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RESUMO

A tendéncia do mercado da microeletronica é integrar em um mesmo chip sistemas
eletronicos completos, incluindo simultaneamente circuitos analdgicos, digitais e RF. Por
causa da complexidade do problema de projeto, a parte analégica e RF desses sistemas ¢ o
gargalo do desenvolvimento. Uma alternativa de projeto para circuitos analégicos é formular
o projeto como um problema de otimizagao matemaéatica conhecido como programagao
geométrica. As vantagens sao: o o6timo global é obtido eficientemente, e é possivel
fazer automatizacao do projeto. A principal desvantagem é que nao todos os parametros
e equacoes que modelam um circuito sao compativeis com a forma desse problema de

otimizagao.

Os receptores para sistemas de comunicagao modernos realizam o processo de down-
convertion usando uma frequéncia intermedidria baixa ou diretamente em banda-base. As
topologias de receptor Zero-IF e Low-IF sao preferidas por sus alta capacidade de integracao
e baixo consumo de drea e de poténcia. Os filtros analdgicos sao blocos de composicao
bésicos nesses sistemas. Neste trabalho ¢ desenvolvida uma metodologia de projeto baseada

na aplicacao de programagao geométrica para projeto de filtros Gm-C.

A metodologia de projeto foi usada para projetar filtros analdgicos complexos e reais
para os padroes de comunicac¢ao Bluetooth e Zighee IEEE/802.15.4. Os resultados obtidos
mostram que a metodologia de projeto proposta neste trabalho é uma solugao efetiva para

reduzir o tempo de projeto e otimizar o desempenho de filtros analégicos.






ABSTRACT

The tendency of the microelectronic market is to integrate in the same chip complete
electronic systems, including digital, analog and RF circuits simultaneously. The analog
part of those systems represents the bottleneck in the design process. The complexity of
analog design makes this one an intuitive and creative process but time expensive. An
alternative methodology for analog integrated circuits design is to represent the design as
a mathematical optimization problem known as geometric programming. The advantages
are: global optimum achieved efficiently, and the possibility of design automation. The
main disadvantage, is that all the parameters or equations that characterize a circuit are

not compatible with the form of this optimization problem.

Modern receivers perform downconvertion of the signal using very low, or zero
intermediate frequency. Zero-IF and Low-IF topologies are preferred because of their high
integration capabilities, and low area and power consumption. Analog filters are basic
building blocks of such systems. In this work, a design methodology based on geometric

programming is developed, for automated and optimal design of Gm-C filters. i

The design methodology was used to design analog complex and real filters for the
digital communications standards Bluetooth and Zigbee IEEE/802.15.4. The results
show that the design methodology proposed in this work is an effective solution for fast,

automated and optimal analog filter design.






1.1

1.2

2.1

2.2

2.3

24

2.5

2.6

2.7

2.8

2.9

2.10

3.1

3.2

3.3

3.4

4.1

4.2

4.3

4.4

Lista de Figuras

Esquema simplificado de receptor. . . . . . . .. ... L. 6
Magnitude da funcao de transferéncia de um filtro passa-banda. . . . . . .. 7
Problema da frequéncia imagem. O sinal desejado localizado em f,, e o

imagem localizado em f, = f,, — 2f; sdo deslocados para a IF. fro = f, — fi- 13
Misturador complexo. . . . . . . . .. 14

Problema do sinal imagem para IF=0. As componentes em cada lado do

espectro pertencem ao mesmo sinal desejado, mas nao sao iguais. . . . . . . 14
Receptor Zero-IF. . . . . . . . . o 15
Downconversion do sinal desejado em receptores Zero-IF. . . . . . . . . . .. 16
Receptor Low-IF com filtragem digital do sinal imagem.. . . . . . . . .. .. 17
Receptor Low-IF com filtragem analdgica do sinal imagem. . . . . . . . . .. 17

Downconversion do sinal desejado em receptores Low-IF. O sinal desejado e

o sinal imagem ficam em lados opostos do espectro de frequéncias. . . . . . . 18
Realizacao de um filtro complexo a partir de um filtro real passa-baixos. . . 19
Deslocamento em frequéncia do polo do integrador Gm-C. . . . . . . . . .. 20
Amplificador operacional de transcondutancia de dois estagios. . . . . . . . . 30
Exemplo de funcao PWL ajustada a dados com comportamento convexo. . . 32

Comparagao entre o modelo monomio de g,, (marcado como Modelo) e os

dados de simulagao (marcado como Real). . . . . . . ... ... ... .... 36
Fotografia do circuito fabricado [26]. . . . . . .. ... ... ... ... 40
Secao biquadratica ideal. . . . . . . . . ... 42
Secao de um poloideal. . . . . . . ... 43
Secao biquadratica complexa ideal. . . . . . . ... ..o 45

OTA nao ideal. . . . . . . . . 46



4.5

4.6

4.7

4.8

4.9

4.10

4.11

4.12

4.13

4.14

4.15

4.16

5.1

5.2

9.3

5.4

9.5

5.6

5.7

0.8

Secao biquadratica nao ideal. . . . . . ... ... 47

Efeito da relacdo o = wy/pp sobre a fungao de transferéncia de uma secao

biquadrética: (a) Magnitude. (b) Faseem fo . . . . ... ... ... .... 48
Circuito de cascode dobrado FC. . . . . . . ... ... ... ... ...... 49
Modelo de pequenos sinais para o circuito de FC. . . . . . .. ... ... .. 49

Efeito da relagao 5 = phf/wy sobre a funcao de transferéncia de uma segao

biquadratica. (a) Magnitude. (b) Faseem fo. . . . . .. ... .. ... ... 50

Efeito da relacdo v = Gox/gm,,s sobre a fungao de transferéncia de uma se¢ao

biquadratica. (a) Magnitude. (b) Faseem fo . . . . . ... .. ... ... .. 51
Secao biquadratica real completa. . . . . . . ... ... L. 55
Secao biquadratica complexa completa. . . . . . . ... ... 58

Efeito da relagao 5 = phf/wy sobre a funcao de transferéncia de uma segao

biquadratica complexa. (a) Magnitude. (b) Faseem fo . . . . . ... .. .. 59

Efeito da relacdo v = gox/gin, o sobre a funcao de transferéncia de uma secao

biquadratica complexa. (a) Magnitude. (b) Faseem fo . . . .. . ... ... 60
Circuito para implementacao de um poloreal. . . . . . . ... ... .. ... 63
Circuito para implementacao de um polo complexo sem par conjugado. . . . 64
Amplificador operacional de transcondutancia (OTA). . . . . . ... ... .. 69
Circuito de cascode dobrado FC. . . . .. .. .. .. ... ... ... .... 75
Circuito de controle de modo comum CMFB. . . . .. ... ... ... ... 7

Variacao da resposta em frequéncia do filtro completo devida a o« = 40. (a)
Magnitude. (b) Faseem fo. . . . . . .. ... Lo 94

Atraso de grupo do filtro ideal e nao ideal com oo =40. . . . . . .. ... .. 95

Resposta em frequéncia da primeira se¢ao biquadratica (Hy,, ) para os casos
ideal, v = 40, e simulado em HSPICE. (a) Magnitude. (b) Fase. . . . . . .. 97

Resposta em frequéncia da segunda se¢ao biquadratica (Hy,,) para os casos
ideal, v = 40, e simulado em HSPICE. (a) Magnitude. (b) Fase. . . . . . .. 100

Resposta em frequéncia da terceira secao biquadratica (Hyy,) para os casos

ideal, a = 40, e simulado em HSPICE. (a) Magnitude. (b) Fase. . . .. .. 100



5.9 Resposta em frequéncia do filtro complexo para o padrao Bluetooth. (a)
Magnitude. (b) Fase. . . . . . . ...

5.10 Espectro de frequéncias do sinal de saida normalizado a amplitude da
fundamental, apresentado quando os produtos de intermodulacao de terceira

ordem alcangam a poténcia do ruido. . . . . . . . ...

5.11 Espectro de frequéncias do sinal de saida normalizado a amplitude da
fundamental, apresentado quando os produtos de intermodulacao de terceira

ordem alcancam a poténcia doruido. . . . . .. ..o

5.12 Resposta em frequéncia do filtro real para o padrao Zigbee. (a) Magnitude.
(b) Fase. . . . . .






3.1

3.2

5.1

0.2

9.3

5.4

9.9

2.6

2.7

5.8

Lista de Tabelas

Resultados de projeto do OTA de dois estagios da figura 3.1. . . . . .. ..
Resultados experimentais do OTA da figura 3.1. . . . . . . .. ... .. ...

Resposta em frequéncia das segoes do filtro ideal e das se¢des nao ideais

para oo =40. . ..o
Parametros de entrada ao programa geométrico. . . . . . . ... ... ...
Parametros de entrada aos programas geométricos do filtro complexo.

Transcondutancia dos OTAs no programa geométrico e na simulagao em

HSPICE, para a primeira secao biquadratica. . . . . . . ... ... ... ..
Resultados de projeto do filtro complexo para o padrao Bluetooth. . . . . .

Especificacgoes para o filtro real atendendo as especificagoes do padrao Zighee
IEEE/802.15.4. . . . . . . .

Parametros de entrada ao programa geométrico para o projeto do filtro

Zigbee. . ...

Desempenho do filtro real projetado para o padrao Zigbee IEEE/802.15.4.

40

106






1

3

Sumario

Introducao

1.1 Metodologias de projeto de CIs analégicos . . . . . . .. ... .. ... ...

1.2 Selecao de canal em receptores CMOS . . . . . . .. .. ... ... ... ..
1.2.1 Filtros seletores de canal . . . . . . ... ... .. .. L.
1.2.2  Estruturas bandabase . . . . . . . ... ... 0oL
1.2.3 Padroes de comunicacao considerados . . . . . . . . .. ... L.

1.3 Objetivos . . . . . . .

1.4 Organizagao da dissertacao . . . . . . . . . . . ...

Marco tedrico sobre receptores e filtros CMOS

2.1 Receptores RF . . . . . . . o
2.1.1 Problema do sinal imagem . . . . . . . ... ...
2.1.2  Sinais complexos . . . . . ...
2.1.3 Receptor Zero-IF . . . . . . . .o
2.1.4  Receptor Low-IF' . . . . . . . ... o

2.2 Parametros de desempenho tipicos para filtros . . . . . . . .. .. ... ...

2.3 Filtros analdgicos CMOS . . . . . . .. ..o
2.3.1 Filtros de tempo continuo . . . . . . .. .. ... ... ...

2.3.2 Filtros de tempo discreto . . . . . . . ...

Programacao geométrica aplicada ao projeto de Cls analdgicos
3.1 Programa geométrico (PG) . . . . ... ... ..o oo

3.1.1 Monomios e posinOmios . . . . . . . . . ...



3.1.2 Forma padraodeum PG . . . . . . .. ...
3.1.3 Especificacoes de projeto em um PG . . . . .. ... ... ... ...
3.2 Modelos de transistor para programacao geométrica . . . . . . . . . ... ..
3.2.1 Modelos monémios . . . . . ..o
3.2.2 Modelos max-monomios . . . . . .. ...
3.2.3 Metodologia de modelagem . . . . . .. ..o

3.3 Projeto de OTAs usando programacao geométrica . . . . . . . . . . . .. ..

Analise de filtros Gm-C compostos por secoes biquadraticas

4.1 Secoes biquadréaticas Gm-C' . . . . . . . ..o
4.1.1 Secao biquadraticareal . . . . . . . . ...
4.1.2 Secao biquadratica complexa . . . . . . .. ...

4.2 Elementos parasitarios em secoes biquadraticas . . . . . .. ... ... ...
4.2.1 Efeito da impedancia de saida finita dos OTAs . . . . . . . . . .. ..
4.2.2 Efeito das capacitancias parasitarias de entrada e saida dos OTAs . .

4.3 Topologia e fungao de transferéncia nao ideal . . . . . . . . . .. .. ... ..
4.3.1 Secao biquadraticareal . . . . . . ... ...
4.3.2  Secao biquadratica complexa . . . . . . .. .. oL
4.3.3 Secao de um polo real e complexa . . . . . .. ... ... L.

4.4 Especificacao da funcao de transferéncia nao ideal do filtro Gm-C . . . . . .

Projeto automatico de filtros Gm-C usando programacao geométrica

5.1 Topologias dos blocos e forma PG dos parametros de desempenho . . . . . .
5.1.1 Amplificador de transcondutancia . . . . . . . ... .. ...
5.1.2  Circuito de cascode dobrado . . . . . . ... ... ...
5.1.3 Circuitode CMFB . . . . . .. .. ..

5.2  Formulacao do programa geométrico de filtros Gm-C' . . . . . . .. . .. ..

5.2.1 Equagoes caracteristicas do filtro . . . . . ... ..o

41

42

42

43

45

47

52

54

o4

57

63

64

67



5.2.2 Restrigoes para limitar o efeito das nao idealidades . . . . . . .. .. 83

5.2.3 Modelo de ruidono PG . . . . . ..o 86
5.3 Fluxo de projeto usando scripts de otimizagao . . . . . . . .. .. ... ... 90
5.4 Exemplo de aplicagao: Filtro Zigbeereal . . . . . . . ... .. .. ... ... 103
Conclusoes e recomendagoes 107
6.1 Conclusoes . . . . . . . . e 107
6.2 Recomendagoes para trabalhos futuros . . . . ... .. ... 109






1 Introducao

O mercado da microeletronica, e em particular o mercado dos Cls para aplicacao especifica
(Application-Specific IC' - ASIC), encontra-se em constante desenvolvimento devido ao
continuo aumento do nivel de integracao e da complexidade dos sistemas eletronicos
que podem ser implementados em um unico circuito integrado. Na atualidade, sistemas
eletronicos complexos que anteriormente requeriam um grande ntimero de componentes
discretos sao integrados em um tnico SoC (System on Chip). Em um SoC sao integrados
sobre o substrato do mesmo chip circuitos analdgicos, digitais, e em ocasioes de radio
frequéncia. Um exemplo de SoC, de interesse para este projeto, sao os transceptores RF

integrados para padroes modernos de comunicacoes digitais.

A tecnologia de fabricacao mais usada para desenvolver SoCs é CMOS. Isto devido
ao custo de producao e as propriedades de escalamento, alta imunidade ao ruido e baixo
consumo de poténcia que CMOS apresenta para circuitos digitais. Dadas as vantagens
do processamento de sinais no dominio digital sobre o processamento de sinais analdgicos,
a maioria de fun¢oes num SoC sao implementadas digitalmente, porém, existem algumas
funcoes que devem ser necessariamente analdgicas. Entre elas estao: as fungoes de entrada
e saida do chip, como filtragem, amplificacao e acondicionamento da poténcia e do espectro
do sinal; as fungdes de sinal misturada, como conversao A/D ou D/A, PLLs e sintetizadores
de frequéncia; e as geracoes de referéncias estaveis, como osciladores de cristal e fontes de

referéncia de corrente ou tensao.

Parte do enorme desenvolvimento da industria da microeletronica nas tultimas décadas
suporta-se nas ferramentas CAD para projeto, simulagao e verificacao de circuitos e sistemas
integrados. Especificamente, as metodologias de projeto de Cls digitais tém evoluido ao
longo dos anos, e hoje existem sistemas projetados com bilhoes de transistores, gracas ao
constante desenvolvimento das ferramentas CAD (Computer aided design) digital ¢ EDA
(Electronic design automation) digital. Assim, o projeto de Cls digitais é feito quase de
forma automatizada em todas as suas etapas, fazendo com que o projetista desse tipo de
circuitos esteja mais relacionado com linguagens de programacao do que com a fisica do

transistor.



No caso de circuitos analdgicos, as ferramentas para projeto automdatico nao tém
evoluido na mesma proporcao das ferramentas para Cls digitais. Como consequéncia, o
tempo de projeto e o desempenho da parte analdgica de um SoC sao em geral o gargalo
no desenvolvimento do sistema eletronico. Se a tendéncia da industria continua sendo um
nivel de integracao maior de funcgoes digitais, motivado pela diminuicao do comprimento do
canal dos transistores CMOS, os circuitos analégicos limitarao cada dia mais a rapidez de
crescimento do mercado. Com o fim de obter para circuitos analégicos os mesmos beneficios
de reducao de tempo de projeto e otimizacao de desempenho que hoje tém os circuitos
digitais, é necessario enriquecer a pesquisa em metodologias de projeto nao convencionais
que possam incrementar a eficiéncia do fluxo de projeto de Cls analdgicos. Neste trabalho,
propoe-se a aplicacao de uma metodologia de otimizacao matematica para automatizar
o projeto de filtros analdgicos integrados de tipo Gm-C| os quais sao blocos bésicos na

composicao de sistemas de comunicacao.

Na atualidade os padroes de comunicacao sem fio procuram aumentar a taxa de
transferéncia de dados e aproveitar melhor o recurso banda de frequéncia. Ao mesmo
tempo, o tamanho fisico e o consumo de energia dos dispositivos é diminuido. O consumo
de poténcia e a area do circuito, sao dois parametros de desempenho geralmente nao
especificados pelos padroes. Contudo, sao os parametros mais importantes quando se trata
de dispositivos portaveis. E por isso que, para competir no mercado das comunicagoes
moveis, além de satisfazer as especificagoes do padrao é necesséario otimizar esses parametros
de desempenho. Um baixo consumo de poténcia significa maior duracao da carga da bateria
e a possibilidade de usar baterias de menor tamanho. Uma &rea de sistema pequena
permite diminuir o tamanho fisico dos dispositivos e aumentar o volume de chips por
wafer, diminuindo assim o custo do circuito fabricado por unidade. Um dos objetivos
deste trabalho é contribuir com a minimizagao do consumo de poténcia de uma parte do

transceptor, especificamente, na filtragem do canal de informacao.

1.1 Metodologias de projeto de Cls analégicos

O projeto de um circuito integrado é um procedimento de varias etapas. Entre elas estao: a
especificacao do sistema, as simulagoes de alto nivel, as especificagoes dos blocos que compoe
o sistema, o projeto dos blocos, a andlise de espalhamento dos parametros, o layout dos
blocos, o placement dos circuitos no chip e as medidas do circuito fabricado, entre outras.
Este fluxo de projeto é iterativo em todas as etapas. Por exemplo, os resultados de simulagao
post-layout do sistema poderiam mostrar a necessidade de reprojetar algum bloco. Esta

dissertacao esta focada no projeto no nivel de blocos, especificamente no processo conhecido



como sizing, isto é, no processo de dimensionar as variaveis de projeto de um circuito para

satisfazer um conjunto de especificagoes.

As principais varidveis de projeto em um CI analdgico sao: a geometria do canal dos
transistores, as correntes e tensoes de polarizacao, e os valores dos elementos passivos.
O dimensionamento é por si mesmo um procedimento iterativo, onde o valor de cada
variavel é calculado de acordo com a metodologia usada. Em geral, hé trés formas de
dimensionar um circuito [1]. A primeira é o dimensionamento baseado no conhecimento,
onde a experiéncia de um projetista é condensada em uma estratégia de projeto. A segunda
é o dimensionamento baseado em equacoes, onde as especificacoes sao modeladas com
expressoes matematicas e sao usados métodos de otimizacao para calcular o valor das
variaveis. Finalmente, a terceira forma é conhecida como dimensionamento baseado em
simulagoes, onde o comportamento do circuito é obtido diretamente de simulacoes, e sao

usadas técnicas de otimizacao local como ferramenta de ajuda no projeto.

O método classico de projeto é a estratégia normalmente usada por projetistas de
CIs analdgicos, e fundamenta-se na utilizagao conjunta de dimensionamento baseado em
conhecimento e em equagoes. O projeto comeca com o equacionamento do circuito
usando modelos simplificados do transistor. Como resultado sao encontradas equacoes
que modelam algumas especificacoes em funcao das variaveis de projeto. Em geral, essas
equacoes sao funcoes nao lineares de multiplas variaveis, pelo que é complicado definir
relacoes e trade-offs. Contudo, as equagoes obtidas servem para entender o comportamento
do circuito e para fazer algumas estimativas. Apoiando-se nas relacoes matematicas
encontradas o valor das varidveis de projeto é calculado e posteriormente o circuito é
simulado para verificar os resultados. Normalmente, o desempenho obtido fica fora do
esperado, pelo que o circuito devera continuar sendo dimensionado e simulado até atingir
todas as especificagoes. No cédlculo do valor das variaveis existe um erro alto por causa da
pouca precisao dos modelos de transistor usados para fazer calculos manuais. Esse é um
preco alto que se paga por simplificar em um modelo compacto, modelos tao complexos

como os modernos Bsim3vs.

Uma boa estratégia de projeto deve diminuir a quantidade de iteragoes necessarias
para obter um resultado satisfatorio e pode incluir algum grau de otimizacao na etapa
de dimensionamento. No entanto, sao caracteristicas proprias da metodologia classica de
projeto a natureza iterativa, os modelos com grandes porcentagens de erro e a grande
quantidade de tempo que requer simular muitas vezes o circuito. Outra caracteristica
importante é que dado o grande ntumero de variaveis do problema, geralmente é dificil
justificar que alguma decisao de dimensionamento tomada seja a melhor, ou que levara

a um melhor resultado. Isso significa que, embora sejam atingidas as especificacoes, o



desempenho 6timo do circuito nao é obtido. No mercado competitivo das aplicagoes

portateis, caracteristicas como o consumo minimo de poténcia e de area sao diferenciais.
Método de projeto usando Programacao Geométrica

Das caracteristicas do método classico de projeto apresentadas, pode-se observar que a
complexidade do processo de dimensionamento acaba incrementando o custo e o tempo de
um projeto. Isso tem motivado a academia e a industria a pesquisar no desenvolvimento de
novas ferramentas e metodologias para reduzir tempo de projeto e otimizar o desempenho
dos circuitos [2], [3], [4], [5], [6]. Conferéncias como ICCAD [7] e DAC [8], patrocinadas
pela industria e pelo IEEE, sao focadas especificamente no tépico de desenvolvimento de
metodologias de projeto e de ferramentas CAD, e, mesmo que nao estejam limitadas ao
projeto de Cls analdgicos, é importante a participacao anual de palestras e papers focadas

em projeto analogico.

Embora nao ha hoje uma metodologia totalmente eficiente para automatizar e otimizar
o projeto de Cls analdgicos, existem algumas propostas que tém sido aplicadas com sucesso
em casos particulares. Uma dessas metodologias, proposta em 1999 na Universidade
de Stanford [9], é a aplicagdo da programacao geométrica no dimensionamento de Cls
analogicos [10]. Esta metodologia estd baseada no uso de um tipo especial de otimizagao
matematica nao linear que atua sobre um modelo do circuito, incluindo todas as restrigoes,
especificacoes e os modelos de cada transistor. O problema de otimizagao formulado na
forma de um programa geométrico pode ser transformado em um problema de otimizagao

convexa, obtendo assim de forma eficiente a solucao 6tima global [11].

A programacao geométrica tem sido aplicada em circuitos como ADCs [12], PLLs [13],
Opamps (Operational amplifiers) [14] e amplificadores de baixo ruido [15], entre outros.
Porém, a metodologia é muito restrita e nao é facilmente estendida a qualquer arquitetura
de circuito. Problemas como a pouca exatidao dos modelos para transistor compativeis com
programagcao geométrica, ou, a forma restrita do problema de otimizacao, nao permitem
em alguns casos utilizar essa metodologia como uma solucao eficiente no projeto analégico.
Estas consideragoes praticas de projeto serao apresentadas no capitulo 3, junto com algumas
alternativas propostas para poder adaptar o projeto de filtros analégicos a uma ferramenta

CAD para automatizacao e otimizacao, baseada no uso de programacao geométrica.

1.2 Selecao de canal em receptores CMOS

O transceptor é uma parte fundamental em um sistema de comunicacao eletronico. Este

dispositivo tem a capacidade de transmitir e receber informacao em bandas de frequéncia



determinadas, desconsiderando sinais indesejaveis presentes no espectro electromagnético.
O canal corresponde a uma banda de frequéncia predeterminada pelo padrao onde é
alocada a informacao transmitida. O transceptor realiza trés operacoes bésicas: o
deslocamento em frequéncia do canal, a separacao do canal de informagao de interferéncias e
a modulacao-demodulacao da informacao. Devido aos fortes requerimentos de desempenho
do transceptor, as operacgoes de deslocamento em frequéncia e eliminacao de interferéncias
sao feitas de forma analdgica. Deve-se notar que em comunicagoes digitais sao necessarias

interfaces analdgica-digital e digital-analdogica para modular ou demodular a informagao.

No caso especifico do receptor, o processo de deslocar o canal de informacao desde
a banda RF até frequéncias menores mais apropriadas para processa-lo, é conhecido na
literatura como downconversion. O classico receptor heterédino efetua essa operacao em
vérias etapas, o que permite projetar receptores de alto desempenho [16]. Porém, este
sistema requer da implementacao de filtros externos e de um ntimero de elementos muito
grande, pelo que o consumo de poténcia e a area do dispositivo fazem este esquema
de downconversion inviavel para implementar sistemas de comunicacao com os objetivos
do mercado atual. Portanto, s6 serao considerados receptores com sé uma etapa de

downconversion.

A tarefa de suprimir componentes de frequéncia fora da banda de interesse, para
permitir unicamente o processamento da informacao alocada no canal, é feita utilizando
filtros seletores de canal. Nesta secao é apresentada a funcao deste tipo de filtro, e as
alternativas que existem para implementar a selecdo de canal. Esta pesquisa esta focada
no desenvolvimento de filtros para receptores RF CMOS. No entanto, os resultados obtidos

podem ser facilmente utilizados no projeto de filtros para transmissores RF CMOS.

1.2.1 Filtros seletores de canal

Os filtros sao dispositivos necessarios para separar a informacgao desejada de outros sinais
existentes no espectro eletromagnético que atuam como interferéncias. A natureza dessas
interferéncias pode ser desde simples fenomenos fisicos até sinais transmitidos por outros
sistemas de comunicacao, como radio, TV, celulares ou dispositivos em uma WLAN
(Wireless Local Area Network) que atuam na mesma area do receptor. Essas interferéncias
podem em muitos casos ter uma poténcia maior do que a poténcia do sinal desejado, ou
estar em bandas de frequéncia préximas da banda do canal desejado. Isso impoe fortes

requerimentos de faixa dinamica (Dynamic Range, DR) e seletividade no receptor.

O objetivo do filtro RF no esquema de receptor simplificado, apresentado na figura 1.1,

é suprimir as interferéncias fora da banda do padrao. Geralmente este filtro nao precisa
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Figura 1.1: Esquema simplificado de receptor.

ter um fator de qualidade muito alto, pelo que pode ser implementado pelo mesmo LNA

funcionando como um amplificador sintonizado.

O interesse deste trabalho é o projeto de filtros seletores de canal em receptores CMOS.
Esse filtro, ilustrado no esquema da figura 1.1 dentro da parte IF/Bandabase, tem por
objetivo separar a informacgao no canal desejado de interferéncias que podem estar fora ou
na mesma banda do canal. O filtro atua sobre sinais cujas frequéncias foram deslocadas

para frequéncias mais baixas pelo front-end (parte RF) do receptor.

A figura 1.2 ilustra a magnitude da funcao de transferéncia de um filtro, onde:

e Banda de passagem (BP): é a largura de banda do filtro. Isto é, a banda de frequéncia

que pode passar pelo filtro sem ser atenuada.
e Banda de rejeigao (BR): banda de frequéncias rejeitadas pelo filtro.

e Banda de transicao (BT): banda de frequéncias entre a BP e a BR. A largura desta
banda esta relacionada com a seletividade do filtro. Quanto mais estreita seja esta

banda mais seletivo sera o filtro.
e Ondulagao de banda (¢): determina o nivel da variacao do ganho do filtro na BP.
e Atenuacao (A): ganho maximo na BR.
e w,: frequéncia que marca o inicio e fim da BP.

e w,: frequéncia que marca o inicio e fim da BR.

Além de ser responsavel pela seletividade do receptor, o filtro seletor de canal cumpre

outras fungoes como:

e Rejeitar sinais espurios produto de intermodulagoes produzidas em etapas anteriores.

e Rejeitar o sinal imagem em arquiteturas de receptor Low-IF. Isso serd apresentado

detalhadamente na secao 2.1.4.
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Figura 1.2: Magnitude da fun¢ao de transferéncia de um filtro passa-banda.

e Limitar a largura de banda do sinal de entrada do ADC para prevenir aliasing e

reduzir a frequéncia de amostragem.

e Limitar a poténcia das interferéncias para minimizar o nimero de bits do ADC.

1.2.2 Estruturas bandabase

A estrutura bandabase determina o dominio em que serd processado o canal na parte
IF /Bandabase. Assim, a selegdo de canal pode ser feita analégica ou digitalmente. A
escolha impacta nos circuitos de baixa frequéncia (Filtros, VGA e ADC) em termos de

linearidade, faixa dinamica, consumo de poténcia e area.

