UNIVERSIDADE FEDERAL DO PARANA

THOMAZ MILTON NAVARRO VERASTEGUI

MODELAGEM DE TRANSFORMADORES EM CIRCUITOS INTEGRADOS
UTILIZANDO TECNOLOGIA CMOS NA FAIXA DE 1 A 10 GHZ

CURITIBA
2023



THOMAZ MILTON NAVARRO VERASTEGUI

MODELAGEM DE TRANSFORMADORES EM CIRCUITOS INTEGRADOS
UTILIZANDO TECNOLOGIA CMOS NA FAIXA DE 1 A 10 GHZ

Tese apresentada ao Programa de Pos-Graduagdo em
Engenharia Elétrica, Setor de Tecnologia, Universidade
Federal do Parana, como requisito parcial a obtengao do
titulo de Doutor em Engenharia Elétrica.

Orientador: Prof. Dr. Bernardo Leite.

CURITIBA
2023



DADOS INTERNACIONAIS DE CATALOGAGAO NA PUBLICAQAO (CIP)
UNIVERSIDADE FEDERAL DO PARANA
SISTEMA DE BIBLIOTECAS — BIBLIOTECA DE CIENCIA E TECNOLOGIA

Verastegui, Thomaz Milton Navarro

Modelagem de transformadores em circuitos integrados utilizando
tecnologia CMOS na faixa de 1 a 10 GHz / Thomaz Milton Navarro
Verastegui. — Curitiba, 2023.

1 recurso on-line : PDF.

Tese (Doutorado) - Universidade Federal do Parana, Setor de Tecnologia,
Programa de Pdés-Graduagao em Engenharia Elétrica.

Orientador: Bernardo Rego Barros de Almeida Leite

1. Transformadores elétricos — Modelagem. 2. Radiofrequéncia. 3. Método
dos elementos finitos. 4. Otimizacdo de transformadores integrados. 1.
Universidade Federal do Parana. Il. Programa de Pés-Graduagdo em
Engenharia Elétrica. lll. Leite, Bernardo Rego Barros de Almeida. IV. Titulo.

Bibliotecario: Elias Barbosa da Silva CRB-9/1894




MINISTERIO DA EDUCAGAO

SETOR DE TECNOLOGIA

UNIVERSIDADE FEDERAL DO PARANA

l ' F P R PRO-REITORIA DE PESQUISA E POS-GRADUAGAO
UNIVERSIDADE FEDERAL DO PARANA PROGRAMA DE POS-GRADUACAO ENGENHARIA
ELETRICA - 40001016043P4

TERMO DE APROVAGAO

Os membros da Banca Examinadora designada pelo Colegiado do Programa de Pés-Graduagdo ENGENHARIA ELETRICA da
Universidade Federal do Parana foram convocados para realizar a arguigdo da tese de Doutorado de THOMAZ MILTON
NAVARRO VERASTEGUI intitulada: Modelagem de transformadores em circuitos integrados utilizando tecnologia CMOS na
faixa de 1 a 10 GHz, sob orientagdo do Prof. Dr. BERNARDO REGO BARROS DE ALMEIDA LEITE, que apds terem inquirido o
aluno e realizada a avaliagéo do trabalho, sdo de parecer pela sua APROVACAO no rito de defesa.

A outorga do titulo de doutor esta sujeita a homologacao pelo colegiado, ao atendimento de todas as indicagdes e corregdes

solicitadas pela banca e ao pleno atendimento das demandas regimentais do Programa de Pés-Graduacéo.

Curitiba, 15 de Maio de 2023.

Assinatura Eletronica Assinatura Eletronica
16/05/2023 14:42:22.0 16/05/2023 14:22:43.0
BERNARDO REGO BARROS DE ALMEIDA LEITE LUCAS COMPASSI SEVERO

Presidente da Banca Examinadora Avaliador Externo (UNIVERSIDADE FEDERAL DO PAMPA)

Assinatura Eletronica Assinatura Eletronica

16/05/2023 19:45:37.0 16/05/2023 23:51:18.0

JUAN CAMILO CASTELLANOS RODRIGUEZ EDUARDO GONGCALVES DE LIMA
Avaliador Externo (UNIVERSIDADE TECNOLOGICA FEDERAL DO Avaliador Interno (UNIVERSIDADE FEDERAL DO PARANA)
PARANA)

Av. Cel. Francisco H. dos Santos, 210, Jardim das Américas, Depto. de Engenharia Elétrica-DELT, Tecnologia, Campus Centro Politécnico - Curitiba - Parana - Brasil
CEP 81530-000 - Tel: (41) 3361-3622 - E-mail: ppgee@eletrica.ufpr.br
Documento assinado eletronicamente de acordo com o disposto na legislacéo federal Decreto 8539 de 08 de outubro de 2015.
Gerado e autenticado pelo SIGA-UFPR, com a seguinte identificacéo Unica: 284612
Para autenticar este documento/assinatura, acesse https://www.prppg.ufpr.br/siga/visitante/autenticacaoassinaturas.jsp
e insira o codigo 284612




AGRADECIMENTOS

Ao professor Bernardo Rego Barros de Almeida Leite, pela competente
orientagdo, paciéncia e presteza nas respostas das davidas e no atendimento.

Ao professor Wilson Arnaldo Artuzi Junior pela ajuda durante o processo de
simulagdo e pelo suporte no inicio do trabalho.

Ao colega Rodrigo Godinho Silva pela boa vontade em ajudar no comeco do
trabalho e por colaborar com a conclusao e validagao dos resultados.

A minha esposa Tania Beatriz e aos meus filhos Debora, Ana Luiza e Diego

pela paciéncia e apoio durante ao tempo que estive envolvido nesta jornada.



RESUMO

Este trabalho define um modelo elétrico, com pardmetros concentrados,
equivalente a transformadores coplanares em circuitos integrados na tecnologia CMOS
com plano de blindagem, para a faixa de 1 a 10 GHz. Este modelo ¢ obtido a partir de
otimizacgdo e a partir das caracteristicas fisicas deste transformador. O modelo elétrico
equivalente ¢ comparado com o transformador simulado com o método de elementos
finitos (FEM) considerando as suas indutancias, resisténcias € o acoplamento entre
enrolamentos. O resultado de associacdo séric somativa ¢ subtrativa, além de seu
comportamento em um oscilador controlado por tensao também sao comparados com o
transformador simulado. Adicionalmente um método para o calculo do acoplamento
magnético, baseado em areas equivalentes € proposto. O erro maximo (dos parametros S)
entre 0 modelo elétrico equivalente e o transformador simulado ficaram menores que 6
% para os circuitos otimizados e 8 % para os circuitos calculados, tornando seu uso
possivel em projeto de circuitos de radiofrequéncia nesta faixa de frequéncia e para esta
tecnologia.

Palavras-chave: Modelagem de transformadores integrados em RF. Modelo elétrico
equivalente. Otimizacdo de transformadores integrados. ADS. Calculo
de parametros concentrados.



ABSTRACT

The main goal of this work is to define an electrical model, with lumped
parameters, equivalent to coplanar transformers to be used in CMOS integrated circuits,
to operate between 1 GHz and 10 GHz, using a shield plane. This model is obtained from
optimization and from the physical characteristics of this transformer. The equivalent
electrical model is compared with the transformer simulated using the finite element
considering its inductances, resistances and coupling between windings. The result of
summative and subtractive series association, in addition to its behavior in a voltage-
controlled oscillator are also compared with the simulated transformer. Additionally, a
method for calculating the magnetic coupling based on equivalent areas is proposed. The
maximum error (S parameters) between the equivalent electrical model and the simulated
transformer was less than 6% for the optimized circuits and 8% for the calculated circuits,
making its use possible in the design of radiofrequency circuits in this frequency range
and for this technology.

Keywords: Modeling of integrated RF transformers. Electrical model. Compact model.
Integrated transformers optimization. ADS. Calculation of lumped elements.
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1 INTRODUCAO

1.1 MOTIVACAO

A tecnologia tem avangado a uma taxa surpreendente ao longo das ultimas décadas.
Em particular, a eletronica tem sido uma das areas mais impactadas por essas mudangas. Os
circuitos integrados (CIs) tém se tornado cada vez menores e mais poderosos, permitindo a
criacdo de dispositivos eletronicos mais sofisticados e eficientes.

Apesar desses avangos, ainda héa desafios a serem superados na criagao de dispositivos
eletronicos cada vez menores e mais eficientes. Um desses desafios ¢ o projeto de indutores e
transformadores integrados de boa qualidade.

Transformadores sdo componentes importantes em muitos circuitos eletronicos,
especialmente quando se trata de aplicagdes em altas frequéncias ou radiofrequéncias (RF),
onde estes componentes podem ser integrados sem uma ocupagdo exagerada de darea
(BURGHARTZ ET AL., 1996).

A integracao de um transformador tem o potencial de reduzir o tamanho e o custo dos
dispositivos eletronicos, além de melhorar sua eficiéncia e desempenho. No entanto, a criacao
de um modelo equivalente de transformador integrado ¢ fundamental para que isso seja
possivel.

Esse modelo ¢ importante porque permite que os projetistas simulem o comportamento
do transformador em um circuito antes de construi-lo fisicamente. Isso economiza tempo e
dinheiro, pois permite que sejam avaliadas diferentes opgdes de circuito e seja escolhida a mais
eficiente antes de comecar a produzir o dispositivo eletronico.

Em um processo de desenvolvimento de circuitos em radiofrequéncia tradicional, sem
o uso de um circuito equivalente, onde se pretende incluir o transformador neste circuito
integrado, este componente ¢ tratado quase como um desenvolvimento a parte, pois devido a
suas caracteristicas fisicas, ele precisa ser caracterizado por simulagdes eletromagnéticas. O que
torna o projeto mais complexo, necessitando de um desenvolvedor especializado e de
ferramentas especificas de simulacdo eletromagnética (WANG; MANDAL, 2016).

O proposito deste trabalho ¢ definir um circuito elétrico equivalente ao transformador,
tornando possivel a simulagdo elétrica do circuito sem a necessidade de ferramentas de
simulacdo eletromagnética, que sdo caras e exigem conhecimento especifico, evitando a

simulacdo eletromagnética durante o processo de defini¢do do circuito.
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De forma mais especifica, este trabalho propde a defini¢do de um circuito elétrico
equivalente, obtido a partir das caracteristicas fisicas do transformador para a faixade 1 a 10

GHz, em circuitos na tecnologia CMOS.

1.2 OBJETIVOS

O objetivo deste trabalho ¢ modelar transformadores integrados, a partir de seu
desenho fisico e do seu comportamento elétrico de forma a definir um circuito equivalente
construido com parametros concentrados passivos (resistores, capacitores e indutores) que
possa ser incluido em um ambiente de desenvolvimento de circuitos em radiofrequéncia (RF)

e em simuladores elétricos de circuitos.

1.2.1 Objetivo geral

Obter um circuito elétrico equivalente com elementos concentrados que seja simples
e facil de calcular. Este circuito deve ser calculado a partir das caracteristicas construtivas do
transformador integrado, tais como materiais, desenho (geometria) e dimensdes. Este modelo

devera descrever o comportamento do transformador integrado para a faixa de 1 a 10 GHz.

1.2.2 Objetivos especificos

A fim de atender o objetivo geral, alguns objetivos especificos precisam ser

completados, tais como:

1.  Defini¢do dos parametros de simulagdo eletromagnética. O transformador que
sera modelado ndo sera construido, de forma que os pardmetros de comparacao
ndo serdo medidos em transformadores fisicos, mas sim em transformadores
simulados eletromagneticamente. E o objetivo ¢ definir os parametros de
simulagdo que mais fielmente descrevam o objeto de estudo, no caso os
transformadores;

2. Definir qual circuito elétrico equivalente ¢ o mais adequado para descrever o
transformador integrado, levando em consideracdo o erro e a simplicidade na
solucao;

3. Calcular os elementos que compdem o circuito equivalente, utilizando equagdes

de facil uso, e que descrevam os fendmenos envolvidos;
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4.  Comparar os resultados obtidos do circuito elétrico equivalente (MOD) com o
transformador simulado eletromagneticamente (EM), tanto comparando os erros
entre os parametros S, e em relacdo aos elementos série e paralelo, quanto com

relacdo ao funcionamento em associagdo série e em uma aplicacdo de uso.

1.3 METODOLOGIA

Para isso foi necessario definir os tipos de transformadores que serdo modelados. O
alvo sdo os transformadores para a tecnologia CMOS de 130 nm, para a faixa de 1 a 10 GHz.

Apesar do trabalho ter sido desenvolvida para a tecnologia CMOS de 130 nm, ele ndo
se limita a esta tecnologia pois os elementos sdo determinados com base na caracteristica fisica
do transformador, logo para outras tecnologias incluindo SOI (Silicon on Insulator), também
poderia ser utilizada a mesma abordagem, limitada as mesmas condi¢des aqui expostas. Um
trabalho que utiliza SOI com base na caracteristica fisica ¢ o descrito em Jeyaraman et al.
(2020).

Uma vez definidos estes transformadores, ¢ necessario definir um modelo equivalente
para estes dispositivos, transformando cada transformador em um bloco de 4 ou mais portas
(caso de transformadores com derivagdo) de forma que este bloco possa ser incluido em um
circuito de simulacdo elétrica como o Spice ou QUCS (Quite Universal Circuit Simulator) e
em um ambiente de projeto de circuito integrado, como o Virtuoso da Cadence.

Definido o bloco equivalente, este sera confrontado com o transformador real, de
forma que os resultados da simulagdo possam ser comparados com os resultados do bloco que
apresenta o circuito equivalente. Esta comparagao ¢ feita com um programa de simulagdo, neste
trabalho o programa usado foi 0 ADS (Advanced Design System) da Keysight. Nele ¢ possivel
fazer a simulacdo elétrica de circuitos, além da simulag@o eletromagnética de estruturas fisicas,
através de calculo de campos elétricos e magnéticos utilizando métodos numéricos como
elementos finitos (FEM) ou método dos momentos (MOM). Estes métodos serdo descritos no
capitulo 3.

Uma vez validado o bloco, através de simulagdes, este foi utilizado em um circuito, no
caso, um oscilador controlado por tensdo (VCO). O comportamento do VCO com o modelo
elétrico proposto no lugar do transformador foi comparado aos resultados obtidos com o VCO
utilizando o transformador obtido da simulacdo eletromagnética, de forma a comparar os

resultados da simulacao elétrica, da ferramenta de simulacao, com o resultado do circuito fisico
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do transformador (obtido por simulacio FEM), validando o modelo proposto para o

transformador.

14 ORGANIZACAO DA TESE

O presente trabalho esta dividido da seguinte forma:

- Capitulo 02 — Transformadores, aplicacdes e exemplos em circuitos
integrados;

- Capitulo 03 — Caracteristicas de transformadores integrados

- Capitulo 04 — Definicdo do modelo elétrico equivalente

- Capitulo 05 — Célculo dos elementos do modelo equivalente

- Capitulo 06 — Validagao do modelo equivalente proposto

- Capitulo 07 — Conclusodes e trabalhos futuros

No capitulo 02, assuntos como principio de funcionamento de transformadores,
fundamentos de transformadores integrados e aplicacdes de transformadores integrados sdo
revistos.

Para que o processo de modelagem possa ser validado, serdo avaliados diversos
transformadores que sdo utilizados em circuitos integrados na faixa de 1 a 10 GHz. Com base
nestes transformadores serdo definidos os valores de area, largura da trilha, espagamento,
relacdo de espiras e numero de espiras para o qual serdo simulados e modelados os
transformadores.

No capitulo 3 os modelos utilizados por outros trabalhos semelhantes sdo estudados e
as principais caracteristicas dos transformadores sdo vistas, além de uma descricao das
principais técnicas de simulacao.

No capitulo 4 o modelo elétrico equivalente do transformador ¢ definido com base na
simulagdo dos transformadores que foram escolhidos. A simulagdo ¢ feita com base nas
dimensdes fisicas e caracteristicas. Para isso, a tecnologia do circuito integrado tem um papel
bastante relevante, pois ¢ na tecnologia que estdo definidas as camadas de dielétrico e de
condutores que definirdo a confec¢do do transformador.

A simulagdo eletromagnética que define o padrdo de comparagdo para a obtencao do
modelo elétrico equivalente. A escolha do circuito equivalente mais adequado ¢ feita utilizando

ferramenta de otimizacgdo e este processo também ¢ descrito neste capitulo.
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No capitulo 5 a definigdo da formulacdo analitica para o céalculo dos elementos do
circuito equivalente definido no capitulo 4 ¢ feita, assim como o processo de escolha das
equagOes mais adequadas para a modelagem.

Esta modelagem consiste em extrair um circuito equivalente para o transformador, de
forma que este circuito equivalente possa ser inserido em uma plataforma de projeto de Cls
(circuitos integrados). Facilitando o desenvolvimento de circuitos de RF que utilizem
transformadores, pois eles poderao ser analisados como elementos de circuitos diretamente.

No capitulo 6 o modelo equivalente ¢ confrontado com o transformador simulado
eletromagneticamente em associagdo série € em uma aplicagao.

