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Capitulo 1

INTRODUCAO

A operacdo dos transistores MOS na faixa de GHz tornou-se possivel gragas a
producdo de dispositivos com canal de comprimento submicrométrico. No entanto, com a
reducdo do comprimento do canal, efeitos de segunda ordem que podem ser desprezados
em transistores longos tornam-se importantes e necessitam ser equacionados. Entre os
efeitos mais importantes est4 o efeito da saturacdo da vel ocidade dos portadores. Tal efeito
pode ser reduzido com operacdo do dispositivo em inversdo moderada ou fraca, porém
com reducdo da resposta em frequéncia do circuito. Outro efeito importante em
transistores MOS € o da degradacdo da mobilidade devido ao campo elétrico transversal.
Esse efeito se origina quando mais altas tensdes sdo aplicadas no termina de porta,
necessarias para circuitos que operam em altas freqliéncias, estando presente também em
dispositivos longos.

O uso de um modelo inapropriado desses efeitos pode, as vezes, num projeto
conservador, conduzir a um consumo desnecessario de corrente, que ocasiona um aumento
no consumo de poténcia do aparelho, reduzindo a vida Util da bateria ou requerendo
recargas freguentes. Tal fato se torna importante, no custo final de dispositivos “wireless’,
tais como telefones celulares e "pagers’, j& que aproximadamente 20% deste custo é
devido a bateria. O uso de tecnologia CMOS em aplicacbes RF somente se torna
competitivo com os niveis de consumo de corrente de tecnologias bipolares, operando na
faixade 1 — 2 GHz, com o0 emprego de dispositivos com comprimento de canal inferiores a
0.25mm. Acima disto, qualquer ganho oriundo do menor custo de integragéo da tecnologia
CMOS seria imediatamente anulado por aumentos no custo da bateria [20]. Essa situacéo
pode se agravar ainda mais se 0 modelo do transistor utilizado for inconsistente, levando a
um projeto com resultados insuficientes sob ponto de vista da obtencéo de especificagdes

tais como largura de banda e ganho na banda de passagem.



Torna-se, entdo, importante a existéncia de um modelo do transistor MOS que
inclua a saturagcdo da velocidade na sua formulacdo. Muitos modelos representam tal
efeito, porém de maneira isolada, ou ainda definem vérias regifes de operacdo do
transistor de forma assintética conduzindo, portanto, a imprecisdes bastante grandes na
transicdo entre tais regifes. H& ainda modelos que representam todas as regides de
maneira continua, porém com uma complexidade muito elevada e fazendo uso de
parémetros empiricos. ldealiza-se entdo, que 0 modelo inclua efeitos como saturacéo de
velocidade e degradacdo da mobilidade com o campo transversal na sua formulacéo e
ainda represente todas as regides de operacdo de forma continua de maneira simples,
precisa e com 0 uso de paréametros fisicos.

Apresentaremos nesse trabalho uma andlise da saturacdo da velocidade dos
portadores e da dependéncia da mobilidade com o campo transversal em transistores MOS
tendo como base 0 modelo ACM. Equacionaremos no capitulo 2, o funcionamento do
dispositivo MOS em todas as regides de operacdo para um dispositivo canal longo, onde a
saturacdo da velocidade dos portadores ndo é considerada. O circuito de pequenos sinais
do transistor MOS sera apresentado para operacdo ndo quasi-estatica e dele
apresentaremos uma versao simplificada para calculos rapidos a méd. No capitulo 3
detalhamos a inclusdo da saturacdo da velocidade e do campo elétrico transversal no
modelo canal longo dos MOSFET reescrevendo as relagbes de alguns parametros do
transistor, como a corrente de dreno e parametros de pequenos sinais importantes para este
trabalho. Algumas comparagbes com outros modelos e a definicdo de alguns conceitos
importantes também serdo estudados. No capitulo 4 explicamos algumas figuras de mérito
para amplificadores RF, em especia a frequéncia de transicdo que é fortemente ligada a
transcondutancia de porta. Outra figura de mérito importante € a figura de ruido. O
Capitulo 5, por sua vez, apresenta diretrizes para projetos de amplificadores de estagio
simples para RF, variando o comprimento do canal, a largura do cana e a corrente de
polarizagdo. Por fim projetamos um amplificador utilizando uma ferramenta de projeto
gréfico MOSVIEW, modificada para permitir a inclusdo dos efeitos de segunda ordem
estudados. Um amplificador elementar foi projetado utilizando tal ferramenta e sua
performance foi verificada com simulages no simulador de circuitos SMASH.



Capitulo 2

FUNDAMENTOSDO MODELO DO MOSFET

2.1 —Consideracgdes gerais

Este capitulo apresenta um resumo do modelo do MOSFET, elaborado a partir
dasreferéncias [3] e[5].

Para apresentar o funcionamento do transistor MOS, consideraremos um
dispositivo do tipo N a quatro terminais, dreno, porta, fonte e substrato e comprimento de
canal suficientemente longo e largo a fim de serem desconsiderados efeitos de segunda
ordem.

n+

D polizsilicio de porta

l:‘ substrate

l:‘ difusfo de fonte ou dreno
[] éxido

. canal de inversio

Figura 2.1 - Estrutura idealizada de um transistor NMOS intrinseco



O dispositivo operard no regime de inversdo, onde tensdes positivas entre porta
e substrato serdo aplicadas de modo a atrair elétrons para a formagdo do cana entre os
terminais de dreno e fonte. Com o canal formado, aplicada uma diferenca de potencial
entre dreno e fonte circulara pelos terminais uma corrente elétrica. Aumentando-se Vp, as
vizinhangas do dreno vao sendo depletadas de elétrons, estrangulando o canal condutor,
dando origem ao fenbémeno de saturacdo. A tensdo no cana correspondente a
estrangulacdo do canal é chamada de tensdo de saturacéo. Aumentos posteriores em Vp

pouco ateram a corrente de dreno, caracterizando aregido de saturagéo.

2.2 —Principais Aproximacoes

A densidade de carga total no semicondutor obtida através da integracdo de
equacdo de Poisson € dada por

fg-zfp-vc)/f

Qs +Q =-Cox \/fs+fte( ‘ (2.1)

onde C' ox, a capacitancia por unidade de area, € um parametro dependente da
tecnologia, f s € o potencial de superficie, V¢ € atensdo no cana condutor, f € 0 potencial
de Fermi, g é o fator de corpo e f é o potencial térmico [2]. A carga de deplecdo Q'g, de

acordo com o modelo folha de carga é aproximada por:
Q;B =- méjx \/c (2_2)
A principal aproximagdo do modelo ACM [1] é considerar as densidades de

carga de inversdo e deplecdo como fungdes lineares do potencial de superficie fs. A

relacdo entre carga de inversdo e potencial de superficie € dada por

1Q, =nCoy Tf 5 (2.3)



onde n é o fator de rampa, funcdo da tensdo de porta, que sera considerado
constante com valor tipico entre 1,2.....1,6. A tensdo de pinch-off é a tensdo do canal

correspondente a uma carga de inversio bem definidapor Qe = - NCyyf , . Ao longo deste
trabalho adotaremos:
VG B VTO

Vp = o (2.9

onde Vo é a tensdo de limiar no equilibrio medida para Ve = 0, dependente da

tecnologia de integracdo, e Vp € atensdo de pinch-off do canal.

2.3 -Correntededreno

Usando a relagdo (2.3), e integrando-se a expressdo geral da corrente de dreno
[2,3] ao longo do comprimento do canal L, a corrente de dreno Ip do transistor MOSFET
pode ser representada [ 3] por

o =1 - 1o =1V, Ve)- 1(v5,V,) (2.5)

<

4 . .2 '
: . W tz %QIS(D) 0 le(D)
ler) = MCox ———- S+ % - 2——

L 2 &nCyf, NCoxf

[ ey e o

(2.6)

onde IR € a corrente de saturacdo direta(reversa) e Q'igp) € a carga de inversao
no terminal da fonte (dreno). Definindo i(() = 1¢(r)/ls€ I's = MCoyf 2W/2L como a

corrente direta (reversa) normalizada e a corrente de normalizagéo, a relagcéo entre carga
de inversdo e corrente normalizada pode ser escrita como

Osp) =4 1+i¢( - 1 (27)



onde qgp) = Q'S,(D) . Quando o dispositivo opera na saturagdo, Ip = Ig — g » I,

IP

a corrente de dreno normalizada é também conhecida como nivel de inversdo. A tabela 2.1
resume as regides de operacdo em funcéo do nivel de inversdo.

Tabela 2.1 — Limites das regides de operacéo em funcdo do nivel de inversdo.

Inversdo fraca i<l
Inversdo moderada 1<i<100
Inversao forte i+>100

2.4 - Cargastotais

As cargas totais de inversdo e deplecdo sdo definidas como [3]

Q =WQQd (2.89)
Qu =WQ Qs (2.80)
QB =-Q%-Q-Q (2.8c)
Qs :wé‘g"i- %gb[dx (2.80)
Qp =Q, - Qs (2.8¢)

onde Qo € a carga efetiva na interface Oxido-semicondutor considerada
independente das tensdes nos terminais do dispositivo [2].

2.5 - Relagao entre corrente de dreno e tensdes terminais

A relacéo adotada entre a densidade de carga de inversdo e o potencial no canal,

em qualguer ponto do canal é conhecida como UCCM (Unified Charge Control Mode!) [3]
e é representada pela equacdo (2.9)



Q QI +f Inwl :

VerVe =T o Q
ox [=387%] (2_9)

onde V¢ é o potencial do canal. Utilizando esta relagdo e a expressdo (2.7),

pode-se encontrar a relacdo entre as tensdes terminais e 0s nivels de inversao[ 3]

VP - VS(D) —

f T+l - 2+In(f1+1,0) - 1) (2.10)
t

aqual pode ser simplificada para o caso de inversdo forte, onde isy) >> 1, por
Vs - Vgp) @t( if(r))
Da expressdo (2.9) pode-se ainda obter a tensdo ente dreno e fonte Vps para o

caso especia do dispositivo operando na saturacdo. Assim

DSsat _f e'ng— +\/1+If 1LI

(2.11)

onde x = Q'p / Q'1s[3], arazdo entre a carga de inversdo no dreno e nafonte, é
um valor muito menor que 1 o qual define a saturagdo do dispositivo. A Figura 2.2 mostra

atensdo de saturacdo em funcdo do nivel de inversdo, com x = 0.01.

3
10

10°|

Vdssat

10" L C| ¢
4.6f,

10°
10” 10° 10° 10* 10°
if

Figura2.2 — Tensdo de saturagdo normalizada em f ; versus corrente normalizada, segundo

aexpressdo (2.11) com x = 0.01



A definicdo de tensdo de saturagdo pela equacdo (2.11) € um dado muito
importante para projeto de circuitos, pois ela define os limites entre aregido de saturagéo e
a regido triodo em funcdo do nivel de inversdo[3,26]. Note que a tensdo de saturacéo é
independente do nivel de inversdo quando da operacdo em inversdo fraca e é proporcional

araiz quadrada do nivel de inversdo em inversdo forte.

