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Resumo

Este trabalho objetiva o desenvolvimento do projeto de um amplificador de baixo ruido,
de baixa poténcia, em conformidade com o protocolo IEEE 802.11 ah (ou Wi-Fi Ha-
Low),langado em 2017, com banda de 863 M Hz a 930 M H z, voltado para aplicagoes
em internet das coisas. Implementado em processo da IBM de 130 nm, com 1,2 V de
alimentagao. O projeto é efetuado primeiramente com calculos a mao considerando inver-

® o nivel de

sdo forte, e através de simulacdes iterativas no software Cadence® Virtuoso
inversao é enfraquecido para reduzir consumo de energia. O desempenho do amplificador
respeitou os requisitos de sintonia na banda, figura de ruido menor que 4,75 dB, ganho de
tensdo maior que 14,6 dB, produto de intermodulagao de terceira ordem na entrada (I Ps)
em 3,20 dBm, coeficiente de reflexdo do casamento de impedancia menor que —17,6 dB,
consumo de corrente de 833 puA e poténcia abaixo de 1 mW. Atingiu-se um limite de
desempenho com a topologia cascode utilizada, e a fim de atingir consumo em sub-mW o
ganho de poténcia teve de ser sacrificado, causando sua especificacdo a nao ser atendida.
Isso nao é necessariamente um problema, um vez que o protocolo nao especifica ganho de
poténcia. No entanto, se um ganho maior for necessario, o baixo ganho de poténcia do
amplificador pode ser compensado pelos estagios seguintes do receptor de radio-frequéncia.
O ganho de poténcia ficou em 7,83 dB no pior caso, com 9,4 dB de pico, abaixo da
especificagdo de 15 dB. O tnico jeito de aumentar o ganho é elevando o consumo de

energia, que ja estd no limite para operagao em sub-mW.

Palavras-chave: LNA, amplificador de baixo ruido, IoT, internet das coisas, IEEE 802.11
ah .



Abstract

This work aims to develop a low power low noise amplifier project in accordance with the
wireless protocol IEEE 802.11 ah (or Wi-Fi HaLow) published in 2017, with band ranging
from 863 M Hz to 930 M H z, targeting internet of things applications. Implemented on
IBM 130 nm process, with 1,2 V' voltage supply. The project is primarily realized by hand
calculations considering strong inversion, and through iterative simulations on Cadence®
Virtuoso® the inversion is weakened in order to reduce power consumption. The amplifier’s
performance met the specifications of band tuning, noise figure less than 4,75 dB, voltage
gain greater than 14,6 dB, third order intercept point at 3,20 dBm, reflection coefficient
of input impedance match less than —17,6 dB, current of 833 uA and power consumption
less than 1 mW. A performance limit was reached with the cascode topology employed,
and in order to achieve sub-mW consumption the power gain had to be sacrificed, causing
its specification not to be met. It is not necessarily a problem, as the protocol doesn’t
specify power gain. Nonetheless, if a greater gain is necessary, the amplifier’s low power
gain can be compensated by further circuit blocks in the radio-frequency receiver chain.
The achieved power gain was of 7,83 dB at the worst case and 9,4 dB at its peak, lower
than the specification of 15 dB. The only way to further increase the power gain is by

raising the power consumption, which is at the limit for sub-mW operation.

Keywords: LNA, Low Noise Amplifier, Internet of Things, [oT, IEEE 802.11 ah .
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1 Introducao

O amplificador de baixo ruido (low noise amplifier, LNA em inglés) é aplicado em
situacoes onde é preciso amplificar sinais de baixa poténcia préximos do piso do ruido, e se
torna compulsorio que o sistema adicione o minimo de ruido possivel ao sinal. Geralmente
o ganho é a caracteristica mais importante de um amplificador. No caso de um LNA, o
desempenho quanto a figura de ruido tem prioridade. LNAs estao presentes em sistemas

de RF, equipamentos médicos e de instrumentagao.

O projeto de sistemas de RF é desafiador, pois exige competéncia em diversas areas
da ciéncia e engenharia, como mostra a Figura 1. Além disso, circuitos de RF lidam com
compromisso entre varias dimensoes de desempenho como ganho, figura de ruido, poténcia,

linearidade, casamento de impedancia e tensao de alimentacao.
Figura 1 — Varias disciplinas envolvidas no design de sistemas de RF.

Communication

Microwave Theory Random

Theory \ / Signals

Signal_ RE DeS|gn Tran:s.ceiver
Propagatlon Architectures
Multiple / IC Design

Access
Wireless CAD
Standards Tools

Fonte: (RAZAVI, 2012)

Colheita de energia (energy harvesting em inglés) é o processo de captura da
energia ambiente (como de origem solar ou térmica) para alimentar circuitos auténomos,
evitando conexao com fontes de energia como tomadas ou baterias. E essencial que circuitos

alimentados desta forma consumam baixa poténcia.

Internet das coisas (internet of things, loT em inglés) é a tendéncia e esforgo no
sentido de estender a conexao com a internet aos mais diversos dispositivos e aplicacoes,
desde objetos ordindrios como bancos, ou maquinas de venda de refrigerante, até aplicagoes

mais rebuscadas como automacgao residencial ou medicina remota com sensores invasivos
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que fazem uso de energy harvesting. As possibilidades de aplicagao sdo virtualmente

infinitas.

Existe uma forte tendéncia atual no sentido de fomentar aplicacoes de IoT com
energy harvesting, e por isso uma inclinacao da comunidade de sistemas de RF de projetar

LNAs de baixa poténcia.

Este trabalho propoe o projeto de um LNA com desempenho em conformidade
com o padrao de comunicagao IEEE 802.11 ah (ou Wi-Fi HaLow), que é um protocolo
de comunicacao sem fio publicado em 2017 que utiliza banda centrada em 900M H z para
fornecer Wi-Fi com maior alcance, em comparagao ao Wi-Fi convencional que opera em
24GHz e 5GHz. E um protocolo voltado para aplicacdes em IoT e exige baixo consumo

de energia para trabalhar com energy harvesting.
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?2 Revisao Teodrica

A nao ser que seja determinado o contrario em alguma situacao especifica, o efeito
de modulagao do canal do dispositivo metal-éxido-semicondutor (MOS) seré desprezado,

de forma que se considera a impedancia entre dreno e fonte tendendo ao infinito : 7, — oco.

2.1 Amplificadores Transistorizados

Nesta secao serd descrito o funcionamento de trés configuracoes elementares de
amplificadores transistorizados: fonte comum (FC), porta comum (PC) e a configuragao

cascode, obtida pelo cascateamento dos estagios FC e PC.

2.1.1 Configuracao Common-Source

Gragas ao ganho de transcondutancia, o transistor de efeito de campo metal-
éxido-semicondutor (do inglés metal-oxide-semiconductor field effect transistor, MOSFET)
MOSFET ¢ capaz de transformar variacoes de sua tensao Vgg em variagoes de Ip, que
ao fluir através de impedancia conectada ao dreno produz variagdo na tensao de saida. A
Figura 2a apresenta um estagio FC, com resistor de dreno Rp. A Figura 2b apresenta a
caracteristica de entrada-saida do circuito. Quando V;, < Vg o transistor esta cortado e
Ip é desprezivel. Portanto, V,,; =~ Vpp. Quando V;, > Vry o transistor deixa a regiao de
corte e entra na regiao de saturacao, pois Vps =~ Vpp > Vgs — Vryg = 0. Em saturagao a
corrente Ip aumenta com V;, de acordo com a Equacao 2.1 promovendo, portanto, queda
de tensao sobre Rp e consequentemente queda de V,,,;. Com o aumento de V;,, V,,; diminui
até que Vpg < Vi, — Vg, e o transistor entra em triodo, onde a transcondutancia g, cai,

desfavorecendo o ganho.

(Vas — Vru)® (2.1)

, onde u é a mobilidade elétrica do elétron, C,, é a capacitancia do éxido, W é a largura

do transistor e L seu comprimento de canal.

O ganho de tensao A, de um amplificador é dado pela Equagao 2.2.

. a‘/omt

A, =
OVin

(2.2)

O transistor FC converte uma mudanca AV}, na tensao de entrada, através de seu
ganho de transcondutancia, numa variacao g,,AV;, em sua corrente de dreno e, portanto,

numa variacao —g,, RpAV;, na tensao de saida. O sinal negativo se deve ao fato de que um
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Figura 2 — Estagio FC (a) esquemadtico e (b) caracteristica para grandes sinais.

VDD l"I“'l:hL-lt ‘
Rp Voo
'T_O Vﬂut
V}n O—I M1

(a)

Fonte: (RAZAVI, 2017)

aumento de Ip causado por aumento de V;, motiva uma reducgao de V,,;, caracterizando
um ganho inversor. Portanto, considerando a Equagao 2.2 o ganho de pequenos sinais de

um amplificador FC é descrito pela Equacao 2.3.

Quando se conecta uma impedancia a fonte do FC diz-se que o estagio estd em
degeneragao. Como Vgs = V;,, — Rglp, o efeito da inclusdao de Rg é agir sobre a tensao
Vs no sentido de reduzi-la. Rg age como uma realimentacdo que reduz o ganho do estagio.
Como sera visto ao derivar a equagao do ganho com degeneracao, ao se reduzir o ganho,

se aumenta a linearidade.

Seja a Figura 3 (a), que apresenta a topologia FC com degeneracao, acompanhada

de seu modelo para pequenos sinais (b).

Aplicando a lei das tensoes de Kirchhoff a malha de entrada do modelo de pequenos
sinais, tem-se que Vj,, = Vi + Rgg,, V1. O fluxo de g, V) através de Rp provoca o sinal de
salda que é a queda de tensao sobre o resistor. Com isto se chega a Equacao 2.4, que da o

ganho do estidgio FC com degeneracao.

Rp

Ap= -2

(2.4)

A medida que se aumenta Rg o ganho diminui e fica menos sensivel a g,,, tendendo

a —%, que ¢ uma caracteristica mais linear — depende apenas de resistores de valor

aproximadamente constante. Portanto, a vantagem do estagio FC com degeneracao consiste

em possibilitar um compromisso entre ganho e linearidade.
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Figura 3 — (a) Estdgio FC com degeneracao. (b) Modelo de pequenos sinais.

Vbp
Ip
Rp In
M Vout ImV1
Vin o—] # Ip
Rs Rs
(a) (b)

Fonte: (RAZAVI, 2017)

A impedancia de entrada vista pela porta do transistor é de natureza capacitiva,
e tende a ser alta para baixas frequéncias. Dos estagios basicos, o FC é o mais popular
para promover ganho de tensao, pois outras configuragoes (mesmo tendo suas aplicagoes
especificas) nao apresentam simultaneamente alta impedéancia de entrada e ganho maior

que 1.

E importante notar que o ganho inversor, associado a capacitancia parasita entre
porta e dreno, motivam manifestacao de efeito Miller (ver Apéndice A), que deteriora

significativamente a resposta em frequéncia do estagio.

