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Resumo da Dissertacao apresentada a UFPE como parte dos requisitos necessarios

para obtencao do grau de Mestre em Engenharia Elétrica.

Amplificador de Baixo Ruido
Totalmente Integrado em CMOS

Filipe Esteves Tavora

Fevereiro/2010

Orientador: Joao Paulo Cerquinho Cajueiro, D.Sc.

Area de Concentracao: Eletronica
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Niamero de paginas: xiv+85

Esta dissertacao descreve o projeto de dois amplificadores de baixo ruido (LNA),
que é um dos blocos mais relevantes do sistema de recepcao de radio frequencia. Os
circuitos, desenvolvidos em tecnologia CMOS 0,35 pum da (Austria Micro System),
foram baseados na norma [EEE 802.15.4 para serem aplicados a sistemas de redes de
sensores sem fio.

Apresenta-se uma deducgao detalhada do fator de ruido para a configuracao de
fonte comum com degeneracao indutiva, incluindo o ruido induzido no gate e o ruido
devido a resisténcia parasita do gate, bem como duas adaptacoes de uma técnica de
otimizacao para a figura de ruido em funcao do tamanho do transistor e da indutancia
de gate.

Por fim, sao apresentados dois casos de testes para operar em 915 MHz com seus

desempenhos verificados através de simulagoes.



Abstract of Dissertation presented to UFPE as a partial fulfillment of the

requirements for the degree of Master in Electrical Engineering.

Low Noise Amplifier Completely
Integrated in CMOS Technology

Filipe Esteves Tavora

February /2010

Supervisor: Joao Paulo Cerquinho Cajueiro, D.Sc.
Area of Concentration: Electronic

Keywords: LNA, CMOS, RF, Noise figure, integrated
Number of pages: xiv+85

This dissertation describes the project of two Low Noise Amplifiers (LNA), one of
the most relevant parts of a receiver. The circuits were designed in 0.35um CMOS
tecnology, based on the IEEE 802.15.4, to be applied in wireless sensor networks.

A detailed deduction of the common source with inductively degeneration noise
figure is presented, including the analyses of the induced gate noise and the noise due
to parasitic resistence. Two adaptation of the noise factor’s optimization techniques
are also presented, taking the transistor width and the gate inductor into account.

Finally, two LNAs are designed and simulated, each one with different method, to

operate at 915MHz.
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Capitulo 1

Introducao

Nas tltimas décadas as tecnologias de comunicacao sem fio vém ganhando espaco
em diversas aplicacoes de forma cada vez mais intensa. Este crescimento tem im-
pulsionado pesquisadores da industria e do mundo académico a buscarem solugoes
mais econOmicas e seguras. Esta busca tem levado projetistas a optarem pela tecno-
logia CMOS (Complementary Metal-Ozide-Semiconductor), devido a sua promessa
de integracao dos circuitos de radio freqiiéncia (RF) com circuitos digitais de pro-
cessamento de dados em uma tnica pastilha de silicio. Inicialmente, os circuitos de
RF eram implementados em tecnologias de Arseneto de Gélio (GaAs) e empregavam
transistores bipolares, pois apresentavam caracteristicas melhores que a CMOS, tais
como maior transcondutancia (g,,) e melhor desempenho em termos de ruido. En-
tretanto a evolugao da tecnologia CMOS, impulsionada pela corrida para aumentar
o desempenho e reduzir area dos microprocessadores empregados nos computadores

pessoais, possibilitou a implementagao de circuitos de RF cada vez melhores [1].

1.1 Motivacao

O investimento no desenvolvimento desta tecnologia de comunicacao sem fio vem
permitindo a um ntmero cada vez maior de pessoas acesso & informacao de locais
remotos e em situagoes criticas, proporcionando assim uma maior seguranga, como-
didade e aumento da qualidade de vida. As atencoes se focam nao s6 para setor de
telefonia movel, mas também para o segmento de redes de sensores sem fio (RSSF),

que encontra aplicacOes nas areas de monitoramento de infraestrutura, automacao



residencial, agricultura de precisao, deteccao de gases toxicos, gerenciamento de ca-
deia de suprimentos, cuidados da saude, entre outros [2|. Para o segmento de redes
de sensores sem fio h4 uma demanda por dispositivos de RF de baixo consumo para
prolongar o tempo de vida tutil das baterias utilizadas e de alta integracao com dis-

positivos de processamento de dados.

1.2 Objetivos

Este trabalho tem o proposito geral de contribuir com uma pesquisa sobre o desen-
volvimento de um amplificador de baixo ruido (um dos principais blocos do sistema
de recepgao de sistemas de comunicagao sem fio) implementado na tecnologia CMOS
para atender a demanda do segmento de RSSE. O objetivo especifico deste projeto
é desenvolver um amplificador de baixo ruido com todos os dispositivos necessarios
para o seu funcionamento integrados na mesma pastilha de silicio, ou seja, totalmente
integrado e compativel com a norma IEEE 802.15.4, que vem sendo amplamente ado-
tada para especificagdo dos sistemas de radio de RSSF [3|. Para o caso particular do
amplificador de baixo ruido estas especificacoes podem ser traduzidas em uma figuras
de ruido! e consumo de poténcia inferior a 3 dB e 15 mW, respectivamente e um

ganho superior a 10 dB.

1.3 Organizacao do documento

O texto esta dividido em cinco capitulos: introducao, revisao bibliografica, meto-
dologia, resultados e conclusoes.

No segundo capitulo é realizada uma revisao de literatura acerca dos conceitos
basicos para o desenvolvimento de circuitos de radio freqiiéncia, com um foco maior
na questao do ruido e das técnicas de minimizagao do mesmo. Neste mesmo capitulo é
feita também uma breve consideracao sobre a implementacao de indutores integrados
e formas de projeta-los utilizando ferramentas gratuitas.

No terceiro capitulo é apresentada a metodologia de otimizacao da figura de ruido

!Figura de ruido é a figura de mérito que caracteriza a quantidade de ruido que é adicionado
a um sinal por um determinado sistema, quando o mesmo é processado por este referido sistema.
Quanto menor seu valor, menor é a quantidade de ruido adicionado.



para dois tipos de amplificadores de baixo ruido (totalmente integrado e utilizando
indutor de entrada como componente externo) desenvolvida neste trabalho, bem como
os passos seguidos para dimensionar todos os dispositivos do circuito.

No capitulo quatro sao apresentados os resultados obtidos através de simulagoes
do circuito projetado utilizando componentes ideais e nao ideais.

Por fim, o dltimo capitulo traz consideragoes finais do trabalho e propostas de

melhorias para trabalhos futuros.



Capitulo 2
Revisao Bibliografica

Neste capitulo é feita uma revisao de literatura acerca das técnicas aplicadas a um

projeto de um amplificador de baixo ruido.

2.1 Ruido

Ruido, de modo geral, pode ser definido como sinais indesejaveis presentes no
sistema de comunicacao, uma vez que distorcem e comprometem a informacao trans-
mitida. Tecnicamente, definem-se dois tipos de sinais indesejados: interferéncias,
proveniente de acoplamento de fontes externas, e ruido, intrinseco ao sistema. Aqui
utilizaremos a segunda definicao de ruido.

Por ser um processo aleatério, o ruido caracterizado pela densidade espectral e pela
funcao de densidade de probabilidade, por isso nas proximas seccoes os diferentes ti-
pos de ruido serao referenciados e calculados a partir desta funcao. Existem diversos
mecanismos de geracao de ruido em circuitos integrados, entretanto serd dada uma
breve introducao apenas aos mais significativos para a tecnologia CMOS na faixa de
RF: o térmico e o flicker [4], como serd mostrado na subse¢ao Modelo de ruido do

transistor MOS em RF.

2.1.1 Ruido Térmico

O ruido térmico esta presente em qualquer condutor. Ele é causado pela agitacao

de portadores, e sua densidade espectral é dada pela seguinte grandeza, conhecida



como poténcia de ruido disponivel|5|:
PNA = KBTAfa

onde Kp a constante de Boltzman (~ 1,38 x 10723J/K), T a temperatura absoluta
em kelvin e Af a largura de banda do ruido medida em Hz. O valor dessa poténcia
de ruido disponivel para uma largura de banda de 1 Hz calculada em 290 K de
temperatura é -174 dBm e é conhecida como noise floor [6].

A poténcia de ruido disponivel é a maxima poténcia que pode ser entregue a uma
carga por uma fonte de ruido [7]. Com base nessa defini¢do, o ruido térmico de cada
elemento ativo ou passivo pode ser modelado por uma fonte de ruido equivalente de
tensao ou corrente. Considerando o equivalente Norton do ruido térmico associado ao
resistor R, mostrado na figura 2.1, o calculo da fonte de ruido equivalente de corrente

seria dado por:

@ B

Figura 2.1: Equivalente Norton de resistor ruidoso, R.

(R R1)?
Rl

O segundo membro da expressao tem valor maximo quando R1 igual a R.

Pya= KpTAf =

2 R

n

Pya= KgTAf = 1

Nestas condicdes a fonte de ruido equivalente de corrente é dada por:

> _ AKGTAS
" R

onde GG é a condutancia do resistor.

— 4K 5TGAY,



Analogamente, considerando o modelo Thevénin do ruido térmico associado a um
resistor R, mostrado na figura 2.2, o calculo da fonte de ruido equivalente de corrente

seria dado por:

EnCD Rl

Figura 2.2: Equivalente Thevénin de resistor ruidoso, R.

(R+ R1)?

O segundo membro da expressao tem valor maximo quando R1 igual a R.

Py = KgTAf = R1

€2
Pya=KsTAf = 15

Nestas condicoes a fonte de ruido equivalente de tensao é dada por:

€2 = AKgTRAf

2.1.2 Ruido Flicker

Segundo Scholten [8], o ruido flicker tem como origem o aprisionamento e liberagao
de portadores de carga na rede cristalina do material semicondutor. A rede cristalina
de semicondutores apresenta imperfei¢coes, como as vacancias (falta de atomos na
rede) e intersticios (4tomos "sobrando" na rede), como mostra a figura 2.3.

Portadores de carga deslocando-se proximo a tais imperfeicoes podem ser apri-
sionados por um tempo e posteriormente liberados. Este mecanismo provoca uma
flutuacao na quantidade de portadores de carga que estao atravessando a rede e desta
forma causa uma pertubagao (ruido) na corrente elétrica do condutor. A densidade
de probabilidade espectral do ruido flicker apresenta uma distribuicao inversamente

proporcional a freqiiéncia de operacao da corrente que flui na rede. Por essa razao
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Figura 2.3: Ilustracao de defeitos de fabricacao em redes cristalinas.

este fenémeno também é conhecido como ruido rosa (analogia com o espectro de luz

visivel e em contraste com o ruido térmico, conhecido por ruido branco) ou 1/f [4].

2.1.3 Ruido no transistor MOS

Para melhor analisar as fontes de ruido do transistor MOS pode-se avaliad-lo como
um pequeno circuito distribuido, formado por resistores, capacitores e componentes

ativos. Desta forma fica mais facil de identificar cada fonte de ruido.

RG CED RD
I »
e in
. EnVgsil GmVbsil| RDS: Id
= Ig 69 ces = ¥ @
—- CDB
RDSE
| CsE
OGB —— i J— IDsE
1

[5]

Figura 2.4: Circuito equivalente para ilustrar as fontes de ruido em um MOSFET,
lg, Is e Ip sao as contribuigoes de ruido das terminagoes resistivas da porta, fonte e
dreno; I; ¢ a contribuicao de ruido do canal, incluindo o ruido flicker; Ipg, Isg Ipsn
sao as contribuicoes de ruido das resisténcias presentes no substrato; I, representa o
ruido induzido na porta [4].

Na figura 2.4 pode-se perceber que cada terminal do transistor apresenta uma certa
resisténcia parasita, e a cada uma delas ha um fonte de ruido térmico associada. Ha
uma fonte de ruido associada ao canal formado entre dreno (drain) e fonte (source),

onde nela estao contidos os efeitos do ruido térmico e flicker do canal. Também estao



presentes no modelo o ruido induzido capacitivamente na porta (gate) do transistor
e fontes de ruido térmico associadas as resisténcias do substrato.

Dentre as fontes de ruido existentes nos transistores MOS, o ruido flicker é do-
minante em baixas freqiiéncias. Resultados experimentais encontrados na literatura
apontam uma relacao inversamente proporcional entre a densidade espectral do ruido

referenciado a entrada de um transistores MOS e a sua freqiiéncia de operacao [4].

10
V=5V | V=304V
L Tt

1o

Ruido da corrente de dreno [Azil-lzj

10° 10 107 10* 10 10°
Freqgliéncia (Hz)

Figura 2.5: Densidade espectral de ruido na corrente de dreno de um NMOS, obtido
de [4].

Entretanto para freqiiéncias altas a contribuicao do ruido flicker é praticamente
desprezivel, como serd mostrado mais adiante. Nestas condicoes a analise do tran-
sistor com todas as fontes de ruido mostradas na figura 2.4 é uma tarefa complexa e
trabalhosa. Uma pratica comum para realizar a analise manual de ruido é agrupar
as fontes de ruido principais e desprezar aquelas cujas contribui¢goes podem ser negli-
genciadas. Tipicamente este agrupamento ¢é feito através da fonte de ruido de porta
(gate) e fonte de ruido de canal (ou dreno) [7].

Se certos cuidados forem tomados no layout do transistor, como a utilizacao de
gate interdigitados para redugao da resisténcia distribuida, cerca de 907% do ruido no
dreno do transistor passa a ser devido ao ruido térmico intrinseco do préprio canal do
transistor. As outras fontes de ruido, somadas, contribuem com pouco mais de 10%,
como mostra a figura 2.6[8].