2.6 - Parametr os de pequenos sinais

2.6.1 - Transcondutancias

Em baixas frequéncias, a variagdo da corrente de dreno devido a peguenas

variagles nas tensdes de porta, fonte, dreno e substrato € dada [3] por

I I I I
DID=‘”—D DVG+.”D DVS+.”D DVD+‘”D DV,
(] \VRYARVA SIVe Vo Ve D Vs Vs Ve BIVs Vo Vo (2.12)
As transcondutancias séo definidas por
I | | I
R Ore = o1 W Gw=i (213
WG Vg Vp Vg WS \VRAVARVA WD Vg Vs Vg B Vg Vp Vs

Se as variacOes das tensdes de porta, fonte, substrato e dreno forem iguais, entéo
Dip = 0. Pode-se concluir entdo que gmg + 9md + Omw = Oms Deste modo, trés
transcondutancias sdo suficientes para caracterizar 0 comportamento de pequenos sinais
baixa freqiéncia do MOSFET. Aplicando a equacdo (2.6) da corrente de dreno as

defini¢oes de gms € gmd, Chegarse a

O1rs(d) :%(\/“if(r) - 1)

t (2.14)



Aplicando a mesma relagdo para a transconduténcia de porta gng, € desprezando
variagdes do fator de rampa n e da mobilidade com a variagcéo de Vg e lembrando que
dVp/dVs = 1/n obtém-se:

Ly .
9o = (91~ Ora) (2.15)

Na saturacdo a corrente direta € muito maior que a corrente reversa (is>>i,) e
Oms >> Omd- LOJO Omg » Oms/N. AS expressdes apresentadas para as transcondutancias séo
muito Uteis para projeto de circuitos por serem compactas, validas em todo o regime de
inversdo e utilizar parémetros de facil obtencéo. S&o relacbes universais para o MOSFET,
apresentando um Unico parametro dependente da tecnologia, a corrente de normalizagéo
ls, aqual depende darazéo de aspecto do dispositivo.

2.6.2 - Capacitanciasintrinsecas

As capacitancias intrinsecas para operagao quasi-estética do transistor MOSFET
sdo definidas [2] por:

(2.16)

onde Qx pode ser qualquer uma das cargas Qs, Qp, Qs 0uU Qg € Vx e Vy podem
ser uma das tensdes Vg, Vs, Vp ou Vi. A notagdo 0 indica que as derivadas sdo calculadas
no ponto de operacdo. As capacitancias Cxy Ndo sdo reciprocas, isto € em geral, Cxy! Cyx.
Considerando a conservacdo das cargas Qs+ Qp + Qg + Qs = 0 e que trés diferencas de
potencial podem ser escolhidas independentemente, entdo nove capacitancias
independentes caracterizam o comportamento AC do MOSFET [2]. Além das cinco
capacitancias convencionais introduzidas (Cgs, Cgb, Cgd, Cobs, Cha), Quatro outras

capacitancias independentes so necessarias. Escolhendo o conjunto de nove capacitancias
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independentes (Cgs, Cgo, Cyd, Chs, Cbd, Cds, Cst, Cg, Csy), 0 modelo de pequenos sinais do
transistor MOS é representado pela Figura 2.3

Para operacdo em baixas e médias freqiiéncias, as capacitancias Cgs, Cgp, Cya,
Chs € Cpg modelam corretamente o comportamento AC do transistor MOS. Entretanto, para
gue 0 modelo conserve a carga elétrica, outras capacitancias necessitam ser adicionadas

[2].

G
gmvk'ﬁsdc;vtd
D
Cgs :: f j :: ng
S RS o, D
(D
0n
W 1
(e, - ¢ )% -
T
L/
,-cq )L\f (c, - c, )%
D O
.- Cgs)f s - Ca )% Chad
{\ 4R
/ L/ |
e A A P N
\\ j k J o £l o wll gt
B

e - e )+les - e NG

Figura 2.3 — Model o quasi-estatico de pequenos sinais completo do MOSFET
correspondendo a escolha do conjunto (Cgs, Cgb, Cgds Cos, Cods Cas, Csd, Cag, Csg) de nove

parametros capacitivos independentes
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Se Cyg = Cyp [3], entéo o modelo quasi-estético de pequenos sinais fica reduzido
ao daFigura 2.4, onde, neste caso Cy = Cgyg— Cyga = Cgys - Cgq

o
=3
«Q
[=8

o
|
| |
N

Cos — Cu

B

Figura2.4 — Modelo quasi estético de pequenos sinais simplificado do MOSFET

Do modelo da Figura 2.4, podemos observar que as componentes da corrente

dv, dv, dvg, . «
, e serdo despreziveis em relacdo
dt dt dt =P %

a OmsVs, OmaVd, OmbVb, OmgVg Se @ freqiiéncia € suficientemente baixa. De fato, em [3] foi

T A
entre fonte e dreno proporcionais a &

mostrado que se wt; << 1, onde t; é uma constante de tempo dependente dos niveis de
inversdo nafonte e no dreno e do comprimento do canal [3], ent&o o modelo da Figura 2.4
dv, dv,
dt =~ dt
representacdo do comportamento do MOSFET para pequenos sinais. Finalmente, a

o dv, dv, . )
com 0S termos proporcionais a & e o sendo eliminados, € uma boa

escolha de nove capacitancias que originaram a Figura 2.3 ndo é arbitraria. A selecéo de
Cygs, Cgds Cyb, Cus € Cia foi, historicamente, motivada pela ndo necessidade de particionar a
carga de inversdo em componentes de carga de fonte e dreno. As demais capacitancias ,
Cas, Cad, Csy, Cyg foram por nos escolhidas para preservar a simetria do modelo do
MOSFET em relagéo aos terminais de fonte e dreno.
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Aplicando as defini¢bes (2.16) e o conhecimento das dependéncias das cargas
com as tensdes terminais, podemos derivar as expressdes para as Cinco capacitancias,
conforme demonstrado em [3] e transcrito abaixo.

2 - \\/1+if(r) +2\/1+ir(f)
C ==C, |1+ -1
s =507 Wi+, i, | (2.17)

C =n;]-(Cox - Cgs - ng)

gb

(2.18)

Crea) = (N- ICpq(a) (2.19)

Neste capitulo apresentamos toda a teoria necess&ria para entender o
funcionamento canal longo do transistor MOS, onde abordamos conceitos importantes
como as transcondutancias de porta e fonte, a condutancia de saida e as capacitancias que
descrevem 0 comportamento de pequenos sinais do transistor MOS, utilizando um
equacionamento compacto, vaido em todo o regime de inversdo, onde apenas um
parémetro é dependente da tecnologia de integracao, |Is.

Toda esta definicdo servira de base para o préximo capitulo, onde estenderemos
a validade do modelo para dispositivos “canal curto”, onde efeitos de segunda ordem,
como a saturacdo da velocidade dos portadores, passam a ter maior importancia no
comportamento do transistor.
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Capitulo 3

EFEITOS DA SATURACAO DE VELOCIDADE E
REDUCAO DE MOBILIDADE DEVIDO AO CAMPO
TRANSVERSAL

3.1 —Consideragdes gerais

Com a reducdo do comprimento do cana do transistor, efeitos de segunda
ordem tornam-se mais importantes no comportamento do dispositivo, entre eles, reducdo
da barreira induzida pelo dreno (DIBL), modulagdo do comprimento do canal (CLM) e
saturacdo da velocidade dos portadores. Particularmente, a reducdo da mobilidade devido
ao campo transversal é um mecanismo que também afeta as caracteristicas dos transistores
de canal longo.

Neste capitulo determinaremos os parametros de pegquenos sinais do transistor
na chamada regido de saturacdo. A fim de obter um tratamento analitico simples e que
permita uma boa aproximagdo para o calculo dos parémetros de pequenos sinais, iremos
adotar as seguintes aproximacoes:

1) Na regido de operacdo analisada os efeitos DIBL e CLM tém uma
contribuicéo desprezivel na determinagdo de gms € gimg.
2) As variagdes do fator de rampa com o potencia de porta sdo despreziveis,
isto é,
dn

G

=0 (3.1)

L CfAW
A corrente de normalizagdo |4 = mynC,, —éT passa a representar a corrente

calculada com mobilidade de baixos campos, tanto longitudinal quanto transversal, com n
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constante e com comprimento do canal L igual ao comprimento efetivo do canal para
baixos campos
3) E vélidaarelagio UCCM do canal longo para determinar a dependéncia das

cargas com os potenciais

Ve - VS(D)

: = 0Qgp) - 1+ |n(¢s(o)) (32
t

3.2 - Velocidade de saturacdo dos portador es

Dispositivos com comprimento do canal cada vez menor tém colocado em
evidéncia varios efeitos devido ao alto campo elétrico. O principal efeito é o davelocidade
de saturac&o dos portadores onde, devido a campos el étricos muito elevados, a velocidade

dos portadores deixa de crescer linearmente com o aumento do campo el étrico.

x 10

vd (um/s)

0 5 10 15 20 25 30 35 40
|Ex| (V/um)

Figura 3.1 — Magnitude da vel ocidade dos portadores na camada de inversao versus
magnitude do campo el étrico longitudinal
Dados de simulag&o no apéndice B
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Até agora consideramos que o campo €elétrico longitudinal (paralelo ao sentido
do fluxo de corrente no canal) era suficientemente pequeno de maneira que a velocidade
dos portadores respondia proporcional mente ao campo aplicado [2]. E conveniente definir
um valor critico do campo elétrico, representado na Figura 3.1 por UcwT, Onde a tangente
a curva de v4(Ex) na origem intercepta o valor maximo (vim) da velocidade dos
portadores.

Destamaneirao vaor de UcrT €

Vim
Uepr = IF (3.3)

No silicio, & medida que o campo elétrico se aproxima de 10° V/m, a velocidade
do elétron comega a apresentar uma dependéncia ndo linear com o aintensidade do campo
elétrico e tende a saturar por volta de 10° m/s [6]. Uma maneira simples de modelar o

comportamento da velocidade dos portadores [2] é mostrada na expressao (3.4).

|Ex|/U CRIT

Va| = Viml7 e 700
Val =Minl T T0 o

(3.4)

Outras aproximacoes [27, 32] sugerem modelos mais precisos da dependéncia
da velocidade dos portadores com o campo elétrico e ainda diferenciam o comportamento
da velocidade dos elétrons e das lacunas [28], porém dificultam o equacionamento da
corrente de dreno. A expressdo (3.4) € aproximadamente vélida tanto para elétrons quanto
para lacunas, sendo as velocidades limites praticamente as mesmas, embora Ucgrt difira

para os dois tipos de portadores. Outra maneira de escrever a expressao (3.4) é

n

AT I (TR @5

onde m=v,, /U, € amobilidade para campo longitudinal baixo e ff ; /fx éo

campo elétrico aplicado. A medida que o campo elétrico se aproximado valor de UcriT, 0
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valor da mobilidade efetiva tem seu valor reduzido e para f /X = UcwriT , tem seu valor

reduzido a metade.