Selecao analégica

A estrutura estd formada por um filtro analégico robusto de alta seletividade e grande
faixa dinamica, seguido por um amplificador de ganho varidvel (VGA) e um ADC. A saida
do filtro é amplificada para aproveitar toda a faixa dinamica do ADC. As interferéncias
em banda e fora de banda sao suprimidas completamente pelo filtro. Isso simplifica as
especificacoes do ADC, uma vez que a largura de banda do sinal que deve ser digitalizado
estd determinada completamente pelo filtro e limitada ao canal de informacao. Se o filtro
nao eliminasse as interferéncias, o ADC deveria digitalizar o sinal desejado em companhia

de interferéncias que poderiam ser 20 ou 30 dB maiores.

Selecao digital

Neste caso o filtro é digital e o canal é selecionado depois do ADC. A estrutura esta formada

por um filtro analdgico pouco seletivo, um VGA, e, um ADC com especificacoes exigentes.



O filtro analdgico é necessario para limitar a largura de banda do sinal que deve processar o
ADC e evitar assim problemas de amostragem. Devido ao fato de nao haver um filtro que
elimine as interferéncias antes do ADC, e a que a largura de banda do sinal é maior do que
a largura de banda do canal, o ADC deve ser robusto, com especificagoes de frequéncia de
amostragem, faixa dinamica e resolucao muito altos comparados com o ADC da estrutura

bandabase analégica.

Comparacao entre estruturas

A selegao digital tem a vantagem de utilizar filtros digitais de alta precisao. Porém, requer-
se um ADC mais robusto que consumira mais area e poténcia. Dependendo do padrao, a
literatura faz uma estimativa de 3 a 6 bits a mais de diferenca entre ADCs para selecao
digital e analdgica [17], o que representaria um incremento significativo em consumo de
poténcia e area. Pelas caracteristicas de menor consumo de poténcia e de area, a estrutura
bandabase para selecao analdgica é muito usada em sistemas de comunicacao portateis. No
entanto, a selecao analdgica é afetada pelo mismatch e pelas variagoes de processo. Por
causa disso, o desempenho do receptor pode ser reduzido. Neste trabalho, unicamente sao

considerados receptores com selecao analdgica de canal.

1.2.3 Padroes de comunicagao considerados

Neste projeto é proposto o desenvolvimento de uma ferramenta CAD para o projeto
de circuitos analdgicos, aplicada especificamente para otimizar o desempenho de filtros
analégicos seletores de canal. Com o fim de avaliar a utilidade da ferramenta e
a aplicabilidade em diferentes padroes de comunicagao, serao projetados filtros para
os padroes Bluetooth e Zigbee TEEE/802.15.4. Esses padroes foram escolhidos pela
importancia atual que tém dentro do mercado das aplicacbes portateis. Além disso, o
filtro para Bluetooth serve para dar continuidade a um projeto de pesquisa do Grupo de
Projeto de Cls e Sistemas VLSI do Laboratério de Sistemas Integraveis (LSI), da escola
politécnica da USP (EPUSP), cujo objetivo é projetar um transceptor CMOS para o padrao
Bluetooth.

1.3 Objetivos

Objetivo geral

Através da aplicacao de programacao geométrica, desenvolver uma metodologia de projeto

para reduzir o tempo de projeto e otimizar o desempenho de filtros analégicos Gm-C' reais



e complexos utilizados em receptores CMOS-RF.

Objetivos especificos

e Aplicar a programacao geométrica no projeto de filtros analdgicos reais e complexos

Gm-C, compostos por se¢oes biquadraticas em cascata.

e Desenvolver scripts de otimizacao para uma ferramenta CAD com a capacidade de
projetar filtros Butterworth e Chebyshev reais ou complexos. Com isso, poderao ser
projetados filtros para receptores Zero-IF e Low-IF com cancelamento analdgico de

interferéncias.

e Avaliar a aplicacao da ferramenta no projeto de filtros de receptores para os padroes

Bluetooth e Zighee IEEE/802.15.4.

1.4 Organizacao da dissertacao

Esta dissertacao esta organizada como é apresentado a seguir.

No capitulo 2 sao apresentados conceitos bésicos sobre receptores RF e filtros em
CMOS para selegao de canal. Também é introduzido o conceito de sinal complexo, e sua
aplicacao na implementacao de filtros reais e complexos para receptores Zero-IF e Low-IF

respetivamente.

No capitulo 3 ¢é apresentada a metodologia de projeto de Cls analdgicos baseada no
uso de programagcao geométrica. Também é apresentada a formulagao matemaética de um
amplificador de transcondutancia e um projeto do mesmo obtido como resultado do uso de

programagcao geométrica.

No capitulo 4 é analisada a arquitetura de filtro Gm-C' escolhida neste projeto. Os
efeitos dos elementos parasitarios sobre a funcao de transferéncia do filtro sao analisados e

modelados.

O capitulo 5 detalha a formulagao matematica desenvolvida neste trabalho para adaptar
a programacao geométrica ao projeto de filtros com a arquitetura Gm-C' apresentada no
capitulo 4. Também ¢é apresentado o fluxo de projeto proposto nesta dissertagao e os
resultados obtidos da sua aplicacao no projeto de filtros para os padroes Bluetooth e Zighee
IEEE/802.15.4.

Finalmente, o capitulo 6 apresenta conclusoes e recomendacoes para trabalhos futuros.
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2 Marco teodrico sobre receptores e
filtros CMOS

Com o objetivo de apresentar uma base tedrica para o desenvolvido desta dissertagao,
o presente capitulo apresenta um breve resumo referente a filtros analégicos CMOS e a
arquiteturas de receptores CMOS. Conforme ja mencionado no capitulo 1, a selecao do
canal pode ser feita usando filtros analégicos na parte IF /Bandabase do receptor, ou filtros
digitais apos o ADC. Nao existe um consenso respeito a qual metodologia é melhor. No
entanto, a flexibilizacao das especificacoes do ADC, e portanto, a redugao de area e consumo
de poténcia do receptor, tém motivado o uso de filtragem analdgica, alternativa também
adotada neste trabalho [17], [16].

Este capitulo apresenta os receptores Low-IF e Zero-IF, considerados neste projeto,
junto com o problema de sinal imagem analisado do ponto de vista de sinais complexos.
Posteriormente, sao apresentadas as caracteristicas mais importantes e as possiveis
implementagoes de filtros analégicos em CMOS. Finalmente, sao apresentado os filtros

complexos, necessarios para resolver o problema de sinal imagem em receptores Low-IF.

2.1 Receptores RF

No capitulo 1 foi apresentado o esquema de funcionamento bésico de um receptor.
A frequéncia intermedidria (Intermediate Frequency, IF) é uma caracteristica muito
importante do receptor, e pode-se definir como a frequéncia a qual o receptor desloca o
sinal desejado que originalmente é transmitido em frequéncias muito altas. Isto é necessario
porque tecnologicamente é inviavel tentar digitalizar e processar diretamente um sinal de

baixa poténcia cujas principais componentes de frequéncia estao na ordem dos GigaHertz.

Em tecnologia CMOS, os receptores modernos podem utilizar alta frequéncia inter-
medidria (High-IF), baixa frequéncia intermedidria (Low-IF), ou conversao direta (Zero-IF)
[18]. A escolha da IF resulta em diferentes tradeoffs na implementagao. Uma alta IF (IF
muito maior do que a largura de banda do canal) requer a utilizacao de filtros de muito

alto fator de qualidade, os quais s6 podem ser implementados com elementos fora do chip.
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Isso reduz a integrabilidade do sistema e aumenta o consumo de poténcia necessaria para
carregar as capacitancias na saida do chip. Além disso, a complexidade e o consumo de
poteéncia de todos os circuitos da parte IF do receptor é alta. Por outro lado, a escolha de
uma [F muito baixa simplifica os circuitos na parte IF do receptor, elimina a necessidade
de filtros externos e diminui consideravelmente a complexidade e o consumo de poténcia
dos circuitos na IF. Porém, o ruido flicker e o offset DC podem degradar significativamente

a relagao sinal-ruido do sistema.

A escolha da IF depende das caracteristicas particulares de cada padrao de comunicagao.
Sendo um objetivo da eletronica moderna o desenvolvimento de circuitos de muito baixo
consumo de poténcia e area reduzida, este trabalho foca-se no projeto de filtros para as duas
arquiteturas de receptor que maior nivel de integracao permitem. Estas sao, a arquitetura
Zero-IF e a arquitetura Low-IF. Estas arquiteturas sao as preferidas para implementar

circuitos para padroes de comunicagoes digitais modernos [17], [16].

2.1.1 Problema do sinal imagem

Um receptor realiza duas operagoes bésicas: o downconversion e a demodulacao. Na parte
de downconversion a informagao é separada de interferéncias e deslocada desde a frequéncia

da portadora até frequéncias menores mais apropriadas para o demodulador.

O misturador é um bloco basico no processo de downconversion. Com o objetivo de
deslocar a frequéncia do sinal desejado, esse bloco multiplica o sinal de entrada pelo sinal
do oscilador local cos(wrot) (figura 1.1). Como resultado, o sinal desejado é deslocado
para a IF. Além do sinal desejado, um sinal de interferéncia chamado sinal imagem é
também deslocado para IF, como ilustrado na figura 2.1. Seja f; a frequéncia intermediaria
(fro = fm — fi); quando o sinal desejado estd localizado em f,,, o sinal imagem estd
localizado em f, = f,, — 2f;. Uma vez mesclados na IF o sinal desejado e o imagem nao

podem ser separados, logo, a informacao transmitida pode ser distorcida ou perdida.

O receptor heterédino soluciona o problema do sinal imagem suprimindo-o antes do
downconversion usando filtros discretos. Os receptores Low-IF e Zero-IF utilizam outro
método de cancelamento de imagem que nao implica o uso de filtros externos, o que os faz

apropriados para aplicacoes portaveis.

2.1.2 Sinais complexos

A analise do processo de filtragem da frequéncia imagem em receptores Low-IF e Zero-IF, e

do funcionamento de blocos como filtros complexos e misturadores complexos, estd baseada
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Figura 2.1: Problema da frequéncia imagem. O sinal desejado localizado em f,, e o
imagem localizado em f, = f,, — 2f; sao deslocados para a IF. fro = f.. — fi.

na definicao de sinal complexo. Apresentacao detalhada do assunto pode ser encontrada
em [19]. Um sinal polifdsico é, por definigdo, um vetor de sinais independentes. Em um
sistema de n fases, esse vetor tem dimensao n. No caso de vetores de duas dimensoes é
usada a notagao complexa. Portanto, sinais em sistemas de duas fases sao conhecidos como

sinais complexos. O sinal complexo u(t) estd definido como:

u(t) = u(t) + ju;(t)

(2.1)
U(jw) = U,(jw) + jUi(jw)

Onde u,(t) é o sinal real e w;(t) é o sinal imagindrio. O j garante que os dois sinais
sejam independentes. Nesta dissertacao, a notacao utilizada normalmente em receptores
¢ usada. Assim, usa-se o subindice I para referir-se ao sinal real e o subindice () para
o sinal imagindrio ou em quadratura. Em suma, o sinal complexo é formado por dois
sinais reais com diferente fase, que sao analisados como um tunico sinal com parte real e
parte imaginaria. Um exemplo de sinal complexo é a saida do misturador em quadratura

mostrado na figura 2.2. Seja:

ur(t) = cos(wpt)
uq(t) = sin(wot) (2.2)

u(t) = cos(wot) + jsin(wgt) = el*ot

Seja z(t) o sinal de entrada do misturador. Assim, do ponto de vista de sinais complexos,
multiplicar o sinal de entrada por cos(wt) no path I e por sin(wt) no path @, equivale a
multiplicar z(t) por uma exponencial complexa. Isto, quando a saida dos misturadores y(t)

¢ definida como um sinal complexo:

y(t) = yr(t) + jyo(t) = x(t)u(t) = x(t)e’" (2.3)
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Figura 2.3: Problema do sinal imagem para IF=0. As componentes em cada lado do
espectro pertencem ao mesmo sinal desejado, mas nao sao iguais.

O sinal u(t) ndo é um sinal real porque nao é simétrico no espectro de frequéncias. Do
mesmo modo, com sistemas multipath podem ser criados sistemas complexos, como por
exemplo, filtros assimétricos com resposta so para sinais com frequéncias de um lado do
espectro. Os resultados da analise de sistemas complexos dependem da perfeita simetria
entre os paths I e (). No caso de sistemas analdgicos isso nunca acontece, portanto, é

necessario considerar o mismatch como componente de erro na analise do sistema.

2.1.3 Receptor Zero-IF

Uma alternativa para implementar receptores com alto nivel de integragao é usar IF=0 no
esquema da figura 1.1 (fro = fin). Assim, o sinal em RF é deslocado diretamente para a
bandabase. Nesse caso, o sinal imagem ¢ o mesmo sinal desejado, que esta no lado oposto
do espectro. Porém, isso nao elimina o problema do sinal imagem. No caso de modulacao

de fase ou de frequéncia, o sinal desejado e o sinal na frequéncia imagem nao sao iguais
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Figura 2.4: Receptor Zero-IF.

[16], sendo cada um a imagem espelhada do outro sinal. A figura 2.3 ilustra o problema
de sinal imagem para downconversion com IF=0. Nesse caso, as bandas laterais inferior e

superior sao superpostas em bandabase, e, portanto, nao podem ser separadas.

No receptor Zero-IF, apresentado na figura 2.4, o problema do sinal imagem é resolvido
usando o misturador complexo da figura 2.2. Como foi mostrado na equacao (2.3),
o misturador complexo efetua a operacao de multiplicar o sinal de entrada por uma

exponencial complexa, logo, o sinal de saida y(t), cujo espectro é mostrado na figura 2.5, é:

y(t) = yr(t) + jyo(t) = x(t)erm!

(2.4)
Y(jw) =Yi(jw) + j¥q(jw) = X(j(w — wm))

onde w,, é a frequéncia angular de z(t¢). Desse modo, o downconversion é feito
convolucionando o sinal de entrada por um tinico impulso unitario e nao por dois impulsos
a cada lado do espectro, o que inicialmente origina o problema do sinal imagem. Em
modulacdo de fase, a informagao transmitida originalmente, m(t), pode ser obtida com

algum algoritmo digital de medicao de angulo entre versoes filtradas de y; e yq [16].

A principal vantagem do receptor Zero-IF sobre receptores High-IF é o alto nivel de
integracao possivel. No entanto, existem varios problemas que reduzem o desempenho de
receptores Zero-IF. Um desses problemas é o efeito do mismatch na rejeicao da frequeéncia
imagem. Por exemplo, seja us(t) = (A + AA)cos(wt) e ug(t) = (A — AA)sin(wt) no
misturador da figura 2.2, onde A é a amplitude dos sinais sinusoidais e A A representa uma

variagdo pequena de A. Nesse caso, o sinal complexo u(t) = ur(t) + jug(t) é:
u(t) = Ae?mt + AAe7om? (2.5)

A diferenca de ganhos nos misturadores gera um impulso unitario indesejado no lado

esquerdo do espectro, gerando de novo o problema do sinal imagem. A relacao de
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Figura 2.5: Downconversion do sinal desejado em receptores Zero-IF.

magnitudes entre o sinal desejado e a imagem em bandabase é AA/A. O problema dos
efeitos do mismatch é comum para qualquer tipo de receptor que use dois caminhos de
sinal em quadratura. Outro problema conhecido da arquitetura Zero-IF é o offset DC
criado no processo de downconversion, resultado do crosstalk entre as entradas de RF
e de OL do misturador [16]. Isso pode ser corrigido na parte digital, onde o offset
¢ calculado dinamicamente e realimentado para a parte analdgica. Finalmente, outro
problema conhecido desta arquitetura ¢é a reducao do nivel sinal-ruido do sistema por causa

do ruido flicker, cujo efeito é importante em baixas frequéncias.

Filtros reais para receptores Zero-IF

Nos transceptores considerados neste trabalho, o sinal transmitido é DSB (Double Side
Band), portanto, a largura do canal em bandabase é a metade do canal especificado pelo
padrao em RF. O filtro seletor de canal usado para este tipo de receptor é um filtro passa-
baixos com BP igual a metade da largura de banda do canal mais o offset de frequéncia
permitido pelo padrao. O filtro passa-baixos serd chamado neste trabalho filtro real para

diferencia-lo dos filtros complexos, definidos na préxima secao.

2.1.4 Receptor Low-IF

Outra alternativa usada na atualidade no projeto de receptores CMOS é a arquitetura
Low-IF [17]. Esta arquitetura aproveita as propriedades das arquiteturas Zero-IF e High-
IF. Desse modo o problema do offset DC da arquitetura Zero-IF é prevenido, mantendo

ainda um alto nivel de integracao. A idéia é usar um valor de IF baixo (na ordem de alguns

KHz ou MHz).
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Figura 2.6: Receptor Low-IF com filtragem digital do sinal imagem.

Filtro complexo
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Figura 2.7: Receptor Low-IF com filtragem analdgica do sinal imagem.

No caso de Low-IF, o problema do sinal imagem esta presente, tal como foi mostrado na
secao 2.1.1. No entanto, para receptores com baixa IF existe uma alternativa para eliminar
o sinal imagem baseada na aplicacao do conceito de sinal complexa. Assim, o cancelamento
do sinal imagem pode ser feito on-chip. Nos receptores Low-IF apresentados nas figuras
2.6 e 2.7, sao usados dois paths em quadratura, I e (), do mesmo modo que no receptor
Zero-IF. Retomando o estudo feito para o receptor Zero-IF, o sinal resultante na saida do

misturador complexo, analisado do ponto de vista de sinal complexo, é:

y(t) = yr(t) + jyo(t) = w(t)edom—wt

(2.6)
Y (jw) =Yi(jw) + jYq(jw) = X (j(w — (wm — wi)))

onde w,, é a frequéncia angular do sinal desejado, w; é a frequéncia angular intermediaria
e z(t) é o sinal na saida do LNA. A figura 2.8 ilustra o espectro dos sinais X (jw) e Y (jw);
nessa figura é claro que o sinal desejado e o sinal imagem ficam em lados opostos do espectro
de frequéncias. A selecao do canal com o sinal desejado pode ser feita discriminando entre

sinais com frequéncias positivas e sinais com frequéncias negativas.
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Figura 2.8: Downconversion do sinal desejado em receptores Low-IF. O sinal desejado e
o sinal imagem ficam em lados opostos do espectro de frequéncias.

A rejeicao do sinal imagem pode ser feita analdgica ou digitalmente [17]. No receptor
com rejeigao de imagem digital, mostrado na figura 2.6, usam-se dois filtros reais passa-
banda. Esses blocos filtram a banda do canal desejado em cada path, separando-a das
interferéncias fora de banda. Porém, o sinal imagem nao é rejeitado e deve ser filtrado
digitalmente. O sinal imagem deve ser processado pelo ADC, o que implica as mesmas
desvantagens mencionadas na secao 1.2 para selecao digital de canal. Comparado com o
filtro passa-baixos de ordem n do receptor Zero-IF, o filtro passa-banda requer 2n polos para
ter a mesma seletividade, logo, o consumo de poténcia e a area do filtro é aproximadamente

duplicado.

O receptor da figura 2.7, por outro lado, utiliza um filtro complexo para rejeitar o sinal
imagem no dominio analégico. Esse filtro consegue discriminar entre frequéncias positivas
e negativas, devido a sua resposta em frequéncia nao real. Ao contrario dos filtros reais da
arquitetura Zero-IF, o filtro polifdsico é um tinico bloco com duas entradas (path I e Q), e

nao dois filtros individuais.

Filtros complexos para receptores Low-IF

Os filtros complexos permitem respostas assimétricas no espectro de frequéncias [18]. Isso
é feito deslocando em frequéncia um filtro passa-baixos, como mostrado na figura 2.9. A

funcao de transferéncia de um filtro passa-baixos de primeira ordem esta dada por:

k
Hy(s) = - +°wl (2.7)
P

onde kg é uma constante com unidades de radianos por segundo, e w;p é o polo do sistema.

O subindice [p é usado para destacar a caracteristica passa-baixos (low-pass). Para deslocar
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Figura 2.9: Realizacao de um filtro complexo a partir de um filtro real passa-baixos.

em frequéncia Hy,(s) ¢é feita a transformacdo s — s — jwrp. Com isso é obtido:

Hip(s) = ——0 2.5)

S — Jwrr + Wy

onde o subindice bp é usado para destacar que a nova funcao de transferéncia é passa-
banda (pass-band). Seja x(t) a entrada do filtro e y(t) a saida. Lembrando que a funcao de

transferéncia Hy,(s) esta definida para sinais complexos, pode-se escrever:

Yi(s) +5Yq(s) = Hyp(s)[X1(s) + 5 Xq(s)]

Yi(s) = Sfowlp {XI(S) - %YQ(S)} (2.9)
Vols) = 1o | Xate) + Vi)

A implementagao, ou sintese direta das equagoes (2.9) pode ser feita em nivel de circuito
usando vérios elementos como resistores, amplificadores, integradores e capacitores [17].

Para nao estender esta apresentacao sera mostrado sé o caso de filtro Gm-C.

O integrador Gm-C no lado esquerdo da figura 2.10 implementa um polo na origem.
O circuito a direita na figura 2.10 realiza a transformacao s — s — jwrp. Sejam Vi, Voin
as tensoes de entrada I e () do circuito, e Vi, Voour as saidas. Calculando as tensoes dos

nos, pode-se encontrar:

Vi) = 2 [Vi(5) = Vi)
(2.10)

k w
Va(5) = 2 Vo) + V(o)
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Figura 2.10: Deslocamento em frequéncia do polo do integrador Gm-C.
Desse modo, multiplicando Ve, por 7, e fazendo Ve + 7Voout, obtém-se:
, ko
‘/out = ‘/Iout + ]VQout == —U/Izn + ]Van] (211>

— JWIF

o que demonstra que o polo na origem foi deslocado para w;p.

As equagoes (2.10) mostram que para criar um polo em um filtro complexo requerem-se
dois polos reais. Entao, como ocorre em um filtro passa-banda real, precisa-se de 2n polos
para obter um filtro com as mesmas caracteristicas de um filtro passa-baixos de ordem
n. Contudo, o receptor com rejeicao digital da imagem requer dois filtros reais (um por
cada path I e ), enquanto o receptor da figura 2.7 requer s6 um filtro complexo. Assim,
comparado com receptores com rejeicao digital do sinal imagem, utilizar filtros complexos
reduz a metade o nimero de polos necessédrios para realizar a filtragem de canal. Cada
polo do filtro implica consumo de poténcia e de area. Portanto, a implementacao de filtros

complexos resulta muito mais eficiente do que a implementacao de filtros passa-banda reais.

2.2 Parametros de desempenho tipicos para filtros

Nesta secao sao apresentados os parametros de desempenho mais importantes no projeto

de filtros seletores de canal.

Seletividade

A seletividade, considerando interferéncias fora de banda de passagem, depende da ordem do
filtro (ndmero de polos). Ao incrementar a ordem do filtro, obtém-se maior atenuagao para

frequéncias fora da BP. A seletividade também depende do tipo de funcao de transferéncia.
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Por exemplo, para um mesmo nimero de polos, um filtro com funcao Chebyshev é mais
seletivo do que um filtro com fungao Butterworth. Por outro lado, o filtro Chebyshev

apresenta uma pior resposta em fase [18].

Em geral, os padroes de comunicagao também especificam o nivel de rejeicao para o sinal
imagem que aparece na mesma banda do canal (segao 2.1.1). Conforme foi mencionado, a
rejeicao da frequéncia imagem depende mais do mismatch entre os dois paths em quadratura

do receptor que do nimero de polos do filtro.

Ganho

Em algumas ocasioes o filtro pode ser usado para amplificar. No entanto, esta nao é uma
caracteristica critica, sempre que a responsabilidade de controlar a amplitude do sinal para

aproveitar a faixa dinamica do ADC corresponde ao VGA.

Ruido

O Ruido é uma caracteristica importante, dado que, apesar da acao do misturador e do
LNA, o filtro pode receber o sinal ainda com baixa poténcia. Por causa de operar sobre
sinais perto, ou na propria bandabase, o ruido flicker pode ser importante e limitar o
minimo sinal que pode processar o filtro (sensibilidade do filtro). Também a largura de

banda do filtro tem relacao direta com o ruido total integrado a saida do filtro.

Faixa dindmica (DR - Dynamic Range)

Definida como o maximo nivel de poténcia do sinal de entrada que o circuito pode tolerar
sem gerar distor¢ao apreciavel, dividido pelo minimo nivel do sinal de entrada para o qual
o circuito fornece um sinal de saida com qualidade razoavel. Na literatura encontram-se
diferentes formas de definir o maximo nivel de sinal tolerado. Entre elas estao o THD
(total harmonic distortion) e o TIMD (total intermodulation distortion). Todos os circuitos
considerados neste trabalho sao diferencias na entrada e na saida (estes circuitos s@o
conhecidos na literatura como circuitos fully differential). Este tipo de circuitos tém a
propriedade de eliminar as componentes harmoénicas pares [20]. Portanto, serd considerado

que a distorcao é dominada pela harmonica de terceira ordem.

Existe um problema no teste de THD em um filtro usando um tom com frequéncia
wo. Pode ocorrer que a terceira harmonica, em 3wy, esteja numa frequéncia maior do que a
largura de banda do filtro, pelo que seria atenuada, dando a impressao errada de linearidade
muito alta. Em filtros o pior caso de distor¢ao, e portanto medida mais apropriada, é o

TIMD para um teste com dois tons perto da banda de passagem [21]. O TIMD pode ser
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substituido pelo IIP3 (input refered third-order intermodulation products) se considerados

s6 os produtos de intermodulagao de terceira ordem [20].

O ponto critico para fazer o teste de linearidade, é usando dois tons perto da banda de
passagem. A razao disso é que a amplitude da resposta em frequéncia nesse ponto depende
criticamente da interferéncia construtiva dos fasores dos nés do circuito. Se por causa de
nao idealidades no circuito as fases dos nés sao modificadas, aparecerao distorcoes na fungao

de transferéncia notaveis especialmente perto da banda de passagem.

Uma medida bastante usada para reportar a linearidade do filtro é a faixa dinamica
livre de esptrios SEFDR (Spurious Free Dynamic Range), definida como a relagao sinal-ruido
quando a poténcia do produto de intermodulagao de terceira ordem ¢ igual a poténcia de
ruido [20]. Neste trabalho a linearidade dos filtros serd reportada em termos de SFRD, ou
de 1IP3.

Largura de banda (BW)

A largura da banda de passagem do filtro estd determinada pelo BW do canal. O filtro
pode ser passa-baixos (centrado em f = 0) ou passa-banda (centrado numa frequéncia
intermediaria). O padrao de comunicagao permite um offset na frequéncia transmitida de
alguns KHz que o filtro deve considerar no seu BW; no caso de Bluetooth é permitido
um offset da portadora de 100KHz. Também é comum que a informacao do canal esteja
concentrada em frequéncias menores ao BW do canal. Por exemplo, o canal Bluetooth
tem uma largura de banda de 1MHz (500KHz em bandabase), mas, o sinal Bluetooth em
bandabase concentra 99% da informacao entre DC e 430KHz. Portanto o BW do filtro
passa-baixos para um receptor Zero-IF deveria ser de 430KHz + 100KHz = 530KHz.

Oscilacao na banda de passagem

Determina o nivel méximo que pode variar o ganho do filtro na BP. Este valor é fornecido

pelo padrao de comunicacao.

Atraso de grupo

E uma especificagao importante no projeto do transceptor. Idealmente todas as componen-
tes espectrais de frequéncia na BP sao atrasadas da mesma forma ao passar por um filtro.
Porém, na pratica isso nao acontece. Este fenomeno conhecido como atraso de grupo esta

ligado com a resposta em fase do filtro.

Seja p(jw) = arg[H(jw)] a resposta em fase do filtro. O atraso de grupo t,(jw) é
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definido na equagao (2.12):
de(jw)
dw

Como foi mencionado, aumentar o nimero de polos incrementa a seletividade do filtro.

ty (o) = — (2.12)

Porém, o aumento de polos também deteriora o atraso de grupo. O valor méaximo de atraso

de grupo ¢ especificado no padrao para todo o sistema.

Outras especificagoes

Além das especificacoes mencionadas, o filtro deve satisfazer requerimentos tipicos de Cls
analogicos para aplicagoes portateis, como sao: baixo consumo de poténcia, area reduzida,
tensoes de alimentacao baixas, impedancia de entrada alta e capacidade de fornecer corrente
para uma determinada carga na saida. O consumo de poténcia do filtro, e a area ocupada,
estao relacionadas diretamente com o numero de polos do filtro. O filtro é projetado para

atingir as especificagoes com o minimo nimero de polos possivel.