O ruido de porta considera as contribuigoes do ruido térmico de canal induzido
capacitivamente na porta e, assim como o de dreno, considera também a contribuicao

do ruido de resisténcias de porta, fonte e substrato. Alguns autores [8] afirmam que



Figura 2.6: Contribuicao para o ruido de dreno simulada para um dispositivo com
L = 0,18um em 3GHz. MOS representa o ruido intrinseco térmico de canal, 1/f
a contribuicao do ruido flicker, Ry, R, e Ry sao as contribuicoes das resisténcias de
substrato, porta e fonte, respectivamente [8].

aproximadamente 65% do ruido de porta é devido a resisténcia da mesma e apenas
30% tem como origem o ruido induzido capacitivamente pelo canal na porta. Apesar
destas consideracoes a anéalise classica considera, pelo menos para calculos iniciais,
apenas o ruido induzido na porta e o ruido térmico de canal, como fontes de ruido do

transistor MOS [7] [9] [10], como mostra o modelo da figura 2.7.

’_' E‘)’ % Cg?:vgs = @E

Zin _T_

Figura 2.7: Modelo de transistor ruidoso simplificado [9)].

Onde o ruido térmico de canal 2, e o ruido térmico induzido na porta i2, sdo

dados pela equagao (2.1) e equacdo (2.2), respectivamente.

2, = 4K pTy94,A f (2.1)

2, = AKpTog,Af, (2.2)

2012

wCgy , N .
onde g, = —2, e g4o ¢ a condutancia do canal sem tenso aplicada entre fonte e
9 5gd0 ’ o
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dreno, e, v o coeficiente de excesso de ruido no canal [7].
O ruido induzido na porta do transistor é correlacionado ao ruido térmico de canal,
pelo coeficiente de correlacao ¢, dado pela equacao (2.3), que é estimado teoricamente

em 50,395 para transistores de canal longo [9].

—
c= —n9 nd (2.3)

O objetivo principal no projeto de um amplificador de baixo ruido (LNA) mi-
nimizar o rufido que o bloco ou circuito acrescenta ao sinal de interesse. Diferentes
técnicas podem ser utilizadas para atingir esta meta, mas uma delas se destaca pela

sua praticidade. Este método em questao é conhecido como a otimizagao de ruido

em quadripolos [7].

2.1.4 Otimizacao de ruido em quadripolos

Muito ja foi dito sobre ruido, mas até o presente momento ainda nao foi apresen-
tada nenhuma figura de mérito que caracterize o quanto de ruido adicionado a um
sinal quando o mesmo processado por um circuito. Os blocos de um receptor de RF
sao mensurados através do fator de ruido e da figura de ruido. Esta convencao deve-se
a conveniéncia computacional e & tradi¢ao [5]. Segundo Lee, T. [7], o fator de ruido
é definido como a razao entre ruido total na saida do circuito e o ruido total na saida
do circuito devido apenas a fonte do sinal’, como mostra a expressao (2.4), e a figura

de ruido ¢ simplesmente o fator de ruido expresso em decibel [7].

_ Ruido total na saida do sistema (2.4)

Ruido na saida devido & fonte

Onde a fonte esta na temperatura de 290 K [1]. Dessa forma, se um sistema nao
introduz ruido algum a um sinal, o ruido total de saida sera devido, exclusivamente, a
fonte, e conseqiientemente seu fator de ruido sera unitario, sendo este o limite inferior

paro o fator de ruido.

!Também é comum encontrar na literatura o fator de ruido expresso como a razio entre a relacdo
sinal ruido na entrada (SN Re,¢) € na saida (SN Rgy;) F = %, que é equivalente a expressao
(2.4).
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A teoria classica faz uso de um modelo equivalente de ruido, onde as fontes de
ruido do bloco sao referenciadas na entrada de um sistema ideal, como mostra a figura

2.8.

n

=
N
g =

@[ s B

Cluadripalo ideal

(sem ruido)

Figura 2.8: Modelo de fontes de ruido em quadripolo, obtido de [7].

Um método equivalente e mais eficaz de estimar o fator de ruido do modelo apre-
sentado é calcular (usando a média quadratica) a corrente de ruido total de curto-
circuito, e dividi-la pela corrente de curto-circuito devido a fonte. Utilizando este
procedimento iremos nos deparar com a combinacgao de diversas fontes de ruido com
varios graus de correlagao, mas para o caso especial em que nao ha correlagao entre
as fontes de ruido pode-se aplicar o principio da superposicao de poténcias. Assu-
mindo que a poténcia de ruido da fonte nao possui qualquer correlacao com o ruido
do quadripolo, o que é razoavel, a expressao para o fator de ruido pode ser expressa

pela equagao (2.5) [7].

2+ Jin + Yiey|?

72
s

F

(2.5)

A equacgao 2.5 nao assume que os geradores de ruido do quadripolo devem ser nao
correlacionados. Para acomodar a possibilidade de correlacao entre e, e i, , o gerador
i, € escrito como a soma de dois componentes. Um, i, correlacionado com e, e outro,

iy, ndo correlacionado, como mostra a expressao (2.6).

iy = i+ iy (2.6)

A componente i, pode ser tratada como proporcional a e,, através de uma constante

Y, conhecida como admitancia de correlacao.

Z.c - ch&w
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Combinando estas equacoes, o fator de ruido adquire a forma da equacao 2.7.

po Bl G+ Yoe | @+ ¥+ Y

- _ (2.7)
ZS ZS

A expressao acima possui trés fontes de ruido nao correlacionadas, cada uma delas

pode ser tratada como uma fonte de ruido térmico produzido por uma resisténcia ou

condutancia equivalente [7].

2

en

R, = KoTAT (2.8)
7;2

Gu - m (29)
Z'2

G, = 1K, TAT (2.10)

Através destas resisténcias e condutancias equivalentes pode-se reescrever a ex-

pressao para fator de ruido como mostrado na equagao 2.11.

G +1Ys +Yo* R,

F=1 2.11
+ (2.11)
2 2
P14 Gy + [(GS+GC)G+ (Bs + B.) }Rn7

onde Y, =G,+ jBseY.=G.+ jB..

Desta forma pode-se calcular qual a admitancia da fonte que minimizaria o fator
de ruido do circuito. Derivando a expressao em relacao admitancia de fonte e a
igualando a zero obtém-se a admitancia de ruido 6tima Y, = Gop + By , dada

separadamente pelas suas partes reais e imaginarias na equagao 2.12 e equagao 2.13.

G.

Gopt = Gs = Rn

+ G2 (2.12)

Bopt = B, = —B, (2.13)

Reavaliando a expressao do fator de ruido utilizando a admitancia de ruido 6tima,

atinge-se o fator de ruido minimo dado pela equacao 2.14.

Fmin = 1+2Rn[Gopt+Gc] = 1+2Rn[“ %+G2+Gc] (214)
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E o fator de ruido pode ser reescrito em funcao do fator de ruido minimo, como

mostra a equagao 2.15:

R,
F=F,.,+ ?[(GS — Gopt)* + (Bs — Bopt)?] (2.15)

2.2 Parametros de ruido para transistor MOS como
quadripolo

Na secao anterior foi visto que para otimizar o ruido de um determinado quadripolo
deve-se impor um condutancia e susceptancia da fonte do sinal iguais as expressoes
nas equacao 2.12 e equacao 2.13, respectivamente. Esta técnica de analise considera
que o quadripolo modela um dispositivo com caracteristicas bem definidas, como
impedancia de entrada e fontes de ruido. Ou seja, nos permite, por exemplo, o
casamento simultaneo da impedancia de fonte com a impedancia 6tima de ruido e
com a impedancia de entrada, o que seria altamente desejavel.

Entretanto para circuitos integrados, onde ha liberdade para definir algumas ca-
racteristicas intrinsecas do dispositivo, tais restricoes sao superadas, com dimensio-
namento adequados do tamanho dos componentes. O ponto de partida para alcangar
as métricas desejadas é a obtencao dos quatro parametros de ruidos de quadripolos
G., Ry, G. e B., discutidos na se¢ao anterior, para o transistor MOS|7].

As fontes de ruido referenciadas a entrada, utilizadas no calculo dos parametros
supracitados, sao encontradas a partir do modelo ruidoso da figura 2.7. O que se
deseja fazer aqui é representar um sistema ruidoso, como um sistema sem ruidos com

duas fontes de ruido em suas entradas, como mostra a figura 2.9 [5].

Circuita | = Circuito

OIK

ruidoso sem ruido

Figura 2.9: Representacao do ruido de um quadripolo através de fontes de ruido na
entrada, obtido de [5].

Considere o amplificador de fonte comum com apenas uma fonte de ruido (térmico

de canal), como mostra a figura 2.10(a). Para o modelo da figura 2.10(b), calcula-se
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e2 curto-circuitando as portas de entrada e i2 deixando-as em aberto [5].

VDD
WOD Kl
T 1
& -
Vout _2 H|1|_
M1 _ i Fad oy
e 9 Vinw A e I—l
vm&J:] h ' I, % ’—'
Lo L1 1
Zin )
(a) (b)

Figura 2.10: Representacao do ruido de um quadripolo através de fontes de ruido na
entrada, obtido de [5].

Como ambos circuitos da figura 2.10 devem produzir o mesmo ruido em suas sai-

I ~ - .,
ﬁ;m' Nesta deducao percebe-se que i2 é completamente

das, tem-se 2 = ?; el2=
correlacionada com €2 e o modelo ndo inclui a fonte de ruido da porta do transistor.
Avaliando um modelo que também considera a fonte de ruido na porta do transistor
(basicamente composta pelo ruido induzido na porta, dado pela equacao 2.2) tem-
se que as fontes de ruido referenciadas a entrada % e E, podem ser expressas pela

equacao 2.16 e equagao 2.17, respectivamente.

— _ 24 AKsTYg0Af

2 = . p (2.16)

n

— 2 (jwC,)? —
i2 = M 4 Z%g (2.17)
Im
A partir da equacao 2.16 pode-se determinar o primeiro dos quatro parametros de

ruido desejados: a resisténcia de ruido equivalente, dada pela equacao 2.18.

R_: % :’Ygdo
" T IKgTAf g2

Para determinar a admitancia de correlacao e, conseqiientemente a condutancia e

(2.18)

susceptancia, primeiro deve-se decompor a fonte de ruido da equacao 2.17 em termos

de sua correlacao com e2. Naturalmente o primeiro termo do segundo membro da
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equagao (2.17) é totalmente correlacionado com %, uma vez que % e % sao dire-
tamente proporcionais, entretanto o ruido induzido na porta apresenta apenas uma
parte correlacionada com % (e conseqiientemente %) dada pelo primeiro termo do
segundo membro da equacgao 2.19.

2

tng. =] P Tng 4 (1= | ¢ Ding = inge + ingu (2.19)

Assim, pode-se calcular a admitancia de correlacao através da componente corre-

lata da equagao 2.17, como apresentado na equagao 2.20 [7].

Y. = le JwCys + gml.ni (2.20)

€n nd

Através da combinacao das equacoes 2.2, 2.1, 2.3, 2.20 e de algumas manipulacoes

mateméticas a admitancia de correlagdo resulta na equagdo 2.21 [7].

Y, = jwCys(1 —a | c| 1/%), (2.21)

Observa-se que a admitancia de correlacao é puramente imaginaria, ou seja, a

onde a = fracgmgdo-

condutancia de correlagao é nula e sua susceptancia é a propria admitancia.
Por fim, o 1iltimo parametro, a condutancia no correlata GG, obtido da combinacgao
—2 . .

de 4,4, e da equacao 2.9, o que resulta na equacao 2.22.

1= | ¢ |2)ing w?C2,

( :
G = = (1— | ¢ [)dg, =
(1= | e g, = ==

AKETAF

(2.22)

Tabela 2.1: Resumo dos parametros de ruido do transistor MOS como quadripolo,
obtido de [7].

Parametro Expressao
Y9do
Rn S gQEZQ
wCZ,
Gy =
9do
G ~0
5
B. wCys(1—afcly/55)
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Substituindo os parametros sumarizados na tabela 2.1 nas equacgoes 2.12, 2.13 e
2.14 obtém-se, finalmente, a admitancia de fonte 6tima e o fator de ruido minimo

para tal admitancia, como mostram as equacoes 2.23, 2.24 e 2.25.

1G,, [ 6
Gopt = R_n + G2 = awCly, a (I—|c?) (2.23)

)
Bopt = —BC = —WOgs (1 — | C |2 a) (224)
Foin = 14 2R, [Gopp + Gl ~ 14+ ==L /A5 (1= ) (2.25)
min n [(Uopt c] ~ \/E(UT Y .

2.3 Técnicas de otimizacao de ruido para LNA

As expressoes 2.23 e 2.24 mostram que a impedéancia de fonte 6tima tem um com-
portamento de caracter indutivo, o que vai de encontro com a condi¢ao de maxima
transferéncia de poténcia?, visto que a impedancia de entrada intrinseca do transistor
MOS é capacitiva. Portanto, obter casamento de impedancia de entrada sem pre-
judicar a performance de ruido é uma atividade na qual muito esforco vem sendo
empregado por diversos pesquisadores [5] [7] [9] [10] [11].

Diversas topologias de circuitos de amplificadores de baixo ruido sao utilizadas
para prover uma impedancia de entrada de 50€2, entretanto poucas conseguem realizar
este casamento de impedancia sem degradar a figura de ruido do amplificador. A
configuragao que vem demonstrando atingir este objetivo é a de degeneracao indutiva
na fonte [5] [7] [9] [10] [11].

O projeto de um amplificador de baixo ruido requer o compromisso de varias fi-
guras de mérito como: baixa figura de ruido, casamento da impedancia de entrada
e saida, consumo, linearidade e outros. Vérias técnicas sao encontradas na litera-
tura para otimizar tais figuras de mérito, das quais as principais serao revisadas nas

proximas subsecoes.