A substituicéo da aproximagdo fundamental entre carga de inversao e potencial
de superficie, (2.3), juntamente com a formulagdo da mobilidade dada por (3.5) na
equacdo diferencial da corrente dreno [3] resulta na seguinte corrente normalizada de
dreno

i =1T(;(%(q‘s +q, +2) (3.6)

onde
ezt 37
L UCRIT
. Q;S(D)
Osip) =—< — (3.8
7 Q
Q;p =- nCéXft (3.9)
iy = o (3.10)

I's

A expressao (3.6) mostra a dependéncia da corrente de dreno com a carga nos
terminais de fonte e dreno, levando em consideracéo a saturagdo da velocidade dos
portadores através do parametro e. Note que para transistores canal longo, o valor de e €
muito menor do que 1 (e = 0.0045 para um transistor com L = 1mm) e o efeito da saturagéo
da velocidade tem pouca influéncia na corrente de dreno.

De acordo com (3.6) para uma carga fixa no lado da fonte, a corrente cresce a
medida que a carga de portadores no lado do dreno diminui. Entretanto, & medida que a
carga no lado do dreno é reduzida, os portadores devem deslocar-se com velocidade média

maior, que, entretanto, ndo pode exceder a velocidade de saturagdo. Portanto a maxima
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corrente que pode fluir no canal é limitada pela velocidade de saturagéo e pela minima
guantidade de portadores (Q’ ipsar) NO extremo do cana do lado do dreno [2,5,6] de acordo

COM a expressao

lp = -\ANIimQ;DSAT (3.119)

ou, de forma normalizada,

. 2
Idsat = g q Dsat (311b)

De (3.6) e da expresséo para a corrente de dreno na saturacéo em funcdo da
carga de inversdo no termina de dreno, (3.11b), pode-se obter o vaor da carga de

inversio no termina de dreno normalizada na saturagdo q,., em funcio da carga de

inversdo no terminal dafonte q's

. . e+lEE 2e .0
Ooe = Us +T§1- 1"‘@% H
€ o (3.12)

A Figura 3.2 ilustra a carga de saturagdo no dreno, normalizada em relagéo a da

fonte, versus carga normalizada na fonte. Observar que, para inversdo fraca, 0 modelo
representado por (3.12) resulta em carga de saturagdo normalizada igual a %1 + e) »e.
Por outro lado, para inversdo extremamente forte, a relacéo entre carga de saturacéo e

carga na fonte tende a 1, significando que os portadores tém velocidade média

praticamente igual & velocidade de saturacéo desde a fonte até o dreno.
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10° ,

10"

. L=100nm (e = 0.045)

g'dsat/q’s

10°}  L=1nm (e = 0.0045)

107 10 10° 10" 10° 10°
gs

Figura 3.2 — Carga no dreno normalizada em Q' s versus carga na fonte em saturagéo
Dados de simulag&o no apéndice B

Por sua vez a equagéo de g's em fungdo da carga normalizada do dreno na

condicao de saturacdo é

s = ]/1+Equai - 1+ Qpgy (3.13)

Utilizando a relagcdo UCCM, (2.9), e (3.13), obtemos a denominada tensdo de
saturac8o Vpsst, 1St0 €, 0 valor de Vps a partir do qua os portadores no lado do dreno

adquirem a velocidade de saturagéo.

(3.14)
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A expressdo (3.14) ainda pode ser simplificada observando que o termo em In é
significativo em relacdo ao termo /1+i,, - 1 apenas em inversdo fraca ou inicio de

inversdo moderada. Dai, ent&o, podemos aproximar (3.14a) por

5 106 - u S o - u
Vosa @tgngﬁ'+_++ Vil - J{J@ftgng_++\/l+ldsat -1 (3.14b)
ee €g u e eég u

pois e << 1, tipicamente. Notar a semelhanca de (3.14b) com (2.11), que fornece a

tensdo de saturagdo para dispositivos canal longo.
Finalmente, a Figura 3.3 mostra a dependéncia da corrente de dreno em
saturagcdo com a carga no terminal de fonte, utilizando as relagdes (3.11b) e (3.12), para o

transistor canal longo (e = 0) e para o transistor canal curto (e = 0.045).

10"
10° ¢
10°

10"

idsat

10 -

10 ¢

2
? 10° 10° 10" 10 10" 10° 10°
gs
Figura 3.3 — Corrente de dreno x carga nafonte, com
___e=0
_e=0.045
Dados de simulagéo no apéndice B
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Note que as duas curvas praticamente coincidem em inversdo fraca, onde
mesmo para o transistor canal curto, o campo el étrico aplicado € relativamente baixo.

33 - Inclusio da saturacdo de velocidade nas expressdes das

transcondutancias e capacitancias

3.3.1 - Transcondutancias de porta gmg € de fonte gms

Utilizando (3.11b) e (3.12) obtemos a expressao da transconduténcia de porta
em saturagao

4By
|

Org _ 2(1/1+idse1t - 1)% e Jlt+iy, -1

: o + (3.153)

e
Io N & 21+el+iy, | 2m+2imi

o3

A expressdo (3.15a) pode ser ssimplificada para o caso de inversdo forte, onde

\/idsat +1 » \/idsat ’ern

gn‘g — 2 idsat 1
I D nf tidsat 1+ eidsat (3_15b)

A Figura 3.4 representa a razéo entre a transcondutancia de porta e a corrente I
versus a corrente de dreno normalizada de um transistor canal N em tecnologia 100nm.



10°

ACM canal longo

- v/ BSIM canal longo |
\ =
NS 2N

10"

\\\

O\
9 N
3
ACM canal curto
10°
BSIM cana curto
10'1 | | | | |

10° 10" 10° 10" 10° 10° 10"

idsat
Figura 3.4 — Raz&o gmy/lp
canal curto (L = 100nm)
Dados de simulagdo nos apéndices A e B
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Os valores simulados foram obtidos através de simulagfes utilizando o programa

SMASH [25] e 0 modelo BSIM 3v3 [23] em uma tecnologia predita de 100nm. Observe a

ma implementacdo do modelo BSIM na condi¢do de inversdo moderada, na faixa que vai

de 10 £ igsx £ 500 para o transistor canal longo. Num transistor canal curto essa diferenca

€ ainda maior inviabilizando um projeto coerente nesta faixa de corrente. Neste transistor

canal curto o model o ainda apresenta uma descontinuidade apontada pela seta.

Seigsar ® ¥, 0Vvalor de gng reduz-sea

grrg ® WCIOXVIim

i geat ® ¥

O valor limite de gmg, dado pela relagdo (3.158) € o mesmo que apresentado na
literatura técnica [2,6,32], mostrando que o0 modelo que estamos utilizando €

assintGticamente consistente. Para e ® 0, a expressdo (3.15a) reduz-se a expressdo

convencional do MOSFET canal longo.
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Omg Varia linearmente com a corrente em inversdo fraca, é proporciona a raiz
guadrada da corrente em inversdo moderada e forte e tende a um valor de saturagéo
guando em inversdo muito forte, devido ao efeito da saturagdo da velocidade dos
portadores, onde a transcondutancia passa a ndo mais responder a aumentos na corrente de
dreno. Note que a medida que o comprimento do canal cresce o valor de corrente para o
qual atranscondutancia atinge seu valor de saturacdo é cada vez maior. Se 0 comprimento
do cana decresce, uma corrente DC menor € necess&ria para manter o vaor de
transcondutancia constante com o dispositivo operando em inversdo moderada-forte.

A Figura 3.5 mostra como se comporta a transcondutancia gmg COM a corrente no

transistor.

gmg/(W.C ox.vlim

10_ n 1 n 1 L 1

10* 107 10° 10° 10*

I D/(VVC:(VDXVIimf t)

Figura 3.5 — Transcondutancia de porta normalizada versus corrente de dreno normalizada
com L = Lyin, SLmin e 25Lmin
Dados de simulag&o no apéndice B

E importante entdo conhecer, para fins de reducio de consumo, a regido onde o
aumento de transcondutancia sera obtido as custas de um consumo exagerado de corrente.



23

Analisando a Figura 3.5, vamos arbitrar uma regido delimitada pelo valor de corrente
(densidade de corrente) para o qual gmg/W = Cgy Vi /2 . A partir deste valor de

corrente, qualquer aumento de corrente ndo atera significantemente o valor de
transcondutancia. Igualando a razéo entre (3.15a) e (3.16) ao fator ¥2 e adotando
smplificagbes véidas somente para niveis de inversdo forte onde o termo

1+iy - 1» /iy , chegasea

1
Id——2

e (3.17)

Pode-se demonstrar que, para este nivel de inversdo, a sensibilidade de gng em

d
relagdo a |p é dada por S’ = g”g—/g“’ @1 , enquanto que para inversio fracaS™ =1e
o dig /Il 4 o
D D

para transistores cana longo em inversdo forte SlgD"“ =0.5. Observamos, portanto que,

1
o2

para i, = —- a sensibilidade de gng em relagdo a Ip cai & metade do valor em relagéo ao
e

MOSFET canal longo

A Figura 3.6 mostra a razéo gmg/lp para transistores com L variando entre 10nm e
100nm em tecnologia 100nm. Os pontos marcados pelo simbolo ‘0’ representam o ponto
ondeig= 1/ €.
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10 ¢

10" |

gmg/ID (1/V)

10° |

Cana Curto

L decrescente

10- M| L Ll L M| L | L Lol L L
10° 10" 10° 10" 10° 10° 10"

id%lt
Figura 3.6 — gmg/l o com e = 0.00045(L=10nm); 0.0045(L =1nm);
0.015(L=300nm); 0.045(L=100nm) em tecnologia 100nm

Da mesma forma, pode-se obter a expressdo da transcondutancia de fonte g,
empregando a definicdo descrita em (2.13) e a expressdo da corrente de dreno que inclui
os efeitos canal curto. Em raz8o das simplificacbes adotadas (DIBL desprezivel), a
validade de UCCM (3.2), a relagdo canal longo entre a transcondutancia de porta e a
transcondutancia de fonte na saturacdo (2.15) permanece vélida. Entdo:

e 0
gﬂ:ngmg :2(‘/1+idsat - 1)%__ E 1+idsat -1 %1_ S idsat : (318)
DR i T T

A conduténcia de saida do transistor, € em primeira aproximacdo, diretamente

proporciona a corrente de dreno. Assim ggs Sera dada por:

I
gds =2 (319)
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onde V5, atensdo de Early, pode ser expressa aproximadamente por:

V, =VeL (3.20)

onde Vg, a tensdo de Early por unidade de comprimento do cana, é um
parametro dependente da tecnologia. Embora existam modelos [4, 32, 33] que representem
mais precisamente a condutancia de saida do transistor MOS, 0 modelo proposto por
(3.20), apesar de sua simplicidade, é aceitdvel para a regido de operagdo em que
utilizaremos o dispositivo, onde niveis de inversdo da ordem de pelo menos algumas
dezenas serdo empregados [31].

