 35
(dB)

S11 (dB) -8 9 12,7 -10 12 -15

S22 (dB) -12 -10 -12 -10 12 12
P1dB -9 6,7 -17 17,6 11,6 10,21
(dBm)
1IP3 0 3,3 5,6 -7,89 3,7 0,72
(dBm)

Consumo 35 30 27 15 46,5 46,4
(mW)

Tamanho | ¢ 075 0,027 0,02 0,08 0,056 0,056
Chip

Tabela 8: Comparagdo de resultados de artigos sobre LNA banda larga.

6.3.4 Setup de medidas experimentais do LNA

Para realizar as medidas experimentais do LNA, se faz necessario um plano de testes
detalhado, o qual deve conter informacdes dos tipos de medidas, equipamentos,
configuracdo de bancada, bem como o projeto da placa de circuito impresso (PCB -
Printed Circuit Board) que receberd o circuito integrado. As figuras de mérito foram
comentadas nos conceitos basicos da se¢do 2 e abordadas nos resultados de simulagdo
da secdo 6, logo, ndo serdo novamente comentadas nesta secao.
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6.3.4.1 Placa de circuito impresso

A PCB servira de interface entre o chip encapsulado e os equipamentos de medidas,
a mesma conterd os baluns para conversdo de sinais e permitira as polarizagdes DC do
circuito através de conectores KRE, assim como acesso aos terminais de entrada e saida
de RF através de conectores SMA. As linhas de transmissdo sdo do tipo microstrip, ou
seja, com referéncia em um plano de terra continuo no plano oposto da placa.
Confeccionada em substrato FR4, adequado para banda de interesse, a PCB deve ser
projetada de modo a garantir o casamento de impedancia das linhas de RF para 50Q,
para isto sdo seguidas as diretrizes de (Montrose 1998).

6.3.4.2 Parametros de espalhamento

As medidas de parametros de espalhamento sdo fundamentais para caracteriza¢ao do
LNA, pois ¢ através dela que ¢ possivel mensurar o desempenho do ganho (527), do
casamento de impedancia (S// e S22) e da estabilidade (Bf e KIf) de um dispositivo
como o amplificador. A configuracdo para desenvolvimento das medidas ¢ apresentada
na Figura 6.35, onde se observa a utilizacdo de um analisador vetorial de redes (VNA -
Vector Network Analyser).

Fonte de
tensdo *
PCB
500 } LNA 500
Analisador
» Vetorial de |=
Redes

Figura 6.35: Configuragdo de teste para parametros de espalhamento.
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6.3.4.3 Linearidade

Para analise de linearidade sao medidos o ponto de interceptacao de 3% ordem e o
ponto de compressao de 1dB. Apesar de ambos utilizarem um analisador de espectro
para varredura de poténcia, ha uma configuragdo de teste para cada medida, uma vez
que a medida de IP3 faz uso do teste de dois tons, necessitando de um power splitter e
de dois geradores de sinal de RF, enquanto que a medida de P1dB necessita apenas de
um gerador de sinal RF. Abaixo segue na Figura 6.36 e na Figura 6.37 a configuracao

de teste para cada medida.

Gerador de
Sinais RF

F; F;

Y A

Power

Fonte de

Tensao

5002

PCB

Splliter

5002

Analisador de
Espectro

A

Figura 6.36: Configuragdo de teste para IP3.

Fonte de
Tenséao

Gerador de
Sinais RF

500

PCB

5002 _

Analisador de
Espectro

Figura 6.37: Configuragao de teste para P1dB.
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6.3.4.4 Figura de ruido

Para medida de figura de ruido de um LNA, ha trés técnicas distintas encontradas na
literatura (Maxim, 2003) (HP, 1992). A mais confidvel, faz uso de uma fonte de ruido
precisa e de um analisador especifico para figura de ruido, um exemplo deste tipo de
configuracdo ¢ apresentado na Figura 6.38. Apesar da precisdo desta técnica, € raro
encontrar um equipamento deste porte disponivel em Universidades, pois além do prego
elevado, a demanda de utilizacdo ¢ muito pequena, com excec¢do de empresas lideres e
especializadas em sistemas e circuitos de RF, cuja atividade de projeto pode ter na
figura de ruido um fator determinante.

Fonte de
Tensao

PCB

Fonte de 500
Ruido

502 | Analisador de
" | Figura de Ruido

A

Figura 6.38: Configuragdo de teste para NF com analisador de especifico.