No capitulo 7 estdo as conclusdes e sugestao de trabalhos futuros.
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2 TRANSFORMADORES, APLICACOES E EXEMPLOS EM CIRCUITOS
INTEGRADOS

2.1 TRANSFORMADORES

2.1.1 Funcionamento basico de transformadores

Em circuitos passivos como transformadores, a fundamentagdo tedrica vem
diretamente dos conceitos basicos de eletricidade e do magnetismo, ou seja, das definigdes de
tensdo elétrica (V) e de corrente elétrica (I) que sdo consequéncia dos campos elétricos ( £ ) e
magnéticos ( A ). As interagdes destes campos ¢ a forma como eles atuam em meios materiais
sdo descritas pelas equagcdes de Maxwell.

Transformadores sdo circuitos acoplados magneticamente que operam com base na lei

de Faraday da indugdo eletromagnética (uma das quatro equacdes de Maxwell).

. B (2.1
VxE:—a—B
Ot
(= #__i - a__d_qb (2.2)
e(t)—iE dl = dtHSB'dS_ It

onde E ¢ o vetor campo elétrico, B ¢é o vetor densidade de fluxo magnético, e(t) ¢ a
tensdo induzida e ¢ o fluxo magnético.

A equacdo (2.1) apresenta a equacao de Faraday na forma diferencial e a equagdo (2.2)
na forma integral, considerando somente uma espira de fio (caminho fechado C). Para N

caminhos fechados (espiras) teremos, como na equagao (2.3),

_d¢ (2.3)
e(t) = _Nd_t

Corrente elétrica circulando por um condutor gera campo magnético, como mostra a

equagao de Ampere (uma das quatro equacdes de Maxwell) mostrada na equagao (2.4),
. . dD_ ., 24)
fH-dlz ff(]+—).d$=1
c s at

onde A € o vetor campo magnético .7 € o vetor densidade de corrente, D € o vetor
densidade de fluxo elétrico e I a corrente elétrica enlagada pelo contorno C.

A relagdo entre o vetor campo magnético ( H ) e o vetor densidade de fluxo magnético
(B) ¢ a permeabilidade magnética do meio (i) e de forma resumida define a capacidade de o

material se polarizar magneticamente. E com base na permeabilidade magnética que os
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materiais sdo classificados magneticamente como paramagnéticos, diamagnéticos e
ferromagnéticos. Os dois primeiros apresentam a permeabilidade magnética proxima a do
vacuo (po = 4.7.10”7 H/m) porém o terceiro apresenta uma permeabilidade muito maior do que
a do vacuo, e por isso s3o muito utilizados em circuitos magnéticos (RAMO ET AL., 1981) e
(FITZGERALD ET AL., 2014).

A equagdo (2.4) define que se em um circuito elétrico existe uma corrente alternada,
esta corrente gera um fluxo magnético (¢ devido a B = u. H ) que pode ser acoplado a outro
circuito magnético, induzindo neste segundo circuito uma tensao (RAMO ET AL., 1981).

Este arranjo pode ser visto na FIGURA 1, onde os circuitos sao substituidos por duas
espiras. Somente o fluxo magnético que atravessa a segunda espira (®21) gera uma tensao
induzida neste circuito, a relagdo entre o fluxo gerado pela primeira espira e o fluxo que aparece

na segunda espira ¢ denominado fator de acoplamento “k” que no maximo ¢ igual a 1.

FIGURA 1 — LINHAS DE CAMPO MAGNETICO ENTRE DUAS ESPIRAS, O FLUXO PRODUZIDO PELA
ESPIRA 1 (I,) E QUE APARECE NA ESPIRA 2 E @,

N2 q"Ql
NI Nz
\Ei\

vi(t) ‘ \ V2

A

'YY Y]
i

Z _\I
I
/1]

Espiral Espira 2
FONTE: Modificada de Bauer; Westfall (2011)
Outra forma de representar este acoplamento ¢ através do conceito de indutancia. A
indutancia ¢ a relagao entre o fluxo magnético em uma espira pela corrente que causa este fluxo
magnético. Esta corrente pode ser a que passa por esta espira (indutancia propria) ou a corrente

em uma espira ou circuito vizinho (indutancia mutua), como nas equagdes (2.5) e (2.6)

respectivamente.
P11
L1=L11=N1—— (2.5)
I1
P21
M =121 = N2—— (2.6)

11
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Muitas vezes ¢ comum utilizar a indutdncia mitua como fator de acoplamento no lugar
do coeficiente de acoplamento (k), a relagdo entre estes € mostrada na equagao (2.7);
Onde a indutdncia mutua pode ser expressa pelas indutancias proprias e pelo

coeficiente de acoplamento, como na equagao (2.7)
M=k,L.L, 2.7)

Em transformadores usualmente utilizados para abaixar ou elevar a tensao (fontes de
alimentacdo ou distribui¢do de energia) o acoplamento ¢ maximizado com o uso de nucleos de
material ferromagnético (1 muito maior do que o do vacuo).

O uso de materiais ferromagnéticos otimiza o acoplamento, reduzindo as dimensdes e
a quantidade de espiras do transformador, no entanto este material causa efeitos colaterais
indesejados, com ndo linearidade da relacdo entre B ¢ H e consequentemente a geracdo de
harmonicos, além de causar perdas por correntes parasitas induzidas. A FIGURA 2 mostra um

transformador com nucleo de material ferromagnético

FIGURA 2 - TRANSFORMADOR COM NUCLEO DE MATERIAL FERROMAGNETICO, MOSTRANDO
AS TENSOES E CORRENTES NO PRIMARIO E SECUNDARIO.
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FONTE: Modificada de Fitzgerald et al. (2014)

Em altas frequéncias, especialmente na faixa de aplicacdo deste trabalho, os
transformadores terdo um acoplamento nao tao proximo da unidade (onde todo o fluxo da espira
1 ¢ acoplado na espira 2), pois materiais ferromagnéticos normalmente nao sao utilizados em
transformadores integrados, devido a complexidade de implementacao (ZHUANG ET AL.,
2002) e (KORENIVSKI, 2000).

Como ja foi dito, o funcionamento do transformador se baseia na equagao de inducao
de Faraday, e a maioria dos modelos de transformador se baseia no transformador ideal.

No transformador ideal, todo o fluxo gerado pela primeira espira da FIGURA 2, ¢

acoplado a segunda espira, os indutores gerados pelas espiras sdo tdo grandes que sdo
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considerados de indutancia infinita e os condutores apresentam resisténcia nula, desta forma
ndo existe corrente sem carga ¢ o acoplamento € unitario (ALEXANDER e SADIKU, 2013).
Neste transformador, a relagdo entre a tensdo na entrada e a tensao na saida ¢ somente

fun¢do do nimero de espiras de cada enrolamento.

FIGURA 3 — REPRESENTACAO ESQUEMATICA DE UM TRANSFORMADOR IDEAL.
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FONTE: Modificada de Alexander; Sadiku (2013)
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Normalmente quando um transformador real ¢ modelado, ele ¢ baseado no
transformador ideal, conforme FIGURA 4. Externamente a este transformador ideal sado
colocados componentes que tornam o modelo ideal mais proximo do real, desta forma as
resisténcias dos condutores sdo acrescidas em série com cada enrolamento (R1 e R2). As
indutancias devido ao fluxo que efetivamente nido é acoplado entre as espiras também ¢
acrescida em série com os enrolamentos (L1 e L2, na FIGURA 4 as reatancias XI1 e XI12). A
indutancia devido ao fluxo que ¢ acoplado também ¢ considerada, ¢ a indutancia de
magnetizacdo (Lm, na FIGURA 4 a reatdncia Xm) e uma resisténcia em paralelo com esta
indutancia. Esta resisténcia em paralelo (Rc), representa as perdas no nticleo do transformador
que se devem a corrente induzida no nucleo e as perdas devido ao ciclo de histerese (o modelo
normalmente ¢ linearizado, ou seja, desconsidera a ndo linearidade do nucleo ferromagnético)

(FITZGERALD ET AL., 2014).
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FIGURA 4 - TRANSFORMADOR LINEARIZADO, CONSTRUIDO A PARTIR DE UM TRANSFORMADOR

IDEAL.
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FONTE: Modificada de Fitzgerald et al. (2014)

2.1.2 Transformadores em circuitos integrados

Em circuitos integrados normalmente ndo sdo utilizados acoplamentos
ferromagnéticos de forma semelhante a um nucleo como na FIGURA 2, entretanto filmes de
material ferromagnético foram utilizados em trabalhos como em Zhuang et al., (2002) onde sao
construidos indutores a base de um filme de 500 nm, de NigoFezo para operar até¢ 7,5 GHz.

A liga NigoFezo ¢ também denominada de Permalloy e ¢ normalmente utilizada em
aplicacdes de memorias magnéticas (DEVONPORT ET AL., 2018).

O uso mais frequente de transformadores em circuitos integrados ¢ sem um material
ferromagnético. A desvantagem pelo ndo uso destes materiais estd na dispersdo do fluxo
reduzindo os valores da indutancia e aumentando a area do componente Korenivski, (2000),
porém isto ¢ compensado pela reducdo de custos no processo de fabricacao e na linearidade da
relacdo entre fluxo e corrente.

Os transformadores em circuitos integrados sao representados de forma mais frequente
por indutores acoplados magneticamente, como na FIGURA 5, do que a partir de um
transformador ideal e seus componentes parasitas Niknejad; Meyer (1997), porém o modelo do
transformador ideal e dos componentes parasitas relacionados com a tecnologia envolvida

também ¢ utilizado como em Long (2000).
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FIGURA 5 — TRANSFORMADOR REPRESENTADO POR DUAS INDUTANCIAS PROPRIAS (L1 E L2) E
A INDUTANCIA MUTUA (M).
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FONTE: Alexander; Sadiku (2013)

Quando temos o transformador como indutancias acopladas, a relagdo entre tensao e

corrente fica como na equagdo (2.9)

: : 2.9

yo=r, By (2.9)
dt dt
v, = ﬂ-ﬁ-LZ&
dr 7 dt

Se for considerado dependéncia harmodnica no tempo (notagao fasorial) a equacao (2.9)
fica com em (2.10).

Vi = jwll, + joMI, (2.10)

V, = joMI; + jwL,l,

Devido a construgdo do transformador integrado no préprio componente, ele tem as
suas caracteristicas fortemente dependentes da tecnologia, ou seja, do empilhamento das
camadas condutoras e de dielétrico sobre o substrato do componente integrado. Na Figura 6
temos um exemplo do empilhamento de cinco niveis de metais, da tecnologia CMOS de 130
nm, esta tecnologia também pode ser utilizada com até sete niveis de metais, que € a utilizada

neste trabalho.
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FIGURA 6 — EMPILHAMENTO PARA 5 NIVEIS DE METAL, PARA A TECNOLOGIA CMOS DE 130 NM
(AS CAMADAS NAO ESTAO EM ESCALA - AZUL DIELETRICO, AMARELO
CONDUTORES).
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FONTE: O autor (2023)

Nesta Figura 6 estdo representados os espacamentos das camadas de material
dielétrico, nesta figura existem 5 camadas de metais, o substrato e a base onde estd marcado 0
micron. Normalmente a base ¢ aterrada, logo do ponto de vista capacitivo, quanto mais distante
o enrolamento estiver desta base, menor serd o acoplamento capacitivo. Como ¢ desejavel
também que os condutores dos enrolamentos apresentem baixa resisténcia, camadas mais
espessas sdo preferiveis. Com base nestes dados ¢ bastante razoavel que os transformadores
sejam desenhados nas camadas mais externas do empilhamento (mais distantes do substrato),
minimizando as capacitancias e minimizando as perdas resistivas. Efetivamente a camada mais
indicada para indutores e transformadores integrados ¢ a camada AM (nesta tecnologia).

Considerando o projeto de indutores e transformadores nas camadas mais externas,
mesmo assim os componentes parasitas t€ém seu efeito bastante pronunciado devido a faixa de
frequéncia deste trabalho.

A base de um transformador ¢ um indutor, que em circuitos integrados ¢ representado
como na Figura 7 Mohan et al., (1999), podendo ter as mais diversas formas, as mais usuais
sendo quadrada, hexagonal, octogonal e circular. As dimensdes fisicas relevantes (além do
empilhamento) também estdo representadas na Figura 7, e sdo: didmetro externo (dout);

diametro interno (din); largura da trilha condutora (w) e espagamento entre as trilhas (s).
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Com base na geometria, mais duas varidaveis auxiliares sdo desejaveis o didmetro
médio (davg) e a relagdo de preenchimento (p). O diametro médio ¢é (dout + din)/2 e a relagdo
de preenchimento ¢ (dout — din)/(dout + din).

Com base nestes dados geométricos ¢ possivel calcular o valor da indutancia CC
(denominado de Corrente Continua — CC) que ¢ o valor medido em baixas frequéncias de um
indutor integrado, com uma razoavel precisdo (Mohan et al., 1999), utilizando a expressdo
proposta por Wheeler (1928) com pequenas modificagdes proposta por Mohan et al. (1999),
como abaixo:

n*davg (2.11)

L =
mw 1luO 1+K2p

Na expressao (2.11) aparecem ainda duas constantes K1 e K2.
K1 ¢ 2,34 para geometria retangular, 2,33 para hexagonal e 2,25 para octogonal
K2 ¢ 2,75 para geometria retangular, 3,82 para hexagonal e 3,55 para octogonal
Nesta expressdo (2.11) aparece ainda n, que ¢ o numero de voltas, que nem sempre €

um inteiro, como aparece em d) na Figura 7.

FIGURA 7—INDUTORES CONSTRUIDOS NO CIRCUITO INTEGRADO COM DIFERENTES FORMATOS
E VARIAVEIS DE GEOMETRIA, A) QUADRADO, B) HEXAGONAL, C) OCTOGONAL E
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FONTE: Mohan et al. (1999)

Uma vez definido o valor da impedancia CC, ¢ necessario determinar os elementos

parasitas que aparecem no indutor integrado.
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Estes elementos parasitas se devem as interagdes entre as espiras do indutor e a
tecnologia, mostrada na Figura 6. Como por exemplo a capacitancia entre as trilhas e a base do
substrato, como na Figura 8, (onde esté a referéncia — GND), que se deve aos dielétricos entre
o substrato e a trilha (basicamente as camadas de dielétricos, ndo representadas na Figura §),
Cox, a capacitancia do substrato Csi e como o substrato tem condutividade maior que zero,
aparece uma resisténcia em paralelo, Rsi.

A indutancia CC pode ser obtida por Liw, € esta indutancia que ¢ uma indutancia série,
apresenta perda 6hmica nas trilhas. A perda da indutancia série estd representada por uma
resisténcia Rs, esta resisténcia Rs além da condutividade do material onde a trilha ¢ definida,
deve considerar também o efeito pelicular, que faz com que a densidade de corrente esteja
predominantemente na superficie de baixo das trilhas (RAMO ET AL., 1981) (NIKNEJAD,
2007).

Como as trilhas estdo dispostas de forma quase paralela (de forma mais explicita na

geometria quadrada), temos uma capacitancia série também, Cs.

FIGURA 8 — DESENHO DE UM INDUTOR CIRCULAR SOBRE O SUBSTRATO, MOSTRANDO A
CAPACITANCIA DISTRIBUIDA ENTRE A TRILHA E O SUBSTRATO E A
CAPACITANCIA ENTRE OS TERMINAIS.

FONTE: Modificada de Niknejad (2007).

O modelo equivalente de um indutor integrado, poderia ser obtido a partir de elementos

concentrados, como na Figura 9 (MOHAN ET AL., 1999)
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FIGURA 9 — MODELO ELETRICO SIMPLIFICADO DE UM INDUTOR INTEGRADO, UTILIZANDO
PARAMETROS CONCENTRADOS.
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FONTE: Mohan et al. (1999)

O modelo mais basico desconsidera a capacitancia do Substrato, por ele ser muito
espesso ¢ pela sua condutividade e desconsidera a capacitancia Cs, que ocorre entre oS
segmentos do indutor planar Figura 10 (a).

Como o Substrato apresenta uma condutividade, um outro modelo mais completo
(basicamente uma modificagdo do mostrado na Figura 9) considera uma resisténcia série devido
ao substrato, Figura 10 (b). Este modelo modificado esta proposto em (NIKNEJAD ET AL.,
1997).

FIGURA 10 — MODELO MAIS SIMPLIFICADO DO INDUTOR INTEGRADO (A) E O MODELO MAIS
COMPLETO MODIFICADO, INCLUINDO RESISTENCIA SERIE DO SUBSTRATO (B).
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FONTE: adaptado de Niknejad; Meyer (1997).

A presenca das capacitancias nos dois lados do modelo ¢ para distribuir os parametros
que de fato ndo sao concentrados como no modelo proposto, mas sim distribuidos.
O modelo de indutor que melhor descreve este comportamento distribuido deste € o

descrito no trabalho que descreve o software ASITIC (Analysis and Simulation of Inductors
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and Transformers for IC’s), Niknejad et al., (1997), neste modelo os elementos concentrados
vistos anteriormente (Figura 9 e Figura 10) sdo divididos em células que apresentam interacao
entre elas através da indutdncia mutua e da capacitancia entre os segmentos, representadas pelas
linhas tracejadas (pelo valor kji) e pelas Capacitancias Cij (de forma mais geral pela impedancia
ZCij).

Este modelo ¢ o que o software ASITIC implementa e resolve para N termos,

considerando cada termo como um segmento do indutor planar.

