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Sumario

O presente trabalho tem como principal objectivo o projecto e dimensiona-
mento de um transceiver de radio-frequéncia (RF) numa tecnologia CMOS stan-
dard.

As aplicacdes do transceiver sdo essencialmente as redes sem fios de comuni-
cacio a curta distancia. A poténcia de consumo ¢ uma das principais caracteris-
ticas com interesse a optimizar. Para tal, sdo abordadas arquitecturas eficientes
para implementacéo de circuitos RF em CMOS que possibilitam a utilizacao do
transceiver nas recentes redes de sensores sem fios (WSNs).

Neste projecto sao desenvolvidos os blocos de comunicagao RF tipicos de um
transceiver: o amplificador de baixo ruido (LNA), o amplificador de poténcia
(PA), o upconverter e o downconverter. O LNA baseia-se na arquitectura de de-
generacao indutiva de fonte NMOS para adquirir uma baixa figura de ruido numa
banda estreita de frequéncia. O transceiver opera a frequéncia de 2.45GHz. E
utilizada uma frequéncia intermédia (IF) de 250MHz no upconverter e no down-
converter. Este conversores sao constituidos por mizers baseados em células
balanceadas de Gilbert. E dirigido ainda um estudo as classes nao lineares E e F
para implementagao de um PA em classe E com um driver de classe F.

No presente trabalho é utilizada a tecnologia C035M da AMI Semiconductor,
com dimensiao minima de 0.35um e sem opg¢oes RF. Por esta razao sao utilizadas
alternativas que viabilizam a utilizagao de bobinas nesta tecnologia. A inte-
gracao destes componentes passivos vira a comprometer o desempenho global
dos circuitos de baixa poténcia, situacdes constantes que sao analisadas durante
o dimensionamento do transceiver.

Os circuitos RF siao simulados e desenhados em CADENCE IC. A modelagao
de bobinas ¢ efectuada no software AsITIC — Universidade da California, Berkeley.



Conteudo

Introdugao
.1 Enguadramento ¢ motivacao .
1.2

1.3 Objectivos .

Amplificador de poténcia

2.1  Conceitos hundamentais
2.2 (Classes A, B AB e O
2.3 Classe E

2.3.1  Principio de funcionamento
3.2 Equacoes da classe E
3 Analise da rede de carga

|

[ SR SR N R
WG

capacidade nao linear de dreno
2.3.6 Projecto de mm PA em classe B
24 Classe F TR
2.4.1  Principio de funcionamento
2.4.2  Peaking
)

243 Projecto de wmm driver em ¢ l isse |

Conversores RF/IF

3.1 Introducao .

3.2 Cirenitos dos conversores .
3.2.1  Upconverter
3.2.2  Downconverter

nplificador de baixo ruido
Terminacao por resistencia

Awmplificador de gate conmum .

1

] % B
2 Awplificador com feedback shunt-series

} :

I Degeneracao indutiva da fonte MOS .

Conclusao

Estado da arte das redes de comunicacao a curta distancia

Capacidade de junciao pn de dreno T
3.5 Analise dos efeitos da resistencia fnita de mmllu a0 e llrl

e o

[{aliiaBE Il e I o))

11
17
21

24
26
32
32
35
37

40
40
41
44
49

vl



Lista de Figuras

| Cirenito de PA e modo de tonte de corrente . . o000 0oL 8
2 Rectas de carga das classes em modo de fonte de corvente . . . .. 8
3 Clireuito de amplificacao em Classe E . oo 0000 oo oo 10
| Cirenito de analise da Classe E com choke RE . 0 .00 00000 12
5 Formas de onda ideais daclasse E . . .. . ... oo oo .. 16
0 Impedancia da rede de carga na classe E com choke RE o0 18
T Transformacaoem L. . . . ... .. % R E s Es v LY
8 Impedancia de entrada das redes :h- ml 1|)l<1(\d== llllll€‘ll‘w1:illfltid‘- Lo 21
0 Capacidade de juncao Cyg, (m=10.5) « oo vv oo v e 22
10 Formas de onda da tensao de dreno . . . . . ) Suoa w20

11 Relacao entre Vipp e vp,, . com influcncia da nao hm ar 1:1;1(1{‘ le Cy 23
12 \ill‘-ﬂl‘ de valores dos componentes passivos da classe E com choke

13 Formas de onda clv dreno para vdrios tamanhos de porta . . ... 25
14 Tensio ua carga para varios tamanhos de porta em classe ... 26
15 Formas de onda do PA projectado . . . . .« . oo v i v oo 27
16 Choke com multicamadas demetal .. . . . oo oo oo 29
17 PA de classe E Proposto . . v v v v v e v v v s v n s e n e oo 29
18 Detalhe do layout do transistor e dos condensadores . . . .. . .. 30
19 Lagoul do amplificador de potencia . . oo oo v oo e 30

20  Layout do choke de 33 nll . . . ..o oo oo oo 31
21 Andar de poténcia em classe F com terminagao harmonica A/4 .. 32

22 Lmpedancia de entrada de uma linha de comprimento nA, /4. .. 33
23 Formas de onda no dreno de nm amplificador de classe Fideal . . 34
24  Exemplosde peaking . . . . . oo oo e 36
25 Cireuitodo driveremclasse F oo o v v v vin vowe e onws e 38
96 Dimensionamento da rede de carga do driver em classe F . . . .. 39
27 Resultados de simulacao pos-layout do driver ¢ do PA ... .. .. 39
258 Exemplo de utilizacao dos upconverter e downconverter oo 40
50 Vi em CNIOE . o s wns rg @ sa San sswun somenmen B2
30 Excmplo de wn multiplicador ... o occo oo oo oo oo 42
31 Multiplicador de vgovge ... e s s 43
32 Célula de Gilbert na variante ;’)m;hh Huhmmi fie s e wn G4
33 Esquema do wpconverter o ..o oo o oo n o .45
31 Comparacao das respostas em frequencia com bobina de L. II1|II
inteorada ¢ OXTEINA . o v v v v v e e e e e 46
35 Layoul das bobinas do upconverter 0w o oo oo oo oo 46
36 Layout do upconverter oo o000 o s e w e d e e e e e e e e e 47
37 Detalhes do layout do upconverter . .« o o v v v v v v v oo .. 48
38 Formas de onda & entrada o saida do balun do apconverter oo 48
30 Cirenito do downconverter . . . .. (G EE Ew e Eaman dnw B9

10 Formas de onda a entrada ¢ saida tln fun"fm |||: ,.r’,m neonverter .. 50

Vit



Transceiver RF

11
12

£
4

14
15
16
A7

19

50

Excmplo de um balun passivo implementavel em CMOS .
Terminacio por resistencia (polarizacao omitida) .
Aplicacao de LNA de terminagao por resistencia
Aplicacio da sobreposicao de fontes de ruido .
Amplificador em adaptacao

LNA Shunt-Series . v W @

Series-Series (polarizacao nmlrulu

Shunt-Shunt (polarizacao omitida) FE
Modelo incremental sem efeito de carga da resistencia :l(' fee f“ld( k
shunt-shunt i oo

Representacao de Rin e hunr

LNA gate comum

Equivalente incremental

gm-Boosted CG ..

(‘irenitos proposto para o L- A e hru’un

[mpedancia de entrada do LNA

Parametros S do LNA

Figura de ruido do LNA

Resistencia equivalente de ruido do L\ \

Detalhes do layout do bloco LNA

Layout do LNA ¢ do balun

Lista de Tabelas

1
2
3
|

)

6

- I =

Comparacio de algumas plataformas de WSNs existentes . .
Valores dos elementos obtidos para os diferentes niveis de potencia
Valores dos clementos de adaptacio para os casos de 20 ¢ 0dBm
Caracteristicas obtidas da simulacao do PA de classe E
Caracteristicas fisicas das 1':(:1‘:111{1% de 22 nH ¢ 33 nH projectadas .
Caracteristicas cléctricas a 2.45 GHz das bobinas de 22 ull ¢ 33
nH projectadas DR EE 6O T .
(aracteristicas obtidas para a integracao de apenas um nlm cle-
mentos REC on bobina da rede de carga _—

Eficiencia maxima na classe F em funcao dos harmonicos
Caracteristicas fisicas das bobinas projectadas para o upconverter
Caracteristicas eléetricas a 245 GHz das bobinas de 1.11nH
500pH projectadas

Comparacao geral dos conversores . 5 i
Caracteristicas fisicas das hobinas de 22 1||| do downconverter
Caracteristicas eléctricas a 2.45 GHz das bobinas de 22nH do down-

converter

o7
57
o8
29
60
61
61
62
62
63
63
64

17
20
27
28

28



1 Introducao

1.1 Enquadramento e motivagao

Os desenvolvimentos recentes nas comunicacoes wireless e o aumento da den-
sidade de integracio de circuitos CMOS conduziram ao aparecimento de dispo-
sitivos com elevados graus de computagao, de mobilidade e de interligagao. Um
exemplo bastante abrangente de novas ideias possiveis para futuros cenarios parte
do conceito de Ambiente Inteligente [1, 2, 3, 1]. Um ambiente inteligente de-
fine um novo paradigma de utilizacdo tecnoldgica: o meio envolvente reconhece
o contexto e interage com o utilizador sem que este necessariamente se aperceba,
embora seja consciente da presenca dessa tecnologia. Nestes ambientes invisi-
veis e personalizdveis, tdo vanguardistas que mais parecem ficgao, a computacao
é feita de forma distribuida por um grande nimero de dispositivos que se ba-
seiam em trés tecnologias chave: 1) ubiquidade da comunicagao, 2) ubiquidade
da computacio e 3) interfaces inteligentes com o utilizador.

Tornar este paradigma real implicaria uma considerdvel proliferacao de dis-
positivos com ligacdo radio para responder aos dois requisitos de ubiquidade. A
evolucdo das comunicagoes moveis actuais apontam para o aumento de servigos
com elevadas taxas de trafego de dados e melhor ligagao entre redes heterogéneas,
permitindo acessos ubiquos e melhores capacidades em manter uma conexao ao
longo do tempo. Espera-se, portanto, um acréscimo na exigéncia de desempenho
do hardware de radio-frequéncia (RF).

Por outro lado, novas tecnologias surgem em complemento, com o interesse de
estender o nimero de aplicac¢oes e a interac¢ao com 0 mundo fisico - correspon-
dendo ao terceiro vértice do triangulo tecnolégico referido. Recentes objectos de
estudo interdisciplinares sio as redes wireless ad hoc moveis (MANETs) que tém
sido alvo de investigacio com grande interesse em intimeros campos de aplicagao
[5): médicas, militares, de sensores, computagao em elementos quotidianos, etc.
Tratam-se de redes auténomas, sem um elemento central gestor, que se configu-
ram com topologias de rede adaptadas dinamicamente. No dominio das MANETSs
sio aqui destacadas as redes de sensores sem fios (WSNs), jd identificadas
por alguns como uma das 10 tecnologias emergentes mais dominantes do século
XXI [6, 7). Como tecnologia de diltimo metro, visa essencialmente a obtencao de
informacio de qualquer espécie, a partir da interac¢ao com o meio fisico para
aplicacoes de diversos dominios. 5 nesta vertente que se enquadra este projecto.

As redes WSN sao constituidas por um nimero elevado de nos sensores, pre-
ferencialmente autéonomos, que comunicam a curta distancia, distribuidos redun-
dantemente numa drea de interesse. Cada um destes elementos é responsavel pela
monitorizacio do sen ambiente, processa localmente, guarda dados recolhidos e



Introducao

partilha a informagao com os nés vizinhos. Portanto, no hardware de um no sen-
sor identificam-se os seguintes blocos funcionais: o sensor, a computagao de dados,
as funcoes da camada de rede e a camada fisica de comunicacao. Neste trabalho
sao estudados circuitos destinados a este 1ltimo bloco de comunicagao. mais es-
pecificamente na interface RF com a antena (frontend) de transmissao,/recepcao.

O hardware dos dispositivos das WSN tem como requisitos inevitaveis o ta-
manho e custos reduzidos, e ainda o baixo consumo de poténcia por questoes de
autonomia energética. A tecnologia CMOS permite obter elevadas densidades de
circuitos com um custo muito inferior quando comparada a outras tecnologias de
semicondutores, além de que, o seu processo de fabrico se encontra muito amadu-
recido, em particular nas tecnologias CMOS digitais. Ainda, a caracteristica de
baixo consumo de poténcia do CMOS e a facilidade de implementagao de circui-
tos digitais para fungoes de processamento indicam esta tecnologia como bastante
adequada ao desenvolvimento de hardware de WSNs.

A integracio de circuitos RF é, por si s6 um forte topico de investigacao, em
muito devido as caracteristicas essenciais dos circuitos RF que sao irrelevantes
no contexto dos circuitos integrados digitais, sendo estas tltimas as tecnologias
que conduzem actualmente a evolugao CMOS. Contudo, a realizagao de circui-
tos analogicos/RF nos processos digitais (standard) é, de longe, economicamente
vantajosa, o que justifica a aten¢ao actual neste campo. Em termos gerais de
desempenho em RF, os circuitos CMOS manifestam-se inferiores a outras tec-
nologias, mas a questdo econoémica e a possibilidade de integragao completa de
sistemas RF e de processamento digital num mesmo chip (SoC) sao suficientes
para justificar os estudos motivados de novas solucoes, quer pela industria quer
pelas Universidades.