Classificacao do filtro por funcao de transferéncia

Os filtros podem ser classificados pelo tipo de funcao de transferéncia que implementam.
Caracteristicas como a seletividade, o atraso de grupo e a oscilagaio do ganho na BP
dependem em grande parte desta escolha. As funcoes mais usadas e conhecidas sao:
Butterworth, Chebyshev, Elliptic e Bessel, entre outras. Para a aplicagao neste trabalho,
interessam s6 as fungoes de transferéncia do tipo Butterworth e Chebyshev, que sao as
mais usadas no projeto de filtros seletores de canal. Em geral, a funcao Elliptic nao é muito
usada porque apresenta fortes oscilacoes do ganho na banda de passagem. Enquanto que a

fungao de transferéncia Bessel ndo é muito usada porque possui baixa seletividade [22].

2.3 Filtros analégicos CMOS

Uma caracteristica conhecida da tecnologia CMOS é o péssimo fator de qualidade dos
indutores integrados. Por esse motivo, um objetivo importante na implementacao de filtros
em CMOS ¢ eliminar a necessidade de usar indutores. Nesta secao sao resumidas as
principais implementagoes de filtros analdgicos em CMOS, classificados em dois grupos

principais: os filtros de tempo discreto e os filtros de tempo continuo.

2.3.1 Filtros de tempo continuo

Sao filtros que processam sinais continuos no tempo, isto ¢, ao contrario de filtros de tempo

discreto, nao é usado nenhum tipo de amostragem sobre os sinais. Isto representa uma
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vantagem muito significativa em termos de velocidade. Porém, o desempenho é fortemente
afetado pelas variagoes de processo e pelo mismatch. Portanto, requerem da implementacao
de circuitos de sintonizacao. Além disso, o desempenho em termos de ruido e linearidade é

baixo comparado com filtros de tempo discreto.

Filtros ativos RC

Aparecem como resposta ao péssimo fator de qualidade dos indutores integrados. Os
indutores sao necessarios para criar polos complexos, entretanto, as redes RC permitem
criar zeros complexos de transmissao. Colocando redes RC em lacos de realimentagao
de amplificadores é possivel implementar polos complexos. Os principais problemas
desta configuracao sao: o elevado nuimero de elementos, a reduzida faixa dinamica, e a
sensibilidade a variagoes do processo. Em filtros ativos RC, as constantes de tempo podem

variar na ordem de 20% [20].

Filtros MOSFET-C

O principio de operacao ¢ o mesmo dos filtros ativos RC. Neste caso os resistores
sao substituidos por transistores operando na regiao de triodo. Os filtros MOSFET-C
apresentam os mesmos problemas dos filtros ativos RC. Além disso, nao sao muito usados
em CMOS porque a velocidade é limitada por causa de que os amplificadores devem fornecer
corrente a cargas resistivas. Para este fim, é necessario adicionar estagios que limitam a

velocidade dos amplificadores.

Filtros Gm-C

Sao filtros de tempo continuo que utilizam amplificadores de transcondutancia (OTA) e
capacitores para implementar a fungao de transferéncia desejada. A configuracao Gm-
C elimina a necessidade de uso de resistores ou de transistores em triodo. Entre as
desvantagens da configuragao Gm-C' estao a baixa faixa dinamica e a sensibilidade do ponto
de operacao do filtro as variagoes de processo. As constantes de tempo podem variar até
em um 30%, portanto, sdo necessarios circuitos extra para sintonizar o circuito. Contudo,
a arquitetura Gm-C' permite sintonizar o filtro mudando o ponto de operacao das OTAs,
fazendo este procedimento mais simples do que em filtros ativos RC. Os filtros Gm-C sao
muito mais rapidos do que os outros tipos de filtros de tempo continuo, e permitem atingir
larguras de banda maiores do que os filtros de tempo discreto, o que os faz preferidos para

aplicagoes como sistemas de comunicacoes de dados e processamento de video.
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2.3.2 Filtros de tempo discreto

Uma das técnicas mais populares para processar sinais analégicos em tecnologia CMOS é o
uso de circuitos de capacitor chaveado (Switched-Capacitor SC). Esse tipo de circuito opera
como um processador de sinal discreta e é realizado com blocos como opamps, capacitores,
chaves e sinais de relégios. Usados como filtros, este tipo de circuitos apresenta varias
vantagens, como alto DR e alta precisao. No entanto, suas aplicacoes estao limitadas a

circuitos de baixa frequéncia.

Filtros de capacitor chaveado (SC)

Sao filtros de tempo discreto que usam chaves e capacitores para substituir os resistores
nas redes ativas RC. O principio de operacao é baseado em transferir amostras de um sinal
continuo (representado pela carga de um capacitor) de um elemento de carga a outro. Desta
forma a resisténcia de carga é R. = T'/C, donde T é o periodo do oscilador associado e
C a capacitancia de carga. No que se refere ao desempenho, os filtros SC' tem niveis de
linearidade altos e a precisdo é muito maior do que em filtros de tempo continuo (ao redor
de 0.1%). Porém, por ser sistemas amostrados requerem filtros de anti-aliasing, e o processo
de amostragem deve cumprir com os requerimentos de Nyquist, exigindo um oscilador com
frequéncia cinco ou dez vezes a frequéncia maxima do filtro. Isso limita a largura de banda
do canal permitida e incrementa o consumo de poténcia. Os filtros SC' sao muito usados
em sistemas com pouca largura de banda [20]. As nao idealidades dos Opamps e das chaves
limitam o uso de filtros SC a frequéncias menores do que as possiveis com filtros de tempo

continuo.
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3 Programacao geométrica
aplicada ao projeto de Cls
analégicos

A programacao geométrica é um tipo de otimizacdo matemdtica, onde a funcao objetivo
e as restricoes tém uma forma especial e satisfazem algumas condigoes especificas. A
metodologia de projeto usada nesta dissertacao estda baseada na aplicacao dessa técnica
de otimizacao. Portanto, é importante dedicar este capitulo a apresentar o método de
projeto considerando as suas etapas, e a descrever as vantagens e limitacoes do uso da

técnica no projeto de Cls analégicos.

Na secao 3.1 é apresentado o problema de otimizacao. Posteriormente, na secao 3.2
sao apresentados os modelos de transistor compativeis com a programacao geométrica e a
metodologia usada para gerar esse tipo de modelos. Finalmente, a secao 3.3 apresenta a
metodologia de projeto usada para aplicar a programacao geométrica em um amplificador

de transcondutancia, projetado e fabricado em tecnologia CMOS AMS 0,35um.

3.1 Programa geométrico (PG)

Um programa geométrico (PG) é por si mesmo um problema complexo de otimizag¢ao nao
linear. O termo programacao neste caso nao faz referéncia a implementacao de algoritmos
em algum tipo de linguagem de programacao de computadores. A palavra programacao
¢ usada em matemadticas para referir-se a otimizagdao. A caracteristica que faz especial
a programacao geométrica é que, através de mudangas de varidveis e transformagoes das
funcoes matematicas, o PG ¢ transformado em um problema de otimizacao convexa; dessa

forma, podem ser aproveitadas todas as propriedades desse tipo de otimizacao.

A otimizacao convexa possui trés propriedades que a distinguem de outros tipos de

otimizacao matematica, essas sao:

e O 6timo global do problema é sempre atingido.
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e E identificado sempre se o problema nao tem solucao factivel.

e Muita alta velocidade de convergéncia na solu¢ao do problema.

Os solvers modernos para otimizacao convexa sao muito eficientes. Atualmente um
problema de otimizacao convexa pode ter centenas de variaveis e milhares de restricoes, e
mesmo assim poderia ser facilmente resolvido em questao de segundos por algum algoritmo
moderno de pontos interiores [11]. Em outras palavras, qualquer problema de engenharia
que pudesse ser adaptado a forma de um PG (ou a forma de um problema convexo), poderia
ter a solucao 6tima global achada em questao de segundos. E importante ressaltar que a
solucao do PG ¢ 6tima global, o que significa que nenhuma outra técnica aplicada ao mesmo

problema poderia achar uma melhor solugao [11].

Apesar das vantagens mencionadas, sao limitados os problemas que podem ser tratados
como PGs. Isso porque em um programa geométrico sé podem estar envolvidas um tipo de
funcoes muito especificas. Antes de apresentar a forma padrao do problema de otimizacao,
sao apresentadas as funcoes matematicas que podem fazer parte de um PG. A presente
secao sd apresenta conceitos gerais sobre programacao geométrica. Apresentacao formal

sobre o assunto pode ser encontrada em [11], [23].

3.1.1 Monomios e posindmios

Sejam mq,...,x, n varidveis reais e positivas, e seja x = (z1,...,x,) um vetor com

componentes z;. Uma fungao real g(z) da forma:

g(x) =cx{'ag? ... aln (3.1)

onde ¢ > 0 e a; ¢ um numero real, é chamada funcao monomio das variaveis x1,...,x,.

Uma fungao composta pela soma de varios monoémios, é conhecida como fungao

posinomio, e tem a forma:

K
f(x)= Z cpry P ay Ly (3.2)
k=1

Por defini¢cao qualquer monoémio é também um posinomio (onde k = 1).

Existem operacoes com posinomios que preservam a forma posinomio do resultado.
Entre elas estao: a soma e a multiplicacao entre posinémios, a potenciacao de posinomios
com expoentes inteiros positivos, a divisao de um posinomio por um monomio, e, a

potenciacao de monomios com expoentes negativos. Por outro lado, entre as operagoes
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que nao preservam a forma posinomio estao: a subtracao entre posinémios, a divisao de um

posinomio por outro posinomio, e a potenciagao de posinomios com expoentes negativos.

3.1.2 Forma padrao de um PG

Um programa geométrico é um problema de otimizacao da forma:

minimizar f, ()

sujeitoa f;(z) <1, i=1,....,m (3.3)
gl<x):]-7 Z:17‘ » D
onde z = (x1,...,x,) sdo as varidveis do problema, f; é a fun¢ao objetivo, f; sdo restrigdes

em desigualdade e g; sao restricoes em igualdade. Em um PG com forma padrao a
funcao objetivo e as restricoes em desigualdade podem ser unicamente posinomios, isto
é, expressoes matematicas com a forma (3.2). Entretanto, as restri¢oes igualdade podem

ser unicamente monomios, isto é, equagoes com a forma descrita por (3.1).

3.1.3 Especificagoes de projeto em um PG

Como um exemplo da relacao entre o projeto de um circuito e a programagao geométrica, a
equacao (3.4) representa o ganho em DC do amplificador operacional de transcondutancia
(OTA) da figura 3.1. A desigualdade (3.5) representa a restri¢do compativel com PG para

|Ay | > |Av.minl, onde | Ay min| é 0 ganho minimo especificado.

= (s ) (tma ) o
Gdsyra + Gdspra 9dsprr + Gds s

‘A‘/’min’g’r;}ugg’r;}\/jg (gd3M7 + gd&us) (gdSMz + gd8M4) <1 (3'5)

Onde, g,, é a transcondutancia do transistor e g4s é a condutancia dreno-fonte. Para usar
a restrigao (3.5) em um PG, os modelos dos transistores para os parametros de pequenos
sinais g,, € gqs devem ser compativeis com programacao geométrica, isto é, devem manter
o lado esquerdo da desigualdade (3.5) em forma posindémio. Modelos sofisticados como
BSIM3v3 nao sao compativeis com a forma padrao do PG. Portanto, é necessédrio gerar
modelos usando técnicas de ajuste de dados. A forma restritiva da programacao geométrica
impede o tratamento de varios tipos de fungoes matematicas que normalmente descrevem
fenomenos fisicos. Entre essas, estao as fungoes exponenciais, as fungoes trigonométricas
e as fungoes logaritmicas. Na formulagao do PG, as fungoes nao posinomios devem ser
aproximadas a posinomios, se isso nao for possivel, essas fungoes terao que ser ignoradas.

Essa é uma das maiores limitagoes na aplicagao de programagao geométrica.
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Figura 3.1: Amplificador operacional de transcondutancia de dois estagios.

3.2 Modelos de transistor para programacao
geométrica

Conforme ja mencionado, é necessario usar modelos especiais para os transistores. Ha trés
tipos de modelos compativeis com a forma padrao de um PG, esses sao: modelos monomios,
modelos posinomios e modelos mdx-monomios. A etapa de modelagem consiste em obter
diretamente do simulador parametros do transistor que depois serao ajustados a um modelo
usando técnicas de ajuste de dados. Os modelos com forma de posinomios e os modelos
max-monomios tem propriedades e precisao similares. Porém, a modelagem com funcgoes
posinomio é em geral um problema de otimizagao muito mais complexo. Neste trabalho

nao é considerada a modelagem com funcgoes posinomios.

E importante enfatizar que a programacgao geométrica nao atua diretamente sobre
o circuito como se fosse um simulador elétrico; ela simplesmente resolve um problema
matematico de otimizagao, atuando sobre um modelo do circuito e dos transistores gerado
pelo projetista. A etapa de modelagem do comportamento do transistor é muito importante
na metodologia, dado que a relagao entre o resultado do PG e o comportamento real do

circuito depende da exatidao dos modelos de transistor usados.

Variaveis de projeto e espacos de modelagem

Em tecnologias de canal curto, o comportamento do transistor ¢ dominado por um grande
nimero de parametros fisicos. Isso é refletido em modelos sofisticados, os quais precisam

de dezenas de parametros para modelar o transistor com precisao. Esses modelos nao sao
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compativeis com programagao geométrica, e portanto, requer-se uma etapa de modelagem
com fungbes que possam ser incluidas em um PG. Devido a alta complexidade dos
modelos modernos para transistor fornecidos pelas foundries, a aproximacao com modelos

compativeis com programacao geométrica introduz erros de modelagem.

Neste trabalho os modelos de transistor sao funcao de quatro variaveis independentes
principais: a corrente de polarizacao I, a tensao drain-source Vpg, a largura de canal W
e o comprimento de canal L. Os parametros de pequenos sinais e de polarizacao como ¢,,,
gas, Cys (capacitancia porta-fonte), Vo (tensdo de overdrive), entre outros, sdo modelados
em funcao dessas variaveis. A exatidao dos modelos é afetada pelo tamanho da regiao
de modelagem, isto é, a faixa de larguras de canal, comprimentos de canal, correntes de
polarizagao e tensoes drain-source de polarizacao que o modelo deve considerar. Em geral
o erro do modelo é maior quando deve conter grandes regides de modelagem. Os erros dos

modelos dos transistores sao refletidos na exatidao da solucao do PG.

3.2.1 Modelos monomios

A funcao bésica compativel com o formato do PG é a funcao monomio:
f(In, Vs, W, L) = kI Vpg®™ W L (3.6)

Claramente, substituir a varidvel gqs,,, na expressao (3.5) por um modelo monoémio da

transcondutancia drain-source, nao altera a forma posinomio da restricao.

O problema de modelagem consiste em achar os valores das incégnitas: k, ai, as, az, e
ay; de forma que seja minimizado o erro entre os dados tomados de simulacao e o resultado
de avaliar cada ponto de varidveis independentes no monomio. Apds transformacoes
logaritmicas dos dados e da funcéo (3.6), o ajuste de dados torna-se um simples problema de
regressao linear [11]. A modelagem usando monomios s6 leva alguns segundos considerando
milhares de pontos de simulagao. Porém, na maioria dos casos o erro do modelo monoémio é
muito alto e nao pode ser tolerado. Os modelos monomios sao indispensaveis em restri¢oes
igualdade, como por exemplo, o espelho de corrente formado pelos transistores Mg e M7 na
figura 3.1, modelado pela equagao Vov,,, = Vov,,,- Devido a igualdade, os modelos para

Vovie © Vov,,, devem ser monomios.

3.2.2 Modelos max—monomios

Para melhorar a exatidao dos modelos podem ser usados modelos max—monomio (méaximo

de monomios). Esse tipo de modelos consiste em um conjunto de monémios que cobrem o
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Figura 3.2: Exemplo de fungao PWL ajustada a dados com comportamento convexo.

espago de modelagem por partes. A utilizagao deste modelo no PG nao ¢é intuitiva como no
caso dos modelos de tipo monomio. Na presente secao serao comentados alguns aspectos
importantes para a utilizagao deste tipo de modelos. Nas referéncias [23] e [24] encontra-se

um estudo detalhado do assunto.

Existe uma relagao direta entre a forma padrao do PG e a transformagao convexa do
mesmo. Na forma convexa do PG, todas as expressoes tipo posinomio passam a ser fungoes
convexas. Por sua vez, os monomios tornam-se funcoes afins, que por definicao também sao

fungdes convexas [11]. Uma fungao afim tem a forma:
flzy, ... xn) =gz + ...+ oz, + 0 (3.7)

por exemplo, para n = 2 a fungao afim é um plano que nao passa pela origem.

A fungao max—monomio esté definida como:

FIn, Vs, W, L) = max (kiIy ™ Vpg™ Wi [#44) (3.8)

i=1,....,m

Aplicando o logaritmo na fungdo (3.8) e nos dados a serem ajustados ao modelo, o
problema de modelagem com func¢ées max—monomio torna-se um ajuste de dados com
fungoes convexas PWL (piecewise linear) [11], [24]. Na forma convexa do PG as fungoes
max—monomio sao func¢oes max—afim, que formam uma funcao convexa PWL. Um exemplo
desse tipo de funcao é ilustrado na figura 3.2. Em qualquer ponto de = o valor da funcao é
o méximo valor obtido ao avaliar as retas (que sao fungdes afins) nesse ponto. Os pontos na
figura 3.2 indicam dados modelados pela fungao PWL. A fungao PWL é ressaltada nesta
figura.
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O resultado da modelagem PWL é um conjunto de funcoes afins que podem ser
transformadas em monomios. Assim, no PG avaliar o modelo consiste em determinar o
méaximo de um conjunto de monémios. Para usar um modelo méx—monomio de m monomios
no PG é necessério criar uma nova variavel y. Criam-se m novas restri¢oes especificando que
a variavel y seja maior ou igual a cada monoémio. Depois, a variavel y é substituida em cada
expressao onde aparece o parametro modelado. Por exemplo, um modelo méax—monomio

de ggs,,, composto por dois monémios pode ser usado na restricao (3.5) da seguinte forma:

y > ky Iy Vpg " WS Ly (3.9)
Yy Z kQIM4a1’2VDs4a2’2W§3’2LZ4’2 (310)
| AViimin |G s Gmngs (Gdsarz + Gasars) (asyre +4) < 1 (3.11)

Por regras de composicao, a nova variavel y deve ser tratada como se fosse um posinomio.
Logo, s6 pode ser usada em operagoes que preservem a forma posinémio (segao 3.1.1). Por
exemplo, um posinomio nao pode ser dividido por y. Do mesmo modo, y nao pode ser

elevado a uma poténcia negativa nem usado em uma restricao de tipo igualdade.

Do exposto anteriormente pode se concluir que a etapa de modelagem consiste em
ajustar o logaritmo dos dados a uma funcao convexa, seja PWL para modelos méax—
monoémio, ou afim para modelos monomio. Identifica-se aqui, uma nova restricao na
aplicagao da metodologia, pois nao existe garantia de que o logaritmo de parametros como
gm ou Cys tenha comportamento convexo. Assim, o modelo méx-monomio s6 terd uma
precisao superior ao modelo de tipo monomio quando o logaritmo dos dados apresente um

comportamento aproximadamente convexo.

3.2.3 Metodologia de modelagem

Como foi mencionado, os parametros sao modelados em funcao das variaveis independentes
Iy, Vps, W e L. Antes de simular o comportamento do transistor é definido o espaco
de modelagem. Inicialmente pode ser usado um espaco amplo, considerando uma faixa de
valores grande. Dependendo dos resultados do PG esses espacos podem ser reduzidos ou

ampliados para uma nova solucao do PG. Como exemplo, sera considerado o

1A < Iy < 100pnA
1V < Vps < 1,6V

opm < W < 300um
lum < L < 20pum

(3.12)

Depois de ter definido os limites das variaveis, sao escolhidos n pontos dentro do espaco
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com diferentes combinagoes das variaveis. Normalmente sao usados entre vinte mil e cem
mil pontos. Cada combinacao de I, Vpg, W e L corresponde a uma linha em uma matriz
de dimensao nx4. Para cada linha o simulador calcula o valor dos parametros a serem
modelados. O simulador retorna um vector para cada parametro com tantos elementos como

pontos do espaco de modelado foram tomados. Os seguintes parametros foram modelados:

e Transcondutancia do transistor: g, (iq = gm * Vin).

e Transcondutancia drain-source do transistor: ggs (ro = 1/gas)-
e Tensao de overdrive: Voy (Vov = Vgs — Vr).

e Capacitancia parasitaria gate-source: Cygs.

e Capacitancias parasitarias drain-bulk e source-bulk: Cg e Cg,.

e Valor quadratico da corrente de ruido devida a ruido térmico avaliada em 1Hz: Inp

(com unidades de A?)

e Valor quadratico da corrente de ruido devida a ruido flicker avaliada em 1Hz: In;

(com unidades de A?)

Neste trabalho unicamente sao considerados modelos de transistores operando na regiao
de saturacao. Muitos dos pontos usados para simulacao podem resultar em transistores
operando fora da regiao desejada. Esses pontos sao eliminados antes de fazer o ajuste
de dados. Consequentemente, o nimero de linhas na matriz de dados é diminuido. Os
modelos sao obtidos fazendo um ajuste de dados entre cada vector de m elementos obtidos
da simulacao, e as m combinagoes das varidveis independentes que resultam em transistores
operando em saturacao. O modelo mondmio ¢ obtido usando uma aproximagao de minimos
quadrados apresentada em [23]. Os modelos max—monomio sao obtidos usando o algoritmo

proposto em [24].

Modelo da transcondutancia

A transcondutancia (g,,) é um dos parametros mais importantes do transistor. Em
geral, medidas de desempenho como ganho e resposta em frequéncia dependem das
transcondutancias. Por exemplo, o ganho do circuito da figura 3.1 mostrado na equacao
(3.4) depende de Gy, € Gy, Observando a restricao de ganho do circuito da figura 3.1,
apresentado na desigualdade (3.5), nota-se que na realidade, o ganho no PG ¢ fungao do

inverso de g,, (¢,,!) e nao da transcondutancia diretamente. Assim, neste caso particular os
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gm poderiam ser modelados com monomios, ou, o inverso de g, poderia ser modelado
diretamente com uma fungdo max-monomio. No caso especifico da restricao (3.5) a
transcondutancia nao pode ser modelada com uma funcao max—monomio, porque a variavel

criada para um modelo desse tipo nao pode dividir um posindémio (se¢do 3.2.2).

Como exemplo, modela-se um transistor NMOS do processo CMOS XFAB 0,35um,
para a regiao de modelagem determinada pelas restrigoes (3.12). O modelo tipo monémio

de g,, estd dado por:
Gm = 0’ 0113[M0,4672VDSO,0012Wo,5357L70,5314 (313)

O erro médio relativo deste modelo é 5,2%. Para calcular o erro do modelo em cada ponto
do vetor de dados é usada a relagao (gm.mod — Gm.sim)/ Gm.sim, ONAE Grmmod ¢ O gm segundo o
modelo monomio e gy, sim ¢ 0 valor real do g,, obtido de simulagao. O expoente da varidvel
Vps (0,0012) indica que a transcondutancia praticamente nao depende dessa tensao. Os
valores dos expoentes das variaveis W e L sao praticamente os mesmos mas com sinal
contrario. Isso indica que a transcondutancia é funcao da relacdo W/L mais do que de
cada uma dessas variaveis independentemente. Por outro lado, da modelagem de g,, com

fungoes méax—monomio obtém-se:
G = maX{O, 0112[M0,44VDS—O,004Wo,57L—O,54; 07 O4IM0757VDSO’002W0743L_0’43} (314)

O erro médio do modelo é 10,5%. O niumero de monomios no modelo é escolhido pelo
algoritmo de ajuste. Portanto, nao é possivel saber antecipadamente o nimero de monémios

do modelo (o algoritmo proposto em [24] normalmente nao supera quatro monémios).

Na modelagem do g, apresentada o modelo monomio resultou com menor erro do
que o modelo max—monoémio. Isso implica que o logaritmo dos dados ajustados nao
tem comportamento convexo. Intuitivamente pode-se dizer que para este caso, o inverso
multiplicativo (inverso daqui para frente) dos dados devera ter um comportamento mais
proximo de uma fungao convexa. O modelo méx—mondémio para o inverso de g,, (cada

elemento do vector de dados de g,, é invertido antes da modelagem) é apresentado a seguir:

Gmine = max{ 17,341y, "BV g~ 000117 —0,405 10,406,
68, 5715 048/ 0001 7 —0.52 [ 0,515, (3.15)
93 93[M*0742VDSO,0003W—0,59L0,553}

o erro médio deste modelo é 0,45%. Neste trabalho a variavel g,,:n, serd usada para referir-
se ao inverso de g,,. Em geral, foi verificado que o inverso de g,, sempre é modelado com
alta precisao usando modelos max—monomio. Esse resultado de fato é bastante ttil no

projeto de Cls, dado que em muitos casos (como no caso da expressao (3.5)) o parametro
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Figura 3.3: Comparagao entre o modelo monémio de g, (marcado como Modelo) e os
dados de simulagao (marcado como Real).

necessario no PG é o inverso de g¢,,, € nao a transcondutancia propriamente.

A figura 3.3 mostra comparagoes entre o modelo de tipo monomio e o valor de g, obtido
de simulagoes em HSPICE [25]. Dentro das condigoes da regiao de modelagem foi incluido
Vov > 100mV e Vgg < 3,3V (Vs é a tensao gate-source). Observa-se nas figuras que
os valores de g, nao estao definidos em todo o eixo z. Isso acontece pelas condigoes de
Vov e Vs mencionadas. Por exemplo, na figura 3.3(b), a curva para I = 50uA termina
em W/L = 30. Para uma corrente fixa, o valor de Vpy diminui com o aumento da relagao

W/L, o que significa que neste caso Voy é menor de 100mV para W/L > 30.
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A mesma metodologia apresentada nesta secao é aplicada para modelar qualquer
parametro do transistor. Porém, nao ha como antecipar se esse parametro pode ser
modelado com precisao. No caso dos parametros modelados neste projeto, o erro dos
piores modelos sempre esteve dentro de valores menores a 35%. Contudo, o erro pode ser
diminuido reduzindo o espaco de modelagem em funcao da tendéncia das variaveis no PG.
Por exemplo, a solucao do PG pode mostrar que a corrente de um transistor inicialmente
modelado dentro do espago determinado pelas restrigoes (3.12) é 4uA. Uma nova modelagem
pode ser feita para esse transistor limitando a corrente méaxima a ser menor a 10pA. Como
resultado os novos modelos serdo mais precisos. A publicagao [26], que contém resultados
parciais desta dissertagao, apresenta o projeto de varios amplificadores operacionais usando

esta técnica de reducao de espacos de modelagem.

Para este trabalho foram feitos scripts em Matlab que permitem automatizar a geracao
de modelos. O usuéario simplesmente deve definir as regioes de modelagem e indicar os
arquivos de processo da tecnologia. Para resolver o problema de ajuste de dados do modelo
monomio é usado CVX, um software para resolver programas convexos [27]. Os modelos
max—-monomio sao obtidos usando uma implementacao em Matlab do método de ajuste de
fungoes convexas PWL proposto em [24]. Os autores desse trabalho forneceram o cédigo

para apoiar o desenvolvimento desta pesquisa.

3.3 Projeto de OTAs usando programacao geométrica

Na presente secao sao apresentados os resultados de projeto de um amplificador de
transcondutancia (OTA) de dois estdgios, mostrado na figura 3.1. O dimensionamento do
circuito foi feito de forma automatizada, com minima intervencao do projetista. Protétipos

foram fabricados e medidos e os resultados publicados em [26].

Na secao 3.1, mencionaram-se as vantagens da programacao geométrica. Nao obstante,
existem trés maiores dificuldades no caso de projeto de ClIs. Primeiro, nao todos os
parametros do circuito podem ser representadas como posinomios das variaveis de projeto.
Segundo, os modelos dos transistores compativeis com programacao geométrica adicionam
erro na solucao do PG. Finalmente, a restricao de nao permitir somas de varidveis
nas igualdades limita a inclusao de equagoes importantes, como é o caso das leis de
Kirchhoff. Apesar dos problemas mencionados, a metodologia ajusta-se bem ao projeto
de amplificadores operacionais [28]. Como parte do desenvolvimento desta dissertac¢ao, em

[26] foram propostas algumas estratégias para enfrentar esses problemas.