2A condicdo para maxima transferéncia de poténcia ¢ alcancada quando a impedancia da fonte e
de entrada do circuito possuem partes reais iguais e partes complexas conjugadas [7].



17

2.3.1 Casamento Classico de ruido - CCR

Nesta técnica o amplificador é projetado para obter uma figura de ruido igual a
minima possivel, através da utilizacao da impedancia de entrada 6tima, que é imple-
mentada através da adicao de um circuito de casamento entre a fonte do sinal e a

entrada do amplificador, como mostra a figura 2.11 a.

_i Circuito para

1 casamento de
Bl » !
i impedancias i
L mmmmmmmmni Lo
= T Tus .2
— gy C ¥ g Vi,

(a) (b)

Figura 2.11: Topologia para o casamento cléassico de ruido. a) Diagrama esquematico
do circuito de casamento. b) modelo de pequenos sinais do esquematico.

Como a entrada deste amplificador é simplesmente um transistor MOS com a
fonte aterrada, como mostra o modelo equivalente de pequenos sinais, apresentado na
figura 2.11 b, os parametros de ruido sao os mesmos das equagoes 2.23, 2.24 e 2.25,

deduzidas na secao anterior, reorganizados nas equacgoes 2.26, 2.27 e 2.28.

Ro=2. L (2.26)
O Jm
Yoy = awCuy | (1= [ ¢ [2) = O, 1+ ale]y | (2.27)
opt = awClg 5 c sCys ale 5 i
2 w
Frn =14 — /7 (1— ¢ ]2) (2.28)

\/5WT

Entao, para realizar a otimizagao da figura de ruido deve-se dimensionar o transis-

tor de entrada para que a parte real da admitancia 6tima, expressao 2.27, seja igual a

L

7~ ¢ escolher adequadamente o circuito de casamento para que este seja igual a parte

imaginaria da equacao 2.27 na freqiiéncia de interesse, pelo menos.
Uma andlise mais detalhada da figura 2.11 revela que a admitancia de entrada
do circuito é puramente capacitiva, dada por Y;, = jwCys. Percebe-se que ha uma

diferenca inerente desta ultima com a admitancia 6tima da fonte, tanto na parte real
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como na imaginaria, portanto, nao é possivel obter simultaneamente casamento de
impedancia e de ruido. Por essa razao, ha uma limitacao fundamental para alcancar
a minima figura de ruido no casamento classico de ruido aplicado para a topologia da
figura 2.11. Por fim, a componente imaginaria de 2.23 é indutiva, mas com resposta
em freqiiéncia capacitiva, ou seja, varia com o inverso da freqiiéncia. o que é uma
limitagao fundamental para alcancar figura de ruido minimo, para uma banda larga

de freqiiéncia [9].

2.3.2 Casamento Simultineo de Ruido e Impedéancia de en-

trada - CSRI

Para contornar o problema do casamento simultaneo de impedancia e ruido, técni-
cas de realimentagao sao frequentemente adotadas para deslocar a impedancia 6tima
de ruido para o ponto desejado [9]. A realimentacao em paralelo tem sido adotada
para obter melhor casamento de impedancia e bandas de freqiiéncias mais largas [12]
—[13] . Ja as realimentagdes em série sdo preferidas para obter casamento
simultaneo de ruido e impedancia [9]. A realimentagao série com degenerac¢ao indu-
tiva na fonte largamente utilizada para aplicagoes de banda estreita [9]. O modelo

esquematico desta topologia em configuracao cascode apresentada na figura 2.12

g

Circuito para casamento

qut : ara.
£ de impedanciaz
thﬂ-"‘)_l = :-“_I_-;-“j‘ *Iout
Circlito para casaments | 71 |
de impedancias i i AAS
i s

{b)

Figura 2.12: Topologia para o casamento simultaneo de impedéancia e ruido. a)
Diagrama esquemético do circuito. b) modelo de pequenos sinais do esquematico,
obtida de [9].

Segundo Nguyen [9], a extracao dos parmetros de ruido da figura 2.12 b) pode ser
feita de mais de uma maneira e o seu resultado, mostrado pelas equagoes 2.29, 2.30

e 2.31, é bastante interessante.
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1
R,=~1.— (2.29)
a  Jm
Z L (2.30)
opt — 5 — Sl .
& }/Optccr
2 w
Foin — Y =T, (2.31)

EWT

/6 : 0

Y, 2
Dlecr waS[ o268 1+a|c| %> ]

onde

5v(1=lcf?)

Em comparagdo com a técnica de casamento classico de ruido (CCR), apenas

a expressao da impedancia (condutancia) de ruido 6tima difere pelo termo —sLs,

enquanto que R, e F),;, sao os mesmos das equagoes 2.26 e 2.28, respectivamente.

Também é importante notar que devido a realimentacao indutiva na fonte a impe-

dancia de entrada do circuito, em destaque na figura 2.12 b), deixa de ser puramente

capacitiva e passa a possuir uma parte real, como mostra a expresso 2.32 [9].
L gmLs

+
5C4s Cys

Agora tanto a impedancia de entrada do circuito quanto a impedéancia de ruido

Zin = SLS +

(2.32)

otimo Z,,; possuem uma parte real e uma parte imaginria. A fim de tornar mais
evidente a aproximagao entre as duas impedancias supracitadas Z,,; pode ser reescrita

como na equagao 2.33.

1
Zopt = —SL mc—g + Re [Zopt] y (233)

onde m pode ser considerado préoximo da unidade e Re[Z,,] ¢ dada por 2.34 |9].

;
5y(1—[cf?)

wcgs{ L — <l—|—oz|c|\/7>}

Desta forma para obter casamento simultaneo as equacoes 2.35-2.38 devem ser

(0%

Re [Zop] = (2.34)

satisfeitas.
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Re [Zoy] = Re[Z,] (2.35)
I [ Zo] = I [2,] (2.36)
Im [Zi] = —Im [Z,] (2.37)

Re [Zy,) = Re[Z,] (2.38)

Observando 2.32 e 2.33 pode-se considerar que suas partes imaginarias sao pra-
ticamente iguais, pois m muito proximo da unidade. Entao a expressao 2.37 pode
ser desprezada, reduzindo assim o sistema para um conjunto de apenas trés equa-
¢oes. Dado um determinado valor de impedancia de fonte as expressoes 2.35, 2.36 e
2.37 podem ser resolvidas para o casamento simultaneo de ruido e impedancia. Onde
os parametros de projeto que satisfazem 2.35, 2.36 e 2.37 so Vgg, W (ou Cggs) e
L,. O comprimento do transistor considerado o minimo possivel para maximizar a
freqiiéncia de corte [9].

O principal problema do CSRI é que nao se consegue atingir o casamento simul-
taneo para niveis reduzidos de poténcia. Isto deve-se ao fato de que para niveis de
dissipa¢ao de poténcia pequenos o tamanho do transistor deve ser reduzido (para
manter igualdade do sistema de equagodes), o que leva a valores elevados de Re [Z,:].
De acordo com 2.32, L, deve ser elevado para manter 2.38 valida, entretanto para
valores elevados de Lg a figura de ruido minima é degradada devido a resisténcia pa-
rasita acrescentada pelo indutor. Assim o valor minimo da figura de ruido que pode
ser obtido para baixa poténcia nao é o minimo possivel para um transistor em fonte

comum, inviabilizando a idéia de casamento simultaneo [9].

2.3.3 Casamento Simultaneo de Ruido e Impedancia com Res-

tricao de Poténcia - CSRIRP

Alto consumo certamente é um dos principais desafios dos sistemas de comunicacao

sem fio, principalmente para as aplicacoes remotas onde a troca ou recarga de baterias
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nem sempre é uma tarefa ficil e viavel economicamente. Por isso, para contornar o

problema de se obter o casamento simultaneo de ruido e impedancia mantendo o

consumo de energia baixo uma terceira técnica é apresentada.

Na verdade o CSRIRP ¢é obtido através da simples adicao de um capacitor em

paralelo com o transistor de entrada, como mostra a figura 2.13.

e |Mm2
Vhia:

Circuito para casamento

de impedancias

Circuito para casamento
J de impedancias
R i
|
I

*Inul
1 Lg
,,,,,, Z| %R_-ri i_._Lf_;_\f___J
| K Al | : =
I Lo M1 T L S .
i ! i________, T | T Cex i, g 9, Cgs Yoz gm“'gs" A,/ Ind2
| i+ v, -
- Cg
La = Z | 1
| , .
L in |
@ | {b) =

Figura 2.13: Topologia para o casamento simultaneo de impedancia e ruido com

restricdo de poténcia. a) Diagrama esquemético do circuito. b) modelo de pequenos
sinais do esquemaético. Obtida de [9].

Ao se fazer a extracao dos parametros de ruido para esta nova topologia percebe-

se, mais uma vez, que tanto a resisténcia equivalente de ruido quanto o fator de ruido

minimo permanecem os mesmo das equacoes 2.28 e 2.26. Apenas a impedancia de

fonte 6tima Z,,; é alterada, como mostram as equagoes 2.39, 2.40 e 2.41.

1
R,=1.~ (2.39)
O gm
d - [ C §
a S+ ( L+ ac] —)
5v(1—]c|?) Cys oy
Zopt = > Cg o7~ sLg, (2.40)
wCls [W + (& +ald/2) ]
onde Ct = Cys + Coy.

2
Fmin = ~

(2.41)
A adicao do capacitor modifica também a impedancia de entrada do circuito,
agora dada pela equacao 2.42.

I gmLs
Zin = Ls —
slLg+ S, + C

(2.42)
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Empregando o mesmo método utilizado na subsecao anterior para o CSRI, tem-se
que o sistema, de equagoes que levam ao CSRIRP pode ser dado pelas equagoes 2.43,

2.44 e 2.45.

)
VAT e
Re[Z)] = Pl (2.43)

2
) Cy d
wCis [W + (& +aldy/2) ]

- [ C [
j (& +alely/2)
G il ~sL, (2.44)

2
a?d C )
wCos {m (& +alely/2) }

Re[Z,) = g”éfs (2.45)

Os parametros de projeto sao os mesmo do CSRI com a adicao de C,,, ou seja,

Vs, W (ou Cys), Ly e Cep. Como se tem quatro varidveis e apenas trés equagoes,
ganha-se um grau de liberdade que é utilizado restringindo a poténcia dissipada.
Portanto utilizando a técnica para projeto de amplificadores de baixo ruido CSRIRP,
pode-se conseguir casamento simultaneo de ruido e impedancia para baixos niveis de
dissipagao de poténcia [9)].

Mesmo assim a CSRIRP também apresenta algumas limitagoes, onde a principal
delas é a nao consideracao da resisténcia parasita do indutor de porta e o seu tamanho,
que tipicamente atinge valores da ordem de algumas dezenas de nanohenries, o que
nem sempre permite sua integracao. Com isso, procurou-se um método onde o fator
de ruido, o casamento de impedancia e o consumo do circuito pudessem ser otimizados
para valores de indutores factiveis de integracao, ou seja, com indutancia inferior a

10nH, que sera apresentada no préximo capitulo.

2.4 Linearidade

Para amplificadores de baixo ruido a linearidade também é um fator importante
que deve ser levado em consideracao durante seu projeto. Se, por um lado, a figura
de ruido define um valor minimo de sinal de entrada, a linearidade define um valor

maximo. As principais figuras de mérito utilizadas para mensurar a linearidade de um
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amplificador sao o ponto de compressao de ganho e os produtos de intermodulagao,

que serao abordados nas proximas subsecoes.

2.4.1 Ponto de compressao do ganho

Quando o sinal de entrada do circuito é elevado alguns componentes do mesmo
podem deixar a regiao de saturacao. Neste momento o ganho do amplificador cai,
fazendo com que apareca um desvio na resposta linear do circuito. O nivel de poténcia
do sinal de entrada que causa um desvio de 1 dB na resposta linear da saida do
amplificador de baixo ruido é definido como ponto de 1dB de compressao do ganho,

como mostrado na Figura 2.14 [14].

Psaida(dB)j§ Com

Comportamento de um

" e =_ &
-“11dB  amplificador n&o ideal.
OP14s ;

P  Pentrada(dB)
|P1dFj

Figura 2.14: ponto de compressao do ganho de 1dB, obtido de [14].

Esta figura de mérito é utilizada entao para determinar o nivel de poténcia méximo
que os sinais de entrada devem possuir para que a amplificacdo dos mesmos ocorra
sem distor¢oes. Em conjunto com o minimo sinal detectavel (MSD), visto na sec¢ao
de figura de ruido, o ponto de compressao de ganho de 1dB define uma outra figura

de mérito conhecida como faixa dinamica de operacao.

2.4.2 Produtos de intermodulacao

Até agora foi considerado que ha apenas um sinal bem definido na entrada do
amplificador. Entretanto, quando mais de um sinal de entrada esti presente no
amplificador, o circuito comeca a lidar com mais de uma freqiiéncia em sua saida,
isto porque a nao linearidade da funcao de transferéncia do circuito "embaralha" os
sinais no espectro de freqiiéncia. Para entender melhor, imagine que a funcao de
transferéncia do amplificador seja dada pela equagao (2.46) e o sinal de entrada é

composto por dois tons como mostrado na equagao (2.47).
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2

Flz)=1+z+ % (2.46)
x = sen(wrrt) + cos(wint) (2.47)

O resultado da substituicdo da equagao (2.46) na equagao (2.47) é dado pela
expressao (2.48).