Em qualquer dispositivo portatil com comunicagao sem fios, os circuitos de
RF consomem a grande frac¢io da poténcia dissipada. Em particular nas WSN,
a longevidade de um né sensor é limitada pelo consumo dos circuitos de comuni-
cacao, uma vez que nao ¢é viavel a substituigao de baterias em numerosos senso-
res. O desempenho global dos circuitos RF em CMOS ¢é agravado pela restricao
de baixa poténcia. Os circuitos tém que ser reduzidos e determinadas solucoes
mais eficazes na comunicacio tornam-se proibitivas pelo seu consumo exXcessivo
de poténcia. Neste trabalho sdo estudados circuitos RF e a possibilidade da sua
integracao em CMOS numa tecnologia standard, evitando as opcoes especificas
RF disponiveis em tecnologias de fabrico consideravelemente mais dispendioso.
Pretende-se. com este projecto, estudar solucoes eficientes em potencia e, nestes
circuitos, dirigir um esfor¢o & méaxima integragao de componentes nao standard
em ICs digitais.
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1.2 Estado da arte das redes de comunicagao a curta dis-
tancia

Ultimamente. as WSNs tém sido alvo de interesse nos problemas relacionados
com MAC, gestao de topologias de rede, routing, determinagao da localizagao
dos sensores e sistemas operativos [5. 8]. O hardware RF existente para a reali-
zacao dos nds de sensores sdo de cardcter genérico, projectados para funcionarem
como plataformas de teste dos assuntos acima referidos. Algumas dessas im-
plementacdes operam com componentes disponiveis comercialmente, como por
exemplo transceivers de Bluetooth ou IEEE 802.15.4/ Zig Bee. Na tabela 1 sao
apresentados algumas plataformas de nés sensores, conhecidos por motes. Estas
plataformas consistem num processador com interface de radio (MPR - MOTE
Radio Processor), algumas ja equipadas com sensores diveros, e com a capaci-
dade de correr um leve sistema operativo — o TinyOS [9] desenvolvido em Berkeley
(Universidade da Califérnia) tem sido a principal alternativa utilizada.

Mote Ano Instituigaio Radio  Frequéncia Débito Ref.
Mica2 2003  Crossbow Chipcon  433/916 MHz 40 Kbps  [10]
tMote 2003 Intel Bluetooth 2.4 GHz 700 Kbps  [11]
btNode 2003 ETHZ Bluetooth 2.4 GHz 700 Kbps  [12]
Telos 2004 Moteiv 802.15.4 2.4 GHz 250 Kbps  [13]

Tabela 1: Comparacio de algumas plataformas de WSNs existentes [14]

Como plataformas de teste, a eficiéncia do consumo de poténcia nao é opti-
mizada. A maior parte destas plataformas tém um tempo de vida inferior a dois
anos [15]. As interfaces RF disponiveis actualmente consomem poténcias acima
do nivel de 10mW. Nestas plataformas siao implementadas formas de adorme-
cer um sensor de o acordar periodicamente para minimizar o seu consumo de
poténcia. O tempo de reestabelecimento de funcionamento tem que ser rapido.
Apesar da opcio vidvel de implementagoes em FPGA [16, 17], a escolha actual
de processamento baseia-se ainda em microcontroladores com razoaveis consumos
de poténcia.

As implementacoes mais conscientes das limitagoes de poténcia sao escassas.
Um projecto que vale a pena ser referido é o Smart Dust [15]. Este trabalho tem
como objectivo explorar o co-projecto de MEMS para obter um IC com funci-
onalidades de sensor, processamento de sinal, comunicagao, armazenamento de
dados e gestao energética — tudo isto em 1 mm?! A Universidade da California
(Berkeley) tem tido bastantes apoios para este tipo de projectos. O projecto
Smart Dust é financiado pelo DARPA (agéncia de investigacao do departamento
de defesa norte-americano) e tem fins militares. Também ligado a esta Uni-
versidade, o projecto PicoRadio [19)] foi dedicado ao desenho de motes de ultra
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baixa poténcia de consumo. Em especial. as alternativas energéticas baseadas
em MEMS sio estudadas com o objectivo de extrair a alimentagao a partir do
meio ambiente (scavenging ou energy harvesting) tornando o sensor completa-
mente auténomo. Em [20] é apresentado um exemplo de um transmissor com
fontes solar e de vibracao. com modulador/oscilador e amplificador de poténcia,
com -1.5dBm a 1.9 GHz. O oscilador conta com a minimizacao de componen-
tes através da tecnologia MEMS, implementando um ressonador FBAR (Film
Bulk Acoustic Ressonator). O FBAR comega a ser comum em implementacoes
RF - consegue-se evitar uma PLL e uma referéncia de frequéncia (LO) no os-
cilador em [20]. As células fotovoltaicas permitem densidades de poténcia até
cerca 100mW /cm? mas manifestam-se ainda insuficientes como meio energético
[%]. pelo que a completa autonomia energética de um nd sensor tera que esperar
por futuros desenvolvimentos.

O IEEE estabeleceu o standard 802.15.4 [21] como solugao de baixo débito
destinado a Wireless Personal Area Networks (WPANs) e compativel com as
WLANS (aligs, redes 802.11 como o préprio nome o indica). Contudo, o standard
é ainda restritivo em questoes de poténcia e estd longe de permitir o modo auto-
nomo energético. As redes de mais curta distancia, as redes Wireless Body Area
Networks, sdo um tema actual de investigagao com grande énfase em aplicagoes
médicas. Padecem ainda de solucoes radio apropriadas. Um exemplo interessante
de trabalho nesta drea é o projecto Human++ [22] do IMEC (Leuven, Bélgica)
que tem como objectivo a criagao de rddios de poténcia de consumo muito baixa
em tecnologias CMOS avancadas.

Em suma, a comunicacio a curta distancia é, actualmente, um tépico multi-
disciplinar de investigacdo. Maioritariamente, os estudos relacionados com a ca-
mada fisica e com a camada de rede encontram-se desfasados. Mesmo que estejam
naturalmente relacionados, o hardware RF existente constitui o grande obstaculo
a implementacao de sistemas energéticos eficientes e, claro, impossibilita a ver-
dadeira implementacao de redes sem fios completamente autonomas.

1.3 Objectivos

No presente projecto pretende-se demonstrar a viabilidade de implementacao
de circuitos RF na tecnologia AMI Semiconductor de 0.35 pm, uma tecnologia
mista baseada num processo completamente digital.

O objectivo deste trabalho é o projecto e desenho de um transceiver em
CMOS. ou seja, os blocos transmissor e receptor integrados num mesmo chip.
O transmissor pretendido é composto por um up-converter e um amplificador de
poténcia. Este ltimo, em particular, por ser critico no consumo de potencia tem
que ser projectado com arquitecturas eficientes. No bloco receptor pretende-se o
projecto de um amplificador de baixo ruido seguido de um down-converter para
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uma frequéncia intermédia. A frequéncia central pretendida para o funciona-
mento do transceiver é 2.45 GHz.

Este trabalho foca essencialmente as redes de comunicagao de curta distancia
como aplicacdo. Uma vez que estas redes (WSNs, WBANS) nao tém ainda um
standard definitivo, as caracteristicas do transceiver, tais como a poténcia RF de
transmissao ou a largura de banda, devem ser projectadas com valores razoaveis,
semelhantes aos apresentados em trabalhos de investigagao desenvolvidos nestas
dreas. B pretendida uma solugdo RF adequada a estas redes, contando com
as limitacoes inerentes do CMOS standard e ainda assim, dirigir um esforco a
integraciio dos componentes passivos sem que estes comprometam de forma menos
razoavel o funcionamento global do transceiver.



2 Amplificador de poténcia

Nesta seccao serao abordados os assuntos relacionados com os circuitos de
amplificacdao de poténcia. Sdo apresentadas as classes mais comuns no dominio
de RF. desde as tradicionais A, B, AB e C até as classes comutadas F e E, com
especial énfase na classe E que é actualmente a mais utilizada em RF-CMOS.

Segue-se o relatério do projecto de um PA em tecnologia AMIS standard de
350 nm. Trata-se de um PA de classe E com um driver em classe F. Neste con-
texto, é também abordada a possibilidade de integragao das bobinas na referida
tecnologia CMOS através das ferramentas ASITIC e CADENCE VIRTUOSO.

2.1 Conceitos fundamentais

O amplificador de poténcia (PA) constitui o 1ltimo bloco da cadeia de trans-
missdo. O PA tem a funcio de amplificar em poténcia o sinal RF para que, apos
a sua propagacao num meio de comunicagao que o atenua, o sinal seja recebido
em condicdes razodveis que permitam a sua descodificagao. Os principais para-
metros de caracterizacdo de um PA sio a poténcia de saida, a eficiéncia ¢ a
linearidade.

Geralmente, a poténcia de saida é imposta pela aplicagao. No projecto de um
PA. o dimensionamento ¢ iniciado em funcao do valor da maxima poténcia de
sinal pretendida. A eficiéncia é a caracteriza¢do do PA em relagdo a conversao
das poténcias de entrada em sinal de saida e toma valores entre 0 e a eficiéencia
méxima de 100%. Existem duas definicoes de eficiencia. A definicao mais simples
é a eficiéncia de dreno (DE) dada por:

Paut

(1)
Ppc
onde P,,; é a poténcia de sinal na saida a frequéncia de interesse e Ppe é a poténcia
obtida a partir da alimentacio Vpplpc. Portanto, o valor de DE caracteriza o
PA quanto a capacidade de converter a poténcia DC em poténcia RF entregue a
carga.

DE =

Uma outra definicio com mais informacio é a eficiéencia de poténcia adicionada
(PAE):
pAE—tat—n (2)
Ppe
em que P, é a poténcia RF de entrada do amplificador fornecida pelo seu driver.
Como se pode verificar, a defini¢ao de PAE engloba DE e toma em conta o ganho

b



Amplificador de Poténcia

em poténcia do amplificador. Contudo, o valor de PAE nem sempre ¢ fornecido
em trabalhos publicados - apenas é apresentado o valor de DE em muitos casos.

A linearidade é imposta pela modulagdo utilizada, definida pelo standard de
comunicacdo. Uma modula¢do com uma uma envolvente nao constante (e.g.
QAM) tem determinados requisitos de linearidade que o PA deve respeitar. Na
maior parte das vezes, a linearidade define o tipo de PA a utilizar. Os standards
de comunicacao geralmente especificam certos parametros de linearidade através
do ponto de intercepcio de terceira ordem (IP3), do ponto de compressao a 1dB
e da razao de poténcia de canal adjacente (ACPR).

Existem vérias técnicas de aperfeicoamento da caracteristica de linearidade
de um PA. Alguns desses métodos sido bastante complexos e de dificil implemen-
tacio. Exemplos convencionais sao os circuitos baseados em pré-distor¢ao ou em
feed-forward, que requerem medigoes prévias do comportamento dos circuitos.
Outras técnicas baseiam-se em feedback com a conversao para a banda base ou
intermédia das componentes de sinal desejadas. Sdo conhecidos dois tipos de
realimentacio: 1) cartesiana — para realimentacao de sinais em fase e em quadra-
tura; e polar loop para correc¢do da amplitude e da fase do sinal. Existem ainda
as técnicas de eliminacao da envolvente do sinal e sua recuperagao (EER') que
permite a utilizacdo de PAs comutados, e ainda a amplificagao linear utilizando
componentes nio lineares (LINC) em transmissores. Neste contexto sao também
utilizados os amplificadores de Doherty que é mais uma técnica de melhoramento
de eficiéncia do que propriamente um método de linearizagao.

2.2 Classes A, B, ABeC

Os diferentes tipos de PAs podem ser divididos em dois grupos de amplificacao:
linear e nao linear. Outra forma de classificacio consiste nos dois modos de
funcionamento dos transistores: em fonte de corrente e em comutagao.

Nas classes A, B. AB e C o transistor funciona em modo de corrente. A
distin¢do entre estas classes é feita pela fraccao de condugao do ciclo RF. O
circuito da figura 1 pode ser usado em qualquer destas classes variando apenas o
ponto de operagao DC.

No circuito da figura | a bobina RFC' funciona como um choke — uma fonte
de corrente DC que isola o sinal RF da alimentaciao. A capacidade BFC' ¢ um
condensador de desacoplamento DC com um valor elevado para ser considerado
desprezdvel a frequéncias RF. A bobina Ly e o condensador (' estao sintonizados
A frequéncia de interesse com uma determinada largura de banda. Mais concreta-
mente, se a frequéncia central considerada for representada por fy. com a sintonia
estabelecida por 27 for/LoCy = 1 entao ¢é ficil provar que a largura de banda a
3 dB (BW) é obtida a partir do factor de qualidade da rede R; LoCy, ou seja,

ITambém conhecida por téenica de Khan - seu autor em 1952,
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Figura 1: Circuito de PA em modo de fonte de corrente

BW = (2rR1Cp) . E interessante notar que a tensao no dreno ultrapassa Vpp.
ou seja, a sinuséide (no caso da classe A) é centrada no valor de Vpp o que nao
é comum nos circuitos analdgicos de banda base. Em RF a utilizacao de bobinas
¢ bastante usual também pela questao de dissipacao de poténcia.