FIGURA 11 —- MODELO EQUIVALENTE DE UM INDUTOR EM ESPIRAL (PLANAR) CONSIDERANDO
A CARACTERISTICA DISTRIBUIDA DOS ELEMENTOS.

l Zejaja !‘vj'l'i-‘_l

Zeja El""-?:cu'dn | E Zejnga
ki
e Rj S Lj+1 Rin

— LE R
C,;z Ciis Gz —
% Risi Ris % % Rjns Rins2

O modelo equivalente de transformadores sera visto no capitulo 3 deste trabalho e ele

FONTE: Niknejad; Meyer (1997).

se baseia nestes modelos de indutores.

2.1.3 Topologias de transformadores integrados

Os transformadores integrados que nada mais sdo do que dois indutores proéximos (com
acoplamento magnético) se baseiam muito no que ja foi descrito aqui. A forma de acoplar e de
desenhar os indutores define sua topologia.

Podemos ter os indutores desenhados na mesma camada ¢ entrelagados, a conexao aos
terminais de acesso se da pela camada adjacente, como mostrado na Figura 12, nesta figura
estdo representados os dois indutores que compdem o transformador, porém a conexdo, pela

camada adjacente nao esta representada.
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FIGURA 12 — TRANSFORMADOR PLANAR QUADRADO COM INDUTORES NA MESMA CAMADA,
MOSTRANDO OS TERMINAIS DE ACESSO AOS INDUTORES 1 E 2.

Indutor 1

Ind u\tor 2
FONTE: adaptado de Niknejad; Meyer (1997).

A forma como s3o acessados os terminais do transformador também faz parte da
topologia, na Figura 13, temos os indutores da mesma camada acoplados lado a lado, devido a
ndo simetria, as indutancias L1 e L2 (ou LS e LP) ndo serdo iguais para o0 mesmo nimero de
voltas. Este tipo de acoplamento foi proposto por Shibata et al. (1981) e tem como vantagem o

bom acoplamento entre os indutores.

FIGURA 13 — TRANSFORMADOR PLANAR (COM INDUTORES NA MESMA CAMADA) COM
ACOPLAMENTO DOS INDUTORES LADO A LADO P (PRIMARIO, INDUTOR 1) S
(SECUNDARIO, INDUTOR 2)

Inter-Matal Dielectric Metal Traces
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FONTE: Long (2000).

Uma outra maneira de acoplar os indutores que estdo na mesma camada ¢ mostrada na
Figura 14, onde os indutores nao estdao acoplados do inicio ao fim, de forma que para um mesmo
numero de espiras do indutor L1 (LP) e do indutor L2 (LS) podemos ter a mesma indutancia,
ou seja, este transformador contorna a desvantagem do arranjo proposto por Shibata et al.
(1981). Outra vantagem ¢ o fato que pode ser mais facil, dependendo do circuito, interligar os

indutores. Este tipo de acoplamento foi proposto por Frlan et al. (1989).



41

FIGURA 14 - TRANSFORMADOR PLANAR (COM INDUTORES NA MESMA CAMADA) COM
ACOPLAMENTO DOS INDUTORES A PARTIR DE PONTOS DIFERENTES (PRIMARIO,
INDUTOR 1) S (SECUNDARIO, INDUTOR 2).

Inter-Metal Dielectric /Metal Traces
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FONTE: Long (2000).

A denominagdo dada por Niknejad (2007) para a forma como o transformador ¢
acessado ¢ um pouco diferente do exposto anteriormente, no seu livro, ele denomina bifilar
plano (para o lado a lado), Figura 15 (a) e bifilar simétrico para o arranjo proposto por Frlan et

al. (1989), Figura 15 (b).

FIGURA 15 - TRANSFORMADOR BIFILAR PLANAR (A) E BIFILAR SIMETRICO (B).

(a) (b)

FONTE: Niknejad (2007).

Uma outra maneira de acoplar os indutores e desenhar cada indutor em uma camada
diferente. Para maximizar o acoplamento ¢ interessante que este arranjo seja feito em camadas
adjacentes, esta forma de acoplamento ¢ dita vertical ou empilhada, como mostrado na Figura
16, onde aparecem os indutores sobrepostos. Na vista de cima s6 um dos indutores € visivel,
com o outro por baixo. No corte lateral ¢ possivel ver as trilhas em camadas adjacentes
espacadas pela distancia b12. A principal vantagem deste tipo de acoplamento, proposto por
Finlay (1985) ¢ a redu¢do da area ocupada por este arranjo quando comparada com as areas dos

transformadores com indutores na mesma camada (LONG, 2000) e (GEEN ET AL. 1998).
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FIGURA 16 - TRANSFORMADOR EMPILHADO (COM INDUTORES EM CAMADAS ADJACENTES)
COM ACOPLAMENTO LADO A LADO (PRIMARIO, INDUTOR 1) S (SECUNDARIO,
INDUTOR 2).
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FONTE: Long (2000).

O trabalho de Mohan et al. (1998) apresenta diversos tipos de transformadores, com as
espiras na mesma camada porém em dois agrupamentos distintos, por exemplo primario em
espiras por fora e secundario no agrupamento de dentro, como em (a) da Figura 17, ou ainda
com as espiras construidas na mesma camada porém primario e secunddrio intercalado, b)
Figura 17, ou ainda com as espiras construidas em camadas adjacentes e exatamente uma sobre
outra, empilhado, ¢) Figura 17, e quando as espiras do primario ndo estdo exatamente uma sobre

a outra com deslocamento lateral d) Figura 17 e com deslocamento em diagonal d) Figura 17.

FIGURA 17 — CONSTRUCOES DE TRANSFORMADORES EM CIS, A) COM A ESPIRAS NA MESMA
CAMADA (TAPPED), B) NA MESMA CAMADA, POREM INTERCALADAS,
EMPILHADAS UM ENROLAMENTO SOBRE O OUTRO (EM CAMADAS DIFERENTES) C)
AS TRILHAS SE SOBREPOEM, D) COM DESLOCAMENTO LATERAL E E)
DESLOCAMENTO NA DIAGONAL.

Bottom metal Top metal

Outer spiral

(a) (b) (c) (d) (e)
FONTE: Mohan et al. (1999)

2.2 PRINCIPAIS APLICACOES PARA TRANSFORMADORES INTEGRADOS DE
1A10 GHZ

A faixa de frequéncia de 1 a 10 GHz, apresenta inimeras aplicagdes bem conhecidas e
relevantes.
Exemplos de aplicagdes nesta faixa sao a telefonia movel, o Sistema de Posicionamento

Global (GPS - Global Positioning System), redes de area local sem fio (WLAN -Wireless LAN),
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aplicagdes para comunicacao de redes sem fio pessoais como Bluetooth, ZigBee, LoRa, as faixas
de comunicagao via satélite — Banda L (1 GHz a 2 GHz), Banda S (2 GHz a 4 GHz), Banda C
(4 GHz a 8 GHz) e Banda X (8 GHz a 12 GHz), além de varias aplica¢des de radiocomunicacdes
terrestres e aereas.

Tanto o ITU (International Telecomunications Union) quanto a ANATEL, usam a
mesma denominagao para as faixas de frequéncia: de 300 MHz a 3 GHz ¢ UHF, de 3 GHz a 30
GHz ¢ SHF. Ou seja, este trabalho tera aplicacdes na parte alta da faixa de UHF (1 GHz a 3
GHz) e na parte baixa da faixa de SHF (3 GHz a 10 GHz), na Tabela 1 esta divisao e
nomenclatura estio explicitas, de acordo com a ANATEL, ANATEL (2023):

Os circuitos eletronicos que operam nesta faixa de frequéncia de 1 a 10 GHz, com as
aplicagoes e usos especificados na resolucao 759 da ANATEL (2023) ou no Plano de uso do
espectro de radiofrequéncias no Brasil ANATEL (2021) podem utilizar transformadores em

seus circuitos integrados de RF.

TABELA 1 - NOMENCLATURA DAS FAIXAS DE FREQUENCIA SEGUNDO A ANATEL.

Numero | Simbolo Faixa de frequéncia Subdivisao
da faixa (excluindo o limite métrica
baixo, incluindo o limite alto) correspondente

4 VLF 3a30kHz Ondas mirimétricas
5 LF 302300 kHz Ondas quilométricas
6 MF 300 a 3000 kHz Ondas hectométricas
7 HF 3a30 MHz Ondas decamétricas
8 VHF 30 2300 MHz Ondas métricas

9 UHF 300 a 3000 MHz Ondas decimétricas
10 SHF 3a30GHz Ondas centimétricas
11 EHF 30 2300 GHz Ondas milimétricas
12 300 a 3000 GHz Ondas decimilimétricas

NOTA 1: “Faixa N (N= ntimero da faixa) estende-se de 0,3 x 10NHz a 3 x 10NHz.
FONTE: ANATEL (2023)
Os diversos servigos que existem neste espectro estao descritos nos documentos citados
da Anatel, os mais comuns em termos de utilizagdo em grande escala, sdo:
WLAN que ¢ a rede de dados local sem fio, definida pelo IEEE (Institute of Electrical

and Electronics Engineers) através do padrao IEEE 802.11. Esta rede permite a conexdo de
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diversos dispositivos através de onda de radio, tipicamente na faixa de 2,4 GHz (IEEE 802.11a,
802.11b, 802.11g, 802.11n), e 5 GHz (802.11n e 802.11ac) LABIOD et al. (2007).

A telefonia celular opera no Brasil nas faixas de 700 MHz a 900 MHz, 1,7 GHz, 1,8
GHz, 1,9 GHz, 2,1 GHz, 2,5 GHz e 3,5 GHz. As tecnologias utilizadas na prestacdo deste
servico sdo denominadas resumidamente por 3G, 4G e atualmente 5G. que significam terceira,
quarta e quinta geracdo, a partir da terceira geracdo todo o servico ¢ digital (RAPPAPORT,
2002) e (MARSCH ET AL, 2018).

GNSS (Global Navigation Sattelite System) ¢ a designagdo geral para o servico de
geolocalizagdo baseado em uma rede de satélites. Com base em triangulagdo, este sistema pode
definir com precisdo a posicdo de um dispositivo na superficie terrestre. O posicionamento
utiliza a diferenca de tempo entre varios satélites, no minimo trés para que com base nestes
emissores fixos, calcule as coordenadas x, y e z do receptor. Existem atualmente alguns
sistemas operacionais, como o norte americano GPS (mais conhecido e antigo) que utiliza duas
frequéncias, 1176,45 MHz e 1575,42 MHz, o russo GLONASS que opera em 1246 MHz e 1602
MHz, o chinés BeiDou 1268,52 MHz ¢ 1561,098 MHz, o europeu Galileu 1176,45 MHz,
1192,795 MHz e 1278,75 MHz, além de outros que utilizam basicamente a mesma faixa de
frequéncias (HEGARTY; KAPLAN, 2017).

WPAN (Wireless Personal Area Network), sdo redes de uso pessoal para interligar
dispositivos. A faixa de frequéncia para operagdo destas redes ¢ tipicamente a ISM (Industrial,
Scientific, Medical) centrada em 2,45 GHz. A rede Bluetooth foi definida por um grupo de
empresas (inicialmente Ericsson, IBM, Toshiba, Nokia e Intel) Heydon (2013) que definiram
um padrao aberto. A rede ZigBee foi concebida para ser uma rede que minimiza o consumo

(FARAHANI, 2008).

2.3 EXEMPLOS DE CIRCUITOS QUE UTILIZAM TRANSFORMADORES
INTEGRADOS DE 1 A 10 GHZ

Os circuitos integrados na faixa de 1 a 10 GHz que usam transformador sdo
basicamente:
e amplificadores de baixo ruido (LNAs);
e amplificadores de poténcia (PA4)
e misturadores (Mixers);
e osciladores (por exemplo VCOs).

Nestes circuitos o transformador pode realizar diversas fungdes, como:
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e casar impedancias;
e combinar a poténcia de dois ou mais estagios para aumentar a poténcia final sem
trocar a tecnologia dos transistores CMOS;
e realizar a realimentagdo, em circuitos osciladores ou amplificadores;
e acoplar sinais diferenciais a sinais de terminagao simples ou nao diferenciais (os
baluns);
Cada uma destas aplicagdes serda vista em trabalhos publicados ¢ a fungdo do
transformador, associado a topologia e geometria sera enfatizada.
Estes trabalhos foram selecionados por envolver o transformador integrado ao circuito
e devido a faixa de frequéncia estar entre 1 e 10 GHz.
Geralmente o transformador acaba desempenhando mais de uma fung¢ao no circuito, por
exemplo ele pode atuar como balun e a0 mesmo tempo casar impedancia, mas apesar disso

estes trabalhos foram distribuidos nos itens a seguir por sua funcdo principal.
2.3.1 Transformador atuando como casador de impedancias.

Os exemplos aqui serdo os casos em que o transformador estd na funcdo de casar
impedancia.

O primeiro exemplo ¢ de um amplificador de poténcia para a faixa de 1,8 GHz, com
mais de 1 W (31 dBm) de poténcia de saida, na tecnologia CMOS de 28 nm. Este circuito usa
transformadores na entrada, na saida e entre os estagios amplificadores para acoplar o sinal e
casar impedancias (OBMANN ET AL., 2016). Estes amplificadores além de casar as
impedancias fazem a polarizacao dos transistores e geram os sinais diferenciais para os estagios
posteriores.

Se considerarmos o transformador ideal, sabemos que V1 = (N1/N2).V2 e que 11 =
(N2/N1).12, equagao (2.8), com base nesta equagao ¢ facil encontrar que:

2
z, = (Z—:) z, (2.12)
Entdo com base na relagdo de espiras ¢ possivel ajustar a impedancia que estd no

secundario a um valor desejado no primario e vice-versa.
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FIGURA 18 — ESQUEMA DE UM AMPLIFICADOR DE POTENCIA COM DOIS ESTAGIOS ACOPLADOS
POR TRANSFORMADOR.
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FONTE: Ofmann et al. (2016).

Os transformadores sao implementados de forma planar com a derivagao central (center

tap), conforme mostra a Figura 19 (a) para o transformador de entrada T1 e o transformador T2
(b).

FIGURA 19 - ESBOCO DA REALIZACAO DOS TRANSFORMADORES PLANARES (A) T1 (DE
ENTRADA) E (B) T2 (INTERMEDIARIO).
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FONTE: Ofmann et al. (2016).

O transformador T3 usa mais de uma camada com enrolamentos, ¢ um transformador

planar e vertical, como mostrado na Figura 20.
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FIGURA 20 — TRANSFORMADOR DE SAIDA T3 (A), MOSTRANDO A DERIVACAO CENTRAL E UMA
FOTO DO CIRCUITO FINAL (B).

FONTE: Ofmann et al. (2016).

Um outro trabalho que aborda o casamento de impedancias com transformadores ¢ de
Luong et al. (2017), que apresenta um amplificador de poténcia para 2,5 GHz (Aplicacdo em
LTE, para UAV — Unmanned Aerial Vehicle - Drones), em tecnologia CMOS de 65 nm.

Este amplificador utiliza trés transformadores: o TR1 que casa a impedancia de entrada
para o primeiro estagio amplificador; o TR2 que além de casar impedancia acopla a saida do
primeiro estagio para um grupo de quatro amplificadores em paralelo e o TR3 que soma as

poténcias dos quatro amplificadores em paralelo para uma tnica saida.

FIGURA 21 — ARRANJO DO AMPLIFICADOR DE POTENCIA COM DOIS ESTAGIOS CONECTADOS
POR TRANSFORMADORES.
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FONTE: Luong et al. (2017)
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O primeiro transformador tem a func¢ao de casar 100 Ohms de entrada com a impedancia
de entrada do primeiro estdgio amplificador ele ¢ empilhado (as espiras estio em camadas

adjacentes) e tem 0,674 mm x 0,252 mm, como na Figura 22.
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FIGURA 22 - TRANSFORMADOR TR1, CASAMENTO DE ENTRADA.
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FONTE: Luong et al. (2017)

Os outros dois transformadores apresentam, um enrolamento acoplado a outros quatro

€ ocupam uma area muito maior como na Figura 23.

FIGURA 23 - ARRANJO DO AMPLIFICADOR DE POTENCIA COMPLETO, COM OS TRES
TRANSFORMADORES TR1, TR2 E TR3.
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FONTE: Luong et al. (2017)

Infelizmente o artigo ndo especifica a largura das trilhas, o espacamento e nem os

valores de indutancias dos transformadores aqui apresentados.

2.3.2 Amplificadores de poténcia com transformador atuando como combinador de poténcia.

Aqui serdo exemplificados casos em que o transformador estd na fungdo de um

combinador de poténcia.
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Esta abordagem ¢ utilizada quando a poténcia necessaria ¢ maior do que um estagio de
saida poderia fornecer, por limitagdo no transistor CMOS de saida (problema associado a
tecnologia). Neste caso 2 ou mais mddulos de poténcia sdo agregados (combinados) de forma
a obter a poténcia requerida. Quem executa esta funcdo de agregar as vdrias saidas ¢ o

transformador combinador de poténcia (NIKNEJAD, 2007).

FIGURA 24 — DIAGRAMA ESQUEMATICO SIMPLIFICADO DA FUNCAO DE UM TRANSFORMADOR
COMBINADOR DE POTENCIA.

+V ~Vin  +Vin ~Vin  +Vin ~Vin +Vin ~Vin
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FONTE: Niknejad (2007).

