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”Glória a todas as lutas inglórias
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mais complicado, jamais esquecerei das nossas noites incansáveis de estudo, nossos
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RESUMO

As especificações de baixa potência de CIs de RF (radiofrequência) operando na

banda UHF aumentaram, devido ao aumento da demanda de sistemas batteryless e

de baixo consumo em apenas um chip, os chamados SoCs. Os indutores são ampla-

mente utilizados em circuitos de front-end, entretanto, para faixas de frequência de

sub-GHz, a implementação de indutores torna-se um desafio, tanto em virtude da

indutância ser maior, implicando em um área ocupada de siĺıcio maior quanto no

fator de qualidade, que tende a ser baixo. Este trabalho visa o projeto de um AI

(indutor ativo) que satisfaça os requisitos de fator de qualidade maior e área de

siĺıcio ocupada menor em relação aos indutores planares, bem como, a otimização da

topologia para atingir baixa potência consumida e aumento no fator de qualidade

para aplicações em deslocadores de fase. Assim, foi inicialmente projetado um

indutor ativo com topologia simplificada para fins de validação e análise dos pontos

de operação do AI, em seguida foi projetado o AI balanceado de ultra-baixa tensão

implementado a partir de OTAs (amplificadores operacionais de transcondutância)

baseados em inversores. Porém, a redução em VDD (fonte de alimentação) implica

no aumento da complexidade de projeto e variações de processo, então, foram

explorados métodos de reduzir essas variações e diminuir a CMRR (taxa de rejeição

de modo comum) através de circuitos de CMFB (realimentação de modo comum) e

polarização dos transistores. Após o projeto do AI, foi implementado um deslocador

de fase baseado em uma rede T-diferencial operando na frequência de 400 MHz. Os

circuitos foram implementados no processo CMOS 65 nm sendo apresentadas duas

versões do AI, a primeira com sáıda simples e VDD = 1,2 V com Qmáx de 14,44 e

potência consumida de 1,3 mW, e a versão 2 com sáıda diferencial, VDD = 0,4 V

para um fator de qualidade máximo de 215,06 e PDC igual a 300,28 µW e uma

SRF (frequência de ressonância própria) de 1,57 GHz. Também foi implementada

a estratégia para variação da indutância do AI baseado em um seletor de 4 bits

aplicado ao PS (deslocador de fase), resultando em um ∆ϕ de -79,91◦ para apenas

1 seção, logo, com 5 seções é posśıvel obter uma variação de fase de 360◦ com uma

potência consumida entre 1,50 mW e 3,65 mW conforme as combinações do seletor

de bits.



Palavras-chave: Indutor Ativo. Circuitos em sub-GHz. Baixa Potência. Deslocadores

de Fase.



ABSTRACT

In the realm of low-power RF ICs for the UHF band, demands have grown for

integrated systems that operate without batteries and consume minimal energy

on a single chip, known as SoCs. Inductors play a crucial role in front-end circuits,

but their use becomes challenging in sub-GHz frequencies. This is because higher

inductance requirements mean they take up more die area and often have lower

quality factors. This project aims to design an active inductor that meets the need

for higher quality factors and smaller silicon area compared to traditional planar

inductors. The goal is to optimize the topology to achieve low power consumption

and improve quality factors for phase shifters operating at sub-GHz applications.

Initially, a simplified active inductor topology was designed for validation and

analysis. Following this, an ultra-low voltage balanced active inductor was developed

using inverter-based OTA. However, reducing VDD increases design complexity

and process variations, necessitating methods to mitigate these issues through

CMFB circuits and sub-circuits for transistor biasing. After developing the active

inductor, a 400 MHz phase shifter was implemented using a T-differential network.

These circuits was designed in a CMOS 65 nm process. Two versions of the active

inductor were implemented: the first with a single-ended output and VDD = 1.2 V,

achieving a maximum Q of 14.44 with a power consumption of 1.3 mW, and the

second with a differential output and VDD = 0.4 V, achieving a maximum Q of

215.06 with a power consumption of 300.56 µW and a SRF of 1.57 GHz. A strategy

for varying the inductance of the active inductor based in a 4-bit selector applied

to the phase shifter resulted in a phase shift (∆ϕ) of -79.91◦ with only 1 section.

With 5 sections, a full 360° phase shift can be achieved with power consumption

between 1.50 mW and 3.65 mW according the bit selector combinations.

Keywords: Active Inductor. Sub-GHz Circuits. Low Power. Phase Shifters.



LISTA DE ILUSTRAÇÕES
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Figura 10 – Śımbolo elétrico dos transistores de canal p e canal n. a) Tran-

sistor PMOS; b) Transistor NMOS. . . . . . . . . . . . . . . . . 33

Figura 11 – Representação 3D do transistor MOSFET NMOS. . . . . . . . . 33
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Figura 50 – Impedância e indutância geradas em 400 MHz em função da
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Tabela 5 – Dimensões e múltiplos dos transistores M1 e M2 utilizados no

amplificador principal. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55

Tabela 6 – Dimensões e múltiplos dos transistores MP E e MNE utilizados

no amplificador de erro. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
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Frequency

UHF Frequência Ultra Alta, do inglês Ultra High Frequency

ULP Ultra-Baixa Potência, do inglês Ultra-Low Power

ULV Ultra-Baixa Tensão, do inglês Ultra-Low Voltage

WI Inversão Fraca, do inglês Weak Inversion



SUMÁRIO
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3 INDUTOR ATIVO - VERSÃO 1 . . . . . . . . . . . . . . . . 42

3.1 Projeto e Dimensionamento . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42

3.2 Validação da Topologia Simplificada . . . . . . . . . . . . . . . . 45

3.3 Projeto do AI com Fontes de Corrente Reais . . . . . . . . . . 46

3.4 Resultados . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
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6 CONSIDERAÇÕES FINAIS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
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1 INTRODUÇÃO

A rápida evolução dos circuitos eletrônicos integrados possibilitou a im-

plementação de sistemas em um único chip (SoC), e, com isso, os circuitos de

radiofrequência (RF) front-end também puderam ser implementados neste tipo de

sistema.

Os indutores são elementos-chave no projeto e implementação dos blo-

cos analógicos de RF que compõem os sistemas de comunicação (receptores ou

transmissores), como amplificadores de baixo rúıdo (LNAs), misturadores (mixers),

filtros, deslocadores de fase (PSs), osciladores, entre outros. Estes dispositivos

são amplamente utilizados para realizar funções como sintonia em filtros passivos,

casamento de impedância, etc (KRISHNAMURTHY; EL-SANKARY; EL-MASRY,

2010).

Em sistemas on-chip que operam na faixa de frequência de sub-GHz, o

projeto de indutores para estes circuitos torna-se um desafio, pois para indutâncias

nessa faixa os indutores planares tendem a ocupar uma grande área de siĺıcio

(eventualmente podem ocupar uma área maior em relação aos outros circuitos do

sistema) e também tendem a possuir um baixo fator de qualidade. Para contornar

estas adversidades foram desenvolvidos os indutores ativos, que ocupam uma área

relativa de siĺıcio entre 1 a 10% e visam também possuir um fator de qualidade maior

em relação aos indutores planares (XIAO; SCHAUMANN, 2007). Os indutores

ativos são circuitos de estado sólido que conseguem sintetizar o comportamento

indutivo.

Então, indutores ativos conseguem gerar diferentes valores de indutância de

acordo com sua implementação, isso torna a utilização de AIs atraente em circuitos

que necessitam operar em frequências abaixo de 1 GHz.

A Fig. 1 apresenta o comparativo do máximo fator de qualidade entre

algumas topologias de AIs e indutores espirais. Nota-se que o fator de qualidade

máximo em algumas topologias pode atingir até duas vezes o atingido em indutores

planares. Com isso, para aplicações que operam na faixa de frequência de sub-GHz

(entre 300 MHz e 1 GHz), o projeto de AIs torna-se vantajoso, pois o fator de

qualidade tende a ser maior enquanto a área de siĺıcio necessária para gerar a

mesma indutância tende a ser menor.
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Figura 1 – Comparativo do fator de qualidade entre indutores espirais e algumas
topologias de indutores ativos.

Fonte: (SURESH, 2014)

Entretanto, para aplicações em sistemas de baixa potência e baixa tensão

como IoT, BLE, sistemas batteryless (sem bateria), ou qualquer outro dispositivo

portátil e versátil, a potência consumida total dos circuitos presentes nestes dis-

positivos deve ser a mı́nima potência para o circuito operar em condições ideais

(CEOLIN, 2022). Sendo assim, o consumo de potência de indutores ativos pode

afetar consideravelmente a potência consumida total do sistema.

Contudo, existem topologias e estratégias de implementação que possibi-

litam o projeto de indutores ativos com baixa tensão de alimentação, reduzindo

também o consumo de potência.

Dentre as aplicações de indutores em circuitos de RF estão os deslocadores

de fase comumente constrúıdos a partir de capacitores e indutores. A Fig. 2 apresenta

o diagrama de blocos de um receptor de RF t́ıpico, onde é posśıvel observar a

presença do PS logo após o LNA, sendo responsável por prover o deslocamento de

fase necessário entre o sinal de sáıda do LNA e o sinal de entrada do filtro.

Os principais parâmetros de caracterização de deslocadores de fase são

baseados na defasagem total (∆ϕ) de até 360◦ com baixa perda de inserção (IL) e

baixa potência consumida (KOUL; DEY, 2019).

A partir disso, o trabalho apresenta o projeto de um indutor ativo progra-
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mável de ultra-baixa tensão para deslocadores de fase baseados em rede T-diferencial

no processo CMOS 65 nm com tensão de alimentação de 400 mV, operando na

frequência de 400 MHz.

Figura 2 – Diagrama de blocos de um t́ıpico receptor de RF.

Fonte: O autor.

1.1 OBJETIVOS

1.1.1 OBJETIVO GERAL

Implementar um indutor ativo em tecnologia CMOS para aplicações em

deslocadores de fase operando em sub-GHz, visando atingir as especificações de

baixa potência e alto fator de qualidade.

1.1.2 OBJETIVOS ESPECÍFICOS

O foco do trabalho é na implementação do AI de baixa potência e que

opere na frequência de 400 MHz, por estar na faixa de frequências de operação de

small-sattelites.

• Pesquisar topologias de implementação de circuito de indutores ativos e

validar as topologias simplificada e clássica dispostas na revisão da literatura;

• Buscar e estudar métodos de projeto de indutores ativos diferenciais de

ultra-baixa tensão de alimentação e baixa potência;

• Explorar técnicas de estabilidade e de CMFB;
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• Realizar e analisar o comparativo entre as topologias projetadas e as topologias

vistas na literatura;

• Implementar a estratégia de variação de indutância de 4 bits do indutor de

baixa potência;

• Projetar e realizar o test-bench do circuito do deslocador de fase empregando

o indutor ativo programável e analisar os resultados dos parâmetros S.

1.2 DISCUSSÃO DO PROBLEMA E METODOLOGIA

O foco do trabalho é o projeto de um indutor ativo para aplicações em

receptores que operam na faixa de frequência de sub-GHz e que cumpram com a

especificação de baixa potência consumida e alto fator de qualidade (se comparado

com indutores planares). Logo, o trabalho apresenta a validação e o projeto da

primeira versão do AI (caṕıtulo 3), isto, para obter uma topologia mais simples e de

fácil análise, para então, o projeto da versão 2 (caṕıtulo 4) apresentar a otimização

na fonte de alimentação, reduzindo-a de 1,2 V para 0,4 V, e também na topologia

de implementação do AI.

Entretanto, com a redução de VDD e a topologia escolhida ser balanceada

(entradas e sáıdas diferenciais), o projeto do circuito do AI torna-se mais complexo

e necessita de posśıveis ajustes e circuitos complementares para atingir as espe-

cificações iniciais propostas, de ultra-baixo VDD, alto fator de qualidade, baixa

potência, estabilidade nas tensões diferenciais de sáıda e largura de banda indutiva.

Logo, o fluxograma de projeto da Fig. 3 apresenta a metodologia adotada

para o desenvolvimento deste trabalho. Este fluxograma apresenta os passos de-

talhados da implementação do indutor ativo, bem como, o método utilizado para

conduzir a proposta deste trabalho.

