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Resumo

Este trabalho apresenta o projeto de dois filtros Gm-C reconfiguraveis de banda base
aplicados a circuitos receptores do tipo zero-IF multi-padroes desenvolvidos no processo
CMOS 180 nm da TSCM. O primeiro filtro é composto por uma série de OTAs (Amplifi-
cadores Operacionais de Transconduténcia) em paralelo que sao ativados ou desativados
através de dois bits utilizados para controlar a frequéncia de corte. Com esta configuracao,
quatro modos de operacao sao possiveis. As simulagoes pés-leiaute indicam que o filtro
opera com larguras de banda de 2,54/5,11/7,68/10,29 MHz com consumo de energia entre
10,27 a 12,69 mW. Entretanto, o circuito apresentou baixa linearidade (IIP3 < 4 dBm) e a
escalabilidade do consumo de energia foi comprometida pelo circuito de controle de modo
comum (CMFB). Esse filtro digitalmente reconfiguravel foi fabricado e medido. O segundo
filtro foi desenvolvido com o intuito de explorar técnicas para a correcao dos problemas do
filtro anterior. Neste sentido, foi utilizado como base uma célula transcondutora com a
aplicacao de técnicas de linearizacao como a degeneracao de fonte, o par pseudo-diferencial
e o par diferencial duplo. Transistores operando na regiao linear foram utilizados como
fonte de corrente de polarizagao para substituir os resistores de degeneracao e, além disso,
para permitir a flexibilidade da frequéncia de corte do filtro através do controle continuo
dado em funcao das tensoes aplicadas no terminal de gate. As simulacoes em nivel de
esquematico indicaram que o filtro com reconfiguracao continua opera com frequéncias de
corte na faixa de 2,5 a 10 MHz, consumindo de 5,83 a 9,04 mW. O aumento da linearidade
foi alcangado: o minimo valor de ITP3 apresentado foi de 4,72 dBm e o maximo de 17,2 dBm.
Em contrapartida, o uso de um par diferencial duplo resultou no aumento do ruido gerado
pelo proprio circuito. No entanto, os dois filtros projetados demonstraram um nivel de
performance similares a de trabalhos publicados recentemente na literatura. As frequéncias

de corte dos projetos aqui apresentados sao utilizadas em sistemas de comunicagoes méveis
como o WCDMA, HSPA, LTE e WiMAX.

Palavras-chave: Circuitos receptores de radio. Receptores Zero-1F. Filtros Reconfiguraveis.

Filtros Gm-C. Transcondutores. Linearizacao de Amplificadores.






Abstract

This work presents the design of two reconfigurable Gm-C low-pass filters for multi-standard
zero-IF receivers developed in a 180 nm CMOS process with 1.8 V power supply. The first
one is composed by a series of parallel OTAs (Operational Transconductance Amplifiers)
activated or deactivated by two control bits to achieve bandwidth flexibility. Four operation
modes are possible with this arrange. Post-layout simulations indicate that the designed
filter achieves cutoff frequencies of 2.54/5.11/7.68/10.29 MHz with power consumption
between 10.27 to 12.29 mW. However, the circuit achieved low linearity (IIP3 < 4 dBm)
and the power scalability was negatively affected due to the high power consumption of the
common-mode control circuit (CMFB). This digitally reconfigurable filter was prototyped
and measured. The second filter was designed aiming the improvement of linearity and
reduction of power consumption. Thus, a transconductor was implemented as the basic
cell using some linearization techniques: source degeneration, pseudo-differential pair and
double differential pair. Triode-region transistors were employed as current sources to
replace the degenerated resistors and to provide continuous control of cutoff frequencies
by changing the voltage applied on it’s gates. Schematic simulations indicate that this
continuous reconfigurable filter works with cutoff frequencies in the range of 2.5 to 10
MHz, consuming 5.83 to 9.04 mW. Linearity improvement was achieved: the minimum and
maximum TIP3 was 4.72 dBm and 17.2 dBm, respectively. In the other hand, the use of a
double differential pair resulted in the increase of filter’s noise. Nevertheless, both designed
filters presented a similar performance when compared to recent related works available in

the literature. The designed filters can be applied in receivers of mobile communication
systems like WCMDA, HSPA, LTE and WiMAX.

Key-words: Radio receivers. Zero-IF Receivers. Reconfigurable Filters. Gm-C Filters.

Transconductors. Linearity in amplifiers.
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1 Introducao

A crescente demanda por taxa de transmissao e portabilidade ocasionou um grande
avanco nos sistemas de comunicacao sem-fio. Varios padroes foram desenvolvidos ao longo
da tultima década, com necessidades cada vez maiores de largura de banda, compatibilidade
e reducao do consumo de energia. A tecnologia CMOS caminhou no mesmo sentido: a
diminuicao das dimensoes minimas de um transistor permitiu a operacao em frequéncias
mais altas, diminuiu o consumo de energia e a area ocupada pelos circuitos eletronicos
integrados. Tais caracteristicas sao pecas chaves nos circuitos receptores, onde a alimentagao
¢ realizada, geralmente, por meio de baterias com limitagoes de armazenamento de carga.
Para que um receptor atenda as necessidades de todos os padroes simultaneamente de
forma eficiente, é fundamental o emprego de blocos analégicos reconfiguraveis (GIANNINI
et al., 2007). O consumo de energia destes dispositivos deve ser proporcional ao nivel de
performance exigido por determinado padrao, ou seja, o desempenho de um bloco analégico
pode, por exemplo, ser reduzido quando o dispositivo troca de um padrao mais robusto
para um mais simples (ZHANG et al., 2014). Isso permite que o circuito de front-end de um
receptor cumpra com as especificagoes de cada padrao com um menor consumo de energia,
similar ao desempenho de um dispositivo de modo tnico desenvolvido especialmente para

aquela aplicacao.

A arquitetura de receptores zero-IF, também conhecidos como receptores de conver-
sao direta, tem sido bastante empregada em receptores sem fio multi-padrao devido ao seu
alto grau de integracao e baixo consumo de energia (LO; HUNG; ISMAIL, 2009). Neste
tipo de arquitetura, os sinais sdo convertidos diretamente para a banda base. Assim, o
filtro passa-baixa de tempo continuo é uma pega chave nesse tipo de receptor (GHAMARI
et al., 2015). Para evitar o uso de uma série de filtros seletores de canal, um para cada
padrao, um filtro reconfiguravel pode ser desenvolvido para suportar diversas larguras de
banda, tornando-o compativel com diversos padroes de comunicacao. Tal reconfiguracao
pode ser realizada tanto em nivel de arquitetura ou em nivel de circuito (GIANNINTI et al.,
2007).

Os filtros RC-Ativos sao compostos por amplificadores operacionais, resistores
e capacitores. Para anular os efeitos de pélos parasitas gerados pela compensacao de
frequéncia, o valor da frequéncia de ganho unitario do amplificador precisa ser muito
maior do que o valor de frequéncia de corte, o que ocasiona um consumo excessivo de
energia. Além disso, nesse tipo de filtro, nao existe uma caracteristica intrinseca que dé
flexibilidade em frequéncia. E necessario utilizar um banco varidvel de capacitores ou
resistores, resultando em circuitos de grande area (MORITZ; SUN; ZHU, 2011). J& os

filtros Gm-C, sao compostos por transcondutores e capacitores. Os integradores Gm-C
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operam em lago aberto, assim, a frequéncia de ganho unitario da célula transcondutora
pode ser levemente maior do que a frequéncia de corte do filtro. Geralmente, o parametro
gm ¢é ajustavel de acordo com as condig¢oes de polarizagoes, o que permite realizar o ajuste
da frequéncia de corte do filtro de forma direta e, como a transcondutancia é proporcional
a corrente, ocorre, também, a escalabilidade do consumo de energia (GHAMARI et al.,
2015).

Baseando-se nessas consideragoes, este documento apresenta o projeto de dois filtros
Gm-C passa-baixa reconfiguraveis para receptores zero-IF com aplicagao em sistemas de
comunicagoes méveis. O primeiro filtro foi desenvolvido utilizando uma série de OTAs (am-
plificadores operacionais de transcondutancia) em paralelo controlados por duas entradas
digitais. A quantidade de OTAs ligados determina o valor de transcondutancia de cada
célula, que por sua vez controla a frequéncia de corte do filtro. O segundo filtro possui
a mesma arquitetura, porém no lugar de OTAs foram utilizados transcondutores com a
aplicacao de algumas técnicas para aumentar a linearidade do circuito. Além disso, foi
adotada outra estratégia para reconfiguracao da frequéncia de corte desse segundo filtro,

permitindo que a variagao fosse feita de forma continua através de tensoes de controle.

1.1 Organizacao do Documento

No Capitulo 2 é apresentada uma revisao bibliografica geral sobre filtros, suas
classificagoes, caracteristicas e fungoes de magnitudes mais comuns. No Capitulo 3 é
apresentada a topologia de receptores zero-IF, os padroes de comunicacao que utilizam este
tipo de receptor juntamente aos seus requisitos de performance e, em seguida, ¢é feita uma
revisao das métricas de performance de filtros em circuitos receptores. O Capitulo 4 mostra
em detalhes o projeto do filtro Gm-C passa-baixa de quarta ordem com reconfiguragao
digital. Sao apresentados os resultados da simulagao pés-leiaute e, parcialmente, as medicoes
realizadas no protétipo fabricado. No Capitulo 5 sao apresentadas algumas técnicas de
linearizacao e as suas aplicagoes no projeto do filtro Gm-C passa-baixa com reconfiguracao
continua. Na sequéncia, no Capitulo 6, sao feitas as comparagoes e discussoes entre os
resultados dos dois filtro entre si e com trabalhos relacionados publicados recentemente.
Finalmente, no Capitulo 7, sao feitas as consideragoes finais sobre todo o trabalho e dadas

algumas sugestoes para trabalhos futuros.
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2 Filtros

Filtro é um termo comum, utilizado para designar qualquer tipo de ferramenta
que separa as partes indesejadas de um determinado conjunto original. Filtros elétricos
podem ser vistos de forma similar. Um filtro analégico elétrico é um dispositivo que retira,
ou atenua, determinadas faixas da composicao espectral de um sinal continuo no tempo.
Nos sistemas de comunicagoes sem fio, o filtro pode ser utilizado no circuito receptor para

separar a informacao do ruido adicionado pelo canal, ou do ruido adicionado pelo proprio
receptor (UHRMANN; KOLM; ZIMMERMANN, 2014).

Em termos mais abstratos, um filtro é um sistema caracterizado por um conjunto
de pares de entrada-saida ou excitacao-resposta, conforme ilustrado na Figura 1. O sinal
z(t) representa um sinal de entrada e o filtro é caracterizado por uma resposta ao impulso
h(t). O sinal y(t) ¢ dado por (2.1). Ao escrever (2.1), assume-se que o filtro analégico
é linear, causal e invariante no tempo (LAM, 1979). A transformada de Laplace desta

equagao resulta em (2.2).

Figura 1 — Diagrama de um filtro: um sistema com um conjunto pré-determinado de
entradas e saidas.

Filtro analdgico
caracterizado por
) uma resposta ao y

impulso h(t)

=Y
~—

2

Fonte: Produzido pelo autor.

meth@—ﬂﬂﬂma (2.1)

Y(s) = H(s)X(s). (2.2)

Assim, o filtro é caracterizado por H(s), a fungao de transferéncia (ou a fungao de
resposta em frequéncia quando s = jw) do filtro. Tanto H(s) quanto H(jw) sdo fungoes
complexas, ou seja, possuem uma parte real e uma parte imaginaria, conforme dado em

(2.3)

H(jw) = Re[H(jw)] + Im[H (jw)] (2.3)
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Em representacao polar, pode-se escrever que

H(jw) = |H(jw)|e?H0) (2.4)

onde |H (jw)| e e74HU%) representam a magnitude e fase de H(jw), respectivamente, com

|H (jw)|* = {Re[H (jw)]}* + {Im[H (jw)]}* = H(jw)H(—jw) (2.5)
/H(jw) = tan"! ;”;[[58;"))]] (2.6)

2.1 Funcido de Magnitude de um Filtro

Um filtro deve ser projetado para aceitar determinada faixa de frequéncia (wp1,wp2)

e rejeitar todas as outras frequéncias. Da equacao (2.2) tem-se que

Y (jw)l = [H ()| X (w)] (2.7)

2Y (jw) = ZH(jw) + ZX (jw). (2.8)

A partir de (2.7) tem-se que a magnitude do sinal de saida é o produto das
magnitudes do sinal de entrada com a funcao de resposta em frequéncia do filtro. Isso
significa que se o filtro tiver a fun¢ao de magnitude |H (jw)| igual a zero para determinada
faixa de frequéncia, entao o sinal de saida tera magnitude igual a zero para tal faixa de
frequéncia. Considerando isso, o filtro pode ser especificado de acordo com as caracteristicas
de sua funcao de magnitude em funcao da frequéncia. Denomina-se banda de passagem a
faixa de frequéncia onde o filtro nao altera as caracteristicas do sinal de entrada e banda
de rejeicdo a faixa de frequéncia onde a func¢ao de magnitude do filtro é igual a zero (ou
aproximadamente igual a zero) (LAM, 1979). Em filtros nao ideais, existe uma banda de
transicao, ou seja, o intervalo de frequéncias entre as duas bandas citadas anteriormente.
Deste modo, pode-se definir um filtro de acordo com a frequéncia de corte (w.) como

sendo:

e Filtro Passa-Baiza: Um filtro que possui a banda de passagem de 0 até uma frequéncia

w. e banda de rejeicao de w, até o infinito.
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Figura 2 — Ilustracao dos tipos elementares de filtros seletores de frequéncia.