Este uso do transformador combinador ¢ proposto no trabalho de Kim et al. (2016),
neste trabalho, um arranjo Doherty sem as linhas de A/4 na entrada e na saida, ¢ proposto,
visando minimizar a ocupacdo de area do circuito amplificador. Este amplificador opera em 1,8
GHz (LTE).

A técnica convencional Doherty contorna o problema da baixa eficiéncia dos
amplificadores de poténcia associando um estagio em classe B ou AB que opera para pequenos
niveis de poténcia (Main PA) com um amplificador em classe C (Aux. PA) que so entra em
operac¢do para sinais de niveis mais altos, garantido assim um consumo proporcional a poténcia
de saida. As linhas de A/4 garantem o casamento de impedancia pois os valores da impedancia
de saida variam conforme a atividade dos amplificadores (GREBENNIKOV, 2009). Na Figura

25 esta representada o arranjo convencional da técnica proposta por Doherty.

FIGURA 25 — FIGURA ILUSTRANDO COMO E A TECNICA CONVENCIONAL DOHERTY.

Ma-line

RFin

FONTE: Kim et al. (2016).
A técnica proposta no trabalho de Kim et al. (2016) ¢ vista na Figura 26.
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FIGURA 26 — TECNICA PARA CONTORNAR O USO DE LINHAS DE QUARTO DE ONDA COM
TRANSFORMADORES COMBINADORES DE POTENCIA.
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FONTE: Kim et al. (2016).

O transformador combinador de poténcia também apresenta uma ligeira modificacio
neste trabalho, ao invés de ser construido como na Figura 27 (a) com os dois enrolamentos no
mesmo plano, o transformador ¢ dobrado (folded) colocando um (o main) sobre o outro (o aux.)

Figura 27 (b).

FIGURA 27 — ARRANJO DO TRANSFORMADOR COMBINADOR A) ARRANJO CONVENCIONAL, B)
PROPOSTO POR KIM ET AL. (2016) E C) DETALHE COM ESQUEMATICO.
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FONTE: Kim et al. (2016).

O esquema completo do amplificador est4 na Figura 28.
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FIGURA 28 — ESQUEMATICO DO AMPLIFICADOR COM O RESULTADO FINAL DO CIRCUITO
INTEGRADO DE KIM ET AL. (2016), EVIDENCIANDO O TRANSFORMADOR
COMBINADOR .

(Chip size : 1370 X 1926 ym?)
FONTE: Kim et al. (2016).

Um outro exemplo de amplificador de poténcia com transformador combinador de
poténcia estd no trabalho de (TSAI & WANG, 2017).

O trabalho trata de amplificador de poténcia na tecnologia CMOS de 180 nm, utilizando
transformadores combinadores de poténcia em paralelo na saida. Este amplificador opera na
banda X (8 a 12 GHz).

O transformador combinador de saida ¢ ligado em paralelo (PCT), o arranjo padrao ¢ o

mostrado na Figura 29 (a) o proposto neste trabalho ¢ o que aparece na Figura 29 (b).

FIGURA 29 — ARRANJO DO TRANSFORMADOR COMBINADOR EM PARALELO (SOMA DE
CORRENTE), A) FORMA PADRAO, B) NO TRABALHO DE (TSAI & WANG, 2017).
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FONTE: Tsai & Wang (2017).
O transformador proposto apresenta trés enrolamentos primarios em paralelo ligados

através deste padrao entrelagado, porém com a polarizacao feita através dos terminais centrais
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dos transformadores, evitando assim o uso de indutores de RF na alimentacdo € minimizando
o0 uso de fios.

O esquema do amplificador e o resultado estdo representados na Figura 30, onde um
transformador na entrada do amplificador também ¢ utilizado para acoplar o sinal a entrada dos
tré€s amplificadores que compde este amplificador de poténcia (PA).

A foto do circuito projetado final esta mostrada também na Figura 30 (1,085 x 0,7 mm).

FIGURA 30 — ESQUEMATICO E CIRCUITO FINAL DO TRABALHO DE, MOSTRANDO TANTO O
AMPLIFICADOR COMBINADOR EM PARALELO QUANTO O TRANSFORMADOR
CASADOR DE IMPEDANCIA DE ENTRADA.
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FONTE: Tsai & Wang (2017).

2.3.3 Transformador atuando como elemento acoplador para efetuar realimentagao.

O trabalho aqui analisado ¢ de um amplificador de baixo ruido (LNA) de Kostack et al.
(2016), neste amplificador dois indutores sdo acoplados visando ajustar a impedancia de entrada
do amplificador e para minimizar o ruido na entrada. Este LNA opera em 2 GHz e ¢ construido
na tecnologia CMOS de 28 nm. Na Figura 31 esta representado o diagrama esquematico com
os valores dos indutores e do “transformador” formado por LG e LS.

O transformador composto por LG e LS esta no lado direito e LD no lado esquerdo da
Figura 32, ¢ mostrado com o resto do circuito na foto do circuito finalizado (Figura 32), onde

as dimensdes podem ser observadas, a 4rea do circuito sem os PADs é de 0,26 mm?.
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FIGURA 31 — ESQUEMA ELETRICO DO LNA DE 2 GHZ, COM INDUTORES ACOPLADOS
(TRANSFORMADOR) PARA CASAR E AJUSTAR RUIDO.
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FONTE: Kostack et al. (2016)

Os valores de LG e LS sao fornecidos no artigo, os valores sdo de 5,3 nH, 1,1 nH,

repectivamente, com k = 0,3 e os fatores de qualidade Qrg = 14 e Qs = 3.4.

FIGURA 32 — FOTO DO LNA FINALIZADO, IMPLEMENTADO NA TECNOLOGIA CMOS DE 28 NM,
TRANSFORMADOR FORMADO POR LG E LS A DIREITA, LD NO LADO ESQUERDO.

FONTE: Kostack et al. (2016)

Um outro exemplo de trabalho com transformador fazendo acoplamento
(realimentagdo) ¢ de um LNA que opera com uma tensdo de alimentagdo de 0,5 V (KIHARA
ET AL., 2008). Este amplificador cascode utiliza um transformador com baixo acoplamento (k)
entre a saida e um indutor interno, ligado no terminal de fonte (source) do MOSFET. Esta
realimentacdo ajusta a impedancia de entrada como ¢ feito em degeneracdo indutiva de fonte
(source) porém como esta técnica so ¢ adequada quando a tensdo de alimentacdo ¢ mais elevada
(no minimo 2.VDS de saturacdo), logo neste LNA a realimentacao ¢ feita através da carga,

contornando esta limitacdo (KIHARA ET AL., 2008).
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O circuito esquematico deste amplificador € mostrado na Figura 33, onde o acoplamento
esta mostrado através das marcas na forma de circulos preenchidos em Lt e L;. Estes dois

indutores formam um transformador com baixo k (acoplamento).

FIGURA 33 — ESQUEMA ELETRICO DO LNA DE 0,5 V DE ALIMENTACAO COM REALIMENTACAO
ENTRA CARGA L E UM INDUTOR INTERNO L; NA FONTE (SOURCE).

FONTE: Kihara et al. (2008)

Para obter um acoplamento entre os indutores L e L. com um baixo valor, as espiras
foram montadas de forma que houvesse uma sobreposicdo parcial, reduzindo
significativamente o fluxo muatuo e consequentemente o valor do acoplamento k. Este arranjo

pode ser visto na Figura 34, além da foto do LNA proposto finalizado.

FIGURA 34 — NO LADO ESQUERDO DA FIGURA A REPRESENTACAO DA SOBREPOSICAO DAS
ESPIRAS (L; E L) DE FORMA A REDUZIR O ACOPLAMENTO, A DIREITA A FOTO
FINAL DO LNA PROPOSTO.
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FONTE: Kihara et al. (2008)

No trabalho de Kihara et al. (2008) os valores obtidos (através de simulagao utilizando
o software HFSS) foram divulgados, os valores sao L = Li=3,6 nH, Q = 8,4, k =0,1 (obtidos

em 5 GHz). Na Figura 34 ¢ possivel observar que se trata de indutores octogonais com 4 espiras
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e os valores construtivos também foram fornecidos: didmetro externo 200 um; largura das

trilhas 7 pum e espacamento estre trilhas de 2 um.

2.3.4 Transformador atuando para acoplar sinais diferenciais a circuitos ndo diferenciais

(terminagao simples) e vice-versa (baluns).

Aqui somente um trabalho sera analisado. Este trabalho cobre basicamente a utilizacdo
tipica de baluns, ou seja, para a transformagao de terminacao simples em diferencial na entrada
(baixo nivel) e na conversao de modo diferencial em terminagao simples na saida de um sistema

(maior poténcia, estagio de saida).

FIGURA 35 — ESQUEMA ELETRICO DE UM TRANSCEIVER (RECECPTOR E TRANSMISSOR DE 2,45
GHZ, PARA APLICACOES WLAN, MOSTRANDO OS BALUNS DO LNA E DO PA.
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FONTE: Gan & Wong (2006)
O trabalho de Gan & Wong (2006) trata de baluns em amplificadores de poténcia (PAs)

e em amplificadores de baixo ruido (LNA) para aplicacdes de 2,45 GHz (WLAN) o circuito
proposto aplica os dois pois se trata de receptor e transmissor integrado de média poténcia (~20
dBm, ou 100 mW), o esquema elétrico proposto ¢ mostrado na Figura 35.

O que foi proposto neste trabalho foi melhorar a perda por inser¢ao dos baluns. Em

transformadores, a perda por inser¢ao ¢ determinada pela férmula:

ILm(dB) = —10.1og(1 + 2(x—m)) (2.13)
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onde ILm(dB) ¢ a perda por inser¢io ja em decibéis, x = 1/(k’QprQs), onde QP e QS sdo
os fatores de qualidade do primério (P) e do secundario (S) e k € coeficiente de acoplamento
magnético entre os enrolamentos.

O transformador de saida geralmente representa um problema no seu projeto, pois como
ele opera com um valor de poténcia mais elevado, as trilhas devem ter uma largura maior, no
entanto maiores larguras degradam o acoplamento (k). Visando minimizar este problema, ao
invés de usar trilhas mais largas, sao utilizadas trilhas mais finas em paralelo, como na Figura
36, onde dois transformadores equivalentes sao mostrados, um com a trilha mais larga (a) e o

segundo com trilha mais fina, porém com duas trilhas em paralelo, maximizando o k.

FIGURA 36 - TRANSFORMADORES PARA A MESMA APLICACAO A) COM TRILHAS MAIS LARGAS,
B) COM TRILHAS FINAS EM PARALELO, PARA MAXIMIZAR O ACOPLAMENTO.

oD

FONTE: Gan & Wong (2006)
No trabalho de Gan & Wong (2006) ¢ feito um estudo onde a quantidade de trilhas

associadas em paralelo ¢ comparada com a melhora de k e do fator de qualidade. Com base
neste estudo foram definidos os transformadores (baluns) de entrada e de saida. Estes estdo em

destaque na Figura 37, onde o paralelismo dos segmentos, trilhas ¢ bem evidente.

FIGURA 37 — TRANSFORMADORES DE ENTRADA B) E DE SAIDA A) FAZENDO A FUNCAO DE
BALUNS OS DOIS TRANSFORMADORES APRESENTAM TRILHAS EM PARALELO
PARA AUMENTAR O ACOPLAMENTO.

Secondary

FONTE: Gan & Wong (2006)
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A foto do circuito completo, com a dimensdes ¢ apresentada na Figura 38.

FIGURA 38 — FOTO DO CIRCUITO FINAL, MOSTRANDO O LNA E O PA, COM OS RESPECTIVOS
BALUNS
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FONTE: Gan & Wong (2006)

No trabalho de Gan & Wong (2006), os dados elétricos e de construcdo dos
transformadores foi divulgado. O balun utilizado na saida apresenta um primario construido a
partir de trés segmentos de trilha em paralelo de 16 um intercalado com as trilhas do secundario
de 10 um de largura, o espacamento entre as trilhas é de 5 um, causando Lp =3 x 0.65 nH e Lsg
= 1,6 nH, a relagdo de espiras ¢ de 1:1.

O balun de entrada (LNA) apresenta trilhas de 8 um uma relacdo de espiras de 1:2 e
uma indutancia de secundario de 6.6 nH, isto foi feito para aumentar a tensao na entrada e

garantir o casamento de impedancias. Os demais dados foram omitidos.

2.3.5 Transformador atuando elemento do circuito ressonante de um VCO.

O trabalho aqui analisado ¢ o de Jiang et al. (2018). Neste trabalho VCOs em 2,41 GHz,
com 7 mW por oscilador sdo implementados em tecnologia CMOS de 65 nm. A técnica do
oscilador ¢ a duplo circuito tanque ressonante. As multiplas fases sdo obtidas através do
acoplamento magnético entre os circuitos ressonantes dos osciladores individuais.

Na Figura 39 esté representada a topologia do oscilador de multiplas fases e o circuito

de um oscilador basico. No oscilador basico € possivel observar o acoplamento entre os diversos
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estagios osciladores, feitos por transformadores. Neste trabalho existem osciladores acoplados

magneticamente para garantir a diferenca de fase.

FIGURA 39 — OSCILADOR DE MULTIPLAS FASES, TOPOLOGIA E OSCILADOR BASICO VCO.

Cy Cr
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FONTE: Jiang et al. (2018)

NA FIGURA 40 ESTAO REPRESENTADOS OS NUCLEOS, DOS DIVERSOS OSCILADORES E O
ACOPLAMENTO MAGNETICO ENTRE ELES, NA FORMA DE CIRCUITO ELETRICO, NA

Figura 41 o mesmo arranjo ¢ mostrado na sua forma final, ou seja, circuito fisico,

mostrando os transformadores e as suas dimensdes aproximadas.

FIGURA 40 — ARRANJO DO OSCILADOR DE MULTIPLAS FASES, COM OS OSCILADORES E O
RESPECTIVO ACOPLAMENTO MAGNETICO.

FONTE: Jiang et al. (2018)
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FIGURA 41 - ESBOCO DE UM TRANSFORMADOR (A), ARRANJO DOS
TRANSFORMADORES (B) E FOTO DO CIRCUITO COMPLETO (C).
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FONTE: Jiang et al. (2018)

Um segundo VCO sera detalhado no capitulo 5 deste trabalho. Os dados resumidos

aparecem na Figura 172.

2.3.6 Tabela resumo dos transformadores de 1 GHz a 10 GHz.

A tabela a seguir resume os dados construtivos dos transformadores que foram

utilizados nos exemplos citados anteriormente.

TABELA 2 — DADOS FISICOS DOS TRANSFORMADORES CITADOS COMO EXEMPLOS PARA
DIVERSAS FUNCOES

Exemplo Area (um) | w/s (um) | L1 e L2 (nH) N1 : N2 Tecnologia
(OBmann et | T1:250 x 250 12/5 12el2 1:1,5

al., 2016) T2: 250 x 250 10/2 I,lel,l 1:1,5 28 nm
T3: 400 x 500 12/5 0,93¢2,8 1:2 CMOS
Luong etal. | T1: 674 x 252 - - - 65 nm
(2017) CMOS
Kim et al. 1050 x 750 | 25e¢40/10 | 1,65¢3,07 1:2 180 nm
(2016) 1050 x 750 40/5 1,08 ¢ 2,1 1:2 CMOS
Tsai; Wang | 1085 x 700 - - 1:2 180 nm
(2017) CMOS
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Kostack et 360 x 720 - - 28 nm
al. (2016) CMOS
Kihara et 314 x 200 7/2 3,6e3,6 90 nm
al. (2008) CMOS
Gan; Wong | PA: 800 x 300 16/5 1,95¢e 1,6 180 nm
(2006) LNA:250 x 8/- 6,6 CMOS
250

Jiang et al. 400 x 400 25e7,4 65 nm
(2018) CMOS

FONTE: Autor (2023)
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3 CARACTERISTICAS DE TRANSFORMADORES INTEGRADOS

3.1 INTRODUCAO

Transformadores integrados aos circuitos de RF sdo uma realidade, porém para
utilizd-los ¢ necessario ter um modelo equivalente, uma vez que a simulagdo
eletromagnética nem sempre ¢ disponivel e mesmo quando disponivel, requer um esforgo
extra de integracdo, tempo adicional para simulagdo em softwares especializados em
analise EM e conhecimento adicional ao desenvolvimento do circuito especifico de RF.
Desta forma ¢ muito mais conveniente poder contar com o transformador na forma de um
elemento de circuito, que pode ser adicionado ao desenvolvimento sem esforgos
adicionais. A simulacao eletromagnética deve e pode ser utilizada como uma ferramenta

extra, para casos particulares ou excepcionais.

3.2 MODELOS ELETRICOS EQUIVALENTES DE TRANSFORMADORES
INTEGRADOS

Para modelar um transformador na faixa de 1 a 10 GHz ¢ necessario considerar
todas as interagdes do sinal que ira ser aplicado a estrutura com o ambiente onde esta
estrutura esta inserida.

De forma mais especifica devem ser mapeados os campos elétrico e magnético
no transformador em um modelo tridimensional (3D) e a partir destes campos determinar
o comportamento do elemento. Isto pode ser feito de forma aproximada utilizando
ferramentas de simulagao eletromagnética que discretizam o modelo 3D do transformador
e da estrutura onde ele esta colocado. Este tipo de andlise ¢ feito por programas (SW) que
utilizam métodos numéricos. Os mais conhecidos sdo o método dos momentos e dos
elementos finitos. Estes dois métodos estao presentes no SW ADS (da empresa Keysight)
que sera utilizado neste trabalho.