O software da Cadence Virtuoso Analog Design Environment ® é utilizado

para as implementações e obtenção dos resultados dos circuitos apresentados nos

caṕıtulos 3, 4 e 5. A implementação dos circuitos é realizada utilizando o processo

CMOS de 65 nm com transistores LVT.
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Figura 3 – Fluxograma de projeto adotado para o indutor ativo.
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Fonte: O autor.

1.3 ORGANIZAÇÃO

O trabalho é organizado de maneira que o caṕıtulo 2 apresenta a revisão

da literatura, abordando os conceitos de polarização de transistores, teoria de

indutores, indutores integrados, circuitos baseados em indutores e deslocadores de

fase para sistemas sub-GHz. A versão 1 do indutor ativo é apresentada no caṕıtulo

3, bem como o dimensionamento e polarização dos transistores que compõem as

topologias simplificada e clássica da primeira versão do AI. O projeto da versão

do AI com ultra-baixo VDD e entradas balanceadas é apresentado no caṕıtulo 4.
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O caṕıtulo 5 mostra o projeto do deslocador de fase utilizando um indutor ativo

programável de 4 bits, por fim, o caṕıtulo 6 conclui o trabalho.
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2 REVISÃO DA LITERATURA

Neste caṕıtulo é apresentada a revisão teórica de indutores, deslocadores de

fase e conceitos importantes de transistores e circuitos integrados para a construção

deste trabalho. Também serão abordados os conceitos de polarização de transistores,

circuitos inversores, circuitos de CMFB e estabilidade em sistemas realimentados,

estudo de topologias de indutores ativos e comportamento dos parâmetros de

espalhamento (parâmetros S) para deslocadores de fase.

2.1 INDUTORES

Os indutores são dispositivos eletrônicos passivos projetados a partir de

uma bobina composta por um número de espiras (N) interconectadas entre si.

A Fig. 4 demonstra o śımbolo elétrico do indutor com dois terminais, positivo e

negativo, representados pelos śımbolos + e −, respectivamente.

Figura 4 – Śımbolo elétrico do indutor.

+

-
Fonte: (SILVA, 2017).

Estes dispositivos também podem possuir um terceiro terminal, denominado

de derivação central, geralmente conectado a uma tensão de referência (VDD ou

GND) (SILVA, 2017).

Existem duas principais métricas de caracterização e avaliação de indutores,

sendo elas a indutância (L) e o fator de qualidade (Q). O parâmetro de indutância

é modelado de acordo com a Eq. (2.1), onde Zin é dado pela impedância vista nos

dois terminais do dispositivo (+ e −), e ℑ{Zin} modela a reatância indutiva (XL)

do dispositivo na frequência de ressonância (f).

L = ℑ{Zin}
2πf

(2.1)
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Os indutores reais, ou seja, que apresentam fator de qualidade finito,

possuem um modelo equivalente, que representa as perdas do material utilizado (RS)

na implementação e a capacitância do dispositivo (CP ), este modelo é apresentado

na Fig. 5.

Figura 5 – Modelo equivalente do indutor com fator de qualidade finito.

vin

Zin

L

C
Rs

Rp

Fonte: O autor.

Sendo assim, a outra maneira de avaliação de um indutor é dada pelo fator

de qualidade (Q), esse parâmetro é dado pela razão entre a reatância indutiva e a

resistência do dispositivo como apresentado abaixo:

Q = ℑ{Zin}
ℜ{Zin}

= XL

RS
, (2.2)

este fator representa a relação entre a energia armazenada (parcela imaginária

da impedância de entrada) e a energia dissipada (parcela real da impedância de

entrada), esta energia dissipada modela as perdas devido às resistências parasitas

do material, ou seja, quanto maior for a resistência equivalente do indutor, menor

será o fator de qualidade.

Assim, a partir disso é posśıvel a implementação de indutores on-chip, ou

seja, indutores integrados.

2.2 INDUTORES EM TECNOLOGIA CMOS

Para indutores integrados há duas maneiras de projeto, indutores passivos,

ou também comumente chamados de indutores planares, e também indutores ativos,
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constrúıdos a partir de circuitos de estado sólido que sintetizam uma determinada

indutância em função da frequência.

2.2.1 INDUTORES PASSIVOS - PLANARES

Os indutores passivos, ou planares, são projetados em espirais planas com

um número de enrolamentos (N), largura das trilhas e espaçamento entre elas.

Assim, o formato geométrico da espiral é dependente do processo utilizado na

implementação.

A Fig. 6 apresenta geometrias de indutores planares integrados, e, para

cada uma delas, o espaçamento entre as trilhas (S), raio interior (din), raio exterior

(dout) e largura da trilha (w) definem os parâmetros de indutância e fator de

qualidade, de maneira análoga a indutores discretos.

Figura 6 – Geometrias de indutores planares. a) Quadrada; b) Hexagonal; c)
Octogonal; d) Circular.

(a) (b)

(c) (d)
Fonte: (MOHAN et al., 1999).

A indutância resultante do elemento é diretamente dependente da geo-

metria, das dimensões interna e externa e do número de voltas que constituem a
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bobina, já, por outro lado, possui uma relação inversa em relação à largura dos

enrolamentos/trilhas.

Em circuitos integrados, estas estruturas são implementadas nas camadas

de metal superiores (top layers) da tecnologia, isto, pois a distância entre o metal

e o substrato aumenta, logo, os valores das capacitâncias parasitas formadas por

placas paralelas diminui, gerando um aumento no fator de qualidade do indutor.

Pela própria geometria e implementação, estes dispositivos requerem uma

área de siĺıcio maior, em comparação com os outros componentes presentes no

chip (resistores, capacitores, transistores, etc), e também apresentam um fator de

qualidade relativamente baixo. O fator de qualidade baixo é dado pelas resistências

parasitas geradas ao longo da estrutura do dispositivo, tais resistências estão

diretamente associadas pela própria condutância do material (geralmente alumı́nio)

e pelas dimensões das trilhas.

A partir destas adversidades presentes em indutores passivos são imple-

mentados indutores ativos. Dispositivos que apresentam menor área de siĺıcio para

implementação e tendem possuir um fator de qualidade mais elevado em comparação

com os indutores planares.

2.2.2 INDUTORES ATIVOS

Os indutores ativos foram desenvolvidos com os principais motivos de

reduzir a área de siĺıcio utilizada, aumentar o fator de qualidade, possibilitar a

variação de indutância (de acordo com a corrente que flui no circuito) e também

possibilitar a implementação de circuitos na faixa de frequência de 300 MHz a 1 GHz

(sub-GHz), pois, a partir da Eq. (2.1) para frequências menores a indutância tende

a ser grande, logo, a implementação de indutores planares para estas aplicações

deixa de ser viável.

Os AIs são implementados a partir da teoria do gyrator que consiste em

dois transcondutores conectados entre si em back-to-back, isto é, a sáıda de um é

conectada à entrada do outro. Quando este circuito é conectado a um capacitor de

sáıda, que também pode ser considerado o equivalente as capacitâncias parasitas

do circuito, assim, o circuito é chamado de gyrator-C (C-giratório) (SABERKARI

et al., 2015).
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Se ambos os transcondutores possúırem impedâncias de entrada e sáıda

tendendo ao infinito e transcondutâncias constantes, esta topologia passa a ser

denominada de indutor ativo de sáıda simples baseado em gyrator-C sem perdas.

A Fig. 7 representa o esquemático desta topologia, onde a sáıda do primeiro

transcondutor é determinada pelo produto entre a transcondutância do sub-circuito

e a tensão V2, e, de maneira análoga, a sáıda do segundo transcondutor é dada

pela transcondutância do próprio sub-circuito e a tensão V1.

Figura 7 – Topologia de indutor ativo baseado em C-giratório.

Vin

Zin

C

T1

T2

v2

v1

Fonte: O autor.

A partir do esquemático apresentado na Fig. 7 pode-se sintetizar uma

indutância (L) no nó de entrada (Zin) inversamente proporcional ao produto das

transcondutâncias dos transcondutores T1 e T2, como apresenta a Eq. (2.3).

L = C

gm1 ·gm2
(2.3)

Logo, o modelo do indutor sintetizado a partir da Fig. 7 e da Eq. (2.3) é

apresentado na Fig. 8.

Sendo assim, pode-se obter diferentes valores de indutâncias de acordo com

a corrente de operação do circuito, pois as transcondutâncias destes dispositivos

são alteradas de acordo com a variação da corrente de operação do circuito. Esta

variação de indutância depende apenas das transcondutâncias, pois a capacitância

(C) mantém-se fixa.
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Figura 8 – Indutor sintetizado a partir da topologia gyrator-C.

2
V in

I in

L

Fonte: O autor.

Figura 9 – Topologias básicas de implementação de indutor ativo baseadas em
gyrator-C.

(a) (b)
Fonte: (YUAN, 2008).

Os circuitos dos indutores ativos são baseados na topologia básica vista em

Yuan (2008), onde as fontes de corrente J1 e J2 são responsáveis pela calibração e

consequentemente pela determinação da indutância gerada no nó de entrada do

circuito. Na Fig. 9 são apresentadas duas topologias básicas da implementação de

AIs baseados em topologias high gain boosted amplifiers.

A Fig. 9 apresenta a topologia de um indutor ativo de sáıda simples baseado

em C-giratório.
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Os circuitos dos indutores ativos possuem um modelo equivalente, composto

por componentes passivos, este modelo é visualizado na Fig. 5.

A indutância gerada a partir destes circuitos são controladas pelas transcon-

dutâncias dos transistores que compõem o circuito, logo, a indutância é determinada

pela corrente que flui através dos respectivos transistores, tonando capaz a im-

plementação de circuitos capazes de gerar indutâncias variáveis de acordo com a

corrente.

Logo, os valores dos componentes passivos que compõem o modelo equiva-

lente são determinados conforme os parâmetros e especificações de cada topologia

de implementação. Assim, Yodprasit e Ngarmnil (2000) descreve a abordagem

utilizada para a topologia básica de indutores ativos baseados na rede gyrator-C. Os

valores de indutância, resistência série e paralela e capacitância, são determinados

pelas expressões abaixo:

L = Cgs1
gm1 ·gm2

; (2.4)

RS = 1
gm1 ·Avo

; (2.5)

RP = 1
gm2

; (2.6)

C = Cgs2. (2.7)

O modelo equivalente do AI é apresentado na Fig. 5, e, a partir deste

modelo a função de transferência da impedância de entrada do circuito equivalente

é extráıda.

Após realizar a LKC no nó de entrada (Vin), obtém-se a função de transfe-

rência da impedância de entrada Zin(s) apresentada na Eq. (2.8), onde o parâmetro

gp representa 1/RP .

Zin(s) = sL+RS

s2LC + s(RSC +Lgp)+RSgP +1 (2.8)

Onde o parâmetro Avo é dado por: Avo = gm2/gds2 para topologias baseadas

em fonte-comum simples, Avo = (gm2/gds2)2 topologias baseadas se M2 estiver em

conexão cascode e Avo = (gm2/gds2)3 se M2 estiver em conexão regulated cascode,

como mostra a Fig. 9.
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Neste caso, o fator de qualidade (Q) desta topologia pode ser modelado a

partir da Eq. (2.9).

Q ≈ RP

2πfL
(2.9)

Também, é posśıvel obter a frequência de ressonância própria (SRF) do

modelo elétrico equivalente a partir da Eq. (2.10).

SRF = 1
2π

√
LCP

(2.10)

2.3 TRANSISTORES MOSFET E REGIÕES DE POLARIZAÇÃO

O processo CMOS é composto por transistores MOSFETs de canal p e

canal n, denominados transistores PMOS e NMOS. Estes dispositivos possuem

quatro terminais, dreno, fonte, porta e substrato. A principal diferença entre ambos

os dispositivos está na conexão e definição dos terminais de dreno e fonte (BAKER,

2004). A Fig 10 mostra os śımbolos elétricos dos transistores PMOS e NMOS e

seus terminais.

O terminal de dreno é representado pela letra D, terminal de fonte pela

letra S, de porta pela letra G e de substrato B.