(sen(wrpt) + cos(wmtt))2
2

F(x) =1+ sen(wgrpt) + cos(wint) +

1
=1+ sen(wgrt) + cos(wint) + 3 (sen(wrrt)? + cos(Wit)? + 2sen(writ)cos(wint) )
1 1 1
=4 3 (1 — 5005(2wRFt) + §cos(2wmtt) + sen[(wrr + wind)t] + sen[(wrr — wim)t])

(2.48)

Pode-se perceber que quando o sinal de entrada for composto pelo sinal de interesse
e um sinal interferente, na saida do circuito estarao presentes sinais nas freqiiéncias

dadas pela equagao (2.49).

[ = (Faifrr £ as fint), (2.49)

onde ay,a, =0,1,2,3,,,,

Segundo Ferreira [14], o grau da intermodulagao de ordem N é definido como
N = a; + a. Desta forma, os produtos de intermodula¢ao de segunda ordem (N=2)
sao dados por sinais cujas freqiiéncias sao combinacoes de *+aq frr £ asfin: € 0s de
terceira ordem (N=3) por sinais cujas freqiiéncias sao combinagoes de +2 frpr =+ fins ou
+ frr + 2fine- No exemplo da equagao (2.48) ha apenas produtos de intermodulagao
de segunda ordem, entretanto devido a auséncia de termos quadréticos, responsaveis
pelos produtos de segunda ordem, na fungao de transferéncia de diversas configuragoes
de amplificadores e devido ao fato das combinacoes £2 frr + fint € £ frr £ 2 fin serem
as mais intensas, que podem cair na banda de interesse, o produto de intermodulagao
de terceira ordem é tipicamente mais utilizado na analise da linearidade.

A figura de mérito empregada para mensurar o nivel de interferéncia ou distorcao
que estes produtos de intermodulacao podem causar no sinal de interesse é o ponto

de intersecgao de terceira ordem referido a entrada (Input-referred 3rd order Intercept
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Point, ITP3). Que representa o nivel de poténcia na entrada onde a poténcia de saida
do sinal de interesse e do produto de intermodulacao de terceira seriam iguais se no

houvesse a compressao do ganho[14], como bem mostra a figura 2.15.

Psaida(dB)j} Porito

OIP3

Sinal desejado,

3dB

Pout1
1dB

Produto de
Intermodulagéo de 3°
ordem.

-
/ 1IP3 Pentrada(dB)
Pout3

Figura 2.15: Ponto de interseccao de terceira ordem IIP3, obtido de [14].

2.5 Indutores Integrados

A busca pela implementagao de sistemas de radio em tecnologia CMOS gerou
também a necessidade da integracao de componentes passivos, como resistores, capa-
citores e indutores. Hoje ha uma grande variedade de implementacoes de resistores
e capacitores integrados, onde a grande maioria ¢é facilmente modelada. No caso de
indutores existem poucas opgoes praticas de implementagao em circuitos integrados,
das quais as principais sao através de estruturas planares e microfios de solda (Bond
wires). A ultima opgao, apesar de apresentar indutores de boa qualidade, ndao possui
valores de indutancias necessariamente controlados, logo projetos que optam por este
tipo de indutor integrado devem acomodar varia¢oes da indutancia [15]. Por outro
lado, as implementacoes através de geometrias planares apresentam um baixo fator
de qualidade, mas valores bem definidos de indutancia sao alcancados sob uma larga
faixa de variacoes de processo. Por essas razeos um enorme esforco vem sendo alocado
na implementacao de indutores de geometrias planares [15].

Hoje, héa ferramentas gratuitas que modelam indutores integrados com boa pre-
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cisdo, como o Asitic (Analysis and Simulation of Inductors and Transformers in
Integrated Circuits), incluindo rotinas de extragdo do modelo 7 e fator de qualidade
a partir de uma dada geometria [16]. Entretanto o conhecimento das relagoes entre
os parametros da geometria do indutor com os valores de sua indutancia, resisténcia
parasita e capacitancia parasita sao indispensaveis para a utilizacao de tais ferramen-
tas.

Os indutores de geometria planar consistem em espirais poligonais, que assumem
geralmente formatos de estruturas simples como quadrados, hexagonos, octédgonos e
circunferéncias, mostrados na figura 2.16. Para um dado formato um indutor com-
pletamente especificado por quatro parametros: n, o numero de voltas, w, a largura

de cada volta, s, 0 espacamento entre as voltas e din, o diAmetro interno do poligono.

Figura 2.16: Geometrias tipicas de indutores planares, obtido de [7].

Para as estruturas de indutores integrados supracitadas um modelo relativamente
completo, mostrado na figura 2.17, com expresses simples para o calculo de resisténcias
e capacitancias parasitas é largamente utilizado na literatura |7, [15] e [17]. Algumas

destas expressoes foram reproduzidas de Lee, T. [7] nas equagoes (2.50) - (2.53)3

30nde Ggyp € Csyp Tepresentam a condutancia e capacitancia do substrato, respectivamente. I,
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1
—;

Ls

REs

.||_

Figura 2.17: Modelo pi para indutores planares integrados, obtido de [15].

l

Rom — (2.50)
wad(l —e7)

O, = nu?se (2.51)

2
R, ~ 2.92
WZGsub ( )

ICsy

Cym? S (2.53)

O calculo preciso de suas indutancias requer a utilizacao de ferramentas que re-
solvam diretamente as equagdes de Maxwell, mais conhecidas como (Electromagnetic
field solver). Entretanto existem expressoes analiticas que aproximam rasoavelmente
bem o valor de indutores planares de acordo com a geometria escolhida [7].

Harold A. Wheeler propos duas férmulas simples para o calculo de indutancia de
espiras discretas [18]. A partir destas formulas, uma nova expressao para calcular a
indutancia de espiras planares integradas, mostrada na equagao 2.54, foi apresentada

por Lee, T. H et al [15].

L= Iy g (2.54)
- 11U’01 —l—Kgp, .
onde p é o fator de preenchimento, definido como p = %, Ki e Ky sao

parametros dependentes da geometria do indutor como mostra a tabela 2.2.

«, w e t sao, respectivamente, o comprimento total, a condutividade, a largura e a profundidade do
material da espira planar e por fim, 0 é a sua profundidade efetiva (skin depth).
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Tabela 2.2: Coeficientes da expressdo modificada de Wheeler, obtida de [15].

Layout | K1 | K2
Square 2.34 | 2.75
Hexagonal || 2.33 | 3.82
Octagonal | 2.25 | 3.55

Além da equacao 2.54 outras duas expresses para o calculo dos indutores planares
integrados sdo apresentadas por por Lee, T. H et al [15]. A primeira é baseada em um
modelo de planos de correntes paralelos e perpendiculares, onde planos com correntes
ortogonais possuem indutancia mitua nula. Para este modelo é proposta a equacao
2.55, onde os coeficiente ¢y, co, c3 € ¢4 520 dependentes da geometria do indutor como
mostra a tabela 2.3.

o lm2davgcl C2

L= T[ln(?) + c3p + cup?] (2.55)

Tabela 2.3: Coeficientes da expresscao para corrente de folha, obtida de [15].

Layout H c1 \ Co \ C3 \ cy

Square 1.27 | 2.07 | 0.18 | 0.13
Hexagonal || 1.09 | 2.23 | 0.00 | 0.17
Octogonal || 1.07 | 2.29 | 0.00 | 0.19

Circle 1.00 | 2.46 | 0.00 | 0.20

A segunda ¢é baseada em uma técnica de ajuste de dados, resultando na equacao
2.56, que & monomial nas variaveis doys, W, dgng, M € s, por essa razao é conhecida
como Monomial Fit[15]. Assim como as duas expresses anteriores, os coeficientes 3 e
a; sao dependentes da geometria do indutor como mostra a tabela 2.4.

L = Bd5},w*d3s n® s (2.56)

avg

Uma vasta andlise comparativa entre equacoes 2.54, 2.55 e 2.56, apresentada na
figura 2.18, revela que as expressoes supracitadas possuem uma margem de erro de
aproximadamente 5%, o que se traduz em expressoes satisfatorias para uma primeira

aproximacao [15].



Tabela 2.4: Coeficientes da expressao para corrente de folha, obtida de [15].

Layout H I6] ‘ a1 (doyt) ‘ as(w) ‘ a3(dayg) ‘ ay(n) ‘ as(s)
Square 1,62-1073 -1.21 -0.147 2.40 1.78 | -0.030
Hexagonal || 1,28 - 1073 -1.24 -0.174 2.47 1.77 | -0.049
Octogonal | 1,33-107° -1.21 -0.163 2.63 1.75 | -0.030
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Figura 2.18: comparacdo entre as expressoes e resultados simulados, obtido de |15].



Capitulo 3

Metodologia

3.1 introducao

Apos o estudo das diversas topologias e técnicas de otimizacao existentes na litera-
tura, foi desenvolvida uma metodologia baseada no trabalho de Leonid Belostotski e
James W. Haslett [19]. A principal razao desta escolha deve-se a liberdade de projeto
que este método proporciona, pois lhe permite escolher o par de figura de ruido e
ganho que melhor se adeque as necessidades do projeto para valores fixos de consumo
e fator de qualidade do indutor de porta.

Neste artigo [19] sao apresentados 7 casos de otimizagdo para a topologia com
degeneragao indutiva. No caso 1 a técnicas de otimizacao da figura de ruido para
ganhos constantes ¢ revisada sem a consideracao da resisténcia parasita de porta, o
caso 2 mostra a melhoria obtida quando tal resisténcia é levada em consideragao nos
calculos. De forma anéloga, nos casos 3 e 4 sao apresentadas técnicas de otimizacao da
figura de ruido para consumos de energia fixos desconsiderando a resisténcia parasita
de porta (caso 3) e considerando (caso 4). Os casos 1 e 2, de otimizagao para ganhos
definidos, nao dispoem de nenhum controle sobre a poténcia dissipada do amplificador
[19], por outro lado, as técnicas de otimizagao para consumo fixo tendem a aumentar
o valor do indutor de porta e conseqiientemente degradam a figura de ruido do LNA
através do aumento da resisténcia parasita de porta [20].

O caso 5 considera a adicao de um capacitor extra! entre a porta e a fonte do

LA adigdo deste capacitor j4 tinha sido apresentada em trabalhos anteriores como em [9], [10] e
[21].

30
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transistor para desacoplar a relagdo entre o consumo do LNA e o valor da resisténcia
parasita de porta. Com isto é possivel plotar curvas da figura de ruido, transcon-
dutancia (consequentemente ganho) e resisténcia de parasita de porta em funcao do
capacitor total de entrada C; e da tensao de overdrive (polariza¢ao) do LNA. Os dois
casos restantes deste artigo, caso 6 e 7, sao subconjuntos do caso 5, logo o caso 5 ¢ o
mais abrangente e com maior liberdade de projeto, por isso uma variante deste caso
foi adotada para a realizacao de dois LNAs.

Inicialmente foi realizada a derivacao do fator de ruido da topologia fonte comum
com degeneracgao indutiva e capacitor extra, como mostrado na figura 3.1. A derivagao
completa é bastante extensa e pode ser encontrada no Apéndice A, por questoes de

praticidade o resultado final é re-apresentado aqui na equagao (3.1).

R C?2 R w?Rgm~
F=—"{ 14t __———="n7 3.1
PG )
onde:
da? - Ce C, J
_ ot 1 gs 1-9 gs v
X <V[S+]CE+ |C|&Ct 57)
_ W(L9+LS)
Qs 7
Wt = Grm
o Cgs
_ 9m
o = —
Gdo
R=R;+ R,

Circuito para casamento
de impedancias ],
P 1 o
R
Lo bl
o
= CB){
La

Figura 3.1: Topologia de LNA adotada.
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O segundo passo foi representar a equagao (3.1) em fungao da tensdo de over-
drive? (voq) e da capacitancia extra (C,,), considerando a condigao de casamento de
impedéancia na entrada do LNA e utilizando o modelo elétrico de segunda ordem para
transistores de canais curtos [7], [19] e [20]. Assim foi possivel escrever a equacao para
o fator de ruido, para a transcondutancia e resisténcia parasita de porta do LNA em
funcao das duas variaveis de interesse, v,q € C,,, dadas respectivamente pelas equa-
¢oes (3.2), (3.4) e (3.3). Os detalhes da derivacao destas equagoes estao descrito no
Apéndice B deste trabalho.

Rs + R (Uod Cez) [Rs + R (Uod Cex)]wzct(vod Cex>2’y
F o Cex = g : 1 g : : o Cex
(U d> ) Rs + gm(vod)a(vod) X (U ds )
(3.2)
ot e 4 Ry (Qind — Qo) + Ry, er(Voa) Qina
Rg </UOd7 Cex) - wct(vodvcez)
and o g’m(vod)
(3.3)
Gm(voch Oex) gm(UOd) (34)

B 2RwC(Vog, Ces)

Para validar as equagoes calculadas, as mesmas foram reescritas em funcao de
C; ao invés de C,, e utilizando-se os mesmo parametros que Belostotski e Haslett
utilizaram, as curvas da figura de ruido, transcondutancia e resisténcia parasita de
porta foram tracadas e comparadas com os resultados apresentados em em [19], como
pode ser visto nas figuras 3.2, 3.3 e 3.4. Os parametros utilizados para plotar as trés
curvas foram: v = 2; 6 = 5; ¢ = j0,395; Ey = 4,7-10° V/m; vy = 8,43 - 10*
m/s; f =2,5 GHz; Pp = 15 mW; Vg = 1,8 V; Rapeer = 10%; Wi = 2,5 um;
Qina = 10; Lypy = 1 nH; Qingpw = 50 € Loy = 0,16 pm.

Analisando a curva 3.3, percebe-se que o sentido de crescimento da transcondu-
tancia do LNA é praticamente o mesmo da diminuicao da figura de ruido, observado
em 3.2. Nota-se também que dois valores distintos de C; podem produzir a mesma
figura de ruido para uma determinada tensao de overdrive, e, os menores valores de

resisténcia parasita de porta nao produzem necessariamente a menor figura de ruido,

como pode ser visto em 3.4.