[H{w) [H{w)|
A A
Passa-Baixa Passa-Alta
We (:) We (T)
[HGw)l [HGw)
A A
Passa-Banda Rejeita-Banda
Wet We2 (:) Wet We2 (:)

IH(jw)l

A
Passa-Tudo

eEv

Fonte: Produzido pelo autor.

Filtro Passa-Alta: Um filtro que possui a banda de rejeicao de 0 até uma frequéncia

w,. € banda de passagem de w, até o infinito.

Filtro Passa-Banda: Um filtro que possui a banda de passagem de uma frequéncia
we; até uma frequéncia weo, onde w. < we, € a banda de rejeicao para qualquer

W< Wel €W > Wea.

Filtro Rejeita-Banda: Um filtro que possui a banda de rejeicao de uma frequéncia
we; até uma frequencia weo, onde w.; < wee, € a banda de passagem para qualquer

W< Wel €W > Wea.

Filtro Passa-Tudo: Um filtro cuja magnitude é igual a 1 para todas as frequéncias,
ou seja, a banda de passagem esta entre 0 e co. Este tipo de filtro pode ser utilizado

para realizar compensacao de fase, por exemplo.

Esses cinco tipos elementares de filtros sao ilustrados na Figura 2.
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2.2 Filtros Analdgicos e Digitais

Os filtros eletronicos podem ser distinguidos em analdgicos e digitais, conforme
denotado na Figura 3 (UHRMANN; KOLM; ZIMMERMANN, 2014).

Figura 3 — Esquema de classificacao dos tipos de filtros analogicos e digitais.

4 Filtros N

Analogicos Digitais

Continuos Dados Giltro FIR: Finite Impulse Response )
Amostrados

Filtro RLC

f _ Filtro a Capacitor
Filtro Gm-C Chaveado Giltro IIR: Infinite Impulse Response )
Filtro Op Amp - RC

" /

Fonte: Uhrmann, Kolm e Zimmermann (2014, p. 4)

Os filtros analégicos processam em tempo real sinais continuos no tempo e os
transformam de acordo com as suas fungoes de transferéncia, podendo ser agrupados em
analégicos de tempo continuo e amostrados. Os filtros continuos sao realizados através do
uso de resistores (R), capacitores (C), indutores (L), e elementos ativos como amplificadores

operacionais e células de transcondutancia (Gm).

Os filtros a dados amostrados realizam a amostragem do sinal de entrada utilizando
um estagio Sample-and-Hold na entrada antes de processar o sinal. O sinal de entrada é
quantizado em passos discretos de tempo, porém o sinal permanece com amplitude analégica.
Devido a amostragem do sinal, esses filtros sao descontinuos no tempo. Entretanto, essa
classe de filtro pertence ao dominio analégico (UHRMANN; KOLM; ZIMMERMANN,

2014). Um exemplo deste tipo é o filtro a capacitor chaveado.

Os filtros digitais ganharam grande importancia com o avango das tecnologias
digitais. Atualmente, grande parte do processamento de sinais é realizado no dominio
digital. Esses filtros podem ser realizados tanto em hardware como em software, além de
apresentarem a possibilidade de alteracao de suas caracteristicas e operarem grande com
precisao. Exemplos desse tipo de filtro sao os filtros FIR, de resposta finita ao impulso, e

os filtros IIR, de resposta infinita ao impulso.

2.3  Filtros Passivos e Filtros Ativos

Os filtros passivos sao aqueles realizados apenas com elementos passivos, como

resistores, indutores e capacitores. Sao, geralmente, usados apenas em frequéncias de



2.3. Filtros Passivos e Filtros Ativos 29

micro-ondas, onde os elementos ativos possuem limitagoes.

J& os filtros ativos empregam elementos como transistores, amplificadores operacio-
nais e células de transcondutancia. Os amplificadores operacionais permitem a construcao
de filtros de 6tima qualidade devido a alta resisténcia de entrada e baixa impedancia de
saida, além de darem grande flexibilidade ao projeto (PERTENCE, 2003). Todos os filtros
ativos integrados sao baseados em circuitos onde os pélos e zeros da funcao de transferéncia
sao definidos por constantes RC (resistor-capacitor) ou Gm-C (transcondutancia-capacitor),
uma vez que indutores e outros componentes manipuladores de frequéncia nao sao vantajo-
sos nas atuais tecnologias de Cls (GRAY et al., 2009). Diversas topologias tém sido usadas
com diferentes méritos e trade-offs com relacao ao ruido, linearidade, consumo de energia,
area, largura de banda e taxa de reconfiguracao. A maioria dos projetos sao baseados em
integradores RC-Ativos (Figura 4.a) ou em integradores Gm-C (Figura 4.b) (MORITZ;
SUN; ZHU, 2011).

2.3.1 Filtros RC-Ativos

Os filtros RC-Ativos se baseiam em integradores compostos por amplificadores
operacionais com alto ganho de malha aberta. Devido ao alto ganho, a funcao de trans-
feréncia do integrador RC-Ativo é definida unicamente pelos componentes RC. Como
resistores e capacitores podem ser produzidos com baixa dependéncia de tensao, o circuito
possui, inerentemente, alta linearidade. Para atingir alto ganho, e para minimizar o efeito
de pdlos parasitas gerados pela compensacao de frequéncia do Amp-Op, a frequéncia de
ganho unitario deste precisa ser muito maior do que a frequéncia de corte do integrador, o
que tende a levar a um alto consumo de energia (UHRMANN; KOLM; ZIMMERMANN;,
2014). Assim, um importante objetivo no projeto de um filtro RC-Ativo de banda base é
a reducao do consumo de energia. Em filtros multi-padroes, a corrente de polarizacao é,
geralmente, reduzida para operar com menores larguras de banda (MORITZ; SUN; ZHU,
2011)

2.3.2  Filtros Gm-C

Os integradores Gm-C operam em lago aberto. A funcao de transferéncia é con-
trolada pelo parametro de transcondutancia de um OTA (Amplificador Operacional de
Transcondutancia) ou de uma célula transcondutora. Na maioria dos transcondutores, o
parametro gm ¢é ajustavel de acordo com as condigoes de polarizacao, resultando em uma
capacidade intrinseca de reconfiguracao. As topologias de integradores Gm-C permitem a
sintese de filtros com todos os capacitores conectados ao terra, o que reduz os parasitas e a
area total ocupada. Desde que um alto valor de frequéncia de ganho unitario nao é exigido,
a largura de banda do transcondutor nao precisa exceder muito a frequéncia de corte do

filtro, o que facilita o projeto e reduz o consumo de energia. Entretanto, ainda é necessério
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Figura 4 — Esquematico do (a) Integrador RC-Ativo e (b) Integrador Gm-C.
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Fonte: Moritz, Sun e Zhu (2011, p. 2)

minimizar o efeito de pdlos parasitas e deve-se aplicar técnicas de linearizagao para se obter
alta linearidade. De forma geral, pode-se afirmar que os filtros Gm-C apresentam menor
consumo que os filtros RC-Ativos. Em contrapartida, existe uma dificuldade maior em
atingir alta linearidade (UHRMANN; KOLM; ZIMMERMANN;, 2014) (MORITZ; SUN;
ZHU, 2011).

2.4 Fator de Qualidade e Seletividade

O fator de qualidade, denotado por () é um parametro importante no projeto de
filtros pois esta diretamente relacionado com a sua seletividade. Em outras palavras, o
fator ) diz se a banda de transicao do filtro sera acentuada ou se sera mais suave. Ele

pode ser definido da seguinte forma:

Jo
= 2 2.9
Q=3 29)
onde fy é a frequéncia central de operacao e BW é a largura de banda, ou seja,
BW == fc2 - fcl (210)

As frequéncias f.; e f.o sdo as frequéncias onde a magnitude do filtro decai 3

dB, denominadas como frequéncias de corte. A Figura 5 ilustra o que foi dito acima

(PERTENCE, 2003).
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Figura 5 — Representacao da relacao entre o Fator Q e a Seletividade.
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Fonte: Pertence (2003, p. 169)

2.5 Funcoes de Aproximacoes de Filtros

A realizacao de um filtro ideal é impossivel. Assim, um filtro real precisa ser
elaborado de acordo com determinados critérios. Tais critérios podem ser dados em
termos de frequéncia, como largura da banda passante e largura da banda de transicao,
mas também podem ser dados em termos de consumo de energia e distorgoes, além de
outros fatores. Logo, para elaborar a fun¢ao de transferéncia de um filtro real, é preciso
utilizar aproximagoes, respeitando os critérios de projeto pré-estabelecidos. A seguir, serao
apresentadas as caracteristicas basicas da funcao de Butterworth e a de Chebyshev, que

sao as fungoes com caracteristicas mais relevantes para o desenvolvimento deste trabalho.

2.5.1 Butterworth

A funcao de magnitude do filtro, de acordo com a funcao de Butterworth, é dada

por

Kpp

J1+ (w/we)2n

onde Kpp é o ganho do filtro passa-baixa para baixas frequéncias, w. é a frequéncia de

|H (jw)| = n=1,2,.. (2.11)

corte, e n é a ordem do filtro.

A ordem do filtro, matematicamente, é o nimero de pdlos existentes na sua fungao
de transferéncia, o que, fisicamente, equivale a quantidade de redes de atraso pertencentes
a sua estrutura (PERTENCE, 2003). A Figura 6 apresenta a fungdo de magnitude em
funcao da frequéncia para diferentes ordens. Note que na medida em que a ordem do

filtro Butterworth aumenta, mais a curva de magnitude se aproxima do caso ideal. Outra
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observacao importante a ser feita, é que a resposta Butterworth nao apresenta ripple, ou

seja, nao apresenta ondulacoes em nenhuma regiao.

Figura 6 — Gréfico da funcao de magnitude para filtros Butterworth de diferentes ordens.

IH(jw)l
A

-3dB

Fonte: Pertence (2003, p. 170).

A taxa de atenuacao (T'A) deste tipo de filtro é dado por (2.12). Assim, para
cada ordem n, o filtro Butterworth atenua 20 dB em relagao ao ganho méaximo dado por
20log(Kpg) [dB] (PERTENCE, 2003).

TA = —20nlog (“) [dB). (2.12)

C

2.5.2  Chebyshev
O filtro do tipo Chebyshev apresenta uma transicao mais acentuada do que em

relagdo ao Butterworth, porém, apresenta ripple (ondulagoes) na banda passante.

A funcao do filtro Chebyshev é dada por

K
|H (jw)| = °5 n=1,23. e 0<E<I1 (2.13)

1+ B2 CR(wfw)

onde Kpp é o ganho do filtro em baixas frequéncias, n é a ordem, F é um fator que

determina a amplitude do ripple e C), é o polinomio de Chebyshev, dado por

C,, = cos(narccosw). (2.14)

A Figura 7 apresenta a resposta da fung¢ao de magnitude de filtros Chebyshev de

diferentes ordens.
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Figura 7 — Grafico da funcao de magnitude para filtros Chebyshev de diferentes ordens.

[H{w)|

A

Fonte: Pertence (2003, p. 172).

A amplitude dos ripples (PR) esta relacionada com o parametro F da seguinte

forma:

PRyp = 20log V1 + E? (2.15)

E importante salientar que quanto maior for a amplitude dos ripples maior serd a

atenuacao obtida na faixa de atenuagao.

Ja a taxa de atenuagao (T'A) deste filtro em fun¢ao da ordem pode ser calculada

de acordo com (2.16). Na maioria dos casos (para n # 1), a taxa de atenuacao serd maior
do que 20 x n dB/década.

TA=—-20logE —6(n—1)—20nlog(w/w.) (2.16)

Portanto, o filtro de Chebyshev apresenta algumas vantagens e desvantagens em
relacao ao filtro de Butterworth. Logo, cabe ao projetista escolher o tipo que melhor
corresponda as necessidades da aplicacao. Geralmente, em circuitos receptores de radio,
os ripples do filtro Chebyshev sao altamente indesejados, assim, a maioria dos proje-
tistas optam por utilizar o filtro Butterworth (LO; HUNG; ISMAIL, 2009) (OSKOOEI
N. MASOUMI; SJOLAND, 2011) (GHAMARI et al., 2015).
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3 Filtros Aplicados a Receptores de RF do
Tipo Zero-IF

Este capitulo tem como objetivo contextualizar a aplicacao dos filtros que serao
apresentados posteriormente neste trabalho. A Secao 3.1 traz uma breve revisao sobre
a arquitetura de receptores do tipo zero-IF, que sao amplamente utilizados em sistemas
de comunicacoes modernos. Ja a Secao 3.2 mostra os principais padroes de comunicac¢ao
sem-fio e seus requisitos para o projeto dos filtros de banda base. Por tultimo, a Secao
3.3 explica as métricas de performance dos filtros aplicados aos receptores de RF do tipo

zero-1F.

3.1 Receptores Zero-IF

Os receptores do tipo zero-IF, também conhecidos como receptores de conversao
direta, convertem a portadora do canal desejado diretamente para a frequéncia zero
logo apds o mixer (ndo sao utilizadas frequéncias intermediarias). Como a “frequéncia
intermediaria” é movida para DC, a imagem é o préprio canal desejado. Consequentemente,
os filtros de rejeigdo de imagem antes dos mixers nao sao necessarios (PARSSINEN, 2001).
O maior beneficio deste tipo de arquitetura de receptor é a reducao de custos, baixo
consumo de energia, e integrabilidade. Estas caracteristicas sao altamente desejadas em
sistemas de comunicacao sem-fio, onde os receptores sao alimentados por bateria. Com
isso, a utilizacao dos receptores zero-1F se tornou cada vez mais comum com a evolucao
das comunicacoes méveis (PARSSINEN, 2001).