A tabela 3.2 mostra os valores simulados da tensdo de Early no simulador
SMASH, utilizando o0 modelo BSIM 3v3 para tecnologias de 100nm para diversos

comprimentos do canal e nivels de inversao.

Tabela 3.1 — Vaores smulados em SMASH utilizando o modelo
BSIM(Apéndice A) e tecnologia 100nm

L (nm) Va= VEXL (V) Ve (V/n‘n‘])
100 0.91 9.1
110 0.90 8.2
130 1.04 8
150 1.23 8.2
180 1.74 9.7
200 2.20 11
250 3.60 144
300 4.98 16.6
500 7.51 15.1
800 8.96 11.2
1000 9.91 9.91

Com base nos valores acima, adotaremos a média dos valores da tensdo de Early

por unidade de comprimento do canal como Ve » 10 V.
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3.3.2 - Cargastotais e capacitancias

Para 0 célculo das cargas totais no transistor, 0 canal € separado em duas partes,
uma saturada e outra ndo saturada [5]. Utilizando este conceito, as capacitancias definidas

em (2.17), (2.18) e (2.19) passam a ser expressas [5] como:

s F L
CQS :Cgso - _(Cgso+ngo)_ l_qums
n 3N Vi (3.21)
_ S 1 Leq
ng - ngo - F(Cgso + ngo)+ n_ O
Viim (3.22)
_n-1 F, Leg
Cgb _T(COX +Cgso +ngo)+2 (C +ngo) n_gnb
Viim (3.23)
Cosa) = (n - 1)Cgs(d) (3.24)
onde s éo pardmetro DIBL [2, 3,4, 5] e
qv 2 _ qv 2
Rla, g )=1- 27— (3.25)
(qf + qr )
9ae o)
Cotap = 2Co % 9 (3.2
g ( ) (;_; +1
& o +q "%0s o}
Cox = C('DXWeff L (3.27)

L e.
G =0s +1- S, (3.28)
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L e.
G =0o +1- S, (3.29)

As expressdes (3.21), (3.22), (3.23) e (3.24) incluem simultaneamente o efeito
da velocidade de saturacdo dos portadores, do campo elétrico transversal e de DIBL.

Observe que, em saturagdo, g’ = 1e g, =./1+i,, . Portanto, em saturago:

.2
&1+i,_ -10
F,=-G &=~ (3.30)

K 1+ig, +15

A funcdo F; é, portanto, bastante pequena na inversdo fraca (igsat < 1) € tende a
- 1 em inversdo moderada/forte. Note que, em inversdo muito forte, quando F1 ® -1 e gms

tende ao valor limite WC_, v, ., Cgs tende a éCOX + %COX =Cyy (desprezando o termo

dependente de DIBL). Em outras palavras, quando o canal estd completamente ” saturado”,
0 modelo apresentado conduz a uma capacitancia Cyqs semelhante a de um capacitor
metdlico de placas paralelas.

3.4 - Outras formulagdes da dependéncia da cor rente com a velocidade de
saturacao

Outra forma de incluir o efeito de saturagdo da velocidade nas caracteristicas do
MOSFET ¢é apresentada em [32, 6]. O modelo proposto em [32, 6] € baseado numa
representacdo da velocidade dos portadores em dois intervalos. No primeiro intervalo, a
velocidade de deriva é dependente do campo com formulagdo semelhante a apresentada
anteriormente e no segundo intervalo, a velocidade de deriva € igua a velocidade de
saturagcdo. Embora apresentando formulagdo bastante simples, 0 modelo descrito em [32,
6] ndo faz um tratamento unificado para todas as regifes de operacéo e ainda despreza a

influéncia da carga de deplegdo na determinagdo da expressao da corrente.
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Outra andlise da saturagdo de velocidade é apresentada em [17]. O modelo
apresentado em [17] descreve a expressdo da corrente (e transconduténcia) através de trés
segmentos conforme ilustrado na Figura 3.7, correspondentes a trés regides de operacéo

denominadas pelos autores de inversdo fraca, inversdo forte e saturagdo de velocidade.

Inversdo fraca Inversdo Forte

| Saturagdo da velocidade
1dos portadores
1

.~

1€’

4n*
Figura 3.7 — Regides de operacéo do transistor MOSFET segundo [17] comparado com 0

nivel de inversdo equivalente no modelo ACM

A tabela 3.1 apresenta as expressoes de gng/lp € 0s valores de Ip e is natransicéo da
inversdo fraca para inversdo forte bem como da inversdo forte para a de saturagdo da

velocidade dos portadores.

Tabela 3.1 — Comparagdes entre 0 modelo ACM e o modelo descrito por Sansen e
Laker [17], onde KP=nT’ ox

. . i na
~ Equivaente |ps Natransicéo o
Regi&o de operacio |  gmy/lp [17] ACI\?I ] alo DS = G traFS%;ao
1
~ 1 1
Inversao Fraca — — -
nf, nf, -
Inversdo Forte 2 KW 1 - KP W g2nkT 92
2n L I nf iy nmLE q 5 | =4m’
Saturagzo da WC,, v WCL, v, V2 1
velocidade dos — —otn WCo Ve | j =1
portadores D D 4KP/2n e
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O valor de if = 1/e* aparece em [17] como limiar de corrente para o qua a
transcondutancia atinge seu valor méximo. Embora os resultados assintéticos de [17]
sgjam semelhantes aos resultados do modelo ACM para cada regido de operacdo distinta,
0 modelo do MOSFET descrito em [17] é composto por modelos regionais e, portanto,
n&o tem precisdo nas vizinhangas da transi¢cdo entre regides. Em consequéncia, a descri¢ao
do comportamento do MOSFET em [17] ndo € apropriada para projetos de circuitos de
atafrequéncia

Um outro modelo bastante referenciado na literatura técnica que inclui os
efeitos da saturagdo da velocidade dos portadores € o denominado de lei-alpha [9].
Contudo, a natureza empirica do modelo ndo permite prever a performance de circuitos de
geragdes futuras. Além disso, a lei-alpha ndo descreve apropriadamente os regimes de
inversdo fraca e moderada. Por outro lado, 0 modelo transregional baixa poténcia [10],
gpesar de possuir base fisica, tem um conjunto relativamente complexo de equagdes da
corrente, com inconveniente de ainda serem equagdes regionais. O acoplamento dos
modelos lei-alpha [9] e transregional baixa poténcia [10] originou o denominado modelo
fisico lei-alpha[7] do MOSFET. Como esperado, os defeitos dos dois model os acoplados
também aparecem no modelo fisico lei-alpha.

Resumindo, comparado com os modelos existentes para caculo a mdo, o
modelo ACM[1] tem vantagens indiscutiveis como o reduzido nimero de parametros, a
existéncia de um Unico formalismo para todas as regides de operacdo e,
fundamentalmente, a origem fisica do modelo.

3.5 - Redugéo da mobilidade devido ao campo transversal [18, 29]

O campo elétrico que atravessa o0 Oxido na direcdo perpendicular a area da
interface Oxido-semicondutor é responsavel pela reducdo da mobilidade dos portadores do
canal, pois a medida que tais portadores sdo acelerados contra a interface ha um aumento
na taxa de colisdes. Desta maneira a mobilidade passa a ser funcéo do potencial de porta e
do potencial do canal [29, 30]. Em [2] a mobilidade global é definida como

—

(3.31)

/
=

e
&
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Da expressao (3.4), podemos escrever

m= VIim /U CRIT (332)
1+ E// /U CRIT

A relagdo (3.32) pode ser escrita como

1,1 (3.333)
m m m
onde
m = im_ (3.330)
U CRIT
VIim
m, = Yin (3.330)
/ E//

Portanto, (3.32) pode ser vista como a regra de Mathiessen [2] obtida pela
combinacdo das mobilidades longitudinal e transversal. A mobilidade perpendicular pode

ser modelada como [2,29]

™ (3.34)
1+a,E,

onde entdo, € suposto que Ucrt € proporcional ao campo elétrico. Em (3.24),

E. é0 campo détrico transversal, a, = BN € Vimaxy = 2.2~ 10" nm/s [8]. Combinando
v

max y

as expressdes (3.33a), (3.33b), (3.33c) e (3.34), amobilidade resulta entdo em:

1_1.1_1 aE E (3.35)
mmeomom m Vv,

ou ainda
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m= m (3.36)
1+a E.+——

VI|m /ma

Integrando a equagdo da mobilidade efetiva (3.31) ao longo do comprimento do

canal com o uso da expresséo (3.36), tem-se;

My = m - (3.37)
L m, u
+a E.+—E,
le ! VIim ! lGIdX
onde
l | Q|| a
=0a,E.dx g + 3.38
-0 @)a, o = Wie. Q: +Q|| (3.39)

Desprezando a carga de deplecdo, o que € vdido ja que o efeito do campo
transversal sera relevante em inversdo forte e em tal situagdo a carga de inversdo é muito
usualmente maior que a carga de deplecdo, e supondo que a carga de inversdo ao longo do

canal sgjaamédia entre a carga no dreno e nafonte, a expressdo (3.38) se resume a

%Qa E, dx @_§ 'S+Q'D (3.39)

ﬂ

A componente referente a vel ocidade de saturacdo jafoi demonstradaem (3.5) e

assim a expressdo geral paraa mobilidade é

l: 3.40
1+r {05+ )+elas - ap) (3.40)

n‘]g“:
onde

a,C, . o . :
=9 nf e es é a permissividade elétrica do silicio. Aplicando a nova

q es

definicdo da mobilidade na equacdo da corrente de dreno obtém-se:
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(a - ap) L
= , , , , 2 341
1+r(gs +ap )+elas - qD)(qS+qD +2) (341

lq

Da nova expressao da corrente de dreno podemos encontrar uma nova expressao
da carga no termina de dreno em saturagdo em funcéo da carga no terminal de fonte.