2.1.2 Configuracao Porta-Comum

Conforme apresenta a Figura 4a, no estagio PC o sinal de entrada é aplicado na
fonte e o sinal de saida é observado no dreno do transistor. Uma tensao de nivel corrente

continua (em inglés, direct current, DC') V}, é aplicada a porta para estabelecer polarizagao.

A Figura 4b apresenta o comportamento do estagio PC para grandes sinais. Se V;,
equivale a Vpp, entao Vgg = Vi, — V;,, < Vg e o transistor esta cortado, de forma que Ip
é desprezivel e Vs =~ Vpp. Quando V;,, diminui o suficiente, o transistor liga em saturacao
pois Vo > Ve — Vo = Vop > Vi — Ve V Vi < Vpp. A medida que Vj, diminui, Vgg
aumenta e o overdrive também, ao passo que V,,; diminui quadraticamente, reduzindo

Vps e aproximando o transistor da regiao de triodo.

A baixa impedancia de entrada do estagio PC é uma caracteristica importante. A
Figura 5a apresenta o circuito PC, onde Z| é a carga e Ry ¢ a impedancia de entrada. O
modelo de pequenos sinais do circuito esta presente na Figura 5b, com fonte de tensao na

entrada.
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Figura 4 — Estagio PC: esquematico e comportamento para grandes sinais.

Voo
Rop Vout A
Cort
Vout (V5 C— orte
Ve " T4 [T
Saturacdo
+ /__,,_.-—--— :
vm Triodo : -

(a) (b)
Fonte: (RAZAVI, 2017)

Figura 5 — Esquematico para calculo da impedancia de entrada do estagio PC.

>
]

Fonte: (RAZAVI, 2017)
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Observando a Figura 5, nota-se que para pequenos sinais Vgg = —Vx. Aplicando a
lei das correntes de Kirchhoff no dreno do dispositivo MOS nota-se que Ix = ¢g,,Vx. A
impedancia Ry ¢ dada pela Equacao 2.5.

1%
Ry = - (25)
Ix
Desta forma tem-se que a impedéncia de entrada R;, do estagio PC é dada pela
Equagao 2.6.
1
R, = — (2.6)
9m

Geralmente R;, assume valores da ordem de dezenas a centenas de ohms. Nota-se

ainda que a impedancia vista a partir da fonte do PC nao depende de 7.

Como o estagio PC apresenta baixa impedancia de entrada e uma corrente aplicada
a sua fonte passa também pelo seu dreno, este estagio pode ser utilizado como buffer de

corrente.

2.1.3 Configuracao Cascode

A configuragao cascode é obtida ao se cascatear um estagio FC com um estégio

PC, conforme ilustra a Figura 6.

Figura 6 — configuracao cascode.

Vin O_I My

Fonte: (RAZAVI, 2017)
O ganho do cascode pode ser intuitivamente deduzido: seja uma variagao positiva

AV no sinal de entrada. O estagio FC exerce um ganho de transcondutancia nesta variacao,

produzindo uma corrente de dreno g¢,,1 AV que é injetada no estagio PC, que a transfere
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para a carga. Esta corrente flui através de Rp, produzindo uma queda de tensao de
magnitude g,,; AV Rp na saida, exatamente como ocorre no estagio FC. Portanto, seu
ganho também ¢ descrito pela Equacao 2.3. E importante notar que a variacao de tensao
AVx no né X equivale a queda de tensao devido ao fluxo da corrente através da impedancia
vista pela fonte do estdgio PC — conforme Equagao 2.6. Desta forma, o ganho de tensao

Ax da porta pro dreno do estagio FC do cascode é dado pela Equacao 2.7.

Ay = —Imt (2.7)

Im2

Para que M; esteja saturado é necessario que Vx > Vj, — Vpryy. Além disso,
Vx =V — Viggae. Logo, Vi, > Vigsa + Vi — V1. Para que Ms esteja saturado é necessario
que Vour > Vi — Vo, Se Vi, assumir valor minimo e M estiver no limiar da saturacao entao
segue que Vo > (Vas1 — V1) + (Vas2 — Vrge). Portanto, a saida pode excursionar até
um valor minimo que corresponde a soma das tensoes Vpg de saturagao dos transistores.
A inclusao do dispositivo cascode M; reduz a excursao de saida em pelo menos a tensao

Vps de saturacao de M,.

A Figura 7 apresenta a caracteristica de entrada e saida do cascode para grandes
sinais. Quando V;, < Vrg; o estagio FC esta em corte e, sendo a corrente desprezivel,
nao ha queda de tensado sobre Rp, de forma que V,,; =~ Vpp. Nesta situacao M, esta
ligado devido a polarizacao da sua porta, porém sua corrente de dreno é desprezivel. Esta
situacao ¢ possivel se Vggo = Vrgo, de modo que inicialmente Vy =V, — Vs, Quando
Vin ultrapassa Vg, M7 comeca a conduzir e V,,; cai. Como Ipy aumenta, Vy cai e Vggo
também aumenta. A medida que Vj, continua aumentando, M; ou M, podem entrar em
triodo. Se Vx descer abaixo de V;, por Vg1, M; deixa a saturagdao primeiro. Se V,,,; cair

abaixo de Vj, por Vrya, é My que entra em triodo primeiro.

Um grande beneficio do cascode sobre o estdgio FC ¢é a redugao significativa do
efeito Miller.

Conforme calculado na Equagao 2.7, o ganho de tensao de Vj,, para o dreno do
estagio FC de entrada do cascode é muito baixo em comparacao ao ganho g,,, Rp observado
no estagio FC autéonomo. Logo, o efeito Miller é bastante minimizado. Desta forma, a

reducao de banda da configuracao cascode por efeito Miller se torna desprezivel.

Um beneficio adicional da inclusdo do dispositivo cascode M, consiste em facilitar
ou até mesmo possibilitar o projeto do amplificador: como serd visto no capitulo 3, M,
permite que o projeto do circuito de entrada possa ser efetuado com maior independéncia

daquele de saida.

Outra caracteristica importante desta topologia é o aumento da impedancia de

saida em relagdo ao estagio FC. Seja a Figura 8, que apresenta em (a) a configuracao
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Figura 7 — Caracteristica do cascode para grandes sinais.

S

VTH1
Fonte: (RAZAVI, 2017)

cascode com degeneracao e com uma fonte de corrente no lugar de Rp, e em (b) o modelo

em pequenos sinais para calculo da impedancia de saida.

Figura 8 — (a) Configuragao cascode com degeneragao de fonte. e (b) Modelo para célculo
da impedancia de saida.

Iy
Vout L + o . Vx
M2 = Va(poypVa =0, =
Vb .—I oz -
My J:'
Vino—| Fo1
Rs
(a) (b)

Adaptado de: (RAZAVI, 2017)
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O comportamento elétrico é governado pelo sistema de equagoes 2.8.

VX = VY + 7’0212
VW = Vz+ral
Ix = guVi+1hL

Iy = gmeVo+ 1> (2.8)
Vo = =W
——
V;, = Rslx

1% ~
Resolvendo 2.8 para ﬁ resulta na Equacao 2.9.

Reyeode = (1 + gmaroa) [Rs + 701 (1 4 gm1 Rs)] + 702 (2.9)

Uma associacao de impedancias em paralelo resulta em uma equivalente menor
que a menor impedancia envolvida e diz-se que a impedancia menor "domina'a associagao.
Portanto, como a impedancia da carga do estigio nao é necessariamente elevada, a

impedancia de saida do cascode nao necessariamente promove alto ganho.

2.2 Projeto em Poténcia

A Equagao 2.10 relaciona a velocidade ¢ de uma onda eletromagnética que se

propaga através do vacuo, com seu comprimento de onda A e sua frequéncia f.

c=\f (2.10)

A medida que a frequéncia f de um sinal elétrico aumenta, seu comprimento de
onda A\ = ¢/ diminui, e menor deve ser um circuito excitado por este sinal para que
possa ser modelado por parametros concentrados. A 930 M Hz o comprimento de onda é
proximo de 30 cm e nao se corre o risco de observar comportamento ondulatério dentro do
chip. Porém, a trilha da placa de circuito impresso (do inglés printed circuit board, PCB)
que conduz o sinal da antena até o LNA pode ter comprimento da ordem de centimetros
e causar reflexao, interferéncia e perdas térmicas, que deterioram a qualidade do sinal
de entrada. Este problema é resolvido deixando de lado o projeto classico em corrente e

tensao e optando por uma abordagem em ondas eletromagnéticas.
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2.2.1 Linhas de Transmissao

A impedancia vista por um sinal elétrico ao percorrer uma linha de transmissao
(LT) equivale a sua impedéncia caracteristica, geralmente indicada por Z,. A impedancia
de entrada de uma LT infinita equivale a Z,, como mostra a Figura 9, onde Z e Y sdo uma
impedancia e uma condutancia quaisquer. Como este arranjo continua indefinidamente, a
impedéancia a direita de qualquer um dos nés A, B ou C é a mesma, e equivale a prépria

impedancia Z,.

Figura 9 — Modelo elétrico de linha de transmissao infinita.

RS
Zo —W ? W T vw--(l”-ww—-
- =Y Y =¥
r r r

Fonte: (LEE, 1998)

Portanto se pode escrever

Z, =7+ <}1/H2> (2.11)

Resolvendo para Z, e descartando o valor negativo, chega-se a

Z | 4
Z,=— |1 1+ — 2.12
2 + + ZY ( )
Assumindo |Z7Y| < 1 a Equagao 2.12 pode ser reduzida a Equagao 2.13.
Z
Lo~ — 2.13
z (213)

Se Z e Y forem a reatancia devido a uma indutancia L e uma capacitancia C,

entdo Z = sL e Y = sC e a Equacgao 2.13 reduz-se a

L
7~ = 2.14
- (2.14)

Logo, a impedancia caracteristica de uma linha de transmissao infinita e sem
perdas independe da frequéncia e é puramente real. Porém, nao ha dissipacao de calor nos

elementos reativos: a poténcia apenas é transmitida indefinidamente através da LT.
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Em uma situacao mais realista, considerando perdas resistivas e fuga de corrente,
um segmento infinitesimal de comprimento dz da LT pode ser modelado conforme ilustra
a Figura 10, onde os elementos do circuito tém suas grandezas dispostas por unidade de

comprimento.

Figura 10 — Modelo elétrico de segmento infinitesimal de linha de transmissao.

Ldz Rd:z
C s e
T W T °

Cdz = =Gdz

=

A

O

O

Fonte: (LEE, 1998)

Seguindo o mesmo raciocinio do desenvolvimento da impedancia caracteristica da

LT infinita sem perdas, pode-se escrever a Equacao 2.15.

“) .

14+ Z,Ydz

1
Z, = Zd —
“t (de

=Zdz+ Z,

Pode-se expandir o binémio (1 + Zode)_1 conforme mostra a Equacao 2.16 —

Ver o apéndice B para mais detalhes.

1
- =1-2,Yd Z,Yd2)? — (Z,Yd2)? + (Z,Ydz)* — ...
1+ 2,Ydz S ( Z) ( Z) + ( Z) (2.16)

~1-—2Ydz

, onde uma aproximacao de primeira ordem foi considerada: uma vez que dz é uma
quantidade infinitesimal, dz* < dz**7, com i,j € N*. Desta forma, pode-se escrever a

Equacao 2.17, que se torna verdadeira quando (Z -YZ 3) é igual a zero.