O diagrama de blocos de um receptor de conversao direta é dado pela Figura 8.
Um oscilador local (LO) é utilizado para sincronizar a portadora do sinal desejado. Entao,
é realizada a selecao do sinal desejado através do mixer para a banda de interesse. Como
sinais indesejados ainda estao presentes nos canais adjacentes a direita, o filtro passa-baixa
¢é aplicado para remove-los. Para receptores multi-padroes seria necessario uma série de
filtros, um para cada padrao, porém, isso resultaria em uma grande ocupacao de area.
Neste sentido, ha uma grande motivagao para o uso de filtros que permitem realizar a
reconfiguracao da frequéncia de corte (LO; HUNG, 2009).

3.2 Padrées de Comunicacdo Sem-fio

Nesta secao sao apresentadas as especificagoes gerais de alguns dos padroes de

comunicagao sem-fio que utilizam receptores zero-IF e filtros em banda base antes de
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Figura 8 — Diagrama de blocos de um receptor zero-IF.
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Fonte: Pérssinen (2001, p. 82)

realizar a conversao de analdgico para digital. Um bom exemplo disso, € o caso dos padroes
de comunicagdes méveis atuais (3G e 4G), como o LTE, WiMAX e UMTS/WCDMA.
Geralmente, um dispositivo receptor deve suportar todos os padroes simultaneamente,
assim, o uso de blocos reconfigurdveis se torna altamente recomendado (GIANNINT et
al., 2007). Além disso, o LTE e o WIMAX apresentam a possibilidade de utilizagao de
diferentes larguras de banda para diferentes modulagoes. Quando a SNR (Signal-to-Noise
Ratio - Relagao Sinal-Ruido) do canal esta baixa, o sistema pode usar uma modulacao
mais simples (QPSK) para reduzir a ocorréncia de erros. Por outro lado, quando a SNR
do canal estd boa, o sistema pode aumentar a ordem da modulac¢ao (16-QAM, 64-QAM)
para aumentar a taxa de transmissao (WANG et al., 2006) (NOHRBORG, 2008).

O WCDMA é um sistema de terceira geracao desenvolvido pela 3GPP (3rd Ge-
neration Partnership Project) com o intuito de ser o sucessor do GSM. Utiliza como
base o DS-SS CDMA (Direct Sequence Spread Spectrum CDMA) e foi projetado para
operagoes FDD e TDD. O sistema utiliza largura de banda de 5 MHz, suportando mais

de 100 ligacoes de voz simultaneas e oferece taxas de transmissao de 384 a 2048 kbps
(WESOLOWSHI, 2004).

O HSPA (High-Speed Packet Access) é um termo utilizado para se referir a
combinagao de duas evolugdes do UMTS-WCDMA, o HSDPA (High-Speed Downlink
Packet Access) e o HSUPA (High- Speed Uplink Packet Access). No HSDPA,| um novo
canal de transporte no downlink é capaz de oferecer taxas de até 14,4 Mbps. Aplicacoes
préticas oferecem taxas de 500 kbps até 2 Mbps (WESOLOWSHI, 2004).

Atualmente, existem duas tecnologias de quarta geragao. Uma é o WiMAX
(Worldwide Interoperability for Microwave Access) e a outra é o LTE (Long Term Evo-
lution). O WiMAX é um sistema definido pelo padrao IEEE 802.16, enquanto que o
LTE ¢é uma tecnologia definida pelo 3GPP. Ambas as tecnologias sao tecnicamente muito

semelhantes no modo em que transmitem sinais e em taxa de transmissao. A interface aérea
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dos sistemas LTE, bem como do WiMAX, é baseada em OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing), que possibilita alcangar alta velocidade na transmissao de dados
aliado a uma implementacao de baixo custo. Conforme citado anteriormente, esses padroes
podem operar com diferentes larguras de banda de acordo com a modulacao utilizada.
Oferecem taxas de transmissao de até 100 Mbps (NOHRBORG, 2008) (WANG et al.,
2006).

A Tabela 1 mostra as principais caracteristicas dos sistemas citados acima.

Tabela 1 — Caracteristicas dos Principais Padroes de Comunicagoes Moveis.

Parametro | WCMDA HSPA LTE WiMAX
Largura 1,4, 4, 5, 1,25, 5,
5 MHz 5 MHz
de Banda 10, 15 e 20 MHz | 10 e 20 MHz
A
cems0 CDMA CDMA OFDMA SOFMDA
Downlink

PSK, 16QAM | QPSK, 16QAM | QPSK, 16QAM
Modulagio | DS-5s:qpsK | @K 10QAM [ QPSK, 16QAM 1 QPSK, 16Q

e 64QAM e 64QAM e 64QAM
A
0880 CDMA CDMA SC-FDMA SC-FDMA
Uplink
Duplexacao FDD FDD FDD e TDD TDD
Bit Rate
2048 kbps 14,4 Mbps 100 Mbps 70 Mbps
Maxima

Fonte: Autor.

Além dos sistemas de comunicagoes moveis, outros sistemas utilizam receptores
zero-IF | quando aplicados a dispositivos moéveis. O sistema de transmissao digital de
televisao europeu, o DVB-T/H, opera com largura de banda de 3 e 4 MHz (AMIOT et
al., 2007). A sua evoluc¢do, o DVB-T2, utiliza um canal de 8 MHz (SLIMANI; ROBERT;
ZOELLNER, 2012).

3.3 Performance de Filtros em Circuitos Receptores

Nesta secao, serao abordados alguns fatores que limitam a performance de filtros
em circuitos receptores. As métricas de performance mais comuns sao: a ordem da funcao
de transferéncia, o consumo de energia, a linearidade e o ruido. Em filtros ativos, a
ordem da funcao de transferéncia, geralmente, esta relacionada com o consumo de energia
devido a quantidade de elementos ativos (integradores) utilizados. A linearidade determina
qual a amplitude maxima do sinal que pode ser aplicado na entrada sem que ocorra a

saturagao da saida, enquanto o ruido limita a amplitude minima do sinal (LO; HUNG,
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2009) (EFTHIVOULIDIS; TOTH; TSIVIDIS, 1998). Deste modo, a razao entre o maximo

e o minimo sinal de entrada é conhecida como “faixa dinamica”’, sendo determinada no

limite superior pela linearidade e no inferior pelo ruido, conforme é ilustrado na Figura 9

(POZAR, 2011).

Figura 9 — Ilustragao da faixa dinamica.
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Fonte: Pozar (2011, p. 497).

3.3.1 Ruido

O ruido gerado internamente por um dispositivo é geralmente causado pelo mo-

vimento aleatério de cargas. Tais movimentos podem ter diferentes causas, o que leva a
algumas classificagoes de ruido (POZAR, 2011):

Ruido térmico: E o tipo mais comum de ruido. E causado pelas vibragoes térmicas

dos elétrons quando um dispositivo estd a uma temperatura acima de 0 K.

Ruido flicker: Ocorre principalmente devido a impurezas dos meios de conducao
de sinal. Também é conhecido como ruido 1/f, por ser inversamente proporcional a

frequéncia.

Ruido shot: Ocorre devido a vibragoes aleatdrias dos portadores de carga em disposi-

tivos de estado sélido.

Ruido de Plasma: E causado pelo movimento aleatorio das cargas em um gas ionizado,

como o plasma e a ionosfera.

Ruido quantico: E resultado da natureza quantizada dos portadores de carga e fétons.

E irrelevante na maioria das aplicagoes.



3.8. Performance de Filtros em Circuitos Receptores 39

Em circuitos integrados, os dois primeiros tipos de ruido sao os mais significantes,
sendo que, para frequéncias mais baixas o ruido flicker predomina e, para frequéncias mais
altas (> 1 MHz) o ruido térmico apresenta maior relevancia (LO; HUNG, 2009). A andlise
de ruido deve ser feita especialmente para cada dispositivo, uma vez que cada topologia

terd um comportamento tinico.

3.3.2 Distorgdo Harménica Total (THD)

Em um sistema linear e invariante ao tempo, o sinal de saida sera linearmente
relacionado com o sinal de entrada. O sinal de saida tera a mesma frequéncia, porém a
fase e amplitude podem ser diferentes. Se um sinal de entrada em uma dada frequéncia
¢é aplicada a um sistema nao linear e invariante ao tempo, o sinal de saida pode incluir
componentes harmonicas adicionais. A distorgao harmonica total (THD) é definida como
a relagdo da soma das poténcias das componentes harmonicas adicionais (2, 3, 4, ...) pela

poténcia da componente fundamental do sinal, conforme em (3.1).

(3.1)

2 2

%5

O termo V; se refere a componente de frequéncia fundamental e V3, a amplitude
das i-ésimas componentes harmonicas. A THD também é comumente dada em valores

percentuais.

Em um circuito diferencial, a harmonica de terceira ordem limitara a performance
de linearidade, assim, os outros termos podem ser negligenciados (LO; HUNG, 2009). A
relacao do termo fundamental pela distorcao de terceira ordem é definido como dado em

(3.2), onde A é a amplitude do sinal de entrada.

Vi \ o
HD3=[-214 92
’ <4Vf> (3:2)

3.3.3 Ponto de Intersec¢do de Terceira Ordem (IP3)

Uma métrica mais usual para a linearidade é o IP3 (Ponto de Intersecgao de
Terceira Ordem), pois considera também os efeitos de intermodulac¢ao. Para medi-lo, deve
ser realizado o teste de dois tons, isto é, aplica-se um sinal de entrada (v;,(t)) composto

dois tons de mesma amplitude (A), porém com frequéncias diferentes (w; e wy):

Vin(t) = Aj cos(wit) + Az cos(wat) (3.3)
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Considerando um dispositivo nao linear, apds a expansao por série de Taylor

obtém-se que a saida é dada por

Vo(t) & V[ A; cos(wit) + Ay cos(wat)] + Va[A; cos(wit) + Ag cos(wot)]?
3 3
= (VfA1 + ZV},A‘% + 51/3141143) cos(wit)

3 3
+ (Vng + SV A3 + 5%142/1%) cos(wst)

4
o (3.4)
+ 3V34“[cos(2ujlt + wat) + cos(2wit — wat)]
A A2
+ 3V3412[c03(2w2t + wit) + cos(2wat — wit)]
v
+ (AL ADfeos(Bwat) + cos(Bunt)

Considerando que A; = Ay, = A, tem-se que

3 3
Vo(t) =~ (VfA + E%A?’ + §%A3> cos(wit)

3 3
+ (VfA + ZV},AS + §V3Ag> cos(wst)

3V3 A3
4

3V3 A3
4

V3A

[cos(2w1t + wat) + cos(2wit — wat)] (3.5)

[cos(2wat + wit) + cos(2wat — wit)]
3

+ [cos(3wat) + cos(3wit)].

A primeira e a segunda linha de (3.5) se referem as componentes fundamentais.
A terceira e a quarta linha mostram a distorcao em uma frequéncia de trés vezes da
fundamental e duas novas componentes proximas as frequéncias de entrada. Assim, os
termos de distorcao podem aparecer proximos as frequéncias de entrada se as frequéncias dos
dois tons de entrada sao préximas uma da outra (especialmente os termos de distorgao com
frequéncia de 2wy —ws € 2wy —wy ). Estes sinais resultantes sao chamados de intermodulagao
de terceira ordem (IM3). Se negligenciarmos o termo ciibico de distorgao da primeira e da
segunda linha da equacao 3.5, tem-se que a amplitude do termo fundamental é proporcional
a amplitude do sinal de entrada. Para a terceira e quarta linha, a amplitude dos termos
resultantes de intermodulacao é uma funcao ctubica. Desta forma, a amplitude dos termos
de intermodulacao crescem trés vezes mais do que os termos fundamentais, em escala
logaritmica (POZAR, 2011). Fazendo a extrapolagao dos pontos, encontra-se o ponto de

intersecgao de terceira ordem (IP3), conforme ilustrado pela Figura 10.

A coordenada horizontal do ponto é chamado de “IP3 de entrada” (ITP3) e representa

a amplitude do sinal de entrada em que a harmonica de terceira ordem é igual aos termos
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Figura 10 — Iustragao do ponto de intersec¢ao de terceira ordem (IP3) e da faixa dinamica
livre de espurios (SFDR).

4

OIP3 |-

Pout (dBm)

Pin (dBm)

Fonte: Pozar (2011, p. 515).

fundamentais. Analogamente, a coordenada vertical é chamada de “IP3 de saida” (OIP3).
Na préatica, um valor de alto IIP3 significa que o dispositivo pode operar com altos valores
de amplitude do sinal de entrada. Deste modo, o IP3 é comumente utilizado para mensurar

a linearidade de um filtro.

3.3.4 Faixa Dindmica Livre de Espirios (SFDR)

A faixa dinamica livre de espiirios (SFDR) é definida como a méxima amplitude
do sinal de saida na qual a amplitude do produto de intermodulacao de terceira ordem é
igual ao ruido do dispositivo. Essa situacao estd indicada na Figura 10. O SFDR pode ser
calculado de acordo com (3.6), onde Py é a poténcia do ruido (POZAR, 2011).