2Tensdo aplicada entre a porta e a fonte do transistor que excede a tensdo necessaria para a
formagao do canal (V).
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Figura 3.2: Contornos de figuras de ruido constantes (em decibel) em funcao de v,q
e C;. (a) curvas obtida das expressoes calculadas neste trabalho. (b) curvas obtidas

de [19].



34

31018

2510 e

210l

) [

1107

5101

0l

E A i I
nos oi 015 02 025 03 035 04 045 05
VDEI'U

@
@5

=

05 003

§05 01 005 02 025 03 035 04 065 05
VoV

(h)
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Figura 3.4: Contornos da resisténcia parasita de gate em fungao de v,q e C;. (a)
curvas obtida das expressoes calculadas neste trabalho. (b) curvas obtidas de [19].
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Superpondo as curvas da figura de ruido e da transcondutancia é possivel encontrar
os valores de C; e v,q que satisfazem as condigoes de projeto, como mostra a figura 3.5.
Uma vez definidos os valores de v,4 e C; pode-se dimensionar todos os componentes
restantes do circuito. A partir de R (v,q4, Cy) € do fator de qualidade do indutor de
gate, o valor deste tltimo pode ser calculado através da equacdo (3.5). Através de
Cys (Voq) € de posse do valor de L, calcula-se a largura do transistor e o indutor de

degeneragao respectivamente, através das equagoes (3.6) e (3.7).

310l

I o
0n5s 01 015 02 025 03 035 04 045 05
Vg (V)

Figura 3.5: Superposicao das curvas 3.2 (a) e 3.3 (a).
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_ Qind(Rg - Rg,fet)

L, ~ (3.5)
3C,s(v,
W (0p0) = 2 le) (3.6
1
L= g5~ L (3.7)

O estagio de saida é escolhido como um amplificador em configuracao gate comum,
que tem a caracteristica de aumentar o isolamento reverso S12 e reduzir a o efeito
Miller da capacitancia Cyq do transistor de entrada [7]. O efeito Miller altera a
impedancia de entrada significativamente se uma grande impedancia for colocada
diretamente no dreno do transistor de entrada. Isto porque a capacitancia equivalente
do gate ao terra (Cyg—shunt), devido ao efeito Miller, no gate do transistor de entrada

¢ dada por:

Ogd—shunt = ng(l + Gm Zload) (38)

A impedancia de entrada da configuracao gate comum é dada por gi, assim o valor
m
da capacitancia de shunt é consideravelmente menor, se o transistor cascode, for do
mesmo tamanho ou maior que o de entrada. Neste caso a parte real da impedancia
de entrada é dada por:
WTLS

Re[Zi,) = —=*—
(7 1+252

(3.9)

Devido a este pequeno desvio na parte real de Z;n recomenda-se aumentar a
indutancia de degeneracao L,, para compensar esta diminuicao causada pelo efeito
Miller [7] e [22].

Assim como na entrada, a saida deve possuir uma impedancia caracteristica bem
definida na freqiiéncia de ressonancia. E justamente esta impedancia, sintonizada na
freqiiéncia, que ajuda a reduzir o isolamento do amplificador e determinar o ganho do
LNA juntamente com a transcondutancia do amplificador. Para isso se introduz um

indutor entre o dreno do transistor de saida e a alimentacao do circuito para ressoar

com a capacitancia total parasita Cy presente neste nd, como mostra a figura 3.6.
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Figura 3.6: Circuito para casamento de impedancia na saida do LNA.

Esta arquitetura para casamento foi escolhida por isolar em o nivel DC (polariza-
¢ao) do amplificador e permitir o dimensionamento de forma simples a partir do uso
da carta de smith.

Escolhendo-se 0,1 V para v,q € 0.9pF para Cy, por exemplo, seria possivel alcancar
uma figura de ruido de 0.76dB e um ganho de poténcia de aproximadamente 15dB,

utilizando os parametros sugeridos por [19]*,como mostra a tabela 3.1.

Tabela 3.1: Dimensionamento dos componentes.

Vod (V) 0,1
Cy(pF) 0,9
NF (dB) 0,76
Av (dB) 14,88
Ce(fF) 1,62
W (mm) 1,855
L, (ufl) 125
L, (o) 0,256
f (GHz) 2,5
Consumo (mW) || 15

No exemplo anterior, na frequencia de 2,45G H z, é possivel obter ganho de poténcia

elevado com baixissima figura de ruido para uma dissipacao de poténcia de 15mW,

3Uma pequena contradigio foi observada na escolha dos parametros de simulagao em [19]. O autor
utiliza o modelo de transistor para canal curto no desenvolvimento de suas equacoes, entretando os
parametros de ruido v e §, possuem os valores de % e %, que sao considerados para transistores de
canal longo segundo [7], [9], [10], [20] e [22].
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0 que nao acontece para circuitos de frequencia e consumo mais baixos. A principal
meta de projetistas tem sido a combinacao de bons resultados, baixo consumo e
integracao dos componentes em um unico circuito integrado ou chip. Entretanto nem
sempre é possivel atingir os trés objetivos simultaneamente. Neste sentido, foram
implementados dois LNAs: o primeiro para operar com baixo consumo e indutor de

gate externo, e o segundo com todos os indutores integrados.

3.2 Projeto

3.2.1 Otimizacgao de ruido para largura de transistores fixas

No primeiro amplificador a preocupacao principal é o consumo de energia. Se-
guindo a metodologia descrita na secao anterior, plotou-se um grafico com os contor-
nos da figura de ruido (em dB), da transcondutancia do LNA (em #) e da largura do
transistor (em mm). Neste primeiro projeto (LNAT1) procurou-se manter a largura do
transistor inferior a 200um, pois esta é a largura méaxima permitida para um tnico
transistor pela tecnologia adotada (CMOS-0,35um da AMS). Também foram utiliza-
dos os parametros de ruido, v = 2 e 6 = 4, considerando o modelo para transistores
de canal curto, um consumo de poténcia de 4mWW e o fator de qualidade do indutor
de gate foi adotado como 100, uma vez que pretende-se utilizar este iltimo externo
ao chip para melhorar o desempenho de ruido.

A partir da analise das curvas de contorno, mostradas na figura 3.7, escolheu-se
as coordenadas vod = 0,276 e C., = 2,8 pF como ponto de partida do projeto. A
escolha de v,q = 0,276, e conseqiientemente, da largura de transistor de W = 200um
permite um boa aproximagao da figura de ruido minima, encontrada no ponto v,q =
0,2 Ve Cxr = 048 pF. Entretanto se este conjunto de valores fosse escolhido a
transcondutancia e o ganho do amplificador seriam penalizados, portanto optou-se
por aumentar o ganho em detrimento da figura de ruido.

Os resultados da tabela 3.2 representam a melhor combinacdo para um valor
predeterminado de consumo de poténcia. Foram testadas varias combinacoes de C.,
e U,q para outros niveis de dissipacao de poténcia, mantendo-se a figura de ruido no

seu valor minimo. Com isso, pode-se observar que h&4 uma pequena degradacao da
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Figura 3.7: Contornos da figura de ruido em dB (linha tracejada vermelha), da trans-

condutancia do LNA dada em é (linha verde solida) e da largura do transistor

em mm (linha pontilhada azul). Os parametros utilizados foram: v = 2, § = 4,
¢ = j0,395,Fy = 4,7-10°V/m, vy = 8,43 - 10* m/s, f = 0,915GHz, Pp = 4mW,
Via = 178v7 Riheet = SW;W)‘ - 1O,U/m7 Qind - 1007 Lg,bw - OnH; Qind,bw =0e
L.y = 0,29um (para tecnologia de 0,35um).

figura de ruido e no ganho do amplificador na medida em que o consumo do circuito

diminui, como mostra a tabela 3.3.

3.2.2 Otimizacgao de ruido para indutancias de gate fixas

Para superar o problema da integragao do indutor de gate e necessario aumentar

o consumo do dispositivo para obter valores de indutancias suficientemente baixas

que permitam sua inclusao ao CI. Seguindo o exemplo de [19], adotou-se o consumo

de 15mW para o projeto do segundo amplificador (LNA2) e um fator de qualidade

de 4 para o indutor de gate, que é um valor viavel para indutores de até 10nH |[7].

O mesmo método foi utilizado para este LNA, mas desta vez, foi utilizado o grafico
A

com os contornos do fator de ruido, transcondutancia do LNA (em {7) e indutancias

de gate (nH) constantes, como mostra a 3.8.
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Tabela 3.2: Resultados dos calculos tedricos do LNA.

Cex (pF) 0728
Voa(V) 0,276
W (pm) 200
L,(nH) 65,5
L, (nf) 0,03
Gn(%) 0,09
Av (dB) 13,08
NF(dB) 0,002
Consumo(mW) | 4,00
f(GHz) 0,015

Tabela 3.3: Resultados dos calculos tedricos do LNA1 para 4, 2 e 1 mW de poténcia
consumida.

Consumo(mW) [ 4,00 | 2,00 | 1,00
Cez(DF) 0,48 | 0,43 | 0,41
Voq(V) 02 | 0,17 | 0,13
W (um) 363 | 246 | 205
L,(nH) 36,71 | 45,2 | 4847
Ly(nH) 1,17 | 1,59 | 2,21
Gn(%) 0,072 | 0,053 | 0,038
Av (dB) 11,184 | 8,49 | 5,59
NF(dB) 0,799 | 0,951 | 1,136
f(GHz) 0,915 | 0,915 | 0,915

Procurando minimizar o fator de ruido (consequentemente a figura de ruido) man-
tendo um ganho de poténcia acima de 13dB e a indutancia de gate inferior a 10 nH,

escolheu-se v,y = 0,1 V e C,, = 0,1 pF. Estes valores produziram os resultados

apresentados na tabela 3.4.
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Figura 3.8: Contornos da figura de ruido em dB (linha tracejada vermelha), da trans-
condutancia do LNA dada em 4 (linha verde solida) e da largura do transistor dada
em mm (linha pontilhada em azul). Os parametros utilizados foram: v = 2, § = 4,
¢ = j0,395,Es = 4,7 - 10V /m, vy = 8,43 - 10* m/s, f = 0,915GHz, Pp = 15mW,

= 158‘/7 Rsheet = SL Wf = 10:um7 Qind = 47 Lg,bw = OnHa Qind,bw =0e

quadrado’

= 0,29um (para tecnologia de 0,35um).

Tabela 3.4: Resultados dos calculos teéricos do LNA2.

Cez(PF) 0,1
’Uod(V) 0,1
W (pum) 3186
L,(nH) 0.8
L.(uH) 0,645
G (D) 0,097
Av (dB) | 13,60
NF(dB) 2,15
Consumo(mW) | 15,00
[(GItz) 0,015
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3.3 Consideracoes e observacoes

Neste capitulo foram apresentados os passo utilizados para derivacao das expres-
soes da figura de ruido, transcondutancia e resisténcia parasita de porta do transistor
de entrada do amplificador de baixo ruido, em funcao da capacitancia extra aplicada
entre porta e fonte e em funcao da tensao de overdrive. Foram derivadas também
expressoes que relacionam o valor da indutancia de porta e largura do transistor de
entrada em funcao das mesmas variaveis. Dessa forma pode-se conciliar a busca pela
figura de ruido minimo e maxima transcondutancia com valores de indutores que
podem ser integrados.

Um anélise foi feita para avaliar a influéncia de alguns parametros da especificagao
do projeto nos resultados teoricos calculados. A diminuicao na freqiiéncia de operacao
provoca um aumento no indutor de porta, que dificulta a sua integracao com altos
fatores de qualidade. Uma maior restricao no consumo de poténcia compromete
diretamente o ganho do circuito, como mostra a tabela 3.5. Também foi possivel
observar que o emprego de tecnologias mais avangadas (menor comprimento de canal)
favorecem melhores resultados. Entretanto, nem sempre se dispoe das especificacoes
mais favoraveis, por isso se faz importante avaliar o compromisso existente entre os

principais parametros disponiveis na especificacao.

Tabela 3.5: Variacao de parémentros da especificagao.

f(GHz) 2,5 10,915 2,5 | 2,5 2,5 10,915
Poténcia(mW)| 15 15 5 15 15 5
Q indutor 10 10 10 4 10 4

Lmin(ym || 0,18 | 0,18 [ 0,18 | 0,18 | 0,35 | 0,35
LgH) | 425 | 12,8 | 3,1 | 15,1 | 3,1 | 9,21
W(um || 1,885 | 1,855 | 1,7 | 3,9 | 1,15 | 2,87

NF(dB) | 0,76 | 0,76 | 0,87 | 0,882 | 0,936 | 1,53
AV 14,88 [ 15,46 | 8,46 | 11,16 | 8,56 | 8,68




Capitulo 4

Resultados

Este capitulo apresenta os resultados obtidos para dois LNAs projetados. Na
primeira secao sao mostrados os resultados de simulagoes utilizando componentes
passivos ideais e o modelo de transistor de RF fornecido pelo fabricante. Em seguida
sao apresentados os modelos de simulagao e layout dos indutores integrados gerados
com o auxilio do programa ASITIC. De posse de tais modelos foi possivel realizar
simulacoes considerando as perdas devido aos parasitas de todos os componentes do

circuito. Por fim sao apresentados os layouts dos dois circuitos desenvolvidos.

4.1 Simulacao com componentes ideais

4.1.1 LNA1

Uma vez calculados os valores de todos os componentes do circuito, o seu diagrama
esquematico foi montado (vide figura 4.1) e simulado utilizando as ferramenta da
MentorGraphics Design Architecture e ELDO, respectivamente.