A seguir sao mostrados alguns parametros de desempenho considerados e a forma PG

de cada restricao. A formulagao completa é apresentada em [14]. Nesta dissertagao o termo
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parametros de desempenho indica caracteristicas do circuito, como ganho, largura de banda,

etc. As especificacoes sao valores que os parametros de desempenho devem cumprir.

Frequéncia de ganho unitario (wo,ora): Supondo que o segundo e terceiro polo do

amplificador estao em frequéncias maiores de wp o7, pode-se usar a seguinte aproximacgao:

Wo,0TA = gncl,ﬂ (3.16)
w0,0TA,mingminngcc S 1 (317)

A desigualdade (3.17) indica a especificac@o woora > Wo 07T A min-

Margem de fase (PM): Este parametro estd dado por:

3
PM =1 — ZH(jwpora) =7 — _ arctan (M) (3.18)

i=1 pi
onde p; é o polo ¢ do sistema. A fungao (3.18) nao é compativel com a forma padrao de um
PG. Portanto, deve ser aproximada. Para isso é usada a aproximagao arctan(z) = z. Dado
que em wyora O primeiro polo contribui com 90° de fase, a margem de fase indica que a
soma das fases do segundo e terceiro polo em wgora deve ser menor que 7/2 — PM,;,.

Assim, a margem de fase pode ser especificada como:

(WO,OTA) i (wo,OTA) < T PM,,. (3'19)
P2 P3 2
onde:
Ymss Ce
= 3.20
P = CC CiCt + CCri (3.20)
Imara
= — 3.21
Ps s ( )
Ch = OgsMs + Odsz + Cdb4 + ngM2 + ngl\/l4
02 - OQSAIB + CQSI\/I4 + Cdle + CdbM3 + Ongl

CLtot = C1L + Cdng + CdbM7 + ngMS + Ong7

O inverso de p, e p3 tem forma posindomio. Logo, (3.19) preserva a forma posinémio.

CMRR: A relagao de rejeicao de modo comum (CMRR), definida como a relacao entre

o ganho para sinais diferenciais e o ganho para sinais de modo comum, estd dada por:

2 m m
JmasImass > OMRRyp (3.22)
(gdSMQ + gdsM4) Gdspra
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Tabela 3.1: Resultados de projeto do OTA de dois estagios da figura 3.1.

Parametro de desempenho Especificacao PG  HSPICE

Ganho DC [dB] >90 90 91,5
Poténcia estatica [pW] minimizar 773 663,8
wo.ora/(2m) [MHz] >15 15 14

CMRR [dB] >90 102,61 102
PSRR [dB] >90 01 93,3
Margem de fase >45° 45° 42°
Slew Rate [V /us| >5 7,5 5,97
Excursao de saida [V] >2.6 2,83 2,83

Ganho: O ganho do circuito e a forma PG do mesmo estao dadas pelas expressoes (3.4)

e (3.5). Usam-se modelos max—monomio para ggs € para gminy-

PSRR: A relagao de rejeicdo a variagoes na fonte de alimentagdo (PSRR) pode ser
aproximada como:

Jradmsse > PSRR,,, (3.23)
(gdSMQ + gd5M4) Gdsrs

A tabela 3.1 apresenta os resultados do circuito projetado no processo AMS CMOS
0,35pum C35B4. A coluna Especificacao mostra as especificagoes de projeto. A coluna
PG apresenta os resultados do PG. A coluna HSPICE mostra os resultados obtidos na
simulagao post layout em HSPICE usando modelos BSIM3v3 [29]. Pode-se observar que os
resultados satisfazem as expectativas de projeto. E importante destacar que o projeto do
circuito utilizou menos de uma hora, em um computador de escritério comum. Os resultados
fornecidos pela ferramenta sao levemente modificados para melhorar o casamento no layout

e para adaptar as dimensoes ao grid da tecnologia.

O resultado apresentado foi obtido para os modelos tipicos da tecnologia. Simulagoes
de corners e de Monte Carlo devem ser feitas para verificar o desempenho do circuito sob
diferentes condi¢oes. Em alguns casos, pode-se requerer um ajuste manual no projeto para
atingir algumas especificagoes, no entanto, isso é feito partindo de um projeto 6timo e
nao requer muito esforco do projetista. O circuito com as especificacoes da tabela 3.1 foi
fabricado para verificar os resultados em silicio. A figura 3.4 mostra a foto do circuito
fabricado. Os resultados de medida sao apresentados na tabela 3.2. Observa-se boa
aproximacao entre os resultados de medida e os resultado do PG. O consumo de poténcia

(parametro de otimizacao) apresenta um erro relativo de apenas 4%.

O circuito foi projetado para uma de carga de 25pF, porém, ¢ dificil garantir esse valor,

dado que a carga ¢é formada pela capacitancia da ponta de prova e a capacitancia no pino de
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Figura 3.4: Fotografia do circuito fabricado [26].

Tabela 3.2: Resultados experimentais do OTA da figura 3.1.

Parametro Spec. PG HSPICE Medido
Poténcia estatica [uW] — min. 773 663,8 692,34
Slew Rate [V /us] >5 7,5 5,97 5,4
Excursao de saida [V] >2,6 2,83 2,83 2,78

|A,|@1,5MHz [dB] - - 23,5 18,8
PM@1 5MHz, - - 84.4° 80,8°

saida. Portanto, comparagoes exatas com parametros como a frequéncia de ganho unitario
(wo,ora) € a margem de fase (PM) ndo podem ser feitas. O OTA ndo permite entregar
mais de 25pA a capacitancia de carga. Isso apresentou um problema no teste do circuito,
dado que a tensao do gerador requerida para o teste de wyora € PM deveria ser no maximo
10mV. Esse valor foi muito pequeno para os geradores e osciloscopios disponiveis na data
que foram feitos os testes. Assim, essas medidas foram feitas uma década antes da wg ora,
onde podia ser usada uma tensao de 100mV. Novamente, existe boa aproximacao entre os
dados de medida e os simulados. Para wyora = 15MHz, o ganho em 1,5MHz deve ser de

20dB. Nessa frequéncia o ganho medido foi de 18,8dB.

A metodologia de projeto baseada em programacao geométrica demonstrou ser uma
solucao efetiva para o problema de projeto do circuito considerado. O erro entre o
desempenho antecipado pela solug¢ao do PG e o desempenho mostrado pelo circuito é menor
do que 10% no pior dos casos. A maior vantagem da metodologia ¢ que um novo projeto
6timo pode ser feito com um novo conjunto de especificacoes, ou ainda em outro processo

CMOS, em um tempo reduzido.
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4 Analise de filtros Gm-C

compostos por secoes
biquadraticas

No capitulo 2 foram resumidas as principais implementagoes de filtros analégicos em CMOS.
Para este trabalho foram escolhidos os filtros Gm-C' implementadas secoes biquadraticas
em cascata. Assim, sao aproveitadas duas propriedades de interesse para os objetivos deste
trabalho. Primeiro, os filtros Gm-C podem atingir maiores frequéncias de operacgao, o
que permite usar a metodologia de projeto desenvolvida para cobrir um maior niimero de
aplicacoes e de padroes. Segundo, as segOes biquadraticas podem implementar qualquer
filtro cuja funcao de transferéncia possa ser representada como o quociente de dois
polinémios (com a ordem do denominador maior ou igual do que a ordem do numerador).
Logo, é possivel fazer o projeto dividindo a funcao de transferéncia em moédulos de segunda
ordem que podem ser projetados individualmente. Neste capitulo sera apresentada a
arquitetura Gm-C' e a funcao de transferéncia que implementa. Sao consideradas as versoes

real e complexa do filtro para receptores Zero-IF e Low-IF.

No presente capitulo, a secao biquadréatica é analisada, junto com as nao idealidades
dos blocos que compode o circuito. Essas nao idealidades podem ser modeladas como
elementos parasitarios que distorcem a funcao de transferéncia implementada. A partir
do equacionamento do circuito incluindo todos os elementos parasitarios, foi desenvolvido
um modelo para calcular o efeito das nao idealidades sobre a fun¢ao de transferéncia. O
modelo do filtro é usado para determinar limites nos valores dos elementos parasitarios, que
garantam o desempenho do circuito dentro de parametros estabelecidos. Esses limites sao

incluidos no PG como especificagoes de projeto.

Com a modelagem da arquitetura do filtro, incluindo as nao idealidades, e a modelagem
das topologias dos blocos que compoe cada secao biquadréatica, sao desenvolvidos os
scripts para projeto automatico de filtros apresentados no capitulo 5. O modelo do filtro,
apresentado neste capitulo, é muito importante dentro da metodologia de projeto proposta,
ja que serve para especificar a distorcao maxima da funcao de transferéncia em funcao das

nao idealidades dos blocos.
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Figura 4.1: Secgao biquadratica ideal.

4.1 Secoes biquadraticas Gm-C

As secoes biquadraticas sao blocos que premitem implementar uma funcao de transferéncia
de dois polos. Este tipo de circuitos tém sido bastante estudados na literatura [20, 30]. Nesta
secao ¢ apresentada a topologia ideal da secao biquadratica usada. Esta topologia permite
controlar o fator de qualidade e a frequéncia de corte do filtro de forma independente, pelo
que é usada frequentemente. Também é apresentada a forma complexa do circuito, e o

circuito para implementar um nico polo, necessario para filtros de ordem impar.

4.1.1 Secao biquadratica real

A figura 4.1 apresenta o esquematico de uma secao biquadratica tipica. Com essa topologia
é possivel implementar uma funcao de transferéncia de segunda ordem sem zeros. Logo,

ajusta-se as caracteristicas de filtros Butterworth ou Chebyshev.

Na figura 4.1, as tensoes de v e vy estao dadas por:

_ Gm1Vin(8) = Gmav2(s)
v1(s) = SCr T o (4.1)
_ Gmav1(s)
va(s) = s (4.2)

fazendo v, = v,,; Obtém-se a seguinte funcao de transferéncia:

Vout (S) 9784%7”1
H,,(s) = = 12 4.3
lp( ) ’Um(S) 82 + ggllgs + gg?gé;A ( )

onde, o subindice Ip indica que a fungao (4.3) corresponde a um filtro passa-baixos.
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Figura 4.2: Secao de um polo ideal.

Uma funcao de transferéncia de segunda ordem esta dada por:

ko
H(s\= ———— 4.4
() s*+ Gs+ Wi (4:4)
comparando as equagoes (4.4) e (4.3), obtém-se as seguintes expressoes:
Imadm1
ko = 4.5
=06, (4.5)
2 Im29ma
= 4.6
Wo 0102 ( )
Wo _ 9m3
20 Jm3 4.7
Q-G D

Onde wy ¢ a frequéncia de corte e () é o fator de qualidade do filtro.

Os coeficientes na fungao de transferéncia (4.4) sao calculados a partir das especificagoes
do filtro. Logo, idealmente o trabalho do projetista seria projetar os OTAs e os capacitores
para satisfazer as expressoes (4.5), (4.6) e (4.7). Um filtro de ordem n ¢é formado por
n/2 segoes biquadraticas em cascata. Caso n seja impar é usada uma etapa de um polo e
(n—1)/2 se¢bes biquadréticas. A funcao de transferéncia do circuito de um polo, mostrado

na figura 4.2 esta dada por:

Uout(s) _ %

vin(s) s+ Tz

(4.8)

Finalmente, para distinguir a secao biquadratica comum da secao biquadratica complexa,

o circuito da figura 4.1 sera chamado se¢ao biquadratica real ideal.

4.1.2 Secao biquadratica complexa

Os filtros analdgicos complexos sao uma alternativa eficiente para resolver o problema
de sinal imagem em receptores Low-IF. O esquemadtico da secao biquadratica complexa

¢ ilustrado na figura 4.3. Com essa topologia é possivel implementar uma funcao de
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transferéncia complexa de segunda ordem (dois polos complexos sem par conjugado) sem
zeros. Pode-se notar, conforme foi mencionado na secao 2.1.4, que sao necessarios quatro

polos reais (duas se¢oes biquadraticas reais da figura 4.1) para criar dois polos complexos.

Na figura 4.3, o g,, dos OTAs cross-coupled conectados entre os nds v e vi¢g € igual ao
produto (w;rCY). Por outro lado, o g, dos OTAs cross-coupled conectados entre os nds vq;

e vy € igual ao produto (wrpCy). As tensoes dos nés vy, vag, V19 € Vo estao dadas por:

_ gmwml(s) - 9m2’021(8) - UIQ(WIFCl)

4.9
vir(s) sC1 + gms (4.9)
m — C
var(s) = Gmav11(5) Vo (wrr 2) (4.10)
SCQ
Im1VinQ(8) — Gm2v2q(s) + vir(wirCh)
vig(s) = 4.11
IQ( ) SCI + 9m3 ( )
m C.
vrg(s) = Irane(s) + varlwrr Ch) (4.12)
SCQ
Separando ver + jvag, obtém-se a seguinte funcao de transferéncia complexa:
gmagmil
Hyp(s) = S ‘ (4.13)
52+ <90L1“ — 2jw1F> s+ d2dmd — JeLROmd — Wiy
onde, ‘
H, (8) _ UQI(S)—I—]UQQ(S) (4 14)
p(8) = )

Vin1(8) + JUinq(s)

A fungao de transferéncia (4.13) equivale ao resultado de substituir s por s — jw;pr em (4.3).

Um elemento dependente de frequéncia ¢ transformado em complexo fazendo a
transformacao s — s — jwrp. No caso de filtros complexos, o filtro passa-baixos real Hy,
(H(s) low-pass) é deslocado em frequéncia dando como resultado um filtro passa-banda
complexo Hy, (H(s) band-pass). O circuito complexo é projetado como se a frequéncia
intermedidria fosse zero. Assim, todas as expressoes em (4.5), (4.6) e (4.7) aplicam-se.
Posteriormente, o filtro é deslocado em frequéncia usando dois pares de OTAs cross-coupled.
Finalmente, se a ordem do filtro for impar, implementa-se um polo complexo sem par
conjugado:

gm1

H, (s) = G 4.15
bp(5) P - (4.15)

Desde o ponto de vista de circuitos Gm-C' a transformacao real-complexo ¢ feita utilizando
dois circuitos idénticos, um em cada path [ e (). Cada capacitor do circuito no path I
¢é interconectado com seu equivalente no circuito do path () através de dois OTAs com
transcondutancia g, = w;pC. O primeiro OTA soma em v (ve € a tensao entre os nds
do capacitor) uma corrente proporcional a ver, o segundo OTA subtrai em ve; uma corrente

proporcional a v¢g.
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Figura 4.3: Secgao biquadratica complexa ideal.

4.2 Elementos parasitarios em secoes biquadraticas

O bloco basico do filtro Gm-C' é o transcondutor, tradicionalmente conhecido como amplifi-
cador operacional de transcondutancia (operational transconductance amplifier OTA). Em
todas as equagoes apresentadas na segao anterior, considerou-se os transcondutores como
elementos ideais. Porém, um OTA real possui varias nao idealidades que afetam a funcao
de transferéncia do filtro. As mais importantes, no caso de projeto de filtros Gm-C, sao as

impedancias de entrada e de saida finitas e a limitada linearidade.

Em OTAs CMOS a impedancia de entrada é puramente capacitiva, enquanto a
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Cout

— Vout

Figura 4.4: OTA nao ideal.

impedancia de saida é principalmente resistiva. A figura 4.4, apresenta o simbolo do
transcondutor incluindo as nao idealidades, modeladas como uma capacitancia de entrada
Cin e uma impedancia finita de saida Zy,; = 1/(sCout + o). Substituindo os OTAs ideais

na figura 4.1 pelo modelo nao ideal, obtém-se o esquematico da figura 4.5, onde:

Cr1 = C1 + Cour,orar + Cour,ora2 + Cout,oras + Cin,oras + Cin,ora4
Cro = Cy + Cour,oraa + Cinoraz + Cinorat, (4.16)
Jo1 = Gout,0T Al + Gout,OT A2 + Gout,OT A3

9o2 = Gout,OT A4

Onde, gout,0r4ns Cout,oran € Cin 0T an sa0 a conductancia de saida, a capacitancia de saida
e a capacitancia de entrada do OTA n, respectivamente. A capacitancia Cj, ora1, ¢ devida
ao primeiro OTA da seguinte se¢ao biquadratica. A funcgao de transferéncia do circuito nao
ideal da figura 4.5, estd dada por:

Imagm1

Uout<3) _ Cr1Cr2 (417)

’Um(S) 2 gms3 9o2 Yol 9m29gm4 9m39o2 9o19o2
85T Gy T T 0 ) 8T CriCra T OpiCrs T TpiCa

Uma andlise de (4.17) permite identificar dois termos que distorcem a funcao de trans-

feréncia. Esses termos apresentados a seguir sao definidos como pp; e pps:

pp o gol

L=
Cr

— (4.18)
27 Cry

Os termos 4.18 podem ser interpretados como os polos parasitdarios de baixa frequéncia
dos OTAs da segao biquadratica quando sao isolados e conectados como integradores. Os
nomes dos termos, pp; e pps, sao usados para destacar a caracteristica de polo parasitdario
(pp), mesmo que eles nao aparegam como polos na func¢do de transferéncia, mas sim como

elementos que variam a frequéncia de corte e o fator de qualidade do filtro.

A seguir sao analisados individualmente os efeitos parasitarios apresentados nesta sec¢ao.
Dado que o efeito geral das nao idealidades dos OTAs é praticamente o mesmo em filtros
complexos ou reais, esta secao s6 considera a secao biquadratica real nao ideal da figura

4.5.
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Figura 4.5: Secao biquadrética nao ideal.

4.2.1 Efeito da impedancia de saida finita dos OTAs

Segundo a equagao (4.17), a funcdo de transferéncia tende a ser ideal para impedancia de
saida dos OTAs infinita, ou equivalentemente, para ge.ora=0. Para ilustrar o efeito dos
elementos parasitérios pp; e ppy apresentados em (4.18) considera-se uma segao biquadratica
com a fungao de transferéncia (4.19). Este sistema biquadrético faz parte de um filtro de
ordem 6 para o padrao Bluetooth.

1,914 % 10'3
$2 + 2,264 % 1065 + 1,914 % 10'3

H(s) = (4.19)

onde fo = 696,24KHz e Q) = 1,93.

Na figura 4.6 sao mostradas curvas de magnitude e fase para diferentes relagoes o =
wo/pp. O parametro « indica a localizacao relativa de pp; e pps em relagao a frequéncia de
corte da secao biquadrética. Para o caso de a = 10 a fase varia 5° em f; e o ganho é 25%
menor. O efeito mais critico para o desempenho do filtro estd na variacao da fase em fy
com respeito ao caso ideal. Essas variagoes nas secoes em cascata podem gerar distorcoes

significativas na funcao de transferéncia do filtro [21].

O valor de a pode ser considerado um parametro de projeto da seguinte forma:

pp1 < —
@ (4.20)

pp2 < —

Para diminuir os efeitos parasitarios de pp; e pps € necessario aumentar o valor da resisténcia

parasitaria total conetada em paralelo com as capacitancias internas da secao biquadratica.
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Figura 4.6: Efeito da relacdo a = wy/pp sobre a funcao de transferéncia de uma segao
biquadrética: (a) Magnitude. (b) Fase em f;

Para isso s@o usados estdgios de cascode dobrado (folded-cascode FC). Outros métodos,
como o cascode simples nao sao muito usados porque limitam a excursao do sinal de saida,
e nao permitem operar com baixa tensao de alimentacao. A figura 4.7 apresenta um circuito

classico de FC. A configuragao funciona como um seguidor de corrente (i;, = ioyt)-

O circuito da figura 4.8 pode ser usado como modelo de pequenos sinais de um estagio
FC. Os parametros g,pc € Cou,pc representam a condutancia e capacitancia parasitarias
de saida. O parametro g,, representa as condutancias de saida dos OTAs conectados na
entrada do circuito de FC. A capacitancia total parasitaria no né de entrada do circuito de

FC estd representada por C,. Finalmente, ¢,,,,. ¢ a transcondutancia do transistor M5 da

figura 4.7
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Vbp

Figura 4.8: Modelo de pequenos sinais para o circuito de FC.

Usando o modelo da figura 4.8, obtém-se a seguinte funcao de transferéncia:

>OU 1
fout _ . (4.21)
Zin T Jox

1+s <9mMs> + Imprs

O maior problema da utilizagao de estagios de FC na se¢ao biquadratica é que no né de
entrada do FC forma-se um polo parasitario. Esse polo, definido aqui como phf e mostrado
na equagao (4.22), é causado pela impedancia finita de entrada do circuito e a capacitancia
parasitaria C, associada com esse no.

gm]\45
phf = Z2M5 4.99

O polo phf pode ter um efeito muito mais significativo sobre a fungao de transferéncia
do que os mesmos pp; e ppa. Os dois novos polos (hd um phf por cada né interno do
filtro) afetam diretamente a ordem da fungao de transferéncia, mudando completamente as
caracteristicas do filtro. Para nao afetar o filtro é necessario que esses polos parasitarios
estejam em frequéncias muito maiores do que a frequéncia de corte do filtro. Em condigoes

normais, espera-se que a Z;, do FC e a capacitancia C, tenham valores muito pequenos,
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Figura 4.9: Efeito da relagao = phf/wy sobre a funcao de transferéncia de uma segao
biquadrética. (a) Magnitude. (b) Fase em f;.

pelo que o polo parasitario deveria estar em frequéncias muito altas.

O efeito dos polos parasitérios de alta frequéncia na funcao de transferéncia (4.19) pode
ser analisado através de relacao 8 = phf/wg. A figura 4.9 apresenta curvas de magnitude e
fase para diferentes valores de 3. Neste caso, para [ = 10 a fase varia 7,5° em fy e o ganho
apresenta um pico de amplitude 1,5 vezes maior do que o caso ideal. Esse pico é totalmente
prejudicial para a linearidade do filtro. Para o caso do filtro com estégios de FC o efeito

da relagao o = wy/pp é desprezivel.

Comparando as figuras 4.6 e 4.9, nota-se que a resposta do filtro pode ficar ainda mais
distorcida usando estagios de FC. Considerando que os circuitos de FC sao introduzidos

no filtro para melhorar a resposta em frequéncia, poderia parecer que a solugao (adicionar
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Figura 4.10: Efeito da relagdo 7 = goz/gm,,, sobre a funcao de transferéncia de uma
secao biquadratica. (a) Magnitude. (b) Fase em fy

circuitos de FC) resulta pior do que o problema inicial (baixa resisténcia de saida dos
OTAs). Para que o uso de circuitos de FC tenha sentido, o valor de 8 (e portanto de phf)
deve ser alto. Isso implica um maior consumo de poténcia, dado que um valor grande de

Gmys depende de uma corrente de polarizacao do circuito de FC alta.

Por outro lado, a secao biquadratica com circuitos de cascode dobrado apresenta mais
um efeito parasitario, causado pela relagao entre a impedancia de entrada do circuito de FC,
e a impedancia de saida dos OTAs conetadas na entrada do circuito de FC. Essa relagao,

definida aqui como =, aparece no denominador da equagao (4.21):

Yoa

gm]WS

v = (4.23)
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A figura 4.10 ilustra o efeito deste parametro para diferentes valores de 7. Para este
exemplo é usada a mesma fungao de transferéncia apresentada na equacao (4.19). Nota-
se que basicamente o efeito deste parametro é diminuir a frequéncia de corte da segao
biquadratica. De novo, esse fenomeno pode criar fortes distorc¢oes na funcgao de transferéncia
do filtro completo, especialmente perto de wy, ja que o ganho nessa frequéncia depende da

multiplicacao dos ganhos de cada se¢ao biquadratica.

Mesmo com o incremento do consumo de poténcia, e a introducao de dois polos
parasitarios, o circuito de FC oferece um grau a mais de liberdade ao projetista. A
explicagao desta afirmacao estd em que a impedancia de saida dos OTAs esta ligada a
outros parametros de maior importancia, como o ¢g,, ou o ruido do OTA. Por exemplo, se
para obter um valor de g,, é necessaria uma corrente de polarizacao Igrag, a impedancia
de saida ja fica ligada a essa corrente e nao pode ser aumentada através da polarizagao
do circuito. Portanto, em muitas ocasioes ¢é dificil conseguir um valor de o maior de 50.
Por outro lado, ao ser um bloco independente dos OTAs, a impedancia de saida do FC
e o valor de ¢,,,,, podem ser modificados sem importar as caracteristicas dos OTAs. Em
geral, é tarefa do projetista avaliar a necessidade de incluir circuitos de cascode dobrado no
circuito. Os scripts desenvolvidos neste trabalho permitem projetar a critério do usuario

secoes biquadraticas com e sem circuitos de FC.

Para finalizar esta secao, § e v podem ser considerados especificagoes de projeto da

seguinte forma:

phfi = fuwg (4.24)

gmM5 Z ’7_19027 (425)

4.2.2 Efeito das capacitancias parasitarias de entrada e saida dos

OTAs

Os transcondutores reais, e em geral qualquer circuito, tém capacitancias parasitarias
de entrada (Cj,) e de saida (Cyy) associadas com eles. Geralmente, Cj, corresponde a
capacitancia Cys de um par diferencial que atua como entrada do OTA. Na funcao de
transferéncia ideal de uma segdo biquadratica (equagdo (4.3)) aparecem os termos Cj e
Cy, dos quais dependem a frequéncia de corte (wg) e o fator de qualidade do filtro. J4 no
esquematico da figura 4.5, considerando as nao idealidades, a capacitancia total nos dois

noés do circuito esta dada por:
CTl — Cl + Cpl

(4.26)
Cra = Cy + Cy
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onde:
Cp1 = Cout.ora1 + Cour,oraz + Cour.oras + Cin.oras + Cin,or A4
(4.27)
Cp2 = Cout,ora4 + Cinora2 + Cinor a1,
No caso de filtros com circuitos de FC, os termos Copyut, 074 sd0 parte de C,, (equagao (4.22)),
e a capacitancia de saida do FC, Cy pc, faz parte de Cp e Cpe. Os capacitores Cp e Cy
sao implementados com algum capacitor disponivel na tecnologia que garanta algum grau

de controle sobre o valor dessas capacitancias. Por exemplo, com capacitores poly-poly ou

metal-metal.

As capacitancias parasitarias tém valores muito dificeis de definir, os quais dependem
de parametros de processo e de condicoes de operacao do circuito. Assim, obter um valor
exato delas nao ¢é pratico. Portanto, nao podem ser consideradas como variaveis de projeto.
Uma alternativa de projeto para lidar com as parasitarias, seria ignora-las e considerar que
Cr1 = C;. Neste caso, observa-se na equagao (4.6) que wp é diminuido pelo aumento da
capacitancia total em cada né. Além disso, conforme a equagao (4.7), o fator de qualidade
do filtro varia. Esse 1ltimo efeito é importante, dado que o fator de qualidade pode causar
fortes variagoes do ganho perto da banda de passagem do filtro, diminuindo a faixa dinamica

do circuito.

A alternativa adotada neste trabalho, apresentada em [21], consiste em limitar a
porcentagem de capacitancia que C, pode aportar a capacitancia total do né. Além disso,
tenta-se fazer com que a relacao C,1/Cry seja igual a relacao Cpe/Crs. Com isso consegue-
se manter o fator de qualidade independente das capacitancias parasitarias. Para ver isso

sdo usada as expressoes (4.6) e (4.7). O fator de qualidade pode-se escrever como:

CTQ Im29ma
Q= /= 4.28
Cr1 972713 ( )

Seja:
Cpi  Cp
P _ TP _ 4.29
Cri Op (429)
ou equivalentemente,
C
Cry =
X (4.30)
&
Cry =
=X

substituindo (4.30) em (4.28), observa-se que () nao depende de Cp; e Cpo.

Conforme foi mencionado anteriormente é dificil controlar o valor exato das parasitarias.

Contudo, é possivel limita-las a um valor maximo. No projeto as seguintes restricoes podem
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ser incluidas para minimizar o efeito de C,,.

Chn

— <
Cr1 — X
Cp2

= <X
Cra

(4.31)

Depois de finalizado o projeto respeitando as restrigoes (4.31) é verificado o valor real das
ralagOes entre parasitdrias e capacitancia total do né. Ao né de menor relacao C,/Cr
podem ser adicionados dummies para tentar obter a mesma relagdo do né de maior C,/Cr
[21]. Esse procedimento nao é exato, mas permite melhorar a independéncia do circuito
as capacitancias parasitarias, ao custo de incrementar o consumo de area e poténcia do
circuito. Em muitos casos, s6 limitar o valor maximo de C); e Cpa, como nas restrigoes

(4.31), ¢é suficiente para obter um desempenho aceitavel.