IIP3> 2/3
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4 Filtro Gm-C Passa-Baixa de 42 Ordem Di-

gitalmente Reconfiguravel

Este capitulo apresenta o projeto completo de um filtro Gm-C do tipo passa-baixa
de 4* ordem digitalmente reconfiguravel baseado em um OTA controlado por chaves. A
Secao 4.1 apresenta a arquitetura do filtro e as motivagoes de sua escolha. A Secao 4.2
mostra como o filtro foi implementado, detalhando o funcionamento dos blocos elementares
juntamente aos seus respectivos projetos e andlises de desempenho. Os resultados de
simulacao pods-leiaute sao apresentados na Secao 4.3 e, na Secao 4.4 é apresentada a
caracterizagao parcial do filtro fabricado. Por fim, na Secao 4.5 sao feitas as consideracoes

finais.

4.1 Arquitetura do Filtro

No projeto de filtros passa-baixa ativos integrados, dois tipos de arquiteturas sao
comumente empregadas: Gm-C (CHAMLA et al., 2005) ou ativo-RC (GIANNINT et al.,
2007). Para realizar a frequéncia de corte de um filtro ativo-RC é necessario mudar o valor
dos componentes passivos (resistores e capacitores) com o objetivo de alterar a funcao
de transferéncia do filtro. Isto pode ser feito através do uso de bancos de capacitores e
resistores digitalmente controlados. Entretanto, resistores integrados sao muito sensiveis
as variacoes de processo (o valor absoluto de um resistor integrado pode variar até 20%),
impactando em um desvio da frequéncia de corte. Além disso, o ganho de tensao DC e
o produto ganho-faixa (GBW) dos amplificadores operacionais em filtros ativo-RC deve
satisfazer as especificagoes para a frequéncia de corte mais alta. Por outro lado, o ajuste
da frequéncia de corte de um filtro Gm-C pode ser feito através de bancos de capacitores
ou através da transcondutancia. Este tipo de filtro é menos sensivel ao descasamento
dos componentes e a escalabilidade do consumo de energia pode ser realizada através
da reconfiguracao da transcondutancia. Ademais, os filtros Gm-C tém grande potencial
para operar em frequéncias mais elevadas, uma vez que o GBW dos amplificadores de
transcondutancia necessitam ser levemente maior do que a maior frequéncia de corte do
filtro (GHAMARI et al., 2015). Assim, devido as caracteristicas dos filtros Gm-C, estes
apresentam maior eficiéncia de energia quando comparados aos ativos-RC. Deste modo,

eles sao mais adequados para suprir as exigéncias de receptores de baixa poténcia.

Neste trabalho, a topologia de um filtro Gm-C de 4* ordem é empregado para
realizar um filtro passa-baixa reconfiguravel por meio do controle da transcondutancia dos

amplificadores operacionais de transcondutancia (OTA). A ordem do filtro foi escolhida de
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Figura 11 — Esquemético simplificado do filtro Gm-C reconfiguravel de 4* ordem.
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Fonte: Hori N. Matsuno e Hida (2014).

acordo com as exigéncias disponiveis na literatura para receptores de radio multi-modo
(SAARI; LINDFORS, 2012). O esquematico do filtro é apresentado na Figura 11 (HORI
N. MATSUNO; HIDA, 2014). A fungao de transferéncia do filtro é dividida em dois termos,
relativos aos dois filtros biquadraticos (filtros de segunda ordem) que o compoe, conforme

apresentado em (4.1).

F( ) o 9m11-9m14/(011.012) gmgl.gm24/(021.022) (4 1)
5) = §2 4+ gm12s+ grmis.-gimia =, N 9771228+ gimaz-gimay :
Ch Ci1.Crz Can C1.Co

A frequéncia de corte (f.) é controlada pela transcondutancia gmgs e gmgy do
OTA;3 e OTAy4, respectivamente, conforme apresentado em (4.2), na qual o termo i se
refere ao indice do filtro biquadratico. Ja o fator QQ de cada filtro biquadratico é definido

de acordo com (4.3).

1 Jgmiz.gmis

= — 4.2
fC 2w Cil.CiQ ( )
Ci-gmis.gmia
[ =g 4.
. \/ Ciz.gms, 43)

Todos os capacitores do filtro possuem capacitancia de 12,58 pF'. Além disso, para
reduzir a complexidade de projeto, foi projetado apenas um OTA reconfiguravel e replicado.
Assim, cada filtro biquadratico no filtro possui o mesmo fator Q, cujo valor é igual a 1,

fornecendo uma resposta em frequéncia similar a funcao de Butterworth.

4.2 Implementacdo do Circuito

O presente filtro Gm-C de 4* ordem reconfiguravel foi projetado em processo CMOS

180 nm da TSMC com alimentacao de 1,8 V empregando apenas transistores padroes e
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capacitores MiM (Metal-insulator-Metal). A estratégia de reconfiguragao é baseada em
amplificadores operacionais de transcondutancia (OTA) reconfigurdveis, sendo que os
capacitores do filtro sao mantidos com valores fixos, ou seja, nao foi utilizado um banco de

capacitores.

4.2.1 OTA Reconfiguravel

Os amplificadores operacionais de transcondutancia (OTAs) reconfiguraveis sao
blocos fundamentais para a banda base de circuitos receptores de radio multi-padrao, tais
como filtros analégicos integrados e conversores analégico-digitais (ADCs). Além disso,
estes OTAs devem suprir a flexibilidade e eficiéncia energia demandadas pelos receptores

(ATAC et al., 2012).

A arquitetura do OTA reconfiguravel utilizada neste projeto é apresentada na Fi-
gura 12 (GIANNINTI et al., 2007). Este OTA é composto por um conjunto de amplificadores
unitarios que podem ser conectados em paralelo de acordo com um controle digital. Um
amplificador principal permanece sempre ativo, enquanto os outros sao ativados ou desati-
vados de acordo com o controle digital, com a finalidade de modificar a transcondutancia
total do OTA reconfiguravel. Todos os amplificadores controlados sao idénticos. Assim, ao
adicionar N amplificadores em paralelo, a transcondutancia g,,o ¢ multiplicada N vezes,
enquanto o ganho DC permanece constante. Esta estratégia de reconfiguracao é baseada
na relacao entre o GBW e a transcondutancia, denotada por (4.4), onde C}, representa
a capacitancia de carga. Deste modo, pode-se alterar o produto ganho-faixa (GBW) do

OTA com o consumo de energia como contrapartida.

Nng

GBW =
27TCL

(4.4)

Quatro amplificadores unitarios foram empregados no OTA reconfiguravel projetado.
O primeiro deles, é o amplificador principal, o qual permanece sempre ligado. Trata-se de
um amplificador folded cascode (FC) totalmente diferencial. Optou-se por utilizar esta
topologia devido as suas caracteristicas como alto ganho DC, larga faixa de entrada de
modo comum (ICMR) e auto compensacao (RAZAVI, 2001). Os outros amplificadores
foram projetados utilizando a mesma topologia, porém as chaves foram adicionadas para
realizar o controle digital, isto é, para liga-los ou desliga-los e, assim, foram denominados
como “N-FC” neste trabalho, cujo esquemético é mostrado na Figura 13. As chaves foram
construidas com transistores padrao com dimensoes minimas da tecnologia na configuragao
porta de passagem ou transmission gate, do inglés. Quando os amplificadores estao
desligados, todas as chaves estao abertas e as tensoes de polarizacao Vbpl, Vbp2, Vbnl,
Vbn2 e Veourp sao isoladas eletricamente do circuito. Os gates NMO.S sao aterrados e os
gates PMOS sao conectados ao VDD (GIANNINI et al., 2007). Neste estado, o consumo de
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Figura 12 — Arquitetura do OTA Reconfiguravel.
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Fonte: Produzido pelo autor.

energia estatico é minimizado, uma vez que o amplificador unitario N nao esta operando.
Quando os amplificadores sao ligados, todas as fontes de alimentacao sao conectadas e as

entradas sao ligadas aos nés Vin+ e Vin—.

Dois bits de controle foram empregados com o objetivo de criar quatro possibilidades
de operacao de associadas as seguintes palavras digitais: “00”, “01”, “10” e “11”. O primeiro
bit controla o segundo amplificador unitario (o primeiro permanece sempre ativo). O
segundo bit controla o terceiro e o quarto amplificador simultaneamente. A configuracao
“00” representa o modo minimo de operacao, ou seja, quando apenas o primeiro amplificador
estd ativo. Esta configuragao fornece a menor transcondutancia e, por consequéncia, o
menor valor de GBW e o menor consumo de energia. Por outro lado, a configuracao “11”
fornece a maior transcondutancia e, por consequéncia, o maior GBW e o maior consumo

de energia, uma vez que todos os amplificadores estao ativos.

42.1.1 Circuito de Realimentacdo de Modo Comum (CMFB)

O circuito de realimentacao de modo comum (CMFB - Commom-mode feedback)
empregado no OTA reconfiguravel ¢ um CMFB diferencial de diferengas com o par de
transistores PMOS (DEHGHANTI, 2013), conforme mostrado na Figura 14. Esta topologia
emprega apenas transistores CMOS, eliminando o uso de componentes passivos, com a

finalidade de reduzir a area. Apenas um CMFB ¢ utilizado para todos os amplificadores,
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Figura 13 — Esquemaético do OTA com chaves.
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Fonte: Produzido pelo autor.

uma vez que eles estao conectados em paralelos, reduzindo assim, a area e o consumo de
energia. Note que o transistor Mg esta conectado como diodo, possibilitando um alto

ganho de modo comum na saida e aumentando a estabilidade do circuito.

4.2.1.2 Circuito de Polarizacao

A Figura 15 mostra o circuito de referéncia beta-multiplier (BAKER, 2010) utili-
zado para gerar todas as tensoes de polarizacao - Vbnl, Vbn2, Vbpl e Vbp2 - nos N-FCs,
e Vbp0 no CMFB. Para cada tensao de polarizacao, uma célula foi projetada, mudando
as dimensoes dos transistores (W /L) e o valor do resistor para atingir o valor de tensao

desejado.

Neste circuito, o resistor drena uma corrente através do transistor Msy, o qual
estd conectado como um diodo, forcando a mesma corrente no dreno do transistor Myg.
Como resultado, tem-se a mesma corrente no espelho de corrente NMOS composto pelos
transistores Moy € Moy, Como o valor de corrente é conhecido, pode-se encontrar facilmente
as tensoes de gate através da relagao [ obtida pela manipulacao da equacao do moledo

quadratico para a corrente de transistores MOS.
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Figura 14 — Circuito de realimentacao de modo comum (CMFB).
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Figura 15 — Circuito de polarizagao.
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Fonte: Baker (2010, p. 752).

4.2.2 Resultados da Simulacdo Pés-leiaute do OTA Reconfiguravel

Sendo o OTA reconfiguravel o principal bloco analdgico de construgao do filtro
reconfiguravel, nesta secao sera apresentada a analise completa da sua simulagao pos-leiaute.
O seu leiaute é exibido na Figura 16. Para validar o comportamento do OTA reconfigurdvel
em relagao as variagoes de processo, foi realizada uma simulagao de Monte Carlo com 1000
rodadas. A Figura 17 apresenta os histogramas para as quatro configuracoes de entrada

diferentes.
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Figura 16 — Leiaute do OTA reconfiguravel (139 x 100 pym).

Fonte: Produzido pelo autor.

Os resultados obtidos para GBW, ganho de tensdo DC (Av) e margem de fase
(PM) estao sumarizados na Tabela 2. Pode-se observar que os valores médios (x) dos trés
parametros sao muito similares aos valores nominais para todos os modos de operacao.
Além disso, através dos valores de desvio padrao obtidos (¢), é possivel afirmar que o
circuito desenvolvido esta estavel em relacao as variagoes de processo, uma vez que oS

parametros variam apenas em uma estreita faixa de valores.

Tabela 2 — Resultados da Simulacao de Monte Carlo.

Bits de controle Av (dB) PM (%) GBW (MHz)
1 o 1 o I o

00 68,69 | 3,52 | 85,3 | 0,13 | 22,34 | 0,99

01 68,44 | 3,37 | 79,55 | 0,33 | 44,59 | 1,98

10 68,29 | 3,28 | 74,19 | 0,48 | 66,69 | 2,95

11 68,2 | 3,23 | 69,29 | 0,65 | 88,58 | 3.9

Fonte: Autor.

O OTA reconfiguravel atingiu valores de 22,07/44,04/65,85/87,46 MHz com con-
sumo de energia de 1,28/1,39/1,51/1,62 mW para um carga de 1 pF conectada em cada
uma de suas saidas, enquanto a transcondutancia para cada modo de operacao é de
192,77/385,54/578,31 /771,08 pS. Individualmente, cada célula folded cascode consome
109,15 uW, enquanto 1,017 mW and 149,19 pW sao as poténcias para o bloco CMFB e o
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Figura 17 — Simulacao de Monte Carlo para a especificagao de GBW para os quatro modos
de operacao.
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circuito de polarizacao, respectivamente. O ganho de tensao DC estd proximo de 69 dB e

varia menos do que 2 dB para todos os modos de operacao.

Pode-se notar que a margem de fase decai com o acréscimo das células OTA em
paralelo. Para manter o circuito estavel, foi necessario aumentar a margem de fase do
amplificador unitario. Por consequéncia, houve o acréscimo do consumo de energia das
células, o que impactou no consumo de energia total do OTA reconfiguravel. Além disso,

as células “N-FC” se comportam como uma carga capacitiva na saida do amplificador,
reduzindo o GBW.