A segunda técnica, razoavelmente precisa, ¢ chamada de método do fator Y, a qual
utiliza uma fonte de ruido calibrada, um analisador de espectro e um amplificador com
ganho e ruido conhecidos, como apresentado na Figura 6.39. A técnica ¢ baseada na
medida resultante do ruido nos dois estagios, cujo ruido desejado ¢ extraido através da
formula de Friis. Caso o amplificador auxiliar possua baixo ruido e alto ganho, pode-se
considerar o valor medido como a figura de ruido do proprio LNA (com pequena
margem de erro), ou até mesmo, se 0 LNA possuir ganho suficiente, de modo que o
ruido térmico sobreponha o ruido branco do analisador, ndo se faz necessario o
amplificador auxiliar.

Fonte de Fonte de

Tensao Tenséao

Analisador de
Espectro
\
PCB A
\d

Fon{e de 5002 > INA 500

Ruido

Figura 6.39: Configuragdo de teste para NF com método fator Y.
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A terceira técnica, € a menos precisa, ¢ chamada de método do ganho. O fato de nao
necessitar de equipamentos como a fonte de ruido calibrada e o analisador de figura de
ruido, a torna a técnica mais comumente utilizada. Como pode ser visto na Figura 6.40,
ela ¢ composta apenas por um amplificador com ganho e ruido conhecidos, bem como
um analisador de espectro.

Fonte de Analisador de
Tensao Espectro
\J
PCB A
Gerador de | 5002 _ 5002
Sinais RF > LNA

Figura 6.40: Configuragdo de teste para NF com método do ganho.

A figura de ruido ¢ calculada através da equacdo (116 ), composta basicamente pela
soma da poténcia medida com o ruido térmico, menos os ganhos do LNA e do
amplificador auxiliar, o qual pode ser retirado caso o LNA possua ganho suficiente, de
modo que o ruido térmico sobreponha o ruido branco do analisador. Este método € mais
simples porque utiliza em sua formulag@o o valor do ruido térmico fixo em 174dBm/
Hz, o que gera uma fonte de erro, sabendo-se que este ruido sofre constantes variacdes
devido ao ambiente de medida.

NF = P, — Gya — Gpy + 174dBm/Hz (116)
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7 CONCLUSAO

Neste trabalho foram apresentados estudos dos conceitos basicos de RF, a analise de
comportamento dos transistores de tecnologia CMOS em RF, a revisdo da literatura
existente sobre as topologias basicas de LNAs e as topologias mais utilizadas em
projetos de amplificador multi-banda e banda larga. Este estudo proporcionou o
conhecimento necessario para o projeto de um LNA banda larga, o qual ¢ destinado a
radios cognitivos do padrao IEEE 802.22.

O LNA projetado utilizou arquitetura diferencial com realimentacdo resistiva, fez
uso da técnica de cancelamento de ruido e de metodologia alternativa para projeto de
CI’s, de modo que obteve bons resultados para simulacdes a nivel de esquematico,
sendo que atingiu todas as especificagdes de projeto para simulagdes tipicas. Apesar de
a topologia apresentar-se validada, modificagdes seriam necessdrias para que a mesma
consuma menos poténcia e para que possa atingir a totalidade das especificagdes nas
simulagodes de corners ¢ Monte Carlo.

Para as simulagdes elétricas obtidas com a extracdo do layout, obtiveram-se
resultados similares na maioria das figuras de mérito, no entanto observou-se uma maior
diferenga com relacdo ao ganho de tensdo e a figura de ruido, para os quais foram
obtidos valores de qualidade pouco inferior as especificagdes. Apos algumas analises,
conclui-se que a influéncia das resisténcias parasitas encontradas nas trilhas de RF, em
especial nas trilhas de entrada do circuito, constituiu-se na principal fonte do problema.
Contudo, a origem deste problema relacionado aos parasitas ndo foi identificada dentro
do tempo hébil, o que impossibilitou que novas modifica¢des fossem incorporadas ao
protétipo enviado para fabricagdo. O circuito do LNA acha-se em fabricacdo na IBM
Microelectronics, de modo que os teste de “bring-up” serdo realizados a partir de julho
de 2012 com os circuitos integrados encapsulados no exterior. Os proximos trabalhos
relevantes serdo o desenvolvimento da placa de teste e a realiza¢do dos testes com as 40
amostras de chips.
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