A vista isométrica da representação 3D do transistor NMOS pode ser visto

na Fig. 11. Os terminais de fonte e dreno são constrúıdos a partir de dois metais

dispostos sobre uma camada de material do tipo n separados por um comprimento

L do substrato de tipo p, formando uma junção pn, ou, região de inversão, acima

do canal de comprimento L, há uma camada de óxido de siĺıcio (SiO2) e acima

deste camada o terminal de porta. O terminal de substrato (bulk) é conectado

diretamente ao substrato de tipo p. As dimensões do canal do transistor, ou região

de depleção são dadas pelo comprimento L e largura W.

O dimensionamento de um transistor MOSFET é realizado através da

definição dos parâmetros L e W conforme as especificações do projeto.
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Figura 10 – Śımbolo elétrico dos transistores de canal p e canal n. a) Transistor
PMOS; b) Transistor NMOS.

(a) (b)
Fonte: Adaptado de (ALLEN; HOLBERG, 2012).

Figura 11 – Representação 3D do transistor MOSFET NMOS.

Fonte: Adaptado de (PIMENTA; MORENO; ZOCCAL, 2011).

Ao aplicar tensões nos terminais metálicos S, G e D o transistor assume

valores de tensão de polarização CC VGS e VDS , que determinam o ńıvel de inversão

do canal dos transistores a partir da expressão VOV =VGS - VT . Tal relação determina

se o transistor opera em inversão forte (SI), inversão moderada (MI) e inversão

fraca (WI) de acordo com a tensão de VGS aplicada aos terminais de porta e fonte

do transistor.

O ńıvel de inversão de canal dos transistores em função da tensão de

overdrive e também do coeficiente de inversão (IC) é mostrado na Fig. 12, para um

VGS − VT > 201 mV o transistor opera com um ńıvel de inversão forte, assim, as

capacitâncias parasitas do transistor tendem reduzir.
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Figura 12 – Nı́vel de inversão do canal do transistor em função da tensão de
overdrive e do coeficiente de inversão.

Fonte: (GIRARDI; SEVERO; AGUIRRE, 2022).

Pode-se utilizar a relação gm/ID em função do coeficiente de inversão (IC)

para determinar o ńıvel de inversão do canal conforme os parâmetros elétricos do

transistor, os quais são obtidos através do dimensionamento no comprimento (L) e

largura (W) do canal (tanto canal n quanto canal p).

Figura 13 – Nı́vel de inversão de canal através da relação de gm/ID em função do
coeficiente de inversão (IC).

Fonte: (COLOMBO; WIRTH; FAYOMI, 2010).

Aplicando uma tensão VB no terminal de bulk do transistor é gerada uma

tensão VSB, ou seja, diferença de potencial entre os terminais de substrato e fonte.
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Sendo assim, é posśıvel controlar a tensão de limiar (VT ) do transistor conforme o

ńıvel de tensão aplicado ao terminal de bulk, como mostra a Fig. 2.11.

A tensão de limiar é controlada pelo VT 0 (tensão de limiar para VSB

igual a zero), γ representa os efeitos de corpo do próprio transistor, ϕ modela o

potencial na superf́ıcie e VSB é dado pela diferença de potencial entre os terminais

fonte-substrato (GIRARDI; SEVERO; AGUIRRE, 2022).

Controlando a tensão VT pode-se controlar o ńıvel de inversão dos tran-

sistores sem alterar a tensão VGS , para tensões positivas VT tende a aumentar,

enquanto para tensões negativas, VT é reduzido.

VT = VT 0 + γ
(√

VSB + |2ϕF | −
√

|2ϕF |
)

(2.11)

As regiões de operação de um transistor MOSFET de canal n é mostrada

na Fig. 14, onde são dividas em região linear (VDS <VGS-VT) e região de saturação

(VDS >VGS-VT). Para o projeto de amplificadores, é recomendável a operação em

saturação, ao garantir uma corrente de dreno mais estável para a variação de VDS.

Figura 14 – Regiões de operação de um transistor MOSFET de canal n.

ID

VDS

Linear Saturação

Fonte: Adaptado de (PIMENTA; MORENO; ZOCCAL, 2011).

Os transistores possuem equações de corrente de dreno diferentes para

ambas as regiões de operação, sendo descritas na Eq. (2.12). Note que os únicos

parâmetros de ajuste de corrente de dreno são o comprimento e a largura do canal
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de inversão. Logo, tais dimensões ditam a corrente necessária para atingir tal VDS.

ID =


µCOX

W
L

[
(VGS −VT)VDS − V2

DS
2

]
, se VDS < VGS − VT.

1
2µCOX

W
L (VGS −VT)2 · (1+λVDS), se VDS ≥ VGS − VT.

(2.12)

O transistor MOSFET possui uma representação no modelo de pequenos

sinais, ou, modelo equivalente AC, o qual modela os parâmetros de resistência de

sáıda (rO), fontes de corrente controladas pelas transcondutâncias (gm e gmb) e

tensões entre os terminais de porta-fonte (V GS) e substrato-fonte (V BS). A partir

deste modelo também é posśıvel obter as capacitâncias parasitas de entrada, sáıda

e capacitância Miller.

Sendo assim, as capacitâncias parasitas de entrada (CGS, CGB, C SB), de

sáıda (CDB) e capacitância Miller (CGD).

Figura 15 – Modelo de pequenos sinais completo de um transistor MOSFET.

Fonte: (RAZAVI, 2017).

As capacitâncias parasitas ditam os cortes de frequência, enquanto a

resistência de sáıda e a transcondutância (gm) ditam o ganho do transistor.

O circuito amplificador inversor é implementado utilizando a tecnologia

CMOS, que consiste em um transistor PMOS em cascata com um NMOS, com a

entrada do circuito (Vin) conectada em ambos os terminais de porta dos transistor,

e sáıda (Vout) nos terminais de dreno.

Este circuito, quando dimensionado para aplicações analógicas, possui uma

tensão Vtrip de VDD/2 (GIRARDI; SEVERO; AGUIRRE, 2022), Vtrip pode ser de
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acordo com a Eq. (2.13). Onde, βn,p = µCox(Wn,p/Ln,p), ou seja, a tensão Vtrip é

determinada a conforme as dimensões de canal dos transistores.

Vtrip = V DD −VTN
+VTP

1+
√

βN
βP

+VTN
(2.13)

A Fig. 16 apresenta o circuito do amplificador inversor em tecnologia

CMOS (Fig. 16(a)) e representado no modelo de pequenos sinais (Fig. 16(b)), para

o terminal de substrato do transistor PMOS igual à VDD, e do transistor NMOS

conectado à GND.

Figura 16 – Circuito amplificador inversor. a) Modelo elétrico; b) Modelo de
pequenos sinais

(a)

(b)
Fonte: (COMPASSI-SEVERO; NOIJE, 2019).

A partir do modelo equivalente AC apresentado na Fig. 16(b), e, ao se

aplicarem as leis de Kirchhoff nos nós Vin e Vout e relacionar ambas, é posśıvel
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obter o ganho em baixas frequências, dado pela Eq. (2.14).

Av0 = − gmN +gmP

gdsN +gdsP
(2.14)

O produto ganho por largura de banda (GBW ) do amplificador baseado

em inversor CMOS determina a frequência onde o ganho é 1 V/V para uma carga

capacitiva arbitrária (CL), ou AvodB
= 0 dB, conforme a Eq. (2.15).

GBW = gmN +gmP

2πCL
(2.15)

2.4 CIRCUITOS DE REALIMENTAÇÃO

Um circuito realimentado é aquele que a entrada (Vi) depende do sinal de

fonte (VS) e do sinal de sáıda da malha de realimentação (Vf ), a Fig. 17 apresenta

o diagrama de blocos de um amplificador com realimentação, nota-se o amplificador

principal com ganho (A) e a malha de realimentação possui o fator (β), que fornece

uma parcela da tensão de sáıda (VO) ao amplificador principal.

Figura 17 – Diagrama de blocos de um circuito amplificador com realimentação.

Sinal de 
entrada

Sinal de 
saída

Amplificador de realimentação

Fonte: Adaptado de (ROBERT; LOUIS, 1998).

O ganho total do amplificador de realimentação é dado pela Eq. (2.16),

este ganho é reduzido pelo fator 1+βA, ou seja, a tensão de sáıda do amplificador
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é atenuada conforme o β aumenta.

Af = A

1+βA
(2.16)

A estabilidade de um amplificador com realimentação é analisada a partir

dos parâmetros de deslocamento de fase do sinal entre a entrada e a sáıda e também

o produto entre o ganho em malha aberta (A) e o fator de realimentação (β).

Através do critério de Barkhausen é posśıvel determinar a margem de fase

(MF) de um amplificador com realimentação, sendo dada pela diferença entre a

fase quando |βA| = 1 e 180◦ (ROBERT; LOUIS, 1998).

2.5 DESLOCADORES DE FASE EM RF

A estabilidade de um sistema deve ser muito bem controlada e definida,

pois, um deslocamento de fase de 180◦ pode ocasionar em uma estabilidade no

sistema todo (ELLINGER, 2008), logo, os deslocadores de fase são circuitos capazes

de compensar e corrigir a fase de sinais em um sistema de radiofrequência.

Os deslocadores de fase podem ser projetados como redes de filtros passa-

baixas, passa-altas, passa-faixa e passa-tudo (ZENG et al., 2023).

Existem diversas topologias de deslocadores de fase (PS), entre elas estão

as seções baseadas em configurações T (rede passa-altas) ou Π (passa-baixas)

utilizando capacitores e indutores.

A implementação de PSs a partir de rede T possui uma defasagem relativa-

mente mediana, em relação à rede Π e também possui estabilidade no defasamento,

principal em banda larga (ZENG et al., 2023).

O deslocador de fase em rede T é mostrado na Fig. 18, com dois capacitores

CH e um indutor LH conectado à duas portas (1 e 2).
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Figura 18 – Topologia de um deslocador de fase baseado em rede T.

Fonte: (HUANG; LU, 2014).

2.5.1 PARÂMETROS DE ESPALHAMENTO E MATRIZ S

Os parâmetros de espalhamento relacionam as ondas de tensão incidentes

nas portas de um sistema com as ondas de tensão refletidas nas portas do mesmo

sistema (POZAR, 2011).

A Fig. 19 apresenta uma rede de micro-ondas arbitrária com n portas. Cada

porta, representada por tN na figura, é excitada por ondas de tensão e correntes

(V +
N , I+

N ), e também mostra as reflexões de ambas as ondas (V −
N , I−

N ). Sendo assim,

os parâmetros de espalhamento (parâmetros S) descrevem a interação entre as

portas do sistema em termos de onda de tensão e corrente.

Sendo assim, a matriz S que representa todas as interações de ondas

incidentes e refletidas em cada porta do sistema é modelada por:
V −

1
V −

2
...

V −
N

 =



S11 S12 . . . S1j

S21
. . .

...
...

. . .
...

Si1 . . . . . . Sij




V +

1
V +

2
...

V +
N

 .

Isto descreve que a onda de tensão refletida é dada pelo produto matricial

entre a onda incidente e o parâmetro de espalhamento. Os elementos que compõem

a matriz S são encontrados a partir da relação entre as ondas de tensão incidente e

as ondas de tensão refletida nas portas do elemento.

Para sistemas com mais de duas portas, as portas que não estejam em

análise devem ser terminadas em cargas casadas, ou seja, as ondas incidentes para
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Figura 19 – Rede de micro-ondas com n portas.

Fonte: (POZAR, 2011).

estas portas devem ser zero, isto, para mitigar os efeitos de reflexão nas portas.

2.6 SÍNTESE DO CAPÍTULO

Neste caṕıtulo foram abordados conceitos e aspectos importantes a cerca

de indutores, implementação destes dispositivos em circuitos integrados, tanto

indutores planares quanto indutores ativos, bem como o funcionamento e o prinćıpio

de implementação de AIs integrados.