A excursao de saida (OS - Output Swing) obtida foi de aproximadamente 0,75 V
para todos os modos de operacao, o que é algo muito importante para filtros analégicos de
tempo continuo. Entretanto, o valor de slew-rate (SR) é afetado para cada modo, uma vez

que esté relacionado ao GBW. O menor valor de SR foi de 15,78 V/us para a configuracao
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“00” e o maior valor de SR foi de 37,22 Vs para a configuracao “117”. A estimagao completa

de performance do OTA reconfigurdvel estd sumarizada na Tabela 3.

Tabela 3 — Resultados das Simulagoes Pés-leiaute do OTA Reconfiguravel.

Bits de controle 00 01 10 11
OTAs 1 2 3 4

Av0 (dB) 69,18 | 69,96 | 68,85 | 68,75
PM 85,28 | 79,51 | 74,14 | 69,28
GBW (MHz) 22,07 | 44,04 | 65,85 | 87,46
gm (uS) 192,77 | 385,54 | 578,31 | 771,08
PWR (mW) 1,28 1,39 1,51 1,62
OS (V) 1,50 1,53 1,54 1,54

SR (V/us) 15,78 | 26,16 | 32,79 | 37,22

Fonte: Autor.

4.3 Resultados da Simulacdo Pés-Leiaute do Filtro

Nesta secao, sao apresentados os resultados das simulacoes pos-leiaute do filtro Gm-
C passa-baixa reconfiguravel. O leiaute do circuito é apresentado na Figura 18, cuja area
ocupada é de 0,23 mm?2. Durante as simulacoes, foram utilizadas duas cargas capacitivas

de 1 pF conectadas a cada né de saida (inversor e nao-inversor).

A resposta de frequéncia do filtro é apresentado na Figura 19. O ganho DC do filtro
¢ 0 dB na banda passante com um pequeno pico proximo da frequéncia de corte devido
ao fator ) escolhido (Q = 1). As frequéncias de corte obtidas, controladas através da
transcondutancia dos OTA, foram de: 2,55/5,11/7,68/10,29 MHz e o consumo de energia
total do filtro, respectivamente, foi de 10,27/11,18/12,06/12,96 mW. Com estas frequéncias
de corte, o filtro pode ser aplicado a circuitos receptores de padroes como WCDMA, HSPA,
LTE e Wi-Fi (IEEE 802.11). Entretanto, o CMFB projetado apresentou um alto consumo

Figura 18 — Leiaute do filtro Gm-C reconfiguravel de 4* ordem (1137 x 199 pm).
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Fonte: Produzido pelo autor.
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Figura 19 — Resposta em frequéncia da simulacao pés-leiaute para o filtro reconfiguravel
de 4* ordem.
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Figura 20 — Densidade espectral de poténcia para a saida do filtro no teste de dois tons
para o modo de operacao de 10,29 MHz.
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Fonte: Produzido pelo autor.

de energia para manter o lago de realimentacao estavel em todos os modos de operagao e,
por isso, a flexibilidade do consumo de energia nao é linear em relacao as frequéncias de

corte.
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Figura 21 — IIP3 em banda passante para cada modo de operacao.
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Fonte: Produzido pelo autor.

A linearidade em banda passante do filtro projetado foi avaliada através do teste
de dois tons. A Figura 20 apresenta a densidade espectral de poténcia na saida do filtro
para dois sinais de entrada com amplitude diferencial de pico de 40 mV e frequéncias de
1,0 e 1,1 MHz. A amplitude da distor¢ao devido & intermodulagao de terceira ordem (IM3)
¢ de aproximadamente -81 dB.

Tabela 4 — Performance do Filtro Reconfiguravel.

Tecnologia 180 nm CMOS
Alimentacao 1,8V
Tipo do Filtro Biquad (Q=1)
Ordem 4
Area de silicio 0,23 mm?
Freq. de corte (MHz) | 2,55 | 5,11 7,68 | 10,29
IIP3 (dBm) 959 | 1,11 | 296 | 4,14
Ruido (nV/vHz) | 58,1 | 42,66 | 34,88 | 27,88
PWR (mW) 10,27 | 11,18 | 12,06 | 12,96
FoM (fJ) 7,30 | 2,371 | 1,2829 | 0,774

Fonte: Autor.
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Os pontos de interceptacao de terceira ordem (IIP3) do filtro, considerando a
extracao dos parametros do leiaute, foi avaliada para cada modo de operacao de acordo
com (LO; HUNG; ISMAIL, 2009). Como o OTA reconfigurdavel empregado no filtro
apresenta alta impedancia de saida, a analise do IIP3 foi realizada aplicando um sinal
de poténcia na entrada do filtro e medindo um sinal de tensao na saida, ao invés de um
sinal de poténcia. Entretanto, para fins de comparacao, a tensao de entrada e o IIP3 sao

expressos como sinais de poténcia relacionados a cargas de 50 (2.

A Figura 21 exibe a poténcia de entrada versus a saida IM3 do filtro para cada
modo de operagao. Dois tons de frequéncias de 0,5 e 0,6 MHz com poténcia inicial de -40
dBm foram aplicados na entrada do filtro. Os valores de IIP3 foram estimados através
da extrapolagao das retas de poténcia na saida. O maior IIP3 foi de 4,14 dBm, o qual foi

obtido para o modo de operacao com frequéncia de corte em 10,29 MHz.

A Tabela 4 sumariza a performance do filtro. O cédlculo da figura de mérito (FoM)
é detalhado no Capitulo 6.

4.4 Resultados das Medicoes

O filtro Gm-C apresentado nesse capitulo foi fabricado no processo CMOS 180 nm

da TSMC com alimentagao de 1,8 V. Suas medigoes foram realizadas parcialmente até

Figura 22 — Microfotografia do chip.

NN Y

Fonte: Produzido pelo autor.
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Figura 23 — Configuracao de testes para o filtro.
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Fonte: Produzido pelo autor.

o momento da finalizacao deste texto. A Figura 22 apresenta a microfotografia do chip
fabricado com dimensoes totais de 1450 x 1450 pym. O filtro ocupa uma area de 1137 x
199 pum (0,23 mm?) e as outras dreas possuem circuitos digitais e analégicos desenvolvidos
por pesquisadores do Grupo de Arquitetura de Computadores e Microeletronica (GAMA)
da Universidade Federal do Pampa - Campus Alegrete. O chip recebeu o encapsulamento
DIP (Dual In-Line Package) de 48 pinos, sendo 9 utilizados pelo filtro: VDD, VSS, CM,
BIT1, BIT2, INP, INN, OUTP e OUTN.

Figura 24 — Placa de testes para o filtro.

Fonte: Produzido pelo autor.

Para as medigoes do filtro, foi utilizado o diagrama de testes ilustrado na Figura 23.
O circuito foi alimentado com + 0,9 V e com tensao de modo comum em 0 V. Os bits
de controle de banda recebem 1,8 ou 0 V em relagao ao VSS. Como o filtro é totalmente
diferencial, foram necessarios elementos para realizar a conversao de sinais simples para
sinais diferenciais, e vice-versa. Na entrada, foi utilizado o transformador WB1-6T da
Coilcraft, Inc., que apresenta atenuacao de menos de 1 dB na faixa de 100 kHz - 90 MHz.
Na saida, foi utilizada a ponteira diferencial 701922 do osciloscépio DLM2054 da Yokogawa

Electric Corporation. A ponteira possui resisténcia de entrada de 500 k€2 e capacitancia
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de entrada de 7 pF. A Figura 24 exibe a placa produzida para a realizacao dos testes.

Como nao foi integrado um buffer na saida do filtro para casamento de impedancias,
as cargas da ponteira podem influenciar os resultados de medicao. Para estudar esta
influéncia, foi realizada uma simulagao com carga de 10 pF (7 pF da ponteira mais 3 pF
estimados para os pads e para a PCB) em paralelo com 500 k2. E vélido lembrar que,
durante as simulagoes anteriores, foi considerada uma carga de apenas 1 pF para cada
no6 de saida. A Figura 25 apresenta o resultado desta simulagdo com as cargas extras
juntamente a leitura experimental da resposta em frequéncia do protétipo. Para realizar a
leitura da resposta em frequéncia do protétipo, foi aplicado um sinal com amplitude de
100 mV na entrada do transformador em um passo de 100 kHz anotando a amplitude do

sinal de saida apresentado pelo osciloscépio.

Figura 25 — Resposta em frequéncia da simulagao com as cargas extras e da medicao.
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Fonte: Produzido pelo autor.

Pode-se observar na Figura 25 que o comportamento obtido através das medigoes
foi muito semelhante ao que foi previsto através da simulagao considerando as cargas extras.
De modo geral, houve um decréscimo na frequéncia de corte do filtro para todos os modos
de operacao quando comparado com simulacao pds-leiaute apresentado na Figura 19. Este
comportamento pode ser compreendido quando visto na Figura 11 que uma carga de saida

estard paralela ao capacitor Cye. De acordo com a rela¢ao dada em (4.2), quanto maior for
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o valor da capacitancia de (', menor sera a frequéncia de corte. Além disso, de acordo
com (4.3), o fator de qualidade também deve diminuir. Entretanto, o fator de qualidade do
prototipo apresentou um comportamento inesperado, isto €, houve um pico em determinada
regiao para alguns modos de operagao. Suspeita-se que este comportamento esta associado
a uma variacao dos resistores integrados utilizados para o circuito de polarizacao. Além

disso, ruidos externos limitaram a medida do sinal de saida na banda de rejeicao do filtro.

A Tabela 5 mostra a comparagao dos resultados da simulagao pés-leiaute apresen-
tada na secao 4.3, da simulagao incluindo as cargas extras e da medi¢ao para os valores de

frequéncia de corte e poténcia.

Tabela 5 — Tabela de comparacao entre os resultados de simulacao e medigao do filtro.

Modo Simulado Simulado com cargas extras Medido
fe MHz) | PWR (mW) | f. (MHz) PWR (mW) fe (MHz) | PWR (mW)
00 2,55 10,27 2,00 10,27 1,90 9,90
01 5,11 11,18 4,03 11,18 3,56 11,52
10 7,68 12,06 6,01 12,06 6,07 12,83
11 10,29 12,96 8,21 12,96 8,15 13,10

Fonte: Autor.

4.5 Consideracdes Finais Sobre o Projeto

Neste capitulo, foi apresentado o projeto completo e simulagoes pds-leiaute de um
filtro Gm-C passa-baixa de 4* ordem reconfiguravel em processo CMOS 180 nm com
alimentacao de 1,8 V. Quatro modos de operacao forneceram diferentes frequéncias de
corte para receptores de radio multi-padrao. A flexibilidade em frequéncia foi obtida
através de OTAs digitalmente reconfiguraveis, possibilitando a escalabilidade em poténcia.
Entretanto o resultado final foi comprometido pelo consumo excessivo do CMFB e pela
baixa linearidade dos OTAs. As medidas do protétipo fabricado indicaram que o filtro
operou conforme o esperado, ainda que com uma pequena redugao na frequéncia de corte
dos quatro modos devido ao aumento da carga ocorrido com a insercao da ponteira utilizada

durante os testes.
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5 Filtro Gm-C Passa-Baixa de 4@ Ordem com

Reconfiguracao Continua

No capitulo anterior, foi apresentado o projeto de um filtro Gm-C passa-baixa
com reconfiguracao digital. Foi visto que algumas caracteristicas como o alto consumo do
circuito de controle de modo comum (CMFB) e baixa linearidade dos OTAs, afetaram
negativamente o seu desempenho final, ou seja, o valor de figura de mérito (FoM) foi
comprometido. Para reduzir o consumo do CMFB poderia ser utilizada uma técnica de
compensacao de fase, tornando o lago de realimentacao estavel ao manipular os pdlos com
um resistor, por exemplo, ao invés de controld-los apenas com a corrente do circuito. Outra
opcao, seria utilizar outro circuito. Entretanto, a baixa linearidade dos OTA continuaria
sendo limitante, isto é, nao existe como melhora-la uma vez que isto é uma caracteristica

intrinseca da topologia utilizada.

Uma pratica muito comum para atingir maior linearidade ¢é a utilizagao de células
transcondutoras com degeneracao de fonte (HORI et al., 2003). Além disso, ao utilizar
transistores na regiao linear para a degeneracao de fonte, é possivel reconfigurar continua-

mente a transcondutancia do circuito, o que pode ser aproveitado para a reconfiguracao
do filtro (LO; HUNG, 2009).

Portanto, o objetivo deste capitulo é demonstrar como a utilizagao de células trans-
condutoras, com a aplicacao de técnicas de linearizacao, podem melhorar a performance
de filtros Gm-C. Para isso, um novo filtro passa-baixa de 4* ordem foi projetado com
a utilizacao de transcondutores. Foi utilizada a mesma arquitetura e o mesmo processo
de fabricacao do filtro apresentado no capitulo anterior para que uma comparac¢ao justa
seja feita. O capitulo esta organizado da seguinte forma: na Secao 5.1 sao apresentadas
técnicas utilizadas para aumentar a linearidade de circuitos transcondutores. A Secao 5.2
introduz o circuito transcondutor adotado para a concepcao do filtro. Em seguida, a Sec¢ao
5.3 mostra como foi feita a implementacao do filtro e detalhes de projeto, seguido pela
Secao 5.4, na qual os resultados sao exibidos. Por fim, na Secao 5.5 sao feitas as ultimas

consideracoes sobre o projeto.