Finalmente é importante mencionar que a metodologia baseada em satisfazer as relacoes
dadas por (4.29) permite diminuir o efeito das parasitérias sobre o fator de qualidade, mas
ainda persiste o problema da diminuicao de wy. Para isso, um circuito de tunning deve

modificar levemente o g, dos OTAs para sintonizar o filtro.

4.3 Topologia e funcao de transferéncia nao ideal

4.3.1 Secao biquadratica real

A arquitetura de secao biquadratica real completa, incluindo os circuitos de FC e os
elementos parasitarios, é apresentada na figura 4.11. Nota-se no esquematico da figura
que nao é necessario utilizar um estagio de FC por cada OTA. As correntes de saida dos

OTAs podem ser somadas em um né comum, e passadas ao circuito de FC.

Em uma metodologia de projeto tradicional nao seria necessario calcular o valor exato
de cada elemento parasitario. O projetista intuitivamente toma decisoes para diminuir esses
efeitos. Por exemplo, usando um circuito de FC, o efeito da relacao wy/pp (segao 4.2.1) é
desprezado. O projetista é forcado a simplificar o problema devido as complexas relagoes

entre variaveis e especificagoes, e ao grande niimero de variaveis de projeto.

Por outro lado, a aplicacao de programacao geométrica depende completamente
do modelo matemaéatico do circuito. Portanto, para poder incluir limites nos valores
dos elementos parasitarios no programa geométrico é necessario formular equagoes que
permitam quantificar o efeito das nao idealidades. A partir do equacionamento da
arquitetura completa de secao biquadratica da figura 4.11, considerando o modelo de

pequenos sinais do circuito de FC da figura 4.8, encontrou-se a seguinte funcao de
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Fc%

Vin Im1

Figura 4.11: Secao biquadratica real completa.

transferéncia de quarta ordem:

gmagm1

Uout(s) Cr1Cr2 (432)

Vin(s)  ags* + azs® + ags® + a1 + ag

onde,

Czlc’zQ
2
gin,Fc

Cr2goz1 + 0319012 _'_ Cz1 Cz2 + C$10$2(9020T1+901CT2)

a et
3 gi2n,FC 9in,FC gin,FC gin,FC gfn,FCCTICTQ

— _Yozl _Yozxl Yox1Goz2 Cz29m3 Cxl(go2CT1 +9go1 CTQ)
Az = ) } 2 ; C : Crq C +
Gin,FC gin,FC gm,FC Gin,FCLT1 9in, FCLT10T2
C2(902CT1+901C12) Cz1C22902901 Czlgoz2(go2CT1+golcT2)+
Gin,FcCrT1CT2 9in rcCr1Cr2 9in rcCr1C02
C29021(902CT1+901C12) +1

92, pcCrCra (4.33)

a; = —Im3do2 (902CT1+901Cr2) Cz19o19o2 + 9011(9020T1+9010T2)+
9in,FcCr1 Cr1Cr2 9in,FcCT1C12 9in,FcCr1CT2
C22901902 9ox2(902CT14+901C12) C219022901902 C229021901902
gin,FcCT1CT2 gin,FcCT1C0T2 92»2”7FCCT1C'T2 g?n7FCCT1C'T2
90119012(902CT1+9010T2) + Cz29m39go2 9m3
9in rcCr1Cr2 9in,FcCT1CT2 Cr1

a — 9o19o2 9oxz19ol19o2 9m39o2 Jox29go1gGo2 Yoxz19ox29o19Go2
0 Cr1Cr2 9in,FcCT1CT2 Cr1Cr2 Gin,FcCT1CT2 9in rcCT1Cr2

Gox29029m3 gm29ma
gin,FcCr1CT2 Cr1Cr2

Os elementos Cyp, Gozn € Gon, S@0 as nao idealidades dos blocos, concentradas no né n
da segao biquadrética. O parametro g, pc € a condutancia de entrada de um circuito de

cascode dobrado diferencial. Considera-se que a impedancia de entrada do circuito de FC

é 1/gin,FC~
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A equagao (4.32) pode ser considerada a expressao geral da fungao de transferéncia
da secao biquadratica real. Os casos ideal, nao ideal sem circuitos de FC, e nao ideal
com circuitos de FC, podem ser analisados a partir das equagoes (4.32) e (4.33) como é

apresentado a seguir.

Secao biquadratica ideal

A fungao de transferéncia ideal, apresentada na equagao (4.3), obtém-se sob as seguintes

condicoes:
Cr12 = 0;
Jin.FC (4.34)
Cr1 = Cy; Cra = Cy;
Go12 = 0; Joz1,2 = 0;
Substituindo as condigoes (4.34) nas equagoes (4.33), obtém-se a equacao (4.3).
Secao biquadratica nao ideal sem estagios de FC
Obtém-se sob as seguintes condigoes:
O:cl,2 = 0;
Gox1,2 = 07
Gin,FC = OQ,
Cr1 = C1 + Cour,orar + Cout.ora2 + Cout,oras + Cin.oras + Cinorad; (4.35)

Cra = Cy 4 Cour,orasa + Cinoraz + CinorA1,;
Jo1 = Yout,OT A1 + Jout,OT A2 + Gout,OT A3;

Go2 = Gout,OT A4,

Substituindo as equagoes (4.35) nas equagoes (4.33), obtém-se os coeficientes da funcao

de transferéncia para a secao biquadratica sem estagio de FC, apresentados a seguir:

ay, = ag = 0
a9 = 1
ap = o1 Go2 9Im3 (436)

+ +
Cri Cra COn

901902 gm?;goZ gm2gm4
ap = + +

" OriCrs ' CriCrs  CriCr

Pode-se verificar que substituindo as equagoes (4.36) na expressao (4.32), obtém-se a

fungao de transferéncia da segao biquadratica da figura 4.5, apresentada na equagao (4.17).
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Secao biquadratica nao ideal com estagios de FC

Obtém-se sob as seguintes condigoes:

O:cl = Cin,FC’ + C(out,OTAl + C’out,OTAQ + CVou7f7OTA3;
CZL‘Z = Cin,FC + Cout,OTA4;

9in,FC = Gin,FC;

Gox1 = GJout,OT A1 + Gout,0OT A2 + Gout,OT A3, (437)
Jox2 = GJout,0T A4

Jo1,2 = JoFC;

Cr1 = C1 + Cout,rc + Cinoras + Cinora4;

Cro = Cy + Cour,pc + Cinoraz + CinorAls;

Nas expressoes (4.37) considera-se o mesmo valor de g,r¢ nos dois circuitos de FC. Em
condigoes praticas, é vantajoso que os dois circuitos de FC sejam o mesmo, isso simplifica

o projeto e evita fazer o layout de um bloco de FC por secao biquadratica.

4.3.2 Secao biquadratica complexa

Em filtros Gm-C' a transformacao real para complexo é feita através de OTAs cross-coupled.
Cada elemento dependente de frequéncia no path I é interconectado com seu equivalente no
path Q. A figura 4.12 apresenta o esquematico da secao biquadratica complexa incluindo
os elementos parasitarios. Nota-se que, a diferenga do caso ideal (figura 4.3), as saidas dos
OTAs cross-coupled nao sao conectadas diretamente ao né do capacitor. Isso para manter

os nos dos capacitores com uma impedancia muito alta, fornecida pelo circuito de FC.

Idealmente a funcao de transferéncia da secao biquadratica complexa deveria equivaler
ao resultado de substituir s por s — jw;r em (4.32). Porém, o circuito da figura 4.12 nao
representa fielmente essa transformacao. A razao é que os nés de entrada dos circuitos
FC também sao nés dependentes de frequéncia (devido a C,). Nao hd no esquemadtico
do circuito complexo OTAs cross-coupled para deslocar os polos parasitarios g, pc/Car2 €
Gin.pc/Cr1. Conforme foi mencionado, o valor de C,, é muito dificil de estabelecer e depende
de condicoes de operacao do circuito. Portanto, nao resulta pratico tentar projetar OTAs
cross-coupled com transcondutancia g,, = w;rC,. No circuito complexo deve-se considerar
de forma especial o efeito dos polos parasitarios, dado que eles nao sofrem o deslocamento

em frequéncia caracteristico dos polos em filtros complexos (figura 2.9).

O comportamento da segao biquadratica complexa completa em fungao dos elementos

parasitarios pode ser analisado usando os parametros «, [ e v apresentados na segao



58

_T_ Cr2

+ Voutr — + vy —

I I I I
— A\ \+ - — A\ \+ =
wrrCrs2 wrrCrs wrrCry wrrCr1
+ =\ \-_+ + - 4
[ [ [

+ VoutQ— + v1Q

C:L‘Q % %gu:ﬁ \EC

VinQ 9Im1

Figura 4.12: Secgao biquadratica complexa completa.

4.2. Nas figuras 4.13 e 4.14 sao apresentadas curvas de magnitude e fase para uma secao
biquadratica que implementa a transformagao complexa da func¢ao de transferéncia (4.19),
usada como exemplo na segao 4.2. Para este exemplo frrp = 2MHz. Pode-se observar o
efeito significativo que tem a posi¢ao de phf (equacdo (4.22)) sobre a simetria da resposta
em frequéncia ao redor de f;p. Por outro lado, o valor de v (equacao 4.23) afeta a posicao

de frp; um efeito similar ao apresentado para se¢oes biquadraticas reais sobre fy (figura

4.10).

Na figura 4.9, foi mostrado o efeito de phf sobre a funcao de transferéncia real. Nesse

caso, para = 100 encontrou-se uma variagao no ganho em wqy quase desprezivel comparado
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Figura 4.13: Efeito da relacao § = phf/wy sobre a fungao de transferéncia de uma secao
biquadrética complexa. (a) Magnitude. (b) Fase em f

com o caso ideal. No caso complexo, para 5 = 100 o ganho na frequéncia de corte superior
(wrrp+wp) apresenta uma amplitude mais de duas vezes maior do que no caso ideal, conforme

ilustrado na figura 4.13(a). Este exemplo ilustra a diferenga entre o efeito que tém os polos
phf no circuito complexo e no circuito real.

Para o caso de filtros sem circuitos de FC (g, rc = 00), o efeito dos elementos

parasitarios sobre a resposta em frequéncia do filtro é exatamente igual para circuitos reais
e complexos. Por exemplo, se os parametros parasitarios g,/CT produzem um defase de
5° em wy no filtro real, o filtro complexo também terda um defase de 5° na sua frequéncia
de corte (w;r + wp). No entanto, na consideragao anterior deve-se incluir as capacitancias

e impedancias dos OTAs cross-coupled, dado que elas nao existem no filtro real.
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Figura 4.14: Efeito da relacdo v = gos/gin rc sobre a fungao de transferéncia de uma
secao biquadratica complexa. (a) Magnitude. (b) Fase em f

Dado que nao é possivel fazer a substituigdo s — s—jw;r na equagao (4.32), é necessario
equacionar para determinar a funcao de transferéncia da secao biquadratica complexa
completa. Em um passo intermediario do equacionamento a funcao de transferéncia

complexa pode ser escrita como:

Imagm1
Hy, (s) = - - 4.38
be(5) Y (X + gm3) + gmagme] — jwir [CrY + CroX + Crogms — jwiprCri Cro] (4.38)

onde:
_ SC;L» Yoz
X - 1 + gin,FlC _I_ gin,FlC (SCTl + 901) (4 39)
Y =11 + sCq2 + Jox2 (SCTQ +902>

9in,FC gin,FC
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Tomando do denominador da expressao (4.38) o seguinte termo: [Y (X + gm3) + gmagmal,

e substituindo nele X e Y usando as equagoes (4.39), obtém-se:

Y (X + gms) + gmagme] = den[H;p|Cry Cro (4.40)

onde den[H;,| representa o denominador da fungao de transferéncia geral da secdo

biquadratica real (Hj,) descrita na equacao (4.32).

Substituindo (4.40) em (4.38) obtém-se:

Imadmi
Hy, (s) = - - 4.41
in(3) den[H,|Cr1Cre — jwir [CrY + CroX 4 Crogms — jwirCriCro] (4.41)

Continuando com o equacionamento da fungao de transferéncia, substitui-se (4.39) em

(4.41). Com isso, obteve-se a seguinte fun¢ao de transferéncia:

voutl(s) + jUOUtQ(S) _ g;‘llgé;l? (4 42)
Vini (8) + jUin@(s)  bas* + b3s® + bas® + bis + by |
onde,
by =ay
by =as
C, Cy
by =ay — jwrr ( ot 2 ) (4.43)
Jin,FC  YGin,FC

. O+O ox ox
blzal_]WIF(2+(gl 9o2) | Gomr 9 2)

Gin,FC Gin, FC Gin,FC
. Goxz2902 Gox19o1 Jo2 Jo1 9Im3 2
bo ZGO—JWIF( + + + + > —w
gin,FCCTZ gin,FCCTl Cro Cri Cri =

e, os valores de a, sao os mesmos da secao biquadratica real, apresentados na equagao
(4.33).

A equagao (4.42) pode ser usada como expressao geral da funcao de transferéncia da
secao biquadratica complexa. Em esta equacao estao considerados todos os elementos
parasitarios. Os casos ideal, nao ideal sem circuitos de FC, e nao ideal com circuitos de FC,
podem ser analisados usando a funcao de transferéncia complexa geral, da mesma forma

em que foi mostrado na secao 4.3.1.

Secao biquadratica complexa ideal

Obtém-se sob as mesmas condicoes da secao biquadratica real ideal mostradas na equagao

(4.34). A funcao de transferéncia para este caso foi mostrada na equagao (4.13).
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Secao biquadratica complexa nao ideal sem estagios de FC

Obtém-se para as mesmas condigoes de Cy, gor € gm m5 apresentadas no conjunto de
equagoes (4.35). Neste caso as capacitancias parasitarias e a impedancia total do né mudam
por causa dos OTAs cross-coupled. A equagao (4.44) apresenta as novas condi¢oes onde
Gon,ip € Crnp indicam a condutancia e a capacitancia total do né n da secao biquadratica
real, dadas por (4.35).

Cr1 = Crigp + Cout,oracct + Cinoracen;
Cra = Crogp + Cour,oraccz + Cinoraccs;

(4.44)
Go1 = YGol,lp + Gout,OTACC1;

Go2 = Go2,lp + Jout,OTACC?2;

onde, gout,oraccn, Cinoraccn € Cout,oraccn sa0 a condutancia de saida, a capacitancia de

entrada e a capacitancia de saida dos OTAs cross-coupled n respetivamente.

Os coeficientes da fungao de transferéncia nao ideal da secao biquadratica complexa

sem estagios de FC sao:

by= b3=0
b2 = 1
bl _ Jo1 Go2 9gms3 - QjWIF (445)

+ 2=+

C’Tl CTQ C1T1

901902 9Im39o2 Im29ma . ( Go2 9ol 9Im3 ) 2
— JWIF

by = + + + + —w
7 CriCry ' CpiCry  CpiCry Cra  Cpi ' Cp &

Secao biquadratica complexa nao ideal com estagios de FC

As condigoes para os coeficientes da secao biquadratica complexa completa estao dados
pelo conjunto de equagoes (4.37), usado para a secdo biquadratica real. Porém, deve-se
considerar que os parametros C, g, e Cr mudam por causa dos OTAs cross-coupled. Assim,
a seguir ¢ mostrado o novo valor desses parametros, onde os parametros com subindice Ip

indicam o valor desses elementos na se¢ao biquadratica real.

Cxl = Cxl,lp + Cout,OTAC’Cl;
Oa:2 - Oa:Q,lp + Oout,OTACC2;
o1 = Yol,lp T Gout,0OTACCT} (4.46)
Go2 = Go2,lp + Jout,OTACC2;

Cr1 = Cr1yp + Cinoracer;

Cro = Cragp + Cinoraccs;
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Figura 4.15: Circuito para implementacao de um polo real.

4.3.3 Secao de um polo real e complexa

Conforme foi mencionado, os filtros de ordem impar precisam de um bloco para implementar
um unico polo. A figura 4.15 apresenta o esquematico do circuito para implementacao de

um polo real, cuja fungao de transferéncia esta dada por:

UOUt(S) _ %LTi (4 47)
Vin(s)  ags? +ais + agp '
onde,
Cy
a9 =
Gin,FC
0. C o
a = o el 4 (4.48)

Gin,FC gin,FCCT

go goazgo gm2
ag = — + +

Cr gm,FCCT Cr

A figura 4.16 apresenta o esquematico geral do circuito usado para implementar um polo

complexo sem par conjugado. De novo, pelas razoes expostas na secao anterior, a funcao de
transferéncia deste bloco nao é igual a substituir s por s — jw;r em (4.47). Equacionando,

encontrou-se a seguinte funcao de transferéncia para o bloco complexo:

Vour1(8) + jvoth(S) _ %L:ri (4 49)
Um[(S) + j’UmQ(S) b282 + b18 + bo '
onde,
by = ay; by = ay; by = ap — JwrF; (4-50)

Nas equagoes (4.50) os valores de ag, a; e ay sao os coeficientes da se¢ao biquadratica
real (equagoes (4.48)). De novo, os casos ideal, nao ideal com circuitos de FC e ideal com
circuitos de FC, podem ser obtidos das fun¢oes de transferéncia (4.47) e (4.49), sob condigdes

similares as apresentadas anteriormente para secoes biquadraticas reais e complexas.
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Figura 4.16: Circuito para implementacao de um polo complexo sem par conjugado.

4.4 Especificacao da funcao de transferéncia nao ideal
do filtro Gm-C

Na secao anterior foram apresentados os esquematicos dos quatro circuitos necessarios para
projetar filtros Gm-C' para receptores Low-IF e Zero-IF. Esses sao: secao biquadratica real
(figura 4.11), segao de um polo real (figura 4.15), secao biquadrética complexa (figura 4.12)
e se¢ao de um polo complexa (figura 4.16). Cada um desses circuitos pode ser implementado
com ou sem estagios de cascode dobrado, dando como resultado um total de oito diferentes

esquematicos que devem ser modelados.

Uma etapa importante na especificacao de cada secao do circuito é determinar o valor
maximo dos elementos parasitarios. No programa geométrico devem existir restrigoes para
garantir que as nao idealidades nao afetem consideravelmente a funcao de transferéncia.
Para isso, foi necessario obter as funcoes de transferéncia completas de cada bloco. Essas

funcoes foram apresentadas na secao anterior.

Nos coeficientes das fungbes de transferéncia gerais, apresentados nas equagoes (4.33),

(4.43), (4.48) e (4.50), identificam-se seis termos parasitdrios, apresentados e definidos a
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seguir:

pp1 = 9ol ppe = Go2
1= 2 =
Cr Cra
o Gin, FC _ Gin,FC
phfi = —Cwl phfs —Cﬂ (4.51)
Jox1 Gox2
M= Y2 =
GJin,FC Jin,FC

Dependendo da configuragao projetada, alguns dos parametros anteriores podem nao
estar presentes. Por exemplo, para o circuito sem estdgios de FC tem-se ¢, pc = 00,
portanto, v = 0; as condigoes sob as quais sao obtidos os coeficientes foram apresentados

na secao anterior.

Os parametros pp, phf e ~ foram apresentados na secao 4.2. Os efeitos desses
parametros sobre a fase e o ganho das secoes biquadraticas foram ilustrados nas figuras
4.6, 4.9, 4.10, 4.13 e 4.14. O efeito de pp em circuitos com estagios de cascode dobrado é
ignorado devido a muito alta impedancia de saida dos circuitos de FC. Os circuitos de um
polo sao afetados pelos termos parasitarios da mesma forma em que sao afetadas as secoes

biquadraticas.

Neste trabalho, a forma de relacionar o valor de pp e phf com as especificagoes do filtro

é através dos parametros « e 3, apresentados a seguir.

Wo Wo
A = — Ay — ——
pp1 pp2
_ phfi _ phfs
pr = oo P2 = oo (4.52)
oz Gox2
M= Yo =
Gin,FC Gin,FC

Nas equagoes (4.52) « indica a posicao relativa de pp com respeito de wy; o valor de pp deve
ser muito menor do que wy. O valor ideal de « é infinito. Por outro lado, 5 indica a posi¢ao
relativa de phf com respeito a wy em filtros com circuitos de FC; os polos parasitarios de
alta frequéncia devem estar em frequéncias muito maiores do que wy + w;rp, especialmente
em filtros complexos. O valor ideal de S ¢ infinito. Finalmente, v é a relagao entre a
impedancia de entrada do circuito de FC e a impedancia dos OTAs conectados na entrada

do FC; neste caso a relagao deve ser muito menor que um. O valor ideal de v é zero.

No programa geométrico pode ser especificado valores limites para os parametros das
equagoes (4.52). Para simplificar o problema serd usado o mesmo limite para parametros do

mesmo tipo. Assim, as equagoes (4.52) podem ser escritas como desigualdades da seguinte
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forma: W W
Qmin S _0 Qmin S _0
bp1 pp2
phfi phfs
Bmin S wo Bmin S Wo (453)
’ymaz Z goxl ’ymaz Z gOIZ
Gin,FC Gin,FC

Os coeficientes das fungoes de transferéncia das se¢oes biquadraticas e das secoes de um
polo podem se escritos em funcao de qin, Bmin € Ymae- Por exemplo, os coeficientes a,, da
fungao de transferéncia completa de um filtro real, apresentada na equagao (4.32), podem

ser escritos como:

as = (ﬁminw[))iz
as = Z’Ymax(ﬁmmwO)_l + 2(5minu}0)_1 + Z(BminWO)_z(ar_n%nWO)

Ay = 27max + ’ngx + (ﬁminw(])_l(w()/@) + 4(6mmw0)_1(a;énwo)+
(ﬁminwﬂ)iz(a;ﬁnw0>2 + 4(ﬁminw0)7l(a;inw0)7ma:v + 1

= (€0/Q)hmar + 20k 0) £ 2(Bmintin) (0 w0)? + Mpman (o)t DD

2Ymaa (Biminwo) ™ (@i @0)? + 2% a0 (Qrninto) +

(wo/Q)(Bminwo) ™" (Oé;inwo) + wo/Q

ag = (a;ﬁnwo)2 + 27ma$(ar_n%nw0)2 + (WO/Q) (ar_ninwo) + V;ax(a;’inwo)2+

Tmaz (WU/Q> (a;@%nwo) + Cdg

Com as funcoes de transferéncia obtidas considerando todos os efeitos parasitarios, e
com os coeficientes expressados como funcao de min, Bmin € Vmae foram feitos scripts
em Matlab que permitem conhecer a resposta em frequéncia do filtro em funcao dos
valores limites apresentados na equagao (4.53). As figuras apresentadas anteriormente
neste capitulo, mostrando os efeitos das nao idealidades sobre a funcao de transferéncia

dos circuitos, foram obtidas fazendo uso desses scripts.

Na metodologia de projeto proposta nesta dissertacao os scripts com os modelos dos
circuitos sao usados para definir os valores de Qmin, Bmin € Ymaz. Para isso, sao feitas
variacoes nos valores desses parametros e calculada a resposta em frequéncia. Pode-se
definir critérios de avaliacao, como por exemplo uma méaxima variacao da fase em wy em
relacao ao modelo ideal, ou uma maxima variagao do ganho na banda de passagem em
relacao ao ganho da segao ideal. Uma vez sejam cumpridos os critérios de avaliagao, os
valores limites encontrados sao usados dentro do programa geométrico como especifica¢oes
de projeto. No capitulo 5 serd mostrada a forma compativel com programagao geométrica

destas especificagoes.
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5 Projeto automatico de filtros
Gm-C usando programacao
geométrica

No presente capitulo é apresentada a metodologia aplicada neste trabalho para projetar
filtros Gm-C' seletores de canal em receptores Zero-IF e Low-IF. O interesse principal é
conseguir otimizar o desempenho do filtro e minimizar o tempo de projeto desses circuitos.
No capitulo 3 foi apresentada a programacao geométrica como metodologia de projeto
de circuitos integrados. Os resultados obtidos para o projeto de um amplificador de

transcondutancia motivam a aplicacao dessa mesma metodologia no filtro completo.

Uma propriedade interessante dos filtros Gm-C formados por cascatas de secoes
biquadraticas é que a funcao de transferéncia do filtro pode ser dividida em secoes que
podem ser projetadas individualmente. Este trabalho aproveita essa caracteristica, focando-
se no desenvolvimento de scripts para projeto 6timo e automatizado de se¢oes biquadréticas
e secoes de um polo reais e complexas. Neste capitulo é apresentada a formulagao compativel

com programacao geométrica para as se¢coes mencionadas.

Conforme foi mencionado no capitulo 3, existem varios problemas na formulacao de
circuitos como programas geométricos. A formulacao desenvolvida nesta dissertacao teve
como objetivo incluir a maior quantidade de medidas de desempenho no PG, tentando
superar as limitacoes do uso de programacgao geométrica. Os resultados apresentados
no presente capitulo mostram muito boa aproximacao entre a solucao do PG e o
comportamento simulado de cada secao. Com isso, demonstra-se que a formulagao proposta
neste trabalho conseguiu o objetivo de adaptar a programacao geométrica ao projeto de
filtros Gm-C. Assim, garante-se o desempenho étimo do circuito e tempo de projeto muito

curto.

Na primeira secao do presente capitulo, sao apresentados os esquematicos dos blocos que
compoe o filtro. Também sao apresentados os parametros de desempenho desses circuitos e a
forma compativel com programagao geométrica. Na secao 5.2, é mostrada a formulacao das

secoes biquadraticas e das se¢oes de um polo consideradas neste trabalho. Posteriormente,
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na se¢ao 5.3 é mostrada a metodologia de projeto completa aplicada no projeto de um
filtro complexo para o padrao Bluetooth. Finalmente, na secao 5.4 é apresentado mais um
exemplo de aplicacao da metodologia em filtros para receptores CMOS. Especificamente é

projetado um filtro real atendendo as especificagoes do padrao Zigbee IEEE/802.15.4.

5.1 Topologias dos blocos e forma PG dos parametros
de desempenho

Na presente secao sao apresentados os blocos circuitais que compoe cada secao biquadratica.
Para cada circuito sao apresentados os parametros de desempenho considerados e a forma

compativel com programagao geométrica dos mesmos.

Conforme foi mostrado no capitulo anterior, os filtros considerados sao fully-differential.
Este tipo de circuitos tém maior imunidade ao ruido de substrato e apresentam melhor
desempenho em termos de linearidade, dado que idealmente as componentes de distorcao
de ordem par séo zero [20]. Além dos amplificadores de transcondutéancia e os circuitos de
cascode dobrado presentes nos esquematicos da se¢ao anterior, sao necessarios circuitos para
controle de modo comum, conhecidos como circuitos de CMFB (commom-mode feedback

circuits) [20].

5.1.1 Amplificador de transcondutancia

Uma das principais desvantagens das arquiteturas Gm-C' é a baixa linearidade dos circuitos
[21]. Isso acontece porque os OTAs ndo possuem realimentacao local, pelo que a relagao
iout/Vin, depende do OTA operando em malha aberta. Em aplicagoes que requerem grande
faixa dinamica é necessario utilizar OTAs com alguma técnica de linearizagao [21]. Contudo,
em algumas aplicacoes de alta velocidade, como comunicacoes de dados ou aplicagoes para
video, as restricoes de linearidade nao sao muito altas, pelo que um OTA comum pode

atingir as especificagoes.

O circuito da figura 5.1 foi escolhido como bloco fundamental deste trabalho. A
simplicidade deste circuito permite atingir frequéncias na faixa de centenas de MHz com
baixo consumo de poténcia. Além disso, o nimero de elementos que contribuem com ruido
a saida do circuito é baixo, permitindo reduzir o ruido do OTA. Estas propriedades sao de
interesse para a aplicacao deste trabalho. Por outro lado, a principal desvantagem deste
tipo de circuito é a baixa linearidade. Filtros com OTAs linearizados permitem obter valores
de SFDR maiores a 75dB [31], enquanto filtros com OTAs nao linearizados s6 chegam em

valores de SFDR entre 30dB e 50dB. Normalmente, o requerimento de linearidade para o
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Figura 5.1: Amplificador operacional de transcondutancia (OTA).

filtro em padrées de comunicagoes digitais é atendido por OTAs sem linearizagao [18].

Existem vérias razoes praticas para implementar o circuito com par de entrada PMOS.
A primeira é que os transistores PMOS apresentam menos ruido flicker do que os
transistores NMOS. O segundo motivo é que para um mesmo g,, e igual tensao de overdrive,

o transistor PMOS tém maiores larguras o que permite obter melhor casamento no par.

A relagao g,,,/C em circuitos CMOS pode variar em até 30% por causa de variacoes de
processo e de temperatura. Para controlar isso é usado um circuito de tunning que controla
a tensao de polarizacao do transistor M3, controlando assim a corrente pelo par diferencial.
Usando o modelo de nivel um de transistores MOS, pode-se escrever o g,, em funcao das

variaveis de projeto como:
Wi

—1 5.1
s (1)

gli = 2kp

0 que mostra que o gy,,,, € proporcional a /Iy, fazendo simples a implementacao de

um sistema de sintonizacao baseado na corrente do par.