Ty Zdz + Zo[1 — Ydz2Z,)

N Zo+dz (Z-YZ))=dz (Z-YZ2) ~ 0 (217)

Entao

Z R+ jwL
I —= = ———— 2.1
VY VG +jwC (2.18)
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A medida que R e G diminuem, a impedancia de uma LT com perdas deve tender
aquela de uma LT ideal. O interessante de se notar da Equacao 2.18 é que a impedancia
que um sinal experimenta ao propagar-se pela LT com perdas tende aquela de uma linha

sem perdas (Equagao 2.14), a medida que sua frequéncia aumenta.

Cortando a LT num ponto finito qualquer, descartando a parte infinita e substituindo-
a por uma terminacao de impedancia Z,, a impedancia vista pela entrada continua sendo
Z, e o sinal simplesmente se propaga ao longo da LT até chegar na carga, que é atraves-
sada pelo sinal, sobre o qual continua sendo imposta a mesma razao Z, entre corrente e
tensao. Numa situagao mais abrangente onde a LT nao é terminada precisamente em sua
impedancia caracteristica, ao fluir pela carga, a razao entre tensao e corrente do sinal sera
repentinamente alterada pela impedéancia estranha. Como ocorre na interface entre dois
meios por onde uma onda se propaga, quando o sinal eletromagnético atinge a interface
entre a LT e sua terminagao, parte atravessa a carga e parte é refletida. O sistema continua
sendo linear, no entanto, e a tensao em qualquer ponto do circuito equivale a superposicao

da tensao incidente com sua parcela refletida.

Sejam F; e I; a tensdo e corrente incidentes, de forma que

E
Zy= " 2.19
. (219)
Aplicando superposicao a carga, pode-se escrever
E, + E,
Zp = —— 2.20
A (2:20)

A subtracao no denominador de 2.20 vem de se considerar a propagacao da parcela

de corrente refletida como sendo oposta aquela incidente.

Pode-se reescrever a Equacao 2.20 de forma a evidenciar Z,, da seguinte forma

E,+FE. E; (14+FE./E; 1+ FE,./E;
ZL = 7—'_ = — <+ / ) = 4o ( i / > (221)

L—1, L \1-1/I 1—1,/1;

A razao entre quantidades incidentes e refletidas é chamada de coeficiente de

reflexao I', de acordo com a Equacgao 2.22.

(2.22)

Pode-se reescrever a Equagao 2.21 em funcao de I', e resolvendo para I' chega-se a

Equacao 2.23.

L7,

== ° 2.2
L+ Z, ( 3)
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O coeficiente de reflexao tende a zero a medida que a impedancia da terminacao
tende a impedancia caracteristica da LT, otimizando a transferéncia de poténcia e minimi-
zando degradacao do sinal incidente por interferéncia com a onda refletida. Se a LT for
terminada tanto em circuito aberto quanto em curto circuito, o coeficiente de reflexao

assume valor maximo (unitario), e ocorre reflexao total.

2.2.2 Parametros S

Em baixas frequéncias os sistemas de circuitos elétricos geralmente tém suas portas
de entrada e saida descritas por tensao, corrente, impedancia e admitancia. Por exemplo,
as Equacoes 2.24 e 2.25 caracterizam por parametros Z a rede de duas portas presente na

Figura 11.

Figura 11 — Rede de duas portas descrita em parametros Z.

[| T'E
—_— - —a
+ 4

Vi Two-Port Vs

Fonte: (LEE, 1998)

‘/1 - Z11[1 + 212[2 (224)

Vo = Zorh + Znols (2.25)

Para caracterizar o sistema deve-se encontrar os parametros Z curto circuitando ou
deixando em aberto uma porta por vez, anulando alguma corrente ou tensao e utilizando

as Equacgoes 2.24 e 2.25 para isolar os termos de impedancia.

Em altas frequéncias quando se observa propagacao de ondas, a tensao ou corrente
elétrica varia com o comprimento fisico, ndo sendo constante ao longo da linha. Por isso,
nao se garante com um curto-circuito que a tensao seja a mesma em qualquer ponto, como
seria desejado para parametros Z ou Y. Faz-se necessario outro conjunto de parametros que
seja mais adequado a aplicacdo em altas frequéncias: os pardmetros S (do inglés, scattering),
sistema de parametros que modela a reflexdo de ondas na caracterizagao elétrica da rede.
Estes parametros permitem beneficiar-se do fato de que terminacoes de impedancia igual

aquela caracteristica da LT ndo provocam reflexdao. Desta forma, diferentemente de outros
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conjuntos de parametros, os parametros S nao exigem que se implementem terminacoes em
aberto ou em curto, o que facilita o trato com sistemas de alta frequéncia. Além disso, as
variaveis de entrada e saida sdo ondas de tensao incidentes e refletidas, em vez de tensoes

e correntes, pois é dificil de medir valores instantaneos em altas frequéncias.

A Figura 12 apresenta uma rede caracterizada em parametros S, com terminagoes
de entrada e saida com impedancia caracteristica Z, e ondas de tensao FE; incidentes e F,

refletidas.

Figura 12 — Rede de duas portas descrita em parametros S.

Eis
- Zu
— WAM—
- — -
Epy Two-Port Er2

Fonte: (LEE, 1998)

A rede é descrita pelo sistema de equacoes 2.26.

by = Stiar + Si2az

(2.26)
by = Sa1a1 + Saay
Os termos a,, e b, sao dados pelas Equagoes 2.27 a 2.30.
B
= 2.27
aq —Zo ( )
Eis
— 2.28
a9 —Zo ( )
Erl
by = 2.29
1 \/Z ( )
E,
by = —22 (2.30)

- VZ,

A normalizacao dos termos a,, e b, pela raiz da impedancia caracteristica é uma con-
veniéncia para que o quadrado destes termos sejam equivalentes a potencia das respectivas

ondas de incidéncia e reflexdo.
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Anulando a onda incidente na porta de saida anula-se a onda E;s, de forma que se

pode calcular os termos S1; e So;

bl Erl
S = — = =T
11 a o Ez 1
2 (2.31)
b? Er2
a1 |4,=0 Ei

S11]ay=0 é 0 coeficiente de reflexdo de entrada I';, que deve ter seu valor minimo
projetado e sintonizado na banda de interesse através de casamento de impedancia. Sy é
o ganho entre a onda incidente na porta de entrada e a onda refletida na porta de saida.
O quadrado deste termo equivale ao ganho de poténcia, que num amplificador deve ser

maximizado.

Anulando a onda incidente na porta de entrada anula-se a onda F;;, de forma que

se pode calcular os termos Sy € Sia.

b2 ETQ
S = — = e P
> a2 a1=0 Ei2 ’ (2 32>
bl E’rl '
512 = —
a2 |, —o E;

Salay=0 € 0 coeficiente de reflexdo da saida I'y. Quando a saida do amplificador é
projetada para poténcia, deve-se ter o cuidado de casar a impedancia de saida também
de forma a minimizar este termo. Quando o projeto da saida é em tensao I'y pode ser
negligenciado. S é o ganho reverso, da saida para a entrada, que deve ser minimizado
pois nao se quer propagacao de sinal da saida para a entrada interferindo com o sinal de

interesse e com a sintonia da entrada.

2.2.3 Carta de Smith e Casamento de Impedancia

A carta de Smith é uma ferramenta que torna o projeto em poténcia mais eficiente.
Tendo um simulador elétrico que plote impedancias na carta, se pode alterar valores de
componentes da LT ou até mesmo inserir e retirar elementos desta, e observar os efeitos
das alteragoes no projeto em tempo real. Desta forma nao se faz necessario desenvolver
novas equacoes de impedancia e reflexdo e efetuar novas manipulagoes algébricas toda
vez que se experimenta uma topologia diferente. Além disso, na carta qualquer valor de

impedéncia (mesmo infinita) pode ser plotado dentro de uma circunferéncia unitéria.
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Seja r, a impedancia caracteristica puramente real de uma LT, e Z a impedancia da
terminacao. Normalizando Z;, em relagdo a r, obtém-se a impedancia de carga normalizada

ZE como mostra a Equacio 2.33.

Z R X
Zy=""="F4jr
TO TO TO (2.33)

=r+jz

Seja ' o coeficiente de reflexao, e suas partes real e imaginaria, conforme a Equacao
2.34.

T =T, +T; (2.34)

Reescrevendo a Equacio 2.23 em funcio de ZZ, expressa-se I' em funcio da carga

normalizada, conforme Equacao 2.35.

ZEk—1
'=- 2.35
ZE+1 (2:35)
Resolvendo para ZZ obtém-se 2.36.
1+T . (1+7TI,)+ 40y
Zy=——= = 2.36
i R L TR o g ) (2:36)

Utilizando o classico procedimento de multiplicar o numerador e denominador

pelo conjugado do denominador, separa-se a parte real r da parte imaginaria x, conforme
Equagoes 2.37 e 2.38.

1-T12-T7?
r= 0T 1 (2.37)

o
r = 1-T.2. T (2.38)

Depois de alguma manipulacao algébrica reescreve-se as Equacoes 2.37 e 2.38
conforme as Equacoes 2.39 e 2.40. Observa-se da geometria analitica que estas equagoes
representam circunferéncias no plano complexo I', onde I', é eixo real das abscissas e I'; o

eixo imaginario das ordenadas.

r 2 1 2
r, — ? = 2.39
(r- i) = (i) 239

(I, —1)*+ <Fi - i>2 = (i)Q (2.40)
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Sejam as circunferéncias definidas por valores de r chamadas de circunferéncias-r, e
aquelas definidas por valores de x, circunferéncias-x. A seguir sao feitas observagoes sobre

propriedades de 2.39 e 2.40, que definem a carta de Smith.

Sobre as circunferéncias-r pode-se dizer:

_r_
1417

se desloca sobre o eixo real, de 1 a 0;

» Sao centradas em (FT = 0). A medida que 7 aumenta de zero a infinito, o centro

» Possuem raio equivalente a l—ir A medida que 7 diminui de infinito a zero, as circun-
feréncias aumentam desde um ponto localizado em (I', = 1,I'; = 0) (terminagao em
aberto, reflexdo total) até uma circunferéncia de raio maximo unitério, centrada em
(I, =0,I"; = 0) (terminagao perfeitamente casada, ponto de reflexdo nula). Qualquer

ponto fora desta circunferéncia unitaria nao faz sentido fisico.
Sobre as circunferéncias-x:

« Sao centradas em (FT =1I = %) A medida que |z| diminui de infinito a zero, o
centro se desloca sobre o eixo vertical em I', = 1, de zero a infinito positivo ou
negativo, ao passo que as circunferéncias de raio ‘xi' aumentam desde um ponto em

(I, = 1,T; = 0) até uma circunferéncia de raio infinito correspondente ao eixo real;

e O semi-plano superior corresponde a valores positivos de x e condiz com reatancias

de natureza indutiva. O semi-plano inferior corresponde a reatancias capacitivas.