Também foram discutidos transistores em tecnologia CMOS e suas regiões

de operação e polarização, circuitos de realimentação e deslocadores de fase em

radiofrequência.
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3 INDUTOR ATIVO - VERSÃO 1

Neste caṕıtulo será apresentada a primeira versão do indutor ativo, a

validação da topologia simplificada e os resultados preliminares deste circuito. A

primeira etapa é dada pela topologia base utilizada no projeto do circuito, seguida da

polarização e dimensionamento do canal dos transistores, da validação da topologia

básica através do modelo equivalente e então a construção do circuito com fontes

de corrente reais com os sub-circuitos de espelho de corrente. O ńıvel de tensão de

alimentação estipulada para a primeira versão do AI é de VDD = 1,2 V, equivalente

ao valor nominal da tecnologia adotada.

Após a apresentação da topologia simplificada e do projeto preliminar do

circuito do AI, serão apresentadas as estratégias utilizadas que validam a topologia

simplificada através da análise entre a mesma e o circuito equivalente e também os

resultados preliminares de impedância e indutância de entrada.

3.1 PROJETO E DIMENSIONAMENTO

Para embasamento teórico na construção do circuito do AI com fontes de

corrente reais foi escolhida a topologia básica do gyrator-C apresentada em Yuan

(2008). A partir disso, a Fig. 20 apresenta a topologia do AI com fontes de corrente

reais onde são demonstrados os esquemáticos simplificado (utilizando fontes de

corrente ideais I1 e I2) e topologia com fontes de corrente reais (substituindo as

fontes de corrente ideais pelos transistores M3 e M4 responsáveis por gerar a corrente

requerida pelo circuito).

Os transistores principais do circuito (M1 e M2) são dimensionados inde-

pendentemente e mostrados na Fig. 21, conforme as tensões em cada um dos nós

do circuito.
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Figura 20 – Topologia do indutor ativo versão 1. a) Topologia simplificada; b)
Topologia com fontes de corrente reais.
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Fonte: O autor.

Figura 21 – Método utilizado para o dimensionamento dos transistores. a)
Transistor M1; b) Transistor M2.
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Fonte: O autor.

Essa estratégia de implementação sofre do efeito de segunda ordem chamado

de efeito de modulação no comprimento de canal, para fins de contornar este

problema, projetam-se os comprimentos de canal (L) dos transistores maiores que

o valor mı́nimo da tecnologia (L>Lmin).

Consequentemente ao aumento no comprimento de canal dos transistores,

as capacitâncias parasitas também sofrem um aumento, então, os transistores são
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polarizados para operar em um ńıvel de inversão mais forte, gerando uma redução

nas capacitâncias parasitas do circuito, uma vez que é posśıvel utilizar transistores

com largura de canal (W) menor.

A indutância gerada pelo circuito é dependente da corrente de dreno

que flui sobre os transistores, porém, sabe-se que a partir da relação de gm/ID é

posśıvel dimensionar os transistores de maneira que as transcondutâncias definam

a indutância de entrada gerada pelo circuito, assim, é posśıvel obter as correntes

necessárias para sintetizar as indutâncias desejadas.

Ambos os transistores foram dimensionados para operar com corrente de

dreno ID = 50 µA, sendo assim, a Tabela 1 apresenta as dimensões dos canais

dos transistores e valores de multiplicidade utilizadas nos transistores utilizadas de

corrente necessários.

Tabela 1 – Dimensões e múltiplos dos transistores utilizados.

Transistores
Parâmetros

L (µm) W (µm) Múltiplos

M1 0,50 14,50 11
M2 0,50 14,50 9

A frequência de operação dos transistores é diretamente proporcional à

corrente de dreno, ou seja, para o circuito operar em toda a banda de sub-GHz a

SRF deve ser muito maior que 1 GHz, o que consequentemente, implica em um

corrente de dreno maior que 50 µA. Sendo assim, foram alterados os múltiplos

dos transistores M1 e M2 para atingir ńıveis maiores que ID = 50 µA. A partir

da relação de gm/ID, quanto maior for a ID maior será a transcondutância dos

transistores.

Os valores de indutância geradas pelo AI são relacionados com os valores

de gm de ambos os transistores, como mostra a Eq. (2.3). Sendo assim, para gerar

indutâncias em sub-GHz os transistores foram dimensionados para operar com

ID1 = 550 µA e ID2 = 442 µA.

A potência DC consumida pelo circuito é estimada pela Eq. 3.1, resultando

no valor total de 1,19 mW.

PDC = V DD · (I1 + I2) (3.1)
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3.2 VALIDAÇÃO DA TOPOLOGIA SIMPLIFICADA

A partir do dimensionamento de canal dos transistores circuito do AI,

a primeira análise realizada é baseada na validação da topologia simplificada

apresentada na Fig. 20 (a).

O ńıvel de corrente de dreno em cada transistor do circuito determina qual

deve ser a corrente entregue pelas fontes de corrente ideais, sendo I1 = 550 µA e

I2 = 442 µA.

Com isso, o primeiro passo para realizar a validação da topologia básica é

a análise do modelo de pequenos sinais do circuito simplificado mostrado na Fig. 22.

Utilizando o modelo AC do circuito é posśıvel obter a expressão para a impedância

de entrada resultante do circuito, e também evidenciar as capacitâncias parasitas

que afetam a resposta em frequência do AI.

Figura 22 – Modelo de pequeno sinais para a topologia simplificada.

gm2V2

V2

CD

CDX

gm1VD CX

V2V2VD

Zin

1/gds2 1/gds1

gm2V2

V2

CD

CDX

gm1VD CX

V2V2VD

Zin

1/gds2 1/gds11/gds4 1/gds3

Fonte: O autor.

Onde as capacitâncias CD, CX e CDX são compostas pelas capacitâncias

parasitas M1 e M2, conforme mostram as equações (3.2), (3.3) e (3.4).

CD = Cdb2 +Cgds1 (3.2)

CX = Cbs1 +Cgs2 (3.3)

CDX = Cgd2 +Cgs1 (3.4)

A partir do modelo de pequenos sinais (ou, equivalente AC), é extráıda a

expressão da impedância de entrada Zin(s) no domı́nio da frequência através da

LKC no nó de entrada (V2). A respectiva função de transferência do AI é modelada
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pela Eq. (3.5), onde os parâmetros gm = gm1 +gm2 e gds = gds1 +gds2 representam

as transcondutâncias e condutâncias de sáıda dos transistores, respectivamente.

Zin(s) = sCD +gds2
s2CD ·CX + s(CX ·gds2 +CD ·gds1)+gm +gds

(3.5)

3.3 PROJETO DO AI COM FONTES DE CORRENTE REAIS

A topologia do indutor ativo com fontes de correntes reais é apresentada

na Fig. 20 (b). As fontes de corrente ideais antes apresentadas como I1 e I2 são

substitúıdas pelos transistores M3 (canal n) e M4 (canal p) responsáveis por prover

as correntes necessárias para os transistores M1 e M2, conforme a polarização dos

mesmos. Estes transistores são dimensionados para fazer com que as correntes

de dreno (ID) sejam igualmente às correntes antes entregues pelas fontes ideais,

442 µA e 550 µA, respectivamente.

Isto deve ser implementado de maneira que não afete a polarização dos

transistores M1 e M2, então, o dimensionamento destes transistores é realizado

utilizando as tensões de gate (VG), dreno (VD) e fonte (VS) referentes as tensões

do circuito simplificado, isso, para manter a polarização inicial do circuito.

A Fig. 23 apresenta o método utilizado para realizar a polarização e o

dimensionamento de canal dos transistores.

Figura 23 – Método utilizado para o dimensionamento dos transistores M3 e M4.
a) Transistor M3; (b) Transistor M4.

+
−

+
−

+
−

+
−

+
−

VG = 0,8 V

VS = 0,4 V

VD = 1,2 V

VG = 0,4 V
VD = 0,8 V

M2M1

+
−

+
−

+
−

+
−

+
−

VG = 0,4 V 
VD = 0,4 V

M3
M4

VG = 0,8 V

VD = 0,8 V

VS = 1,2 V

+
−

+
−

+
−

+
−

+
−

VG = 0,8 V

VS = 0,4 V

VD = 1,2 V

VG = 0,4 V
VD = 0,8 V

M2M1

+
−

+
−

+
−

+
−

+
−

VG = 0,4 V 
VD = 0,4 V

M3
M4

VG = 0,8 V

VD = 0,8 V

VS = 1,2 V

(a) b)
Fonte: O autor.

A partir da abordagem para realizar o dimensionamento do canal destes

transistores apresentados na Fig. 23 e para cumprir os requisitos de corrente de
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dreno necessária, as dimensões dos canais e os múltiplos utilizados para cada um

dos transistores são apresentados na Tabela 2.

Tabela 2 – Dimensões dos transistores M3 e M4.

Transistores
Parâmetros

L (µm) W (µm) Múltiplos

M3 0,50 15,90 11
M4 0,50 20,35 18

As correntes que fluem em ambos os ramos do circuito são controladas

pelas tensões de polarização Vbias1 e Vbias2 , essas tensões são provenientes de sub-

circuitos denominados espelhos de corrente, as topologias dos espelhos de corrente

projetados são apresentados na Fig. 24.

Figura 24 – Espelhos de corrente utilizados para gerar as tensões de polarização
Vbias1 e Vbias2 . a) Espelho de corrente para o transistor M3R; b)
Espelho de corrente para o transistor M4R.
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Fonte: O autor.

Ambos os espelhos possuem uma corrente de referência IREF = 50 µA (a

mesma corrente da polarização inicial dos transistores) e tensão de alimentação

igual ao circuito principal do AI (1,2 V). Os transistores que compõem os circuitos
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são réplicas do transistores polarizados M3R e M4R com a única alteração em seus

múltiplos. A Tabela 3 apresenta as dimensões de comprimento (L) e largura (W)

de canal e os múltiplos dos transistores utilizados nos espelhos de corrente.

Tabela 3 – Dimensões e múltiplos dos transistores M3R e M4R utilizados nos
espelhos de corrente.

Transistores
Parâmetros

L (µm) W (µm) Múltiplos

M3R 0,50 15,90 1
M4R 0,50 20,35 2

A partir da implementação do circuito do indutor ativo e dos sub-circuitos

dos espelhos de corrente é posśıvel modelar o equivalente AC como mostrado na

Fig. 25, para fins de extração da expressão para a impedância de entrada gerada

pelo circuito, e também evidenciar as capacitâncias parasitas presentes no AI com

fontes de corrente reais que afetam a resposta em frequência do AI.

Figura 25 – Modelo de pequeno sinais para a topologia com fontes de corrente
reais.
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Fonte: O autor.

As capacitâncias parasitas presentes no modelo AC do circuito são mode-

ladas pelas expressões abaixo:

CD = Cdb2 +Cgds1 +Cgd4 +Cdb4;

CX = Csb1 +Cgs2 +Cgd3 +Cdb3;

CDX = Cgd2 +Cgs1.

Analogamente ao que foi realizado na análise do circuito simplificado, a

Eq. (3.6) modela a função de transferência da impedância de entrada (Zin(s)) do
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circuito do indutor ativo com fontes de corrente reais.

Zin(s) = sCD +A

s2CDCX + s(CXA+CDB)+AB +gm
(3.6)

Os parâmetros gm, A e B são dados a partir das expressões apresentadas

abaixo:

gm = gm1gm2; (3.7)

A = gds2 +gds4; (3.8)

B = gds1 +gds3. (3.9)

3.4 RESULTADOS

As respostas em frequência dos três circuitos (simplificado, equivalente e

com fontes de corrente reais) simulados são apresentadas na Fig. 39, onde apresenta

as curvas de magnitude da impedância de entrada |Zin| e do ângulo da impedância

de entrada.

Figura 26 – Resposta em frequência dos circuitos analisados.

Fonte: O autor.
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O comportamento da reatância e da indutância em função da frequência

são apresentados na Fig. 27 também para os três circuitos analisados neste caṕıtulo.

Figura 27 – Reatância e indutância equivalentes resultantes para as três análises
realizadas.

Fonte: O autor.

A SRF do circuito é dada pela Eq. (2.10), onde L é dado pelo próprio valor

da indutância gerada e CP modela a capacitância parasita do modelo de fator de

qualidade finito apresentado na Fig. 5.

Na Tabela 4, são apresentados os valores das especificações dos circuitos

simplificado e com fontes de corrente reais o deste trabalho. Como se pode perceber,

a fonte de corrente real adiciona condutâncias que intererfem e provocam a redução

do fator de qualidade.
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Tabela 4 – Especificações entre os circuitos simplificado, com fontes de corrente
reais e equivalente do AI.