Porém, o uso de ferramentas de simulagcdo geralmente ndo ¢ integrado na
ferramenta de projeto de circuitos integrados (ClIs), por isso encontrar um modelo elétrico
(a partir de parametros elétricos concentrados) ¢ a op¢cdo mais apropriada para modelar
transformadores.

Em func¢do do comprimento de onda na faixa de 1 a 10 GHz ser pequeno (ordem
de centimetros), um modelo simples com poucos pardmetros concentrados ndo seria

adequado para descrever um transformador (de forma analoga a uma linha de
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transmissdo) (Ramo et al., 1981). Por este motivo existem duas formas de modelar o
transformador:

- utilizando modelo com parametros concentrados (poucas células em cascata),
como em (ROTELLA ET AL., 2006);

- utilizando modelagem com elementos distribuidos, muitas células de pardmetros
concentrados quase que infinitesimais, em cascata, de forma andloga que se faz com
linhas de transmissdo, como o SW ASITIC faz (NIKNEJAD ET AL., 1997).

Estas duas formas de modelar sdao descritas a seguir.

3.2.1 Parametros concentrados

A modelagem de transformadores integrados esta presente em varios trabalhos
como em Rotella et al. (2006) que apresenta uma modelagem de baluns considerando os
elementos parasitas para definir um circuito equivalente. Porém este artigo nao
desenvolve formulas para a célculo destes elementos, apesar de propor um circuito
equivalente baseado em elementos concentrados com indutores acoplados. No trabalho
de Chuan Wang et al. (2009) a modelagem ¢ mais completa, levando em consideracdo o
efeito do substrato e da blindagem com um plano de terra, a modelagem ¢ feita para
baluns com relagdo de espiras de 3:1, até 10 GHz. Este ¢ um trabalho bem completo com
praticamente todos os elementos que compdem o circuito equivalente equacionados. O
trabalho de Biondi et al. (2006) apresenta um circuito equivalente para o transformador
empilhado com alguma distribui¢@o, ou seja, ndo sdo elementos concentrados em somente
uma célula, existe uma certa distribuicdo (como ocorre também nos trabalhos ja citados),
a Figura 42 (b) exemplifica este modelo que ¢ semelhante aos anteriores, neste trabalho
sdo propostas formulas para as Rsi € Rs2, para Lsi e Ls2 e para Coxi1 € Cox2 que cobrem a
faixa de interesse de 1 a 10 GHz, porém os demais termos s3o omitidos assim como o
tratamento no modelo para o efeito pelicular. O transformador modelado ¢ mostrado na

Figura 42 (a).
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FIGURA 42 - MODELO EQUIVALENTE DE UM TRANSFORMADOR INTEGRADO, MODELADO
A PARTIR DE (A) E COM CIRCUITO EQUIVALENTE COMO EM (B).
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FONTE: Biondi et al. (2006)

Em El-Gharniti et al. (2007) uma modelagem completa ¢ feita, de forma
semelhante ao exposto por Chuan Wang et al. (2009) onde o transformador ¢ modelado
como indutores acoplados, as equagdes estdo presentes no trabalho, no entanto o efeito
pelicular estd presente nas equagdes € nao no circuito equivalente.

A grande maioria dos trabalhos de modelagem [Rotella et al. (2006), Chuan Wang
et al. (2009), Biondi et al. (2006), El-Gharniti et al. (2007)] modela o transformador
considerando a indutancia mutua como elemento de acoplamento, como mostrado na

Figura 43.

FIGURA 43 — MODELO EQUIVALENTE DO TRANSFORMADOR REPRESENTADO POR
INDUTORES ACOPLADOS (MPS — MUTUA INDUTANCIA ENTRE PRIMARIO E
SECUNDARIO).

Kqubﬁ Ysub,

FONTE: Chuan Wang et al. (2009)
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Porém existem trabalhos que utilizam a abordagem de modelagem cléssica em
baixa frequéncia, que ¢ partir de um transformador ideal (com a relagdo de espiras
definida) e a partir dele colocar os parasitas, esta abordagem ¢ feita em Sengupta et al.
(2015) o modelo elétrico proposto estd na Figura 44. Esta mesma abordagem ¢ feita por

Mayevskiy et al. (2005) para modelagem compacta de transformadores.

FIGURA 44 — MODELO ELETRICO DE TRANSFORMADOR COM ABORDAGEM CLASSICA -
TRANSFORMADOR IDEAL E OS ELEMENTOS PARASITAS
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FONTE: Sengupta et al. (2015)

3.2.2 Efeitos das perdas

Para modelar um transformador os mecanismos de perdas devem ser conhecidos
e investigados. As perdas se devem a trés fatores basicos: As perdas nos condutores por
dissipagao de poténcia devido a resistividade do material condutor; as perdas devido a
correntes induzidas em condutores proximos (neste caso como o substrato apresenta uma
resistividade baixa, existe a inducdo) e as perdas nos dielétricos (devido a tangente de
perdas dos materiais dielétricos) (COLLIN, 2000) e (POZAR, 2012).

Uma das maneiras de mensurarmos estas perdas em transformadores e indutores
¢ através do fator de qualidade Q. Este fator dd a relacdo entre a energia maxima
armazenada pela energia média dissipada em um ciclo (para sinais alternados)

(ALEXANDER & SADIKU, 2013).

3.2.2.1 - Perdas no substrato

O substrato de circuitos integrados tipicamente utilizados para a confecg¢do de
circuitos de RF causa perdas nos circuitos passivos construidos sobre ele. Isso se deve

basicamente a sua baixa resistividade (na ordem de 1 ~ 20 Ohms.cm) (CHEUNG, 2006),
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como existe uma camada logo abaixo de elementos que operam em RF, com uma
resistividade significativa, uma tensdo sera induzida neste substrato (lei de Faraday,
equacdo (2.2)), de forma semelhante com o que ocorre em transformadores com nucleo
de ferro, correntes parasitas ou de Foulcault, (FITZGERALD ET AL., 2014).

Estas perdas sdo significativas especialmente em transformadores, que operam
com base na inducdo eletromagnética, logo estas perdas por indugdo devem ser
minimizadas. Uma maneira de fazer isto ¢ substituir o substrato abaixo do transformador
por um material isolante como foi proposto por Ng et al. (2000) que sugere a substitui¢cao
do substrato por quartzo. Apesar de efetivo esta técnica aumenta os custos por alterar o
processo padrao de fabricagdo.

As tecnologias de circuitos integrados em RF com SOI (Silicon on Insulator) sao
utilizadas visando reduzir as capacitancias parasitas e reduzem as perdas no substrato. A
abordagem em casos assim ¢ vista em Jeyaraman et al. (2020).

Uma outra técnica que reduz as perdas no substrato sem alterar o processo de
fabricagdo € o uso de blindagem. Isto € proposto de duas formas, a primeira ¢ colocando
um plano de terra préximo aos indutores do transformador (de forma analoga com que ¢
feito em linhas de transmissdo em circuito impresso de alta velocidade). Com isso os
campos elétricos e magnéticos ficam mais “confinados”, ou seja, eles sdo minimizados
no substrato (CHEUNG, 2006). A segunda forma ¢ prever um plano de referéncia de terra
sobre o substrato, fazendo uma blindagem, evitando que o campo chegue até o substrato.
Este plano ¢ feito na forma de um padriao, como varias trilhas repetidas, formando em
arranjo quase que reticulado, por isso ¢ denominado plano de blindagem padronizado
(patterned ground shield - PGS). Isto ja ¢ bastante usado, como em Ng et al. (2002),
Biondi et al. (2006) este plano pode ser também flutuante como em Cheung (2006). A
forma deste plano ¢ mostrada na Figura 45 a) aterrado e b) flutuante.

O uso deste plano de terra, em geral melhora o fator de qualidade do
transformador ou indutor, pois reduz as perdas por indugao no substrato.

A inducdo agora ¢ no plano de terra, onde surgirdo as correntes parasitas. Para
que esta corrente seja minimizada este plano condutor ¢ feito de tiras condutoras

perpendiculares ao fluxo de corrente, como na Figura 45.
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FIGURA 45 — REPRESENTACAO DO PLANO DE TERRA SOBRE O SUBSTRATO (PGS) - A)
ATERRADO E B) FLUTUANTE.

On-Chip Silicon Substrate
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FONTE: Cheung (2006)

Com esta blindagem flutuante, a inducdo deixa de acontecer no substrato e passa
a ocorrer neste condutor plano flutuante e como ele ndo estd aterrado, ele ndo altera
significativamente a capacitancia entre o transformador e o substrato.

Neste trabalho serdo modelados transformadores com plano de terra (aterrado) na
camada condutora mais proxima do substrato, pois ¢ o que foi utilizado em outros

trabalhos do grupo de pesquisa, como em Silva (2021) e Silva et al. (2023).

3.2.2.2 - Perdas nos condutores

Existem mais fontes de perdas, e a mais expressiva delas € a perda por efeito Joule
nos condutores que formam as trilhas de largura (W) e espessura (t) dos enrolamentos
primarios e secundarios.

Estas perdas sdo ainda mais acentuadas em altas frequéncias, pois a indugdo de
campo elétrico dentro do condutor, devido a variagdo de fluxo magnético, também no
condutor, faz com que a corrente se concentre na borda deste, reduzindo a area efetiva do
condutor, este efeito ¢ denominado efeito pelicular (RAMO ET AL., 1981). Para
condutores planos, muito grandes, a densidade de corrente J decai exponencialmente de

seu valor na superficie de acordo com a equagao:
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. - X - o (s (3.1)
J(x)=Jo.exp| —(1+ ]).g ou J(x)=Joe °

onde Jjo ¢é a densidade de corrente na superficie, x ¢ a distancia a partir da borda
do condutor plano, J(x) ¢ a densidade de corrente em uma distancia x da borda do

condutor e d ¢ a profundidade nominal de penetracdo (skin depth) dada por:

5:\/2.,0 :\/ Yo, (3.2)
LW wuf.r

onde o = 2.1.f (velocidade angular em rad/s) f € a frequéncia p a resistividade e

p a permeabilidade magnética do material condutor. Este valor ¢ valor de x que
corresponde ao médulo de J(x) = Jo/e.

Na Figura 46 ¢ apresentada a distribui¢ao de corrente em um condutor plano
muito profundo e a aproximagao feita para um condutor com tamanho finito (como se a
corrente ficasse restrita a area do retangulo, formado pelos pontos 1, 2, 3 e 4), corrigindo

0 para O, (EO; EISENSTADT, 1993).

FIGURA 46 — REPRESENTACAO DO COMPORTAMENTO DO MODULO DA DENSIDADE DE
CORRENTE EM UM CONDUTOR PLANO MUITO PROFUNDO,

current distribution

FONTE: Eo & Eisenstadt (1993)

Com base nesta formulagao a resisténcia equivalente deste plano iria variar com
a raiz quadrada da frequéncia, ou seja, a resisténcia equivalente aumenta com o aumento
da frequéncia (RAMO ET AL., 1981), Johnson (1980).

Esta formulacao sé vale para plano condutor muito profundo e largo, para uma
trilha a formulagdo analitica fica muito complicada devido a caracteristica retangular da
secdo transversal do condutor, logo ndo existe uma formulagdo analitica precisa, e as
formulas para o efeito pelicular no célculo da resisténcia equivalente das trilhas sdo
semiempiricas (Fleming & Galvao, 1987).

A distribuicao de corrente em uma trilha fica como na Figura 47 (Leite, 2015).
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FIGURA 47 — DISTRIBUICAO DE CORRENTE EM UMA TRILHA (SECAO TRANSVERSAL
RETANGULAR), MOSTRANDO O EFEITO PELICULAR

B X
L

FONTE: Leite (2015)

Existe ainda mais um efeito que altera a distribuicao de corrente nas trilhas do
transformador ou do indutor que ¢ o efeito de proximidade. Da mesma forma que a
inducdo da corrente na trilha altera a distribuicdo de corrente nesta trilha, a corrente
alternada circulando em uma trilha proxima também altera esta distribui¢dao de corrente.
Este efeito ¢ conhecido para condutores circulares e ¢ computado através de correcao na
resisténcia sem proximidade, conforme Chipman (1979). Para condutores retangulares
(trilhas) este tratamento também ¢ visto em Chuan Wang et al. (2009). Onde ¢

considerado o efeito pelicular e o efeito de proximidade, como na Figura 48.

FIGURA 48 — EFEITO PELICULAR EM TRILHAS CONDUTORAS (A), EFEITO DE PROXIMIDADE
(CORRENTE INDUZIDA — EDDY CURRENT) (B) E MODELAGEM UTILIZANDO
PARAMETROS CONCENTRADOS

7

v

Exciting Current

(a)

Induced Eddy Current

(b)
FONTE: Chuan Wang et al. (2009)
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Uma maneira de modelar este efeito da indugdo (efeito pelicular e efeito de
proximidade) € através de um arranjo com resistores concentrados associados com
indutores concentrados para mostrar a variagdo da resisténcia da trilha com a frequéncia
(CHUAN WANG ET AL., 2009), a Figura 48 (c).

Ainda, neste mesmo tipo de modelo, usando resistores e indutores na forma de
uma escada, ¢ possivel considerar o efeito de proximidade e pelicular em dois ramos,
como se fossem duas escadas. Este arranjo € visto em Sathyasree et al. (2018).

O circuito equivalente, utilizando uma rede © ¢ mostrado na Figura 49. Neste
modelo, existem duas redes em escada (escada dupla) onde uma representa o efeito
pelicular e a outra o efeito de proximidade, o termo que separa as duas € o parametro “d”

que ¢ calculado a partir dos campos magnéticos sobre os condutores.

FIGURA 49 — EFEITO PELICULAR E DE PROXIMIDADE MODELADOS UTILIZANDO
PARAMETROS CONCENTRADOS ARRANJO EM ESCADA DUPLA

":'\Iu,ei:.-."lz zﬁsu ub-"lz zjtsub

o}
i

Wy
AN
i
AdMy
A
Ry
STATAY
Ady
t2,/(1 — o}
A
AV
MM

Lafl1 '|§
Hasil 1
-
Lafil —d)
E a1 —d

s

L

FONTE: Sathyasree et al. (2018)
Um outro arranjo para modelar este efeito com parametros concentrados,
utilizando acoplamento magnético € proposto por (Cao et al., 2003).
Na Figura 50, esta representado por um arranjo de indutores e resistores, o efeito

de proximidade e pelicular, em um circuito equivalente em duplo w. Neste arranjo, os dois
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efeitos citados sdo considerados a partir dos elementos concentrados ¢ da indutancia

mutua Lm (ou fator de acoplamento k, ndo representado).

FIGURA 50 — EFEITO PELICULAR E DE PROXIMIDADE MODELADOS UTILIZANDO
PARAMETROS CONCENTRADOS ATRAVES DE ACOPLAMENTO (LM)
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FONTE: Cao et al. (2003)

3.2.2.3 - Perdas no dielétrico

r

Quando um campo elétrico ¢ variado em um material isolante, isto causa
polarizacdao e despolarizagdo dos atomos que compde este material, e isto ocorre para
qualquer material. Esta polariza¢do estd associada uma perda de energia. A facilidade de
polarizar um dielétrico estd associado a permissividade elétrica deste meio (¢) e as perdas
devido a polarizagdo estd associada a tangente de perdas do material (COLLIN, 2000),
(RAMO ET AL., 1981).

Normalmente estas perdas sdo representadas como resisténcia em paralelo com
as capacitancias dos dielétricos.

A maioria dos modelos equivalentes de transformador s6 consideram a resisténcia
do substrato (CHUAN WANG ET AL., 2009), como na Figura 44 (SENGUPTA ET AL.,
2015).

3.2.3 Parametros distribuidos

Uma outra modelagem possivel € considerar o transformador como linhas de
transmissao acopladas. Neste caso, o modelo elétrico equivalente seria de validade
infinitesimal e teria que ser resolvido para toda a estrutura. De forma andloga dos que se

faz com linhas de transmissdao (RAMO ET AL., 1981), (JOHNSON, 1980). Este tipo de
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abordagem ¢ denominada TLT (Transmission Lines Transformer) foi proposto na metade
do século 20, em dois trabalhos classicos de Guanella (1944) e Ruthroff (1959). Estes
trabalhos ndo estdo aplicados a estruturas em circuitos integrados, isto € proposto no
trabalho de Jensen et al. (2007) onde trilhas condutoras acopladas sao utilizadas para casar
impedancias e modeladas como linhas — fazendo a fun¢do de um transformador, na
.Figura 51 (a) aparece o arranjo genérico para um casador de impedancias com linhas
acopladas, nesta mesma figura (b) o transformador implementado utilizando um trecho

de linha em aberto, fazendo papel de Z4.