Dependendo do valor DC de Vjy o circuito da figura | pode funcionar numa
das classes A a C. conforme representado na figura 2. Nesta ultima representagao
figuram as respectivas rectas de carga definidas por dois pontos para cada classe:
1) um ponto comum com a corrente maxima de dreno no limiar das regioes
de triodo e saturacdo; 2) o valor méximo da tensdo entre dreno e fonte que
corresponde ao limiar das regioes de corte e saturagao.
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Figura 2: Rectas de carga das classes em modo de fonte de corrente

Nestas classes, ditas tradicionais, é comum a distin¢ao também em termos de
angulo de conduciao (8). Um PA de classe A conduz durante todo o ciclo RF, por
isso 8 = 360°. A classe B tém um angulo de conducao de 180°, conduzindo apenas

8
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durante meio ciclo. Como é dificil ou quase impossivel manter esta condigao, a
classe B é meramente tedrica — rapidamente pode passar para o funcionamento
em classe C ou entdo para AB. A classe AB. como o préprio nome indica, tem
um angulo de conducao entre A e B. E uma classe de interesse para aplicagoes
de poténcia com razodveis exigéncias de linearidade. Na classe C a condugao é
minima. com @ entre 0 e 180° troca a linearidade por eficiéncia — a classe C é
considerada nao linear.

A eficiéncia DE e a poténcia de saida (Pgp) podem ser expressas em termos
do respectivo angulo de condugao (6) por [23]:

Vbop — Vpsat f — sinf
DE = 3
Vbp 4 sin g — 26 cosg ®)
Imu;z “
PRF = %(Lfn” — “’/Dsnf.) E—(g — 511 9) (4)

O valor de Vp.q; tem importante influéncia em DE e na poténcia de saida que €
possivel obter. Este efeito é agravado nas tecnologias sub-micrométricas. O valor
da tensido Vpeu ¢ bastante considerdvel, podendo ir até cerca de 50% [21]. Em
termos de eficiéncia apenas a classe C tem uma eficiencia de 100%. A classe AB é
muitas vezes utilizada mesmo em modulagoes de amplitude constante, uma opgao
menos apropriada uma vez que a eficiéncia tedrica mdxima desta classe é somente
de cerca de 75%. Recentemente, a classe E tem sido bastante abordada em radio-
frequéncia. A proxima seccdo incide sobre esta classe baseada em comutacao.

2.3 Classe E

As referéncias mais antigas sobre a amplificagdo de poténcia em classe E
indicam a tese doutoral de G.D. Ewing” de 1964 como documento introdutério do
sen conceito de funcionamento. Na década posterior, Nathan Sokal aprofundou
estudos e apresentou vérios trabalhos nesta drea [25, 20, 27], sendo-lhe por vezes
atribuida a autoria desta classe.

A deducio de solugoes analiticas que regem o funcionamento ideal da classe E
foi apresentada em varias publicacoes, destacando-se dos mais antigos trabalhos o
de Raab [28] para um duty-cycle D arbitrario. Também aqui, neste documento, a
classe E sera devidamente analisada com a dedugao destas expressoes, mas para
D = 0.5 (utilizacdio mais comum) que permitird facilitar a abordagem e uma
melhor compreensao do circuito.

2.3.1 Principio de funcionamento

A figura 3 apresenta o circuito tipico de um PA de classe E. O transistor
NMOS funciona como comutador entre os modos de operacao ON e OFF. Tal

2(;.D. Ewing, 'High-Efficiency Radio-frequency Power Amplifier". PhD thesis, Oregan State
University, Corvallis, Oregan, June 1964.
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como em outras classes de comutacao. uma eficiente amplificagao em potencia €
obtida através da minimizacio do consumo do transistor. A seguir descreve-se
como a classe E procura reduzir esta dissipagao para teoricamente atingir uma
eficiéncia de 100%.

Voo

g RFC

e T WH:}

Figura 3: Circuito de amplificacao em Classe E

A classe E é definida por duas caracteristicas essenciais: sendo uma classe
baseada em comutacdo, 1) pretende obter alternadamente tensao e corrente no
transistor mas, idealmente, as duas grandezas nunca deverao ser nao nulas em si-
multaneo; distingue-se das outras classes ndo lineares pela 2) suavizagao do efeito
de comutacéo (soft-switching); portanto, ¢ também minimizada a dissipagao de
poténcia no comutador durante as transicoes. Asseguradas estas condigoes, a
eficiéncia de dreno serd de 100%.

Para obter este desempenho a capacidade C tem um papel crucial e devera
ser cuidadosamente dimensionada. Note-se que '} também incluird a capacidade
de dreno do transistor e por essa razao os respectivos valores de W e L deverao
também ser considerados em projecto. A caracteristica de soft-switching ¢ essen-
cialmente devido a C'l. Enquanto o transistor esti em OFF, esta capacidade é
carregada e é ainda descarregada antes da transigao para ON — comportamento
este que é devido & rede RLC de segunda ordem do circuito projectada para o
amortecimento propositado e com o requisito simultaneo de adaptagao de carga
R a frequéncia fundamental de funcionamento fo.

Assumindo o caso ideal de resisténcia nula de conducao do transistor, quando
este estd em ON a tensao aos terminais de ) ¢é zero, fluindo corrente para o
dreno. No momento da transicaio ON-OFF, a presenca de uma capacidade em
paralelo com o transistor (C'y) impede uma variacao instantanea de tensao no
dreno. Portanto, €} assegura uma transicao suave entre os modos de operagao
ON para OFF.

Ao comutar para OFF, inicia-se um processo de carga do condensador a partir
da tensao nula, sem que haja corrente no transistor. Enquanto a arquitectura
garante naturalmente a transi¢ao suave ON-OFF, é necessario impor uma tensao

10
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nula no dreno para o instante de transi¢ao OFF-ON. Caso contrdrio, nesse instante
existira a descarga do condensador '} pelo canal do transistor. e portanto existira
corrente e tensao nao nulas em simultaneo, o que contraria o principio de operacao
pretendido.

Este tltimo requisito de funcionamento pode-se resumir nas duas expressoes
seguintes para o instante t; de comutacido OFF—~ON do transistor. Na maior parte
das vezes, a condicio () é referida na literatura simplesmente por ZVS (denota
Zero Voltage Switching) e a condicao () ¢ designada por ZVDS (Zero Voltage De-
rivative Switching). Se ambas as condigoes forem satisfeitas garante-se a descarga
total de C.

ve, ()=, =0 (5)
dve, (t) -
Th::s =0 (6)

Antes de avancar para detalhes do circuito, convém referir brevemente a fun-
o dos restantes elementos da figura 3. A bobina RFC funciona como um choke,
ou seja, tem as fungoes de uma fonte de corrente constante e de isolar a alimenta-
¢io DC da componente de sinal. O valor desta bobina é necessariamente elevado,
ou melhor. a reactancia X ppe deverd ser suficientemente superior a ;. Uma
regra pratica é dimensionar o choke com o valor cerca de 10 vezes superior a Ry
[29, p.543], [30].

A resisténcia Ry, pode ser a carga ou entao a carga equivalente vista da entrada
de uma rede de adaptacio. Os elementos reactivos Ly e Cy estao sintonizados
a frequéncia fo com um factor de qualidade de carga que se assume infinito
para efeitos de uma andlise genérica. A reactancia X adicional na rede de carga
introduz um desfasamento no sinal de saida em relagdo ao dreno. Portanto, a rede
de saida est4 sintonizada com um ligeiro desvio em relagao a fo. A reactancia X
adicional é outro dos componentes chave da classe E e sera analisada na secgao
seguinte com a devida justifica¢do do seu valor.

2.3.2 Equagoes da classe E

Para obter as equaces que retratam o funcionamento da classe E serd ana-
lisada a figura | com as notacoes representadas neste circuito. Como ponto de
partida sao efectuadas as consideracoes que se seguem e que serao mantidas du-
rante a analise.

11
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Figura 4: Circuito de anélise da Classe E com choke RF

1 RL

Consideragoes iniciais:

e a comutacdo é efectuada com um duty-cycle de 50% com tempos de transi-

¢ao instantaneos;

e o transistor actua como comutador ideal, i.e.. a resisténcia de condugao é

nula e a resisténcia de circuito aberto é infinita;

e o factor de qualidade @, é suficientemente elevado para se considerar apenas

uma sinusoide de frequéncia fy na carga;

e 0 choke nao tem perdas e apenas permite um fluxo de uma corrente cons-

tante Ipc nos seus terminais.

A tensdo e a corrente na carga sao sinais sinusoidais que serao, respectiva-

mente, denotados por v,(t) e i,(t):

vo(t) = V,sin(wot + ¢)

, Vo . .
folf) = R—Ism(wgt—Fo)

(7)
(8)

Assumindo que o transistor se encontra em OFF durante 0 < t < To/2, a
corrente ig(t) serd nula durante este periodo. Nestas condicoes, a corrente do

condensador ('} pode ser relacionada por:

r

. B L.r_i .
ic,(t) = Ipc — io(t) = Ipc — 2 sin(wot + ¢)
L

e a respectiva tensao ¢ facilmente deduzida como se segue.

(9)
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1 It
we,(t) = & [ ia®) d (10)
1.Jo
Ipc Vo Vo
= t+ cos(wot + @) — —=—=—cos(@ 11
C1 L;.,‘URLCl ( % ) W‘ORLCl ( ) ( )

Das condicoes ZVS e ZVDS, (5) e (6) respectivamente, obtém-se em (11) para
t= T0/22

Vo l
v, (To/2) =0 = =2 cos() = ~Ipc (12)
Ry, 2
dve, (t Vot vt .
—glt—()h:?h/z =0 = R, sin(¢) = —Ipc (13)
que permitem deduzir o desfasamento Optimo:
{ =1 2 1QO
o= —tan" | — | = —32.48 (14)
T

A partir da condicdo ZVS é possivel relacionar a corrente /pc com o valor da
carga e da tensdo V,. O valor do desfasamento ¢ determinado também participa
nessa relacao.

2 V,
Ipc = — — cos(¢) (15)
T Ry

Em condices ideais, a classe E apresenta uma eficiéncia de dreno DE = 100%,
ou seja. ndo existindo perdas de comutacao toda a poténcia DC ¢ entregue acarga
por uma sinusoide a frequéncia fundamental:

Ppp = P, (16)
2 1 V2 -
Voplpe = 3R, (17)

Substituindo Ipe de (15) em (17) consegue-se relacionar a tensao Vpp com a
amplitude de tensao obtida na carga:

4 fses
V, = —cos(0)Vpp (18)
T

13
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e o valor da carga é facilmente obtido por:

8 cos?(0)V s VI
By=—bp 2L ~ D.;};GS——g" (19)

Normalmente, como a carga de saida do PA de RF é a antena de 502, a partir
de (19) pode-se analisar 0 compromisso entre a razao de adaptacao a utilizar, a
poténcia de sinal RF e a tensao Vpp.

A relacdo (19) permite ainda, de certa forma, analisar uma restrigao impor-
tante de CMOS em PAs de classe E. Geralmente, o valor da poténcia é deter-
minado pela aplicacdo. A tensdo de pico no dreno (vppk) sera posteriormente
obtida nesta analise mas pode-se ja adiantar que ¢ bastante superior ao valor de

»p atingindo cerca de 3.56Vpp. Particularmente para poténcias elevadas, a ten-
80 vp pk € limitada pela tensao de breakdown do transistor porque, infelizmente,
para obter valores de R implementaveis é mesmo necessario utilizar valores de
pico proximos do breakdown — os valores de Ry, sao muito proximos de 12 para
poténcias acima de 100mW. Consequentemente, como os valores das resisténcias
parasitas das bobinas podem atingir facilmente 1) torna-se dificil o projecto de
PAs de classe E para poténcias elevadas. Para resolver o problema do baixo bre-
akdown tém-se usado, por exemplo, configuragdes da classe E em cascode: 0.9W
em [31].

Prosseguindo na andlise, a tensao DC pode ser escrita a partir da relacao (11)
valida para 0 < t < Tp/2, sendo ve, (t) nula durante a metade restante do periodo
de operagao:

1 Ty
V,r);) = T— l-'(__'l(f) dt (20)
0Jo

T sin(o)V, V., cos(o
= —Ipc— ( = (9) (21)

4:.;.)00[ ’.JT;..UURLC] Q'MURLC[

Substituindo as relacoes (15) e (18) em (21) obtém-se:
2 sin(2¢ 0.1836

wilC, = 2E030) ., D1890 (22)

?TIJR;‘ - R;

i

Como a frequéncia de operacao ¢ em geral um valor conhecido, a capacidade
O, pode ser determinada em fungao da poténcia de sinal pretendida em conjunto
com a relacao (19).

Retome-se agora a considera¢ao inicial de @, infinito. Sera, portanto, equi-
valente a afirmar que a queda de tensdo na série de Lo e Cy ¢ nula em f,. Entao,

14
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a componente de frequéncia fundamental da tensao ve, (t) serd igual a v1(t) — ver
figura |. Antes de avangar com a aplicagao desta equivaléncia, determine-se vy (t):

v (t) = vx(t) + Vo sin(wot + 0)

com a tensao da reactancia adicional, vy (t), determinada por:

7 ) - I’") -
vx(t) = Re{jX ;—2 e”““”‘g‘?)} = Ifi’? cos(wot + 0)

A tensao vy (t) pode agora tomar uma forma mais sucinta:

2

1+ i sin(wot + )

onde ¢» vem dado por:

X
v=0¢+tan" | —
U D+ tan (RL)

(23)

(24)

(26)

Para determinar a reactancia X pode-se recorrer a uma analise de Fourier
para a componente fundamental que tem a mesma magnitude em vc, (t) e vi(t),

tal como referido acima.