5.1 Técnicas de Linearizacao

A principal funcao do transcondutor é converter uma entrada de tensao em corrente
de saida com um fator de transformacao linear. E um dispositivo ativo usado para substituir
dispositivos passivos, que ocupam muita area e consomem muita energia, ao custo da

insercao de nao-linearidades. Tais nao-linearidades limitam a faixa de entrada linear,
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Figura 26 — Transcondutor com degeneragao de fonte: (a) fonte de corrente unica e (b)
fonte de corrente dupla.
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Fonte: Lo e Hung (2009, p. 6).

impedancia de saida, relagao sinal-ruido e largura de banda (LO; HUNG, 2009). A seguir,
serao apresentadas algumas técnicas comumente utilizadas para aumentar a linearizacao

em circuitos transcondutores.

5.1.1 Degeneracao de Fonte

A Figura 26 apresenta a implementacao da técnica de degeneracao de fonte em um
transcondutor, passando de uma tnica fonte de corrente para duas fontes de correntes.
A corrente de saida destes circuitos é dada por (5.1), onde vig = Viy — Vi, Vbg ,2)(sat) =
Vasoui,mz) — Vi, K12 = pCop(W/L)12 € N = gi(1,2)R séo os fatores de degeneracao de
fonte. A transcondutancia é dada por (5.2) e a distor¢gdo harmonica é dada por (5.3). A
partir das equacoes, pode-se perceber que a transcondutancia é reduzida por 1 + N e a
distorcao harmonica é reduzida pelo quadrado do mesmo fator. Assim, fica claro que N

deve ser um valor grande para que a linearidade seja aumentada (LO; HUNG, 2009).

2K 191 . 2
o (V2Ea2by [ (5.1)
1+N 2(1 + N)Vbs(,2)(sat)

oo L) o
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HDs

2
1 Vid

S 5.3
32 ((1 + N)<VDS(1,2)(sat))> (5:3)

Apesar de ambos os circuitos apresentarem a mesma relacao de conversao de tensao
para corrente, eles possuem diferentes propriedades. No circuito da Figura 26.a, o resistor
causa uma queda de tensao e, entao, a faixa de tensao de modo comum ¢é reduzida. No
circuito da Figura 26.b, o ruido da fonte de corrente ird aparecer na saida, e essa fonte ira
dominar a performance de ruido. O descasamento das fontes de corrente também deverao

afetar o offset de saida.

Geralmente, quando se trata da tecnologia CMOS, os resistores sao substituidos
por MOSFETSs operando na regiao linear. O modelo classico de equagao para um transistor
NMOS na regido linear é dado por (5.4) (RAZAVI, 2001). A letra a representa um

parametro referente ao processo.

w V2
Ip = 113, Cop (L) [(VGS — Vin)Vps — G%S (5.4)

A regiao linear é mantida se a tensao Vpg for menor que Vgg. Se esta equagao
fosse exata, entao seria obtido um circuito perfeitamente linear. Entretanto, esta equacao
negligencia termos de ordens maiores para tecnologias com canais mais curtos, e alguns

termos nao-lineares podem ocorrer e diminuir a performance do circuito.

Se uma tensao Vpg baixa é usada, pode-se simplificar (5.4) eliminando o termo de
segunda ordem. Assim, a corrente de dreno é linear com relagao a tensao Vpg aplicada.

Desta forma, obtém-se que a resisténcia de pequenos sinais é dada por

1
,unoox%(VGS - Vth) .

'pDs = (55)

Como a resisténcia ¢ dependente da tensao Vg, pode-se ajustar a corrente de
polarizagao para variar a transcondutancia do circuito de forma continua. A desvantagem
do resistor MOS ¢ a sensibilidade a tensao de entrada de modo comum. Se o valor da
tensao de entrada de modo comum for alterado, a resisténcia também sofrera alteracoes

devido a alteragao da tensao sobre o terminal source dos transistores M1 e M2 (LO;
HUNG, 2009).

5.1.2 Par Pseudo-Diferencial

Nos transcondutores totalmente diferenciais a rejeicao do sinal de modo comum
¢é obtida através da alta impedancia de saida da fonte de corrente de polarizacao. O
transcondutor nao possui nés internos que geram poélos parasitas. O ruido da fonte de

corrente aparece como a componente de modo comum. A distor¢ao harmonica de terceira
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Figura 27 — Transcondutor diferencial: (a) totalmente diferencial e (b) pseudo diferencial.
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Fonte: Lo e Hung (2009, p. 10).

ordem pode ser expressa como em (5.6), onde Vo é tensao de overdrive nos transistores
de entrada M1 e M2, de acordo com a Figura 27.a. Desta forma, a linearidade pode ser

melhorada aumentando a tensao de overdrive dos transistores de entrada.

V2
HD, = v 5.6
5T 32(Voy — Vin)? (5.6)

O transcondutor pseudo-diferencial (Figura 27.b) pode ser usado com baixas
tensoes de alimentacao, uma vez que nao possui queda de tensao sobre a fonte de corrente
de polarizacao, assim, uma maior excursao do sinal de entrada é possivel. Entretanto,
sao produzidos termos extras de distorcao, mesmo em uma estrutura perfeitamente
balanceada, devido ao produto do sinal diferencial com o de modo comum. Além disso, a
transcondutancia do sinal de modo comum ¢ igual ao sinal diferencial de entrada, e isso
exige que o controle de tensao do modo comum seja feita com alta precisao. Portanto, um

circuito adicional para o controle pode ser necessario.

O circuito da Figura 28 foi apresentado em (REZZI; BASCHIROTTO; CASTELLO,
1995). Trata-se de um circuito de controle de modo comum do tipo feedforward. O seu
principio é converter a entrada de modo comum utilizando outro caminho para o sinal,
e entao, o cancelamento do modo comum de entrada é realizado através do espelho de
corrente, composto por Ms, Mg e M;. Nessa configuracao, os transistores M3 e M4
possuem as mesmas dimensoes que os transistores M1 e M2 para detectar o sinal de
entrada de modo comum. Em seguida, a corrente fluindo pelo transistor M5 é espelhada

para cancelar o sinal de modo comum gerado pelos transistores M1 e M2. O ganho de
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Figura 28 — Circuito de controle de modo comum com realimentacao em avanco.
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Fonte: Lo e Hung (2009, p. 11).

modo comum é dado por (5.7), onde C,. é a capacitancia parasita do né C. Em baixas
frequéncias, o ganho de modo comum é aproximadamente 1. Em altas frequéncias, o ganho
de modo comum é maior do que zero, porque o polo de espelhamento criado pelo né C
esta aterrado. O maior ponto negativo deste esquema é a larga capacitancia de entrada,

uma vez que outro par diferencial é utilizado.

Im(1,2)(o(1,2) + Go(s,7) + 5Ce)
Gm(6,7) + Go(1,2) T Jo(6,7) + SCe)(Go(1,2) + Go(6,7))

Aoy = ( (5.7)

O transcondutor pseudo-diferencial pode ser visto como a combinacao de dois
transcondutores paralelos com uma saida tnica. Para a equacao ideal quadratica sobre a
regiao de saturacao, a corrente de saida é perfeitamente linear com respeito a tensao de
entrada. Entretanto, o efeito de canal curto deve degradar a linearidade, assim, a distorcao
de terceira harmoénica pode ser calculada de acordo com (5.8), onde € é o coeficiente de

reducao de mobilidade e Vpy é tensao de overdrive dos transistores M1 e M2 mostrados
na Figura 27 (LO; HUNG, 2009).

V2
HD; = L 5.8
ST 8Vor[1+ 0(Voy — Vi) 22+ 0(Voy — Vin)] (5.8)

Portanto, a linearidade também pode ser melhorada aumentando a tensao de
overdrive dos transistores de entrada. Para o transcondutor pseudo-diferencial, pode-se
mudar a transcondutancia ajustando a tensao de entrada de modo comum. No entanto, a
linearidade também serd alterada (LO; HUNG, 2009).
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Figura 29 — Circuito pseudo-diferencial considerando (a) transistores de canal curto (b)
transistores ideais com resistores para modelamento da redugao de mobilidade.
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Fonte: Lo e Hung (2009, p. 16).

5.1.3 Par Pseudo-Diferencial Duplo com Degeneracao de Fonte

As técnicas de linearizagao apresentadas acima exploram o modelo quadratico ideal
dos transistores MOS sobre a regiao de saturacao. Entretanto, o modelo quadratico nao é
muito preciso quando se trata de transistores de pequenas dimensoes devido aos efeitos de
segunda ordem como a reducao da mobilidade e velocidade de saturacgao. Neste sentido,
para um transcondutor atingir altas velocidades com alta linearidade, pode-se utilizar
dois pares de transistores de entrada com fontes degeneradas e com os terminais de dreno
cruzados, conforme introduzido por (LO; HUNG, 2008).

O transistor MOS na regiao de saturagao, segundo o modelo quadréatico para canais

longos, apresenta o seguinte comportamento, dado por

1
[D,long = QK(VGS - ‘/;‘,h)2- (59)

Conforme a largura de canal do transistor é reduzida, efeitos de segunda ordem
comecam a aparecer devido aos campos elétricos transversos e longitudinais. Assim, termos
adicionais devem ser acrescentados em (5.9) para modelar o comportamento de transistores
de escala nanométrica, conforme dado por (5.10), onde @ representa o coeficiente de reducao

de mobilidade de carga.

7 _ K(Vgs — Vin)?
PAons = 91 4 0(Vas — Vi)

(5.10)
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Figura 30 — Par pseudo-diferencial duplo com resistores de degeneracao.
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Fonte: Lo e Hung (2009, p. 16).

A Figura 29.a mostra o circuito pseudo-diferencial com transistores de canal curto.
Ja a Figura 29.b mostra o mesmo circuito, porém considerando transistores ideais e os
resistores Ry; e Ryo para modelagem do efeito da redugao da mobilidade de carga, onde
Ry; = 0/K. Desta forma, quanto maior for o valor de §, menor serd a linearidade do

circuito.

Neste sentido, a utilizacao de um par diferencial duplo reduz o efeito da redugao de
mobilidade de carga (LO; HUNG, 2008), conforme ilustrado pela Figura 30. Sao utilizados
os resistores R, e R, para a degeneracao e, com eles, sao embutidos as resisténcias de Ry,

e Ryy para fins de simplificacao.

Considerando que os transistores M1, M2, M3 e M4 operam sobre a regiao de
saturacao e que os sinais de entrada V;,; e Vj,,_ sao os sinais diferenciais de entrada, dados

por

Via

(§
Vin— =Vou — V2 (5.12)

onde Vo é a tensao de modo comum de entrada e V4 é o sinal de entrada. Entao,

a corrente de saida de cada transistor é dada por

K1(Vm+ - ‘/;fh)Q
2[1 + K1 (Ra + Ro1) (Vins — Vin)]

(5.13)

Ip1 =
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Ko (Vin— = Vin)®

I = 5.14

P27 901 + Ko(Ra + Ro) (Vin— — Vin)] o1y
K3 (Vin- — Vin)?

Ipa = 5.15

P27 001+ K3(Ry + Ros) (Vi — Vi) 1)
Ky(Viny — Vip)?

i — 1(Viny — Vin) (5.16)

2[1 4+ K4(Rp + Roa) Vint — Vin)]

sendo que K7 = Ky, K3 = K4, Rg1m = Rgo € Rgp3 = Rps. Assim, sobre casamento
ideal entre os transistores, a corrente diferencial de saida deve ser uma fungao dos sinais

de entrada, como dado em 5.17.

Io = (Ip1 + Ip3) — (Ip2 + Ips) = f(Vig)

(5.17)
= (ay,1,2) — a1,3.4))Via + (a3,1,2) — as,30)Vig + - -

O termo a;; representa a j-ésima componente harmonica gerada pelo i-ésimo
transistor. Apesar dos resistores conectados a fonte de um par pseudo-diferencial tinico
degradar a performance de linearidade, a componente de terceira ordem pode ser cancelada
dimensionando corretamente os pares pseudo-diferenciais em conjunto através da expansao

por série de Taylor. Para isso

as(1,2) — az,34) = 0 (5.18)

Essa equacao pode ser obtida fazendo

(Wia/Li2)*(Ra+ Ro2))  (Waa/Lsa)*(Ry + Rogsa) (5.19)
. .

2+ (Ra + Ro12)9man)*  [2+ (Ry + Ros,0) gm0

onde W;, L; e g,; sao o comprimento, largura e transcondutancia do i-ésimo

transistor respectivamente, e Rg; € a resisténcia equivalente de canal curto.

Por fim, a transcondutancia total do circuito da Figura 30 é dada por

9m1,2)[2 + (Ra + Ro(1,2))9ma,2)]  gme0[2 + (B + Ros,9)) Im(s0)]

5.20
2[1 + (Ra + Ro1,2)) gma1,2))? 2[1 + (Rp + Ro3.4))Gm(3,0))2 (5:20)

Gm,total =

A transcondutancia total diminui devido ao uso do par diferencial duplo e resistores

para degeneracao de fonte. Isso implica em uma maior linearidade ao custo de um maior
consumo de energia (LO; HUNG, 2009).
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5.2 O Circuito Transcondutor
5.2.1 Transcondutor

Figura 31 — Circuito transcondutor adotado.
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Fonte: Lo e Hung (2009, p. 21).