FIGURA 51 — LINHAS DE TRANSMISSAO ACOPLADAS (TLT) NA FUNCAO DE
TRANSFORMACAO DE IMPEDANCIAS GENERICA A) E IMPLEMENTADA
USANDO UM TRECHO DE LINHA EM ABERTO (STUB) B).
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FONTE: Jensen et al. (2007)

Para o caso particular de linhas acoplada atuando como um transformador de
impedancias, existem alguns trabalhos ja publicados, como o TLT sendo utilizado, como
no PA proposto por Kang et al. (2017), e o trabalho de Cheraiet et al. (2017) que trata
especificamente de um transformador de impedancia como proposto por Ruthroff (1959)
aplicado em linhas condutoras (trilhas) sobre substrato isolante (micro-strip ou linhas de

fita), muito semelhante ao que ¢ feito em transformadores integrados.
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FIGURA 52 — ARRANJO CASADOR ENTRE DUAS IMPEDANCIA DE TERMINACAO SIMPLES
(DESBALANCEADAS) (A), APLICADO A UMA ESTRUTURA DE LINHAS DE FITA
(MICRO-STRIP (B).
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FONTE: Cheraiet et al. (2017)

No trabalho de Niknejad et al. (1997) sobre o ASITIC, a caracteristica do modelo
distribuido também pode ser percebida, os elementos ndo sdo infinitesimais, porém sdo
bem distribuidos. No trabalho de Chen; Liou (2007) também existe uma modelagem mais

distribuida para os indutores.

3.3 SIMULACAO ELETROMAGNETICA

3.3.1 Técnicas de simulagao

O software para a simulagao eletromagnética utilizado neste trabalho serd o ADS
da Keysight. Este SW apresenta duas técnicas para resolver as equacdes eletromagnéticas
na modelagem em 3D, o método dos momentos e o método dos elementos finitos.

O método dos momentos ¢ muito utilizado para resolver equagdes integrais, ao
contrario de métodos que envolvem diferengas finitas, que normalmente resolvem
equagoes diferenciais.

Neste método equacdo integral ¢ transformada em um somatério de N pequenas
areas e a integral ¢ aproximada a soma das dreas muito pequenas, quando for feita a
solucgdo, o tipo de resolucdo se assemelha a consideragdo dos momentos em mecanica
cléssica, por isso do nome (SADIKU, 2000) .

Normalmente o método dos momentos ¢ denominado um método para resolugao

3D planar, ou seja, considera a corrente das trilhas fluindo em superficies, ndo em todo o
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volume, por isso ele tem uma resposta mais rapida na solugdo de problemas
eletromagnéticos (CHEN, 2018).

O outro método (que foi incluido mais recentemente no ADS) ¢ o dos elementos
finitos (FEM) este método resolve equacdes diferenciais.

Como este método faz a discretizagdo de um volume 3D em pequenas regides
(denominados elementos), define a equagdo que regem o comportamento dentro do
volume discretizado, conectando todos os elementos para a solucdo do problema, ele
contorna o problema da corrente superficial do método dos momentos. Adicionalmente
ele permite que a solucdo se adeque a diversos tipos de contorno do problema proposto.
O problema como ele ¢ efetivamente 3D ele gera muito mais pontos e a sua solu¢ao passa

a ser mais lenta do que a obtida para o método dos momentos (Sadiku, 2000).
3.3.2 Parametros a partir da simulacao

A simulagdo eletromagnética feita com o SW ADS normalmente fornece como
resultado de saida os pardmetros de espalhamento (matriz S).

Porém a partir destes parametros € possivel obter dados basicos do modelo do
transformador, como por exemplo a indutancia série, a resisténcia série, o fator de
acoplamento os fatores de qualidade.

Para isso os parametros S devem ser convertidos em outros pardmetros como 0s
parametros Z ¢ Y, que tém como varidaveis dependentes e independentes tensdes e
correntes.

E bastante usual utilizar somente duas portas para modelar um transformador,
como mostra a Figura 53. Este tipo de abordagem tem a desvantagem de perder parte das
caracteristicas do transformador por aterrar duas das quatro portas existentes.

No entanto como € muito mais frequente o equipamento de medida com 2 portas
(analisador de redes vetorial — VNA) no lugar do de 4 portas, este tipo de abordagem ¢

frequente.
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FIGURA 53 — TRANSFORMADOR COMO UMA ESTRUTURA DE DUAS PORTAS, PARA A
SIMULACAO E OBTENCAO DOS PARAMETROS.

P1 < N\ P2
o M 0

Le Ls

FONTE: Silva (2021)

Com este arranjo, € possivel obter os Si1, S22, So1 € S22 € transforma-los em Z;1,
Z12, 221 € Z2. E a partir destes parametros determinar as caracteristicas do transformador,
como na Figura 53, e a partir da matriz Z obtida, calcular os pardmetros do transformador

com as equacdes abaixo

LIy (33)
LIz (3.4)
Ly (3.5)
n, =—
L,
LIz, (3.6)
- M (3.7)
NLp.Lg
Im(Z 3.8
o, _IMZ) 6.
Re(Z)))
Im(Z 39
o IM(Ze) (.9
Re(Z,,)

Normalmente sdo Si1, S22, S21 € S22 0s valores medidos pelo VNA de duas portas.
No entanto este tipo de analise e de medida nao ¢ tao fiel ao que foi modelado e
ao que realmente ocorre, pois nem sempre os dois lados do transformador estao aterrados,
0 mais completo e genérico seria a medida e a simulagdo das 4 portas (a medida as vezes
¢ dificil de obter pois VNAs de 4 portas ainda ndo sdo tdo populares, por serem muito

caros), como na Figura 54, porém, mesmo com um VNA de duas portas, pode ser feita a
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conversao de parametros mistos (diferenciais para 4 portas) conforme esta descrito em

Bockelman; Eisenstadt (1995).

FIGURA 54 - TRANSFORMADOR DESENHADO NO ADS PARA A SIMULACAO DE 4 PORTAS.

FONTE: O autor (2023).

De posse dos parametros de 4 portas pode-se determinar com mais precisao 0s
parametros do modelo do transformador.

Pois se o arranjo for efetivamente simétrico, aterrar uma das portas ndo chega a
ser um problema, no entanto nao sendo simétrico, o erro pode ser consideravel.

Alguns trabalhos anteriores baseados em medidas estavam limitados a 2 portas
em fun¢do do equipamento de medicdo, no entanto neste trabalho serd adotado 4 portas
por ser baseado em simulagdo e ndo em medicao.

Assim o modelo equivalente ¢ m e ndo T. Como o que seria obtido por medidas

em apenas duas portas.

A Figura 55, mostra o circuito equivalente, de um enrolamento, onde as duas

portas sao utilizadas na determinagao dos parametros do modelo.
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FIGURA 55 —- MODELO I1, OBTIDO A PARTIR DAS 4 PORTAS DE UMA INDUTANCIA OU UM

determinados utilizando as equagdes a seguir:

ENROLAMENTO DE UMA TRANSFORMADOR.
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FONTE: Modificada de Alexander; Sadiku (2013)
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4 DEFINICAO DO MODELO ELETRICO EQUIVALENTE

Idealmente os transformadores integrados propostos teriam sido fabricados e seus
parametros S medidos para a faixa de frequéncia de interesse. No entanto como isto nao
foi possivel por limitagdes de financiamento, os parametros S, para os quais o modelo
elétrico devera convergir, foram obtidos através de simulagdo eletromagnética. A
validade dos resultados obtidos através de simulacdo, se comparados com os obtidos
através de medidas, na tecnologia aqui utilizada (CMOS 130 nm) pode ser verificada no
trabalho de Godinho Silva, (2017) onde diversos indutores sao modelados ¢ simulados
com a ferramenta de SW ADS, da Keysight e depois tem os resultados validados e
comparados com estes mesmos indutores construidos e medidos em laboratorio.

Neste trabalho; os transformadores propostos sdo simulados na ferramenta de SW
ADS.

A maior preocupagao nesta etapa ¢ termos um resultado proximo do real, ou seja,
a simulag@o devera ser o mais proximo do que seria o resultado medido.

Dois parametros sdo criticos na simulagdo por elementos finitos:

a) O tamanho da malha — ou seja a discretizacdo dos dominios, principalmente

préoximas ao condutor;

b) O espago computacional de simulagdo.

No ADS ¢ possivel deixar estes parametros no modo “automatico” e o proprio
SW se encarrega de definir a melhor malha e o tamanho do espago computacional.

No entanto para situagdes particulares, como no caso dos transformadores na
tecnologia CMOS de 130 nm, a espessura dos condutores, na camada mais espessa ¢ de
4 um e o tamanho do indutor ¢ de quase 300 um, ou seja, o SW nao ird priorizar este
tamanho na ordem de 4 um (muito pequeno), que devera ser definido manualmente.

Além disso, quando escolhida a solu¢ao FEM, o espaco computacional costuma
ser demasiadamente grande (situacao default) que vai consumir um volume significativo
de memoria. Esta afirmacdo pode ser vista na Figura 56 a), onde temos o espago
computacional definido pelo ADS no modo automatico e depois ele reduzido na Figura
56 b) para comparagdo dos resultados. Estes resultados foram obtidos quando da
simulacdo de um indutor quadrado, de tamanho 200 um x 200 pm (W), com guarda de

100 pm, espacada por 24 um.
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FIGURA 56 — INDUTOR QUADRADO DE 200 X 200 MM, COM GUARDA, A) ESPACO
COMPUTACIONAL FEM AUTOMATICO, COMO 3,125 MM DE ESPACO LATERAL
5 MM DE ESPACO VERTICAL. (, B) DEFINIDO COMO 2XW (0,4 MM) DE ESPACO
LATERAL E 1,5XW (0,3 MM) DE ESPACO VERTICAL.

FONTE: O autor (2023)

Para definir estes ajustes de simula¢do, um estudo inicial baseado em indutores
quadrados foi feito. Uma vez que transformadores sao indutores acoplados, esta ¢ uma
forma de avaliar os modelos para os elementos que compdem o indutor, apds isso basta

acertar o acoplamento indutivo e capacitivo entre os dois enrolamentos.

41 SIMULACAO DE UM INDUTOR

O indutor quadrado que foi simulado ¢ de 200 um x 200 um (W), com trilhas de
largura 10 um (w), espagamento entre trilhas de 5 um (s) e com 4 espiras (N), utilizando

o substrato com 5 camadas de metal (SAM_8hp).

FIGURA 57 — INDUTOR QUADRADO DE 200 X 200 MM, COM GUARDA.

FONTE: O autor (2023)
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Também foi acrescentado uma guarda em volta do indutor de 100 um de largura
e afastada por 24 um da borda externa da espira mais externa. Este indutor foi desenhado
diretamente no /ayout do ADS, utilizando comandos inseridos manualmente, e esta
representado na Figura 57.

Inicialmente este indutor foi simulado utilizando o método dos momentos, ¢ para
compara¢cdo uma nova simulagdo com método FEM foi feita. Os resultados foram
comparados e houve uma divergéncia devido ao espago computacional e ao tipo de
solugdo no modo automatico do ADS. Como inicialmente o ADS define um espaco
computacional muito grande, o critério de solucao deve ser muito relaxado (no ADS este
critério € o DS que ¢ a minima distancia polar, entre solu¢des FEM, para os parametros
S), caso contrario o sistema ndo consegue rodar na maquina utilizada (32 GB de RAM) e
o resultado diverge do MoM. Uma vez reduzido o espaco computacional o resultado ficou
proximo ao obtido com método dos momentos, no entanto o ADS no modo automatico
do FEM, definiu uma analise da superficie dos condutores, ¢ ndo de seu interior, logo a
analise dos condutores ficou prejudicada e ficou semelhante a obtida pelo MoM. O
método dos momentos analisa condutores de forma aproximada, fazendo trés abordagens:

a) Uma distribuicao 3D da densidade de corrente, considerando a parte de cima,

de baixo e as laterais dos condutores;

b) Uma distribuicao 2D onde as correntes laterais sao somente verticais;

c¢) Uma distribuicdo superficial para todo o volume, desconsiderando a

distribuicao lateral.

Estas abordagens podem ser vistas na Figura 58.

FIGURA 58 — TRES TIPOS DE DISTRIBUICAO DA DENSIDADE DE CORRENTE EM
CONDUTORES COM VOLUME, UTILIZADAS NO METODO DOS MOMENTOS DO
ADS.

» Thick conductors can be analyzed in
Momentum

» 3 Types of setting for Conductors

—
1. 3D Distributed 2. 2D Distributed 3. Sheet
Current densities of top, Only vertical current is Sidewall current is not considered
bottom and sidewall are all considered at sidewall Used for specific conditions
considered. *Mesh shield GND
Recommended Setting *Slow wave GND

+Patterned GND for eddy
current reduction

FONTE: Keysight (2023)
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Uma vez redefinida a analise dos condutores para volumétrica, na simulacao
FEM, com um espago computacional como na Figura 56 b), os resultados para a
simulagdo FEM e MoM comegaram a divergir onde era esperado, ou seja, nos elementos
que tém a sua caracteristica dependente da distribui¢do interna de corrente, ou seja a
resisténcia série (Rs) e a indutancia série (Ls) (entre as portas 1 e 2). Estes parametros se
manifestam de forma mais visivel nos pardmetros S12 e S21, os parametros S11 e S22
ficam mais semelhantes aos obtidos pelo MoM.

O parametro que define o critério de parada na simulacdo FEM ¢ o DS (DeltaS),
este parametro ird definir a malha de simulag@o, para um DS de 0,02 a malha gerada ¢ a
mostrada na Figura 59 a). e para um DS de 0,005 na Figura 59 b). Nos dois casos os
resultados mudaram pouco e ¢ evidente que a malha ndo conseguiria descrever o efeito
pelicular no condutor com esta granularidade. O método dos elementos finitos considera
que o campo elétrico dentro de cada elemento € constante, e que o potencial ¢ determinado

por uma funcao linear.

FIGURA 59 — MALHA DA SIMULACAO FEM, PARA A) DS = 0,02 E B) DS = 0,005 — INDUTOR
QUADRADO DE 200 X 200 MM, COM GUARDA.

a)DS = 0,02 b) DS = 0,005

FONTE: O autor (2023)

Entdo o que foi feito ¢ definir a malha manualmente, e na Figura 60 a) estd a
malha do condutor como 2 pum, na borda e 1 um no vértice dos condutores, a malha global
foi definida como 100 pm. Com esta defini¢do a malha no dielétrico fica como na Figura

60 b), onde foi definido uma meta de malha de no maximo 100 pm, malha global.
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FIGURA 60 - MALHA DA SIMULACAO FEM, A) PARA 2 MM, NA BORDA E 1 MM NO VERTICE
DOS CONDUTORES, B) ASPECTO DOS ELEMENTOS FINITOS NO DIELETRICO E
NOS CONDUTORES, CORTE — INDUTOR QUADRADO DE 200 X 200 MM, COM
GUARDA.

FONTE: O autor (2023)

Os resultados dos elementos série Rs e Ls ainda estdo variando a cada nova
defini¢dao de malha, e o questionamento ¢ até quando devemos refinar a malha de forma
que o resultado pare de variar, ou seja, comece a convergir, como solu¢do adequada.

Para isso, com base em simulagdes anteriores, como em Verastegui (2007), foi
determinado qual o comprimento de onda na frequéncia maxima da simulagdo. Com base
neste valor foi definido a menor malha como um décimo deste comprimento e foi definido
este como objetivo da malha.

O comprimento de onda ¢ 2.1/, como na equacdo (4.1), onde os indices am se

referem a camada mais externa onde esta sendo avaliado o efeito pelicular.

1 = 2m 4.1)
am ﬁam
A constante de fase 3, na camada AM ¢ a dada pela equagao (4.2)
1 4.2
Bam = 5 “42)
am

E a profundidade nominal de penetragdo d na camada AM por (4.3):
1 (4.3)

O-amnf Ham

6am -

Considerando f = 10 GHz (maior frequéncia da simula¢do), cam (dado da

tecnologia), tam = Ho, Agm = ;"

= 5,292 um.

am

Logo, uma malha de 0,5 pum satisfaz a condi¢ao de A/10.
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No entanto para este indutor de 200 x 200 um esta simulacao ndo € possivel, em
funcdo de limitagdo de memoria. Entdo foi desenhado um indutor de 100 x 100 um, sem
guarda, visando minimizar os elementos.

As simulagdes foram feitas para malhas de 1,0 um, 0,7 um, 0,5 um ¢ 0,2 um
(vértice e borda). Os resultados foram diferentes, mas sem nenhuma mudanca
significativa entre os valores escolhidos. Para evidenciar isso foi feita uma comparacdo

entre o menor € o0 maior tamanho de malha.

FIGURA 61 —- MALHA DA SIMULACAO FEM, A) PARA 1 MM, NA BORDA E | MM NO VERTICE
DOS CONDUTORES, COM DETALHE DA MALHA, B) PARA 0,2 MM, NA BORDA
E 0,2 MM NO VERTICE DOS CONDUTORES, COM DETALHE DA MALHA -
INDUTOR QUADRADO DE 100 X 100 MM, SEM GUARDA.

i
g

A
50
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“sééér
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NV

FONTE: O autor (2023)

Na Figura 61 estdo mostradas as malhas resultantes para os valores de 1,0 um e
0,2 um, a titulo de comparagao.

A malha de 0,2 pm estd além do que foi incialmente estabelecido como valor
maximo, foi feito para verificar o comportamento da simulagdo, além deste valor

inicialmente proposto.
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Os resultados da simulagdo com malha de 1 um e 0,2 um ficaram proximos. Ou
seja, ndo existe a necessidade de discretizar tanto (0,2 um) para as dimensoes de condutor
envolvidas (no caso 4 um de espessura).