Nas condicdes referidas, relacionando (11) e (25) tem-se:

5 5
. o (B) sin(wot + 1) =
T{]_/{] ve, (t) sin(wot 4 1)

Ty

2 2
TD 0

ve, (t) cos(wot +¢) = 0

A equacio (28) serd suficiente para obter o seguinte resultado:

8= 7%
) = tan™! ey
72 tan(o)

De (20) tem-se:

X =tan(y — ¢) R =~ 1.1525R,,

(29)

(30)

Tendo agora os valores de todos os elementos passivos do circuito da classe
E relacionados. falta somente determinar os valores maximos que a tensao e a

15
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corrente no dreno podem atingir. Com as relacoes obtidas pode-se escrever a

tensao ve, (t) durante OFF:

ve, (wot) & 2.9250 Vowot + 5.4466V, cos(wot — 32.48°) — 4.5945V, (31)

Derivando e igualando a zero para determinar o instante do maximo. obtém-se

uma tensao de pico de 3.56Vpp.

Durante ON a corrente de dreno serda devida a Ipc e i,(t):

I;_)(f) - I])C' - ﬁo(f) (32)
2V, -
= z cos(¢) — 7 sin(wgt + @) (33)
_ 8 2 ¥Ypp 2 ) sinlw Vop .
= cos*(¢) 7, - cos(@) sin(wot + 0) R, (34)

Para o instante de comutacdo OFF-ON (t = Tg/2) pode-se verificar que se
tem-se uma corrente nula, para a comutagdo ON-OFF (t = Tp) tem-se ip on—ots ~
1.15%%&. Determinando o instante do maximo (wot = 37/2 — ¢) permite obter a

P . oy V,
corrente de pico ip pr = 1‘65—}%{3.

T T T 1 T T
2 3.56VDD - N
¢
o
@
-
i=3
tg VDD
2
0 1
0 3.14 6.28 9.42 12.56 15.70 18.84
wt (rad)
T T T T T T
(=]
S 1.65VDD/AL + .
5
@
©
o
c
e
8
(4]
o] 3.14 6.28 9.42 12.56 15.70 18.84
w t (rad)
T T T T T T
o
g 1.074VDD -
o
g 0
o
b
E -1.074VDD
1 i 1 1 1 1
0 314 6.28 9.42 12.56 15.70 18.84
w t {rad)

Figura 5: Formas de onda ideais da classe E

Na figura 5 sio apresentadas as formas de onda ideais da classe E, onde se po-
dem verificar os valores de pico da corrente e de tensao de dreno e o desfasamento

¢ na tensao de saida.
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2.3.3 Analise da rede de carga

Como exemplo de aplicacio das relagoes previamente deduzidas serao dimen-
sionados trés amplificadores para diferentes niveis de poténcia de sinal: 20dBm,
10dBm e 0dbBm - respectivamente 100, 10 e 1mW. A frequéncia de operagao
pretendida ¢ 2.45 GHz, situada na banda livre ISM — Industrial, Scientific and
Medical — e a carga é uma antena com a impedancia tipica de 50€.

O factor de qualidade (Q;) da rede de carga define os valores de Lo e Cy. Para
que os valores destes componentes passivos sejam razoaveis, em PAs de classe E é
comum a utilizacao de valores baixos de Q. 0 que dd origem a larguras de banda
bastante extensas. Assuma-se um valor tipico de Q. = 4.9 que equivale a uma
largura de banda de 500 MHz, Qp = fo/BW = 2450/500 = 4.9.

Sera utilizada a tecnologia CMOS standard digital AMIS-CO35M. A familia
C035M é projectada para uma tensao de alimentagao 3.3V (+0.3/-0.6V). Assuma-
se este como valor da tensio maxima de dreno’. Como no dreno a tensao eleva-se
até 3.56Vpp, a tensao Vpp estard limitada a 927mV - considere-se o arredonda-
mento para 900mV.

Os valores dos componentes passivos sao determinados pela analise apresen-
tada na seccio anterior. Os valores obtidos mantém a relagao de 10 para os tres
casos de poténcia.

y = 20 dBm 10 dBm 0 dBm
R, ¥%Vio 467Q  467Q  467Q
Oy L 255pF  255fF 25.5fF
L, LBR 350pH  3.5nH  35nH
Ly, < 1.49nH  14.9nH 149 nH
Co ﬁ 2.83 pF 283 fF  28.3 fF

Tabela 2: Valores dos elementos obtidos para os diferentes niveis de poténcia

Para o caso de maior poténcia, o valor da resisténcia 6ptima’ é muito inferior
a 500, Alids. ¢ tao baixo que ¢ quase comparével as contribuigoes de perdas do

3 Apesar da tensao de ruptura do éxido ser 7.2V nesta tecnologia, nao hé indicagao sobre a
validade dos modelos SPICE para tensoes de funcionamento acima dos 3.3V.

10 termo "carga Optima’ é normalmente associado a carga Ry, calculada para um determi-
nado nivel de poténcia. Sera usado neste documento para dist inguir esta carga da carga da

antena.
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circuito, em particular as das bobinas que em CMOS tém valores baixos de factor
de qualidade’ (Q, < 10, [32]). Portanto. a resisténcia de perdas que se apresenta
em série no modelo das bobinas tem um valor nao desprezével (na ordem das
unidades) que, na classe E, tende a ser mais significativo com o aumento da
poténcia de sinal.

Note-se que o valor da carga projectada pode incluir estes contributos pa-
rasitas. Por vezes, em projecto. pode-se atribuir um valor de carga inferior ao
suposto para incluir estes efeitos. Também o valor da resisténcia de conducao do
transistor (r.,) se reflecte na degradacao da eficiencia. Para suportar altas cor-
rentes e diminuir r,,, os projectos de PAs em classe E para poténcias proximas
de 1W utilizam transistores com larguras dos milimetros. As larguras variam
bastante. exemplifique-se com 15mm em [31], 3mm e 1.8mm em [33], 4.16mm em
[31], 1.44mm em [21]. Os desenhos destes transistores merecem especial atencao,
envolvem muitos fingers e utilizam vérios pads para ground bonding.

A resisténcia éptima para a poténcia de 10 dBm tem um valor bastante pro-
ximo de 509. Neste caso, até se pode atribuir a Ry o valor de 502, ou muito
perto disso se forem contabilizadas as perdas. Com Ry = 508 pode-se tolerar um
pequeno decréscimo de 7% na poténcia de sinal ou, alternativamente, reajustar
a tensio de Vpp. A primeira (que permite 9.7dBm na saida) serd preferida neste
caso de comparacio. Desta forma poupa-se uma rede de adaptacao que equi-
vale. no minimo, a dois componentes com uma rede em L. Mais concretamente,
utiliza-se menos um componente porque se ajustam as reactancias Lo e Xo.

30RL; 25RL
|
| 3
25RLr = 10RL
P o=
S 20RL; § 0
3 3
3 15RL g ~10RLf
= 4]
§° .8 -20RL:
g 10RL: g
< -30RL: 1
5RL ---sem Lx| 'g —40RL' ---X sem Lx
RL |—com Lx —X com Lx
4| " B ' i S T— — 3 _50RL- i — .- " — PP i s n —
1 245 4 5 6 7 8 9 10 1 245 4 5 6 7 8 9 10
frequéncia (GHz) frequéncia (GHz)
(a) Magnitude (b) Componentes real e imaginaria

Figura 6: Impedancia da rede de carga

5Este factor de qualidade (Q,,) diz respeito & situagao sem carga, ou seja, € 0 Q do préprio
componente que entra em consideragao com a respectiva resisténcia de perdas — Q,,, unloaded,
nao devera ser confundido com Q..
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Na figura ( é apresentada a impedancia vista do dreno para a carga Optima,
sem contar com ;. Como ha uma rela¢ao de 10 entre os trés casos, o comporta-
mento é similar variando somente R; nas ordenadas dos graficos.

A carga 6ptima ultrapassa os 50§ para o caso da poténcia mais reduzida. E
necessaria uma adaptacio que reduza a resisténcia vista para a saida do circuito,
ao contrario do que acontece para 20 dBm. O tipo de adaptagao mais comum
nestes casos ¢ a adaptacio em L simplesmente porque necessita do menor nuimero
de componentes adicionais.

RP Xs RI’ X
| T ] R
' L | =S| ' L | DU
é H
? R, X R. R, X, R,
- ke
(a) reducao de impedancia (b) elevagdo de impedancia

Figura 7: Transformacao em L

Na figura 7 estdo presentes as adaptagoes em L que permitem elevar e reduzir
as impedancias de saida. Para o caso de 20dBm, em que Ropt < Ry, é conveniente
utilizar a configuraco da figura 7(h). Para a poténcia de 10dBm (ou mais exac-
tamente 9.7dBm) a saida nao necessita de adaptacao, uma vez que Ropt = Rp.
Para o PA de 0dBm, tendo-se R, > Ry sera necessdrio aplicar a rede da figura

T(a).

O factor de qualidade de carga @ mantém-se numa adaptagao em L em
ambos os lados: Q, diz respeito & rede com a carga em série e (,, representa o QL
com a carga em paralelo ao elemento reactivo de adaptagao. Pode-se generalizar
esta adaptagao na forma que se segue, onde necessariamente R, > R;.

Qs = Qp= %—f—l (35)
@ = g (36)
_ R, -
Q, X, (37)

Normalmente os tipos de elementos reactivos a ut ilizar sao arbitrarios, i.e., X
pode ser a rectancia de uma bobina e X, serd a reactancia de um condensador,
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ou vice-versa. Embora a impedancia vista seja a mesma em fy, o comportamento
pode ser do tipo passa-alto ou do tipo passa-baixo. Como a comutacao em fy
introduz harménicos, na adaptacao de saida dos amplificadores em classe E ¢
conveniente a adaptacdo do tipo passa-baixo. Assim sendo, na figura 7. X sera
indutivo e X, serd capacitivo nas duas transformagoes.

A carga com maior valor de resisténcia (R,) deve ser adicionado em
paralelo um elemento reactivo para que a relagao (- )) seja valida. Para o caso
de 20dBm. a resisténcia vista a partir da saida tem que ser aumentada de 4.67€2
para 50€2. Em paralelo com a resisténcia optima (denomine-se R,) adiciona-se
um condensador C,,. A carga R; ficard em série (denomine-se R por R,) com
uma bobina para obter um filtro passa-paixo. A aplicacao das relagoes (35) (37)
é directa como se pode verificar na tabela 3.

20 dBm 0 dBm

R, min{ Rop, R} 4.670 5002
R, max{Roy, R} 50€ 46792
Q:.Qp -1 3.11 2.89
Lm 9'% 975 pH 9.4 nH
& :%%: 4.0 pF 402 fF

Tabela 3: Valores dos elementos de adaptacdo para os casos de 20 e 0dBm

A impedancia de saida é apresentada na figura 5 para os dois casos de po-
téncia. A andlise é efectuada no ponto de substitui¢do da resisténcia Optima.
por isso, serd mais conveniente chamar-lhe impedancia de entrada da rede de
adaptacio. Na figura 8(a) é apresentado o médulo da impedancia. A frequéncia
de 2.45GHz verifica-se os pontos de inflexdo no valor das impedancias desejadas

sujeitos a desvios por arredondamentos que posteriormente deverao ser ajus-
tados na integracio com os outros componentes. O valor da magnitude em fo
corresponde ao valor da resisténcia desejada com a parte imaginaria nula, como
se pode visualizar na figura reffig:sub:impzin. Na mesma figura ¢ possivel verifi-
car os comportamentos diferentes da componente imagindria. No caso de 0dBm,
com o aumento da frequéncia obtém-se uma resposta capacitiva devido a C',,, em
paralelo com a série L,, Ry dominando a resposta at ravés do curto-circuito. Para
o caso de 20dBm a bobina L,, em série dominara com a sua componente indutiva
em relacio a carga curto-cirtuitada pelo condensador (,,. No caso de ser neces-
sario a montante um circuito de rejeicao de harmonicos, estes comportamentos
levarao a solugoes diferentes.
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Figura 8: Impedancia de entrada das redes de adaptacao dimensionadas

2.3.4 Capacidade de jungao pn de dreno

A anélise convencional assume a capacidade €', como sendo linear, embora se
considere que a capacidade de saida do transistor possa ser absorvida no valor
de ;. No entanto, nas areas de dreno e de fonte do MOSFET, as jungoes pn
formam diodos ao substrato, inversamente polarizados. Existe, portanto. uma
capacidade parasita Cjgs (s6 no dreno porque a fonte estd ligada a massa com o
substrato) que tem um comportamento nao linear devido a dependéncia com a
tensao de dreno. Assim sendo, o processo de carga e descarga serd algo diferente
do assumido na teoria cldssica destes amplificadores.

A seguinte relagao é geralmente utilizada para descrever o comportamento

nao linear:

C; .
deb = —L;O““W (-38)
(1 + -54)

onde vpp é a tensio entre dreno e fonte, Cjy é a capacidade para vpp nulo, Vj; é
o potencial da juncao (built in) dependente dos niveis de dopagem e temperatura
do semicondutor. e m é o coeficiente do gradiente de jun¢ao (m = 1/2 no caso
de uma juncao abrupta e m = 1/3 para uma transi¢ao linear). Na figura 9 ¢é
apresentada a variagao da capacidade de jungao do dreno com m = 0.5 para um
intervalo tipico da tensdo Vi;. O valor de C; representado estd normalizado pela
capacidade C'jy que ¢é proporcional a area de dreno.