A carta é um plano complexo que relaciona a impedéancia normalizada da terminagao
da carga com o coeficiente de reflexdo. A parte real de Z;, define circunferéncias-r e sua parte
imaginaria define circunferéncias-x. A intersecao entre estas define um valor do coeficiente
de reflexdo. Nota-se que x varia com a frequéncia de forma que a intersecao entre as
circunferéncias move-se sobre a circunferéncia-r constante a medida que a circunferéncia-x

expande ou contrai-se com a frequéncia.

A Figura 13 mostra uma carta mais didatica, com poucas circunferéncias tracadas.

A Figura 14 mostra uma carta mais realista e util na pratica.

Todas as circunferéncias tangenciam o ponto (I', = 1,I'; = 0), equivalente a um
circuito aberto, pois pra todo valor de r sempre se pode obter um circuito aberto com
alguma frequéncia entre zero e infinito. No entanto, apenas a circunferéncia sem resisténcia
alguma (r = 0) pode tangenciar o ponto (I', = —1,T"; = 0), equivalente a um curto circuito,
pois independente da frequéncia, a nica possibilidade de se obter impedancia nula é nao

havendo resisténcia.

Projeta-se a rede de casamento de impedéancia de forma que I' cruze o centro

de reflexao nula da carta em frequéncia proxima aquela central da banda de interesse,
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Figura 13 — Carta de Smith mostrando alguns valores no plano complexo T'.

Fonte: (CHENG, 1989)

minimizando a reflexdo e sintonizando o circuito na banda, otimizando a transferéncia de

poténcia do sinal.

2.3 Ruido

O ruido limita o desempenho de sistemas eletronicos de RF: se nao houvesse ruido,
o LNA que sucede a antena de um celular poderia ser um amplificador de projeto mais
simples. Estarfamos primariamente preocupados em dar ganho no sinal, sem se preocupar
tanto com sua qualidade, e o projeto seria mais simples. Porém, na realidade existe ruido
e substituindo o LNA de um celular por um amplificador de alto ganho nao seria possivel
estabelecer comunicacio telefonica, por exemplo. A medida que se trabalha com sinais
de poténcia mais baixa, maior o impacto do ruido na qualidade do sinal e portanto, o

cuidado que se deve ter com a administragdo do ruido no projeto.



Capitulo 2. Revisdo Teorica 31

Figura 14 — Carta de Smith utilizavel para fazer um projeto.
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Fonte: (CHENG, 1989)

2.3.1 Densidade Espectral de Poténcia e Filtragem de Ruido

No contexto de eletricidade a natureza aleatoria do ruido significa que seus valores
instantaneos de tensao e corrente, ao contrario do que ocorre com processos deterministicos,
nao podem ser previstos. A maneira que se tem de caracterizar o ruido entdo é através de
analise estatistica e abordagem em frequéncia, lidando nao com valores instantaneos, mas

com valores médios quadraticos e densidade espectral de poténcia (DEP), por exemplo.

Uma vantagem consideravel de se trabalhar com DEP é permitir que muitas
operagoes no dominio da frequéncia que sao aplicadas a sinais deterministicos sejam
também aplicadas a sinais aleatorios, pois sua DEP pode ser definida. Por exemplo, pode-
se calcular a DEP S”,

" (s) do ruido ao ser filtrado por um filtro passa baixas de fungao de

transferéncia H(s) como mostram a Equagao 2.41 e a Figura 15.

n
S out

(s) =|H(s)[* St (s) (2.41)
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Figura 15 — Efeito de filtro passa baixas em ruido branco.

LPF
-
f

Fonte: (RAZAVI, 2012)

A maneira mais eficiente de se lidar com ruido é filtrando o que for possivel de
sua DEP na entrada do circuito tomando o cuidado de atenuar o sinal de interesse junto.
Assume-se que as fontes de ruido em circuitos elétricos sejam nao correlacionadas de forma

que se possa aplicar o principio da superposicao.

2.3.2 Ruido de Dispositivos

Para analisar os efeitos do ruido dos dispositivos de um sistema, pode-se modelar o
ruido destes dispositivos por fontes de corrente e tensao. Tal representacao permite analise

de circuitos tradicional.

2.3.2.1 Ruido Térmico

Portadores de carga agitados termicamente constituem corrente elétrica que varia
aleatoriamente no condutor que, apresentando resisténcia, pela Lei de Ohm deve mani-
festar também tensao aleatéria. Como dispositivos puramente reativos nao apresentam
impedancia real (e os dispositivos ndo ideais manifestam baixa resisténcia) o ruido térmico

destes sera considerado desprezivel neste trabalho.

2.3.2.1.1 Ruido Térmico do Resistor

Um resistor com ruido térmico pode ser modelado por um resistor livre de ruido em
série com uma fonte de tensdo de DEP dada pela Equagdo 2.42 (modelo Thévenin, Figura
16 (a)) ou por fonte de corrente em paralelo, com DEP dada pela Equacao 2.43 (modelo
Norton, Figura 16 (b)). Como a DEP é dada em média quadrética, a polaridade da fonte
nao é relevante, mas uma vez definida deve ser mantida constante ao longo da andlise. k é
a constante de Boltzmann (k = 1,38.107%3 J/K) e T é a temperatura absoluta.

V2 = 4kTR, (2.42)
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Figura 16 — (a) Modelo Thévenin e (b) modelo Norton do ruido térmico do resistor.

O
R1
4kT
+ — (4
4KTR, R, D =R
- )
(a) (b)
Fonte: (RAZAVI, 2012)
12=V2/R, = 4kT/R, (2.43)

2.3.2.1.2 Ruido Térmico do MOSFET

O ruido térmico de um transistor MOS saturado pode ser modelado como mostra
a Figura 17 (a): uma fonte de corrente conectada entre os terminais de dreno e fonte com
DEP dada pela Equagao 2.44, ou (b) como uma fonte de tensdo em série com a porta,
com DEP conforme Equagao 2.45. v é uma constante que aumenta com o encurtamento
do canal — portanto, quanto menor o comprimento de canal do transistor, maior o ruido

térmico gerado pelo dispositivo.

12 = 4kTvg, (2.44)
AT

7 R atl (2.45)
Im

2.3.2.2 Ruido Flicker ou 1/f

Segundo (LEE, 1998), o modelo mais bem aceito do ruido flicker apresenta espectro
proporcional a 1/f, que é manifestado por diversos fendomenos, como ruido de radiagao
galatica, fendmenos geofisicos e potencial de membranas celulares. Esté presente também
em varios dispositivos eletronicos, e nos dispositivos MOS ele pode ser modelado por
uma fonte de tensao em série com a porta do dispositivo, ou como uma fonte de corrente

entre fonte e dreno, conforme ilustra a Figura 18. Quando modelado por fonte de tensao,
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Figura 17 — Ruido térmico de canal de um MOSFET modelado como (a) fonte de corrente,
(b) fonte de tensao.

akT Y 0
gm
o—] T yg, —O—L
M, M,
(]
(a) (b)

Fonte: (RAZAVI, 2012)

sua DEP ¢é dada pela Equacao 2.46, e quando por corrente, pela Equacao 2.47. Sendo
proporcional ao inverso da frequéncia, este ruido é mais relevante em baixas frequéncias.
Nas Equacoes 2.46 e 2.47, K é uma constante dependente do processo de tecnologia
adotado.

Figura 18 — Modelo elétrico do DEP do ruido 1/f no MOSFET.

(o]
Vi
—F 4l "

—(O—> —[; I

(a) (b)

Fonte: (RAZAVI, 2012)

K 1
V2= = 2.46
" WIo. T (2.46)
K 1

I2=g, (2.47)

WLCyy f
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Como a habilidade de transformacao de fontes deixa a analise de circuitos mais
eficiente, ¢ interessante notar que o transistor MOS ao impor um ganho de transcondutancia
sobre uma fonte de DEP de pequeno sinal de tensao V; em sua porta, é equivalente a
um dispositivo com fonte de DEP de corrente g,,V; entre fonte e dreno. Desta forma, a
Equacao 2.48 descreve a relagao entre DEP de tensao na porta com DEP de corrente entre

dreno e fonte do transistor, seja a natureza do ruido térmica ou 1/f.

7= g2 V7 (2.48)

A Figura 19 ilustra a DEP de um dispositivo MOS considerando o ruido 1/f e o
ruido térmico. A frequéncia onde as PSDs de ambas as fontes de ruido se interceptam é
chamada de frequéncia de corner f., que pode ser calculada expressando ambas fontes de
ruido flicker e térmica como fontes de corrente e igualando suas DEPs. A frequéncia que

torna a igualdade verdadeira equivale a frequéncia de corner, dada pela Equagao 2.49.

Figura 19 — Frequéncia de corner em DEP de dispositivo MOS com ruido 1/f e térmico.

A

Va

(log scale)

Flicker Noise

;— Corner

Thermal Noise

Fonte: (RAZAVI, 2012)

_ K gm
- WLC,, 4kT

Je (2.49)

2.3.3 Figura de Ruido

O interesse para um receptor ¢ na relacao sinal-ruido e nao no ruido em si. Mesmo
havendo muita poténcia de ruido, com suficiente poténcia de sinal se pode ter uma relagao

sinal ruido (do inglés signal to noise ratio, SNR) de qualidade.



Capitulo 2. Revisdo Teorica 36

Para quantificar satisfatoriamente o desempenho de um sistema de RF quanto a

ruido pode-se referenciar a DEP do ruido gerado internamente pelo sistema a sua entrada.

A figura de mérito mais popular para caracterizacao de desempenho de receptores
de RF quanto a ruido é o fator de ruido (F), definido conforme a Equagao 2.50, ou figura
de ruido (do inglés noise figure, NF'), que é o fator de ruido dado em decibeis, de acordo

com a Equacao 2.51.

SNR,,
F= 2 in 2.50
SNR,., (2.50)
SNR,
NF = 10log | 22tin 251
Olog <SNRM> (2:51)

O fator de ruido de um circuito ideal é unitario (NF = 0 dB), pois se o sistema
nao inserir mais ruido no sinal, sua SNR nao se degrada durante a propagacao, e a SNR

na entrada ¢ igual aquela na saida.

A Figura 20 (a) apresenta um sistema formado por uma antena conectada a um
LNA. A Figura (b) apresenta o modelo elétrico do sistema, com suas fontes de ruido. Rg
é a impedancia da antena e V2, g, é sua fonte de ruido térmico, Z;, é a impedancia de
entrada do LNA e V2 é o ruido na safda do LNA devido a seus dispositivos internos. 4,
é o ganho de tensao. Para calcular a NF do LNA é necessario encontrar a SN R na sua

entrada e na saida.

Figura 20 — (a) Antena seguida de LNA (b) Circuito equivalente mostrando fontes de

ruido.
LNA —
v Noiseless oo v
out Circuit Py Tout
(a) (b)

Fonte: (RAZAVI, 2012)
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Seja o um fator de atenuagdo do ganho devido ao divisor de tensdao composto pela
impedancia da antena e a impedancia de entrada do amplificador. Entao « é dado pela

Equacao 2.52.