AsSm

oo = b, + BTG G el livas) S e O (342)
g g e & (e+1+rqq's) ﬁe- 2, g

e aexpressao de 's em funcdo de g’ psat

, 2 . 2 . 4 . 2 1 .2 , r.q;
qS:\/1+Equai-Erqusai+Erqusai +?rq2quai '1+qua1'qTDsm (3-433-)

ou em funcdo da corrente normalizada

qs :\/1+idsat(1' Mq )+Gerq +qudsat2 B 1+§idsat - (3'43b)
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Figura 3.8a— Corrente de dreno normalizada versus carga na fonte
-rq=0eL® ¥ (e=0),L=1nm(e=0.0045), L = 100nm (e = 0.045)
-----13=0.0017e L® ¥ (e=0), L=1nmm(e=0.0045), L =100nm (e = 0.045)

Dado de simulag&o no apéndice B

10°

107

q'dsat/q’s

107}

10° 2 1 0 1 2 3
10° 10° 10 10 10 10
q’s

Figura 3.8b — Carga no dreno normalizada versus carga na fonte
———-L=100nm, (¢=0.045r4=0.0017) eL =1 mm (e=0.0045r , = 0.0017)
—-L=100nm (e=0.045r4=0)eL=1nmm(e=0.0045r,=0)

Dado de simulag&o no apéndice B



L decrescente

ueff (um2/Vs)
B
o»—\

10° 10" 107 10°
idsat

Figura 3.8c — Mobilidade efetiva versus corrente de dreno normalizada
—-rq=0e L® ¥ (e=0), L=1nm(e=0.0045) e L = 100nm (e = 0.045)
——-143=0.0017e L® ¥ (e=0), L=1mm (e=0.0045) e L = 100nm (e = 0.045)

Dado de simulag&o no apéndice B

Das Figuras 3.8a, 3.8b e 3.8c podemos concluir que o efeito da saturacéo da
velocidade dos portadores em dispositivos cana curto (L = 100nm) € muito mais
importante que o efeito do campo elétrico transversal [8]. A contribui¢do para degradacéo
da mobilidade devido ao campo elétrico transversal independe do comprimento do canal,
contribuindo em toda a faixa de comprimentos do canal, dependendo da tecnologia e da
corrente. O efeito relativo do campo elétrico transversal comega a se tornar importante
guando o comprimento do canal aumenta. Com L = 2.6nm em uma tecnologia de 100nm,
e=r 4 = 0.0017 e entdo ambos efeitos passam a ter contribuicdes de valores proximos na
degradagéo da mobilidade. Como utilizaremos transistores com comprimento de canal
bem inferiores a 1mm, € aceitdvel que consideremos que a degradacdo da mobilidade
devido ao campo transversal tenha pouca influéncia na equacéo da corrente quando
comparada ao efeito da saturacéo de velocidade.

Como pudemos observar, a medida que reduzimos o comprimento do cana do
transistor, se mantivermos constantes os potenciais nos terminais do dispositivo, 0 campo
elétrico aplicado se torna bem elevado. Esse fato faz com que a velocidade dos portadores

passe a ndo mais se comportar linearmente com aumentos no campo el étrico.
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As expressdes de transcondutancias e capacitancias derivadas no capitulo 2 para
transistores canal longo foram modificadas nesse capitulo paraincorporar tal efeito em sua
formulagdo, quantificada pelo parametro e.

A degradacdo da mobilidade devido ao campo elétrico transversal, embora sgja um
fendmeno de suma importancia a medida que aumentamos o potencial de porta, tem seu
efeito mascarado pela velocidade de saturacéo dos portadores, podendo ent&o, para efeito
deste projeto, ser desconsiderada.

Esses resultados serdo importantes no projeto de amplificadores, que serd tratado

no capitulo 5.
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Capitulo 4

FIGURAS DE MERITO EM AMPLIFICADORES
PARA ALTASFREQUENCIAS

4.1 —ConsideracOes gerais

Na performance de amplificadores de baixo ruido (LNA) para RF, agumas
figuras de mérito devem ser consideradas, entre elas, resposta em frequiéncia, linearidade,
poténcia consumida e ruido introduzido pelo amplificador

4.2 —Ruido no transistor MOS e figura deruido NF (noisefigure)

A fonte de contribuicdo de ruido mais significante é dada por aguele ruido
produzido no canal do MOSFET. Em [2], € demonstrado que o ruido do canal pode ser
modelado como uma fonte de corrente conectada entre os terminais de dreno e fonte com
densidade espectral de corrente dada por

7 _ ko |

(4.1)

onde k é a constante de Boltzmann, T é atemperatura(K) e Q, é acargatotal de
inversdo. A equagdo (4.1) é vélida em todo o regime de inversdo. O ruido térmico do

MOSFET é equivaente aum ruido produzido por uma transcondutancia Gyt cujo valor €

_mQ| Q

Gy = = ,
N,th Lz gms Q|SVVL

=0 s (4.2
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onde g = 1 para Vps = 0. Em saturacdo, g = 1/2 em inversdo fracae g = 2/3 em
inversdo forte. Assim, a expressdo da densidade espectral do ruido térmico em inverséo

forte, saturacdo é

| 2 = 4KT % O (4.3)

Em transistores canal curto, campos elétricos elevados dao origem aos
chamados portadores quentes, podendo ser o ruido térmico de 2 a 5 vezes maior que 0
ruido em transistores longos [2,6,21].

Outra fonte de ruido importante em circuitos RF é o chamado ruido induzido na
porta [2,6,15]. As flutuagBes de potencial do canal devido ao ruido térmico sdo acopladas
ao terminal de porta através da capacitancia de éxido [2,6], dando origem a corrente de
porta, denominada de ruido induzido na porta. Tal efeito pode ser modelado a partir do
conhecimento do modelo n&o quasi-estatico do MOSFET [3].

Em [3] atransimpedancia entre porta e fonte zi do MOSFET € escrita

_ 1 &+ jw,0

Z,. = 4.4
® jwCy §1+ jw o, 5 (44

ondet et sdo constantes de tempo associadas a efeitos ndo quasi-estaticos [3].

Admitindo que wt ,<<1, a aproximagao ﬁ »1- jwt , pode ser aplicada e a equagdo
W,

(4.4) éreescritacomo

(4.5)

onde t; e t,, assumindo que o transistor esteja operando em inverséo forte e

saturacdo, sdo dadas [3] por

tl = —— (468.)
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2 1

1
w_015\/g

t,=

(4.6b)

onde w, = n:; . Com 0 uso de (4.5), (4.64) e (4.6b), a componente resistiva da

transimpedancia z €

R =" 4.7)

O ruido induzido de porta é modelado como o ruido de um resistor 6hmico cuja
densidade espectra €

12 = kP9 ¢
eng

(4.8)

A Figura 4.1 representa o circuito equivaente entre porta e fonte do MOSFET
guando os efeitos ndo quasi-estéticos sdo incluidos [2,6]

12 %Rgs

:_ CQS

Figura4.1 — Circuito equivalente porta-fonte do MOSFET

A contribui¢cdo do ruido induzido de porta no ruido total do MOSFET pode ser
calculada utilizando as equactes (4.3) e (4.8) em conjunto com o circuito equivalente de

ruido da Figura4.1. Paraum amplificador de estagio simples, a corrente resultante devido
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a0 ruido induzido de porta entre o terminal de fonte e dreno pode ser desprezada em
comparagdo com a componente do ruido térmico desde que o transistor opere em
freqUéncias inferiores a wr, 0 que € uma realidade em nosso espaco de projeto.

Outros tipos de ruido aparecem no transistor MOS, porém, em aplicagdes de dta
freqiéncia, s8o mascarados pelo ruido térmico e o ruido induzido de porta descritos
anteriormente.

Uma figura de mérito importante para avaliacdo da performance de sistemas € a
figura de ruido (NF). A figura de ruido € uma medida da degradac&o da raz&o sinal-ruido
introduzida pelo sistema. A figura de ruido pode ser definida como a razéo entre o ruido
total na entrada do amplificador e o ruido na saida devido exclusivamente a fonte de
entrada, expressa em dB. Quanto maior for a degradacéo do sinal devido ao sistema, maior
sera a sua figura de ruido.

Caso 0 sistema ndo introduza nenhum ruido, entdo o ruido total na saida do
sistematera sua origem nafonte do sinal, e assim afigura de ruido sera OdB.

4.3 —Frequéncias de transicéo (wr) e de ganho de poténcia unitério (Wwax)

Na determinacdo do ganho de corrente, a porta do transistor € excitada por uma
fonte de corrente ideal. Tal imposi¢do cancela o efeito da resisténcia de porta (rg) na
resposta em frequéncia do ganho de corrente. Assim, a fregiiéncia de ganho de corrente
unitério do transistor intrinseco [2,3,6] é

(4.9)

Um valor importante que deve ser mencionado € o valor maximo que Wy pode
atingir para uma dada tecnologia. E bem conhecido que, para transistores canal longo em

inversao forte, C,  ® EC(')XWL e Cy, << C,. Com ainclusdo da saturagdo da velocidade
3

dos portadores, Cys tende a C oxWL em inversdo fortissma e em saturagdo. Assim,
utilizando a relagéo (3.16) que representa 0 maximo valor de transcondutancia para uma

dada tecnologia e (4.9), a maxima frequiéncia de corte intrinseca do transistor sera
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£ = V'—mL (4.10)

A expressdo (4.10) representa um limite assintético para a méxima freqiéncia de
transicéo do MOSFET.

A escolha de uma frequéncia de transicdo apropriada € essencial no projeto de
amplificadores RF. Usualmente, a freqiiéncia de transicdo do MOSFET deve ser da ordem
de 4 ou mais vezes a frequéncia de operacdo do amplificador [3,24]. Obedecido este
critério, o projetista ainda tem aguns graus de liberdade tais como nivel de inversdo e
comprimento do canal. A Figura 4.2 ilustra a dependéncia da freqiiéncia de transicdo com
a corrente de saturagcdo normalizada, para diversos comprimentos de canal em uma
tecnologia 100nm. Para o tragado das curvas, consideramos que a soma das capacitancias
Cgs + Cgb = Cox, 0 que € vaido conforme foi mostrado na se¢éo 3.3.2. Outra consideracéo
importante € a da utilizacdo de UCCM para determinar a relag@o entre o nivel de inversdo
e a tensdo de “over-drive” de porta, mostrada na Figura 4.2b. Nas figuras, os circulos
indicam, para cada comprimento do canal, igsx = 1/ €% 0 valor no qual a freqiiéncia de
transicdo do dispositivo € igual & metade do valor maximo dado na relagio (4.10). E
importante observar que, aumentos de corrente acima do valor dado por ige = 1/ €

representam um gasto de corrente que se traduz em variagdes muito pequenas defr.
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Figura4.2 — (a) Frequéncia de corte intrinseca versusigs: € (b) freqiiéncia de corte
intrinseca versus Vs-Vr em tecnologia 100nm

Dados de simulagéo no apéndice B

Também podemos obter araz&o entre a méxima poténcia na carga casada (P.) e
a poténcia de entrada (Pn) e obter o valor de wyax que sera o vaor dafregiiéncianaqua a
razéo entre as duas poténcias terd valor unitério. Com base em simplificacfes adotadas em

[6] é possivel mostrar que
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P

L

P

n

WT
r C

g~ od

=1@wW,,,, » % (4.11)

onde rg, aresisténcia serie de porta, representa o Unico elemento dissipativo do
circuito de entrada.

Adotaremos como referéncia de projeto o parametro wr. Ele apresenta uma
maior facilidade de modelagem por se referir a caracteristicas intrinsecas do transistor,
como a capacitdncia Cygs e a transconduténcia gmg. Também estamos especificamente
interessados no projeto de amplificadores RF. Neste caso, 0 parametro importante do

MOSFET a ser considerado na resposta em frequiéncia do amplificador € w.

4.4 —11P3 e ponto de compressao

O I1P3 representa a poténcia de entrada associada ao ponto de interceptacéo extrapolado
onde a poténcia do harmdnico de terceira ordem se iguala a poténcia do sinal desgjado [6].
I1P3 esta fortemente ligado a tensdo de overdrive do transistor (Vg — V1) ou a0 nivel de
inversdo iy, e tem seu valor diminuido a medida que o comprimento do canal é diminuido
devido ao efeito da saturagéo da velocidade dos portadores contribuir para 0 aumento da
ndo linearidade do amplificador. Melhoras no I1P3 geralmente sdo obtidas com maior
gasto de corrente ou redugdes no ganho através de realimentacéo.