Na Figura 62, estdo apresentados os parametros S11, S12, S21 e S22 para as duas
situagdes de malha. Em vermelho 1,0 pm e em azul 0,2 um. A maior discrepancia ocorre
na faixa final de frequéncia, onde uma expansao ¢ feita e a diferenca ¢ mostrada em

detalhe.

FIGURA 62 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S PARA MALHA DA SIMULACAO FEM, PARA
1 MM, NA BORDA E 1 MM NO VERTICE DOS CONDUTORES (VERMELHO), PARA
0,2 MM, NA BORDA E 0,2 MM NO VERTICE DOS CONDUTORES (AZUL) —
INDUTOR QUADRADO DE 100 X 100 MM, SEM GUARDA.
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FONTE: O autor (2023)

No entanto apesar de ser muito proximo, ¢ interessante observar também como se
comportaram a resisténcia série e a indutancia série, que sdo os parametros concentrados

mais afetados pela malha volumétrica dos condutores.

Estes resultados estdao mostrados na Figura 62, apesar de parecer que a diferenca
¢ significativa, principalmente para a indutancia série, ¢ interessante notar que a escala
estd expandida, e a diferenga gira em torno de 2,3 %, logo ¢ uma diferenca bastante

pequena, que ¢ ainda menor quando comparamos malhas mais proximas.
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FIGURA 63 — RESULTADOS DOS PARAMETROS RS E LS PARA MALHA DA SIMULACAO FEM,
PARA 1 MM, NA BORDA E 1 MM NO VERTICE DOS CONDUTORES (RYA E LYA)
E PARA 0,2 MM, NA BORDA E 0,2 MM NO VERTICE DOS CONDUTORES (RYAI E
LYA1) - INDUTOR QUADRADO DE 100 X 100 MM, SEM GUARDA.
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FONTE: O autor (2023)

Desta forma ¢ perceptivel que uma malha que defina ao menos 4 elementos finitos
na menor dimensao, ja apresenta uma resposta adequada.

E também claro que quanto mais discretizado melhor a exatidio dos resultados,
mas ai € uma relacdo custo-beneficio, e as vezes (como € o caso) se torna inviavel em
fungdo de recursos computacionais disponiveis, e muitas vezes a precisao obtida ja é
suficientemente boa.

A resposta do SW ADS de simulacdo com FEM, para o efeito pelicular e de
proximidade acontece de forma aceitavel para 4 elementos finitos na menor dimensdo
(caso de 1 um) que sera o valor adotado para as demais simulagdes.

Simulagdes variando o valor do Delta S minimo, ao invés de definir a malha
manualmente também foram feitas e ndo se mostraram como uma melhor estratégia, pois
além de ndo apresentar resultados tao préximas da menor malha (0,2 um), apresentavam
um tempo de simulagdo significativamente maior. Foi feita a simulagdo e os resultados
foram comparados para DS até 0,0003 (com DS = 0,0001 o SW nao completou por falta

de recursos).

4.2 DEFINICAO DOS TRANSFORMADORES QUE SERAO MODELADOS

Existem como ja citado em capitulos anteriores, diversos trabalhos publicados
referentes a modelo e projeto de transformadores. As diferengas estdo na faixa de

frequéncia, na tecnologia envolvida, na topologia do transformador entre outros.
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Para validar a solugao foi feita uma restricao de escopo. Ou seja, serdo analisados
transformadores coplanares, cujas espiras estdo desenhadas no mesmo nivel de metal, no
caso o nivel mais afastado do substrato, que também ¢ o mais espesso, tornando os
indutores mais eficientes, especialmente neste trabalho em que a tecnologia escolhida s
apresenta uma camada condutora mais espessa.

Além de restringir a topologia, foi restrita também a faixa de frequéncia, que no
caso sera considerada de 1 a 10 GHz.

Além disso, sera minimizado o efeito do substrato, através da utilizagdo de uma
malha de terra, ou blindagem, denominada PGS.

Dois transformadores foram definidos e adotados nesta defini¢do de modelo. A
escolha se deve ao fato destes mesmos transformadores ja serem utilizados em trabalhos
anteriores do GICS — (Grupo de concepgao de circuitos e sistemas integrados, da UFPR),
na tecnologia CMOS de 130 nm. (SILVA, 2021) e (MORETTI, 2021).

Os transformadores estdo representados na Figura 64 (transformador A) e Figura
65 (transformador B), mostradas a seguir. O transformador A apresenta os enrolamentos
na camada mais externa (e mais espessa) dispostos lado a lado, na tecnologia CMOS de
130 nm com 7 camadas condutoras (metais), anteriormente foi mencionada a mesma
tecnologia com 5 camadas, somente como exemplo. O transformador B, também
construido na mesma tecnologia apresenta enrolamentos, também na camada mais
externa, porém um dentro do outro.

Os dois transformadores apresentam um plano de blindagem aterrado, na camada

de metal logo acima do substrato, visivel nas figuras.

FIGURA 64 -TRANSFORMADOR A (ENROLAMENTOS PARALELOS).
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FIGURA 65 - TRANSFORMADOR B (ENROLAMENTOS UM DENTRO DO OUTRO).

FONTE: O autor (2023).

As dimensOes estido colocadas na Tabela 3.

TABELA 3 —- PARAMETROS FiSICOS DOS TRANSFORMADORES MODELADOS.

Prim. Sec.
300 pm 270 pm
14 pm 23 um
3 um 2 um
2 2

13 pm (menor)

30/44 pm 44/52 pm
25 pm
124 pm 147 pm
32 ym 52 um

FONTE: O autor (2023).

Prim. Sec
315 pm 215 pm
11 pm 17 pm
3 um 3 um
2 2
25 pm
15 pm 65 um
30 um
78 um 134,5 pm
26 um 56 um
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4.3 SIMULACAO DOS TRANSFORMADORES PROPOSTOS

Dois parametros sdo criticos na simula¢do por elementos finitos:
a) o tamanho da malha — que serd de 1 pum nos condutores;
b) o espago computacional de simulacdo — que serd de no minimo 3.(Wg+sg)

(135 pum), no caso foi feito 200 um acima abaixo e dos lados da estrutura.

4.3.1 Simulacgao do transformador A

O transformador A foi simulado de acordo com os critérios definidos
anteriormente. Os resultados diretos, que sdo os parametros S estdo mostrados na Figura

66 com modulo em dB e fase em graus.

FIGURA 66 — PARAMETROS S DO TRANSFORMADOR A, VALORES DE CADA
ENROLAMENTO, PRIMARIO - S11, S22, S12 E S21, SECUNDARIO - S33, S44, S34 E
S43 SIMULADOS COM FEM PELO ADS.
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FONTE: O autor (2023).

Com base nestes resultados, quase todas os valores sdo simétricos, ou seja, a
resposta de S11 ¢ muito semelhante a de S22, S12 (S21 ¢ efetivamente igual, como ja
mencionado), a Unica variacao perceptivel aparece na fase, entre S33 e S44. O que ndo ¢

estranho pois a estrutura ndo ¢ completamente simétrica, no entanto S12 e S21 sdo iguais
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por se tratar de estrutura passiva, entdo sempre sera mostrado somente S12. A Figura 66
mostra as grandezas de cada enrolamento, nao entre as portas acopladas magneticamente.

O resultado dos pardmetros S devido a interagdo das portas acopladas
magneticamente (e eletricamente) ¢ mostrado na Figura 67. Nesta figura fica mais

evidente a simetria devido ao acoplamento.

FIGURA 67 - PARAMETROS S DO TRANSFORMADOR A, VALORES ENTRE ENROLAMENTOS,
S13, S31, S14, S41, S23, S32, S24 E S42 SIMULADOS COM FEM PELO ADS.
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FONTE: O autor (2023).

Estes resultados nao correspondem a uma grandeza fisicamente observavel, entao
foi plotada também a resisténcia série do primario (Rs1) e do secundario (Rs2), bem como
a indutancia série do primario (Ls1) e secundario (Ls2). Estes valores estdo mostrados na

Figura 68.
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FIGURA 68 — RESISTENCIA SERIE, INDUTANCIA SERIE E ADMITANCIA PARALELA DO
PRIMARIO E SECUNDARIO DO TRANSFORMADOR A, SIMULADOS COM FEM
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FONTE: O autor (2023).

Estes valores, mostrados na Figura 68 correspondem aos elementos no ramo série
do modelo equivalente basico, como mostrado na Figura 55, ou seja, seriam os Ry e Ly.
Obtidos através das equagdes (3.10) e (3.11) respectivamente.

Porém para avaliar as indutincias das portas em relacdo a referéncia e o
acoplamento entre os enrolamentos, podemos utilizar os parametros Z, a partir do arranjo
mostrado na Figura 53. Observe que neste arranjo uma das portas ¢ aterrada e existem
somente duas fontes e teremos 4 parametros S sendo gerados (S11, S12, S21 e S22). Esta
nao ¢ a situagdo ideal para avaliar o transformador pois como dois terminais sao aterrados
boa parte do modelo acaba sendo desconsiderada, mas ¢ uma forma muito utilizada para
avaliar as indutincias e acoplamentos entre enrolamentos diretamente, e foi aqui feita
para permitir a comparagao com outros trabalhos.

No entanto como o arranjo ¢ diferente do inicialmente simulado existem duas
possibilidades, ou aterrar as portas 2 e 4, aplicando fonte nas portas 1 e 3 e rodando
novamente a simulagdo ou transformar a simulagdo de 4 portas em um componente,
representado por um arquivo *.s4p (formato touchstone), TechAmerica (2009), e a partir
deste elemento gerar a resposta com duas portas como representado na Figura 53.

Com isso € possivel determinar as indutancias e o acoplamento diretamente, como

mostram as equagdes (3.7) a (3.9). Estes resultados estdo mostrados na Figura 69. Esta
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maneira de representar os resultados foi utilizada no trabalho de Silva (2021), que ¢

utilizado no capitulo 5, onde os resultados sdo validados.

FIGURA 69 — INDUTANCIA DO PRIMARIO Lpriv, DO SECUNDARIO Lggc, FATOR DE
ACOPLAMENTO K, FATOR DE QUALIDADE DO PRIMARIO (Qprnv) E
SECUNDARIO (Qsec) DO TRANSFORMADOR A, SIMULADOS COM FEM PELO
ADS.
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FONTE: O autor (2023).
A frequéncia de ressonancia do transformador pode ser avaliada de duas formas:
a) avaliando o comportamento em cada uma das 4 portas do transformador
em relagdo a terra, considerando as demais portas aterradas (avaliacdao dos
parametros Y'), como na Figura 55;
b) considerando cada espira como um indutor aterrado, utilizando os
parametros Z, como esta representado na Figura 53.

A determinagdo da frequéncia de ressonancia de um indutor a partir dos
parametros Y, também ¢ feita no trabalho de Mawuli et al. (2020) e o critério para seu
valor ¢ baseado na mudanga do sinal da indutancia em cada porta.

Para o primeiro enrolamento, considerando as portas 1 e 2, temos o valor de 13,3

GHz, praticamente o mesmo para as duas portas, como mostra a Figura 70.



91

FIGURA 70 — VALOR DA FREQUENCIA DE RESSONANCIA DAS PORTAS 1 E 2 DO
TRANSFORMADOR A, VALORES OBTIDOS ATRAVES DA SIMULACAO COM
ADS.
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FONTE: O autor (2023).

Para as portas 3 e 4 do segundo enrolamento, houve uma diferenca maior na
frequéncia de ressonancia, e estd de acordo com o efeito de guarda mais pronunciado na
porta 3 que na porta 4 (devida a proximidade).

Os valores encontrados sao 14,85 GHz para a porta 3 e 15,45 GHz para a porta 4,

como mostra a Figura 71.

FIGURA 71 — VALOR DA FREQUENCIA DE RESSONANCIA DAS PORTAS 3 E 4 DO
TRANSFORMADOR A, VALORES OBTIDOS ATRAVES DA SIMULACAO COM

ADS.
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FONTE: O autor (2023).
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4.3.2 Simulagao do transformador B
Da mesma forma e os resultados diretos, que sdo os parametros S do

transformador B estdo mostrados na

Figura 72 com modulo em dB e fase em graus.

FIGURA 72 - PARAMETROS S DO TRANSFORMADOR B, VALORES DE CADA ENROLAMENTO,
PRIMARIO - S11, S22, S12 E S21, SECUNDARIO - S33, S44, S34 E S43 SIMULADOS
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FONTE: O autor (2023).

De forma semelhante ao que aconteceu no transformador A, os parametros sao
simétricos e aparece uma pequena discrepancia na fase de S11 com relagdo a S22, e S33
e S44, tal como no transformador A.

O resultado dos parametros S devido a interacdo das portas acopladas
magneticamente (e eletricamente) ¢ mostrado na Figura 73. Nesta figura fica mais

evidente a simetria devido ao acoplamento.
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FIGURA 73 - PARAMETROS S DO TRANSFORMADOR B, VALORES ENTRE ENROLAMENTOS,
S13,S31, S14, S41, S23, S32, S24 E S42 SIMULADOS COM FEM PELO ADS.
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FONTE: O autor (2023).
Nesta situagdo tal como no transformador A, todos os parametros sdo simétricos.
Aqui mais uma vez, sdo plotadas a resisténcia série do primario (Rsl) e do
secundario (Rs2), bem como a indutancia série do primario (Lsl) e secundario (Ls2).

Estes valores estdo mostrados na Figura 74.

FIGURA 74 — RESISTENCIA SERIE, INDUTANCIA SERIE E ADMITANCIA PARALELA DO
PRIMARIO E SECUNDARIO DO TRANSFORMADOR B, SIMULADOS COM FEM
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FONTE: O autor (2023).
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Estes valores, mostrados na Figura 74 correspondem aos elementos no ramo série
do modelo equivalente basico, como mostrado na Figura 55, ou seja, seriam os Ry e Ly.
Porém para avaliar as indutincias das portas em relagdo a referéncia e o
acoplamento entre os enrolamentos, podemos utilizar os parametros Z, a partir do arranjo
mostrado na Figura 53, de forma que € possivel determinar as indutancias e o acoplamento
diretamente, como mostram as equagdes (3.7) a (3.9). Estes resultados estdo mostrados

na Figura 75.

FIGURA 75 — INDUTANCIA DO PRIMARIO Lpriy, DO SECUNDARIO Lgec, FATOR DE
ACOPLAMENTO K, FATOR DE QUALIDADE DO PRIMARIO (Qpriv) E
SECUNDARIO (Qsec) DO TRANSFORMADOR B, SIMULADOS COM FEM PELO
ADS.
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FONTE: O autor (2023).

4.4 VALIDACAO DOS MODELOS ESCOLHIDOS - OTIMIZACAO

Uma vez obtidos os parametros com o qual o modelo elétrico serd confrontado €
necessario definir qual modelo elétrico equivalente serd adotado.

Existe quase que um consenso nos trabalhos estudados que o modelo elétrico
equivalente basico de um indutor ¢ como mostrado na Figura 10, onde os ramos entre as
portas 1 e 2 apresenta Rs e Ls em série e uma capacitancia em paralelo. Da porta 1 para
a referéncia ou terra, temos um capacitor do dielétrico Cox em série com um arranjo
paralelo de um capacitor Csi e uma resisténcia Rsi, formando a capacitancia e a resisténcia
de perdas do substrato. No entanto, diversos trabalhos, como Habbachi et al. (2018),
Passos et al. (2013) e Yue et al. (1996) adotam somente um circuito 7, como na Figura
10, e outros como Han et al. (2015), Cao et al. (2003) e Leite et al. (2012) um circuito
duplo 7, como na Figura 50. Independentemente da opc¢ao por um circuito © ou duplo T,
0s circuitos apresentam o mesmo arranjo para os elementos que ficam entre as portas e a
referéncia, o que difere € a representagdo do comportamento dos elementos entre as portas

(Rs e Ls) e a forma da interagdo com o substrato.
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Neste trabalho os transformadores que estdo sendo modelados apresentam uma
blindagem entre as espiras e o substrato entdo a interacdo do substrato serda muito
reduzida, e no lugar de termos Cox + (Csi || Rsi) teremos somente Cox + Rox, sendo este
ultimo a perda série devido ao retorno de corrente.

Na Figura 76 aparece o circuito entre a porta e a referéncia (no caso mostrando
somente a porta 1) quando existe uma forte interagdo com o substrato a) e quando temos
a blindagem mais o efeito da guarda b).

Este arranjo mostrado na Figura 76 b) sera o adotado no modelo.

FIGURA 76 — REPRESENTACAO DOS ELEMENTOS ENTRE A PORTA 1 E A REFERENCIA, A)
CONSIDERANDO SUBSTRATO, B) SEM SUBSTRATO E CONSIDERANDO A

GUARDA.
o— - —p—r———
Porta 1 Cox1 Porta 1 Cgual Cox1
Rsi1 Csi1 Rgua 1 Rox1
a) b)

FONTE: O autor (2023).