Com frequéncias de operacio proximas dos GHz, a capacidade de jungao do
transistor torna-se comparavel a capacidade linear externa. A susceptancia woC'
nao pode mais ser considerada constante como nas analises tradicionais. Em 1994,
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Figura 9: Capacidade de juncao Cja (m =0.5)

Chudobiak chama a atencao a este aspecto [35] e introduz o efeito nao linear nas
equacdes da andlise cldssica. Nesse trabalho sao referidos alguns aspectos bastante
interessantes. E provado que a capacidade nao linear ndo afecta a corrente e a
tensao de saida — na prdtica nao é bem isto que acontece. A tensao de pico no
dreno sofre um acréscimo significativo (figura 10). Este facto deve ser tomado
em conta para evitar atingir tensdes préximas do breakdown do transistor. Como
resultado, a capacidade de poténcia decresce para um mesmo valor de carga.
Poder-se-ia obter a mesma conclusio qualitativamente. Note-se que a capacidade
Cjap, tal como indicada no grafico da figura 9, tem valores superiores para tensoes
menores, portanto, a tensao subird mais lentamente em relagdo ao caso linear.
Para tensoes elevadas, a capacidade Cjq, atinge valores minimos que provocam o
pico de tensao verificado na figura 10.

a1

— €, nao linsar
- - - C, linear

38VDOD[

VDD - o \\ l
/ §
/ R, J

pariode f

Figura 10: Formas de onda da tensao de dreno
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Com a capacidade ('} assumida linear, a relagao entre vp,,, € Vpop € de
aproximadamente 3.56, independentemente do valor de Vpp. Considerando a
capacidade de juncdo. note-se na figura 11 como a tensao de pico ¢ altamente
dependente do potencial Vj; e, em especial, do valor de Vpp [35].

(X3 1 15 2 25 a as
VDD L

Figura 11: Relacio entre Vpp e vp,,,, com influéncia da nao linearidade de Cjgp

Também a relacio entre a reactancia adicional X e a carga, que deixa de ser
constante (= 1.1525 no caso linear) e sofre um acréscimo significativo (36, 35].
Como se pode ver, a capacidade de juncao Cjg deve ser considerada desde o
inicio do projecto do amplificador.

A decomposicio de C; em componentes linear e nao linear foi investigada em
alguns trabalhos. Nao sendo possivel uma solugdo na forma analitica, os métodos
numéricos sao aplicados para dimensionamento [37, 38, 39]. No entanto, este
efeito mistura-se com outros aspectos nao ideais como a bobina DC-feed finita ou
mesmo um factor de qualidade de carga mais baixo [10].

A capacidade C; pode ser somente constituida pela capacidade Cy, do transis-
tor. Nesta condicio, resulta um projecto simples para as dimensoes do transistor
~ usando o comprimento minimo L,;,,. apenas W deve ser tomado em conta para
obter a capacidade pretendida, ou melhor, a capacidade nao linear equivalente.
O aumento de W do NMOS, além de aumentar a capacidade de dreno, também
contribui para a diminui¢ao da resisténcia de condugao rop. No entanto, a capa-
cidade € define a frequéncia méxima de operagao. Para o caso comum de um
duty-cycle de 50% o funcionamento é majorado por [11]:

1
—— 39
mRC) (=)

fﬁh‘l.r' =

Um aspecto curioso foi experimentado na fase dimensionamento do amplifi-
cador de poténcia deste projecto. Conseguiu-se eliminar a capacidade linear em
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paralelo com o transistor e, com uma bobina de valor baixo (deixa de ser con-
siderado um choke) também foi possivel eliminar a reactancia adicional da rede
de carga. Contudo. s6 mais tarde se reparou que este resultado tinha ja sido
explicado por Grebennikov em 2002 [12]. Pode parecer estranho que estes aspec-
tos aparentemente simples sejam motivos de publicacao, mas o que é certo é que
nesta classe ha um enorme esforco de investigacao e qualquer trabalho tem dado
origem a material publicdvel — até mesmo scripts em MATLAB para analise [13]!

2.3.5 Analise dos efeitos da resisténcia finita de conducao e da capa-
cidade nao linear de dreno

Os efeitos da resisténcia do transistor em conducao e de Cys serao analisados
no seu conjunto. Para vérios tamanhos de porta do transistor sao dimensionadas
redes de carga. Uma forma bastante expedita de ajuste é a fornecida em [44],
representada na figura 12. Basicamente, apenas os valores da reactancia adicional
L, e a capacidade paralela C) sio modificados durante os ajustes para os varios
tamanhos de W.

Na figura 13(a) é representada a tensdo de dreno. Como se pode verificar,
o aumento do comprimento da porta do transistor tem como consequéncia o
aumento significativo do valor de pico de vps. Isto deve-se a influéncia acrescida
da capacidade nao linear Cys como referido na secgao anterior. Nesta figura, nos
perfodos de condugio do transistor, também é possivel visualizar a diminuigao
da resisténcia rox com o aumento de W.

diminuir aumentar aumentar
L.i.‘s LO; CD RI C1

4

diminuir diminuir aumentar

C‘l R[_ L_rj L(]} C"U

Fieura 12: Ajuste de valores dos componentes passivos da classe E com choke
(] S

RF [11]
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Figura 13: Formas de onda de dreno para vdrios tamanhos de porta

Em termos de corrente, a figura 13(1) deve ser interpretada com algum cui-
dado. A corrente de dreno cresce com o aumento do tamanho da porta. O
grifico mostra que para tamanhos elevados esta corrente nao é cortada ao fim do
periodo de condugao. Deve-se referir que esta corrente de dreno inclui a corrente
da capacidade Cy, — caso contrério a dissipagao de poténcia seria intoleravel nas
transicoes. Este efeito manifesta-se mais para valores de 1V mais elevados em que
o comportamento nio linear da capacidade de dreno é dominante. Na saida, a
figura || mostra o aumento de tensdo com a subida de W, ou equivalentemente,
um aumento na poténcia RF com Cyg,.

Além dos efeitos aqui referidos também o choke RF pode vir a alterar o
funcionamento da classe E se o valor deste descer ao ponto de nao ser mais
considerado como um choke, ou seja, tomar um valor finito. O efeito deste DC-feed
finito (assim vulgarmente chamado) é apresentado em [15] com densas expressoes
analiticas. Solucdes mais simples e interessantes sao apresentadas em trabalhos
mais recentes, tais como [16, 17]. A redugao do choke a um valor baixo permitiu
verificar que se consegue aumentar o valor da capacidade linear paralela em cerca
de 60%.

Além da classe E apresentada hd também a classe E inversa. Alids, normal-
mente as classes comutadas tém sempre uma versao inversa, em que as formas
de onda de corrente e tensio sao trocadas. Isto justifica-se pela possivel trans-
formacao das redes de carga no seu dual. Os trabalhos conhecidos sobre esta
arquitectura sao bastante recentes| In], curiosamente surgiram durante o projecto
do PA deste trabalho.
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Figura 14: Tensdo na carga para varios tamanhos de porta em classe E

2.3.6 Projecto de um PA em classe E

Os amplificadores de poténcia realizados em hardware dedicado a WSNs emi-
tem poténcias que vao desde -1.5 dBm [20] a 10 dBm (e.g. [19]). A tensao maxima
recomendada pela tecnologia C035M da AMIS é 3.3V. Portanto, deve-se ter em
conta o valor de pico da tensio de dreno no projecto, reservando uma certa mar-
gem de seguranca. Com base no estudo realizado anteriormente, sabe-se que a
realizacao da classe E apenas com a capacidade nao linear da jungao pn do dreno
eleva substancialmente a tensdo de dreno. Por outro lado, se a capacidade for
maioritariamente linear o nivel de poténcia na saida é mais reduzido. Mediante
um compromisso entre estas caracteristicas dimensionou-se o NMOS para que a
poténcia RF entregue & carga se enquadrasse no intervalo previamente definido.
Estabeleceu-se o tamanho da porta em 100xm/0.35um para uma poténcia de
saida a 5.21 dBm a 2.45 GHz. O valor do factor de qualidade da rede de saida
foi mantido dos exemplos introduzidos nas secgoes anteriores por se evitar uma
rede de adaptacio para a carga de 50 €2.

Os valores projectados para os componentes passivos sao os seguintes:

e capacidade linear paralela: C, = 160 fF

e capacidade da rede de saida: Cjy = 260 fF

e indutancia do choke: Lppe = 33 nH

e indutancia da rede de saida: Lo = 22 nH (inclui reactancia adicional, L,)

Na figura 15 siio apresentadas as formas de onda de tensao no dreno e na carga
para o circuito projectado (simulagao a nivel de esquematico), para o circuito
projectado com as bobinas integradas (circuito com os componentes parasitas das
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Figura 15: Formas de onda do PA projectado

bobinas) e para o circuito extraido com e sem a integracao das bobinas (simulagao
de post-layout).

Os resultados do circuito projectado e extraido com bobinas externas (de
factores de qualidade muito elevados) sao coincidentes. Na integracio das duas
bobinas, a poténcia RF desce drasticamente o seu valor e também no dreno
se verifica uma enorme atenuacdo em tensao. Na tabela | sdo resumidas as
caracteristicas de poténcia para estes casos.

Circuito P, (dBm) DE (%) PAE (%)
projectado 5.21 58 o7
projectado com bobinas internas -3.15 15 8
extraido com bobinas externas 5.21 58 57
extraido com bobinas internas —1.42 20 13

Tabela 4: Caracteristicas obtidas da simulagao do PA de classe E

Analisando os valores de PAE da tabela | constata-se de imediato que nao ¢
vidvel a integracao total das bobinas. As bobinas projectadas em ASITIC para
os valores dimensionados sao apresentadas de seguida. Como os valores dimensi-
onados sao consideravelmente elevados, opta-se pela utiliza¢ao de multi-camadas
de metal para conseguir a sua integragio (ver figura ??). A tecnologia tem 5
metais e sio neste caso utilizadas as camadas metal2 a metalb para desenhar as
bobinas.
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As regras de electromigracio sao necessariamente respeitadas. A partir do
valor RMS da corrente é determinada a largura minima das pistas de metal que
serd usada em ASITIC, impondo aqui uma margem de seguranca de 20% a 125°
~ temperatura mais elevada a que os modelos BSIM3v3 desta tecnologia sao
estudados [50].

O valor de wyn é determinado por [51]":

w > 0.67 x 1.20 X ipass (40)

Laes | (pm) w (pm) s (pm) n (turns)

22nH 132 8 3 3
33nH 140 6 2 3

Tabela 5: Caracteristicas fisicas das bobinas de 22 nH e 33 nH projectadas

L (IIH) Rs (Q) C.sl (fF) Rsl (Q) Cs? (fF) Rs'z (Q) fr'c‘..s (GHZ)

21.88  41.73 21.36 2884 85.19 791.6 7.362
33.17 58.8 20.98 2676 81.86 758.3 6.033

Tabela 6: Caracteristicas eléctricas a 2.45 GHz das bobinas de 22 nH e 33 nH
projectadas

Das caracteristicas eléctricas das bobinas realga-se a resisténcia série com
-alor semelhante ao da carga. No caso da bobina da rede de carga, a poténcia
RF sera muito afectada. No caso do choke. como apenas funciona como fonte
de corrente constante, a degradacgao sera menos notada. Esta foi uma das razoes
porque se escolheu um choke e nao um DC-feed finito — o choke tem menos
influéncia no desempenho global da poténcia. Na tabela 7 sdo comparadas as
solucoes integradas choke vs. bobina da rede de saida. Os resultados obtidos,
embora muito inferiores ao das bobinas externas, sao ainda razodveis no caso da
integracao do choke. Estabelece-se o compromisso entre eficiéncia e integracao.
Neste caso a solucao adoptada serda em fungao da integragao.

5 Apresenta-se somente uma expressao final uma vez que nao é permitido fornecer informacoes
concretas sobre a tecnologia pelo Non-Disclosure Agreement estabelecido com a EUROPRAC-
TICE.
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Figura 16: Ligacdo entre as camadas de metal choke

P,.. (dBm) DE (%) PAE (%)

choke RF integrado 2:21 39 36
bobina da rede de saida integrada 1.15 31 25

Tabela 7: Caracteristicas obtidas para a integracio de apenas um dos elementos
RFC ou bobina da rede de carga

1.0V

L = 33.07nH 5082
] 2.45GHz

R, = 59.340)

260fF
11 22nH

2V ] D
10010 ]ﬁ{)ﬂ"
I 0.35um |

Figura 17: PA de classe E proposto
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Figura 18: Detalhe do layout do transistor e dos condensadores

Figura 19: Layout do amplificador de potencia
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Figura 20: Layout do choke de 33 nH
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2.4 Classe F

O PA descrito na seccio anterior necessita de uma onda quadrada que o faga
comutar. A 2.45 GHz nao é facil obter um inversor eficiente. Uma solugao
proposta para o driver do PA em classe E ¢ a classe F. outra classe nao linear,
que é seguidamente apresentada.

2.4.1 Principio de funcionamento

O conceito de funcionamento em classe F pode ser explicado a partir do cir-
cuito representado na figura 21. Os elementos RFC e BFC sao, respectivamente,
uma bobina de valor elevado (RF choke) que serve como fonte de corrente e isola
a componente de sinal da alimentagao DC, e uma capacidade de bloqueio da com-
ponente DC para a saida, também esta de valor razoavelmente elevado (Big Fat
Capacitor) para que a sua reactancia possa ser desprezada a frequéncia de funci-
onamento do circuito. A rede de saida é adaptada por uma linha de transmissao
de um quarto de comprimento de onda & frequéncia fundamental (fo). A carga
R, tem em paralelo um tanque LC que se assumira com factor de qualidade (Qr)
elevado para efeitos de andlise. O transistor funciona em modo de comutagao a
frequéncia fy. alternando entre as regioes de operagao de corte e de triodo.