O ponto de compresséo de 1dB (CP) é o vaor méximo que o sinal de saida pode
atingir com um nivel de distor¢do aceitavel. A Figura 4.3 exemplifica graficamente o 11P3
eo CP.

O ponto de compresséo de 1dB e o ponto de interceptacdo de terceira ordem séo
comumente normalizados em relacdo a 1 dBm, onde a paténcia de ImW é dissipada numa

cargade 50W. Assim
dBm = 20log(V,,, ) - 10l0g(0.05) (4.12)

onde Vo, € atensdo de saida do dispositivo.
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Poténcia de saida (dB)
A

Termo de primeira
Ponto de
11P3

™ 1 ordem
compressao de 1dB
\4 60dB/dec

Termo de terceira ordem
20dB/dec

Ruido de fundo

i > Poténcia de entrada(dB)
11P3

Figura 4.3 — Ponto de compresséo de 1dB e ponto de interceptacdo de terceira ordem

As figuras de mérito apresentadas neste capitulo qualificardo a performance de
amplificadores para alta frequéncia e ser&o os requisitos de projeto os quais teremos que
alcancar no capitulo 5, onde projetaremos um amplificador para RF. A freqiéncia de
transicdo € um requisito de projeto muito importante. Entre outras funcdes ela determina
se 0 modelo quasi-estatico pode ser utilizado ou se 0 modelo ndo quasi-estético deve ser
usado.

Dentre ruidos apresentados, 0s que apresentam maior importancia sdo o ruido
induzido de porta e o ruido térmico. Como mostrado anteriormente, na situacdo em que
iremos projetar o amplificador (alta freqliéncia e comprimento curto de canal), o ruido
induzido de porta é mascarado pelo ruido térmico, e pode ser desprezado.

No capitulo 5 usaremos 0s conceitos apresentados nos capitulos 3 e 4 para projetar
um amplificador de estagio simples para ata freqiéncia.



Capitulo5

APLICACAO: PROJETO DE UM AMPLIFICADOR
RF DE BAIXO RUIDO

Em aplicagbes RF, duas configuragOes de amplificadores sdo geramente
utilizadas: fonte comum e porta comum. Tais configuragbes apresentam entre outros
aspectos, ganho DC e fr elevados, impedancia de entrada controlavel através da
transcondutancia e ainda figuras de ruido condizentes com aplicacGes de baixo ruido.
Essas caracteristicas fazem com que essas duas configuragcBes sgjam adequadas para
implementacdo de amplificadores para circuitos RF, onde a resposta em frequéncia, o
ganho, o ruido e a linearidade do amplificador sdo fatores decisivos. Obviamente todos os
requisitos de projeto acima estdo de certa forma interligados, o que torna o projeto
delicado em termos de desempenho, quando dois requisitos conflitantes, como por
exemplo a resposta em freqiéncia e 0 ganho, sdo requeridos. Neste capitulo sera
desenvolvida uma metodologia de projeto baseada numa ferramenta gréfica de projeto
MOSVIEW [24] com a inclusio da saturagdo da velocidade dos portadores. Iremos
exemplificar a metodologia com um projeto de amplificador porta comum, e verificaremos
a adequacéo da metodologia ao projeto através de simulagdes do amplificador em SMASH
[25]

5.1 - Amplificador porta comum
Suponhamos um amplificador porta comum representado de forma simplificada

conforme a Figura 5.1, onde vamos supor gque a fonte de entrada Vy contém nivel DC

adequado a polarizacéo do transistor naregido de corrente de dreno saturada.
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Figura5.1 — Amplificador porta comum

O ganho DC do amplificador é dado por:

A, = s (5.19)
gds

O amplificador porta comum possui uma impedancia de entrada de valor 1/ g,
portanto gms € 0 parémetro a ser dimensionado para fins de casamento de impedancias.
Substituindo as expressdes de gms € gus, (3.18) e (3.19), em (5.1a), o ganho Ay em funcgéo

da corrente de normalizagédo é

A, = ?—"BVE L (5.1b)

D

mostrado na Figura 5.2, em fungdo da corrente de normalizada igs. Observar
que, para os dados apresentados, VeL = 1V e, portanto, 0 ganho maximo € igual a 40

(32dB) e ocorre em inversdo fraca, onde gmdlp =1/ f+.
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Figura5.2 — Ganho DC do amplificador porta comum x corrente de dreno normalizada
com L =100nm
Dados de simulag&o no apéndice B

A figura de ruido é definida como a razéo entre SNR\n por SNRoyt expressa em
dB, onde NRn e SNRoyr S80 respectivamente a razdo sinal ruido na entrada do
amplificador e arazéo sinal ruido na saida do amplificador. Com as equacdes (4.3) e (4.8),
0 circuito equivaente de ruido da Figura 4.1, e o circuito de pequenos sinais simplificado
do transistor MOS, onde apenas estardo presentes a transconduténcia de fonte e a
capacitancia Cys, pode-se mostrar que para frequéncias onde w / wr < 1, o ruido térmico
terd muito maior importancia que o ruido induzido na porta, podendo ser desprezado no
céculo do ruido total. Considerando que o ruido produzido na entrada do amplificador
porta comum serd o ruido térmico produzido pela impedéancia de saida do estégio anterior
entéo teremos o sistema apresentado pela Figura SIS,

NFilro = 4KTRs

Filtro N = N Amplificador
Zout= Rs INZ FRTRO'  rin= s

Nout = A.Nin + Nawvp

Figura 5.3 — Figura de ruido no amplificador porta comum
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Referindo o ruido do filtro a saida do amplificador temos

_ 17+ Ag4KTRgr, _ 4KTAD s + Ao 4KTRS O
4KTR. g 4KTR.Q>
0 SIms 0 SIms

NF = 10Iog§i+ 9 2 (5.2)
a

0 ngs

onde | ? é o ruido térmico e r;y € aimpedancia de entrada do amplificador, Zoyt

€ a impedéancia de saida do estagio anterior, no caso de um circuito RF um filtro passa
banda. Assumindo o casamento de impedancias (Rsgms = 1) entre os dois estagios

interconectados a figura de ruido se resume em:
NF = 10log (1 + g/Aw) (5.3

Com um comprimento de 100nm, o fator g deve ser gjustado, aumentando a figura
de ruido, devido aos portadores quentes podendo alcancar valores até cinco vezes maiores,
umavez que aprincipal contribui¢do do ruido no transistor MOS vem do ruido térmico.

5.2 —Diretrizes para projeto de amplificadores de estagio simples
5.2.1 — Projeto com comprimento do canal minimo

Em aplicacbes RF a impedancia de entrada é uma especificagdo do projeto. O
amplificador porta comum tem esse pardmetro facilmente controlavel através da
transcondutancia de fonte. Seu valor € Ry = 1/ gms. Em um circuito RF, normamente o
amplificador de baixo ruido é conectado apds um filtro passa banda. E importante que o
amplificador apresente impedancia de entrada casada com a saida do filtro para maximizar
atransferéncia de poténcia entre os dois estégios.

Circuitos RF geralmente utilizam o menor comprimento do cana redizavel pela
tecnologia. 1sso ndo é uma condicdo necess&ria de projeto, mas quando empregada,
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maximiza a frequéncia de transicdo do circuito. A frequéncia de operacdo de um
amplificador RF para uma aplicacdo GSM1800 € de 1.8 GHz. Esse valor servira como
base para a frequéncia de operacdo de nosso amplificador. Para que o modelo quasi-
estético do MOSFET possa ser empregado, a fr do transistor deve ser quatro ou mais vezes
maior que a frequéncia de operacdo do amplificador [24]. Assim para operagdo em
1.8GHz, f»7.2GHz. A freguéncia de transicdo € funcdo direta da transcondutancia e seu
valor pode ser gjustado através da polarizagdo do transistor. A expressdo (4.10) mostra o
maximo valor da frequiéncia de corte intrinseca do transistor em fungdo do comprimento
do canal. Outro parametro importante € o ganho do amplificador. Um amplificador de
baixo ruido precisa de um certo ganho de maneira que o sinal sgja de amplitude muito
maior que o ruido que outros estagios virdo a introduzir no sistema. Em aplicacfes
GSM 1800 este ganho é da ordem de 15dB.

Com a impedéancia de entrada fixada em 50W, que € muito utilizada em circuitos
RF, utilizando Lyn como comprimento do canal, vamos variar o nivel de inversdo de
maneira a obter a largura do canal necesséria para atender o requisito de Rny=50W e 0s
consequientes valores de Ip e fr. Utilizando as expressdes abaixo e variando o nivel de
inversdo, obtemos valores da corrente de polarizagdo Ip. Uma vez que o valor da
transcondutancia é fixado em 20mS, podemos extrair a largura do canal W e a freqliéncia
de corte intrinseca do transistor descritos natabela 5.1

e 0
O 2(1/1+idsat - 1)8? e tig, -1 %_ e i i
b e etk 2 e,

I dsat

n
n
Y
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Tabela 5.1 — Parametros do amplificador porta comum com gns = 20mS
eL = Lpyin=100nm

I dsat W(nmm) Ip(MA) gas(mS) | Ganho(dB) | fr (GH2)
¥ 14.5 ¥ ¥ -¥ 160
5000 19 74.33 74.33 -11.78 120
500 29 11.5 11.5 4.76 77.8
50 67.7 2.63 2.63 17.62 34
5 239 0.92 0.92 26.7 9.6
0.5 1451 0.56 0.56 31 1.58

Dados de simulag&o no apéndice B

Databela 5.1 observa-se que fixando a resisténcia de entrada, quanto maior o nivel
de inversdo utilizado, maior sera a freqliéncia de corte intrinseca do transistor, € menor
serd 0 ganho DC. Variando-se o nivel de inversdo a largura do cana tem que ser gjustada
para que gms Se mantenha constante. Quanto maior o for o nivel de inversdo, menor tera
gue ser alargura do cana para gque esta condicdo seja verificada. Podemos notar ainda que
um nivel de inversdo muito elevado leva a uma corrente de polarizagdo também elevada, e
para 0 caso de igsar = 5000 uma corrente de 74,3 mA € necessaria. Por outro lado, se
utilizarmos um nivel de inversdo muito baixo, apesar de obter um ganho DC elevado, a
resposta em freqgiiéncia do circuito sera prejudicada. E o que acontece com igs = 0.5, onde
nessa situacdo a corrente de polarizagdo € bem reduzida e a largura do cana é elevada.
Como pode-se perceber, operacdes em inversdo fraca levam a valores 6timos de ganho DC
e corrente, porém a &rea de silicio utilizada é alta e afrequiéncia de corte intrinseca € baixa.
Ja em inversdo forte, a resposta em freqiiéncia e a area de silicio sdo étimas, mas o
consumo de corrente serd muito alto e o ganho insuficiente para uma aplicagdo GSM 1800.
O ponto onde ige = 1/€® equivale a uma corrente normalizada de 500. Note que nessa
situacéo, 0 ganho DC seria insuficiente para atender os requisitos de projeto, embora
apresente uma 6tima fr. Os valores de igs: que atendem simultaneamente as especificactes
de ganho e fregiiéncia encontram-se, aproximadamente, no intervalo entre 5 < g < 50.