Finalmente, a tensao de polarizacao dos transistores M2 é dada pelo circuito de CMFB
quando nao hé circuitos de FC presentes, ou pelo mesmo circuito que polariza o transistor

M3 quando sao implementados filtros com circuitos de FC.

Parametros de desempenho

A seguir serao apresentados os parametros de desempenho considerados para o OTA.

Aproveitando a simetria do circuito usa-se um unico nome para dois transistores iguais.

Por exemplo, M1, = M1, = M1.
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Transcondutancia: Para um sinal diferencial de entrada de amplitude v;,, a corrente de

saida do transcondutor da figura 5.1 esta dada por:
lout = gliUm/Q (52)

onde gp,,,,, ¢ a transcondutancia do transistor M1. Assim, a transcondutancia do circuito

é:

Ima
Imora = 21\1 (5'3)

No filtro a funcao de transferéncia nao indica valores tnicos de transcondutancia para cada
OTA. Por exemplo, a equagao (4.6) do capitulo anterior indica uma rela¢ao exata entre o
produto de duas transcondutancias e o produto de duas capacitancias. Na se¢ao 5.2.1 sera

apresentada a relagao de transcondutancias no PG.

Leis de Kirchhoff: Mesmo sendo as leis de Kirchhoff basicas no projeto de um circuito,
estas apresentam um problema na aplicagao de programacao geométrica. Como mencionado
no capitulo 3, somas de variaveis em uma igualdade nao podem fazer parte de um PG.
Além disso, nao podem haver subtragoes em nenhuma restricao no PG. Assim, as seguintes

equacoes necessarias para o projeto, nao podem ser usadas no PG.

Vbp - VDSMl + VDSMQ + VDSJV[S (5 4)

‘/IN,DC - VDD - VDS]\/[3 - VOV]Ml - VTp

onde, Vin pc € a tensao DC de modo comum de entrada, Vpp € a tensao de alimentagao
e Vrp € a tensao de limiar do transistor PMOS. Esses trés valores sao fixos no PG, isto €,
nao sao variaveis do problema de otimizacao. Para superar o problema das leis de Kirchhoff
decidiu-se trocar a primeira igualdade por uma desigualdade, e nao definir um Vi pe fixo,
mas sim um valor maximo desta tensao para o qual o circuito deve operar corretamente.

Assim, as equagoes (5.4) ficam no PG da seguinte forma:

VDD

v

VDSMl + VDSMQ + VDSM3 (5 5)

VIN,Dcmax < Vpbp — VDSMg - VOV]\JI - VTp

Estas ultimas equagoes podem ser escritas como posinémios menor ou igual a um (forma
padrao do PG). Por simplicidade, nesta dissertagdo nao se apresentarao as restrigoes até
esse detalhe. No entanto, é simples verificar que as expressoes apresentadas podem ser
levadas a forma padrao do PG. Por exemplo, a forma padrao da segunda desigualdade em
(5.5) obtém-se em trés passos. Primeiro, as duas varidveis Vpg,,, € Vov,,, passam para o
lado esquerdo da inequagao (ficam com coeficiente positivo) e a constante Vin pomaz Passa

a direita da desigualdade. Segundo, é calculado o valor de Vpp — Vi, —Vin pomaz (€ possivel
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dado que s@o constantes). Terceiro, toda a desigualdade ¢ dividida pelo valor calculado no

segundo passo (é possivel porque o valor calculado é positivo).

Voltando as inequagoes (5.5), a solu¢ao do PG poderia mostrar uma diferenca a respeito
da situacao real de operacao do circuito. Por exemplo, mesmo sendo definido Vpp =3V, a
solugao do PG poderia mostrar Vps,,, + Vps,,, + Vps,,, = 2V. Esta discordancia poderia
ser prejudicial se Vpg fosse um parametro que afetasse significativamente o desempenho do
circuito. Porém, esse nao é o caso real no OTA. Para sustentar esta afirmagao consideram-
se dois fatos. Primeiro, se para um Vpp; todos os transistores do OTA operam na
regiao de saturacao, pode-se afirmar que para Vpp > Vpp1 os transistores seguirao na
regiao de saturagao, inclusive com um Vpg ainda maior. Segundo, o aumento de Vpg
tem pouca influéncia sobre alguns parametros do transistor, e sobre outros a influéncia
acaba melhorando o desempenho do circuito. Por exemplo, enquanto M1 permanecga na
regiao de saturacao, o efeito de Vpg sobre a transcondutancia do circuito é desprezivel. Da
mesma forma, para transistores na regiao de saturacao com L > lum, uma variacao de
centenas de milivolts nao afeta consideravelmente a corrente do transistor. Por outro lado,
a resistencia de saida é um exemplo de parametro que melhora com o aumento de Vpp.

Isso sera aprofundado quando seja tratado o assunto da resisténcia de saida do OTA.

Finalmente, se a segunda inequagao de (5.5) nao é satisfeita em igualdade na solugao
do programa geométrico, significa que o circuito pode operar com uma tensao DC de modo
comum de entrada ainda maior do valor especificado. No circuito pode ser usado um Vin pc

menor a Vin pcmaz, cOm o Unico efeito de aumentar o valor de Vpg,,,.

Tensao DC de modo comum minima: No pardgrafo anterior foi determinada uma
restricao para um valor de Viy pc maximo. A seguir é apresentada uma restrigao similar
para garantir a operagao do circuito até um valor minimo de Viy pc, definida como a
constante Vin pomin-

VDSJ\/IQ < V}N,DCmin + VTp - VDS,min (56)

onde, Vpgmin € constante e especifica o valor minimo da tensao dreno-fonte acima de Vpy .

Regiao de operacao dos transistores: No OTA considerada neste trabalho todos os

transistores operam em saturacao. Para garantir isso sao adicionadas as seguintes restrigoes:
Vosy, = Vovir, + Vbsmin,  n=1,2,3 (5.7)

onde, Voy,,, sao varidveis de projeto. Para manter os transistores em inversao forte, as

seguintes especificagoes sao adicionadas no PG.
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VOVMn Z VOV,min7 n = 1a 27 3 (58)

Resisténcia de saida: Conforme foi mencionado, os OTAs reais estao caracterizados
por ter impedancia de saida finita. Por simplicidade, essa nao idealidade sera tratada em
fungao da condutéancia de saida (gous = 1/Rout). A condutancia de saida conetada entre os

dois nés de saida, esta dada por:

Jout,OTA = 0.5 (gdle + gdsMg) (59)

No PG nao existem valores especificos para cada gout,0r4, POr enquanto nao se apresenta
a forma PG desta restricao. As condutancias de saida dos OTAs em conjunto sao
parametros necessarios para especificar o efeito dos elementos parasitarios sobre a fungao
de transferéncia, conforme foi apresentado na secao 4.4. A forma PG destas especificagoes

sera apresentado na secao 5.2.2.

Anteriormente foi mencionado o problema de considerar as leis de Kirchhoff no PG. A
alternativa usada depende de que o aumento do valor de Vpg nao tenha efeito negativo no
desempenho do circuito. A impedancia de saida é um caso onde de fato o aumento de Vpg
melhora as caracteristicas do circuito. Isto, porque o aumento de Vpg diminui o valor de
gas, aumentando assim a impedancia de saida das OTAs, o que é desejavel para minimizar

distorcoes na funcao de transferéncia.

Relagao entre corrente transiente e corrente DC: A transcondutancia do circuito
indica a relagdo entre a corrente AC de saida e a tensao AC de entrada. A corrente
transiente de saida corresponde a uma porcentagem da corrente de polarizagao do circuito.
Na medida em que esta porcentagem seja maior, o circuito tendera a ser menos linear
porque as condigoes de polarizacao dos transistores sofrem variacoes mais fortes. A méxima

corrente de saida do OTA acontece para a maior tensao diferencial de entrada, isto é:

iout,max = 9m, 0T AVin,max (510)

supondo que o parametro £ especifica uma relacao maxima entre ioysmas € Ia1, pode se

escrever:

]Ml Z (gli/Z) Uin,max/g (511)

onde & < 1.

A restri¢ao (5.11) serve para melhorar a linearidade do circuito, inclusive para tensoes

de entrada menores a Vi, mqr- O custo desta especificacao é um incremento no consumo de
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poténcia do circuito. Os valores de £ e de iy mqez S0 constantes no programa geométrico.
Utilizando a relagdo de modelos de nivel um, g,,,, = 2Ip1/Vov,,,, & desigualdade (5.11)
pode ser escrita como:

Vova = Vinymaz /€ (5.12)

No PG ¢ usada a restrigdo na forma (5.12).

Capacitancia parasitaria de entrada e saida: Conforme foi mencionado no capitulo
3, as capacitancias parasitarias afetam a frequéncia de corte e o fator de qualidade do filtro.

A capacitancia de entrada do OTA esta dado por:
Cinjora = 0,5Cys,,, (5.13)
Por outro lado, a capacitancia parasitaria de saida esta dada por:
Cout.ora = 0,5 (Capyyy + Clayyy) (5.14)

As capacitancias parasitarias fazem parte da especificacao da funcao de transferéncia nao
ideal, apresentada na secao 4.4. Na secao 5.2.2 é mostrada a forma PG das especificacoes

onde as capacitancias dos OTAs tém alguma influéncia.

Ruido: A seguir sao apresentadas as consideragoes feitas para modelar o ruido no PG.
O ruido de cada OTA esta relacionado com o ruido total do filtro através de fungoes de
transferéncia que serao apresentadas na segao 5.2.3. Neste trabalho o ruido do OTA é
modelado como uma corrente de ruido conectada entre as saidas do circuito. O ruido total
do OTA estd dado por [16]:

n N1 N2

s =0,5 (12_+12_> (5.15)

Se a equacao de ruido apresentada é integrada em uma banda de frequéncias f, — fq,
obtém-se o valor quadratico da corrente de ruido. Para uma corrente RMS maxima de
ruido, especificada na constante I, ;42 rM5,074, @ restricao compativel com programagao

geométrica pode ser escrita como:

I an risora > 0,5 (I, + 17 ) (5.16)

N1

onde,

) fo
I”Ml = /f I721]Mldf
§ (5.17)

) fo
Ian = /f I72LMzdf



74

O ruido de cada transistor esta formado principalmente por uma componente de ruido
flicker, I? f» € uma componente de ruido térmico, simbolizada por I%,. Assim, o ruido total

de cada transistor equivale a:

]2 _12

T (5.18)
onde % e % estao expressados em [A%/H z]. Em teoria, o ruido térmico é independente
da frequéncia (até alguns THz), enquanto o ruido flicker é inversamente proporcional &
frequéncia. Portanto, em uma banda de frequéncia plana f, — f,, e de acordo com as

equagoes (5.17), o ruido do transistor poderia-se expressar como:

) - fo fo df
1o, = Lir, = 1Hz/ df + 12, |p-1m-

= 5.19
fa fo S (5.19)

onde I2, o lfz1m2 € nTM| f=1H- 530 as correntes quadréticas dos ruidos flicker e térmico em
f = 1Hz. Usando as técnicas de modelagem apresentadas na se¢ao 3.2, sao obtidos modelos
tipo monomio e max-monodmio para o ruido flicker e para o ruido térmico, medidos em

f = 1Hz. Com esses modelos, a equagao (5.19) pode expressar-se como:

Assim, o ruido total do OTA pode expressar-se como:

I} pusora = 05 <InTMl|f v (fo = fo) + 125 =10 10g(fb/fa)> +

- (5.21)
0.5 <[nTMg|f 1HZ(fb - fa) + IngQ|f=1Hz 10g(fb/fa)>

5.1.2 Circuito de cascode dobrado

Os circuitos de FC, minimizam o efeito da impedancia de saida das OTAs sobre a resposta
em frequéncia do filtro. O efeito destes circuitos sobre a funcao de transferéncia foi analisado
no capitulo 4. Na figura 5.2 é mostrado o esquematico do circuito de cascode dobrado
diferencial. Para este circuito, os parametros mais importantes sao a condutancia de saida,
Jo,pc € a transcondutancia do transistor M5, gp,,,,, j& que deles depende a distor¢ao da

funcao de transferéncia.

Por causa do par de entrada PMOS do OTA da figura 5.1, o nivel DC de saida do OTA
¢ menor do que a tensao de modo comum DC de entrada. Portanto, usa-se como entrada
do circuito de FC transistores NMOS. Implementar circuitos de FC com entrada NMOS
beneficia o desempenho do filtro. Isso porque para uma mesma corrente de polarizacao, os
transistores NMOS tém maior g,, do que os PMOS. Considerando que os polos parasitarios
dependem do g, do transistor de entrada, é preferivel usar circuitos de FC com entrada

NMOS. Esta é mais uma razao para usar OTAs com par PMOS.
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Figura 5.2: Circuito de cascode dobrado FC.

A seguir sao apresentados os parametros de desempenho do circuito de cascode dobrado.

Condutancia de saida: Este parametro de desempenho estd modelado pela seguinte

expressao:

gopc = 07 5 (gdsM5gdsM4 + gdsMngsM7) (522)

gm1u5 gm]\lfi

A restrigao para o valor da condutancia de saida do circuito de FC depende dos valores

limites das nao idealidades, apresentadas na secao 5.2.2.

Condutancia de entrada: A impedancia diferencial de entrada é:

Gin,FC = gmM5/2 (523)

Conforme sera apresentado na se¢ao 5.2.2, as nao idealidades dos circuitos com estagios de

cascode dobrado dependem de g,y,,,.-

Polarizagao: Para o correto funcionamento deste circuito, os transistores devem operar
na regiao de saturagao. As desigualdades (5.7) e (5.8) aplicam também neste caso. As
tensoes de polarizacao do circuito Vpy e Vo sao calculadas dependendo dos requerimentos
de faixa de excursao do sinal de saida. No entanto, em filtros seletores de canal este
requerimento nao é muito forte porque nao é prioridade do filtro amplificar sinais. De fato,
por questao de linearidade muitas vezes é desejavel projetar o filtro com o minimo ganho
possivel. Uma mesma fonte DC com valor igual a Voyr,pc pode ser conectada aos nés Vpy

e Vyg. Assim, a faixa de excursao de sinal a saida é aproximadamente Vp, 4+ Vg, 0 que é
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suficiente faixa para um sinal de entrada de algumas centenas de milivolts.

No circuito de FC também é necessario satisfazer somas de tensoes em igualdades.
Aplicando a mesma metodologia mostrada para tratar as leis de Kirchhoff no OTA, as

seguintes restrigoes devem estar no PG.

VDSM4 + VDSMs

IN

Vour,nc

IA

Vbsue + VDsum Voo — Vour,nc
VDSA{AL + VOVM5 + VTTL

VDSM7 + VOVMG + VTP

(5.24)

IN

Vour,nc

IN

Voo — Vour,nc

Finalmente, o transistor M7 é polarizado pelo mesmo circuito que polariza o transistor

M3 do OTA. A tensao de polarizacao Voo € controlada pelo circuito de CMFB.

Capacitancia de entrada e saida: A capacitancia parasitaria de entrada deste circuito

¢ dominada pela capacitancia de porta do transistor M5:

Cin,FC = O~5CgsM5 (525)

Por outro lado, a capacitancia de saida estd dada por:

Cout,pc = 0.5 (Capnrs + Capnie) (5.26)

As restricoes que dependem destas capacitancias serao mostradas na secao 5.2.2.

Ruido: O ruido do estagio de cascode é analisado da mesma forma em que foi analisado
o ruido do OTA usado neste trabalho. Assim, o ruido do circuito de FC é modelado como
uma corrente de ruido na saida diferencial do circuito. A seguir é mostrada a expressao de

ruido para um circuito de FC diferencial:
e =05 (12, + T2, (5.27)

Os transistores do cascode M5 e M6 nao contribuem com ruido consideravel e sao
desprezados na equacao (5.27) [16]. Seguindo um procedimento igual ao feito para gerar a
expressao de ruido do OTA, encontra-se que para uma banda de frequéncia plana f, — f,,

a poténcia de ruido do circuito de FC esta dada por:

[rQL,RMS,FC’ =0 5(]nTM4|f le(f fa) nfM4|f 1Hzlog(fb/fa)>

0,5 (InTM7|f 11z (fo — fa) +%|f:le log(fb/fa)>
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Figura 5.3: Circuito de controle de modo comum CMFB.

5.1.3 Circuito de CMFB

Nos esquematicos das secoes biquadraticas e de um polo, os lacos de realimentacao
controlam a amplitude dos sinais nos nés dos circuitos. Portanto, para o circuito em
operacao normal, pequenos descasamentos e tensoes de offset diferenciais nao modificam
consideravelmente o ponto de polarizacao dos circuitos. No entanto, os lagos de
realimentacao do circuito nao controlam sinais de modo comum. Assim, sinais de offset de
modo comum podem saturar os amplificadores. Para controlar este problema sao utilizados
circuitos de CMFB. Este tipo de circuito detecta a tensao de modo comum entre dois nos,
Vout,mc, € retorna um sinal que controla dinamicamente a polarizagao dos circuitos cujas
saidas estao conetadas nesses nés. Como resultado, a tensao de modo comum entre os nos

¢ estabelecida em um valor desejado [20],[21].

A arquitetura de CMFB escolhida neste trabalho, apresentada na figura 5.3, é conhecida
por ser uma arquitetura muito rapida que se ajusta bem as necessidade particulares de filtros
Gm-C [21]. O circuito da figura 5.3 usa como entrada dois pares diferenciais (conhecidos
por ser circuitos rapidos) e transistores de carga conectados como diodos. Isso permite
que todos os nés internos do circuito de CMFB sejam de baixa impedancia. Portanto, os
polos parasitarios associados com cada né estao em frequéncias muito altas e nao afetam o

desempenho do filtro.

A tensao de modo comum, dada por Ve = (v, +v,) /2 é estabilizada em uma

tensao igual a Vic rer. A saida do circuito de CMFB é o né Ve, onde:

(Up + vn) Imare
- 5.29
UCMC 2 gm]\/18 ( )

A principal desvantagem desta arquitetura ¢ a dificuldade para controlar V,,; r;7c quando hé
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sinais diferenciais de saida de grande amplitude, pois é possivel que alguns transistores no
circuito CMFB entrem em corte. Contudo, trabalhar com amplitudes de saida grandes nao
é uma caracteristica tipica de filtros Gm-C. Logo, para os objetivos deste projeto o circuito
da figura 5.3 atende bem os requerimentos. A seguir sao apresentados os parametros de

desempenho considerados para este circuito.

Polarizacao: No circuito de CMFB todos os transistores operam na regiao de saturacao.
Portanto, as restrigoes (5.7) e (5.8) aplicam neste circuito. As restrigoes para considerar as
leis de Kirchhoff no PG sao:

Vovie + Vrn + Vpsys + Vbsue < Vb
Vbsye + Vbsus + Vosae < Vobp (5.30)
Vbsuo + Vovus +Vrp < Vbp — Vour,pcmaa
Vovie T Vrn < Vs,

No transistor M9 a tensao dreno-fonte é igual a tensao porta-fonte (Vos = Vov + |Vr|).
Porém, uma restri¢cao do tipo Vpg,,, = Vov,,, + Vrn nao é compativel com programagao
geométrica. Esta restrigao é adicionada no PG na forma da iltima inequagao das restrigoes
(5.30). O erro que esta modificacdo representa é desprezivel. Finalmente, a constante

Vour,pCmax €specifica um valor maximo para a tensao DC de modo comum dos nés.

Capacitancias de entrada e saida: A capacitancia de entrada do circuito de CMFB
¢é carga para os nos das secoes biquadraticas e de um polo. Logo, o valor deste elemento
parasitario deve ser considerado no cédlculo da capacitancia total do né. A capacitancia de

entrada esta dada por:
Cincmrp = 0,5C, (5.31)

) gsms

Por outro lado, a capacitancia de saida esta dada por:

Cout,CMFB = 20981\49 (532)

Polo parasitario No circuito de CMFB, identifica-se um polo parasitario no né Veye,
causado pela capacitancia total do né e a impedancia dos transistores M8, e M8.. O polo

parasitario é modelado por:

Ims
P = 5.33
CMED CgsMg + Cgs,'in,C’MC ( )

onde Cys in.cmc € a capacitancia dos transistores conectados a Veare do circuito controlado,

que no caso de filtros sem circuitos de FC é M2 (figura 5.1), e no caso de filtros com circuitos
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de FC é M4 (figura 5.2). Este polo afeta a capacidade do circuito de CMFB de controlar
sinais de modo comum com frequéncias maiores a Poyrpp. Assim, este valor deve ser maior
a frequéncia de corte do filtro para que a rejeicao de modo comum seja mais ou menos

constante em toda a largura de banda do canal.

Relacao entre corrente transiente e corrente DC: O circuito de CMFB pode nao
operar corretamente se nao é projetado considerando a amplitude do sinal diferencial de
entrada. Conforme foi mencionado, para grandes sinais transientes alguns transistores do
circuito podem entrar em corte. Portanto, o circuito pode parar de calcular corretamente
o valor de Voyr.mc, e gerar em Veope sinais nao desejadas. Aplicando o mesmo andlises
usado para gerar as restrigoes (5.11) e (5.12), pode-se definir a seguinte restricao para o

circuito de CMFB:
VOV,MS 2 Qvin,max/f (534)

onde, & especifica uma relagdo méaxima entre g, (v, — vn) € Iys. A maxima tensao
transiente nos noés da segao biquadrética é QUi mas, onde () é o fator de qualidade do filtro.

Por isso, esse valor é usado como maxima entrada do circuito de CMFB.

5.2 Formulacao do programa geométrico de filtros
Gm-C

Ao longo desta dissertacao tem-se ressaltado o potencial que tem a aplicacdo da pro-
gramacao geométrica no projeto de Cls analdgicos. Vantagens como a otimizacao do
circuito e a capacidade de projetar circuitos completos em um tempo reduzido, fazem
da aplicacao desta técnica de otimizacao um assunto interessante de pesquisa. Porém,
formular o problema de projeto de forma que estas vantagens sejam aproveitadas nao é um
processo transparente. A forma restrita do PG impede a formulacao de qualquer circuito,

e em muitos casos o resultado obtido pode nao ser aproximado com a realidade.

O projetista de Cls que pretende utilizar programacao geométrica deve procurar formas
de adaptar uma formulagao matematica do circuito, tentando superar aqueles pontos onde
a metodologia apresenta problemas. O principal objetivo deste trabalho foi desenvolver
uma formulacao de programa geométrico, cuja solucao resultasse em circuitos realmente
aplicaveis em um projeto para a industria, e nao em simples aproximacoes académicas. Na
formulagao apresentada nesta dissertacao, foram incluidos os parametros de desempenho
mais importantes no projeto de filtros para receptores CMOS. O conjunto de especificacoes

consideradas na formulacao é apresentado na secao 5.3.
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Uma alternativa para projetar filtros usando programacao geométrica seria utilizar a
metodologia de projeto de OTAs apresentada na secao 3.3 para projetar os OTAs do circuito
separadamente. Porém, isto nao permitiria relacionar diretamente as especificagoes dos
OTAs com as especificagoes da secao biquadratica. Por exemplo, na selecao dos valores
de cada ¢, nao haveria um critério valido para garantir o resultado 6timo do projeto.
O enfoque adotado neste trabalho foi projetar toda a se¢ao biquadratica em um tnico
programa geomeétrico, incluindo todos os blocos que a compoem. Assim, OTAs, capacitores,
circuitos de FC e circuitos de CMFB sao projetados em um tinico programa geométrico que

inclui todas as especificacoes de projeto.

Como parte da formulagao dos programas geométricos desenvolvida neste trabalho, a
presente secao mostra as alternativas propostas e implementadas para modelar trés aspectos
de particular interesse no projeto de filtros Gm-C. Esses sao: a implementacao das equacoes
caracteristicas do filtro, a consideracao do efeito dos elementos parasitarios no circuito, e a

modelagem e especificacao de ruido.

5.2.1 Equacoes caracteristicas do filtro

Na segao 4.3, foram mostradas as funcoes de transferéncia de todas as se¢oes consideradas
neste trabalho. No projeto de cada secao procura-se que os elementos parasitdrios
nao distorcam consideravelmente a resposta em frequéncia, de forma que os parametros
caracteristicos da funcgao de transferéncia (ko, wo, @, wrr) sejam aproximados aos de uma
funcao de transferéncia ideal. Assim, tomando como exemplo a funcao de transferéncia de
uma segao biquadratica real sem circuitos de FC, determinada pelas equagoes (4.32), (4.33)

e (4.35), os parametros que caracterizam esta fungao sao:

k:O _ Imagmi
CTICTQ
2 Im29m4
07 CnCrs (5.35)
“o _ Gns
Q C(Tl

As equagdes (5.35), relacionam parametros caracteristicos do circuito através de
igualdades. Pelas regras da programacao geométrica, estas equagoes sé poderiam fazer
parte de um PG se os parametros ¢,m1, 9m2, 9m3, 9ma, Cr1 € Cpo fossem monomios. Para
satisfazer esse requerimento, seria necessario modelar as transcondutancias dos transistores
com fungoes do tipo monomio. Isto levaria a solugoes do PG com grande erro, dado
que, conforme foi mostrado na secao 3.2, a fungdo monomio nao é o tipo de modelo mais

adequado para modelar transcondutancias.
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Neste trabalho é apresentada uma proposta que permite transformar em desigualdades
as igualdades que caracterizam a fungao de transferéncia. Assim, podem ser usados modelos

max-monomios para aumentar a exatidao da formulagao.

Em otimizacao matematica o valor étimo da fungao objetivo esta limitado por algumas
restricoes que nao permitem que a funcao objetivo continue sendo minimizada. Essas
restricoes, mesmo que estejam definidas como desigualdades, sao cumpridas em igualdade
na solucao do problema. Por exemplo, seja o seguinte problema de programacao geométrica
com variaveis x e y:

minimizar (zy)
sujeitoa 227! +y <1, (5.36)
2y =1,
Escrita de forma nao padrao, a primeira restricao equivale a:

2
x> — (5.37)
l—y
Portanto o valor minimo de z é 4. Nota-se que a restricao desigualdade é satisfeita em
igualdade se o objetivo é minimizar z. Isso quer dizer que o problema (5.36) é totalmente

equivalente ao problema:

minimizar (xy)
sujeito a 227! +y =1, (5.38)
2y =1,

Entao, pode-se concluir que uma restricao em igualdade pode ser escrita como uma
restricao em desigualdade se a funcao objetivo obriga a solugao do problema a cumprir a

desigualdade como se fosse uma igualdade.

Usando o principio exposto, a idéia sera transformar as igualdades que determinam os
valores de (5.35) em desigualdades, e utilizar uma fungao objetivo que force as inequagoes

a cumprir-se em igualdade.

O programa geométrico parcial, mostrando a forma das restricoes no PG, poderia ser

escrito como:

minimizar f(z)
sujeito a ¢,.49,1Cr1Cr2 < (ko) ™1, (5.39)
IrmaImaCr1Cra < w2,

9msCr1 < (wo/Q) 7,
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As restrigoes (5.35) em desigualdade tém a forma:
Imadmi
ko < —F—
"= CnCr

wg < Im29ma

~ O Cry

W _ g3
Q= Cn

Assim, é necessaria uma funcao objetivo que, ao ser minimizada, reduza o valor das relacoes

(5.40)

gm/C. Conforme foi mostrado na equacdo (5.1), a transcondutancia de um transistor

depende de /I,;. Portanto, minimizar corrente produz uma diminuicao de g,,.

Se a fungao objetivo f(z) do PG (5.39) é o consumo de poténcia do circuito, a
programacao geométrica diminuird o valor dos capacitores e minimizard o valor das
transcondutancias até os parametros kg, wy € () o permitirem. Nesse ponto, as restri¢coes
(5.40) serao satisfeitas em igualdade, e o problema (5.39) serd totalmente equivalente a
um problema de otimizacao considerando diretamente as equagdes (5.35). Dado que é do
interesse deste trabalho, e a que permite implementar no PG as equacgoes caracteristicas das
se¢oes, o consumo de poténcia é o parametro de desempenho a ser otimizado. A formulacao
apresentada permite modelar com fun¢oes max—monomio o inverso das transcondutancias.
De acordo com o apresentado na secao 3.2, os modelos max—monomio podem modelar com

grande exatidao estes parametros.

A alternativa apresentada depende de que as restrigoes (5.40) sejam as responséaveis de
limitar o consumo minimo de corrente do circuito. Por exemplo, suponha que a corrente do
OTA3 necessaria para satisfazer em igualdade as restrigoes (5.40) é de 10uA; se por algum
motivo no PG existe alguma outra restricao que obrigue a corrente do OTA3 a ser 20uA
por exemplo, o valor de g,,3 sera maior que o desejado. Portanto, a solucao do PG nao

cumprird as especificagoes (5.35).