Vbp

2/4 @ wp
Zy

Figura 21: Andar de poténcia em classe F com terminacao harménica /4

A impedancia de entrada de uma linha de comprimento A\/4 ¢ dada por:

9
o “0
Z:'n = z (“1'1)
out
onde Z;, representa a impedancia caracteristica da linha e Z,,; ¢ a impedancia de
saida da linha — neste caso, a Z,,; corresponde & impedancia do paralelo de Ry

L| e (_-‘].
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Assumindo que a rede de carga esta sintonizada para f. entao. a esta frequen-
cia a impedancia Z;, toma o valor de ZZ/R;. uma vez que L; e C) repre-
sentam uma impedancia teoricamente infinita em f;. Oportunamente, tem-se
Zo = Ry = 50 €1, valor tipico das antenas comercializadas e, portanto, a impe-
dancia vista do dreno em fj é simplesmente o valor da carga.

Para harmoénicos da frequéncia fundamental (f = nfy) o correspondente com-
primento de onda’ decresce de acordo com A, = A\/(4n). sendo A o comprimento
de onda da frequéncia fundamental f,. O comprimento da linha serd nA, e a
impedancia de entrada da linha alternard entre 0 e oo, respectivamente para
harménicos pares e impares. Exemplificando, para o segundo harménico o com-
primento da linha serd 2),, ou seja, oito linhas de quarto comprimento de onda
de segundo harmonico. Relembra-se que a rede de saida é um curto-circuito”
excepto em fy. Portanto, a impedancia no inicio do tltimo segmento \,/4 serda
infinito. Movendo em direccao a entrada, em incrementos de A, /4, a impedancia
vista para o fim da linha alternara entre 0 e oc. Por fim, neste caso, obtém-se
uma impedancia nula na entrada da linha. Assim. conclui-se que para qualquer
harmonico par serd apresentado um curto-circuito ao dreno do transistor. De
modo similar, para harménicos impares a impedancia vista sera infinita. A figura
22 ilustra esta analise através da decomposicao da linha \/4 em 4n particoes de
An/4.

/4 An/d An/4 An/d
O— Zy — i Zo Zy Zy

Zin@Qn fy r r r
00 0 oc

Figura 22: Impedancia de entrada de uma linha de comprimento n\, /4

Em termos de tensao so existirao no dreno os harménicos impares e a frequen-
cia fundamental. Em corrente sé existirao os harmoénicos pares e fy. Portanto,
s6 havera corrente e tensao em simultaneo a frequéncia fundamental, o que se
traduz numa eficiéncia de 100%, ou seja, toda a poténcia DC é convertida em
poténcia de sinal RF com uma comutagao sem perdas.

As formas de onda do dreno podem ser analisadas através dos coeficientes de
Fourier. Uma onda quadrada com amplitudes entre 0 e V), tem apenas DC, harmo-
nicos mmpares e frequéncia fundamental. A onda quadrada pode ser desenvolvida

atraves de:

: V, 2V, 2V 2V,
v(t) = —:;— ~2 cos(wot) — —=£ cos(3wot) + —= cos(bwot) + - - - (42)
s vy 5m

70 comprimento de onda é dado por A = ¢/f onde ¢ é a velocidade da luz (= 3 x 10® m/s).
®Mais exactamente, tem um comportamento capacitivo na frequéncia mas mediante a con-
sideracao de um valor de () elevado a afirmagao ¢ vilida.
I
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Como a componente DC no dreno é Vpp e é correspondente ao valor médio
da onda quadrada V},/2, entao a tensao no dreno sera o dobro de Vpp. Portanto,
a componente fundamental pode ser escrita como:

2V, 4V
vo(t) = —L£ cos(wpt) = £ cos(wot) (43)
T

Como sé existe a componente fundamental na carga, deduz-se o valor da
poténcia RF em funcao da tensao de alimentagao:
_Llw@P 8

P = = V3 44
0 2 }?I; TTZI?I_ DD ( )

A corrente de dreno, é uma onda com apenas com componente DC, fun-
damental e harmoénicos pares. Estas componentes equivalem a uma sinuséide
semi-rectificada. Através dos coeficientes de Fourier a componente fundamental
pode ser descrita por:

ioft) = "2 = 21y cos 2m ot (45)

Como o valor médio da sinuséide semi-rectificada é 1/m do seu valor de pico,
entao relacionando 1y e vy obtém-se:

(46)

l.'j){f)ﬂ

2Vbp

Voo T r
0 2 4m 67 87 :r

ip(t)

8Vpp

why,

o /‘\ /\ /\ /\
0 27 4m 67 8Tt

Figura 23: Formas de onda no dreno de um amplificador de classe F ideal

As formas de onda sao apresentadas na figura 23 referem-se a uma amplificagao
ideal em classe F. As formas de onda da corrente e da tensao podem ainda ser
trocadas entre si mediante a utilizacao de uma linha de comprimento A/2 em fo.
Nestas condicoes a classe F toma o nome de classe F inversa ou simplesmente

classe F~1.
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Note-se a criatividade do conceito de funcionamento desta classe é criativo. E
interessante ver que, com a comutacao e a filtragem, se consegue no dreno o valor
do dobro da sua tensao de alimentagao e ao mesmo tempo impor o desfazamento
dos periodos em que as duas grandezas sao nao nulas.

A linha de transmissao consegue (teoricamente) adaptar a saida para todos
os harmoénicos. Contudo, o seu comprimento é da ordem dos centimetros (2-8
cm) para frequéncias nas bandas L e S (respectivamente 1-2 GHz e 2-4 GHz)
impossibilitando a sua integragao em CMOS. As linhas de transmissao sao mais
utilizadas em amplificadores de microondas com componentes discretos.

2.4.2 Peaking

A linha de transmissao consegue (teoricamente) adaptar a saida para todos
os harmonicos. Contudo, o seu comprimento é da ordem dos centimetros (2-8
cm) para frequéncias nas bandas L e S (1-2 GHz e 2-4 GHz, respectivamente)
impossibilitando a sua integracao em CMOS. As linhas de transmissao sao mais
utilizadas em amplificadores de microondas com transistores discretos — a classe
F tem sido usada principalmente nos transmissores RF das estacoes base.

A linha de transmissao pode ser substituida por filtros sintonizados para um
ntimero determinado de harménicos. Este método de aproximacao da linha distri-
buida a uma determinada ordem por elementos discretos denomina-se usualmente
de peaking. O mais usual é o peaking do terceiro harmoénico (3HP).

! 1 3 5 o0
1 50.00 57.74 60.33 63.66
—_ 81.65 85.35 90.03
4 7497 86.56 90.45 95.45
oo 78.54 90.69 94.77 100.00

Tabela 8: Eficiéncia maxima na classe F em func¢ao dos harmoénicos

Na tabela ~ constam os valores das eficiéncias para os harmonicos presentes no
dreno do transistor. No caso de existir apenas a frequéncia fundamental tem-se
0 caso de uma classe A (n =1 e m = 1). Para o peaking do terceiro harmonico
(n = 3. m = oc) obtém-se uma eficiéncia ainda de 90% e pouca ¢é a diferenca de
um S5HP (5%).

A figura 21 ajuda a explicar o conceito de peaking. Assumam-se todos os
elementos com factores de qualidade infinitos. No caso da figura 2 (2 ) admitam-
se as redes LC 3, 5 e 7 sintonizadas respectivamente para o 3H, 5H e TH. Uma
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forma simples de inspeccao ¢ a seguinte. Com 3H, 5H e 7TH filtradas na rede de
carga ¢ equivalente a introduzir estes harmonicos de tensao no dreno. Como o
factor de qualidade é infinito, haverd corrente s6 nos harmoénicos impares e nos
pares acima do TH. No caso da 21(h) sdo introduzidos os harmoénicos 3H. 5H e
7H no dreno, mas em corrente, portanto, tem-se uma classe F inversa.

Vbp

REC
RFR L
(a) Classe F com 3 elementos discretos ressonantes
Voo
RFC g
RF, by, &
o_ A [I L;; Ls L;‘
Ry,
I C’;; I (", I (‘T

(b) Classe F~! com 3 elementos discretos ressonantes

Figura 24: Exemplos de peaking

E interessante referir que somente as arquitecturas apresentadas nao definem
que sejam classes F ou F inversa. Note-se que, por exemplo no caso da figura
21(h), se os filtros estivessem sintonizados nos harmonicos pares, haveria corrente
nos harmonicos pares e tensao nos harmonicos fmpares. Ter-se-ia entao uma
classe F e nao a sua inversa. Nos livros mais genéricos (e.g. [29, 72]) esta questao
nao ¢ assim abordada, alids faz-se quase entender que as arquitecturas das redes
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de saida acima apresentadas estao por si s6 associadas as classes F e F inversa
respectivamente nas formas dispostas nas figuras 2 1(a) e 21(h).

2.4.3 Projecto de um driver em classe F

O PA de classe E necessita de um grande sinal na entrada para o comutar.
Uma onda plana, quadrada, torna o PA mais eficiente em relacao a uma sinusoide
de grande amplitude. E proposto neste trabalho um driver em classe F para
produzir essa onda quadrada.

Foi referido que na maior parte dos casos se faz um 3HP no projecto de PAs de
classe F. Contudo, a apresentacao anterior é demasiado teérica. Como se assume
um factor de qualidade infinito, consideram-se curto-circuitos ou circuitos abertos
perfeitos fora da frequéncia de sintonia. Mas este facto nao é observavel na pratica
e afecta consideravelmente as formas de onda, ou seja. deteriora a eficiencia do
amplificador.

Em concreto, admita-se o 3HP por um circuito similar ao apresentado na
figura 21(a) e considere-se a situagio nao ideal de um factor de qualidade finito nas
redes LC. O tanque LC da carga, sintonizado a f, apresentara uma componente
capacitiva em 2f e influenciarda também a sintonia a 3f,. Portanto, mesmo com
duas redes LC sintonizadas para 3 fy e fy nada indica que se terd um curto-circuito
a 2f,. Seria preciso que a componente indutiva do filtro do 3HP compensasse de
certa forma a componente capacitiva introduzida em 2 f;.

Para dimensionar a rede de carga do classe F tomando em consideracao os
efeitos referidos, é utilizada a rede do circuito da figura 25. Os elementos da rede
podem ser determinados por [53]:

1

e = 4—’

01 (Ld()-l-TFBHF)RL ( {)
4

L, = —ro 48

] 9;»'[%01 ( )
15C

2 = B& (49)
16
QJ

L2 = I_' (50)
15

Tendo em conta uma largura de banda (BW) da ordem de 40MHz deduz-se
(. Felizmente, para este valor de BW, o valor do condensador ¢ suficientemente
clevado para desprezar a capacidade de entrada do PA. Os valores obtidos para
os elementos da rede sao listados a seguir.

o (', = 1.9pF



Amplificador de Poténcia

‘.D!J

l > PA

— Cy

Ca

_|

Figura 25: Circuito do driver em classe F

e L, = 933pH
.Cz
e L, =563pH

1.85pF

Na figura 20 é apresentada a resposta em frequéncia desta rede. E bem not6-
rio as impedancias elevadas na frequéncia fundamental e no terceiro harménico.
Consegue-se no ponto médio (segundo harménico) implementar um nulo.

Na mesma figura pode-se comparar a resposta em frequéncia entre as op-
coes de implementacdo da bobina de 563 pH como interna ou como externa. A
degradacio nao é critica. O mesmo nao se passa com a bobina de 938pH que
compromete o funcionamento da classe F e teve que ser considerada externa.
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100

todas as bobinas externas
bobina L2 interna

Magnitude (dB)

_40 L 1 1 1 1
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Frequéncia (Hz) x10°

Figura 26: Dimensionamento da rede de carga do driver em classe I
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Figura 27: Resultados de simulacao pos-layout do driver e do PA
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3 Conversores RF/IF

Nesta seccao sao apresentados os circuitos que constituem o Upconverter e o
Downconverter utilizados, respectivamente, nas conversoes de IF para RF e RF
para IF.

3.1 Introducgao

Os conversores de frequéncia sao constituidos basicamente por mizers e filtros.
Os mizers efectuam a multiplicacao de sinais de diferentes frequéncias para obter
a frequéncia desejada. Considere-se o exemplo da figura 25 com um oscilador local
(LO) de 2.2GHz. O sinal IF tem frequéncia 250MHz e o sinal RF tem frequéncia
2.45GHz. A saida dos mizers obtém-se os sinais com frequéncias iguais & soma
e a diferenca dos sinais da entrada. Isto pode ser demonstrado pela propriedade
trignométrica:

cos(a)cos(b) = = cos(a +b) + %Cos(a —b) (51)

1
2

Portanto. a saida do mizer do downconverter tém-se as componentes de
frequéncia: 250MHz e 4.650GHz. No caso do mizer do upconverter tem-se na
sua saida os sinais com frequéncias 2.450GHz e 1.950GHz. As componentes de
frequéncia indesejadas devem ser filtradas através dos filtros passa-banda (BPF)
seguidos dos mizers. Num upconverter o BPF frequéncia é sintonizado para o
valor da frequéncia mais alta. e no downconverter tem-se o contrario.

downconverter

: mirer :
1 AL [
2.450 GHz ————p» 2 |——P 250 MHz
| a4l
: BPF :
v o e s e e 1
LO
2.2 GHz I\/
[ T T A TS I T, 1
: BPF 1
1
I ,’i/ |
2.450 GHz 4———— O 4——— 250 MHz
; N -
I mirer :

i.!p(f()-"i.(‘l"i"!f’?'