Z;

S L — 2.52
" ]ZMRS 2.52)

2

n

A . L2 N 2753
A poténcia do sinal na entrada é|a|”V;2, e a poténcia do ruido é |a|” V2, gs. Desta

forma pode-se escrever a Equacao 2.53.

o V2

’Oé’ Vans

(2.53)

N . . , . 2 , , /
A poténcia do sinal na saida equivale a|a|” A2V2| e o ruido na saida é a soma do

in)

ruido térmico de Rg amplificado, com V2. Tém-se entdo a Equacio 2.54.

2 p2y/2

SNRout = ) — —
la|” A2V2, gs + V2

Dividindo membro a membro 2.53 por 2.54 chega-se a Equacao 2.55 que dé a figura
de ruido do amplificador em funcao de seu ganho, ruido térmico da impedancia da antena,

e de seu ruido interno.

vz

Nota-se que o termo além de 1dB cai com o quadrado do ganho do amplificador.

Desta forma, para reduzir o ruido de um LNA é importante aumentar o ganho.

2.3.4 Ruido de Estagios Cascateados

Como varios estagios estao presentes em um receptor de RF, é importante determi-
nar a figura de ruido de um sistema formado por estagios cascateados. Seja a Figura 21,

que apresenta um sistema formado por dois amplificadores cascateados.

Primeiramente calcula-se a NF do sistema utilizando a Equagao 2.55: o ganho de

tensao total é dado pela Equacao 2.56.

Rinl Rin2
A, = A, A, 2.56
Rin1 + Rg ! Rina + Rout1 2 ( )

O ruido total na saida é dado pela Equagao ?7?.

R2 2 2 772
Foth ﬂ)zva,f1 (2.57)

Vn20ut :@—F
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Figura 21 — Ruido em estéagios cascateados.

Stage 1 Stage 2
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Fonte: (RAZAVI, 2012)
Substituindo 2.56 e 2.57 em 2.55 se obtém 2.58.
vz v
NE=1+ R?ZMQ A2 41{:1{}35 T, 2Vn2 Ria A2 4k717R5 (2.58)
(Rin1+Rs)” V1 (Rin1+Rs)” VL (Rin2+Rour1)” V2

Os primeiros dois termos de 2.58 representam a figura de ruido do primeiro estagio,
N Fy, com respeito a uma impedancia de fonte Rg. O terceiro termo representa o ruido
devido ao segundo estagio. Para entender como esse termo pode ser expresso em funcao da
figura de ruido do segundo estagio, calcula-se a NF do segundo estagio com respeito a uma
impedancia de fonte R, conforme a Figura 21 (b). Desta forma se chega a Equacao

2.59.

NF =1+ Vaz 1 (2.59)
2 R, A2 4kTRout1 '
(Rin2+Routl)2 v2
Expressando V)3, em funcido de NF; e substituindo em 2.58, obtém-se 2.60.
NF, -1
NF =NF + 7 . (2.60)

(Rin1+RS)2 vl Routl
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O denominador de 2.60 representa o ganho de poténcia disponivel do primeiro
estagio A, definido como a razao entre a poténcia disponivel na sua saida P2, (poténcia
fornecida quando a saida é casada) e a poténcia disponivel em sua entrada, que é a
poténcia disponivel da fonte P2, (poténcia que a fonte entrega a uma carga casada). Como
a poténcia sobre uma carga pode ser calculada como a razao entre o quadrado da tensao
sobre a carga e sua impedancia, e para uma carga casada a tensao sobre si é a metade da
tensao que seria fornecida a uma impedancia infinita, P2 e P; sado dadas pelas Equagoes
2.61 e 2.62.

R? 1
Py, = Vi "5 A (2.61)
(le + RS) 4Rout1
VQ
i =1 R"S (2.62)

Nota-se que a razao entre 2.61 e 2.62 equivale a A,;. Desta forma se pode expressar
2.60 como 2.63.

NF,—1
NF=NF +—2—— (2.63)
Ay

Para m estagios, a figura de ruido total é dada por 2.64.

NFy, -1 NF,, —1

NF, =1+ (NF, —1)+ +o——0 -
fot (NFy —1) Ay Apy oo Apim-1)

(2.64)

A Equacdo 2.64 é conhecida como Férmula de Friis. E importante notar desta
expressao que o ruido total do receptor de RF ¢é principalmente definido pelos primeiros
estagios, especialmente o primeiro, cuja contribuicao de ruido nao ¢é atenuada por qualquer
ganho e acaba sendo somada diretamente a figura de ruido total. Por isso é importante
que o primeiro estagio seja um LNA, para simultaneamente promover ganho, que atenua o
ruido dos estagios seguintes, e inserir o minimo ruido possivel no sistema. Como exemplo

numérico, para um sistema com NF total de 8dB espera-se que o LNA seja responsavel
por 2 a 3 dB.

2.4 N3ao Linearidade

Deseja-se que o comportamento em pequenos sinais de circuitos analogicos e de RF
seja o mais proximo possivel de linear, a fim de minimizar distor¢oes do sinal. Desta forma,
faz-se necessario analisar os efeitos da nao linearidade destes sistemas para garantir que o
projeto apresente desempenho suficientemente linear. Também é importante quantificar a

caracteristica de nao linearidade a fim de se poder comparar diferentes circuitos.
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A Equagao 2.65 apresenta uma aproximacao de terceira ordem para caracteristica
de entrada-saida de um sistema. O termo «; é o coeficiente linear e representa o ganho.

Os demais coeficientes modelam distorgao.
y(t) ~ aqx(t) + apx®(t) + azz®(t) (2.65)

2.4.1 Distorcao Harmdnica

Se uma senoide ¢é aplicada a um sistema nao linear, geralmente a saida manifesta
componentes de frequéncia que sao multiplos inteiros (harmonicas) da frequéncia de

entrada. Na Equagao 2.65 se z(t) = Acoswt entao

y(t) = ay Acoswt + ayA*cos*wt + azA*cos’wt
A? A3
= aj Acoswt + Oé% (1 + cos2wt) + &

A2 3a A3 A? A
= 0422 + (ozlA + ai) coswt + (122 cos2wt + a34 cos3wt

(3coswt + cos3wt) (2.66)

Na Equacao 2.66, o primeiro termo do lado direito ¢ a harmonica de ordem zero,
uma quantidade DC. O offset DC é decorrente de nao linearidades de ordem par — neste
caso, de ap. O segundo termo ¢é a harmonica de ordem um ou fundamental — componente

linear. O terceiro termo é a harmonica de ordem dois e o quarto, a terceira harmonica.

Distor¢oes de ordem par resultam de «; com ¢ par, e sao minimizados em sistemas
de simetria impar (sistemas diferenciais). Nao desaparecem por completo pois a simetria é
imperfeita devido a mismatch entre os componentes. A partir da segunda harmonica, a

distor¢ao de ordem n é proporcional a A™.

Em muitos sistemas de RF a distor¢ao harmonica nao é relevante pois a banda de
interesse ¢é estreita e as harmonicas manifestam-se em frequéncias muito afastadas fora
da banda do ganho, aonde sao fortemente suprimidas. Em aplicacdes de banda larga a

distor¢cao harmonica é mais relevante.

2.4.2 Intermodulacao

Se duas senoides de frequéncia w; e wy forem aplicadas a um sistema nao linear, a
saida geralmente exibe nao apenas harmonicas destas, mas também combinagoes lineares

de wy e wy. Este fendomeno é chamado de intermodulacao.
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Seja x(t) = Ajcoswit + Ascoswst na Equagao 2.65. Entao

y(t) = ay (Ajcoswit + Ascoswst) + (2.67)
ay (Ajcoswit + AQCOSO)Qt)2 + ag (Ajcoswit + AQCOSWQt)B .
Expandindo o lado direito e descartando os termos DC, harménicos e componentes

de frequéncia wy +wy, obtém-se os seguintes produtos de intermodulacao de terceira ordem.

3as A2A 3asA2A

w=2w *ws: 22 s 2wy +wo) t + %cos (2w — wo) t (2.68)
3ag A1 A2 3as A1 A2

w= 2wy wj: %cos (2wq +wy)t + MCOS (2ws —wy)t (2.69)

E fundamentais

3 3
W= wi,ws: <a1A1 + Zoz;;A‘z’ + 2043A1A§> coswit

(2.70)

3 3
+ (OélAQ + 104314% + 20&314214%) coswgt

A Figura 22 ilustra este resultado no espectro de frequéncia. Quanto mais afastados
das componentes fundamentais estao os tons espurios, menos potencial para avariar a
linearidade do sistema eles apresentam, pois sao fortemente filtrados. As componentes de
inter modulacao (IM) mais relevantes sdo as mais proximas dos tons fundamentais, isto é:
(2w1 — wa) e (2wy — wy). Estas componentes aparecem tao mais préximas das frequéncias
fundamentais quanto as fundamentais forem préximas entre si, e estando dentro da banda
de interesse, ndo podem ser filtradas. Em aplicagoes de banda larga este problema é mais

sério pois mais componentes interferentes entram no sistema sem serem filtradas.

Figura 22 — Geracao de componentes espirios de intermodulacao a partir de dois tons.

Dot ]

Wy Wy @ W Wy

'_.r\.l
[

=

(=]

2004-0, =
P

2mg-004

0 (H g ==

2004+ (), =

20+ [

Fonte: (RAZAVI, 2012)

O método adotado para medir ou estimar por simulacao a propriedade de inter

modulagao de terceira ordem consiste em excitar o sistema com dois tons de mesma
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amplitude A e observar na saida a poténcia da componente fundamental — proporcional a
a1 A — e da IM de terceira ordem — proporcional a %OégAg. Como a; < ag, para pequenos
valores de A a fundamental se destaca. Porém, a medida que se aumenta A, a amplitude das
componentes de IM aumenta mais rapidamente. Eventualmente as amplitudes se igualam
(ou interceptam) e a amplitude A neste ponto é chamada de I P; (intercept point 3) ou
I1P; (input IP3). A Figura 23 ilustra este processo, onde em vez de amplitudes se mede

poténcia. A amplitude das componentes de saida neste ponto é o ponto de interceptacao
de saida (OIP;).

Numa situagao realista o I P; se da em valores de A altos suficientes pra causar
supressao de ganho. Faz-se entdo uma extrapolagao da regiao linear, conforme demonstra

a Figura 24.

Por fim, nota-se que a medida que o ganho aumenta a curva de primeira ordem se
comprime e o I P; ocorre para menores valores de A, aumentando a caracteristica de nao

linearidade do amplificador.

Figura 23 — Defini¢ao de I P;.
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Fonte: (RAZAVI, 2012)

Figura 24 — Definicao de I P; por extrapolacao.
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3 Projeto

IEEE 802.11 ah (ou Wi-Fi HaLow) é um protocolo de comunica¢do sem fio
publicado em 2017 que utiliza banda centrada em 900M H z para fornecer Wi-Fi com maior
alcance, em comparacio ao Wi-Fi convencional que opera em 24GHz e 5GHz. E um
protocolo voltado para aplicagoes em IoT e exige desta forma baixo consumo de energia

para trabalhar com energy harvesting.