Para a concepgao do filtro desenvolvido neste capitulo, foi adotado o circuito
transcondutor mostrado na Figura 31. Este circuito foi proposto por (LO; HUNG, 2008)
e utiliza as técnicas de linearizacao descritas na Secao 5.1. Sao utilizados transistores
na regiao linear (M5 - M8) para substituir os resistores de degeneragao, permitindo a

reconfiguracao continua de transcondutancia, dado que

R = K56(Va — Vin) (5.21)

Ryt = Kos(Vy — Vig). (5.22)

Assim, a reconfiguracao pode ser realizada continuamente variando as tensoes de
controle V, e V;. A linearidade pode ser mantida escolhendo corretamente as dimensoes
dos transistores de degeneracao e as tensoes de controle. No entanto, esta variagao esta

limitada a regiao de operacao linear dos transistores.
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5.2.2 Estabilidade de Modo Comum

O transcondutor adotado, por sua estrutura pseudo-diferencial, exige um sistema
especifico de controle de modo comum (LO; HUNG, 2006). O sistema é composto por
circuito de controle de modo comum do tipo feedforward (CMFF) e um do tipo feedback
(CMFB). Os circuitos devem ser utilizados juntos para a estabilizacdo da tensao de saida

de modo comum, conforme apresentado na Figura 32.

Figura 32 — Sistema de controle de modo comum.
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Fonte: Lo e Hung (2009, p. 22).

No circuito CMFB, os transistores de entrada M F'1 a M F4 fazem a detecgao de
modo comum e comparam com a tensao de referéncia Vref. Se a tensao de modo comum
da saida do transcondutor ¢ igual a desejada, entao a corrente total sobre o transistor
MF'7 sera constante e a tensao de polarizacao de modo comum VCM se manterd fixa.
Por outro lado, se existir diferenca, a corrente sera espelhada para o transistor M F'9 para

alterar a tensao de modo comum (VCM) compensando a diferenga.

Jé o circuito CMFF é composto pelos transistores de M F'14 a M F'18. A combinagao
dos transistores M F'14 e M F'15 gera uma copia escalonada das correntes de entrada de
modo comum, a qual é subtraida do estédgio de saida do transcondutor através do espelho
de corrente formado pelos transistores M F'17 e M F'18. Assim, o sinal de entrada de modo
comum pode ser suprimido e apenas o sinal diferencial aparece no estagio de saida. Com
esse mecanismo, o circuito de controle de modo comum pode ser implementado para

alcangar uma excelente estabilidade dentro da faixa de reconfiguragao (LO; HUNG, 2006).
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Além disso, a linearidade pode ser mantida por meio de todo o sistema de controle de

modo comum.

5.3 Arquitetura do Filtro

A arquitetura do filtro apresentado neste capitulo é a mesma do filtro do capitulo
anterior (4.1), com exce¢ao ao uso de transcondutores no lugar de OTAs, conforme é
mostrado na Figura 33. Trata-se de um filtro Gm-C passa-baixa de quarta ordem composto

por duas células biquadraticas, cuja funcao de transferéncia é dada por

F(s) — gmaiy. 977114/(011-012) 9m21~gm24/(021-022) 593
(s) = §2 4+ gmio A gnns.gmis = N 9m228+ gMmag.gmay * (5.23)
Cn C11.C12 Car Ca1.C2

Figura 33 — Esquematico simplificado do filtro Gm-C reconfiguravel de 4* ordem utilizando

transcondutores.
on L CuL T T
T T Cr T Ca
+ - + - T - + - + - + - ¥ - +
Gm1] qu |Gm13 Gm1a sz] sza |Gm23 ij
-+ 7 -+ -+ -+ -+ -+
o oo o o

Fonte: Hori N. Matsuno e Hida (2014).

A frequéncia de corte e o fator de qualidade de cada célula biquadratica sao dados
por (5.24) e (5.25), respectivamente. Destaca-se que, a frequéncia de corte é controlada
pelas transcondutancias gm;s e gm;s. Ja o fator de qualidade também esta inversamente

relacionado com o parametro gm;,. O indice ¢ indica a célula biquadratica.

1 Jgms.gmis

o .24
fCl 2T Cil.Cq;Q <5 2 )
Q \/ il g:ngl?;ngmm (525>

Para a simplificagao de projeto, foi desenvolvido apenas um transcondutor. Deste
modo, todas as transcondutancias gm;; terao os mesmos valores, variando continuamente
de acordo com as tensoes de controle V, e V;. Por consequéncia, o fator de qualidade
também sofrerd variacOes, uma vez que as capacitancias sao fixas. Entretanto, os valores

foram ajustados para se atingir uma resposta semelhante a da funcao de Butterworth.
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5.4 Resultados das Simulacdes

Esta secao apresenta os resultados de simulagao em nivel de esquemaético do
filtro projetado com reconfiguracao continua baseado em transcondutores. O projeto foi
desenvolvido utilizando o processo CMOS 180 nm da TSMC com alimentagao de 1,8 V,

empregando apenas transistores padroes e capacitores MiM (metal-insulator-metal).

5.4.1 Resultados do Transcondutor

O dimensionamento dos circuitos teve como objetivo atingir uma alta linearidade
ao final do desenvolvimento do filtro, considerando a mesma faixa de operagao (2,5 a 10
MHz). Para isso, o ponto critico de projeto foi a escolha das dimensoes dos transistores do
par diferencial duplo e dos transistores sobre a regiao linear, além das tensoes de controle
V, e V. Foi utilizado o procedimento descrito em (LO; HUNG, 2008) para este processo.

As Tabelas 6, 7 e 8 exibem as dimensoes dos transistores e tensoes escolhidas.

Tabela 6 — Parametros do Transcondutor Tabela 7 — Parametros do Circuito de Con-

Projetado. trole Tensao de Modo Comum.

Parametro | Valor | Unidade | Fingers Parametro | Valor | Unidade | Fingers
W/Lyn 7,1/4,0 | pm/pm 2 W/Lypr | 10,0/2,0 | pm/pm 2
W/Lys | 2,0/9,0 | pm/pm 2 W/Lyps | 10,0/2,0 | pm/pm 2
W/ Ls 2,7/0,8 | pm/pum 2 W/Lypr | 4,0/1,0 | pm/pm 2
W/ Lz 6,0/0,8 | pum/pum 1 W/Lyrs | 30,0/0,8 | pm/pm 2
W/Lye | 20,0/1,0 | pm/pm 2 W/Lyre | 10,0/1,0 | pm/pm 2
W/Lyns | 16,0/1,5 | pum/pm 2 W/Lyps | 10,5/1,0 | pm/pum 2
W/Lyns | 30,0/1,0 | pm/pm 2 W/Lyr12 | 30,0/1,0 | pm/pum 2
W/Lynar | 35,0/0,8 | pum/pm 2 W/Lyna | 10,0/1,0 | pm/pm 2

Fonte: Autor. Fonte: Autor.

Tabela 8 — Tensoes de Polarizacao do Circuito Transcondutor.

Tensao | Valor Unidade
VBn 0,80 \Y
Vip 0,70
Vi 0,60 \Y
Vier 0,90 \Y

Va 0,77-1,50 \Y
Vi 0,55-1,20 \Y

Fonte: Autor.
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Através desta configuracao, o circuito transcondutor apresentou valores de trans-
condutancia na faixa de 20,5 a 82 uS. A variacao da transcondutancia é feita de forma
continua através do ajuste das tensoes de controle. Para V,, a faixa de tensao utilizada
foi de 0,77 a 1,5 V, sendo que quanto maior o seu valor, maior é o valor de gm obtido.
Ja para V,, foi utilizada a faixa de 0,55 a 1,2 V, sendo que quanto maior o seu valor,
menor ¢ a transcondutancia obtida. Esta relacao é dada pela combinacao das correntes
sobre o par diferencial duplo, conforme abordado na Secao 5.1.3. Com estes valores de
transcondutancia, o circuito atingiu valores de GBW de 11,2 a 35,8 MHz, com o consumo
minimo de 0,73 mW e maximo de 1,13 mW. O ganho de tensao em baixas frequéncias foi
de aproximadamente 59 dB, com uma pequena reducao para as combinagoes com GBW
mais alto. Ja4 a margem de fase mais alta obtida foi de 80,19° e minima de 65,13° para a
combinagao com o valor de transcondutancia mais elevado. Por fim, o valor de Slew Rate
se manteve entre 9,36 a 20,2 V/us. A Tabela 9 resume os resultados obtidos através da

simulagao.

Tabela 9 — Resultados das Simulacgoes do Transcondutor.

Va/Vb (V) |0,77/1,2 | 0,9/0,6 | 1,15/0,6 | 1,5/0,55
Av0 (dB) 59,34 | 59,94 | 5503 | 53,13
PM (°) 80,19 | 75,52 | 70,27 | 6534
GBW (MHz) | 11,2 | 21,35 | 2941 | 3583
SR (V/ps) 9,36 14,1 | 17,11 20,2
gm (uS) 20,5 41 60,15 82
PWR (mW) | 0,73 0,82 1,05 1,13

Fonte: Autor.

5.4.2 Resultados do Filtro

Este secao apresenta os resultados de simulacao do filtro Gm-C passa-baixa de
4* ordem continuamente reconfiguravel apresentado na Figura 33. O filtro é composto
por uma unica célula transcondutora replicada, a qual foi apresentada na secao anterior,
e também, por capacitores, cujos valores sao: C1; = 0,2 pF, C1s = 4,5 pF, Cy; = 0,6
pF e Cy = 5,37 pF. Para a carga de testes, foi utilizado um capacitor de 1 pF para
cada terminal de saida (inversor e nao-inversor). A resposta em frequéncia do filtro é
apresentada na Figura 34. Note que, esta relacao de transcondutancias e capacitancias
resultou em uma resposta similar a da fungao de Butterworth (Q = 0,707), com uma
pequena variacao dependendo da frequéncia de corte. O ganho DC é de aproximadamente
0 dB para todos os modos de operagao na banda de passagem. O filtro foi projetado para
operar com frequéncias de corte na faixa de 2,5 a 10 MHz. Este controle é feito de forma

continua de acordo com combinacgao dos valores de tensao V, e V} sobre os transistores
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Figura 34 — Simulagao da resposta em frequéncia do filtro continuamente reconfiguravel.
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Figura 35 — PSD da saida do filtro para um teste de dois tons com fc = 10 MHz.
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Fonte: Produzido pelo autor.

operando na regiao linear. Desta forma, o filtro pode ser aplicado para sistema WCDMA,
HSPA, DVB (T, H e T2) e parcialmente para o LTE e WiMAX. O consumo de energia

total varia de 5,83 a 9,04 mW proporcionalmente a frequéncia de corte escolhida.

A linearidade dentro da banda de passagem foi analisada através do teste de dois. A

Figura 35 apresenta a densidade espectral de saida do filtro para dois sinais de entrada de 1



5.4. Resultados das Simulagoes 73

Figura 36 — IIP3 para diferentes frequéncias de corte dentro da banda de passagem.
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Fonte: Produzido pelo autor.

MHz e 1,1 MHz, ambos com amplitude de 40 mV (-28 dBV). A amplitude da componente
de modulagao de terceira ordem (IM3) resultante foi de 87 ¢V (-81,21 dB) para o filtro
com f. = 10 MHz. O minimo valor de IM3 obtido foi de -88 dB, com f. =5 MHz. O
incremento de IM3 ocorre devido ao comportamento assimétrico dos dois pares diferenciais

em altas frequéncias.

A Figura 36 apresenta a poténcia de entrada versus a poténcia de IM3 para
diferentes valores de f.. Dois tons foram aplicados na entrada do filtro, um com frequéncia
de 0,5 MHz e outro de 0,6 MHz. A poténcia de entrada foi acrescida e as amplitudes da
primeira e terceira harmonica foram analisadas. Através da extrapolacao dos pontos, os
valores de IIP3 foram obtidos para diferentes modos de operacao. O valor méximo de I1P3
de 17,2 dBm foi obtido em f. =5 MHz e, o minimo de 4,72 dBm em f. = 10 MHz.

Devido a utilizacao de um par diferencial duplo no transcondutor, os valores de
ruido obtidos foram relativamente altos. O maior valor foi de 217 nV/+/ H z para a operacao

minima e o maior valor de 71 nV/v/Hz para a operagao com maior frequéncia de corte.

A Tabela 10 sumariza os resultados obtidos para o filtro Gm-C passa-baixa de 4*
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ordem de reconfiguracao continua. A figura de mérito (FoM) é discutida no Capitulo 6 para
realizar comparacgoes qualitativas entre os dois filtros projetados e com outros trabalhos

similares.

Tabela 10 — Performance do Filtro com Reconfiguracao Continua.

Tecnologia 180 nm CMOS
Alimentacao 1.8V

Tipo do Filtro Butterworth

Ordem 4
Freq. de corte (MHz) | 2,5 | 5 7.5 10
I1P3 (dBm) 8,06 | 17,2 | 11,26 | 4,72
Ruido (nV/VHz) | 217 | 116 | 86 | 71
PWR (mW) 5,83 16,59 | 842 | 9,04
FoM (fJ) 4,07 10,49 | 0,71 | 1,87

Fonte: Autor.

Por fim, foi avaliada a variabilidade do filtro projetado através da simulacao de
Monte Carlo considerando 1000 rodadas. Os resultados para a frequéncia de corte sao
apresentados na Tabela 11. Nota-se que a média (u) sofreu uma variagao méxima de 0,16
MHz, ocorrida para o caso onde f. = 10 MHz, enquanto os valores de desvio padrao (o)
obtidos foram extremamente baixos (na ordem de pHz). Desse modo, pode-se afirmar que
o filtro desenvolvido estd estavel em relacao as variagoes de processo. Entretanto, deve-se
salientar que o circuito de polarizacao nao foi implementado, isto ¢, foram utilizadas fontes

ideais durante as simulagoes.