Figura 28: Exemplo de utiliza¢ao dos upconverter e downconverter
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No caso da recepcao, o filtro aparentemente pode ter caracteristicas mais
relaxadas - 4.650GHz é muito superior ao sinal de interesse. Contudo. pode nao
ser bem o caso. Ha também o problema da frequéncia imagem. Note-se que um
sinal de 1.95GHz na recepgao é também convertido na banda do sinal desejado.
A preocupacao do filtro do downconverter nao recaira nos 4.65GHz, mas sim em
1.95GHz, ou seja. a sua largura de banda deverd ser muito menor que 500MHz,
portanto, é ainda bastante elevada e as caracteristicas do filtro afinal sao algo
exigentes.

No presente trabalho optou-se pela utilizacao de um upconverter. Nao existem
ainda standards para as aplicacoes de WSNs. Portanto, a escolha da modulacao,
largura de banda e outros parametros sao livres. Alternativas a um upconverter
seria a implementacao de um modulador. A utilizagao da modula¢ao FSK bindia
ja foi sugerida para redes de sensores [71]. Contudo, uma solucao com um mo-
dulador envolveria a implementacao de um VCO e de uma PLL e, certamente,
demoraria todo o tempo deste projecto. O VCO da figura 29 ainda foi experi-
mentado, mas nao foi muito aprofundado. Os NMOS com dreno e fonte ligadas
sao capacidades varidveis que podem ser reguladas pela PLL e pelo modulador
para afinar e impor uma frequéncia de saida. E extremamente dificil arrancar
a oscilac@o e definir a sua frequéncia — é um processo muito demorado baseado
em tentativa e erro de simulagoes temporais longas (até atingir uma amplitude
constante). Convém, no entanto, referir que se obteria a vantagem de conseguir
uma amplitude elevada de oscilagao que podia atacar o PA directamente. Assim,
a integracao seria possivel desde a banda base do sinal digital.

A arquitectura proposta baseia-se em upconverters e downconverters. Desta
forma também nao é imposta uma grande restricao a modulagao. No caso pre-
ferivel de uma FSK é recomendada uma FSK de fase continua (CPFSK), isto
porque os sistemas analdgicos nunca foram famosos pela sua resposta em fase.
Portanto, uma FSK com fase descontinua teria inversoes de 180 graus e os circui-
tos provocariam distorcao de fase que pode ser intoleravel. No caso de CPFSK
evita-se a fase descontinua dimensionando as frequéncias moduladoras para que
em cada bit caibam um nimero inteiro dos respectivos periodos.

3.2 Circuitos dos conversores

Existem vdrias formas de multiplicar sinais com transistores CMOS [57]. Um
exemplo simples ¢ o da figura 30. Assuma-se que o transistor M; opera na regiao
linear e que M, opera em saturagao. Se a transcondutancia de M, é muito mais
elevada que a transcondutancia de M,;, entao M, opera como um seguidor de
fonte [75]. Portanto, vgs ¢ controlado pelo sinal b. Atendendo a expressao de
primeira ordem de um transistor na regiao linear, sabe-se que existird um produto
entre a e b assim como ha o produto entre vy e v, na referida expressao. Claro
que haverd também outros produtos indesejaveis que terao que ser anulados de
alguma forma.
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Vbp

\'lnmi

\/!1 “trl

= =
Figura 29: VCO em CMOS

S

oy

Figura 30: Exemplo de um multiplicador

Uma forma de multiplicagdo, ainda do produto do tipo v,.v4,. € a apresentada
na figura 31. Este multiplicador, devido ao amplificador, é mais indicada para
downconversion. Para um mesmo 3 de todos os transistores, a saida ¢ dada por
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Figura 31: Multiplicador de vgsvs

Um circuito bastante conhecido e utilizado em RF é a célula de Gilbert. Neste
trabalho os mizers utilizados baseiam-se nestes circuitos. Na figura 32 é apresen-
tado o circuito de uma célula de Gilbert. Com as entradas e as saidas diferenciais,
este circuito denomina-se frequentemente por double balanced mizer. Com os pa-
res diferenciais a operar na regido de saturagdo, a corrente diferencial de saida é
dada por [55)]:

K K2 Ky .
Iol —Ipn = I(a-:'f —d(fz:r)z e -)d (23-‘);1 = 2z V I(dfmg,i 1 - ! x (53)
Ltait 41; Ltail

slida para Kgx? < L,y com Ky denotando a transcondutancia dos transistores
dos andares diferenciais. A corrente diferencial pode entao ser escrita em fungao
da relacao das correntes Iy = Ijy + Iio:

Iul - I{J:Z =2 I{dr (\/K = \/Z) (5“1)

Atendendo agora ao andar de entrada y:

VIn = VIa = 2Ky (55)

onde K, representa a transcondutancia dos transistores da entrada y. Pode-se
entdo concluir que existe o produto entre as entradas x e y e é dado por:

Ly — Iy = 2/ (2K Kg)zy (56)

Outra conceito bastante simples que ¢ usado na multiplicacao reside na co-
mutacao de uma corrente. Suponha-se que um transistor comuta uma corrente.

43



Conversores RF/IF
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Figura 32: Célula de Gilbert na variante Double Balanced

Essa corrente existira periodicamente (periodo de comutacao), sendo a resultante
equivalente a uma multiplicacio de uma onda quadrada com a frequéncia de co-
mutacio pela onda de corrente — existirdo harménicos de ordem fmpar como ¢é
natural numa onda quadrada.

3.2.1 Upconverter

O multiplicador de Gilbert sera utilizado na conversao para RF (upconverter)
e também na conversio para IF (downconverter). O circuito do upconverter é
apresentado na figura 33.

Os transistores de entrada IF actuam como transcondutores, ou seja, simples-
mente transformam a tensio de entrada (sinal IF) em corrente. Estes transistores
funcionam em saturacio. Nas portas dos transistores dos dois andares diferen-
ciais superiores tem-se a entrada do oscilador local (LO). Como tipicamente se
conseguem amplitude elevadas dos sinais de um LO, é conveniente que estes tran-
sistores operem em comutacao.

Nos drenos dos transistores comutados ¢ implementada uma rede LC. O con-
junto desta rede, dos condensadores de desacoplamento DC (de 7. 1pF) e das resis-
téncias de polarizacao do andar seguinte formam a carga sintonizada a 2.45GHz.

As bobinas de 4.11nH foram dimensionadas para integracao. Contudo. a
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1.5V
- 2.0V
4.11nH == 1IpF TpRE= 4.11nH
3.16KQ
7.1pF
11 | 10 m
4 11 0.35um
—0 out
_{ {' | L0
0.35um
104 1047 7.1pF
G"_"‘S]é‘i% . :tsmr:n | 3.16K0
I 1.0V

° BOpm _S0um
0. 35um D.35um
IF in

l JI L = 499.2pH
R, = 3.5150

Figura 33: Esquema do upconverter

atenuacao introduzida pelo baixo factor de qualidade é notéria e compromete o
ganho de conversao. Na figura 31 é apresentada esta atenuacao.

A bobina que funciona como fonte de corrente ndo tem uma grande influéncia
na resposta em frequéncia. Como tem um valor baixo de indutancia foi possivel
a sua integracdo com um factor de qualidade razodvel.

ercs 3 (‘U,Ill) w (’[.{.I]}) 5 (,{-!-Ill) n (f.urn.s)

411 nH 210 ) 2 3
500 pH 64 6 2 3.

o

Tabela 9: Caracteristicas fisicas das bobinas projectadas para o upconverter
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com bobinas integradas
com bobinas externas

70

65

[=:]
(=]

o
o

Magnitude (dB)

50

45

40 L L | 1 1 1 | 1 | J
2 21 22 23 2.4 25 2.6 2.7 28 2.9 3

frequéncia (Hz) x10°

Figura 34: Comparacao das respostas em frequéncia com bobina de 4.11nH inte-
grada e externa

(a) Bobina de 500 pH
(b) Bobina de 4.11 nH

Figura 35: Layout das bobinas do upconverter
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L (pH) R, (Q) Cq (fF) Ry () Cyo (fF) Ry (Q) fres (GHz)

4140 15.69 36.85 784.8 35.52 851.5 12.88
499.2  3.515 10.08 2157 8.743 2522 70.95

Tabela 10: Caracteristicas eléctricas a 2.45 GHz das bobinas de 4.11nH e 500pH
projectadas

Figura 36: Layout do upconverter
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=

]

(a) Balun do upconverter i L

(b) Mizer do upconverter

Figura 37: Detalhes do layout do upconverter
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1.1
1 5

0.8 1

0.8 i

balun out (V)

0.7 4
06 4

0‘5 1 1 1 1 1 L i
1.7 1.7 1.72 1.73 1.74 1.75 1.76 1.77 1.78 1.79 1.8
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Figura 38: Formas de onda a entrada e saida do balun do upconverter
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3.2.2 Downconverter

2V

L = 562.7pH L = 562.7pH
R, = 1.707Q m S Cel L It] Rs = 1.70702

2160

7.1pF
10pm
_]| 0.35um
RXOUT
=|
I lll.pm
i 0.35um
10pmn 10um T.1p

0.35um 0.35um

I
“—ll:}—‘z","—n I:n‘f’:?fri’,':
RF
L = 499.2pH
Ry = 3.5150
Figura 39: Circuito do downconverter
Ppe Ganho conversao
upconverter 4.09 mW 16.9 dB
downconverter (Bobinas integradas) 4.11 mW -20 dB

Tabela 11: Comparacao geral dos conversores

Os conversores baseiam-se no mesmo tipo de mizer. Contudo, é notéria a
diferenca entre os ganhos de conversiao. O facto de o downconverter utilizar
bobinas internas justifica a diferenca — nao confundir com a poténcia dissipada
que se trata de DC e nao de sinal.

Nos circuitos estao presentes a saida baluns (balanced to unbalanced ou vice-
versa). A simetria nao ¢ a melhor mas a simplicidade dos circuitos ¢ recomen-
davel. Alternativas a estes circuitos activos poder-se-ia utilizar baluns passivos
implementéveis de forma similar as bobinas.
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Figura 40

: Formas de onda a entrada e saida do balun do downconverter

Ldes

[ (pm)

w (pum)

s (pm)

n (turns)

22 nH

132

8

3

3

Tabela 12: Caracteristicas fisicas das bobinas de 22 nH do downconverter

L (nH)

R, (2)

Csl (fF)

Ra ()

C,,,\;g (fF) Rsz (Q)

fres (GHz)

21.88

41.73

21.36

2884

85.19

791.6

7.362

Tabela 13: Caracteristicas eléctricas a 2.45 GHz das bobinas de 22nH do down-

converter
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il

=

(a) Balun passivo =

Bt

(b) As duas estruturas que com-
poem o balun

Figura 41: Exemplo de um balun passivo implementavel em CMOS



4 Amplificador de baixo ruido

Nesta seccao é estudado o primeiro amplificador da cadeia de recepgao, o
amplificador de baixo ruido (LNA). Primeiramente sao abordados os aspectos
relacionados com ruido em CMOS, especificamente no caso de RF. Sao também
estudadas as arquitecturas mais adequadas & implementagao de LNAs. Por fim,
¢ dimensionado um LNA para o transceiver do presente trabalho.

A abundancia de ruido e as baixas amplitudes de sinal na entrada de recepg¢ao
de qualquer sistema de comunicagoes requer a implementacao de circuitos ampli-
ficadores de grande selectividade denominados por amplificadores de baixo ruido
(ou Low-Noise Amplifiers - LNAs). Estes circuitos constituem frequentemente o
primeiro bloco da cadeia receptora.

Da férmula de Friis deduz-se que o LNA domina a figura de ruido total do
sistema de recepcio por ser o primeiro bloco do front-end. Portanto. a grande
demanda no projecto de um LNA é a obten¢ao da minima figura de ruido, NF.
Também da férmula de Friis se deduz que o LNA deve apresentar um ganho con-
siderdvel para que o ruido introduzido por blocos subsequentes seja desprezivel.

Como os sinais recebidos sdo de baixa magnitude, o aproveitamento da potén-
cia de sinal é também um dos factores a ter em conta. O LNA deve apresentar
uma impedancia de entrada estével adaptada a linha de transmissao e antena.
Outros factores de aparente relevancia secundaria mas que caracterizam ainda o
funcionamento do LNA sao a linearidade e a poténcia consumida. A linearidade
é geralmente medida em termos do IP3 (Intersection Point of third order) em
referida a entrada. A poténcia consumida pode ser de relevancia primordial em
dispositivos portateis. Neste documento serdo abordadas as arquitecturas mais
comuns em amplificadores de baixo ruido, descrevendo-as em termos de funcio-
namento, caracterizacao e aplicabilidade.

4.1 Terminagao por resisténcia

Um dos LNAs mais antigos dos que se conhecem em CMOS apresenta uma
terminacio por resisténcia na entrada com o objectivo de proporcionar uma impe-
dancia de entrada de 50 € . Este tipo de adaptagao de entrada foi primeiramente
implementado por Chang et al. em [57]. Os resultados contam com alguma
displicéncia do autor e merecem por isso a abordagem tedrica que se segue.

Suponha-se que o dado amplificador apresenta um ganho de poténcia média
disponivel e uma poténcia média de ruido disponivel devido somente a fontes
internas de ruido. O amplificador estd configurado na arquitectura terminagao
por resisténcia conforme ilustrado na figura 13 . Para a conveniente mdxima
transferéncia de poténcia impoe-se Ry = R, = R . Assuma-se que as duas fontes
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Figura 42: Terminac¢ao por resisténcia (polarizacao omitida)
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Figura 43: Aplicagdo de LNA de terminacao por resisténcia

de ruido térmico sdo nao correlacionadas. Relembra-se que o factor de ruido é
definido da seguinte forma:
ruido total na sada
F = (57)

ruido total na saida de devido a fonte

(;.'l ]:]",i

€y

Figura 44: Aplicacao da sobreposicao de fontes de ruido
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Como as duas resisténcias produzem ruido térmico nao correlacionado é pos-
sfvel utilizar o teorema da sobreposicao para obter a contribui¢ao de poténcia de
cada fonte para o ruido total na saida. Como as resisténcias sao iguais, a poténcia
de ruido produzida é a mesma. De notar que a tensao na gate do NMOS sera
metade da fonte de tensdo de ruido, logo a poténcia sera atenuada para 1/4.