Especificações Simplificado AI com fontes de corrente reais

VDD(V) 1,20 1,20

L (nH) 23,87-31,83 5-12,67

BW indutiva (GHz) 0,10-0,30 0,10-0,20

SRF (GHz) 1,64 1,23

PDC (mW) 1,19 1,30

Fator de qualidade 38,42 14,44

3.5 SÍNTESE DO CAPÍTULO

O caṕıtulo apresentou a primeira versão do projeto do circuito do indutor

ativo e a validação da topologia simplificada a partir da análise do modelo equiva-

lente do circuito. Também apresentou o dimensionamento de canal dos transistores

utilizados no circuito do AI e o projeto dos espelhos de corrente necessários para

atingir as especificações necessárias.

O circuito do AI consegue variar a indutância (aproximadamente entre

5 nH e 12,7 nH) entre 100 MHz e 200 MHz, mantendo o fator de qualidade máximo,

Q = 14,44. Para as especificações atingidas pelo circuito com VDD = 1,2 V, o

mesmo possui uma potência consumida de 1,30 mW.
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4 INDUTOR ATIVO - VERSÃO 2

A primeira versão do circuito do AI projetado neste trabalho apresentou

uma potência consumida superior a 1,2 mW, limitando a operação em circuito de

baixo consumo de potência. Desta forma, neste caṕıtulo apresenta a versão 2 do

indutor ativo com baixa tensão de alimentação. A primeira etapa é a construção do

modelo do indutor ativo desejado, seguida do dimensionamento e polarização dos

transistores, implementação dos sub-circuitos de polarização, extração da função de

transferência do circuito e análise entre o AI proposto, modelo de pequenos sinais,

modelo elétrico e também as análises da impedância de entrada gerada em função

da variação dos múltiplos dos transistores, e por fim as análises de Monte Carlo dos

pontos de operação do circuito. A tensão de alimentação estipulada para a segunda

versão do AI é de VDD = 400 mV.

Após a apresentação da topologia proposta para a implementação do

circuito do AI, serão apresentas as estratégias utilizadas na construção dos circuitos

de CMFB e de polarização do circuito, assim como as análises AC em malha aberta

e malha fechada e também as análises de estabilidade em frequência em malha

fechada do circuito completo.

4.1 PROJETO DO INDUTOR ATIVO BALANCEADO

O indutor ativo proposto é projetado de maneira que seja posśıvel sua

aplicação em circuitos diferenciais, ou seja, que as entradas possuam ńıveis de

tensão balanceados. A Fig. 28 apresenta o diagrama de blocos do AI balanceado

projetado.

A implementação do AI é baseada no mesmo prinćıpio da Fig. 7, com a

diferença de que há duas entradas (VP e VN), com os mesmos ńıveis de tensão,

porém com sinais opostos.

Os transcondutores T1 e T2 devem ser implementados utilizando amplifi-

cadores diferenciais na conexão back-to-back, e as capacitâncias C são dadas pelas

capacitâncias parasitas de ambos os transcondutores.

Sendo assim, uma abordagem simplificada para a obtenção dos parâmetros

de impedância de entrada (Zin) e fator de qualidade é através da aplicação da LKC

no nó de entrada baseado no circuito apresentado na Fig. 5, composto por um
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Figura 28 – Topologia de indutor ativo diferencial baseado em C-giratório.

Fonte: O autor.

indutor sem perdas (L), uma resistência em série (RS), resistência em paralelo (RP )

que representam as perdas no indutor (resistências parasitas) e uma capacitância

em paralelo (C) que representa as capacitâncias parasitas.

A Eq. (4.1) modela a impedância de entrada no domı́nio s gerada a partir

do modelo equivalente do indutor considerando que os circuitos T1 e T2 são

simétricos.

Zin(s) = 2 · sLRp +RsRp

s[C.Rp(sLRs)+L]+Rs +Rp
(4.1)

O fator de qualidade do circuito é obtido através da Eq. (2.2), onde, para

o AI balanceado, Q é modelado pela Eq. (4.2).

Q(ω) = −ωLRP

RS(RS +RP )−ω2L2 (4.2)

A indutância do modelo equivalente é controlada pelas capacitâncias para-

sitas (Eq. (4.4)) e pelas transcondutâncias de cada amplificador, modelada pela Eq.

(4.3).

L = C

gm1gm2
(4.3)

C = Cdb1 +Cdb2 +Cgs1 +Cgs2 (4.4)

As perdas no indutor são obtidas através das Eqs. (4.5) e (4.6), que

justificam o fator de qualidade finito, sendo que ambas são controladas por gds1.

RS = gds1
gm1gm2

(4.5)
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RP = 1
gds1

(4.6)

4.2 PROJETO E DIMENSIONAMENTO DOS AMPLIFICADORES

Para atingir os requisitos iniciais de baixa potência consumida e impedância

diferencial vista na entrada do circuito, a implementação dos amplificadores T1 e

T2 da Fig. 28 é realizada baseando-se na topologia de OTA baseado em inversores

apresentado por Compassi-Severo e Noije (2019).

O circuito proposto para os amplificadores é apresentado na Fig. 29,

composto pelo amplificador principal (transistores M1A, M1B, M2A e M2B), circuitos

de realimentação de modo comum (em azul) e os circuitos de polarização de tensão

de gate VG (em verde.)

Figura 29 – OTA de ultra-baixa tensão proposto.

Fonte: O autor.

O circuito opera com tensão de alimentação de 400 mV, resultando em

uma tensão de dreno-fonte dos quatro transistores do amplificador principal igual a

VDD/2, isso corresponde a VDS = 200 mV, ou seja, tensões DC de sáıda nos nós

Out- e Out+ serão de 200 mV.

Entretanto, a fim de prover uma estabilidade maior nas tensões DC de sáıda

do amplificador, o nó de bulk dos transistores PMOS (M1A e M1B) é polarizado em

200 mV ao invés de conectar diretamente o terminal de bulk ao nó de alimentação

VDD.
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Sendo assim, os transistores são dimensionados para operar na região de

inversão forte, a fins de reduzir o efeito das capacitâncias parasitas na resposta

em frequência, e também para uma corrente de dreno definida para o projeto de

IDM1 = IDM2 = 10 µA.

A tensão de polarização VB gerada pelos circuitos de CMFB será de 200 mV,

logo, o transistor M1 é dimensionado com VB = 200mV (Fig. 30(a)), enquanto o

transistor M2 é dimensionado para VB = 0 V (Fig. 30(b)), conforme mostrado na

Fig. 30. Vale lembrar que M1 = M1A = M1B e M2 = M2A = M2B.

Figura 30 – Método utilizado para o dimensionamento dos transistores do
amplificador principal. a) Transistor M1; b) M2.
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Fonte: O autor.

A partir das especificações iniciais de corrente de dreno e tensões de

polarização, as dimensões de canal dos transistores são demonstradas na Tabela 5.

Tabela 5 – Dimensões e múltiplos dos transistores M1 e M2 utilizados no
amplificador principal.

Transistores
Parâmetros

L (µm) W (µm) Múltiplos

M1 0,30 6,10 1
M2 0,30 3,00 1

A expressão da impedância de entrada resultante do AI é obtida através

da análise de pequeno sinais do circuito com os amplificadores conectados em

back-to-back, composto pelas capacitâncias parasitas, resistências de sáıda, e das

transcondutâncias dos amplificadores (T1 e T2).
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Os sub-́ındices i 1 e 2 nas transcondutâncias gmi presentes no modelo AC

mostrado na Fig. 31 representa a soma das transcondutâncias gmp e gmn de cada

amplificador, assim como gds2 = gds1 = gdsp +gdsn. Tendo em vista que as primeiras

análises do AI balanceado são realizadas utilizando amplificadores simétricos em

termos de correntes e tensões de polarização, a resposta em frequência de Zin pode

ser extráıda a partir da análise de sáıda simples e multiplicada por dois.

Figura 31 – Modelo de pequeno sinais para a topologia proposta em sáıda simples.

Vi Vx

Cix

CvxCvi 1/gds11/gds2gm2.vx gm1.vi

Vx

Fonte: O autor.

As capacitâncias parasitas presentes no circuito do AI são modeladas no

modelo de pequeno sinai pelas Eqs. (4.7), (4.8) e (4.9):

Cix = Cgsp1 + Cgsn1 + Cgsp2 + Cgsn2 (4.7)

Cvx = Cdbn1 + Cdbp1 + Cgsn2 + Cgsp2 (4.8)

Cvi = Cgsn1 + Cgsp1 + Cdbn2 + Cdbp2 (4.9)

Logo, a expressão resultante da impedância de entrada gerada pelo circuito

apresentado nas Fig. 28 com os transcondutores T1 e T2 implementados a partir

do OTA de ultra-baixa tensão de alimentação (Fig. 29) é apresentada na Eq. (4.10),

note o fator de multiplicação 2 na expressão, isto devido à simetria entre ambos os

circuitos já comentada anteriormente.

Zin(s) = 2 · s(Cix+Cvx)+gds1
(sCix−gm1)(−gm2−sCix)+[gds2+s(Cvi+Cix)][s(Cix+Cvx)+gds1]

(4.10)

Tendo a expressão de Zin é posśıvel obter uma estimativa do fator de

qualidade atingido pelo indutor ativo implementado baseado no OTA proposto.
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Para isso é utilizada a Eq. (2.2), que relaciona a indutância pura gerada pelo AI e

as perdas nos componentes parasitas presentes.

Q(ω) = ω2(C2
ix +Cix ·Cvi)+ω ·gds1 · [(Cix +Cvi)+2]

−gm1 ·gm2 +gds1 ·gds2
(4.11)

Além dos circuitos de CMFB, o amplificador principal de ambos os trans-

condutores conta com quatro circuitos de polarização da tensão de gate-fonte (VGS)

(em verde na Fig. 29), isto, para que VGS de ambos os transistores seja máximo

(igual à VDD), resultando em um ńıvel de inversão maior, e então, garantir que

sinais DC providos das entradas diferenciais In+ e In- não interfiram na polarização

dos transistores, que, consequentemente, garante uma estabilidade maior na tensão

VGS = 200 mV.

A abordagem utilizada para a implementação destes circuitos foi baseada

na topologia proposta por Ceolin (2022), que consiste na implementação por meio

de capacitores (CBPA, CBPB, CBNA e CBNB) e resistores (RBPA, RBPB, RBNA e

RBNB). Os circuitos de polarização dos transistores são projetados a partir de

uma rede L-RC com os valores de capacitâncias e resistências de 8 pF e 10 kΩ,
respectivamente.

Os circuitos operam de maneira que, posśıveis tensões DC providas pelas

fontes de sinais que serão acopladas aos nós In+ e In- (como, por exemplo, sinais

de tensão de off-set) não interfiram nas polarizações dos transistores M1 e M2. Os

capacitores apresentem bloqueio do ńıvel DC e acoplam o ńıvel AC, permitindo a

utilização de ńıveis de tensão CC diferentes nos transistores N e P. Logo, ambos os

sinais DC nas entradas do circuito serão bloqueados.

Então, em regime permanente (AC) os transistores M1A e M1B serão

polarizados diretamente por tensões iguais à VG = GND = 0 V, enquanto os

transistores NMOS M2A e M2B que compõem o circuito serão polarizados por uma

tensão de porta de 400 mV, o que corresponde ao método de dimensionamento de

polarização destes mostrado na Fig. 30.

4.2.1 PROJETO DOS CIRCUITOS DE CMFB

O sistema de realimentação de modo comum (CMFB) do circuito dos

amplificadores (em azul na Fig. 29) é projetado a partir de dois estágios, isso, para
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garantir uma alta estabilidade na tensão DC de sáıda nos nós diferenciais OUT+ e

OUT- através da polarização de corpo (bulk bias) dos transistores M1A e M1B.

A implementação do primeiro estágio do CMFB é projetado a partir de

um amplificador de erro (ErrorAmp) conectado às sáıdas do circuito na entrada

positiva do circuito e à 200 mV na entrada negativa do circuito.