O circuito de saida foi projetado conforme descrito na metodologia, fazendo o
transistor cascode do mesmo tamanho do de entrada. Uma vez definido o transis-
tor de saida a sua capacitancia parasita de dreno foi estimada, e um indutor! de
aproximadamente 6.5 nH foi colocado no dreno para cancelar a parte imaginaria da
impedancia de saida na freqiiéncia de interesse. Também foram colocados dois capa-

citores C e (s, com valores calculados de 5 pF e 1 pF para realizar o casamento de

!Suficientemente grande para permitir o casamento de através da topologia de circuito apresen-
tada na seco anterior.
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Figura 4.1: Diagrama esquemtico de LNA com componentes ideais utilizado nas

simulaes.

impedéancias na saida. Este palpite inicial serve para encontrar o valor do coeficiente

de reflexao na saida e, a partir dele, calcular a impedancia no dreno do transistor de

saida considerando os valores das capacitancias C e Cy em 915 MHz. A partir deste

novo ponto pode-se estimar novos valores para os capacitores do casamento através

da versao gratuita do software Smith-Chart, que permite realizar curvas da carta de

Smith mais rapidamente, como mostra a figura 4.2.

Smith-Chart “unnamed>

Fle Edt Mods Tools Options Zoom Export Window Help

Zo

=0l
2

75pF
170F —

T
DP-Nr. 1 (40.000 + j43.000)0hm
DP-Nr. 2 (40.000 + j19.703)0hm
DP-Nr. 3 [49.705 + j0.000)Ohm

l«] | |

~SHUNT

FREETE

50.0 Ohm

DATAPQINT

RL
’Vl].] dB

=10l x|

VSWR—
159.4:1

Q r
79.33 0.99/95.37°

0.0003 - j0.0220

0.57 + j45.52

Figura 4.2: Casamento de impedancia usando a carta de Smith.
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Inicialmente foi realizada uma anélise de freqiiéncia, variando de 700 MHz até 1400
MHz, para avaliar o desempenho do circuito com relacao ao consumo e parametros
de espalhamento (parametros S). Em seguida foi feita outra anélise de freqiiéncia,
novamente de 700 MHz até 1400 MHz, mas desta vez implementando uma rotina
de anélise de ruido, para obter o fator de ruido e fator de ruido minimo do LNA.
Os resultados obtidos para os parametros de espalhamento e para a analise de ruido

podem ser vistos nas figuras 4.3, 4.4 e 4.5.
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Figura 4.3: Coeficientes de reflexdo na entrada S11 e na saida S22.

Para a mesma tensao de overdrive a dissipacao de poténcia do circuito foi de 5.14
mW, maior que os 4 mW calculados no capitulo anterior. Este aumento do consumo

é responsavel por um aumento no ganho do amplificador e na diminuicao da figura de
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ruido, que caracteriza um melhor desempenho. Entretanto, a principal meta aqui ¢é a

reducao do consumo, entao uma nova rodada de simulacoes foi realizadas para uma

tensao de overdrive menor para atingir os 4 mW propostos na metodologia. Por fim

uma tultima rodada de simulagoes foi executada para uma tensao de overdrive ainda

menor para reduzir ainda mais o consumo, mas sem deixar que o ganho do circuito

caisse mais que 10 dB. Os resultados obtidos para as trés novas rodadas de simulagao

estao resumidos na tabela 4.1.
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Figura 4.4: Coeficiente de transmissao direto S21 e reverso S12 (em dB).

Voq(V) | 0276 | 0,247 | 0,210
Consumo(mW) 5,14 4,035 | 2,775
F 120 | 121 | 1,23
NF(dB) 0,82 | 0,83 | 0,0
ST1(dB) 10,68 | —17,64 | —14.87
S12(dB —55,79 | —56,22 | —56,66
S21(dB) 14,36 | 13,88 | 12,93
522(dB) —97.26 | —27,46 | —27,72
f(GHz) 0,915 0,915 0,915

Tabela 4.1: Resultados das simulacoes utilizando componentes ideais para o LNA1
para diferentes tensoes de overdrive.
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Figura 4.5: Figura de ruido do LNA1 (dB).

Assim como o LNAL, este segundo amplificador teve seu diagrama esquematico
montado e simulado nas mesmas condicoes que o anterior. A diferenca bésica entre
os dois projetos é que neste foi necessario colocar 16 transistores em paralelo para
atingir a largura definida pelos cdlculos tedricos. O dimensionamento dos capacitores
de saida também seguiu os mesmos procedimentos. Os resultados para as andlises de
parametros de espalhamento e de ruido podem ser verificados na figura 4.6.

A tabela 4.2 resume os resultados obtidos para as primeiras simulacoes com com-

ponentes ideais do LNA2.

Tabela 4.2: Resultados das simulagoes utilizando componentes ideais para o LNA2.

Voq(V) | 0,076
Consumo(mW) | 15,14
F 1,633
NF(dB) 2,13
S11(dB) || —10,60
S12(dB ~49.21
S21(dB) 14,39
522(dB) 27,78
f(GHz) 0,015
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Figura 4.6: Parametros de espalhamento (dB) e fator de ruido para o LNA2.
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4.2 Caracterizacao dos indutores integrados
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Os indutores foram implementados utilizando a ferramenta gratuita Asitic, men-

cionada no captulo 2, que dispoe de rotinas de otimizacao para indutores planares

quadrados, por isso esta foi a geometria adotada para todos os indutores. Conside-

rando que os indutores ditam o tamanho no final do circuito, foram reservados para

cada um deles um quadrado de aproximadamente 500 pum de lado para seu layout.

Assim, seria possvel implementar com folga os dois estudos de caso desejados.

Para estimar as perdas nos indutores foi utilizada a funcao "pi" do Asitic, que

converte os parametros de espalhamento de uma freqiiéncia especifica no modelo

elétrico mostrado na figura 4.7. Nota-se que este modelo é ligeiramente diferente
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Figura 4.7: Modelo elétrico de indutor para banda estreita fornecida pelo Asitic.

daquele mostrado anteriormente no capitulo 2 (vide 2.17), isto porque a representacao
elétrica do indutor mostrada na figura 4.7 € um modelo para banda estreita ou para
um tnico tom [16].

Com a utilizagao dos algoritmos de otimizacao, foi possivel alcancar um fator
de qualidade acima do valor pretendido para o indutor de entrada L,, bem como
resultados ainda melhores para os demais indutores, como mostra a tabela 4.3. Nesta
mesma tabela sao apresentados também os valores das capacitancias e resisténcias

parasitas C1, Cso, Rg1, Ry € R de cada indutor, conforme o modelo apresentado na

figura 4.7

Tabela 4.3: Resultados das simula¢ées dos indutores com o Asitic.

Parametros H Lgo ‘ Lo ‘ Lgo ‘ Ly ‘ Lg
Ra (9) 463 | 1000 | 588 | 966 | 554
Ry (Q) 407 | 826 | 476 | 839 | 504
Cy1 (fF) 639 | 112 | 440 | 145 | 557
Cyo (fF) 632 | 116 | 431 | 147 | 555
R, (Q) 747 1,21 | 641 | 1,55 | 5,69
L (nH) 9,76 | 0,656 | 6,14 | 0,939 | 6,61

Q 421 3,1 |433] 34 |4,78

n 325 | 1,5 |27 1,5 | 25

s (pm) 08 08 | 08 1] 08 | 08

W (pum) 35 35 30 35 35
Lado interno (pm) | 376 | 118 | 320 | 166 | 408

Na figura 4.8 estao presentes os indutores do LNA1. O indutor de saida L4

apresentou maior fator de qualidade entre todos os projetados chegando a quase 5,
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enquanto que o indutor de degeneracao L obteve um fator de qualidade inferior a

4.
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Figura 4.8: Layout dos indutores usados no LNAL. a) Lg;. b)Lg.

Os indutores do segundo amplificador, LNA2, também apresentaram resultados
semelhantes. Na figura 4.9, estdo presentes os indutores do LNA2. Novamente o
indutor de saida Ly, apresentou maior fator de qualidade entre todos os projetados,
enquanto que o indutor de degeneracao L obteve um fator de qualidade inferior a

4.

a) b) c)

Figura 4.9: Layout dos indutores usados no LNA2.a)Lg,. b)Lga. ¢)Lgo

4.3 Re-simulacao com parasitas

4.3.1 LNA1

Uma vez terminado o dimensionamento dos indutores de degeneracao e de dreno,
os componentes ideais, utilizados nas simulagoes anteriores, foram substituidos pelo
modelo com parasitas mostrado na figura 2.17. Os capacitores também foram substi-

tuidos pelos modelos de capacitores para RF existentes na biblioteca de componentes
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do fabricante, assim como o resistor de polarizagao, substituido por um resistor im-

plementado usando polisilicio de alta resistividade, como mostra a figura 4.10.

00

o wrrt

4
&£ faae

g -

Getarna ko

Figura 4.10: Diagrama esquematico de LNA com componentes da biblioteca do fa-
bricante.

As mesmas jigas de teste utilizadas nas simulacoes anteriores foram aplicadas
nos circuitos com parasitas. Esta substituicao deslocou a freqiiéncia de ressonancia
do circuito tanque da saida da freqiiéncia de interesse, de forma que os valores dos
capacitores de casamento C7 e Cy tiveram que ser levemente alterados para trazer
a freqiiéncia ressonancia de volta para a freqiiéncia desejada. Os resultados obtidos

com as simulagoes podem ser vistos nas figuras 4.11, 4.12 e 4.13.
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Figura 4.11: Coeficiente de reflexo na entrada (S11) e na sada (S22) medidos em
decibel.
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Também foram realizadas anélises de linearidade através de simulagoes para ex-

trair o ITP3 e ponto de 1dB de compressao do ganho, para diferentes valores de

polarizacao, como mostra a tabela 4.4.

Tabela 4.4: Resultados das simulagoes com extracao de parasitas.

Voq(V) | 0276 | 0247 | 0,210
Consumo(mW) 4,9 3,86 2,67
F 1,33 1,34 1,37
NF(dB) 1,24 1,27 1,37
IIP3(dBm) —8,18 | =846 | —8,27
S11(dB) —19,33 | —17,95 | —15,82
S12(dB —58,03 | —58,50 | —59,00
S21(dB) 11,6 | 11,09 | 10,11
S22(dB) —42.38 | —43,19 | —44,36
f(GHz) 0,915 | 0,915 | 0,915

4.3.2 LNA2

O LNA totalmente integrado foi simulado inicialmente com as mesmas condicoes

da simulagao ideal. Nesta situagao houve uma grande semelhanca com os resultados

da seccao anterior, como pode ser visto na figura 4.14.

Como a figura de ruido e o ganho apresentam uma certa folga dos requisitos

iniciais (3 dB e 10 dB, respectivamente), resolveu-se diminuir a tensao de overdrive
através da polarizacao para tentar reduzir um pouco o consumo sem degradar muito
os parametros supracitados. Os efeitos dessa pequena mudancga podem ser observados

na figura 4.16.
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Figura 4.14: Resultado das simulacoes dos parametros de espalhamento e de ruido
com tenso de overdrive de 0.075 V.

Apos algumas simulagoes com tensoes de polarizacao diferentes, escolheu-se aquela
em que houve menor consumo (12.47 mW) para realizar o projeto do circuito de po-
larizacao. Entao foi utilizada uma topologia de fonte de tensao com transcondutancia
fixa, como mostra a figura4.17, para gerar uma tensao de 635 mV em sua saida.

Depois da verificacao do funcionamento do circuito de polarizacdo, uma nova
rodada de simulacbes foi executada para validar o funcionamento do LNA2 auto-
polarizado, incluindo simulagoes de linearidade como mostra a figura 4.15. Os re-
sultados obtidos sao muito préximos dos anteriores, como pode ser comprovado pela

figura 4.18.
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Tabela 4.5: Resultados das simulagoes com parasitas modelados.
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Voa(V) [ 0,075 | 0,063
Consumo(mW) | 14,92 | 12,47
F 1,93 1,98
NF(dB) 236 | 2,97
HP3(dBm) 4,3 2,6
Sll(dB) —8,2 —7,85
SlQ(dB —49.9 | —50,21
SQl(dB) 12,16 11,35
SQQ(dB) —-31,85 | —31,87
f(GHZ) 0,915 0,915
Py ® vdd
E]%g "’L"z | | ET prosd
| e n2 | e o0
L= 3%
2_gate I
e
nmas4 nmos4
80 = | | W= 20
[ t= Bl
| sed | E
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Tt b=

2 W=
PpOL 12rf
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Figura 4.17: Circuito de polarizagao do LNA2.

Tabela 4.6: Resultados das simulagoes com circuito de polarizacao.

Consumo(mW) | 12,67
F 1,98
NF(dB) 2,07
[IP3(dBm) 3,67
S11(dB) 786
S12(dB —50,21
S21(dB) 11,37
S22(dB) || 31,87
f(GHz) 0,915
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Figura 4.18: Resultado das simulacoes dos parametros de espalhamento e de ruido
com circuito de polarizagao.
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4.4 Layout

Uma vez atingidos os resultados que satisfizeram as metas especificas do projeto
através da simulagao com parasitas deu-se inicio a etapa de layout dos circuitos.

O layout dos transistores é muito importante no desempenho de ruido do circuito,
pois a resisténcia parasita do gate pode e deve ser diminuida com distribuicao do gate
em uma estrutura inter-digitada [7]. Assim, os transistores dos dois LNAs foram pro-
jetados utilizando esta técnica, como mostram as figuras 4.19 e 4.20. Os transistores

sao circundados por "anéis" de guarda para a polarizar o substrato e evitar o efeito

de latch-up.

Figura 4.20: Layout dos transistores do LNA2 com anéis de polarizagao para o pogo.