Tabela 11 — Resultados da Simulagao de Monte Carlo para a frequéncia de corte do filtro.

Valor nominal (MHz) | x (MHz) | o (uHz)
2,5 2,55 5,57
5 5,02 4,06
7.5 7.59 7.71
10 10,16 6,54

Fonte: Autor.

5.5 Consideragdes Finais Sobre o Projeto

Neste capitulo foi apresentado o projeto de um filtro Gm-C passa-baixa de 4* ordem

desenvolvido em processo CMOS 180 nm da TSMC. Sua reconfiguracao é realizada de
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forma continua por meio da variacao das tensoes de controle sobre o gate dos transistores
com operacao na regiao linear. A reconfiguragao proporcionou modos de operagao com
frequéncias de corte na faixa de 2,5 a 10 MHz. O consumo de energia do filtro pode ser
escalonado de 5,83 mW para a frequéncia mais baixa, até 9,04 mW para a frequéncia mais
alta. O filtro projetado apresentou grande linearidade através da utilizagao de técnicas
como a degeneracao de fonte. Com isso, atingiu o valor maximo de IIP3 de 17,2 dBm
para f. =5 MHz. Entretanto, sua performance geral foi comprometida devido ao ruido
dobrado ocasionado pela utilizacdo de um par diferencial duplo. Além disso, a utilizacao
desta técnica também acarretou um consumo extra de energia. Portanto, teria sido mais

adequado o emprego de um par diferencial simples para este projeto.
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6 Discussoes

Neste capitulo, sao feitas as comparacgoes dos dois filtros apresentados neste trabalho
entre si e com trabalhos relacionados disponiveis na literatura. Para isso, empregou-se a

figura de mérito (FoM) dada por

Ptot

FoM = o
N.f.SFDR.Ns

/] (6.1)

onde o termo P, é o consumo total de energia do filtro, N é o niimeros de pdlos e
zeros, f. é a frequéncia de corte e SDFR ¢ faixa dinamica livre de esptrios (Spurious-Free
Dynamic Range), que pode ser calculada por (6.2). Para esse caso, Py é a poténcia do

ruido.

IIP3>2/3 62)

SFDR = | —
(5

A figura de mérito descrita na Equagao 6.1 foi introduzida em (HORI et al., 2003)

e, desde entao, tornou-se comum para a comparagao de filtros em circuitos receptores inte-
grados (GIANNINT et al., 2007) (LO; HUNG; ISMAIL, 2009) (OSKOOEI N. MASOUMI;
SJOLAND, 2011). Como a sua unidade de medida é dada em Joules, quanto menor for o

valor obtido, melhor é a performance do filtro.

A Tabela 12 apresenta a performance dos dois filtros apresentados neste trabalho e,
também, de outros trabalhos relacionados publicados recentemente para fins de comparacao.
Para a elaboracgao dessa tabela, foram considerados trabalhos publicados em revistas de
grande relevancia na area. Entretanto, deve-se salientar que os resultados consideram
a simulacao pos-leiaute do filtro digitalmente reconfigurdavel e a simulacao em nivel de

esquematico para o filtro com reconfiguragao continua.

Nota-se que todos os trabalhos utilizam a topologia Gm-C, independentemente
da tecnologia empregada. Conforme citado no secao 2.3, os filtros Gm-C apresentam
caracteristicas mais favoraveis do que os RC-Ativos para a aplicacao em circuitos receptores
integrados, como consumo de energia e area reduzidas. Além disso, a funcao de Butterworth
foi adotada pela maioria dos trabalhos estudados com excecao do filtro apresentado em
(GHAMARI et al., 2015), cuja fungao adotada foi a eliptica. A fungao de Butterworth
fornece uma resposta monotonica, mas a sua atenuacao na regiao de transicao nao € tao
abrupta quanto a de outras fungoes como a eliptica e a de Chebyshev. A ordem da fungao
de transferéncia ¢ outro fator que tem importancia na escolha da topologia, sendo que, os

filtros estudados possuem funcao de transferéncia de ordem entre 3 e 6. A escolha da funcao
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e da ordem deve ser feita de acordo com as exigéncias dos padroes de comunicacao. Para
os filtros de banda base dos receptores dos padroes WCDMA, HSPA, LTE e WiMAX, a
fungao de Butterworth de ordem 4 satisfaz os requisitos de atenuacao dos canais adjacentes
(WESOLOWSHI, 2004) (NOHRBORG, 2008) (WANG et al., 2006).

Conforme discutido extensivamente no Capitulo 5, os filtros Gm-C necessitam
de técnicas para atingir alta linearidade, o que é mensurado pelo valor do IIP3. Nos
trabalhos de comparacao, os valores de IIP3 estao na faixa 5,01 a 22,3 dBm, dependendo
da estratégia utilizada e da tecnologia. Deste modo, pode-se afirmar que o filtro de

reconfiguracao continua apresentado no presente trabalho obteve bons valores de 11P3
(4,72 a 17,2 dBm).

Através da Tabela 12 fica evidente que houve uma melhoria de performance entre
os dois filtros desenvolvidos. O filtro com reconfiguracao digital apresentado no Capitulo 4
possui quatro modos de operagao (2,5/5/7,5/10 MHz), com uma pequena escalabilidade de
poténcia de 10,27 até 12,96 mW (20,8% de variacao), limitada em funcao do alto consumo
do circuito CMFB: 1 mW para cada OTA, contabilizando um total de 8 mW para todo
o filtro, ou seja, no minimo 62% do seu consumo total. Além disso, a linearidade obtida
para todos os modos de operagao (medida pelo 1TP3) foi consideravelmente inferior em
relacao aos trabalhos relacionados. Ja o filtro de reconfiguracao continua apresentado no
Capitulo 5 atingiu bons valores de IIP3, minimo de 4,72 dBm e méaximo de 17,2 dBm e,
ainda, reduziu o consumo de energia para a faixa de 5,9 a 9 mW (variacao de 35 %) para a
mesma taxa de reconfiguragao. Entretanto, o emprego de um par diferencial duplo elevou

o nivel de ruido e gerou um consumo de energia extra.

A dificuldade de desenvolvimento do filtro com reconfiguracao digital foi bem maior
do que o de reconfiguracao continua. A implementacao das chaves de controle, tanto em
nivel de esquematico e, principalmente, na construcao do leiaute, demandaram muito
tempo devido as diversas conexoes. Ja para o segundo filtro, foi exigido maior conteido
intelectual, porém, a sua implementagao foi mais rapida. O seu leiaute nao foi desenvolvido,
mas se tivesse sido, provavelmente seria menos complexo, uma vez que nao precisa realizar
as conexoes de chaves de controle. Além disso, o segundo filtro, possivelmente, ocuparia

uma area menor, pois foi utilizado um niimero muito menor de transistores.



Tabela 12 — Comparagao com Trabalhos Recentes - Filtros em CMOS para receptores Zero-IF.

Parametros L 2 s 4 : 0 ’
ciceor JSSC’09 JSSC’11 TCAS-I’14 | ESSCIRC’15
Tecnologia (nm) 180 180 180 180 90 180 180
Alimentagao (V) 1,8 1,8 1,0 1,2 1,0 1,8 1,8
Topologia Gm-C Gm-C Gm-C Gm-C Gm-C Gm-C Gm-C
Tipo do Filtro 2xBiquad (Q=1) Bw Bw Bw Bw Bw Eliptico
Ordem 4 4 3 3 6 4 4
Taxa de Reconf. 4 4 16 40 1.6 40 3,7
Freq. de corte (MHz) 2,5-10,3 2515110 0,135 - 2,2 0,5 - 20 8,1-13,5 0,3-12 74 -274
I1P3 (dBm) -2,59 - 4,14 8,06 | 17,2 | 4,72 | 20,07 - 16,28 22,3 -19 21,7-22.1 8,7-18 5,01 -11,74
Ruido (nV/vHz) 58,1 - 27,88 217 [ 116 | 71 65 425 - 12 75 112 - 4780 | 46,8 - 24,33
PWR (mW) 10,27 - 12,96 5,916,599 1,57 - 1,92 41-11,1 4,35 0,6 -2,6 3,8-13,6
Area (mm?) 0,23 ] 0,5 0,23 0,24 0,125 0,23
FOM (fJ) 7,30 - 0,774 4,0710,49 | 1,87 | 0,208 - 0,18 | 3,05 - 0,034 | 0,07 - 0,056 | 0,37 - 16,73 | 0,44 - 0,152

4-
5- (
6 - (
7-(

Fonte: Autor.

1 - Filtro Gm-C Digitalmente Reconfiguravel, apresentado no capitulo 4.
2 - Filtro Gm-C com Reconfiguracao Continua, apresentado no capitulo 5.
3 - (LO; HUNG, 2007).
LO; HUNG; ISMAIL, 2009).
OSKOOEI N. MASOUMI; SJOLAND, 2011).
HORI N. MATSUNO; HIDA, 2014).
GHAMARI et al., 2015)

6.
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7 Conclusoes

Neste trabalho foi apresentado o projeto de dois filtros reconfiguraveis de banda
base para circuitos receptores zero-IF multi-padrao em tecnologia CMOS 180 nm com
tensao de alimentacao de 1,8 V. Os filtros foram desenvolvidos visando especialmente
padroes de comunicagoes méveis como o WCDMA e HSPA| da terceira geracao (3G), e o
LTE e WiMAX da quarta geragao (4G).

Tais sistemas de comunicagao utilizam, geralmente, a topologia de circuitos recepto-
res de conversao direta (receptores zero-IF) por possibilitarem um alto grau de integracao
e um consumo de energia reduzido. No mesmo sentido, os filtros Gm-C sao empregados na
banda base destes circuitos receptores por apresentarem maiores beneficios se comparados
a filtros RC-Ativos. No entanto, a linearidade dos filtros Gm-C deve ser melhorada através

da aplicacao de técnicas como a degeneracgao de fonte.

No capitulo 4 foi apresentado o projeto completo e simulacoes pds-leiaute de um
filtro Gm-C reconfiguravel do tipo passa-baixa de 4* ordem. Com a estratégia adotada,
quatro modos de operacao forneceram diferentes frequéncias de corte. Através de OTAs
digitalmente reconfiguraveis, obteve-se a flexibilidade em frequéncia e escalabilidade da
energia consumida pelo circuito. Contudo, o resultado final foi comprometido pelo consumo
excessivo do CMFB e pela baixa linearidade dos OTAs. O protétipo foi fabricado e sua
medida foi realizada parcialmente. Os resultados das medi¢oes mostraram que o circuito
operou corretamente, porém, ocorreu um decréscimo na frequéncia de corte para todos
os modos de operacao devido as cargas extras incluidas indesejadamente por meio das

ponteiras utilizadas durante a medicao.

Ja no capitulo 5 foi apresentado o projeto de outro filtro Gm-C com a mesma
topologia do primeiro, mas a célula de transcondutancia adotada foi diferente. O objetivo
desse projeto era explorar técnicas para melhorar o consumo de energia e, principalmente,
a linearidade do filtro. Sua reconfiguracao ¢ realizada de forma continua por meio da
variagao das tensoes de controle sobre o gate dos transistores com operacao na regiao
linear. A reconfiguracao proporcionou modos de operacao com frequéncias de corte na
faixa de 2,5 a 10 MHz. O consumo de energia do filtro pode ser escalonado de 5,83 mW
para a frequéncia mais baixa, até 9,04 mW para a frequéncia mais alta. O filtro projetado
apresentou um aumento de linearidade devido as técnicas de linearizagao utilizadas. Com
isso, atingiu o valor maximo de IIP3 atingido é de 17,2 dBm para f. = 5 MHz. Contudo, o
emprego da topologia de transcondutor com par diferencial duplo ocasionou o aumento do

nivel de ruido gerado pelo préprio filtro, o que afetou negativamente a sua performance.

Ainda assim, os dois filtros atingiram uma performance comparavel com a de
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trabalhos relacionados disponiveis na literatura e considerados estado da arte. No Capitulo 6,
foram feitas as discussoes comparativas dos trabalhos e, através da figura de mérito
empregada, ficou evidente que o segundo filtro projetado (Capitulo 5) apresentou uma
melhoria em relagdo ao primeiro (Capitulo 4). Os trabalhos de comparagao obtiveram
valores de FoM na faixa de 16,73 a 0,034 fJ, enquanto o filtro de reconfiguracao digital

atingiu valores na faixa de 7,30 a 0,77 fJ e o de reconfiguracao continua de 4,07 a 0,49 {J.

7.1 Sugestbes de Trabalhos Futuros

Para trabalhos futuros, é sugerido o desenvolvimento completo do filtro de reconfi-
guragao continua, incluindo o projeto dos circuitos de polarizagao, leiaute e, se possivel, a
prototipacao e caracterizagao do circuito. Caso seja possivel prototipa-lo, deve-se projetar
um buffer integrado na saida do filtro para que nao ocorra os mesmos problemas descritos

na secao 4.4.

Além disso, pode ser projetado outro filtro de reconfiguracao continua utilizando
um transcondutor com par diferencial simples. Isto é possivel pois, para a aplicacao em
sistemas de comunicagoes méveis, a frequéncia utilizada nao exige que o projeto seja para
altas frequéncias e, por conseguinte, nao exige que o par diferencial possua dimensoes

nanométricas. Desta forma, o ruido e o consumo de energia podem ser reduzidos.
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