O circuito do amplificador de erro deve ser implementado em uma to-

pologia cuja tensão de alimentação seja a mesma que o amplificador principal

(VDD = 400 mV) e deve possuir duas entradas e apenas uma sáıda (que irá pola-

rizar o nó de bulk dos transistores do amplificador principal), assim, a topologia

utilizada foi baseada em um amplificador pseudo-diferencial, apresentado na Fig.

32.

O sub-circuito é responsável por receber a diferença entre as tensões DC de

sáıda do amplificador (Out+ e Out-) através da entrada positiva, e 200 mV no nó

negativo. Os resistores RA e RB formam um detector de modo-comum para medir

o ńıvel de tensão de modo-comum de sáıda do amplificador. Assim, o circuito será

responsável por amplificar a diferença entre as tensões sobre RA e RB e amplificar

esta diferença para atingir 200 mV.

A tensão de sáıda do circuito em Out deve ser de 200 mV, consequentemente,

as tensões devem ser de VDSMPE2 = VDSMNE2 = 200 mV. O amplificador necessita

de um alto ganho, e a partir disso, foi adotada uma corrente de dreno (ID) de

30 µA para o projeto.

Partindo das especificações de tensões e correntes de polarização, a Fig. 33

representa o método para o dimensionamento do canal dos transistores MPE e MNE

que compõem o circuito do amplificador de erro.
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Figura 32 – Topologia pseudo-diferencial utilizada para a implementação do
amplificador de erro.
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Fonte: O autor.

Figura 33 – Método utilizado para o dimensionamento dos transistores do
amplificador de erro (ErrorAmp). a) Transistor MP E e b) Transistor
MNE
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Fonte: O autor.

Então, a partir disso, as dimensões do canal dos transistores são descritas

na Tabela 6.



Caṕıtulo 4. Indutor Ativo - Versão 2 60

Tabela 6 – Dimensões e múltiplos dos transistores MP E e MNE utilizados no
amplificador de erro.

Transistores
Parâmetros

L (µm) W (µm) Múltiplos

MP E 0,30 38 60
MNE 0,30 15 60

O circuito foi dimensionado com a quantidade múltiplos para ambos os

transistores de M = 60 para manter a CMRR em toda a faixa de frequência de

operação do circuito.

A topologia pseudo-diferencial utilizada no projeto do amplificador de erro,

atingiu ganho máximo de 24,11 dB, GBW ≈ 40,92 MHz e uma margem de fase

(PM) de aproximadamente 77,81◦ conforme apresentado na Fig. 34.

Figura 34 – Resposta em frequência do ganho (em azul) e da fase (em vermelho)
da topologia utilizada no amplificador de erro.
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Fonte: O autor.

Atingindo as especificações de projeto iniciais para o amplificador proposto,

o circuito consegue prover 200 mV de sáıda, o que era o esperado para a aplicação.



Caṕıtulo 4. Indutor Ativo - Versão 2 61

Logo, o sub-circuito de CMFB está fornecendo parte da estabilidade requerida pelo

circuito principal, agora, será apresentado o projeto do segundo estágio de CMFB.

O segundo estágio do CMFB é implementado baseando-se na topologia

apresentada por Severo e Noije (2021), a topologia utilizada é apresentada na

Fig. 35, composta pelos transistores PMOS (M3A e M3B) e NMOS (M4A e M4B).

A estratégia utilizada possui uma alta transcondutância, pois, com os nós de

bulk dos transistores M3 conectados nos nós de porta dos quatro transistores, a

transcondutância equivalente é gmeq = gm3 + gm4 +gmbp. Isso provê ao circuito

principal uma redução na tensão de threshold (VthP
).

Note que o nó VA possui a mesma tensão que Vbias e também é igual

à VGN
e VGP

, sendo assim, o circuito será responsável por balancear o ńıvel de

corrente entre os transistores PMOS e NMOS, e, consequentemente, reduzir as

tensões de threshold VthP
.

Esse balanceamento ocorre, pois, a corrente de dreno na região de saturação

é dependente da transcondutância e da tensão de dreno-fonte, assim, se houver

variação nas tensões de dreno (Out+ e Out-) o circuito consegue manter a mesma

corrente através da relação gmeq/ID, pois, se gmeq aumenta ID também aumenta.

Portanto, como já ocorre o aumento de gm pela própria configuração do

circuito, a corrente de dreno definida para o dimensionamento dos transistores

que compõem o circuito da réplica do amplificador principal é de ID = 500 nA

(vinte vezes menor que o circuito principal), pois assim, a condutância de sáıda

(gdseq = gds3 + gds4) e a potência consumida pelo circuito tende a ser menor.

A Fig. 36 mostra o método utilizado para o dimensionamento e polarização

dos transistores que compõem o segundo estágio do CMFB do OTA proposto.
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Figura 35 – Réplica do amplificador principal utilizado no circuito de CMFB.
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Figura 36 – Método utilizado para o dimensionamento dos transistores da réplica
do OTA. a) Transistor M3; b) Transistor M4
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Fonte: O autor.

É posśıvel observar as dimensões de canal e os múltiplos dos transistores

para uma corrente de dreno de 500 nA na Tabela 7. Nota-se uma largura de canal

(W) maior para os transistores da réplica em relação ao W dos transistores do
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amplificador principal, mesmo com um ńıvel de corrente vinte vezes menor, pois

para o circuito da réplica não foram utilizados os sub-circuitos de polarização dos

transistores PMOS e NMOS.

Tabela 7 – Dimensões e múltiplos dos transistores M3 e M4 utilizados na réplica
do amplificador principal.

Transistores
Parâmetros

L (µm) W (µm) Múltiplos

M3 0,30 21,50 3
M4 0,30 14,40 1

A partir do projeto e dimensionamento dos transistores, é posśıvel estimar

analiticamente a potência DC consumida pelo OTA completo, como apresentado

abaixo:

PDCOTA
= V DD · (IDM3 + IDM4 + IDMN E + IDMP E + IDM3R

+ IDM4R
). (4.12)

4.3 RESULTADOS

As especificações de ganho e de fase do OTA de ultra-baixa tensão (Fig.

29) projetado para os transdutores T1 e T2 da Fig. 28 são realizadas em duas

etapas, para o circuito em malha aberta (sem o CMFB) e em malha fechada (com

o CMFB).

Em malha aberta, o OTA atingiu um Avmáx
≈ 12,31 dB, com GBW

de 5,98 GHz e margem de fase igual à -103,91◦, como apresenta a resposta em

frequência da Fig. 37.



Caṕıtulo 4. Indutor Ativo - Versão 2 64

Figura 37 – Resposta em frequência do ganho (em azul) e da fase (em vermelho)
do OTA em malha aberta.
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Fonte: O autor.

Para as análises em malha fechada, ou seja, com a presença dos circuitos

de CMFB projetados, além da análise AC de ganho e fase do OTA, também são

realizadas as análises de estabilidade para o OTA principal apenas com o primeiro

estágio do CMFB conectado, e após isso, para o circuito do OTA completo.

A Fig. 38 demonstra o comportamento em frequência em malha fechada

do OTA apenas com o estágio do amplificador de erro implementado conectado. O

ganho de tensão máximo obtido foi de 16,15 dB com GBW ≈ 2,21 GHz para uma

fase de -88.55◦.

O comportamento do ganho e da fase do circuito completo do OTA (com

os estágios de CMFB) são apresentados na Fig. 39. O circuito atingiu um ganho

Avmáx
≈ 16,15 dB, GBW ≈ 4,00 GHz e fase igual à -94,63◦.
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Figura 38 – Resposta em frequência do ganho (em azul) e da fase (em vermelho)
do OTA em malha fechada sem o estágio da réplica do amplificador
principal.
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Fonte: O autor.

Figura 39 – Resposta em frequência do ganho (em azul) e da fase (em vermelho)
do OTA em malha fechada do circuito completo.
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Fonte: O autor.
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As especificações de margem de ganho e fase são obtidas através da análise

de estabilidade do OTA proposto. Os valores destas especificações são mostrados

na Tabela 8, tanto para a análise do OTA com apenas o primeiro estágio de CMFB

(amplificador de erro) quanto para o circuito completo (amplificador de erro e

réplica).

Tabela 8 – Especificações de estabilidade em frequência do OTA.

Especificação
Estágios de CMFB

Amplificador de Erro Completo

Margem de ganho (dB) 36,95 (2,17 MHz) 34,68 (1,21 MHz)
Margem de fase (graus) 115,30 (57,29 kHz) 164,30 (15,89 kHz)

Partindo da validação e extração dos resultados dos amplificadores im-

plementados para os transcondutores T1 e T2 da Fig. 28, é realizada a conexão

back-to-back de ambos os OTAs diferenciais. Para as entradas VP e VN assumirem

comportamento diferencial, é utilizando um balun para realizar a conversão de

sinais.

Assim, é posśıvel extrair as expressões de impedância de entrada (Zin)

e indutância (L) gerada pelo AI. É viável a extração dos parâmetros de Zin e L

utilizando os modelos AC equivalentes do AI apresentado na Fig. 25. A partir das

Eqs. (4.3), (4.4), (4.5) e (4.6) são obtidos os valores de L = 73,45 nH, C = 150 fF,

RS = 45,15 Ω e RP = 7,32 kΩ, que compõem o modelo equivalente elétrico do

indutor, visto na Fig. 5.

Utilizando a Eq. (4.10) a impedância de entrada e indutância anaĺıtica do

circuito é obtida.

Sendo assim, a Fig. 40 apresenta o comportamento do absoluto da impe-

dância de entrada (Fig. 40(a)) e da indutância gerada pelo AI (Fig. 40(b)) para

as quatro análises realizadas (circuito do AI, modelo de pequenos sinais, modelo

equivalente elétrico e expressão anaĺıtica).
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Figura 40 – Resposta em frequência da impedância e indutância geradas com
capacitâncias de carga CL = 5 pF. a) Absoluto da impedância de
entrada; b) Indutância de entrada.
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Fonte: O autor.

As especificações de SRF e fator Q para as quatro análises realizadas com

CL = 5 pF são mostradas na Tabela. 9.
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Tabela 9 – Especificações de SRF e Q para o circuito com CL = 5 pF.

Especificações
Análise

Indutor Ativo Modelo AC Modelo Elétrico Anaĺıtico

SRF (MHz) 406,44 459,19 400,86 453,58

Q 216,19 217,62 216,68 208,06

Para CL = 0 F, ou seja, capacitância C da Fig. 28 igual às capacitâncias

parasitas dos dois OTAs de T1 e T2, a resposta em frequência de |Zin| e L são

apresentadas na Fig. 41.

Os valores de SRF e Q atingidos pelos circuitos em análise são mostrados

na Tabela 10.

Tabela 10 – Especificações de SRF e Q para o circuito sem CL.

Especificações
Análise

Indutor Ativo Modelo AC Modelo Elétrico Anaĺıtico

SRF (GHz) 1,57 1,53 1,52 1,82

Q 215,06 170,31 152,40 209,65

Sendo assim, observando o comportamento do circuito do AI sem as

capacitâncias de carga, a frequência de ressonância própria teve um aumento

significativo (aproximadamente quatro vezes), enquanto o fator de qualidade decaiu

aproximadamente 1,13 em relação ao circuito com capacitância de carga de 5 pF.

A Tabela 11 mostra os valores de |Zin| e L gerados pelo AI para CL = 5 pF

em uma faixa de frequência entre 100 MHz e 200 MHz e para CL = 0 F em uma

faixa de frequência entre 100 MHz e 500 MHz. Em virtude da SRF ser menor para

a análise da capacitância de carga de 5 pF, o intervalo de frequência de operação é

menor em relação à capacitância de carga de 0 F.

Tabela 11 – Impedâncias e indutâncias geradas a partir das análises de
CL = 5 pF e CL = 0 F.

Análise
Especificações |Zin| (Ω) L (nH)

CL = 5 pF 578,09 - 1432,55 920 - 1130

CL = 0 F 46,15 - 203,49 61,70 - 73,40
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Figura 41 – Resposta em frequência da impedância e indutância geradas sem
capacitâncias de carga. a) Absoluto da impedância de entrada; b)
Indutância de entrada.