Uma outra maneira de examinar a performance de amplificadores de baixo ruido é
apresentada nas Figuras 5.4a, 5.4b e 5.4c. Elas representam o comportamento do ganho, da
freqliéncia de corte intrinseca e do consumo de corrente em funcéo da largura do cana do
transistor, mantendo constantes aimpedancia de entrada e o comprimento do canal.
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Figura 5.4a— Freguéncia de corte intrinseca versus largura do cana

Dados de simulag&o no apéndice B
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Figura 5.4b — Ganho DC versus largura do canal
Dados de simulag&o no apéndice B



51

10

10

ID(MA)

10

10 10 10° 10*
W(um)

Figura 5.4c — Consumo de corrente versus largura do canal

Dados de simulag&o no apéndice B

5.2.2 — Projeto com comprimento do canal como grau de liberdade

Outra maneira de se projetar o amplificador é adotando o comprimento do canal
como grau de liberdade. Para avaliar a performance do amplificador podemos, por
exemplo, levantar as curvas de ganho e frequiéncia de transicdo com o nivel de inversdo
constante.

Para gms cOnstante, as variagOes de Avo e de fr com niveis de inversdo constantes
em funcdo do comprimento do canal sdo ilustradas nas Figuras 5.5a e 5.5b. As curvas
tracejadas ilustram a situacdo onde a velocidade de saturagcdo dos portadores € infinita.
Note que em inversdo moderada/fraca, a saturacéo de velocidade dos portadores ndo €
importante, distorcendo muito pouco as curvas de ganho e freguéncia. Quando
polarizamos o transistor em inversdo forte, as curvas tracejadas apresentam uma variagéo
maior quando comparadas com o transistor “canal longo” (curvas solidas). Note que com
um nivel de inversdo igua a 1024, um transistor com comprimento do cana de 1mm
apresenta praticamente a mesma performance com ou sem a inclusdo do efeito de
saturacdo de velocidade. O ganho DC, que num transistor canal longo cresce linearmente
com o comprimento do canal, ndo mais obedece essa propriedade quando a velocidade de

saturacdo € incluida. O mesmo ocorre com a fr do transistor que, no transistor canal longo
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crescia com o inverso do quadrado do comprimento do canal (fr i 1/ L?) para nivel de

inversao constante.

idsam =2 dsat = 23?%///
//Id = 1024
gi P 7 - sat 1
g / 7
T
- Avomin
e
Lmin
10" 10° 10"

L(um)

Figurab.5a—Avo” L
---- - Sem aiinclusdo do efeito da saturagéo da vel ocidade dos portadores
—— - Com ainclusdo do efeito da saturacdo da vel ocidade dos portadores

Dados de simulag&o no apéndice B

\\\ fTMIN

id%lt 32

Idsat = 2

10° 10"
L(um)

Figura5.5b—fr” L
---- - Sem aiinclusdo do efeito da saturagéo da vel ocidade dos portadores
— - Com ainclusdo do efeito da saturac&o da velocidade dos portadores

Dados de simulag&o no apéndice B
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Da Figura 5.5, fixando-se um valor de ganho € igs, Obtemos o comprimento do
canal necessario para atender aos requisitos de projeto Da expressdo do ganho Ay (5.1b)
calculamos o vaor da razéo entre gns € Ip que indicara qual a largura do canal que se
adapta ao projeto. Conseqlientemente obtemos o valor da corrente de polarizacéo e da
freqiiéncia de transicdo. Podemos ainda realizar 0 processo inverso, partindo de
especificagdes de corrente normalizada, f; e Lmin, € de maneira semelhante obter os valores
de A, W elp.

5.3 —Exemplo de projeto usando MOSVIEW

O MOSVIEW [24] é uma ferramenta grafica utilizada no projeto de transistores
para circuitos anal6gicos MOS. Ela é baseada no modelo ACM e portanto € vaida em
todas as regifes de operacdo. Sua funcdo é permitir ao usudrio visualizar e explorar o
espaco de projeto, a fim de determinar as dimensfes e as caracteristicas do transistor, a
partir de um conjunto de especificagdes e parémetros tecnoldgicos. A inclusdo da
saturacdo da velocidade dos portadores foi feita nesta ferramenta para o caso especial de
um amplificador elementar através da modificacdo das equactes de ganho e freqiiéncia de
transicdo. Desta forma, a ferramenta pode ser utilizada para transistores com comprimento
de cana menores, onde a saturacdo da velocidade é importante.

Escolheremos por projetar um amplificador porta comum; assim, teremos
controle direto sobre a impedancia de entrada através do valor de gms. Fixaremos entéo a
impedancia de entrada do amplificador em Ry = 50W e uma freqiiéncia de corte intrinseca
fr tal que 8 £ fr £ 20GHz. Também iremos limitar o valor da corrente de polarizagdo a
10mA e desejamos ainda um ganho DC superior a 20dB. Tais valores estdo bem proximos
das exigéncias feitas por aplicagbes GSM (Global System for Mobile Communication)
com frequéncia de operacdo de 1.8GHz, onde ainda sdo incluidos niveis de ruido e
linearidade, que apresentaremos como resultados consequentes das demais imposi¢oes.
Assim, das curvas de Ay e fr em fungdo de L tragcamos entdo o espaco de projeto dado
pela Figura 5.6.
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Figura 5.6 — Ganho DC versus comprimento do canal com fryn = 8GHz e fryax = 20GHz

Dados de simulag&o apéndice B

A condutancia de saida do MOSFET é modelada pela expressdo g, = VI DL eo
E

Q . .
ganho A,, = gl—“i\/EL . Portanto, para uma corrente constante, 0 ganho do circuito sera
D @

proporcional a L. As linhas tracgadas representam entdo o ganho para corrente de
polarizagdo constante. O valor de Ipwin € 0 valor da corrente de polarizacdo quando o
transistor opera em inversdo fraca (gws ® Ip / f1) €, portanto, representa a menor corrente
gue atende a especificacdo de gns = 1/50. Ipuax representa o limite superior do consumo de
corrente e também a corrente que leva a uma maior freqliéncia de operagdo a L constante.
O &ea sombreada na Figura 5.6 representa uma parte da solugdo que requer um
comprimento de cana inferior a 100nm; portanto, ndo pode ser implementado em
tecnologia 100nm. As curvas identificadas por frmin € frvax representam os limites de
ganho entre a maxima e minima fr.. A linha onde Ay, = 10 representa 0 ganho minimo

permitido no projeto. A solucdo do problema serd dada pela interseccdo do conjunto de
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especificacfes, levando a um conjunto de solucBes possivels, representada pela area
sombreada entre as curvas de maxima e minima fr.

Se o comprimento do canal é aumentado enquanto o nivel de inversdo e a
corrente de dreno sdo fixados, a largura do canal deve aumentar proporcionamente ao
comprimento do canal para manter a razdo de aspecto constante. E a situagdo ilustrada
pelos pontos A e B. Desta maneira a area de gate crescerd com o quadrado do
comprimento do canal e a frequiéncia de transi¢cdo tera seu valor reduzido, ao passo que
teremos um ganho DC mais elevado. O ponto C apresenta uma solucdo onde a fr esta
maximizada. Por sua vez o ponto B soluciona o problema com um valor do ganho DC
maximizado. Note que por termos como requisito de projeto gns constante, tal imposi¢ao
torna WL=area de gate também constante ao longo das curvas de fr.

Se a corrente de dreno é aumentada enquanto o nivel de inversdo e o
comprimento do canal sdo fixados, entdo, arazéo de aspecto, alargurado cana e a &rea de
gate também aumentardo proporcionalmente aos aumentos na corrente de dreno. Tal
situacdo € ilustrada pelos pontos B, C e D. Note que o ponto D representa um ponto fora
do espaco de projeto, onde o ganho DC serd inferior a 20dB, porém uma solugdo onde
teremos fr a frmax especificada.

O ponto E, embora se encontre fora do espaco de projeto, também pode ser
considerado como uma solugdo do problema caso fr superior a fruax for admitida no
projeto. A medida que escolhemos pontos onde o ganho DC tem seu valor menor,
ganhamos em resposta em frequiéncia. Assim no ponto E o ganho DC serd de 20 dB e
teremos uma fr superior aguela projetada, com uma corrente de polarizagcdo de 2mA.

De qualquer ponto do gréfico podem ser extraidos 0s parametros restantes para
completar o projeto do amplificador. Extrai-se do gréfico o ganho DC, o comprimento do
canal e acorrente de polarizagdo utilizada
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Figura 5.7 — Razé&o de transcondutancia de fonte por corrente paraL = 100nm

Uma vez selecionada uma solucéo (L, Ip, Aw) do espaco de projeto para uma
dada gms, entéo, da curva gnd/lp obtém-se o valor de igs: €, consequientemente, o valor da
largurado canal W.

Optando pelo ponto E onde 0 ganho DC é de 20 dB, o comprimento do cana de
aproximadamente 100nm e a corrente de polarizagdo de 2mA, teremos como resultantes

um nivel de inversdo i = 44, uma largura do cana W=71nm e uma fr » 26GHz. Da

expressdo (4.3) o ruido térmico é aproximadamente 1, » 25.7 p%ﬁ com uma figura de

ruido equivalente NF = 0.8dB paraum valor deg = 2[21].

Nas simulagdes, adicionamos uma carga de 0.1pF a saida do amplificador, a
qual representa um valor tipico utilizado em circuitos RF, representando o préximo estégio
a ser conectado, como por exemplo um mixer [11]. Utilizamos o modelo BSIM 3v3 [23]
implementado no simulador SMASH [25] para tecnologias preditas de 100nm listadas no
apéndice A. A resposta em frequiéncia € mostrada na Figura 5.8.

Na Figura 5.8, Aw = 23dB contra um ganho de 20 dB projetado. Esta
discrepancia se deve a imprecisdes no valor de Vg, suposto igua 10V/mm. Conforme
mostrado na Figura 3.4, a transcondutancia de fonte smulada com o modelo BSIM
também apresenta variagdes, alcancando valores superiores aos tragados de acordo com o
modelo ACM. O produto ganho ~ banda (GBW) simulado do amplificador € de

aproximadamente 47GHz. A expressdo (5.4) d4 o valor do produto ganho banda
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GBW = Im_ (5.4)

L

De acordo com (5.4), o GBW nomina do amplificador é de aproximadamente
32GHz para gms = 20mS e C. = 0.1pF. A transcondutancia de fonte no simulador tem um

. GBW._
valor aproximado de 3.17" 102 A/V. Note que It @GBWP”'“‘“’ @0.65. O modelo
mssimulado simulado

do simulador utilizado (BSIM) também conduziu a uma conduténcia de saida diferente da
obtida utilizando o modelo simplificado gg¢s = 1p/ Ve~ L = 2mS contra um valor simulado
de 2.83mS.