As especificagoes sao as seguintes.

Banda 863 a 930 M Hz
Figura de ruido NF <5dB
Ganho de tensao A, >12dB
Ganho de poténcia A, >15dB
I1P3 —20 dBm

Casamento de impedancia de entrada S11 < —10dB

Poténcia em sub-mW <1mW
Consumo de corrente em sub-mA <1mA
N6 tecnologico 130nm @Q@VDD < 1,2V

O pico do ganho deve ser centrado proximo de 900 M Hz. A especificagao de figura
de ruido esta alta por causa do consumo de corrente que é muito baixo. A especificacao de

1 P3 esta baixa pela mesma razao.

O projeto da entrada, sendo um problema de RF devido a necessidade de casamento
de impedancia com a antena, sera feito em poténcia. O projeto da saida pode ser feito em
tensao, considerando apenas parametros concentrados. Um buffer de saida para casamento
com 50 €2 foi utilizado para estimar por simulacao o ganho de poténcia, como mostra a
Figura 25. O consumo de poténcia do circuito nao inclui o buffer, que é utilizado apenas

para conferir o ganho de poténcia.

A Figura 26 apresenta a topologia do amplificador: um estagio FC cascode com

degeneracgao indutiva.

E uma topologia popular, e foi escolhida pois ¢ interessante simultaneamente do
ponto de vista pratico e didatico: ao mesmo tempo que apresenta desempenho apropriado

para esta aplicacao, é também extensivamente abordada na literatura.
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Figura 25 — Buffer de poténcia empregado para estimar por simula¢ao ganho de poténcia.
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Adaptado de: (RAZAVI, 2012)

Figura 26 — Topologia cascode telescopico com degeneragao indutiva.
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Adaptado de: (RAZAVI, 2012)

No projeto de amplificadores as diversas dimensoes de desempenho sao correlacio-
nadas, e geralmente quando se tenta melhorar um aspecto, deteriora-se outros. E pratica
comum na area de projetos analdgicos e de RF referir-se a arte de sacrificar desempenho em

certos aspectos para atingir melhor performance em outros, simplesmente de compromisso

ou trade-off.
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O maior desafio do projeto sera reduzir o consumo de corrente a menos de 1mA
a fim de atingir poténcia em sub-mW. O consumo consideravelmente baixo de corrente

exige bastante sacrificio de outros aspectos de desempenho.

Os ntmeros obtidos neste capitulo sao apenas resultado de projeto a mao, uma
aproximacao inicial grosseira pra se utilizar como ponto de partida. A complexidade do
modelo elétrico do simulador (modelo BSIM4) é muito superior e portanto mais precisa
que os calculos a mao. O valor real dos calculos nao estd em meramente se adquirir um
numero, mas sim no entendimento que as equagoes proporcionam a respeito do efeito de

cada parametro de projeto sobre as diversas dimensoes de desempenho.

O ambiente de desenvolvimento integrado utilizado para simulacoes elétricas foi o
software Cadence® Virtuoso® . A biblioteca utilizada é a cmrf8sf, de tecnologia 130 nm,
voltada para aplicagoes em RF. Os transistores sao do modelo nfet rf. Os capacitores sao
dualmimecap__inh, pois este modelo apresenta maior capacitancia por area que a tenologia
mim basica pois possui duas camadas de armazenamento de carga ao passo que o mim

convencional apresenta apenas uma.

Algo deve ser dito para justificar os indutores: a largura fina das trilhas aumenta
a resisténcia nas espiras causando perdas, e quanto menor a frequéncia menor o fator
de qualidade. A 900M H z os indutores integrados apresentam baixo fator de qualidade e
ocupam muita area, de forma que deve-se procurar utilizar o menor nimero de indutores
possivel. Neste projeto serao necessarios pelo menos trés indutores: Lg, Ls € Lignk.
Como sera visto neste capitulo, valores altos de indutancia favorecem o desempenho do
amplificador. Como se quer minimizar o nimero de indutores, serao utilizados apenas trés
indutores com a maior indutancia possivel, com pico de Q em frequéncia suficientemente
além da banda de interesse a fim de que os indutores nao passem a manifestar natureza
capacitiva. Se encontrou um compromisso aceitavel entre area, pico de Q do indutor e
indutancia, com perimetro externo de 200um, 10um de largura de trilha e 6 voltas, de

forma a motivar pico de Q em 2.3GHz e indutancia 7,43 nH.

Apesar de ser parasita, a capacitancia entre porta e fonte do dispositivo FC de
entrada é conveniente. Como serd visto, nao é interessante que esta capacitancia seja
simplesmente a menor possivel, pois auxilia no casamento da impedancia de entrada. Pode-
se promover mais liberdade no design do sistema dissociando o projeto desta capacitancia
do projeto da dimensao W; inserindo um capacitor extra em paralelo com a capacitancia
parasita Cy intrinseca ao transistor. Assim, se pode modificar o valor da capacitancia
entre porta e fonte sem precisar modificar W e, modificando W, pode-se anular a alteracao

decorrente em Cyy com alteracao oposta de Cgg.

R¢ foi inserido para evitar um curto entre a porta de M; e o terra para pequenos
sinais. R deve ser uma impedancia de isolamento por onde circula corrente desprezivel

de forma a nao causar queda de tensao consideravel, no que toca a polarizacao, entre Vg e
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a porta. O sistema foi projetado com Rg = 100 k€2 e depois foi feita uma simulacao para
averiguar até que ponto poder-se-ia reduzir Rg (e em consequéncia também a drea ocupada
pelo dispositivo) sem impactar de forma significativa na polarizacao e consequentemente no
desempenho do sistema. Notou-se que abaixo de 20 k€2 todos os aspectos de desempenho

comecam a degradar-se de forma consideravel. Entao se estabeleceu Rg = 20 k2.

3.0.1 Capacitores de Desacoplamento de Entrada e Saida

Os capacitores de desacoplamento DC da entrada e da saida (C7, e C9) apre-
sentam idealmente impedancia infinita em DC. Eles impedem tanto que o nivel DC
imprevisivel da fonte interfira na polarizacao do amplificador, quanto este de fornecer

corrente e nivel DC pra carga, possivelmente elevando o consumo de energia.

Por filtrarem baixas frequéncias, estes capacitores devem ser projetados de forma a
motivar uma frequéncia de corte que esteja suficientemente aquém da banda de interesse
a fim de nao interferir no desempenho do circuito. A frequéncia de corte f, de um filtro

passa altas é dada pela Equacao 3.1.

1

fe= 2rRC

(3.1)

Seja Rg a resisténcia da antena (5012) e f, uma década abaixo do limite inferior da
banda (860/10 = 86M Hz). Entao o valor do capacitor de desacoplamento de entrada é
dado pela Equagao 3.2.

| 1 1
o= = R~ F 2
dee = 5t Ry 2xS6MHz500 P (32)

A impedéncia de saida é maior que 50¢2, de modo que 37pF é um valor seguro

também para se utilizar na saida.

3.0.2 Impedancia e Casamento de Entrada

A Figura 27 apresenta o modelo em pequenos sinais para célculo da impedancia de
entrada. O capacitor C%, foi omitido pois foi projetado para nao interferir em frequéncias

préoximas da banda de interesse.

A corrente que flui por Lg equivale a Is = I'x + g1 Vas. A corrente [y atravessa
Cas + Cys, de modo que Iy = Vg /(1/5(Cas + Cys)) = sVas(Cas + Cys). Aplicando a lei
das tensoes de Kirchhoff no lago de entrada, oberva-se que Vx = sLgls + Vs + sLalx.
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Figura 27 — Impedancia de entrada.

Adaptado de: (RAZAVI, 2012)

Resolvendo o sistema de equagoes para Vx/Ix chega-se & impedancia de entrada, dada

pela Equacao 3.3.

+ gmlLS
S <OGS + Ogs) CGS + Cgs

Zin=(Ls+ Lg) s+ (3.3)

O terceiro termo ¢ real e deve ser projetado para posicionar o caminho geométrico do
coeficiente de reflexao no plano I' sobre a circunferéncia de resisténcia constante equivalente
a Rg = 50f). Rg e Lg sao valores ja definidos. E necessario definir valores iniciais para ¢,
e Cgg + Cys.

E comum assumir que em inversao forte (overdrive =~ 200 mV') g, ~ 10 Ip. A
medida que a tensao de overdrive diminui e o transistor tende a operagao em inversao
fraca (overdrive menor que cerca de 100 mV'), o ganho de transimpedancia por corrente
aumenta, e considera-se que em inversao fraca g,, ~ 20 Ip. Este efeito é desejavel, pois se
consegue diminuir a poténcia sem necessariamente perder ganho e degradar a figura de

ruido.

O comprometimento com nivel de inversao reduz a liberdade do projetista, possi-
velmente dificultando o cumprimento simultaneo de todos os requisitos de desempenho. A
ideia foi iniciar com inversao forte, alcancar desempenho com margem de seguranca em

todos os aspectos importantes (exceto por consumo de energia que provavelmente seria
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alto) e a partir dai sacrificar ganho, figura de ruido e sintonia em favor de reducao de
poténcia, diminuindo overdrive para enfraquecer o nivel de inversao, assim diminuindo
consumo de energia e simultaneamente mitigando o detrimento do ganho e da figura
de ruido. Como nao se desenvolvera o projeto com um nivel de inversao bem definido,

assume-se um valor de g, intermedidrio entre inversao forte e fraca: g,, = 15 mA/V.

Tendo definido g,,, retorna-se & Equacao 3.3, com g, = 15 mA/V | Rg =
50 1, Lg = 7,434 nH e obtém-se Cgg + Cys = 2,23 pF.Como valor inicial se utilizara
CGS =2 pF.

gm € a taxa de variagdo da corrente de dreno em relagao a Vg, como mostra a

Equagao 3.4.

_ 0Ip
Vg

Im
(3.4)

w
= ,uco:rf (VGS - VTH)

Na Equacao 3.4, C,, = keo/to, tal que gy é a permissividade elétrica do vacuo
(g0 = 8,85.10712 F.m™!), k é permissividade relativa do dielétrico de SiO, do capacitor

MOS e t,, ¢ a espessura do dielétrico.

Os valores p = 440 cm?V=ts71 t,, = 3,03 nm e k = 3,9 foram obtidos do modelo
elétrico utilizado pelo simulador. Desta forma, C,, = 9,03 fF/um?. Substituindo estes
valores na Equacao 3.4, e resolvendo para W, obtém-se como valor inicial W =~ 21,6 um.

Os ajustes no casamento de impedancia foram feitos utilizando o software Cadence®

Virtuoso® plotando S;; na carta de Smith.

3.0.3 Circuito Ressonante LC Paralelo e Impedancia de Saida

O circuito LC paralelo manifesta uma impedancia dependente da frequéncia,

conforme Equagao 3.5.

L/C

T sL+1/sC (3:5)

1
Ztank - SLHE

A ressonancia ocorre quando as reatancias do capacitor e do indutor se igualam e
o denominador tende a zero, numa frequéncia dada pela Equacao 3.6. Na frequéncia de

ressonancia Z,,, assume valor maximo, que tende ao infinito para dispositivos ideais.