O circuito de polarizacao utilizou uma area total de 25 ym x 35 pm. Os transistores
PMOS foram projetados em par cruzado para reduzir o descasamento inerente ao
processo de fabricagao, como pode ser observado na figura 4.21.

Além de reduzir a resisténcia parasita de gate, projetar os transistores inter-
digitados reduz bastante a area ocupada. Com isso, foi possivel posicionar os transis-
tores, capacitores e resistores de forma a agrupa-los nos espacos entre os indutores,
como mostra a figura 4.22. Na figura 4.22 a) tem-se o layout do LNA1 com todas as
conexoes feitas entre os dispositivos e os PADs que darao acesso ao CHIP, formado

pelo "anel" externo. O mesmo pode ser observado na figura 4.22 b) para o LNAZ2.
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1C 0: bias » bias (1) [EE]

Figura 4.21: Layout do circuito de polarizagao com transistores PMOS em par cruzado
no canto superior esquerdo.

O LNAT1 teve dimensoes finais de aproximadamente 1381 ym x 1681 pm incluindo
os PADs de alimentagao, aterramento, entrada e saida, enquanto que o LNA2 ficou
com 1882 um x 1682 pm. Colocar os dois circuitos dessa forma para a fabricacao seria
ineficiente em termos de area ocupada, por isso foi realizado uma nova distribuicao
dos dois amplificadores dentro do mesmo "anel" de PADs, como mostra a figura 4.23.
Essa distribuicao com dimensoes de 1990 pym x 2300 pm, economizou uma area de
0.91 mm? e ainda foi possivel posicionar o indutor de saida do LNA2, cujo fator de
qualidade é maior, para ser caracterizado individualmente, para validacao do processo
de projeto de indutores integrados.

Por fim a tabela 4.7, resume todos os dados importantes sobre os dois amplifica-

dores desenvolvidos neste trabalho.



a) b)

Figura 4.22: Layout final dos dois amplificadores.

Tabela 4.7: Resumo dos resultados dos amplificadores projetados.

[ LNAL | LNA2
Consumo(mW) | 2,67 12,67
F 1,37 1,98
NF(dB) 137 | 297
P3(dBm) || —827 | 3,67
S11(dB) | —15,82 | —7.86
S12(dB —59,00 | —50,21
521(dB) 10,11 | 11,37
922(dB) | —44,36 | —31,87
f(GHy) 0,915 | 0,915
area (mm?) 2,32 3,16
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Figura 4.23: Layout dos dois amplificadores e do indutor de saida do LNA2 para

tapeout. LNA1 destacado em roxo, LNA2 em vermelho e o indutor em amarelo.
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4.5 Andlise dos resultados

Os primeiros resultados obtidos, seguindo as duas metodologias propostas com
componentes ideais, se mostraram com boa regularidade com relacao as previsoes
teoricas apresentadas na tabela 3.3 e na tabela 3.4 do capitulo 3. As pequenas dife-
rencas podem ser atribuidas a maior complexidade do modelo (BSIM3) do transistor
empregado nas simulagoes.

O projeto dos indutores integrados utilizando a ferramentas de otimizacao do
Asitic, produziu resultados para o fator de qualidade do indutor de gate melhor que o
valor estimados e empregados no calculo dos amplificadores apresentados no capitulo
3.

Foi possivel perceber que os resultados da re-simulacao apods a extracao dos para-
sitas apresentaram uma ligeira diferencas dos anteriores. Na verdade, comparando-se
a tabela 4.1 com a tabela 4.4, assim como comparando a tabela 4.2 com a tabela
4.6, pode-se perceber que houve uma leve diminui¢ao no ganho acompanhado de um
aumento discreto na figura de ruido e do consumo. Estas pequenas variacoes eram
esperadas pois foram adicionados novos componentes (parasitas) que nao foram consi-
derados na metodologia (justamente por terem pouco influéncia nos resultados) como
é possivel constatar através da comparacao das tabelas supracitadas. Tais variacoes
nao comprometem os projetos uma vez que mantém os valores das figuras de mérito
principais dentro das metas definidas, que sao: ganho superior a 10 dB, figura de
ruido inferior a 3 dB e consumo menor que 15 mW.

Por fim, foi possivel constatar que quando utilizando a mesma tecnologia de fabri-
cacao e mesma freqiiéncia de operacao, o desempenho dos amplificadores projetados
aqui (LNA 1 e LNA 2) sao similares aos de outros trabalhos publicados, como mostra
a tabela 4.8. Constatou-se também que o emprego de indutores integrados deteriora
bastante a figura de ruido como pode ser observado neste e em outros trabalhos. Ob-
servando a tabela 4.8, nota-se que para mesma tecnologia e freqiiéncia os trabalhos
que utilizam indutores discretos apresentam menor figura de ruido e consumo. No
grupo de trabalhos que nao utilizam indutores integrados, mas que usam a mesma
freqiiéncia e tecnologia, percebeu-se que o consumo se reflete diretamente no ganho

do dispositivo. O mesmo acontece se isolarmos os trabalhos onde os indutores sao
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integrados. Na analise da metodologia aplicada neste trabalho, percebeu-se as mes-
mas relagoes. Assim utilizando este método pode-se obter resultados diferentes para
diferentes especificacoes respeitando as relacoes supracitadas e mantendo a figura de

ruido muito préoximo do seu valor minimo, como foi mostrado nas seccoes anteriores.

Tabela 4.8: Comparacao com outros trabalhos publicados.

Referéncia | Tecnologia | Ganho | NF I[IP3 | Consumo | Freqiiéncia | Indutores | Ano
(pm) (dB) | (dB) | (dBm) | (mW) (GHz) Integrados

LNA1 0,35 10,11 | 1,37 | —8,27 2,67 0,915 Nao 2010
LNA2 0,35 11,37 | 2,97 | 3,67 12,67 0,915 Sim 2010
[23] 0,35 18 4,6 4,6 32,4 0,945 Sim 2007
[11] 0,18 14 2,3 —14 7,5 0,9 Sim 2007
[24] 0,18 11,9 | 2,41 | 0,7 0,95 0,9 Nao 2006
[25] 0,35 17 3,4 | =51 13 0,9 Nao 2005
9] 0,25 12 1,35 —4 2 0,9 Nao 2004
[1] 0,35 22 2,8 0 29 1,8 Sim 2004
[26] 0,35 20 2 -1,8 4 2,45 Sim 2003
[27] 0,25 20 0,8 —11 8 1,23 Nao 2001
[28] 0,35 20 1,4 —14 6,5 1,9 Nao 1999
[20] 0,6 22 3,5 | —9,3 30 1,5 Nao 1997




Capitulo 5

Conclusoes

5.1 Contribuicoes

Nesta dissertagao foi apresentado o projeto de um bloco do circuito de recepcao
como parte da solucao do problema de monitoramento de pocos de petréleo. Para isso
foram revisados alguns conceitos basicos utilizados no projeto de circuitos integrados
para radio freqiiéncia, bem como técnicas de otimizagao para amplificadores de baixo
ruido em CMOS que utilizam a topologia de fonte comum com degeneragao indutiva.

Uma adaptacao de uma técnica ja existente foi adotada para analisar os impactos
do consumo de poténcia na integracao do indutor de gate. Com isso foi possivel
desenvolver dois LNAs. O primeiro utilizando indutor de gate externo e o segundo
sendo completamente integrado, ambos em tecnologia CMOS de 0.35 ym. Para o
primeiro caso o circuito apresentou um ganho de poténcia de 10.11 dB, figura de
ruido de 1.34 dB, consumindo 2.67mW e com ponto de interseccao de terceira ordem
referido & entrada de -8.27 dBm . O segundo amplificador obteve ganho de poténcia
de 11.35 dB, figura de ruido de 2.97 dB, consumo de 12,47 mW e ponto de intersec¢ao
de terceira ordem referido a entrada (IIP3) de 3.67 dBm.

Os resultados para as figuras de mérito apresentadas atingiram as metas propos-
tas inicialmente, mas infelizmente nao foi possivel realizar a integracao de todos os
indutores mantendo o compromisso entre os diversos requisitos de projeto do LNA

para niveis de consumo inferiores a 12mW.

65
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5.2 Propostas para trabalhos futuros

Como atividades pendentes deste trabalho encontram-se a analise dos resultados
do circuito a ser enviado para fabricacao; desenvolvimento de uma expressao para
o fator de ruido considerando mais fontes de ruido, como a resisténcia parasita do
indutor de degeneracgao; aplicacao da técnica apresentada para outras faixas de fre-
quencia como 2.45GHz e o desenvolvimento do restante dos blocos do receptor de RF
(Misturador, oscilador e filtros).

O principal entrave deste projeto foi o baixo fator de qualidade dos indutores
integrados que nao permitiu a sua integracao a baixos niveis de consumo, para tentar
contornar este problema sugere-se projetar a espiral do indutor utilizando mais de uma
camada de metal sobrepostas e conectadas através de vias para reduzir a resisténcia
série do indutor. Por fim, sugere-se avaliar o desempenho dos circuitos projetados

utilizando um modelo com perdas de indutores planares integrados para banda larga.



Apéndice A
Derivacao da Figura de ruido

Tipicamente a expressao para a figura de ruido de LNA’s sem degeneracao sao
obtidas através dos parametros de ruido do transistor MOS representado como um
quadripolos [7], [9] e [10]. Entretanto existem poucas demonstragdes do calculo deta-
lhado do fator de ruido de LNA’s com degeneracao indutiva disponiveis na literatura.
Por essa razao esta seccao é dedicada a explicacao completa e detalhada do desenvol-
vimento desta expressao.

A figura A.1 representa o modelo de pequenos sinais com todas as fontes de ruido
consideradas neste trabalho. Para calcular o fator de ruido do sistema seréa utilizada

a equacao (2.4) convenientemente repetida aqui na expressao (A.1).

Ja Ruido total na saida do sistema

Ruido na saida devido & fonte (A1)

3 = 1 .2
ng -J' & PEnVs @ .

Figura A.1: Fontes de ruido.

Considerando uma mesma impedancia de carga, tanto o ruido total na saida,
quanto o ruido total na saida devido a fonte pode ser representado por correntes de
ruido referénciadas a saida do amplificador. Desta forma se ioui1, Tour2, fout3 € Toutd

forem as correntes de ruido devido ao ruido de fonte, ao ruido térmico da resisténcia

67
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parasita de gate, ao ruido induzido no gate e ao ruido térmico de canal, respectiva-

mente, a expressao para o fator de ruido do LNA pode ser reescrita como (A.2).

. 2
F = lfo.tota|” (A.2)

= — 3
|Zoutl ‘
Onde; Z-o,total = ioutl + Z-out2 + Z'out3 + Z.out4-

Se for considerado que o ruido de fonte nao é correlacionado com o ruido térmico

de canal nem com o ruido induzido no gate, o fator de ruido pode ser dado por:

. 2. . 2
F -1 + |Zout2| |Zout3 + Zout4| (A3)
|iout1 ’2
Ou ainda por:
F -1 + |Z.c)u1€2|2 + |iout3‘2 + |iout4‘2 + izutgiout4 + iout?)izum (A 4)
|iout1 ’2 .

Assim para derivar a expressao para o fator de ruido do LNA deve-se calcular
as correntes de ruido de saida devido a cada uma das fontes isoladamente. Estas
dedugoes serao realizadas nas proximas secoes, considerando que R = Ry + Ry, C; =
Cys+Cey €, na ressonancia, ﬁ—l—s (Ly + L) = 0. Entretanto, para tornar o texto mais

agradavel os resultados obtidos sdo apresentados imediatamente de (A.5) a (A.8).

Z.outl = Im 7 Uns = %Uns (A5)
0 (e )

Z'out2 - Jm I Unrg = %Unrg (AG)
sCy (R + 225
. m|S(Lg+ Ls) + R . A(jw) .
loutd = J [ ( 4 )L }an = (lj) )an (A?)
. (s )
CiR I'(j
iout4 = o (j)w) 'L.nd (Ag)

ind =
sC; (R + —g’gL)
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Substituindo (A.5), (A.6), (A.7) e (A.8) em (A.4), tem-se que:

gm gm A 7 AT
| | nTg_{_‘D‘ +‘ | +‘D| an_‘_lnglndw‘?_}—lng nd|D‘2

\m\

F =

|gm| nrg + |A| Z + |F| Z gindA*F + Z”Ql:dAF*
Igml

F = 1+ (A.9)

Utilizando a defini¢ao do coeficiente de correlacao segundo [7], tem-se:

c = —mind _ _j0 395 (A.10)
Z2dZ?Lg
/2
ing = —Jlcling~— (A.11)
\V Zid
iz _ 2,
| L = —i2 o] 2 (A.12)

7 o .
Inglpg = —J |C anznd “loa "t J |C|
2, 12
nd nd
Consequentemente:
0% gind = 2, e Y= (A.13)
2
nd

Substituindo (A.12) e (A.13) em (A.9), tem-se:

5 . w/i%q « N
lgml* 2,y + [A] 2, + T %ﬁ%ﬂdﬁ[ﬂ I — AIY]

lgm|* v2
mPP T, 1AL, + 2, (lrf el Y AT — AF*])

;2
V Ynd

F=1+ — (A.15)
lgm|” v,

v, = 4AKpTRAf (A.16)

v2,, = AKpTR,Af (A.17)

i2, = AKpTygaAf (A.18)



i2, = AKpTog,Af
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gs
59do "

Onde g, =

Aplicando (A.16), (A.17), (A.18) e (A.19) a (A.15), obtem-se:

lgm|* Ry + A 695 + 7940 (IT” + 71| 2222, [Z [A'T — A7)

F=1+ .
lgm|” R,

Utilizando-se (A.7) e (A.8) pode-se calcular:

|A|2 = 97%1 [wz (Lg + L8)2 + RQ]
T = (wCiR)”

A" = g [jw (Lg + Ls) + R] (—jwC R

)
AT* = g, [W*CiR (Ly + L) — jwC,R?]
AT = g [—jw (Ly + L) + R] (JwCysRs)

AT =g, [—wZC't (L, + Ls) + jwCiR?
[A'T — AT*] = 2¢,,jwC, R?