Nos casos em que a solu¢ao do PG néao satisfaz em igualdade as restrigoes (5.40), é
possivel modificar algumas condi¢oes no PG, de forma que as restrigoes (5.40) limitem a
minima corrente do circuito, e assim, sejam satisfeitas em igualdade. Além de depender
das transcondutancias, as restrigoes (5.40) também dependem de Cry e Cry. No PG podem
existir restricoes que limitem essas capacitancias a ser maiores ou iguais a um valor minimo
permitido (Cyuin). Se o valor de C,;, é incrementado, o valor das transcondutéancias
na solugao do PG também serd incrementado. Se este processo é repetido, chegara
um momento em que as restrigoes (5.40) passaram a limitar a minima corrente, e serao

satisfeitas em igualdade.

Do exposto acima, pode-se deduzir que se existe outro tipo de restrigoes de projeto
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no PG, cujo efeito seja limitar o valor minimo de C7, é possivel que as restrigdes (5.40)
sempre sejam satisfeitas em igualdade, sem necessidade de variacoes manuais no valor de
Cin- No caso das secoes biquadraticas e de um polo analisadas neste trabalho, encontrou-
se que o ruido ¢ inversamente proporcional a Cp. Portanto, a especificagao de ruido pode
acabar resolvendo o problema da adaptacao das equagoes caracteristicas do filtro no PG.

A modelagem do ruido no PG sera detalhada na sec¢ao 5.2.3.

Por fim, cabe mencionar que no caso de filtros complexos, a metodologia é a mesma.

Assim, as restricoes que determinam a frequéncia intermediaria, dadas por:

w _ 9mcci
IF =
C
o (5.41)
wip = dmoc2
Cro
podem-se expressar no programa geométrico como desigualdades com a forma:
wip < grgjm
o (5.42)
wip < Imco2
— Cpy

5.2.2 Restrigoes para limitar o efeito das nao idealidades

O capitulo 4 foi dedicado a apresentar as segoes biquadraticas e de um polo, tanto reais
quanto complexas. As funcoes de transferéncia nao ideais foram apresentadas junto com os
elementos parasitarios que afetam a resposta em frequéncia de cada secao. Conforme foi
mostrado em curvas de magnitude e fase, esses elementos parasitarios introduzem distorgoes
muitas vezes intoleraveis na funcao de transferéncia. Por isso, é de extrema importancia
limitar o efeito de essas nao idealidades sobre o filtro. Dado que a programacao geométrica
depende de expressoes matematicas modelando cada caracteristica do circuito, foi necessario

trabalhar sobre uma forma de estimar o efeito das nao idealidades.

A intencao inicial para trabalhar com as parasitarias, foi gerar equagbes para a
magnitude e a fase das secoes a partir das funcoes de transferéncia nao ideais. Porém,
pela complexidade e a pela forma das funcoes de transferéncia, nao foi possivel obter uma
expressao compativel com programacao geométrica que pudesse modelar o erro do ganho
ou o erro da fase devido as nao idealidades. Um modelo do erro de ganho em uma fungao de
transferéncia de quarta ordem resulta em expressoes com um grande nimero de subtracoes
e divisoes entre polinomios, o que faz este tipo de funcao claramente incompativel com

programagao geométrica.

Para considerar as nao idealidades no PG, finalmente optou-se pela metodologia
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apresentada na se¢ao 4.4. Basicamente, as nao idealidades apresentadas nas equagoes (4.51)
sao relacionadas com a frequéncia de corte e a impedancia de entrada do circuito de FC,

através de trés novas varidveis «, [ e v, apresentadas nas equagoes (4.52).

A funcao de transferéncia completa dos circuitos pode ser expressada em funcao de «, 3
e v, da forma mostrada nas equagoes (4.54). Para cada segao biquadratica e de um polo foi
desenvolvido um script com o modelo do filtro em funcao destas variaveis. Assim é possivel
variar os valores de «, [ e 7, e conhecer a resposta em frequéncia do filtro, incluindo o
desvio que ela tera com respeito a fun¢ao de transferéncia ideal. No final, o que se faz com
esta analise do circuito é definir o valor limite de cada nao idealidade, representados pelos

valores de pin, Bmin € Ymaz-

Para garantir que o filtro projetado terd um desvio da fungao de transferéncia igual
ou menor a estimada com os scripts mencionados, no PG sao adicionadas as seguintes

restrigoes, obtidas de substituir as equagoes (4.51) nas desigualdades (4.53).

Go1 AUmin Go2 AUmin

<1 <1
OTl Wo OTQ wo
C, Cy
woﬁmin ! S 1; Woﬁmm 2 S 1; (543)
Jin, FC Jin, FC
Gox1 S 1’ Jox2 S 1’
TYmazGin, FC TYmazYin, FC

As restrigoes (5.43) aplicam tanto para filtros reais quanto para filtros complexos. Os
elementos que compoe cada parametro g, Ci, gox € ginrc, dependem das condigoes
expostas na se¢ao 4.3 para cada tipo de filtro. Para construir uma restricao das apresentas
nas expressoes (5.43), sdo usadas as equagoes das sec¢oes biquadraticas e de um polo
desenvolvidas na secao 4.3, em conjunto com os modelos dos parametros de desempenho dos
circuitos apresentados na se¢ao 5.1. A seguir sdo apresentados trés exemplos de restrigdes

para as nao idealidades no PG de diferentes tipos de segoes.

Restricao para Bmin

Para este exemplo usa-se uma segao biquadratica complexa com estégios de FC (figura 4.12).
A restricao de f,,;, neste circuito pode ser obtida substituindo as condi¢oes apresentadas
nas equagoes (4.46), nas restrigoes (5.43). O resultado desta operagao é:

woﬁming{n{pc (Cin.re + Cout.orar + Cour.oraz + Cout.oras + Couroraccr) < 1; (5.44)

-1 .
wOﬂmingimFC (Oin,FC + C(out,OTA4 + Cout,OTACC’Q) S 17

Substituindo Cj, re, Couwt,oran (n substitui o nome do OTA), e g, rc, pelas suas

correspondentes expressoes apresentadas nas equagoes (5.25) (Cinrc), (5.14) (Courora) €
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(5.23) (gin,rc), obtém-se as restri¢oes compativeis com programagao geométrica para S,

apresentadas a seguir:

wOBmingminvMs <C.95A15 + CdbM1,OTA1 + Cdsz,OTAl + Cdle,OTAQ + CdbM2,OTA2+

IN
—_

Cdle,OTAS + Cdsz,OTA3 + Odle,OTACCl + Cdb]v[Z,OTACCl)
woﬁmingminmm (CgsMs + Cdblwl,OTA4 + Cdb}VIZ,OTA4 + Cdle,OTACCQ + Cdsz,OTAccz) <1

(5.45)

onde Canrm,oran significa a capacitancia drain-bulk do transistor M, do OTA n, e

Gminvyss = g;ﬁws. Os parametros Cg,, Cys € Gminvy, Podem ser modelados com funcoes

max—monomio ou com fungdes monomio, de acordo ao exposto na se¢ao 3.2. A restri¢ao

que especifica o maximo valor das nao idealidades em funcao de 8 tem forma posinomio

para todas as secoes consideradas neste trabalho.
Restricao para vmin

Para este exemplo é usada a segdo complexa de um polo com estégio de FC (figura 4.16).

Para gerar a restricao de v,,4, deste circuito, usam-se as seguintes condigoes:

ozl = Gou ‘I‘ ou + ou
Jox1 = YJout,0T A1 T Jout,0TA2 T YJout,OTACC1 (5.46)

Jox2 = 0
Substituindo as equagoes (5.46) nas restrigdes (5.43), e usando a expressao para a

impedancia de saida do OTA (equagao (5.9)), obtém-se:

—1 .
Iminvars Ymaz (gdSMl,OTAl +gd5M2,OTA1 +gdSM1,OTA2 +gdSMQ,OTA2 +gd$M1,0TACCl +gd3M1,OTACCl) < 1?

(5.47)
onde Gasy, oram € 0 gas do transistor M,, do OTA n. Os parametros gqs podem ser
modelados com fungoes max—monoémio ou com fun¢ées mondmio. Para todos os circuitos

considerados neste trabalho as restrigoes para 7,,;, tem sempre forma posinomio.

Restricao para a,,in

O parametro « é importante em filtros sem estagios de cascode dobrado. Como exemplo da
forma que a restricao do valor de a,,;, tem no PG é modelada esta restricao para a secao

biquadratica da figura 4.5.

As condigoes para este circuito, apresentadas nas equagdes (4.35), s@o usadas nas

restrigoes (5.43) para gerar as seguintes expressoes:

N
—_

&minwalcjjll (gout,OTAl + Jout,OT A2 + gout,OTA?)) > 6 (5 48)

IN
\‘H

—1,v—1
AminWo CTQ (gout,OTA4)
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Usando a equagao (5.9) como expressao da impedancia de saida dos OTAs, obtém-se:

—1,v—1
07 5Oémmwo C’Tl (gdSM1,OTA1 + Gdsnr2,0r a1 + 9dsnri,0r A2 + gdSMZ,OTA2+

9dsri,oras T gdst,OTA3> <1 (5.49)
—1-1 i
0, 5Qminwy CT2 (gdle,OTA4 + gdSMz,OTA4) <1
onde podem ser usados modelos max—monomio ou monomio para ggs.

Para manter as restrigoes (5.49) compativeis com programagdo geométrica, o0s
parametros C'r; e Crg ndo podem ser fungoes de tipo posindomio (um posinémio nao pode
dividir outro posinémio). Conforme foi mostrado nas condigoes (4.35), Cr, é a soma da
capacitancia de carga ideal C,, e as capacitancias parasitarias do n6 C,. Portanto Cr,
é posindémio e nao pode ser expressada em (5.49). Para resolver este problema optou-se
por considerar Cp, como uma unica variavel e ndao como uma expressao. Além disso,
limita-se a porcentagem que as parasitarias representam para a capacitancia total do no,
conforme foi a presentado nas desigualdades (4.31) da secao (4.2.2). Assim, as inequagoes
(5.49) usadas para satisfazer o requerimento de a,;,, complementam-se com as seguintes

restricoes:

(Cout,ora1 + Couwt,ora2 + Cout.oras + Cinoras + Cinoras) < X (5.50)

(Cout.oras + Cinoraz + Cinorar,) < X

Usando as expressoes para Cj,ora € Couora das equagoes (5.13) e (5.14), finalmente

obtém-se:

11
0'5X CTl (Cdle,OTAl + Cde]Q,OTAl + CdbM1,OTA2 + CdbMQ,OTA2+
CdbM1,OTA3 + Cdsz,OTAs + Cgle,OTAS + CQSMl,OTA4) < 1; (551)

—1,7—1 .
0'5X OTZ (Cdle,OTA4 + OdeVIQ,OTAAL + CQSM1,OTA2 + CQ5M1,OTA12) <1

Assim, o efeito do parametro a,,;, fica modelado no programa geométrico.

5.2.3 Modelo de ruido no PG

O ruido é um parametro de desempenho muito importante em filtros seletores de canal
para receptores RF. Este tipo de circuito pode receber sinais de amplitude muito pequena
devido ao baixo ganho dos blocos anteriores no receptor. Além disso, o filtro deve respeitar
a relacao sinal a ruido do receptor, pelo que o seu ruido total integrado deve ser varias

vezes menor que a minima amplitude de sinal que deve processar.

Conforme foi mencionado no presente capitulo, neste trabalho o ruido de cada bloco que

compoe uma se¢ao biquadratica é modelado como uma fonte de ruido quadratico conectada
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entre os terminais de saida do circuito. Para modelar a tensao de ruido total na saida do
filtro é necessario obter as fungoes de transferéncia que relacionam cada corrente de ruido

com a safda da se¢ao biquadratica (ou de um polo).

Para obter o ruido total é possivel usar superposicao, calculando a contribuicao de cada
fonte de ruido individualmente e somando esses valores na saida [16, 20]. A tensao de ruido

quadratico na saida da secao biquadratica esta dada por:

nout - Z |Hsz jw)l (552)

onde Hepmi(jw) é a funcdo de transferéncia entre a corrente de ruido i e a a saida da secdo

Uout- Para calcular a poténcia de ruido total integra-se Vfout em fungao de w.

A seguir sao apresentadas as funcgoes de transferéncia usadas para modelar o ruido
de cada secao biquadratica e de um polo. Para simplificar o equacionamento, os efeitos
parasitarios causados pelas impedancias finitas de entrada e saida dos OTAs e dos circuitos

de FC sao ignorados.

Secao de um polo real

A secao de um polo real, mostrada na figura 4.15, apresenta trés blocos ativos que sao fonte
de ruido: os OTAs g¢,,1 (OTA1), gma (OTA2), e o circuito de FC. O ruido do circuito de
CMFB ¢ desprezado, ja que sua saida é comum a dois transistores iguais em dois ramos
simétricos. Portanto, este circuito adiciona ruido de modo comum que nao afeta a saida

diferencial.

As fontes de ruido dos OTAS ¢,,1 € gmo s@0 conetadas em paralelo na entrada do circuito
de FC. Portanto, podem-se somar em uma fonte de corrente de valor Ip; = Iy o741 +
Lout 0T 42, conectada na entrada diferencial do circuito de FC. Inicialmente serd ignorado o

ruido do circuito de FC. A funcao de transferéncia entre I, e a tensao de saida, esta dada

por:
‘/out . 07_111
= Hom(Jw) = —————— 5.53
7~ Hom(w) = - g (5.53)
Em s = 0 a magnitude da funcao de transferéncia esta dada por:
1
Hem(0) = — (5.54)

9m2
A funcao de transferéncia (5.53) corresponde a um filtro de um polo com wy = gma/Cr1.
Para calcular o ruido total do filtro é usado o conceito de largura de banda de ruido [16, 20].

Este conceito diz que o ruido total de um filtro integrado entre w = 0 e w = oo equivale
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ao ruido total de um filtro com largura de banda wy,;.. € resposta em frequéncia ideal tipo
brick-wall. Para o caso especifico de filtros de um polo tem-se wyicr = wom/2. A magnitude
da resposta em frequéncia do filtro brick-wall é Hg,,(0). Assim, o ruido total do circuito

da figura 4.15 equivale a:

fbrick
Ve = / (Zora + Eora) HamO) df (5.55)

Usando o conceito de largura de banda de ruido, a funcao de transferéncia usada para
relacionar cada corrente de ruido com a saida do circuito fica independente da frequéncia.
Portanto, o ruido total é obtido integrando as correntes de ruido dos OTAs em uma banda
plana de frequéncia e multiplicando pela constante Hg,,(0). Na secao 5.1.1 foi mostrado o
célculo para obter a poténcia de ruido de um OTA. A equagao (5.21) permite expressar o
ruido total do OTA integrado em uma banda de frequéncia plana f, — f,. Assim, pode-se
usar a equagao (5.21) para cada OTA na equagao total de ruido (5.55), com as condigdes

fo = wo(m/2)/(27) = wy/4 e f, = 1. Como resultado obtém-se:

Vn2,out = (IS,RMS,OTAl + IZ,RMS,OTA2) Im (5.56)

Na se¢ao 5.2.1, foi mostrada a metodologia usada para tratar como desigualdades as
equagoes caracteristicas da segdo biquadratica (ou de um polo). Conforme foi mencionado,
aumentar o valor das capacitancias obriga estas desigualdades a cumprir-se em igualdades, o
qual é o objetivo da formulagao proposta. Mencionou-se na mesma se¢ao que a especificagao
de ruido poderia encarregar-se das condi¢oes necessarias para satisfazer o objetivo da

formulagao. Isso sera apresentado a seguir.

No caso especifico da secao de um polo tratado nesta se¢ao, a seguinte relacao existe:
gmz2 = woCr1 (5.57)
Portanto, a expressao de ruido total, dada pela equacao (5.56), pode ser escrita como:

Vn2,out = (IZ,RMS,OTAI + ]rzL,RMS,OTA2) woCr1 > (5.58)

Se no PG existe uma especificagao de méaxima tensao de ruido RMS na saida do circuito,
especificada pelo parametro Viue nrass.outs onde y/ V2. = Vigass.out, a restricdo compativel

com programacao geométrica para o ruido da secao de um polo esta dada por:

2 2 -2 2
(InRMS,OTAl + [n,RMS,OTAZ) woCr1™" < Viaw nRMs.out (5.59)

o que indica que para diminuir o ruido é necessario aumentar o valor do capacitor. Para

especificacoes de ruido menores a algumas centenas de microvolts o capacitor C'r; aumenta,
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garantindo assim que as desigualdades que caracterizam a funcao de transferéncia sejam

satisfeitas como igualdades no PG.

Nas equagoes desenvolvidas na presente secao foi ignorado o efeito do ruido do circuito
de FC. Logo a equagao (5.59) aplica-se para o caso de circuitos sem estdgio de FC. Para
considerar a secao de um polo com estagio de FC simplesmente deve-se adicionar a fonte de
ruido correspondente. Dado que o circuito de FC funciona como um seguidor de corrente,
a sua corrente de ruido na saida pode ser referenciada a entrada do FC, onde pode ser
somada com 17 opq + I2 opap- Assim, a fungao de transferéncia para esta fonte também
estd dada pela equacao (5.53). Portanto, a restrigdo de ruido no PG para o circuito com

estégio de FC é:

2 2 2 -2 2
(In,RMS,OTAl + [n,RMS,OTA2 + In,RMS,FC’) WOCTl S Vmam,nRMs,out (560)

onde Inky g po estd dado pela equagao (5.28).

Antes de apresentar o ruido em outros circuitos, cabe mencionar que os limites de
integracao variam com a ordem do filtro. Na medida que o nimero de polos aumenta o
filtro tende a aproximar-se mais ao comportamento ideal, ou de brick wall. Portanto, as
componentes de ruido fora da banda de passagem do filtro serao mais atenuadas e o ruido
integrado sera menor. No programa geométrico os limites de integracao sao ajustados por
um parametro denominado k,,. Assim, o ruido do filtro real é integrado entre 0 e k,wy. Se o
resultado do PG indica um valor de ruido total V;, ,., € a simulagao mostra que realmente
o ruido é maior ao estimado, o valor de k, é incrementado levemente para integrar mais

ruido. Esta técnica nao é exata, mas permite com muita facilidade ajustar o resultado.

Secao biquadratica real

A secao biquadratica real da figura 4.11 pode ser analisada da mesma forma que a secao de
um polo real. O conceito de largura de banda de ruido é aplicado novamente, com limite de
integracao determinado por k,wy. Foram usados valores de k,, entre 0,7 e 1,3, dependendo

da ordem do filtro.

No esquematico da figura 4.11, nota-se que as correntes de ruido dos OTAS g1, Gm2
e gm3, cujas saidas estao em paralelo, podem ser representadas em uma unica fonte de
corrente Iy conetada ao nd v;. A corrente de ruido do circuito de FC cuja saida estd
conetada ao nd v; também é somada a Ir;. Por outro lado, o ruido do OTA g,,4 e o ruido
do outro circuito de FC podem ser representados por uma fonte de corrente I75 conetada

Nno N6 Uy
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A funcao de transferéncia vy, o, /I esta dada por:

9Ima

. Vout Cr1C
Hean, = = 172 5.61
G 1(]&]) ITl 82+%8+(A}8 ( )

Em s = 0, tem-se:
9ma

Hqp(0) = — 5.62
“ 1( ) CTlCTwa ( )

Por outro lado, a funcéo de transferéncia v, o/ I72 estda dada por:

gm3 _Ss

. Vout Cr1C C
Hema(jw) = ~24 = Cnifr2_ Or2 5.63
G 2(] ) [TQ 32 + %8"‘(&)8 ( )

A funcao de transferéncia (5.63) tem um zero localizado em wy /@), assim que nao é possivel
aplicar diretamente o conceito de largura de banda de ruido. Nos casos em que @ < 1,
o zero estara em uma frequéncia maior que wy, pelo que a consideracao de banda plana é

aproximada. Para ) < 1, pode-se considerar:

1
Wo Q Cra

Para casos onde () > 1, o zero produz um incremento da magnitude da funcao de

Hegma(0) = (5.64)

transferéncia. No entanto, verificou-se que para Q < 2 (maximo ) nos filtros projetados)
o erro de ignorar o zero leva a um erro maximo de 15%. Considerando que a fungao de
transferéncia (5.63) é valida s6 para duas das seis fontes de ruido do circuito, o erro no

ruido total na saida nao é significativo.

Finalmente, a poténcia de ruido na saida expressa-se como:

2 _ gma 2 2 2 2
Viou = <—CT10T2w§) ([n,RMS,OTAl + 1 rvusoraz T L rusoras + In,RMS,FC) +

(@) (I rars,oras + In gars.rc)
(5.65)

A equagdo (5.65) pode ser expressada como restrigdo compativel com programacao
geométrica da mesma forma que a desigualdade (5.60). De novo a restri¢ao de ruido procura

aumentar o valor das capacitancias.

5.3 Fluxo de projeto usando scripts de otimizacao

Apos ter apresentado toda a metodologia de projeto e os aspectos mais relevantes da
formulagao proposta, a seguir sao apresentados exemplos de projeto em diferentes padroes
de comunicacao. Para mostrar o fluxo de projeto, nesta secao é dimensionado um filtro

complexo para um receptor Low-IF para o padrao Bluetooth. O filtro é projetado no
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processo XFAB 0,35um 1t (low threshold) e verificado em HSPICE usando os modelos

Bsim3v3 de nivel 49 fornecidos pela foundry.

A partir da formulacao dos programas geométricos baseada no tratamento matematico
do filtro feito ao longo dos capitulos desta dissertacao, foram desenvolvidos scripts de
otimizacao e automatizacao, que permitem dimenstonar uma secao biquadratica em questao
de segundos. Os scripts desenvolvidos neste trabalho permitem automatizar uma parte
importante do processo de projeto de Cls analdgicos, como é o dimensionamento do circuito
baseado nos modelos tipicos da tecnologia. Porém, muitas outras etapas importantes do

processo, como por exemplo a otimizacao do yield, estao fora dos objetivos desta dissertacao.

O fluxo de projeto utilizado permite projetar filtros atingindo as seguintes especificagoes:

Filtro real ou complexo.

e Filtro Butterworth ou Chebyshev.

e Largura da banda de passagem.

e Frequéncia intermedidria

e Nivel de atenuacao fora de banda de passagem

e Ganho na banda de passagem

e Maxima variacao do ganho na banda de passagem
e Atraso de grupo

e Ruido

e SFDR, 11P3

e Tensdes de polarizacao (Vpp, Vin.pos Vout.nc')

A seguir sao detalhadas as etapas do processo.

Obtencao da funcao de transferéncia

O primeiro passo na especificacao do filtro é calcular a ordem do filtro real (passa-baixos).
Mesmo que o filtro a ser projetado seja complexo passa-banda, o calculo da ordem do filtro
e das equacoes caracteristicas da funcao de transferéncia sao feitas considerando a versao
passa-baixos do filtro (H,(s)). A ordem do filtro depende da frequéncia de passo do filtro
real (wpp), da frequéncia de inicio da banda de rejeicao (wsy,), da maxima variagdo em

dB do ganho na banda de passagem (6A,) e do nivel de rejei¢do na w,;, medido em dB
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(As,,,)- Dependendo se o filtro for Butterworth ou Chebyshev, usa-se a respectivas fungoes

de Matlab. Por exemplo no caso Butterworth é usada a funcao 'buttord.m’
[, wo] = buttord (wp i, wsp, 6 Au, Au,,, ) s)

Para o caso de filtro Chebyshev, a ordem do filtro é calculada usando:
[n,wp] = cheblord (wp,lp,ws,lp, 0Ay, Au, s’)

onde s’ indica que o filtro é analégico. Como resultado, obtém-se o parametro n, que
indica a minima ordem do filtro cujo ganho varia menos de J A, dB na banda de passagem,
e tem pelo menos uma atenuagao de A, dB na banda de rejeicao. Além disso, obtém-se
wp, que indica a frequéncia de corte do filtro real. Com a ordem e com wy determinadas
sao usadas as fungoes ’butter.m’ e ’chebl.m’ para gerar as funcoes de transferéncia de

filtros Butterworth e Chebyshev, respetivamente.

Os canais Bluetooth em RF tém uma largura de banda de 1MHz e estao separados
IMHz entre suas frequéncias centrais [32]. O canal centrado em banda-base tem uma
largura de banda de 500KHz. Considerando o offset de frequéncia do canal de transmissao,
que pode ser até de £100KHz, e que 0 99% da informacao em banda base estd concentrada
entre 0 e 430KHz, a largura de banda do filtro real deve ser de 530KHz [18]. Para o filtro
Bluetooth projetado nesta secao é usada a funcao de transferéncia Butterworth com as
seguintes caracteristicas: f,;, = 530KHz, f.;, = 1,5MHz, 64, = 1dB e A, , = 40dB.
Estas caracteristicas sao suficientes para satisfazer os requerimentos do padrao [18]. Em
geral, o cdlculo desses parametros depende de uma modelagem em nivel de sistema do
receptor completo, etapa que nao é considerada neste trabalho. Porém, adaptar o filtro
a um novo conjunto de especificacoes é relativamente simples usando o fluxo de projeto

apresentado na presente secao.

Para as caracteristicas mencionadas, a funcao de transferéncia passa-baixos Butterworth

esta dada por:

Hyy(s) = (1,914x1013)3 (5.66)
IP\®) 7 (52+8,451x1005+1,914%1073) (s2+6,1871005+1,914%1013) (242,264 100 5+1,914% 1013 :

H,,(s) pode ser dividida em trés se¢oes biquadréticas, como apresentado a seguir:

1.914 % 103
- _ 5.67
tp1 (5) (52 4+ 8,451 % 1065 + 1,914 x 1013) 67
1.914 % 103
- _ 5.68
a(s) (524 6,187 % 1065 + 1,914 % 10'3) 09
1.914 % 10*3
Hy () = (5.69)

(s2 4 2,264 % 1005 + 1,914  1013)
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As funcoes de transferéncia Hyy, (s), Hyp,(s) € Hyp,(s) podem ser comparadas com a equagao
geral de uma fungao de transferéncia de segunda ordem, apresentada na equacao (4.4).
Assim, identificam-se as frequéncias de corte e os fatores de qualidade. Por ser este um
filtro Butterworth, todos os polos estao localizados sobre a mesma frequéncia angular no
plano s, que para este caso especifico é wy = 4, 3746 % 10°rad/s (fy = 696KHz). Por sua
vez, os fatores de qualidade sao Qg,,, = 0,52; Qmu,,, = 0,7 ¢ Qp,,, = 1,93. O fator wy
indica a frequéncia de -3dB do filtro. Dado que foi especificado o filtro para uma maxima

variagao do ganho na banda de passagem de -1dB, wy resulta maior do que wy .

O ganho DC de cada segio biquadratica real esta dada pela relagao A, = ko/w? (equagio

(4.4)). Para melhorar a linearidade do filtro o projeto serd realizado com A, = 0dB.

Para incrementar a linearidade do filtro, as se¢oes de maior ganho sao colocadas no
final da cascata. Isso porque a linearidade estd limitada pela maxima amplitude de sinal
que uma segao pode processar. Se as secoes de maior ganho estivessem no comeco da
cascata, os circuitos seguintes teriam que tratar com sinais de entrada de maior amplitude,
gerando maior distor¢ao. Mesmo que o ganho do filtro seja 0dB, o ganho de cada segao
biquadrética é diferente de 0dB. Avaliando a funcao de transferéncia (4.3) em w = wy,
pode-se demonstrar que o ganho de cada se¢cao biquadratica em wy é igual ao fator de

qualidade ) multiplicado pelo ganho DC.

Conforme foi mencionado no capitulo anterior, a funcao de transferéncia do filtro
complexo é determinada como se este fosse real passa-baixos. Posteriormente, os polos do
circuito sao deslocados pela transformacao complexa. O filtro complexo para este exemplo
tem uma frequéncia intermedidria (f;r) de 2MHz. Assim, a banda de passagem de -1dB
do filtro Bluetooth sera de 1,06 MHz, centrado em 2MHz.

Calculo do efeito das nao idealidades no circuito

Apés ter definida a fungao de transferéncia de cada se¢ao biquadratica, é analisado o efeito
dos elementos parasitarios, conforme foi apresentado no capitulo 4. O objetivo nesta etapa

do projeto é definir os valores de Qumin, Bmin € Ymae (equagoes (4.52) e (4.53)).