1
Jo= m (3.6)

O circuito LC paralelo tem a funcao da carga Rp num estidgio FC : transformar

o fluxo de corrente em queda de tensdo sobre si de forma a produzir saida em tensao.
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Além disso, o circuito apresenta alta impedancia apenas numa banda estreita em torno da
frequéncia de oscilagao, fora da qual a impedancia cai, reduzindo o ganho e atenuando o
que esta fora da banda de interesse. Como a impedancia de saida do cascode é maior que
a impedancia do circuito tank, Z;,,, domina a impedancia de saida do sistema. Por isso, o
pico de ganho do LNA ¢é sintonizado ao pico de impedancia do LC paralelo, que deve ser

maximizada para promover mais ganho.

O circuito LC idealmente nao apresenta resisténcia relevante, e isso proporciona duas
vantagens: nao consome parte da tensao de alimentacao DC dos transistores, facilitando

sua polarizagao; e nao insere ruido térmico — além de nao dissipar calor.

No projeto se utilizou o maior valor de L possivel com apenas um indutor, pois
as simulacoes no software Cadence® Virtuoso® revelaram que a magnitude do pico de
impedancia do LC é proporcional ao valor da indutancia. Tendo definido o L, calcula-se o

capacitor a partir da Equacao 3.6, conforme Equacao 3.7.

1 1
AT2f2 Lygnr 472.(900M H2)2.7,434nH

Ctank = = 4, 2pF (37)

O pico de impedancia nao tende ao infinito para dispositivos reais pois estes
apresentam fator de qualidade limitado, e isso é especialmente verdade para indutores
integrados. Por isso foram feitas simulagoes para encontrar um valor de Zy,,, para usar

no projeto a mao. Como mostra a Figura 28, obteve-se um pico de impedancia de 36952
em 947TMH z.

E importante notar que as capacitincias parasitas de M, interferem no valor de
Chank, conforme ilustra a Figura 29. Este problema é facilmente resolvido ajustando o valor

de Ciuni durante a etapa de simulagoes e trade-off.

A Equagao 3.8 apresenta a impedancia de saida do cascode, conforme Equacao 2.9,

com Lg no lugar de Rg, sem considerar capacitancias parasitas.

Z((:)(Zstcode = (1 + gm2ro2) [SLS + 701 (1 + gm1SLsﬂ + T2 (38)

Para encontrar uma estimativa para r,, um transistor com W = 22 um foi
polarizado com Vgg = 600 mV e sua tensao Vpg foi variada para plotar o grafico presente

na Figura 30, que apresenta Ip. A Figura 31 apresenta sua derivada.

Num gréfico de corrente por tensao, a resisténcia equivale ao inverso da derivada
da corrente em relacao a tensdo. Assumindo que os transistores sejam polarizados com
Vps =~ 600 mV, observa-se 01p/0Vps =187 pA/V = r, = 1/(787 pAJV) =

Vps=600 mV
1271 Q.
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Figura 28 — Projeto inicial do circuito LC paralelo.
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Figura 29 — Capacitancias parasitas de My interferem no projeto do circuito LC.

il il

- Ltank j ctank - Ltank - ctank+ d92+ cde
dg2 |_ I

I:Imlcdhﬂ _| .M2

Adaptado de: (RAZAVI, 2012)

Substituindo r,; = 12 = 1271 Q, g1 = gmz = 15 mA/V | s = jw, = 5.27900.10° H z,
zouwt | — 31,7 kQ,

cascode

Lg = 7,43 nH na Equacao 3.8, obtém-se

A Equacao 3.9 apresenta a impedancia de saida do LNA, levando em conta as

capacitancias parasitas de M,.

1
Zout = ROUt Ztank (39)

cascode s (Cdgg + Cde)
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Figura 30 — Simulacao para estimativa de r,.

1500 |
< 1000
=
(]
= 500}
0 I | |
0 0.2 0.4 0.6
Vo [V]

Fonte: Autor

Considerando o efeito de Cyyo + Cape irrelevante, ou ainda, que Clgpy foi reduzido

para compensar o efeito das capacitancias parasitas, nota-se que a impedancia de saida é
Zout =31, 7 kQ >> Zypnr = 3699.

cascode

dominada por Z;,,x, uma vez que

Figura 31 — Derivada da corrente de dreno.
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3.0.4 Ganho de Tensao

O ganho de tensao em dB é dado pela Equacao 3.10.

Av dB ~ 20[09 (gm1|Zout|) (310)

Colocando g,,; em evidéncia obtém-se 3.11

10 Av aB/20

3.11
|Zout| ( )

gm1 ~

Para um ganho de 15dB e impedancia de saida dominada por Z,,x = 3692, obtém-
se gm1 minimo de 15,2mA/V — 0,2mA/V acima do valor assumido no sub-capitulo
3.0.3.

3.0.5 Figura de Ruido

A frequéncia de corner do ruido 1/f do transistor M; é dada pela Equagao 3.12.

K gm1

Ja = Wicn AkT~

(3.12)

De acordo com (LUNDBERG, 2002),

K =5.10"° fC?/um?/Cox
=5.107" fC?/um?/9,03 fF/um?
=0,554.107% J

De acordo com (MANGHISONI L.RATTI, 2006), v varia de 1/2 em inversao fraca

a 2/3 em inversdo forte. Assume-se o pior caso de tal forma que se utilizara v = 1/2.

Voltando a Equacao 3.12 e assumindo temperatura ambiente 7' = 300 K tem-se
que fa =3,890 MHz << 860 M H z, de modo que o ruido 1/f serd negligenciado pois sua

DEP nao influencia de forma significativa na banda de interesse.

A Figura 32 apresenta o modelo elétrico de pequenos sinais para calculo da influéncia

do ruido térmico de M.
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Figura 32 — Modelo para célculo do ruido de

MI1.
lout
’in Rs La flw1 = J—'
’M@r I [9miVes @ 1y T
V. Y Vas

in CGS+ Cgs G —

! 3

Adaptado de: (RAZAVI, 2012)

O comportamento elétrico é governado pelo sistema de equagoes 3.13.

]S - ]zn + Iout
Iin = 5(Cas+ Cys)Vas (3.13)
]out = gmlvGS + Inl
Vin = (Rs+sLg)lin+ Vas + sLsls
Resolvendo o Sistema 3.13 para V;, resulta na Equacao 3.14.
1
Vin = [ ((OGS + Cye)Rss + (Cas + Cys) (Lo + Ls) s* + 1) + SLS] Lout
QM1 (3.14)
—g—(«bs+c¢ﬂ%s+«hs+6@ﬂLG+L@sﬁ+le
m1

Em s = jw,, (Cas + Cys) e (Lg + Lg) entram em ressonancia de forma que
(Cas + Cys)(Le + Ls)(jw,)* + 1 & 0. Portanto, em torno do centro da banda 3.14 se reduz

a

(CGS + Cgs)RS
gm1

V;n:

C s
w4(“+@ﬂ% I (3.15)

ml

5 + LS) Iout - jwo
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Fazendo V;,, = 0 se encontra a corrente de saida devido ao ruido de M, conforme
Equacgao 3.16, onde se considerou a entrada casada com a antena de forma a simplificar a

expressao.

1
|Iout| |n1 = ‘In1|

gmiLs
1+ (Cas+Cys)Rs
1

14 3¢

Q

[T | (3.16)

1
~ —|I,
I

A DEP da corrente de saida devido ao ruido térmico de M; é dada pela Equacao
3.17.

— 1
1721 out |M1 = 74kT’ygm1

4 (3.17)
= kTgm
A razao % é a transcondutancia (G, do sistema. Fazendo I,,; = 0 e resolvendo

para G, tem-se a Equacao 3.18, onde novamente se considerou a entrada casada.

1
w, ((CGS+CQS)RS + LS)

gm1
~ 9mi

- QMORS(CGS + Cgs)

G~

(3.18)

Dividindo 12 ,,; |ar1 pelo quadrado de G, se obtém a parcela de DEP de ruido de

entrada devido a Mj, de acordo com a Equacao 3.19.

— R%4(C Cys)?
V2, = 4kTyw? s(Cas + Coo)
9m1

nn

(3.19)

Apesar de 3.17 revelar que a DEP do ruido na saida devido a M ser proporcional a
Jgm1, em ultima instancia o que importa é o ruido referenciado a entrada, que é proporcional

ao inverso de g,,1. Nota-se que o efeito do ruido de M; sobe com o quadrado de (Cgg+Cys).

A Figura 33 apresenta o modelo de pequenos sinais para calculo do ruido térmico
de M;. Este circuito atua como um estagio FC com degeneracao, de modo que a tensao

na saida devido ao ruido de M, ¢é dada pela Equacgao 3.20.
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Figura 33 — Modelo para calculo do ruido de Ms.

¥

Adaptado de: (RAZAVI, 2012)

V;)ut |M2 _ Ztank
Vn2 % + (ZCxHrol)
1
+ SCtank
SLt(L k
=1 T (3.20)
gMa + Tol + 50,

1 + Ltankctank52
' Liank (53 + ) 5+ LianiCas?
tank gM> Tol tank“~ x

Como o circuito LC paralelo é projetado para oscilar em s = jw,, proximo do
centro da banda tem-se que 1+ LygnkClrank( jwo)2 ~ 0 de forma que o ruido de M, se torna

desprezivel.

Posto que R¢ ja esté definido, que o ruido 1/ f de ambos os transistores é desprezivel,
assim como o ruido térmico de M,, a tnica fonte de ruido que ainda deve ser observada
no projeto é o ruido térmico de M;. Portanto, conforme Equagao 3.19, para diminuir o

ruido deve-se aumentar g,,; e, mais importante, diminuir (Cgg + Cjys).

3.0.6 Resultados Iniciais

Com valores iniciais para as variaveis de projeto e com as equacoes pertinentes
desenvolvidas, procede-se as simulagoes elétricas e se observa o seguinte desempenho inicial.

Nota-se da Figura 39 que a ordem de grandeza do ganho reverso de poténcia simulado é
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muito maior do que valores esperados que ficariam geralmente entre —40 dB e —60 dB.
Este resultado foi obtido pois o buffer utilizado é ideal. E importante que este ganho seja
desprezivel para garantir que nao haja propagacao reversa de poténcia que pode interferir

na estimativa por simulagao do casamento de impedancia.

O consumo de corrente ficou em 1,44 mA, com g, = 11,7 mA/V. Deve-se
reduzir Vg, levando ao enfraquecimento do nivel de inversao de M, o que aumenta sua

transimpedancia e reduz a corrente de dreno.

Nota-se que o coeficiente de reflexao (Figura 37), o ganho (Figura 34) e a impedéncia
de saida (Figura 40) nao estao adequadamente sintonizados na banda. O ganho é sintonizado
junto com a impedancia de saida ao alterar Cy,,.. O coeficiente de reflexao é sintonizado
modificando primeiramente Cgg e W;. Caso nao seja suficiente, aumenta-se algum dos
indutores. O desempenho quanto a ruido (Figura 35) atingiu a especificagdo. O caminho
geométrico de Sy; na carta de Smith (Figura 36) deve ser deslocado para cima (aumentar
caracteristica indutiva) e para a direita (aumentar impedéancia real) para sintonizar o
coeficiente de reflexao. O ganho de poténcia (Figura 38) nio esté sintonizado e nao atingiu

a especificagao.