Substituindo (A.21), (A.22) e (A.27) em (A.20), tem-se:
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(A.19)

(A.20)
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2R 2 2 2 2 ) e .
gm g + gm |:w (Lg + LS) + R j| 599 + rygdo ((thR)2 +] |C| g?’TZ % [2gmijtR2])

F=1+

gm?R,
(A.28)
2 2 2 2 w2C2s
ooy T g [ (L L) R 0% + 90 (wCiR)? — 2| mCucir [5)
gm? R,
(A.29)
2 2 [ 2(Lg+Ls)? R2w2C2,
F:1+gm Rg+gm |:w R2 +1:| 5—5gdo +7gdo(thR)2 <1—2|c|a%9t5 /%>
gm? R,
(A.30)
2
b= Rg + <w§tR> (93n5 [“’2 (Lo + L) | Can a0 [ 1—2]cf e, |2
s 9mBs \ 59d0 R2 C? o o\ 5
(A.31)
F —_ + (thR>2 ’YQdo ggnd 9 (Lg + LS)Q ngs C ) (5
m= S gdo'y s Ct Ot 5,}/
(A.32)

F= Eid 1+ R CRw?*Rvgao (007 | 5(Ly + L)’
R R 2 W 3 +1
s s Im 5%0% R?

02
923+1_2|C|a0g5 o
Ct Ot 5’}/

(A.33)
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C? C o
2 +1-2 =
2 + |c|a0t 57)}

2 02 QRS 2 2
o fy G RCR (60 [l L
R, C2 R,  agm 5y R?
(A.34)
R C? R w?R,gmy [ 602 C? C )
F=—11 L — =7 241 L +1-2 E =
R, { + C2, R, awi, 5 (@ +1] C? + el Gy \l 5y
(A.35)
R C? R W?*R,gmY
F—_171 t 7 Tsdml A.36
RS { - 05275 RS Oéw%o } ( )
da? - C? C )
et _— 1 9° 1 - 2 g% - A37
L,+ L,
0, = Lot L) (A.38)
R
wpe = I (A.39)
Cys
o= Im (A.40)



A.1 Ruido na saida devido a fonte de entrada

Figura A.2: Contribuicao do ruido da fonte.

loutl = GmUygs

Us = SLS (iRS + 9m - U93>

irs = UgsSCY

73

(A.41)

(A.42)

(A.43)

Substituindo (A.43) em (A.42), obtém-se v, em fungao de v,,, como mostra (A.44).

Vs = SLS (Ugssct + 9m * Ugs)

A corrente de entrada irg também pode ser escrita como:

o Uns — Us
Ro+ Ry +sLy +

IRS

(A.44)

(A.45)

Substituindo (A.43) e (A.44) em (A.45), tem-se uma expressdo para v, em funcdo

de v,,:

Uns — SLS (Ugssct + 9m * Ugs)
R+ Ry + 5Ly + &

Vgs5Cy =

1
VgsSCh (Rs + Ry + sLy + 7) = Ups — SLs (V3sSCt + gimVys)
SUy

1
'UgSSCt |:RS + Rg +s (Lg + Ls) + 7:| = Unps — SLngUgs
sGt

Como ﬁ +5(Ly+ Ls) =0, tem-se:

(A.46)

(A.47)

(A.48)

(A.49)
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Vgs = Uns - (A.50)
sCy (R + 22k

Substituindo (A.50) em (A.41), tem-se:

loutl = Im Uns (A51)
sCy (R + 22t

A.2 Ruido na saida devido ao ruido da resisténcia

de gate

Figura A.3: Contribui¢ao do ruido induzido no gate.

A anélise do circuito da figura (A.3) mostra que este diagrama esquematico difere
do (A.2) apenas pela posicao da fonte de ruido. Esta diferenga, entretanto, nao leva
a um resultado final da funcao de transferéncia diferente daquele obtido na seccao
anterior. Assim, a corrente de saida de ruido devido ao ruido da resisténcia de gate é

dada pela expressao (A.52).

louta = Im T Unrg (A52)
sCy (R + 22k
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A.3 Ruido na saida devido ao ruido induzido no gate

| :
]

Figura A.4: Contribui¢ao do ruido induzido no gate.

lout3 = ImUgs (A53)

1

Vgs = Z-Cts—c't (A54)

v, =ips (SLy + R) (A.55)

A tensao no gate do transistor de entrada v, também pode ser escrita como:

1 mls .
Vg = icts—a + ictht - ZRssLS (A56)

Igualando (A.55) a (A.56), tem-se:

1 mLs
iRS (SLg + R+ SLS) = ict <E + gC ) (A57)
t t

ing = ips + ic, (A.58)

1 gmlLs
(sCt + Cy )

0, = lpg — A.59
1O = g TG L T R+ sLy) (4.59)
1 mLs .
ic, |— +s(Ly,+Ls) + R+ g =g [s(Ly+ Ls) + R| (A.60)
SCt Ct
Como % +s(L,+ Ls) =0, tem-se que:
L,+L)+R
iy = ing Lot Lo) + (A.61)

gmLs
R + Ct



76
Substituindo (A.61) em (A.54) e posteriormente em A.53, tem-se:

L L
oy = I B LoH L)+ B, (A.62)

sCy (R + 22k

A.4 Ruido na saida devido ao ruido térmico de canal

j_ lC J—C PE Y 2
R, ‘|’ ex ‘J’ & vEms W

Figura A.5: Contribui¢ao do ruido induzido no gate.

Na figura (A.5) pode-se calcular a impedancia equivalente de cada ramo entre o

no6 v, e o terra da seguinte forma:

1
A= L,+ — A.63
R+ g+SCt ( )

B =sL, (A.64)

A corrente de saida devido ao ruido térmico de canal pode ser calculada como:

. (%)
Loutd = E (A65)
A+B
. AB
Vs = (fna + GmVys) 1.5 (A.66)
vs 1
= ——— A,
vy AsC, (A.67)
gm B ] AB
14+ = A.
US{ TG AT B T ™MATB (4.68)
AB.
Vs = ind r AtB (A69)
14 g_mi]
L sCy A+B
Z.ou154 == Ind 3 (A?O)
[1 + gc—ATB]
sCys (A+ B) (A71)

Loutd = [SCQS (A T B) gmB] Ind



Substituindo (A.63) e (A.64) na expressao acima, obtem-se:

1+ s?Cy (Ly + Ls) + sCiR .
1+ 52Cy (Lg+ Ly) + 5 (CtR + gmLs) ™

loutd =

Como ﬁ + 5 (Ly+ Ls) =0, tem-se que:

SCtR
tnd
sCy (R + k)

Z.out4 =
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(A.72)

(A.73)



Apéndice B
Calculos auxiliares da metodologia

Para otimizar o fator de ruido considerando as resisténcias parasitas de gate é
necessario relacionar as equacoes que modelam o comportamento elétrico do transistor
com as condicoes de contorno de casamento de impedancia para maxima transferéncia
de poténcia. Segundo [7], [19] e [20], a corrente de dreno do modelo de transistores
de canal curto adotado é dada pela equagao (B.1).

Voa
Vod + LEgat

Onde W e L representam a largura e o comprimento do gate do transistor, res-

ID = Wcomvsat (Bl)

pectivamente. F,,; € vs, 80 0 campo elétrico e a velocidade de saturacao.
A transcondutancia do transistor é dada pela derivada da corrente de dreno pela

tensao de entrada V,, como mostra (B.2).

01, w
= — f1orCon—V, B.2
9m = gy, = HeriCor Vot (B.2)
Onde,
2vsat
off = B.3
Hert = G (B.3)
g 1+3p
= Im _ T30 (B.4)
Gdo (1 + p)
Vod
= B.5
P=TE. (B.5)
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A resisténcia de folha do gate, que para a maioria das aplicacoes é desprezada,
desempenha um papel importante na analise de ruido. Segundo [19], sua expressao é

dada pela equagao (B.6).

RsheetW _ Rsheet Wf
12n2L 12WL
w

Onde, R peer € a resisténcia de folha do polysilicio, n = 7 é o niimero de "dedos",

Ry et = (B.6)

W; é alargura de cada "dedo" e o fator multiplicador % é aplicado quando a estrutura
interdigitada é alimentada pelos dois lados. A resisténcia parasita do indutor de
entrada L, também contribui para o desempenho de ruido do amplificador. Esta
resisténcia por sua vez pode ser representada por duas componentes, Iy ;n.q que €
devido ao indutor integrado planar L, ;,¢ com um fator de qualidade associado Q;nq €
outra, R, ,, devido a indutancia de bondwire Ly, com fator de qualidade (y,,. Assim
a resisténcia parasita total na entrada R, do LNA deve-se a soma das contribui¢oes
do transistor, do indutor integrado e do bondwire, Ry = Ry fet + Ry ina + Rgpw [19]-
Um dos requisitos do LNA é que haja casamento de impedancias tanto na entrada

quanto na saida. De acordo com a figura A.1 a impedéancia de entrada do amplificador

¢ dada por (B.7).

1 GmLs
Lin = — L Ly — 4+ R B.7
sC, + 5( g T ) + C, + L1y ( )

Para que a condicao de casamento seja atendida a parte real de Z;,, deve ser igual

a R, e sua parte imagindria ou reatancia deve ser nula, como mostram (B.8) e (B.9).

GmLs

Ct g ( )
g (.UCt 5 ’

Substituindo-se (B.8) em (B.9) e notando-se que o fator de qualidade do circuito

RLC da entrada pode ser dado também por @), = m, tem-se:
Ry, — Rg)C
WLy = Qu(Ry+ Ry) — p 9)C (B.10)

Reorganizando (B.10) considerando a indutancia de gate como a soma das duas

parcelas supracitadas, obtem-se uma expressao para a condi¢cao maxima transferéncia
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de poténcia em termos das resisténcias da fonte R,, do gate R, e dos fatores de

qualidade associados aos indutores utilizados, como mostra (B.11).

Rs (Qs - :}U_T) - Rg (and - Qs - wiT) + Rg,bw(@bw - and) - Rg,fetQind (Bl]-)

Onde wr = %—’: = W, %’j.

Outros dois aspectos importantes que devem ser avaliados sao a poténcia dc dis-
sipada pelo transistor, Pp, e a transcondutancia estagio de entrada do LNA, G,,,. O
primeiro pode ser expresso pelo produto da corrente de polarizacao do transistor Ip,
dada por (B.1), por Vg e o segundo diretamente pela equagao (A.51), considerando

a condicao de ressonancia. Efetuando-se esses passos pode-se chegar as expressoes

(B.12) e (B.13) para a poténcia e transconduténcia, respectivamente.

0

Pp =WLC,, Vi EearVsat —— B.12

D dd tU tp+1 ( )
9Im

Gl = ——— B.13

(e G IR, (B.13)

Apos a derivagao das expressoes acima, agora é possivel reescrever (3.1) em fungao
de V,d e C,;, como se pretendia. Analisando (3.1) nota-se a necessidade de repre-
sentar Cy, Cys, Ry, gm, o € Qs em funcao das variaveis V,d e/ou C.,. « é colocada
facilmente em fungao V,d, substituindo (B.5) em (B.4), e, Cjs através de (B.12) e da
formula tedrica da capacitancia parasita entre gate e fonte a operacao do transistor

na saturagao, como mostra (B.14).

_ Pp (p(Voa) +1Y 1
CQS(‘/O ) - Fo ( p(‘/od)Z ) CL)RS (B14)

— §Vd(ivsatEsat
Onde, P, = 3 SaLeat,

Encontrada a formula de Cy5(Voq), Ci(Vod, Ce) também ja esta definida automa-
ticamente, uma vez que C; = Cys + Cp,. Também é possivel determinar g,,(Voq),

substituindo W = ;’LCC":I em (B.2), resultando em (B.15).

3Vsa
gm(Voa) = E—t£2VodOé(Vod)Cgs(Vod) (B.15)
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R, (Voa, Cey) pode ser obtida considerando Qs = e isolando R, na ex-

1
th(Rg-l-Rs)
pressdo (B.11), resultando em (B.16).

1 _ stct(vodvcez
R </U J C ) _ Wct(vodvcez) gm(vod)
g \Yod) Vex) —

) + Rg,bw(@ind - wa) + Rg,fet(”od)@ind

Q' _ Wct(vodzcez)
ind gm (vod)

(B.16)

Definindo-se R, (Uod, Cer) tem-se que: Qg (Vog, Cey) = th(Rg(voi,CezHRs)'

Substituindo todas estas expressoes em (3.1), chega-se, finalmente na expressao
para o fator de ruido em fungio de V,d e C.,,, dada por (B.17). Neste momento
todas as equagOes necessarias para reescrever (B.13) em funcao de V,d e C,,, como

apresentada em (3.4) também ja foram obtidas.

X (Uod> Cex)
(B.17)

Rs + R <U0d7 Ce.’b) [Rs + R (Uodu Cew)]MQCt (U0d7 Cew)zf}/
F = : 1 ;
(Uoda Cex) Rs { + Im (Uod)a(UOd)



Apéndice C
Publicacoes

Desta dissertacao, foi publicado o seguinte artigo:

1. TAVORA, F. E.; CAJUEIRO, J. P. C. ANALYSIS OF OPTIMIZATION
TECHNIQUES FOR FULLY INTEGRATED 915MHZ CMOS LNA DESIGN.
Chip in Sampa, Student Forum of Microeletronics 2010 , Setembro 2010.
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