P kTBG,R+ kTBG.R+ P, ; P,

WTBG.R =2+ ITBG.R (58)

R, I
M ItGﬂPn.i

ok

Figura 45: Amplificador em adaptacao

Além de uma atenuacio de tensao para metade do sinal de entrada, esta
configuracio d4 origem a factores de ruido mais elevados do que sem adaptagao
de entrada. Além do mais, foi considerada uma impedancia de entrada infinita
do NMOS o que nao é de todo verdade. Contudo, nas figuras sao omitidos
os detalhes de polarizacio e uma bobina conectada directamente a gate pode
tornar a impedancia de entrada infinita (devido ao paralelo com Cys ). Ainda,
um condensador de desacoplamento DC pode ser aplicado entre R, e a gate
separando os caminhos AC e DC. Se a adaptacao for retirada obtém-se o valor
de F' seguinte.

o AkTBG,R, + P, ;
" 4kTBG,R;

Na aplicacao deste LNA em [57], previamente mencionada, é referida uma
figura de ruido de 6dB ignorando a atenuagao da resisténcia de adaptagao. Com
os resultados pré-estabelecidos ¢ possivel estimar a verdadeira figura de ruido.
Ora. se 6 relatado NF = 6dB sem contar com a terminagao da resisténcia entao:

10log | 1+ P ) 6dB = _Pui 4 x (10%° —1) (60)
4kTBG,R, 4kTBG, R,

Se for considerada a terminacio, entao o resultado correcto sera:
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JPH..:'

NF=10log (24 —=mt —
101og ( T TBG.R

) =10log(2+ 4 x (10% — 1)) = 11.4dB  (61)

Verifica-se um aumento muito significativo e com estes niveis de NF a con-
figuracao nem deveria ser considerada como uma tipologia de amplificadores de
baixo ruido. mas muitos artigos sobre esta drea ainda o referem mais nao seja
para o retratar como um mau exemplo de aplicagdo. Para o circuito da 12, o
factor de ruido escrito em termos de parametros do NMOS terd o valor:

o KTBR4KTBR+ #TBIL 4 1 N
- KTBR BRY: (62)

De relembrar que esta forma de calcular o factor de ruido baseia-se num
MOSFET livre de ruido e com as fontes ruidosas na entrada, nao sendo necessario
multiplicar por um ganho G pois assim afectara de igual forma todo o sinal para
a saida. A forma como a corrente de ruido de dreno é escrita acima evidencia
que se trata de uma corrente de ruido de dreno transportada para a entrada do
MOSFET.

4.2 Amplificador com feedback shunt-series

Esta tipologia de LNAs é raramente implementada em tecnologias CMOS: é
bem mais conhecida para os dispositivos GaAs. Contudo, o circuito apresenta
certas particularidades que merecem ser estudadas. O circuito ¢ ilustrado ao lado,
omitindo os detalhes de polarizacao para clareza da representacao. A primeira
vista deduz-se que o factor de ruido serd menor do que a tipologia anterior por
nao reduzir o sinal com um atenuador ruidoso. O amplificador apresenta dois
caminhos de feedback. Alids, este amplificador pode ser considerado como a uti-
lizacao de duas malhas de feedback oriundas dos amplificadores series-series e
shunt-shunt que ilustrados nas figuras.

Para explicar o funcionamento do amplificador shunt-series de forma simpli-
ficada serd necessdrio efectuar aqui algumas consideragoes. Assuma-se que Ry
¢ suficientemente elevado para que nao se sinta o seu efeito de carga na saida.
Admita-se também que de modo a que o valor de i} >> QL domine a transcon-
dutancia total (g, vs).

1

® Ugs = Uin — gm!“qsﬂl = Ugs = 1+ am Rl

_— y o Jm _ 1
® Omeff — GmUgs = TtomBR1 RI"Fl;!}m

1 i |
L Rl >> E :>.(}N!.f'ff""' Ry
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Figura 46: LNA Shunt-Series
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Figura 47: Series-Series (polarizagao omitida)
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Figura 48: Shunt-Shunt (polarizacao omitida)

Assim sendo, o ganho em tensao da gate para o dreno é:

—R; .
—meffBL = _R-li (63)
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Figura 49: Modelo incremental sem efeito de carga da resisténcia de feedback
shunt-shunt

Apesar de se ter assumido que Ry nao teria qualquer efeito no ganho o mesmo
nao serd verdade em termos de resisténcia de entrada e de saida.
Para o cdlculo de R;, convém relembrar que o ganho da gate para o dreno é

= _T‘:h. Assim sendo, obtém-se:
q

R 1!9' Rf

in — =
(vg—va)/Ry 1+ Ri/R,
A resisténcia de saida pode ser determinada inserindo uma fonte de teste no

dreno e curto-circuitando a entrada.

(64)

P - : I - b
& UVys = Vg — gml'gsRl A L‘gs = T+gmR1 Ug

Ve

L a4 oy Em 4 o 1 L -
° Rl > Gm = g”t!.gs _ 1+gm Ry Ug - ]-frgm‘I'Rl I.g ~ Ry

Rr;uf
| ":Juf
9—0

§R1
‘(?EH

Figura 50: Representacao de Rin e Rout
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Obtem-se:

R — I"‘Oﬂf . Rs + Rf —~ R! (67))
out — Vo R, . — Lo .
RS+;?I+{HR+H”RIMJHE 1+R‘:/R1 1+R~/Rl
De notar que se Ry, = Ry = R entao:
R
Rin = / (66)

out ™ 1+ R/Rl

Esta é uma das razoes da popularidade deste amplificador, pois adaptando-se a
resisténcia de entrada adapta-se a saida ou vice-versa. A adaptacao de impedan-
cias pode ser facilmente implementada (com uma rede L, por exemplo). A figura
de ruido é relativamente alta como seria de prever devido as redes de feedback com
resisténcias. A largura de banda deste amplificador é por vezes bastante vanta-
josa em relacao ao NF, e conseguindo manter valores de impedancias de entrada
relativamente constantes a implementacdo em cascata torna-se facilitada.

4.3 Amplificador de gate comum

Zin

1/i11 ‘ L':]lll

— .

Ry

Figura 51: LNA gatecomum

Uma outra arquitectura de LNAs baseia-se na configuragao gate comum e ¢é
também conhecida por terminacao q% devido & sua resisténcia de entrada. Serd
facil verificar que:

Zir:ziﬂ:___lii’s_z_l_ (67)

lin —GmVygs Gm

Com estas caracteristicas, a adaptacao da entrada a uma resisténcia de fonte

R, pode ser efectuada através da polarizagio do MOSFET. Contudo, a grande

deficiéncia reside no limite inferior de figura de ruido imposto pela propria arqui-

tectura, e por isso inalteravel. Relembrando que o ruido térmico do canal pode

ser modelado por uma resisténcia de valorR,, = (v/a)-(1/gm) , obtém-se o factor
de ruido minimo:

ATBGR, + KTBGR, _ | 7| i
== = - )
WTBGR, ook
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Figura 52: Equivalente incremental
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Para a méxima transferéncia de poténcia R, = 1/g,, obtendo-se F = 1 +v/a
. Para dispositivos de canal longo v = 2/3 e a = 1 sao valores tipicos [78]. Assim
sendo a figura de ruido tem o valor minimo tipico para esta configuragao:

NF =10log(1 +2/3) = 2.22dB (69)

Para canais curtos. o valor de ¥ pode ultrapassar a unidade e & > 1 . De realcar
que se desprezou aqui a corrente induzida de gate pelo que o resultado obtido se
pode considerar valido a baixas frequéncias. Para frequéncias elevadas o ruido
induzido de gate pode aumentar significativamente o factor de ruido.

De notar que o factor de ruido é elevado pela condicao de adaptacao,R; =
1/gm . Portanto, a figura de ruido pode tomar valores menores para outras
adaptacoes tolerdveis. Surgiram recentemente técnicas para melhorar esta arqui-
tectura [39]. A alteragdo a esta tipologia é denominada gm-boosted e consiste em
introduzir uma amplificacdo inversora entre a source e a gate do transistor con-
forme ilustrado ao lado. Os excelentes resultados obtidos em [39] obrigam a que
a alteracao da tipologia mere¢a uma andlise minimamente detalhada. Comece-
se por determinar transcondutancia total, G, que sera diferente de devido a
introducao do amplificador de ganho—A .

0 Uy =Vy — Vs = —Avs — U, = =i (1 + A)
® (mlUgs — gm(l = i A)(_'!-"'i'n)
e transcondutancia Total: G,, = gm(1 + A)

Em termos de factor de ruido obtéme-se:

2 4kBTygso _ 4kBT7gs0

n — —rL = — - 70

B G2~ (1+A)2g2  a(l+ A)g, (70)

5 _ WTBR, +4kTB x (v/@) x 1/(gm(1+ A)?) 0
- AkTBR. :
S R : (72)

a gmRy(1+ A)?

Contudo, a andlise desta configuracao despreza o ruido introduzido pelo am-
plificador de ganho A.
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Figura 53: gm-Boosted CG

4.4 Degeneracgao indutiva da fonte MOS

A grande dificuldade destes amplificadores é conseguir adaptar a entrada ele-
mentos ruidosos. Ao contrario do que pode ser intuitivo, a adaptagao pode ser
feita sem resisténcias. Esta configuracdo é a que apresenta menores figuras de
ruido com uma adaptacao de entrada através de uma indutancia na fonte do
transistor, denominando-se por isso degeneracao indutiva (feedback negativo). A
impedancia de entrada é facilmente determinada, como se demonstra a seguir,
negligenciando a capacidade entre gate e dreno:

Us

1
Zin(jw) = jwLy + - o (73)
(jw) 97 jwCys  JwCosVys

Portanto, para uma impedancia real pura (50, vulgarmente desejada) pode
ser obtida a partir de:

Gm 50
Rm — L.i:u,‘ L5 = — 74
o, L » (74)
1 1 50
w(Ls + Ly) = = L z (75)

wC-*‘,,,g ;.o'(jg_.,- Wy

Esta serd a arquitectura utilizada neste trabalho.
|

60
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Figura 54: Circuitos proposto para o LNA e balun

Impedancia de entrada (Ohm)

1 15 2 25 3 35 4
frequéncia (Hz) x10°

Figura 55: Impedancia de entrada do LNA
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Figura 56: Parametros S do LNA
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Figura 57: Figura de ruido do LNA
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Figura 58: Resisténcia equivalente de ruido do LNA

(a) Detalhe do layout do LNA e do balun

(b) Condensador de 10pF em camada
CAPA

Figura 59: Detalhes do layout do bloco LNA

6.3
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Figura 60: Layout do LNA e do balun
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5 Conclusao

O trabalho desenvolvido permitiu experimentar as dificuldades inerentes aos
projectos de circuitos RF em CMOS. O desempenho global do transceiver foi
afectado pela integracao de bobinas. Em particular, para o caso de baixa poténcia
de consumo, a integracao de bobinas demonstra aqui que é uma das grandes
limitacoes nas performances dos circuitos RF, inviabilizando por vezes a aplicagao
de certas arquitecturas. Desta forma, compreende-se a op¢ao por solugoes nao
standard, em especial no caso de aplicagoes de baixa poténcia. No entanto, em
termos de custos de fabrico, o CMOS standard justifica o esfor¢o que pode ser
aplicado ao desenvolvimento de alternativas tecnoldgicas sem custo adicional (i.e.,
a nivel de circuito somente) ou até a aplicagdao de elemento indutivos externos.

O funcionamento dos transistores em frequéncias RF requer uma caracteriza-
cdo que os modelos e as ferramentas de simulagdo nao dispéem na sua maioria.
Nos amplificadores de poténcia nao lineares aqui estudados, devido aos seus con-
ceitos de funcionamento, recorre-se a analises temporais morosas e que obrigam
a extraccao das formas de onda para serem estudadas em outros tipos de soft-
ware. Também a falha dos modelos nos efeitos NQS nao permitem um correcto
dimensionamento dos amplificadores de baixo ruido. Na tecnologia utilizada, nao
sendo fornecidas determinadas caracterfsticas, obriga a que certos parametros de
projecto sejam extrapolados aumentando os graus de incerteza. Uma produgao
bem sucedida obrigard a varios runs de fabrica para sucessivos ajustes e caracte-
rizacoes. Portanto, sao varias dificuldades nos projectos de radio-frequéncia para
além das proprias especificacoes da aplicagio e das limitacoes de CMOS.

Neste trabalho, conseguiram-se implementar os circuitos RF do frontend de
um transceiver com niveis de desempenho minimos e com um elevado grau de
integracio de componentes numa tecnologia de 0.35um a 2.45GHz. Os resultados
obtidos indicam que em Bulk-CMOS, mediante a utilizacao de elementos passivos
caracterizados apos fabrico e com uma tecnologia ainda de geometria minima
nao muito avancada, é razoavel a implementacao de circuitos RF de desempenho
adequado para as vérias aplicacoes de electrénica de consumo actualmente na
banda ISM de frequéncia 2.45GHz.
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