10
8

10
9

10
10

Frequência (Hz)

0

1000

2000

3000

4000

5000

6000

7000

8000

|Z
in

| 
(

)

Indutor Ativo

Modelo de Pequeno Sinais

Modelo Elétrico

Analítico

(a)

10
8

10
9

10
10

Frequência (Hz)

0

1

2

3

4

5

6

7

8

In
d

u
tâ

n
c
ia

 (
H

)

10
-7

Indutor Ativo

Modelo de Pequeno Sinais

Modelo Elétrico

Analítico

(b)
Fonte: O autor.

Nota-se, que o AI balanceado proposto pode gerar indutâncias entre

73,40 nH e 61,70 nH em um intervalo de frequência de 100 MHz a 500 MHz
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com um fator de qualidade constante de Q = 215,06.

A estimativa da potência DC consumida (PDC) pelo OTA é obtida através

da Eq. (4.12), onde VDD = 400 mV, IDM3 = IDM4 = 214,40 µA, IDM3R
= 1,99 µA,

IDM4R
= 918,80 nA e IDMP E = IDMN E = 63,28 µA.

A estimativa de potência DC simulada dissipada pelo OTA com os múltiplos

dos transistores igual a 10 é de 83,28 µW. Tendo em vista que o AI diferencial

possui dois OTAs idênticos, logo, a potência consumida total pelo circuito é de

300,56 µW.

Para simular as variações de processo sofridas pelo circuito do AI, foi

utilizado o método de Monte Carlo. Para cada caso simulado foram utilizadas 1000

rodadas (ou, 1000 amostras), as variações analisadas são dadas pelas Figs. 42, 43,

44, 45 e 46.

A Fig. 42 mostra o gráfico do histograma para as transcondutâncias dos

transistores PMOS e NMOS que compõem os transcondutores T1 e T2 (OTA 1 e

OTA 2).

Nota-se uma taxa de variação dos transistores NMOS de 17,89% e 13,67%

para os transistores PMOS.

Figura 42 – Histograma de variação da transcondutância gm.

Fonte: O autor.
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A corrente de dreno dos transistores NMOS obteve uma variação de

23,86%, enquanto a mesma corrente para o PMOS obteve 19,15% de variação, como

apresenta o histograma da Fig. 43.

Figura 43 – Histograma de variação da corrende ID.

Fonte: O autor.

Para a tensão de bulk (VBS) foi extráıdo o histograma visto na Fig. 44. A

simulação de Monte Carlo é realizada para os transistores PMOS VBS , e, como

VBS = 0 V, não é necessário realizar sua análise, pois este valor é fixo em 0 V, o

que não ocorre para o transistor PMOS.

A tensão Vbias varia, pois os estágios de CMFB estão operando para manter

a tensão de sáıda igual a 0,2 V.

Observa-se um desvio padrão (σ) de 89,26 m para a tensão VBSP
, retor-

nando uma relação entre média (µ) e desvio padrão de 45,62%.
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Figura 44 – Histograma de variação da tensão VBS .

Fonte: O autor.

As tensões DC de sáıda (nós out- e out+) são mostradas na Fig. 45. As

taxas de variação de ambos os transistores (PMOS e NMOS) atingiram o mesmo

valor de 4,60%, em outras palavras, pode ser dizer que as tensões DC de sáıda

dos amplificadores será de 202,94 ± 9,43 mV, sendo o valor mı́nimo atingido de

193,51 mV, e máximo de 212,37 mV.

Por fim, a última análise de variação é mostrada na Fig. 46, onde descreve

a variação do absoluto da impedância e a indutância de entrada geradas pelo AI

balanceado proposto, dada por σ/µ = 32,74%.
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Figura 45 – Histograma de variação da tensão de sáıda.

Fonte: O autor.

Figura 46 – Histograma de variação da impedância Zin e da indutância L de
entrada.

Fonte: O autor.
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Na Tabela 12 é posśıvel visualizar as especificações de trabalhos relacionados

a indutores ativos e também as especificações atingidas neste trabalho para as

versões 1 e 2. Comparando os resultados atingidos na versão 1 com a versão 2,

pode-se notar uma redução na potência consumida de 76,88%, além de um fator

de qualidade de aproximadamente 15 vezes maior, além da nova implementação

balanceada, possibilitando aplicações em circuitos diferenciais.

Tabela 12 – Especificações de AIs.

Especificações [1] [2] [3] [4] [5] Versão
1

Versão
2

Entrada (Simp./Diff.) Simp. Diff. Simp. Simp. Simp. Simp. Diff.
Tecnologia (nm) 130 130 180 90 180 65 65
VDD (V) 1,20 1,50 1,50 1,20 1,80 1,20 0,4
PDC (µW) - - 2000 - 650 1300 300,56
Q 3900 100 4406 120 1067 14,44 215,06
L (nH) 38-144 2,50-

13
7,56 165-

530
550 5-12,67 61,70-

73,40
BW indutiva (GHz) 0.3-

7,32
- 0-6,90 0,60-

3,80
0-5,60 0.10-

0,20
0.10-
0.50

Med./Sim. Sim. Med. Sim. Sim. Sim. Sim. Sim.

[ 1 ]Uyanik e Tarim (2007), [ 2 ]Abdalla, Eleftheriades e Phang (2006),
[ 3 ]Saberkari et al. (2015), [ 4 ]Murthy, El-Sankary e El-Masry (2010),
[ 5 ]Manjula e Subramani (2013), [ Versão 1 ]Primeira versão deste trabalho,
[ Versão 2 ]Versão proposta deste trabalho.

4.4 SÍNTESE DO CAPÍTULO

O caṕıtulo apresentou a segunda versão do projeto do circuito do indutor

ativo balanceado, bem como as estratégias de CMFB e polarização do circuito.

Mostraram-se os métodos de dimensionamento de canal de todos os transistores

utilizados na implementação do AI e as análises AC, estabilidade em frequência e

Monte Carlo.

A especificação de baixa potência consumida com VDD = 0,4 V foi atingida,

bem como a estabilização das tensões DC de sáıda através dos estágios de CMFB.

O circuito projetado pode gerar indutâncias entre 61,70 nH e 73,40 nH

na faixa de frequência de 100 MHz a 500 MHz, mantendo o fator de qualidade,

Q = 215,06.
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5 DESLOCADORES DE FASE BASEADOS EM INDUTORES ATIVOS

Este caṕıtulo apresenta o projeto de um deslocador de fase (do inglês, Phase

Shifter - PS) para receptores de RF operando na faixa de sub-GHz, empregando o

indutor ativo balanceado projetado no caṕıtulo 4. A primeira etapa é a escolha da

topologia utilizada para o PS e a construção desta topologia.

O caṕıtulo apresenta também a estratégia utilizada para variar a fase de

sáıda do circuito de acordo com a variação da indutância gerada pelo AI.

Após o projeto e a implementação da estratégia de variação de fase (∆ϕ), é

realizada a análise de parâmetros S para o circuito utilizando o AI, para o circuito

utilizando indutor ideal e para as equações anaĺıticas. Neste projeto, foi considerado

que o circuito deve operar na frequência de 400 MHz.

5.1 PROJETO DO DESLOCADOR DE FASE

O deslocador de fase (PS) proposto é baseado em um rede T-diferencial,

composta por quatro capacitores idênticos (C) e apenas um indutor (LAI) como

mostra a Fig. 47.

Figura 47 – Deslocador de fase rede T diferencial.
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Fonte: O autor.

Aplicando a LKC no circuito, é posśıvel obter a função de transferência

no domı́nio s do PS, como mostra a Eq. 5.1. A partir de H(s) é posśıvel obter a

magnitude e a fase dos parâmetros de espalhamento (S) do circuito. O parâmetro
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RL modela a carga de sáıda do circuito.

H(s) = s2C2

1/RLL + C/L + 2sC/RL + s2C2 (5.1)

Sendo a frequência de operação (f0) definida para o circuito de 400 MHz,

as capacitâncias que compõem o PS são definidas a partir da indutância gerada

pelo AI do caṕıtulo 4 em 400 MHz, sendo LAI = 65,69 nH e então, C = 4,50 pF.

Neste caso, as impedâncias de entrada (RS) e sáıda (RL) são iguais à 50 Ω.

5.2 PROJETO DO AI DE 4 BITS PROGRAMÁVEL

A topologia do indutor ativo programável é apresentada na Fig. 48, onde se

baseia na implementação de quatro OTAs 1 (T1 na Fig. 28) com múltiplos distintos

dos transistores que compõem os OTAs conectados em paralelo com o OTA 2 (T2

na Fig.28).

Cada OTA 1 possui 1 bit de controle (VENABLE) fazendo com que o OTA

esteja em estado ligado ou desligado, isso resulta em 16 combinações posśıveis, ou

seja, é posśıvel gerar 15 valores de indutâncias a partir da combinação de OTAs 1

em estado ligado, sendo uma das combinações o AI está desligado.

Esta técnica de implementação possibilita a variação da indutância do AI

conforme a combinação de bits em estado lógico 1.

A estratégia utilizada para projetar este circuito é mostrada na Fig. 49.

Cada bit de controle é controlado por uma fonte de tensão DC (VENABLE) que

assume dois valores, 0 (estado lógico 0) ou 400 mV (estado lógico 1). Assim, de

acordo com a tensão nas fontes, o circuito estará ou não em operação.

Para ser posśıvel aplicar essa técnica foi necessária a implementação de

um inversor com entrada em VENABLE e sáıda V ENABLE nos nós de porta dos

transistores M1. Os nós de entrada dos transistores M1 também são conectados

a VENABLE. Logo, quando VENABLE = 0 V, o circuito não está operando, pois

VGP = 400 mV e VGN = 0 V, quando VENABLE = 400 mV o circuito está operando

normalmente, pois VGP = 0 V e VGN = 400 mV.
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Figura 48 – Topologia do indutor ativo programável de 4 b proposto.

Fonte: O autor.
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Figura 49 – Estratégia utilizada para habilitar e desabilitar o OTA.
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O inversor projetado possui a mesma tensão de alimentação e os mesmos

transistores PMOS e NMOS do circuito principal do OTA apresentadas na Tabela

30.

O projeto é baseado na variação dos múltiplos dos transistores que compõem

os OTAs 1 e 2, e, para isso, são analisados os comportamentos da impedância e da

indutância de entrada do AI em função da variação de ambos os múltiplos, conforme

mostrado na Fig. 50 para a frequência de operação do PS proposto (400 MHz).

A partir desta análise, o AI variável é implementado para obter variações

na indutância de acordo com a variação da corrente do OTA 1 resultante da

alteração dos múltiplos dos transistores, os múltiplos do OTA 2 permaneceram

fixos em M = 10. Os 4 OTAs 1 implementados possuem 10, 13, 17 e 20 múltiplos

dos transistores para OTA 1.

A Fig. 51 apresenta as indutâncias geradas pelo AI de 4 b para todas as

posśıveis combinações de variação dos estados ligado/desligado dos OTAs 1.
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Figura 50 – Impedância e indutância geradas em 400 MHz em função da variação
dos múltiplos dos transistores do amplificador 1 e 2. a) Absoluto da
impedância de entrada; b) Indutância de entrada.
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Figura 51 – Indutância em função da frequência gerada para todas as combinações
do AI.
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Nota-se que com o aumento da indutância em f0 = 400 MHz, a SRF

diminui, porém, o fator de qualidade (Q) sofre um aumento, logo, há uma relação

de trade-off entre a indutância gerada e o fator de qualidade.

Os valores de indutância para a frequência de projeto do PS (400 MHz)

são demonstrados na Tabela 13, onde é posśıvel gerar indutâncias com valores na

faixa de 27,69 nH a 192,50 nH em f0 = 400 MHz. A variação de indutância de

entrada (∆L) obtida é de ∆L = 164,87 nH.

Tabela 13 – Comportamento da indutância de acordo com a seleção dos bits do AI
em 400 MHz.

VENABLE (mV)
Indutância (nH).