O filtro sem estégios de cascode dobrado permite obter um projeto com muito menor
consumo de poténcia. Por isso, a primeira recomendacao € tentar satisfazer as especificacoes
de projeto com secoes biquadraticas sem estagios de cascode dobrado. Dado que serao
usadas secoes biquadraticas sem estagios de FC os parametros 8 e v nao tém nenhum efeito

sobre as fungoes de transferéncia. Portanto, s6 deve ser especificado um valor para .

Usando o script do modelo da secao biquadratica complexa como funcao de «, pode
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Figura 5.4: Variagao da resposta em frequéncia do filtro completo devida a o = 40. (a)
Magnitude. (b) Fase em fj.

ser calculada a variacao da resposta em frequéncia de cada secao biquadratica. A figura
5.4 mostra curvas de magnitude e fase para o filtro complexo, especificando um valor de
amin = 40. Para este caso, a tabela 5.1 mostra uma comparagao entre as respostas ideal
e nao ideal de cada secao biquadrética, onde Hy, ¢ a funcao de transferéncia da secao
biquadrética complexa n, e Hy, é a funcao de transferéncia do filtro complexo. O ganho e a
fase sao avaliadas em trés pontos especificos: frp = 2MHz, f, 11 = fir — fpup = 1,47TMHz,
e foop2 = frr + fpip = 2,53MHz.

O atraso de grupo (se¢ao 2.2) é um parametro importante no projeto do filtro. O padrao
Bluetooth especifica que a variagao do retraso de grupo dentro da banda de passagem deve

ser menor a lus. A figura 5.5 mostra o atraso de grupo do filtro ideal, e o efeito da nao
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Tabela 5.1: Resposta em frequéncia das se¢oes do filtro ideal e das secoes nao ideais

para a = 40.
Magnitude [V/V] ‘ Fase [graus]
fir £ fp fir frir £ fp frr
Ideal o =40 ‘ Ideal o =40 | Ideal o =140 ‘ Ideal o =40
Hyy,, | 0,654 0,626 1 0,94 -74,04  -72.3 0 0
Hy,, | 0,865 0,819 1 0,95 -68,66 -67,42 0 0
Hyy, | 1,735 1.6 1 0,98 -43,72  -45,38 0 0
pr 0,982 0,821 1 0.88 174.16 174.91 0 0

Atraso de grupo [Us]

i i i
firto fir Jietto
J[MHz]

Figura 5.5: Atraso de grupo do filtro ideal e nao ideal com « = 40.

idealidade @ = 40 sobre este parametro. Pode-se observar na figura 5.5 que a variacao do
atraso de grupo é menor na curva nao ideal, o que mostra que esta especificagao nao é
afetada negativamente pelo efeito de a. A variacao do atraso de grupo nos dois casos da

figura é menor a 0, 6us, suficiente para satisfazer a especificagao do padrao.

Na figura 5.4 é claro a diminuicao do ganho por causa do baixo valor de a. Apesar disso,
segundo a tabela 5.1 e a figura 5.5, a fase, a variacao do atraso de grupo, a atenuacao fora de
banda, e a largura de banda de -1dB nao sao afetadas consideravelmente, pelo que pode-se
concluir que a resposta em frequéncia nao ideal com o = 40 atinge as especificagoes do
filtro. E claro que para valores maiores de o a fungao de transferéncia continuara atingindo

as especificagoes.

Antes de finalizar esta secao é importante comentar que o valor de «,,;, que pode ser
atingido pelo circuito € inicialmente desconhecido. O projetista poderia especificar um valor
de a,nin = 100 por exemplo, e ver que a fungao de transferéncia no modelo Matlab melhora.

No entanto este modelo nao considera a fisica dos circuitos (como sim faz o programa
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geométrico), portanto, ndo pode estimar a impedancia de saida maxima que um OTA real
pode ter. Da experiéncia ganhada neste trabalho pode-se estimar que obter valores de
« maiores de 40 ja é bastante complicado para o circuito. Se o projetista especifica um
valor de o que o circuito nao consegue atingir, o programa geométrico simplesmente nao
conseguira convergir. No entanto, os programas geométricos se resolvem tao rapidamente,
que o valor de «, e em geral de qualquer especificagao, pode ser variado até conseguir que

o programa geométrico tenha solucao factivel.

Solugao do programa geométrico

Para cada uma das secoes biquadraticas e de um polo foram desenvolvidos scripts com a

formulagao do programa geométrico de cada um. Em total sao oito PGs:

e Secao de um polo real.

e Secao de um polo real com estagio de cascode dobrado.

e Secao biquadratica real.

e Secao biquadratica real com estdgios de cascode dobrado.

e Secao complexa de um polo.

e Secao complexa de um polo com estagio de cascode dobrado.
e Secgao biquadratica complexa.

e Secao biquadratica complexa com estagios de cascode dobrado.

Os programas geométricos tém como entrada os modelos da tecnologia compativeis com
programacao geométrica e as especificacoes do filtro. Se os modelos nao estao disponiveis
deve-se fazer uma etapa prévia de modelagem com fungoes max—monomio e fungoes tipo
monomio, conforme foi apresentado na secao (3.2). Contudo, essa etapa também estd

automatizada pelos scripts desenvolvidos neste trabalho.

A tabela 5.2 apresenta o conjunto de parametros de entrada considerados no projeto das
secoes biquadraticas e de um polo. Para o caso especifico do filtro para Bluetooth projetado
neste exemplo, os valores dos parametros de entrada para cada se¢ao biquadratica complexa

Hy,, (8), Hpp,(s) € Hpp,(s), sdo mostrados na tabela 5.3.

Para resolver o programa geométrico formulado é usado o software para otimizagao
convexa CVX [27]. Este software é de uso livre para fins académicos. O tempo necessario
para resolver o programa geométrico é inferior a 30 segundos. Para o circuito da figura

4.12, o programa geométrico projeta seis OTAs, um circuito de CMFB (0 mesmo circuito é



97

Tabela 5.2: Parametros de entrada ao programa geométrico.

Parametro Descricao
wo Frequéncia de corte do circuito passa-baixos.
WIF Frequéncia intermediaria do filtro complexo.
Q Fator de qualidade da se¢ao biquadrética real.
Ay Ganho na banda de passagem.
Qmins Bmin, Ymaz Restrigoes para o valor das nao idealidades.
Vb Tensao de alimentagao do circuito.
Vuce,mazs, VMo,min Tensoes de modo comum DC de entrada maxima e minima.
Vout,DC Tensdo de modo comum DC de cada nd do circuito.
Vout,maz» Vout,min Nivel maximo e minimo de excursao do sinal de saida.
Vin,mae Maéaxima amplitude do sinal de entrada.
Vithoyp Tensao de umbral do transistor PMOS para Vgp = 0.
Vthon Tensao de umbral do transistor NMOS para Vsg = 0.
& Relagao entre corrente transiente e corrente DC (igy:/Ipr1)-
Cr,min Minimo valor dos capacitores do filtro.
X Maéxima relacao entre a capacitancia parasitaria e a total de um né.
Peyvrs Polo do circuito de CMFB.
Vi, RMS,maz Ruido total integrado maximo.
kn Parametro de ajuste da banda de integracao de ruido.
Winazs Wmin Largura maxima e minima do canal dos transistores.
Linazy Limin Comprimento maximo e minimo do canal dos transistores.

150

100

50

Magnitude [V/V]
Fase [graus]
=)

-100

1S S S N S O 5 ; ; ;
0 0,5 1 1,5 2 2,5 3 3,5 4 1 1,5 2 2,5 3
fIMHz] f[MHz]

(a) (b)

Figura 5.6: Resposta em frequéncia da primeira secao biquadratica (Hyp,) para os casos
ideal, a = 40, e simulado em HSPICE. (a) Magnitude. (b) Fase.

usado em todos os nés internos do filtro), e o valor dos capacitores Cry e Crs, considerando

a0 mesmo tempo as especificagoes do circuito e as nao idealidades.

A figura 5.6 mostra o comportamento em frequéncia da primeira se¢ao biquadratica
complexa (neste caso Hyp, ) projetada pelo script de otimizagao. Para simular o filtro
complexo um sinal senoidal diferencial é usado como entrada no path I. No path @) é colocado

outro sinal senoidal defasado -90°. Assim o sinal complexo de entrada equivale a um impulso
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Tabela 5.3: Parametros de entrada aos programas geométricos do filtro complexo.

Parametro Hy,, Hy,, Hy,,
wo [rad/s] 4,3746 % 10 4,3746 %« 106 4, 3746 % 10°
wrr [rad/s] 1,2566 * 107 1,2566 * 107 1, 2566 * 107
Q 0,52 0,71 1,93
Av[dB] 0 0 0
AOmin 40 40 40
Vpp [V] 3.3 3.3 3.3
VMC,mam§ VMC’,mz’n [V} [17 71, 3] [17 71, 3] [1> 71, 3]
Vout,pc [V] 1.5 1.5 1.5
V;)ut,maa:; ‘/out,min [V] [17 7; 17 3] [17 7; 17 3] [17 7; 17 3]
Vin,maz [mV] 250 250 250
Vithop [V] 0,518 0,518 0,518
Vithon [V] 0,51 0,51 0,51
£ 0,3@Q100mV  0,3@100mV 0,3@100mV
Cr.min [PF] 1 1 1
X 0,12 0,12 0,12
Poyvrs 2wrF 2wiF 2wrF
Vn,RMS,max [MVRMS] 60 60 60
kn 0,9 1 1,66
Wmaz; Wimin [Mm] [3007 5] [3007 5] [3007 5]
Lmaz; Lm'm [/’Lm]m [20, 1] [20, 1} [20, 1]

unitario (secao 2.1.2). Para as entradas configuradas conforme foi mencionado, o sinal de

saida complexo para frequéncias positivas equivale a saida do path I.

As curvas da figura 5.6 apresentam uma comparacao entre o comportamento ideal, o
comportamento nao ideal estimado para o = 40, e o resultado de simulacao em HSPICE.

Nao foi feito nenhum tipo de ajuste manual nos resultados do programa geométrico.

Na figura 5.6, observa-se que a magnitude da funcao de transferéncia na banda de
passagem do filtro é maior do que o estimado para o = 40. Isso acontece porque a estimacao
feita para modelar as nao idealidades supoe um mesmo valor de a para os dois nés do
circuito. Na realidade isso nao acontece, pelo que os efeitos parasitarios sao levemente

menores ao estimado inicialmente.

A tabela 5.4 mostra uma comparacao entre os resultados de simulacao da secao
biquadratica projetada e os resultados do PG. Observa-se muito boa aproximacao entre
os valores das transcondutancias estimadas pelo PG e os valores obtidos em simulagao.
Isto demonstra que a formulacao proposta na secao 5.2.1 resulta eficiente para estimar com

precisao os valores das transcondutancias dos OTAs.

A especificacao de ruido do filtro depende do projeto no nivel de sistema do receptor.

Por exemplo, no trabalho apresentado em [18], é usado um amplificador de alta linearidade
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Tabela 5.4: Transcondutancia dos OTAs no programa geométrico e na simulacao em
HSPICFE, para a primeira secao biquadratica.

OTA PG HSPICE

gm, S| 27,74 28,1
gmy S| 27,74 28,1
gms [1S] 21 21,35
gm, 18] 24,6 24,7
Imen [1S] 31,23 31,81
Gmos [1S] 180,1 1837

antes do filtro para incrementar o nivel minimo de sinal de entrada, e reduzir assim a
especificacao de ruido do filtro. Nesse trabalho o amplificador mencionado tem um ganho
de tensao de 15dB, e o ruido referido a entrada reportado é de 29uVgys, pelo que pode-
se entender que o ruido total na saida do filtro é maior que 150uVgzys. Para ter uma
referéencia do ruido foi escolhido o mesmo valor como especificacao de ruido para este
circuito. Assim, V,, rasmag, fittro = 150uVears. Supondo igual contribuigao de ruido das
trés secoes biquadraticas, especificou-se um ruido total menor a 60uVgzys integrado na
banda do filtro (1,47MHz - 2, 53MHz).

O ruido a saida da primeira secao biquadratica, integrado na banda do filtro f, 1 =
1,47MHz - fppp2 = 2,53MHz, foi simulado em HSPICE. O valor obtido da simulacao foi
de 67uVrys. O valor do mesmo parametro segundo a solugao do programa geométrico foi
de 60uVRys, 0 que demonstra boa aproximacao da formulagao proposta para o ruido. No
caso do erro da aproximagcao ser maior, o parametro k, da tabela 5.2 pode ser mudado para

que o PG considere integrar uma banda de ruido maior.

Continuando com o projeto do filtro, o programa geométrico é solucionado com
as especificagoes apresentadas na tabela 5.3 para as secoes biquadraticas com funcao
de transferéncia Hy,, e Hy,,. As figuras 5.7 e 5.8 apresentam o comportamento em
frequéncia destas segoes biquadraticas. De novo observa-se grande aproximacao entre o
comportamento estimado pela solucao do PG e o comportamento real dos circuitos em
simulagao. As curvas de simulacao em HSPICE mostradas nas figuras 5.6, 5.7 e 5.8,
mostram um pequeno deslocamento a direita da frequéncia central das secoes biquadraticas.
Isso acontece porque cada secao biquadratica foi simulada independentemente, ignorando
a carga do circuito que representa a seguinte secao biquadratica. No entanto, na
seguinte secao serao mostrados resultados de simulacao do filtro completo, com as segoes

biquadraticas interconectadas.
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Resultados de simulagao

O comportamento do filtro complexo composto pelas trés secoes biquadraticas complexas
em cascata é ilustrado na figura 5.9. Mesmo que o filtro implemente seis polos complexos
sem par conjugado, o nimero de polos no sistema é doze, portanto, o filtro projetado é de

ordem doze.

Na figura 5.9 pode-se observar que a caracteristica do filtro obtida é muito similar a
especificada para o = 40. O filtro simulado apresenta uma pequena assimetria na banda
de passagem, porém estd dentro do especificado inicialmente (méxima variagdo na banda
de passagem igual a 1dB). Deve-se considerar que os resultados do PG foram passados
diretamente para o simulador, sem nenhum ajuste nem manipulacao dos dados. Assim, a

curvas da figura 5.9 sao resultado de um projeto automéatico. Caso seja necessario ajustar
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alguma caracteristica do filtro o projetista pode fazer pequenas variacoes nas dimensoes
dos capacitores ou nas correntes de polarizacao dos OTAs para melhorar a resposta em

frequéncia do circuito.

A linearidade do filtro é medida em termos de SFDR [20]. Para calcular o SFDR
em banda, dois sinais complexos com frequéncias 1,950MHz e 2,050MHz sao usados
como entrada do filtro. O SFDR do filtro deve ser maior ao SFDR especificado para o
sistema. Algumas publicagoes estimam valores de SFDR maiores a 35dB para satisfazer
os requerimentos do padrao Bluetooth. O valor do SFDR em banda simulado foi de 43dB.
A figura 5.10 mostra o espectro de frequéncias do sinal de saida normalizado respeito a

amplitude dos tons de entrada. As amplitudes dos sinais de intermodulacao de terceira
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Figura 5.10: Espectro de frequéncias do sinal de saida normalizado a amplitude da
fundamental, apresentado quando os produtos de intermodulagao de terceira ordem
alcancam a poteéncia do ruido.

Tabela 5.5: Resultados de projeto do filtro complexo para o padrao Bluetooth.

Parametro PG HSPICFE

Frequéncia central 2MHz 2,02MHz
Banda de passagem (-1 dB) 1,47TMHz - 2,53MHz 1,45MHz - 2,60MHz

Ruido referido a entrada 113,92uVris 147uVirms
Consumo de corrente total 1,69mA 1,71mA
Variagao do atraso de grupo em banda * 0,43 us
Rejeicao Qf, 1, £ 1MHz * 39,42dB
Rejei¢ao Qf, 1, + 2MHz * 66,35dB

SFDR em banda K 43dB

SFDR: fi = 4MHz, fo = 6MHz K 76,3dB
SFDR: fi = 6MHz, fo = 10MHz oK 76,6dB
Ganho na banda de passagem 0dB -1,1dB

* Estas especificagdes dependem da correta definigao da fungao de transferéncia, e dos limites das nao idealidades.

** No PG nédo hd um modelo de néo linearidade. Esta especificagdo pode ser melhorada através do parametro & (5.1.1).

ordem da figura sao iguais ao ruido total integrado do filtro. Nesse ponto o SFDR pode
ser medido como a diferenca em dB entre a amplitude do sinal fundamental e a amplitude
dos tons de intermodulagao. O SFDR fora de banda é também um parametro importante
no projeto do filtro. Para medir o SFDR fora de banda sao usados dois tons (fi, f2)
separados em frequéncia de forma que 2f; — fo = f;r. Foram feitos testes para f; = 4MHz
- fo = 6MHz e para f; = 6MHz - f, = 10MHz. Os resultados sao apresentados na tabela
5.5.

A tabela 5.5 resume os resultados de simulacao para o filtro projetado. Todas as

especificacoes consideradas foram satisfeitas.
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Tabela 5.6: Especificacoes para o filtro real atendendo as especificagoes do padrao
Zigbee IEEE/802.15 4.

Parametro Especificagao
Banda de passagem (-1 dB) 1,2MHz
Ruido referido a entrada 60uVris
Rejeicao @5MHz 30dB
SFDR em banda >50dB
SFDR: fi = 5MHz, fo = 9MHz >70dB
Ganho na banda de passagem 0dB

5.4 Exemplo de aplicacao: Filtro Zigbee real

Para mostrar com mais um exemplo a utilidade da metodologia de projeto usada, esta se¢ao
apresenta o projeto de um filtro para um receptor Zero-1F, satisfazendo os requerimentos
do padrao Zigbee IEEE/802.15.4. A arquitetura escolhida é o filtro real sem estdgios de

FC. A tabela 5.6 mostra as especificagoes de projeto para este filtro.

Usando o mesmo procedimento descrito na secao anterior, obtém-se a funcao de

transferéncia do filtro, que esta dada por:

9.94 % 10° 9.8718
(s+9.94 % 105) (52 + 9.94 x 1055 + 9, 87 = 10'3)

Neste caso o filtro é de ordem impar. Assim, deve ser usada uma secao de um

Hlp(S) = (570)

polo, apresentada na figura 4.15 (ignorando o estdgio de FC), em cascata com uma
secao biquadratica real, cujo esquematico foi apresentado na figura 4.11. Os programas

geométricos sao resolvidos usando os parametros da tabela 5.7 como dados de entrada.

Para o filtro Zighee foi considerada uma especificagao mais exigente de SFDR, do que
no caso do filtro Bluetooth. Pode-se observar na tabela 5.7 que o valor usado para o
parametro £ é menor ao valor usado no caso Bluetooth. Conforme foi mostrado na segao
5.1.1, o parametro ¢ indica a relagao entre corrente AC e corrente DC dos OTAs. Na
medida em que £ é menor, a porcentagem de corrente que o sinal AC toma da polarizagao
do circuito é menor, mantendo assim o ponto de polarizacao dos circuito mais estavel, e
diminuindo consequentemente a distorcao. A figura 5.11 mostra o espectro de frequéncias
do sinal de saida para um teste de intermodulagao com dois tons na banda de passagem. A
figura corresponde a situacao na qual a magnitude dos produtos de intermodulagao iguala
o ruido do filtro. Portanto na grafica pode-se medir o SFDR em banda como a diferenga
entre a fundamental e os produtos de intermodulacao. Na figura 5.11 nota-se um SFDR

malior a 55dB.
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Tabela 5.7: Parametros de entrada ao programa geométrico para o projeto do filtro

Zigbee.
Parametro Segao biquadratica Secgao de um polo
wo [rad/s] 9.94 % 108 9.94 % 106
Q 1
Av[dB] 0 0
Qmin 70 70
Vpp [V] 3.3 3.3
VMC,ma:v§ VMC’,min [V] [17 7; 17 3] [17 7; 17 3]
Vout,pc [V] L5 1.5
‘/out,ma:v; V;Jut,min [V] [17 7; 17 3] [17 7; 17 3]
Vin,maz [MV] 250 250
Vithop [V] 0,518 0,518
Vithon [V] 0,51 0,51
13 0,25@Q100mV 0,25@Q100mV
CL,min [pF] 1 1
Y 0,12 0,12
Peyrp 2wo 2wo
Vo, RMS,maz [WVRMS] 60 60
ko 1,1 1,2
Winaz; Winin [Nm] [300, 5} [3007 5]
Linaz; Limin [Mm]m [20; 1] [20; 1]
0 T T T T T
20k -

Magnitude [dB]

f[MHz]

Figura 5.11: Espectro de frequéncias do sinal de saida normalizado a amplitude da
fundamental, apresentado quando os produtos de intermodulagao de terceira ordem
alcancam a poteéncia do ruido.

A figura 5.12 apresenta a resposta em magnitude e fase do filtro. Na mesma figura é
ilustrada a curva nao ideal obtida para = 70. De novo, nota-se muito boa aproximagao
entre o resultado simulado e o comportamento esperado. Finalmente, a tabela 5.8 apresenta

resultados de simulacao para o filtro real. A coluna HSPICE mostra os resultados da
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verificacao no simulador. Pode-se ver que algumas medidas de desempenho, como ¢é o

caso do ruido, estao levemente fora da especificagdo. Isso pode acontecer ja que nem a
modelagem de transistor, nem o modelo de ruido no PG sao exatos. No entanto, o PG

pode-se solucionar novamente com novos limites especificados de ruido, de maneira que
seja satisfeita a especificacao.
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Tabela 5.8: Desempenho do filtro real projetado para o padrao Zigbee IEEE/802.15.4.

Parametro Especificacao HSPICE
Banda de passagem (-1 dB) 1,2MHz 1,3MHz
Ruido referido a entrada 60uVRrarrs 63,3uVrrs
Rejeicao @5MHz >30dB 29dB
SFDR em banda >50dB 56dB
SFDR: fi = 5MHz, f, = 9MHz >70dB 81dB

Ganho na banda de passagem 0dB -0.1dB
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6 Conclusoes e recomendacoes

6.1 Conclusoes

Nesta pesquisa foi aplicada uma metodologia de projeto de circuitos integrados, que
permite minimizar o consumo de poténcia de filtros Gm-C' reais ou complexos, utilizados
em receptores Zero-IF ou Low-IF, respetivamente. A metodologia esta baseada em um
tipo de otimizacao matematica conhecida como Programacao Geométrica. A formulagao
matematica do circuito proposta foi integrada em scripts de otimizacao e automatizagao

do projeto dos filtros.

A primeira contribuicao deste trabalho, é a proposta de formulacao matematica
apresentada, necessaria para fazer compativel a metodologia de otimizacao com o projeto em
nivel de transistor das arquiteturas de filtros Gm-C' consideradas. Foi feita uma andlise de
cada bloco, e proposta uma metodologia para especificar dentro do PG a maxima variagao
da resposta em frequéncia devida aos elementos parasitarios dos circuitos. Os resultados
comprovam que a variacao da resposta em frequéncia do filtro simulado, em todos os casos

esteve dentro do determinado pela etapa de especificagao das nao idealidades.

A segunda contribuicao sao os scripts para automatizar varias etapas do projeto
do filtro. Foram criados scripts que permitem modelar com funcoes compativeis com
programagcao geométrica, os distintos parametros do transistor requeridos no PG. Também
foram feitos scripts que permitem analisar e estimar o comportamento real do filtro
em funcao das nao idealidades dos circuitos. Finalmente, os programas geométricos
desenvolvidos incluem as especificagbes mais importantes no projeto de filtros para
receptores CMOS. Estes programas geométricos permitem projetar uma secao biquadratica
em questao de segundos, viabilizando assim a rapida comparagao entre topologias, e a
analise dos efeitos de cada especificacao sobre o desempenho do filtro. Réapidas comparacoes
podem ser feitas para tomar decisoes no nivel de projeto de sistema. Por exemplo, na
definicao das especificacoes e do tipo de receptor para determinado padrao de comunicacoes,
os scripts desenvolvidos rapidamente podem fornecer estimativas das caracteristicas do filtro

e o impacto que ele tera sobre o desempenho do receptor.
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Um aspecto importante deste trabalho é que nao se limitou unicamente a filtros para
um tipo especifico de receptor. Todos os resultados desta pesquisa sao aplicaveis tanto para
filtros reais para receptores Zero-IF, quanto para filtros complexos para receptores Low-IF.

Cobrindo assim as duas arquiteturas de receptor mais usadas na atualidade.

A metodologia de projeto usada nesta dissertacao foi aplicada no projeto de um filtro
complexo para o padrdao Bluetooth, e de um filtro real para o padrao Zigbee/802.14.4;
os dois em uma tecnologia CMOS 0,35um. Nos dois casos o projeto completo do filtro
usando os modelos tipicos da tecnologia foi desenvolvido em questao de minutos. Os
resultados reportados nesta dissertacao mostram uma muito boa aproximacao entre o
modelo matematico do filtro e o comportamento real do circuito, analisado a partir de
simulagoes em HSPICE com os modelos de nivel 49 fornecidos pela foundry. Os scripts para
automatizacao de projeto mostram potencial para adaptar-se ao projeto de outros padroes
de comunicagao, e inclusive, ao projeto de filtros para outras aplicagoes. Os scripts ainda
deverao ser testados em outros padroes e em outras tecnologias CMOS para estabelecer seu

alcance.

O método de projeto baseado em programacao geométrica demonstrou ser uma solugao
efetiva para o problema de projeto dos circuitos considerados. O erro entre o desempenho
antecipado pela solucao do PG e o desempenho mostrado pelo circuito é menor do que
10% no pior dos casos. A maior vantagem da metodologia é que um novo projeto 6timo
pode ser feito com um novo conjunto de especificacoes, ou ainda em outro processo CMOS,
em um tempo muito reduzido. Porém, este trabalho atua especificamente no assunto de
dimensionamento de circuitos usando os modelos tipicos da tecnologia. Outras etapas de
projeto, como por exemplo a maximizacao do yield podem usar o resultado deste trabalho

como um ponto étimo de partida.

As variacgoes de processo, o mismatch, e elementos parasitarios como impedancias e
capacitancias devidos a interconexao fisica dos dispositivos, podem afetar significativamente
o desempenho de um circuito analdgico. No caso especifico de filtros ativos em CMOS, as
capacitancias parasitarias devidas ao roteamento de metal podem ter um valor significativo,
comparado com o valor dos capacitores conetados em cada ndé. Assim, estes elementos
parasitarios podem distorcer a resposta em frequéncia do filtro. Infelizmente, o efeito real
destas parasitarias s6 é aproximadamente quantificado com simulagoes post layout. Na
metodologia de dimensionamento de filtros Gm-C' apresentada nesta dissertacao nao foram
considerados estes importantes aspectos. No entanto, isto nao limita o uso da metodologia
de dimensionamento proposta. Por exemplo, a partir dos resultados da extracao do layout
¢é possivel conhecer o valor dos elementos parasitarios. Dado que é possivel dimensionar o

filtro em um tempo muito curto e de forma quase automatizada, o valor das parasitarias
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obtidas na extracao podem ser acrescentadas como restricoes no PG. Assim, um novo

projeto de filtro menos sensivel as parasitarias ¢ obtido.

Finalmente, é importante mencionar que para uma implementacao em silicio é
necessario projetar um circuito de sintonizagao automatica da frequéncia de corte do filtro.
Com o objetivo de prototipagem, a frequéncia de corte do filtro pode ser sintonizada de

forma manual através da corrente de polarizacao dos OTAs.

6.2 Recomendacoes para trabalhos futuros

Algumas especificacoes de projeto sao dificilmente modeladas com a forma requerida pela
programagao geométrica. Um caso especifico é a linearidade do sistema. Este trabalho
ja inclui um nimero importante de restricoes e permite obter resultados em curto tempo
minimizando o consumo de poténcia e satisfazendo todos os requerimentos de projeto. Além
disso, um parametro que permite incrementar a linearidade dos OTAs foi incluido no PG.
Porém, este parametro nao modela de fato a nao linearidade, nem permite estimar a relagao
entre as varidveis de projeto e a linearidade do filtro. Uma recomendacao para trabalhos
futuros é procurar modelar, ou ajustar numericamente com restricoes compativeis com
programagao geométrica, a linearidade da se¢ao biquadratica como funcao da linearidade

de cada OTA que compoe o filtro.

Uma segunda recomendacao para trabalhos futuros é orientar a formulagao do PG em
direcao dos efeitos do mismatch no circuito. Um trabalho que sera desenvolvido em um
futuro imediato, consiste em projetar um filtro ignorando o casamento entre blocos, e outro
com a técnica tradicional de projeto de secoes biquadraticas, na qual todos os dispositivos
sao idénticos. Assim sera analisado o efeito real do mismatch sobre este tipo de circuitos, e
se a diminuicao de poténcia ganhada ao ignorar o casamento entre blocos tem justificativa

na pratica.
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