SMASH 4.3.4 - Small signal H:\sim ulacoes do amplificador elementar\commom source.nsx - Wed Aug 20 13:42:35 2003
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Figura 5.8 — Simulag&o do amplificador no simulador SMASH.

As smulagdes do I1P3 e do CP foram realizadas e seus resultados s&o mostrados
na Figura5.8.
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Figura 5.9 — Ponto de compressdo de 1dB e ponto de interceptacéo de terceira ordem

Nessa simulagdo, fazemos a andlise transiente do amplificador e através da
transformada de Fourier, medimos as componentes de primeira e terceira ordem. A
extrapolacdo desse gréfico nos indicard o ponto de interceptaco de terceira ordem. De
maneira semelhante, 0 ponto de compresséo € extraido observando-se o ponto para o qual
a harmonica de primeira ordem atinge o valor de 1dB abaixo do valor da curva
extrapolada. O simulador SMASH usa como referéncia um sinal de 2V de pico para
obtencdo dos valores em dB das componentes de primeira e terceira ordem do sina de
saida. Da Figura 5.9 podemos observar que o ponto de compressdo de 1dB do sistema
ocorre para uma amplitude do sinal de entrada de 80mV e o ponto de interceptacdo de
terceira ordem ocorre em 800mV. Com o ganho do amplificador em 20 dB, as tensdes de
saida para o 1IP3 e para 0 CP sdo 8V e 800mV respectivamente, que levam a IIP3 »
31.07dBm e CP » 11,07dBm.

A versdo utilizada do simulador ndo possibilita a simulacéo do ruido, levando a
resultados inconsistentes.

Como vimos cada vez mais os amplificadores para alta freqiiéncia tendem a usar
transistores polarizados em inversdo moderada. Essa condi¢do possibilita que se atinja
valores de ganho e frequiéncia de transi¢éo el evados.
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Com base no modelo ACM desenvolvemos trés metodologias de projeto para
amplificadores de ata freqiiéncia. Um dos requisitos utilizados foi a impedancia de
entrada do amplificador, que foi fixada em 50W, valor escolhido para casamento de
impedéancia entre o amplificador e o filtro passa banda que normamente € conectado a
entrada do amplificador.

Na primeira metodol ogia utilizamos o0 comprimento minimo de canal. Apesar desse
requisito ndo ser obrigatdrio, € normamente empregado por projetistas de circuitos RF,
pois maximiza a freqiéncia de transicdo. O pardmetro variavel foi a corrente de
normalizacdo. Dessa maneira alargura do cana se adapta as variagoes dei gsat.

Outra maneira utilizada foi estabelecer o nivel de inversdo e adotar como
pardmetro varidvel o comprimento de canal. Porém a mais interessante delas foi a
utilizagdo da ferramenta MOSVIEW para visuaizar o espaco de projeto. Dessa maneira
podemos visualizar em um Unico grafico todas as caracteristicas desgjadas no projeto,
como a fregliéncia de transicdo o ganho DC, o comprimento do canal e a corrente de
polarizagéo.
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Capitulo 6

CONCLUSAO

Ao término deste trabalho podemos concluir que, embora existam diversos
modelos para o transistor MOS, o modelo ACM é o que melhor representa o
comportamento do dispositivo. Em sua grande maioria, 0os modelos apresentados
mostram-se assintoticamente semelhantes ao modelo ACM. Essa semelhanga ocorre nas
regiOes de inversdo fraca, inversdo forte e inversdo muito forte. Desde modo, 0 modelo
ACM apresenta vantagens indiscutiveis sobre os outro model os, como o reduzido nimero
de parametros, a existéncia de um unico formalismo para todas as regifes de operacéo e,
fundamentalmente, a origem fisica do modelo.

O modelo quasi-estético de pequenos sinais completo do transistor MOS
apresentado, com nove parametros capacitivos e trés transcondutancias, modela o
comportamento do dispositivo para operacdo em altas frequiéncias.

A velocidade de saturacgéo dos portadores € um efeito apresenta grande importancia
guando usamos transistores "canal curto". Ele ocorre devido ao alto campo elétrico que
aparece entre os terminais de dreno e fonte do dispositivo. Esse campo elétrico elevado faz
com que a velocidade de deslocamento dos elétrons ndo se comporte linearmente com o0s
aumentos no valor do campo, dando origem ao efeito de saturagéo de velocidade.

A degradacdo da mobilidade devido ao campo elétrico transversal apresentou
pouca influéncia no comportamento do transistor para a situagdo de interesse, onde
comprimentos de canal inferiores a 1mm foram utilizados. Esse efeito se torna mais
pronunciado em transistores "canal longo" quando potenciais de porta muito elevados sdo
empregados.

Para qualificar o funcionamento do amplificador, no capitulo 4 apresentamos
algumas figuras de mérito para amplificadores de baixo ruido em especial, a freqiiéncia de
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transicdo fr, assumindo valores de até 160GHz para transistores com comprimento de
canal de 100nm, porém sob pena de uso excessivo de corrente.

A ferramenta MOSVIEW é uma ferramenta muito poderosa no projeto de circuitos
analogicos. Ela permite que o usu&rio possa visualizar em um Unico grafico todas as
caracteristicas desegjadas no projeto, como a freqiiéncia de transicdo, o ganho DC, o
comprimento do canal e a corrente de polarizagcdo. A inclusdo da velocidade de saturagéo
nessa ferramenta torna possivel o projeto de circuitos para RF, onde frequéncia elevada é
um requisito de projeto e a utilizagdo de transistores com comprimento de canal curto é
necess&ria. Com ela projetamos um amplificador com alguns requisitos para aplicacdes em
GSM 1800, com ganho DC de 20dB, GBW de 30 GHz, consumo de corrente de 2mA e
impedancia de entrada 50W. Os valores projetados atingiram valores um pouco diferentes
dos simulados. Isso se deve ao fato de que o modelo utilizado nas simulagdes (BSIM)
apresenta algumas falhas na regido de inversdo moderada, regi&o esta onde o transistor foi
polarizado.

Como sugestdes de futuros trabalhos, fica a idéia da utilizagdo de transistores
trapezoidais para obtencdo de ganhos mais elevados e uma melhora na fregiiéncia de
transi¢do do dispositivo. Também a inclusdo do ruido levando em consideragdo os efeitos
dos portadores quentes e ainclusdo da néo linearidade do MOSFET nas especificagdes de
projeto, que sdo de grande utilidade para projetistas de RF. No caso do MOSVIEW, o
espaco de projeto passaria a apresentar as restri¢fes de ruido e ndo linearidade em adicdo

as de ganho, consumo e resposta em freqiiéncia.



APENDICE A

Par@metros tecnol dgicos preditos do modelo BSIM 3v3 para tecnologias 100nm

*

* Predictive Technology Model Beta Version
* 0.10um NMOS SPICE Parametersv (normal one)

*

.moddl bsm NMOS

+Level =49
+Lint = 2.e-08
+Vth0 = 0.2607
+Imin=1.0e-7
+Tref=27.0

+Xj= 4.0000E-08
+|In=1.000000
+wwn= 0.00
+lw=0.00
+wl=0.00
+Mobmod= 1
+xw= 0.00
+Dwg= 0.00
+ACM=0
+rsh=0

+rsc=0

+K 1= 0.3950000
+Dvt0= 1.0000
+DvtOw= 0.00
+NIx= 4.800E-08

+Ngate= 5.00E+20

Tox = 2.5e-09
Rdsw =180
Imax=1.0e-7
version =3.1
Nch= 9.700E+17
lwn= 1.0000000
[I=0.00
Iwl=0.00

ww= 0.00
binunit= 2
binflag= 0
Dwb= 0.00
Idif=0.00

rd=0

rdc=0

K2= 1.0000E-02
Dvt1= 0.40000
Dvtlw= 0.00
WO=0.00

+Vsat= 1.1000E+05 Ua= -6.00E-10
+Uc= -2.9999999E-11

+Prwb= 0.00
+U0= 1.7999E-02
+A1=0.00
+B0=0.00

+Voff=-2.9999E-02 NFactor= 1.50000

+Cdsc= 0.00

Prwg= 0.00
AO= 1.1000000
A2= 10000000
B1=0.00

Cdscb=0.00

+Eta0= 0.1500000 Etab=0.00

+Pclm=0.1000000 Pdiblcl= 1.200E-02
+Pdiblcb= -1.35E-02 Drout= 2.0000000
Pvag= -0.2800000
BetaO= 30.0000000
kt2= -4.0000E-02
Ual= 9.5829E-10
Kt1l=4.0000E-09

+Pscbe2= 1.0E-20
+Alpha0= 0.00
+kt1= -0.3700000
+Ute= -1.4800000
+Ucl= 0.00

+Cj= 0.0015

Mj=0.72

wmin=1.0e-7

win=0.00

wint= 0.00
wwl=0.00
xI=0.00

hdif=0.00
rs=0

K3=0.00

Dvt2= 0.1500000
Dvt2w= 0.00
K3b=0.00

Ub= 8.0000000E-19

Wr= 1.0000000

wmax=1.0e-4

Keta= 4.0000000E-02
Ags= -1.0000000E-02

Cit= 0.00
Cdscd= 0.00

Dsub= 0.6000000

Pdiblc2= 7.5000000E-03
Pscbel= 8.6600000E+08
Delta= 1.0000000E-02

At= 5.5000000E+04

Ub1= -3.3473000E-19

Prt=0.00
Pb=1.25
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+Cjsw= 2E-10 Mjsw= 0.37 Php=0.773
+Cjgate= 2E-14 Cta=0 Ctp=0

+Pta= 0 Ptp=0 JS=1.50E-08
+JSW=2.50E-13 N=1.0 Xti=3.0
+Cgdo=3.493E-10 Cgso=3.493E-10 Cgbo=0.0E+00
+Capmod= 2 NQSMOD=0 Elm=5

+Xpart=1 cgsl= 0.582E-10 cgdl= 0.582E-10
+ckappa= 0.28 cf=1.177e-10 clc= 1.0000000E-07
+cle= 0.6000000 Dlc= 2E-08 Dwc=0

OBS: Para o tragado da Figura 3.4, os parametros Ua, Ub e Uc foram desconsiderados, a
fim de anular o efeito de degradacéo da mobilidade devido ao campo el étrico transversal

para comparagao com as curvas tedricas do modelo ACM



APENDICE B

Par@metros Tecnol 6gicos utilizados em simulages MATLAB

n=125

my = 180" 10 nm?/Vs

Viim = 10" mm/s

C ox = 1.38" 10™ F/mm? (100nm) ou 2.15" 10" F/rmm? (70nm)
Ve =10V/mm

fi=25mV

es=1.04" 10" F/nmm
Viaxy = 2.2 7 10" mm/s[§]
aq= M/ Vimaxy

e=f/(L" Ucrr)
rq=aqnCoxfi/ (2 ey
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