VENABLE1 VENABLE2 VENABLE3 VENABLE4

400 0 0 0 192,50

0 400 0 0 137,71

0 0 400 0 100,43

0 0 0 400 83,82

400 400 0 0 70,80

400 0 400 0 59,86

400 0 0 400 53,81

0 400 400 0 53,68

0 400 0 400 48,84

0 0 400 400 43,65

400 400 400 0 40,10

400 400 0 400 37,50

400 0 400 400 34,56

0 400 400 400 32,65

400 400 400 400 27,69

5.3 RESULTADOS

O método utilizado para a obtenção dos resultados do circuito do PS é

apresentado na Fig. 52, onde os Baluns ideais são utilizados para gerar uma tensão
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diferencial de entrada e sáıda do circuito, e, os componentes de Porta (Porta1 e

Porta2) representam as cargas e excitações de entrada e sáıda.

Para fins de comparação e validação do circuito T-diferencial utilizando o

indutor ativo projetado, os múltiplos dos transistores de T1 e T2 são definidos em

M = 10.

A Fig. 53 apresenta as análises para o circuito do PS da Fig. 52, sendo

elas o circuito do PS com o AI projetado no caṕıtulo 4, o circuito com um indutor

ideal em L e por fim, o método anaĺıtico, a partir da função de transferência da Eq.

(5.1). Isto, para fins de validação dos resultados do circuito proposto neste caṕıtulo.

Os parâmetros analisados são o absoluto e a fase de S12, tendo em vista que as

simulações foram realizadas utilizando portas de 50 Ω na entrada e na sáıda do

circuito (RR e RL), tensão AC da Porta 1 VAC1 = 1 V e tensão na Porta 2 igual à

zero. Ambas as tensões de offset (VOS) foram definidas igual à zero.

Figura 52 – Método utilizado para as análises do circuito deslocador de fase
projetado.

C C

C C

LAI
BalunRS

RL

VAC
1

VAC2
Porta 1 Porta 2

Balun

Fonte: O autor.

As especificações dos parâmetros de espalhamento entre a porta 1 e 2 (S12)

das três análises são demonstradas na Tabela 14.

Tabela 14 – Especificações do PS proposto em f0 = 400 MHz.

Especificação
Análise

PS com AI PS com indutor ideal Anaĺıtica

|S12| (dB) -6,28 -4,68 -8,23
Fase de S12 (graus) -256,06 -255,90 -277,96

A perda de inserção (IL) do circuito utilizando o AI foi maior em relação ao
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Figura 53 – Parâmetros S12 para o deslocador de fase projetado. a) |S12|; b) Fase
de S12.
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circuito utilizando um indutor ideal, pois as resistências parasitas dos amplificadores

que compõem o circuito interferem neste modelo.

Sendo assim, com o circuito de indutância fixa validado, é realizada a

substituição deste indutor (LAI) de indutância fixa, pelo indutor ativo de indutância

programável com 4 bits de seleção.

O absoluto de S12 é apresentado na Fig. 55. O circuito atingiu uma

perda de inserção máxima de 11,89 dB (para as tensões VENABLE de seleção

igual à VENABLE1 = VENABLE2 = VENABLE3 = 0,40 V) e mı́nima de 6,82 dB

(para as tensões VENABLE de seleção igual à VENABLE1 = VENABLE4 = 0 V e

VENABLE2 = VENABLE3 = 0,40 V), sendo assim, o circuito obteve um ∆IL = 5,07 dB

em f0 = 400 MHz.

A variação de fase (∆ϕ) obtida pelo circuito do PS proposto com o indutor

ativo programável é mostrada na Fig. 55. Nota-se um ∆ϕ de S12 igual á -77,91◦ na

frequência de operação do circuito projetado de 400 MHz.

O comportamento da fase de S12 para as 16 combinações dos bits de seleção

(VENABLE) é mostrado na Tabela 15. O máximo deslocamento de fase em 400 MHz

atingido foi de -279,94◦ para VENABLE1 = 400 mV e VENABLE2 = VENABLE3 =

VENABLE4 = 0 V, e deslocamento mı́nimo de -202,02◦ para VENABLE1 = VENABLE2
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Figura 54 – |S12| simulado para o deslocador de fase projetado.
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Figura 55 – Fase de S12 simulada para o deslocador de fase projetado.

Fonte: O autor.
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= VENABLE3 =VENABLE4 = 400mV.

Com ∆ϕ obtido de -79,91◦ para apenas uma seção do PS, logo, são ne-

cessárias 5 seções em conexão cascata para atingir uma defasagem total de -360◦,

como mostra a Fig. 56.

A potência consumida atingida por cada OTA depois da implementação da

estratégia para a variação da indutância manteve-se a mesma do circuito sem a estra-

tégia, sendo PDC = 300,56 µW, pois o inversor projetado não consome potência es-

tática, resultando para o circuito do PS proposto uma potência dissipada mı́nima de

1,50 mW (para VENABLE1 400 mW e VENABLE2 = VENABLE3 = VENABLE4 = 0 V) e

PDC máxima de 3,65 mW (para VENABLE1 = VENABLE2 = VENABLE3 = VENABLE4

= 400 mV), logo, o circuito possui uma variação da potência consumida de

∆PDC = 2,15 mW.

Figura 56 – Circuito do deslocador de fase com 5 seções para atingir um
deslocamento de fase de -360◦.
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Fonte: O autor.
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Tabela 15 – Comportamento da fase de acordo com a seleção dos bits do AI em
400 MHz.

VENABLE (mV)
Deslocamento de fase.

VENABLE1 VENABLE2 VENABLE3 VENABLE4

0 0 0 400 -265.82

0 0 400 0 -270.82

0 0 400 400 -229.25

0 400 0 0 -276.51

0 400 0 400 -237.53

0 400 400 0 -244.13

0 400 400 400 -209.67

400 0 0 0 -279.94

400 0 0 400 -244.26

400 0 400 0 -250.96

400 0 400 400 -212.94

400 400 0 0 -259.58

400 400 0 400 -218.21

400 400 400 0 -222.91

400 400 400 400 -202.02

5.4 SÍNTESE DO CAPÍTULO

O caṕıtulo apresentou o projeto de um deslocador de fase em rede T-

diferencial utilizando um indutor ativo de baixa potência com o intuito de possibilitar

a variação da fase de sáıda do circuito a partir da variação de indutância gerada

pelo AI através da estratégia também adotada neste caṕıtulo.

A estratégia de variação de indutância através dos bits de seleção possibi-

litou um ∆L igual a 164,87 nH, isto possibilitou uma variação da fase de S12 de

-77,91◦ em f0 = 400 MHz com uma potência dissipada entre 1,50 mW e 3,65 mW

de acordo com a indutância requerida para a fase de sáıda do PS.
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6 CONSIDERAÇÕES FINAIS

Neste trabalho foi desenvolvido o projeto de um indutor ativo de baixa

potência para circuitos deslocadores de fase integrados em sub-GHz no processo

CMOS de 65 nm. Foram implementadas duas versões do circuito do indutor ativo,

a primeira para fins de análise e validação do funcionamento do circuito e a segunda

versão conta com o projeto do circuito do AI de baixa potência e também com

uma largura de banda indutiva maior. A partir da implementação do AI, foi

implementado um deslocador de fase baseado em redes T-diferencial LC operando

em 400 MHz.

Tanto a versão 1 quanto a versão 2 do AI atingiram um fator de qualidade

maior, se comparado com os fatores de qualidade máximos atingidos por indutores

planares.

A primeira versão do AI foi projetada com VDD = 1,2 V e possui entrada

simples, o circuito consegue gerar valores de indutâncias entre 5 nH e 12,67 nH

para um fator de qualidade igual a 14,44, consumindo uma potência de 1,3 mW.

A versão 2 do indutor ativo possui entradas diferenciais (ou balanceadas), e,

para isso, foi utilizada a topologia de OTA baseado em inversores, isto, possibilitou

também a redução de VDD para 0,4 V, cumprindo com a especificação de baixa

potência. Para a estabilização da tensão DC de sáıda do OTA foram projetados

circuitos de CMFB, baseados em um amplificador de erro e uma réplica do próprio

OTA. Assim, o AI atingiu um fator de qualidade aproximadamente cinco vezes

maior que a versão 1, sendo, Q = 215,06. A largura de banda indutiva também

sofreu um aumento em relação à versão 1, sendo posśıvel gerar indutâncias entre

61,70 nH e 73,40 nH na faixa de frequência de 100 MHz a 500 MHz para uma

potência consumida total de 300,56 µW.

Utilizando a estratégia de variação de indutância a partir do projeto de

réplicas do OTA 1 com diferentes múltiplos dos transistores (M = 10, M = 13,

M = 17 e M = 200), e com 4 bits de seleção, foi posśıvel obter um ∆L = 164,87 nH

entre as 15 combinações posśıveis na frequência de projeto f0 = 400 MHz, logo, a

partir desta abordagem, foi posśıvel implementar o deslocador de fase baseado em

um indutor ativo programável, tendo em vista, que a partir dos bits de seleção, é

posśıvel obter diferentes indutâncias, o que cumpriu a proposta inicial do projeto.

O circuito do deslocador de fase baseado em uma rede T-diferencial atingiu
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uma variação do deslocamento de fase de S12 (relação de transmissão entre a porta

1 e a porta 2) de -77,91◦, sendo o maior deslocamento de fase de -265,82◦ para

apenas o OTA 1 com M = 20 em operação, e -202,02◦ para OTA 1 com os quatro

OTAs 1 em operação (V1 = V2 = V3 = V4 = 400 mV). A perda de inserção IL

máxima obtida pelo PS foi de 11,89 dB, com um ∆IL = 5,07 dB em f0 = 400 MHz,

isto para apenas uma seção do PS.

Logo, para atingir uma defasagem de -360◦ são necessárias 5 seções do PS

conectadas em cascata, logo, para obter um ∆ϕ de -360◦ de acordo com a indutância

gerada pelo AI, é necessário um consumo de potência mı́nima de 1,50 mW e máximo

de 3,65 mW. Isto ocorre, pois dependendo da disponibilidade e flexibilidade de

projeto, os capacitores do circuito podem ter capacitância pequenas, resultando em

uma indutância requerida pelo AI consideravelmente grande.

Assim, o circuito do AI projetado atingiu as especificações de projeto

definidas no ińıcio deste trabalho, e também o circuito deslocador de fase obteve

um bom desempenho.

Ao longo do desenvolvimento deste trabalho foram submetidos os seguintes

trabalhos a eventos cient́ıficos, sendo que com exceção do último que está em fase

de avaliação, os demais foram publicados:

• Raul deOliveira, Tailize Cordeiro de-Oliveira, Alessandro Girardi, Paulo

César Comassetto o de Aguirre e Lucas Compassi-Severo. “A 915 MHz Active

Inductor-Based Band-pass Filter for sub-GHz RF Receivers”. 23◦ Fórum de

Estudantes de Microeletrônica SFORUM (2023).

• Raul deOliveira, Tailize Cordeiro de-Oliveira, Alessandro Girardi, Paulo

César Comassetto o de Aguirre e Lucas Compassi-Severo. “A CMOS 65nm

UHF Bandpass Filter Employing Active Inductor for Small-Satellites”. XLI

Simpósio Brasileiro de Telecomunicações e Processamento de Sinais (2023).

• Raul deOliveira e Lucas Compassi-Severo. “Projeto de Indutor Ativo para

Aplicações em Receptores de Radiofrequência”. Anais do 15◦ Salão Internaci-

onal de Ensino, Pesquisa e Extensão (2023).

• Raul deOliveira e Lucas Compassi-Severo. “A 0.4-V CMOS 65-nm Program-

mable -Phase Shifter using Active Inductor for sub-GHz Applications”. 21◦
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Simpósio Brasileiro de Micro-Ondas e Optoeletrônica (2024).

Como apresentado no fluxograma de projeto da Fig. 3, do caṕıtulo 1, o

projeto e implementação do circuito demanda alta complexidade de projeto e muitos

passos para obter ótimos resultados, assim, são apresentados os trabalhos futuros

os seguintes trabalhos sugeridos: para fins de reduzir a potência consumida do AI,

pretende-se implementar a estratégia de variação de indutância utilizando o mesmo

circuito de CMFB para todos os OTAs 1 apresentados no caṕıtulo 5, estudar e

implementar técnicas de calibração e ajuste de corrente e de polarização ativa dos

OTAs, realizar o leiaute do circuito completo (incluindo os OTAs programáveis e o

deslocadores de fase) e por fim, a fabricação do circuito.
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