Figura 34 — Ganho de tensao.
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Figura 35 — Figura de ruido.
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Figura 36 — Carta de Smith.
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Figura 37 — Coeficiente de reflexao.
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Figura 38 — Ganho de poténcia.
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Figura 39 — Ganho reverso de poténcia.
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Figura 40 — Impedancia de saida.
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4 Resultados e Discussoes

A partir da performance inicial atingida, ajustes foram feitos no compromisso entre
as dimensoes de desempenho, especialmente no que toca deterioragao de ganho, figura de
ruido e sintonia do coeficiente de reflexao no sentido de favorecer a reduc¢ao do consumo

de energia através da diminuicao da corrente de dreno dos transistores.

Reducao de W diminui o consumo de corrente, porém prejudica o ganho e conse-
quentemente, a figura de ruido. Por outro lado, a reducao do capacitor externo Cgg pode
mitigar o aumento da figura de ruido. A liberdade que se tem para modificar W7 e Cgg é

limitada pelo casamento de impedéancia.

Pode-se diminuir Vi e fazer o consumo de corrente cair quadraticamente. O enfra-
quecimento do nivel de inversao de M; ajuda a mitigar a queda do ganho. A consequente
reducao de ganho e aumento da figura de ruido podem ser mitigados aumentando W, cujo

impacto sobre o casamento de impedancia pode ser contrabalanceado por reducao de Cgg.

A principio nao foi possivel atingir simultaneamente consumo em sub-mW e sintonia
do coeficiente de reflexao. Como nota-se da Figura 36, para melhorar a qualidade do
casamento da impedancia de entrada o caminho geométrico de S;; deve ser deslocado
para cima (aumento da caracteristica indutiva) e para a direita (aumento de Re[Z;,]).
Observando a Equacao 3.3 nota-se que a diminuicao de Cgg implica em aumento de

Re|Z;,], mas estimula a caracteristica capacitiva da impedancia, pois aumenta o termo

1
S((CGS"‘CgS))
consequentemente Re[Z;,]; porém ao mesmo tempo aumenta Cy, diminuindo Re[Z;,].

, fazendo o caminho geométrico de Si; descer. Aumento de W eleva g,,1, e

Nota-se por simulagao que, de fato, modificar W; ou (Cggs + Cys) nao contribui de forma
significativa para a sintonia do casamento de entrada. Resta a possibilidade de aumentar
os indutores e, nesse sentido, nota-se da Equacao 3.3 que Lg deve ser mais significativo no
casamento, pois simultaneamente eleva Re[Z;,] e aumenta a caracteristica indutiva de Z,,
ao passo que Lg nao influencia na parte real. Por isso optou-se por aumentar o nimero de
voltas de Lg, de 6 para 7, e se obteve Lg = 8,915 nH, com pico de Q em 2,35 GHz.

O desempenho atingido foi o seguinte: pico do ganho de tensao 16,38 dB (Figura
41), coeficiente de reflexdo no pior caso —17,6 dB (Figura 44), figura de ruido no pior caso
4,75 dB (Figura 42), I Py positivo de 3,20 dBm (Figura 48. Teste de I P; com dois tons de
899 M Hz e 901 M Hz), consumo de corrente de 833 uA (Figura 49), consumo de energia
de 999 uW. Nota-se da Figura 43 que o caminho geométrico do coeficiente de reflexao foi
deslocado para a direita e para cima, em comparagao com a Figura 36, e da Figura 44,
que a sintonia do coeficiente estd adequada. Da Figura 47 nota-se que o ganho reverso

de tensao ficou abaixo de —35 dB. O ganho de poténcia especificado foi de 15 dB, e o
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atingido foi de 9,42 dB no pico e 7,83 dB no pior caso. Da Figura 46 se observa que pico
da impedancia de saida foi sintonizado. Nao foi possivel atingir a especificacao de ganho
de poténcia com consumo de corrente menor que 1 mA. Para atingir todos os aspectos
de desempenho simultaneamente ter-se-ia que utilizar outra topologia de amplificador,
pois atingiu-se um limite de performance com a topologia basica utilizada: nao se pode
aumentar o ganho de poténcia sem aumentar o consumo de energia, que ja esta no limite.
O protocolo nao especifica ganho de poténcia, mas sendo necessario um ganho maior, o

baixo ganho de poténcia do LNA pode ser compensado em estagios seguintes do receptor
de RF.

A Tabela 1 apresenta os valores utilizados ao final do projeto. A Tabela 2 mostra a

comparagao entre a especificagdo e o desempenho atingido.

Tabela 1 — Parametros finais de projeto.

R¢ 20,0 kQ
Vo 485 mV
Ces 2,50 pF
Wy 43,0 pm
Wy 100 pm

cin o 37,0 pF
ot 37,0 pF
Crank 4,42 pF
L¢ 7,43 nH
Lygne 7,43 nH
Lg 8,92 nH

Tabela 2 — Especificacao versus desempenho atingido.

Especificacao Desempenho Atingido

NF < 5dB NF < 4,75dB
A, >12dB A, > 14,6 dB
A, > 15 dB A, >7,83dB
S < —10 dB Sy < —17,6 dB
IP, > —20dBm  IP; = 3,20 dBm
Ip < 1mA Ip =833 A

Poténcia < 1 mW  Poténcia = 999 uW
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Figura 41 — Ganho de tensao.
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Figura 42 — Figura de ruido.
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Figura 43 — Carta de Smith.
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Figura 44 — Coeficiente de reflexao.
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Figura 45 — Ganho de poténcia.
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Figura 46 — Impedancia de saida.
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Figura 47 — Ganho de tensao reverso.
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Figura 48 — IPs.
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5 Conclusoes

Foi proposto um LNA de baixa poténcia em conformidade com o protocolo IEEFE
802.11 ah voltado para IoT.

O modelo quadratico de inversao forte utilizado no projeto a mao apresenta
complexidade suficiente para descrever o comportamento elétrico do transistor com precisao
suficiente apenas para uma aproximacao grosseira. Simulacoes elétricas que fazem uso de

um modelo mais complexo sdo necessarias para ajuste fino do projeto.

O fator de qualidade de indutores integrados ¢ reduzido em comparagao aqueles
discretos pois a pequena secao transversal das trilhas de metal aumenta a resisténcia
associada ao dispositivo. Além disso a indutancia é diretamente proporcional a area do
indutor, que acaba sendo grande para fornecer a indutancia necessaria, consumindo area

do chip e aumentando consideravelmente o custo de producao.

A entrada do LNA é uma interface entre o chip e o ambiente exterior, e no projeto
do casamento de impedancia de entrada do amplificador a eletronica se encontra com a

teoria de ondas eletromagnéticas.

A medida que as frequéncias de interesse aumentam, menor deve ser a area do
circuito para que o projeto possa considerar parametros concentrados e nao se tenha que
fazer o projeto considerando comportamento ondulatorio, como reflexao e propagacao
de ondas. No caso deste trabalho as frequéncias sao baixas o suficiente para considerar

pardmetros concentrados dentro do chip, mas nao na trilha de PCB na entrada do LNA.

A carta de Smith facilita o projeto do casamento de impedancia, principalmente
quando se utiliza um software que plote a carta: se pode observar o resultado de uma
alteracao do casamento quase que em tempo real, mesmo que se retire ou insira algum

componente no circuito de casamento.

Quando o projeto da saida é feito para ganho de tensao, um buffer de saida para

medir ganho de poténcia é necessario.

Mais importante do que ganho, é fundamental no projeto do LNA que se minimize
a figura de ruido, pois conforme se observa pela formula de Friis, a figura de ruido do LNA

domina o desempenho em ruido do sistema de RF por estar logo na entrada do receptor.

Aplicagdes em banda estreita facilitam o projeto da figura de ruido pois a quantidade
de ruido que entra numa banda estreita ¢ menor do que em banda larga. Também diminui o
problema de intermodulacao pois filtra de forma mais eficiente as componentes interferentes

na entrada.
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Para aprimorar a sintonia do casamento de entrada o indutor Lg teve de ser
aumentado. Optou-se por aumentar Lg em vez de Lg pois a influéncia de Lg sobre o

casamento de impedancia é mais proeminente.

O maior desafio deste projeto foi diminuir a corrente de dreno dos transistores
para reduzir o consumo de energia abaixo de 1 mW. Neste sentido a tensao de gate do
dispositivo MOS de entrada do cascode foi diminuida, enfraquecendo o nivel de inversao
do transistor e aumentando seu ganho de transcondutancia. O aumento de g,, com o
enfraquecimento do nivel de inversao ajuda a mitigar o sacrificio de ganho e figura de

ruido associado a diminui¢ao do consumo de energia.

O desempenho do amplificador respeitou os requisitos de sintonia na banda, figura
de ruido (NF < 4,75 dB), ganho de tensao A, > 14,6 dB, I P; = 3,20 dBm, casamento
de impedancia S1; < —17,6 dB, consumo de corrente Ip = 833 uA e poténcia abaixo de
1 mW.

A topologia cascode tradicional sofre de um compromisso tal entre as dimensoes
de desempenho, que para atingir operagao em sub-mW, a performance quanto a ganho
de tensao, ganho de poténcia, figura de ruido e casamento de impedancia é prejudicada.
Nota-se especialmente que o ganho de poténcia é prejudicado a medida que o consumo
de energia é reduzido. Atingiu-se um limite de desempenho com a topologia utilizada, e
o ganho de poténcia foi sacrificado em favor de baixo consumo de energia, uma vez que
sendo o projeto voltado para aplicacoes em IoT, se faz absolutamente necessario baixo
consumo. O protocolo nao especifica ganho de poténcia, mas sendo necessario um ganho
maior, o baixo ganho de poténcia do LNA pode ser compensado em estagios seguintes do

receptor de RF.
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APENDICE A - Efeito Miller

Seja a Figura 50. O efeito Miller ocorre quando um amplificador inversor de ganho
—A é realimentado por uma capacitancia Cr que conecta seu né de saida Y ao nd de
entrada X.

Figura 50 — Amplificador inversor realimentado capacitivamente.

Ck

(o
[—D-X Y
Cin

Fonte: (RAZAVI, 2017)

O efeito que se observa em X é uma capacitancia de entrada C}, equivalente a
(14 A) Cr. Este aumento na capacitancia de entrada reduz significativamente a banda do

amplificador, pois o capacitor age como um filtro passa baixa.



APENDICE B - Expansao
Seja {x € C| |z|] < 1}. Entao
(1+z)" =) <n>xk
i \k
, onde se considera que os coeficientes para k > n sao nulos.
Com n = —1, B.1 se reduz a seguinte forma
(I+a) ' =l-a+a®—2*+a'— .. = (1"

k=0

Binomial
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(B.2)
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