Como existem diversos modelos equivalentes para o ramo série (Rs e Cs), foram

testados cinco arranjos distintos:

1 quando o efeito pelicular e de proximidade ¢ emulado por indutores e
capacitores em formato de uma escada, circuito mostrado na Figura 49,
trabalhos de Sathyasree et al. (2019) e Chuan Wang et al. (2009) entre
outros;

2 o efeito pelicular e de proximidade ¢ emulado por indutores e resistores
com acoplamento magnético, como mostrado na Figura 50, visto no
trabalho de Cao et al. (2003);

3 quando temos uma escada simples para representar o efeito pelicular e de
proximidade, muito semelhante ao mostrado na Figura 49, porém somente

utiliza metade da escada, como visto em Han et al. (2015);
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4 quando temos a Rs e Ls associado em série com um resistor € indutor em
paralelo, visando alterar as caracteristicas em fun¢do da frequéncia, como
em Salimy et al. (2009) ou muito semelhante como em Yao et al. (2014);

5 os valores de Rs ¢ Ls sdo mantidos constantes no circuito, com valores
modificados entre CC e méaxima frequéncia, para representar proximidade
e efeito pelicular, como nos artigos de Long (2000) e Fino (2016).

Estas 5 diferentes abordagens foram ensaiadas em circuitos © e duplo m,
totalizando 5 circuitos equivalentes diferentes para o transformador A e 3 para o
transformador B.

Nestes casos estdo sendo emulados os indutores. Para termos o circuito elétrico
equivalente dos transformadores, capacitores entre os enrolamentos foram adicionados e
acoplamentos magnéticos entre os indutores série Ls dos dois enrolamentos foram
considerados.

Para verificar qual circuito equivalente melhor descreve o transformador, cada um
dos 8 circuitos foi testado contra os parametros S ja obtidos através de simulagao.

Um calculo inicial foi feito de cada um dos elementos (conforme descrito na se¢ao
4.4.2) e posteriormente o circuito foi otimizado, utilizando a ferramenta de otimizagao
existente no ADS.

Foi utilizado o ADS por ser a ferramenta adotada neste trabalho, porém a
otimizagdo pode ser implementada em qualquer ferramenta que execute este trabalho,

como o aplicativo ASCO (RAMOS, 2022), que roda com QUCS e Spice.

4.4.1 Otimizag¢ao no ADS

Otimizar um sistema consiste em a partir de valores pré-definidos, alterar estes
valores buscando um objetivo, que pode ser exato ou dentro de limites. A diferenca entre
o resultado obtido com os valores propostos, apds cada iteragdo do método de otimizacao
e o valor desejado (objetivo), ¢ a determinagdo do erro. O calculo desta diferenca ¢
denominado funcao erro (EF).

Uma vez determinado o erro, a forma que as varidveis pré-definidas serdo
alteradas para chegar ao objetivo ¢ o mecanismo de busca e o novo valor fornecido para
cada variavel define o mecanismo de otimizagao.

Os métodos de otimizagao existentes no ADS sdo:
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* Randomico;

* Gradiente

*  Randb6mico Minimo/ Maximo;
e Gradiente Minimo/ Maximo;

*  Quase Newton

* Least Pth;

*  Minimo/Maximo;

* Hibrido;

* Discreto

* Genético

*  Anealing — Puro, Corana L1, Corana L2 (recozimento)
* Monte Carlo

Todos estes métodos foram testados, obviamente os que podem ser utilizados, por
exemplo o Discreto e de Monte Carlo ndo se aplicam. O primeiro por se tratar de um
método que utiliza valores discretos e ndo continuos como € o caso aqui, € o segundo por
se tratar de um método utilizado para avaliar resultados com variagdes completamente
aleatorias de dados, ndo buscando um ponto de convergéncia.

Os que melhor responderam, em termos de tempo de convergéncia e convergir
para os limites impostos para a solu¢do foram os métodos randomico e gradiente.

O otimizador randomico usa o método de busca randomico para determinar os
novos parametros utilizando um gerador randémico e escolhendo um valor em uma faixa
de valores. Ele inicia o processo a partir de um grupo de valores para um erro conhecido
e perturbando estes valores e reavaliando a funcao erro. Entdo a fun¢ao erro ¢ reavaliada
invertendo o sinal algébrico de cada incremento. Estes dois valores com sinal positivo e
negativo sdo comparados com os valores iniciais, se estes valores provocam um erro
menor que o anterior, passam a ser os valores iniciais para a proxima itera¢do. Se nao
produzirem um erro menor, os valores iniciais € que sao o ponto de partida para a proxima
avaliacdo. Como ¢ utilizado um gerador randomico, os incrementos serao sempre
diferentes, KEYSIGHT (2023).

O otimizador randomico usa a avaliagdo de erro baseado nos minimos quadrados
(Least-Squares - LS), para minimizar o peso de cada resposta, e o valor zero indica que
todos os objetivos foram atingidos. O otimizador randomico garante pelo menos um

minimo local e apresenta uma boa chance de encontrar o minimo global. O otimizador
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randomico ¢ possivelmente o melhor otimizador para os seguintes casos, quando €
considerado o menor erro médio na otimizagao:
* quando existem variaveis continuas e discretas no projeto;
* o numero de varidveis de simulacdo ¢ grande (o esfor¢o para cada
interacdo ¢ independente do niimero de variaveis a serem otimizadas).
Keysight (2023)

O método randdmico também foi utilizado em um trabalho bem semelhante ao
aqui feito, no artigo de Hou et al. (2016).

Muitos exemplos de aplicacao da propria Keysight indicam o uso do método dos
gradientes para otimizar circuitos basicos.

Este método utiliza como ferramenta de busca (para escolher quais variaveis
alterar) o método dos gradientes para definir os novos parametros utilizando como
informagao o gradiente do erro da rede. O gradiente da fungdo erro ¢ avaliado de forma a
dirigir a direcao da redugdo do erro. Para cada iteracao a fungdo erro e o seu gradiente sao
calculados a partir do ponto inicial. Entdo os grupos de varidveis a serem otimizadas ¢
ajustada de forma a reduzir o erro. Uma Unica iteragdo normalmente envolve varias
funcdes e calculos (levando mais tempo), no entanto uma Unica iteracdo caminha bem
mais do que no processo randomico.

O método do gradiente avalia a convergéncia pelo erro avaliado segundo a fun¢ao
dos minimos quadrados para avaliar a violacdo ponderada dos objetivos definidos, assim
o valor da funcdo erro indica a violacdo ponderada de uma desejada resposta e o valor
zero indica que todos os objetivos desejados foram atingidos. O método do gradiente
garante a obtencdo de um minimo local. O projeto otimizado com este otimizador
apresenta a menor sensibilidade (e a maior estabilidade) para pequenas variagdoes de
valores.

O método do gradiente ¢ o melhor otimizador para circuitos simples, com
requisitos definidos diretamente: isto €, a grande quantidade de func¢des avaliadas ndo ira
tornar a otimizagao significativamente mais lenta, mas o otimizador convergira mais
rapidamente KEYSIGHT (2023).

Durante a otimizacdo foi observado que tentar otimizar diretamente para os
parametros S, ndo era a solugdo mais eficaz, pois as vezes o sistema otimizava, porém os
valores dos elementos elétricos equivalentes nao eram adequados, ou seja, apesar de haver

uma convergéncia para os valores de S, os valores dos elementos concentrados que
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compdem o modelo elétrico equivalente, eram bem diferentes dos esperados. E isto ¢
possivel devido ao fato que uma composicao de elementos diferentes pode dar o mesmo
resultado em termos de reflexao e transmissao, entdo o foco da otimizagao deixou de ser
feito em cima dos pardmetros S e passou a ser feito para os elementos concentrados do
modelo, como Rs, Ls, obtidos a partir dos parametros S.

Como esté ilustrado na Figura 77 a) calculo dos elementos concentrados, Rs, Ls,
admitancia paralela Yp (1 — primario, 2- secundario, m — modelo elétrico, s —
transformador simulado com FEM). Os resultados sdo comparados e o circuito elétrico
que esta sendo otimizado tem os valores dos componentes alterados pela ferramenta para
que, por exemplo, na Figura 77 b), os Rs1 do modelo estejam com uma diferenca de 0,1
dB para os Rsl obtidos do transformador simulado (parametro de comparagao). Estes
valores devem ficar dentro deste limite de + 0,05 dB e — 0,05 dB de 1 a 9 GHz, como

definido na Figura 77 c).

FIGURA 77 — A) DEFINICAO DOS PARAMETROS QUE SERAO OTIMIZADOS, B) DEFINICAO
DOS OBJETIVOS, C) LIMITE PARA A CONVERGENCIA DA OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

A otimizagdo dos elementos de acoplamento, foi feita com base nos valores de S
entre os enrolamentos, ou seja, S13, S14, S23, S24, otimizando modulo em dB e fase em
graus para uma tolerancia (limite) 0,1 dB para modulo e de 1 grau para a fase, como esta
mostrado na Figura 78.

O fluxograma proposto combina a otimizag¢ao randdmica e por gradiente em duas

etapas, como mostrado na Figura 78, o método inicial ¢ o randomico, depois, caso ndo
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ocorra a convergéncia para os limites estabelecidos, o método ¢ alterado para o do

gradiente e um novo ciclo ¢ feito.

FIGURA 78 — FLUXOGRAMA DE OTIMIZACAO DO MODELO ELETRICO EQUIVALENTE DO
TRANSFORMADOR.
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método = portas (1,2} e (3.4) : :
\ randémico (¥p) obtidos (entre porta 1 obtidos

e 2)

Otimizagdo do
ramo série

métado = gradiente Secundario
(entre porta 3
ed)
-
r 5 (
Otimizagdo do
Salva acoplamento entre Salva
valores os enrolamentos, valores
obtidos através dos | obtidas
parametros S. |

sml

Otimizagdo
\ completa
\ >4

™\ limite=0,1dB - Médulo, 1 grau - fase

FONTE: O autor (2023)

Como a otimizacao ¢ um método heuristico, ela se baseia nos valores iniciais, € a
partir destes aplica o0 método de busca (no caso randomico ou do gradiente), sempre
testando os resultados obtidos. Os valores iniciais sdo, portanto, muito importantes,
devendo estarem proximos dos valores reais. Para isso eles devem ser definidos a priori,
antes de iniciar o processo de otimizacdo. Os valores ndo necessitam ser exatos, mas pelo
menos devem ter uma ordem de grandeza aproximada, caso contrario o otimizador pode

ficar preso em um minimo local € ndo no minimo global, que ¢ a solugao do problema.

4.4.2 Definicdo dos valores iniciais para a otimizagao.

Os valores iniciais para o otimizador irdo diferir nos circuitos que serdo
otimizados somente no ramo entre as portas. Também denominado ramo série que da
origem a Ry e Ly, como na Figura 55. Para os elementos no ramo paralelo (elementos
entre as portas e a referéncia) estes serdo os mesmos, ja que todos os circuitos propostos
apresentam o mesmo arranjo neste ramo (Rx e Cx na Figura 55). Isto para cada um dos

transformadores, iniciando pelo transformador A.
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4.4.2.1 Valores iniciais paralelo — devido ao dielétrico e a guarda do transformador A

As admitancias das portas sdo compostas pela capacitincia e resisténcia de guarda
e da capacitancia e resisténcia devido ao dielétrico, estes valores definem Yp de cada
porta.

Nos trabalhos de El-Sayed A.; M.Hasaneen (2007), Huo et al. (2006), Rotella et
al. (2006) e outros, a capacitancia devido ao dielétrico, Cox, ¢ determinada com base no
capacitor de placas paralelas considerando o dielétrico efetivo, ou equivalente eeq, entre a
trilha do indutor e o plano de terra na Gltima camada de metal acima do substrato. Como
se trata de um plano de terra, o capacitor ¢ calculado pelo método das imagens e o valor
total € duas vezes o capacitor de placas paralelas. Com a area dada pelo produto da largura
da trilha e seu comprimento, € o espagamento entre as placas ¢ a distancia entre o metal
onde estdo as trilhas e o plano de terra (tox). Este plano de terra ¢ a blindagem desenhada
na camada M1, Figura 79.

As perdas resistivas sdo determinadas com base na dissipag¢@o no metal onde estdo
as trilhas e o plano de terra, considerando efeito pelicular, para a frequéncia média (f =
fmed). Esta abordagem de calculo esta sendo proposta neste trabalho.

Na Figura 79 estdo representadas as camadas de metal na tecnologia em uso, onde
as espiras sdo desenhadas na camada mais externa (AM) e a blindagem est4d na camada
de metal logo acima do substrato, logo ¢ entre estas camadas que estd a capacitancia

devido ao dielétrico.

FIGURA 79 — REPRESENTACAO DA COX, TOX, CGUA E DN NA TECNOLOGIA ESCOLHIDA
PARA OS TRANSFORMADORES.

— EgTa ===
5'—'.‘_‘—”—’L~
L
S i
i —— Cox
T ' B |tox
i | _

FONTE: O autor (2023).
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Entdo os valores iniciais para os valores Cox € Rox do modelo a ser otimizado

sdao determinados com as seguintes equagoes:

ty 2 (4.4)
eq = |VE2 + 2 (V7 — V22)|
t, +t;
£
Cor = w122 @)
ox
4.6
S = Pshield _ 1 (4.6)
shietd . to- f Oshietd-T- Ho- f
. 1 (4.7)
am Oam-T. f Ham
Pshield- [ Pam: l (4-8)
Rox =

6shied- w Sam- w

onde gq ¢ a permissividade elétrica equivalente, uma vez que existem diversas
camadas de o0xido, existird um valor equivalente a estas diversas camadas.

Com estes valores ¢ com os dados fisicos do transformador, Tabela 3,
determinamos os valores que estdo mostrados na Tabela 4.

A capacitancia entre as trilhas e a guarda geralmente nao ¢ mencionada no modelo
de indutores e transformadores, no entanto ela existe e se deve a interacao entre o anel de
guarda que ¢ aterrado e as trilhas mais externas do transformador.

Aqui também a capacitancia ¢ determinada com base no capacitor de placas
paralelas considerando o dielétrico efetivo entre a trilha do indutor e a guarda. A distancia
entre os elementos serd o espagamento entre a trilha e a guarda e area sera o comprimento
vezes a espessura da trilha.

As perdas sao dadas pela dissipacao no metal onde estdo as trilhas e a guarda sera
feita de modo analogo ao da capacitancia de 6xido, também para a frequéncia de meio de
faixa.

A capacitancia de guarda também est4 representada na Figura 79, e o valor desta
capacitancia ¢ a soma das capacitancias entre a parte mais externa dos enrolamentos e a
guarda, como representado na Figura 80, considerando somente as capacitancias de um
enrolamento. A capacitancia de guarda referente a porta 1 serd a soma de C2, C3, C4 e

C5/2, para a porta 2 sera C5/2 + C6 + C7.
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FIGURA 80 — REPRESENTACAO DAS CAPACITANCIAS QUE COMPOE A CAPACITANCIA DE
GUARDA PARA O TRANSFORMADOR A.

FONTE: O autor (2023).

O célculo de Cn (onde n assume os valores 2, 3, 4 ...) ¢ dado pela formula abaixo:

€
C, = tam.ln. % (4.9)

n

onde tam ¢ a espessura da camada AM, In € o comprimento do segmento n, como
na Figura 80, dn é o espagamento entre a guarda e o segmento em questdo. A geq €
calculada de forma andloga a da capacitincia de 6xido equagdo (4.4), considerando as
camadas envolvidas.

O célculo da resisténcia de perdas associada a capacitancia de guarda ¢ feito
utilizando uma resisténcia na camada AM, como na equacao a seguir:

R = Pam:lm (4.10)

onde Im ¢ a distdncia do segmento mais distante, para a porta 1, Im =
lo+11+1o+13+14+1s5, w € a espessura da trilha.

Para os segmentos inclinados a capacitancia foi aproximada para uma de placas
paralelas equivalente, considerando uma distancia média, como mostrado na Figura 81,

com a distancia média calculada com a equacao (4.11).
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FIGURA 81 — DISTANCIA MEDIA PARA DETERMINARA CAPACITANCIA APROXIMADA PARA
SEGMENTOS INCLINADOS.

guarda
In/2+2 dg1

dg1

distdncia
média

maior distancia

FONTE: O autor (2023).

g+l 10

d
" 2
Considerando o exposto, as capacitancias de guarda e as respectivas resisténcias

sdo determinadas, e os valores estdo na Tabela 4.

4.4.2.2 Célculo do valor inicial da capacitancia entre espiras (Cs e Cc)

Para o calculo da capacitancia entre as espiras do mesmo enrolamento, foi
utilizado uma abordagem semelhante a da capacitancia de 6xido, ou seja, placas paralelas.
Neste caso a resisténcia de perdas foi desconsiderada pois esta capacitancia apresenta
uma baixa resisténcia em paralelo, que € o ramo série. A capacitancia Cs € a que aparece
entre as espiras do mesmo enrolamento, como na Figura 82 b), a posi¢ao nas camadas da

tecnologia esta representada na Figura 82 a).
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FIGURA 82 — LOCALIZACAO DA CAPACITANCIA CS, NA CAMADA AM, REPRESENTACAO
DESTA CAPACITANCIA PARA O TRANSFORMADOR DE DUAS ESPIRAS.

tox

a) b)
FONTE: O autor (2023).

O calculo desta capacitancia ¢ feito utilizando sn no lugar de dn e o valor médio
entre os perimetros interno da trilha externa e o perimetro externo da trilha interna, como
na Figura 82 b). na equagdo (4.9). Por simetria, foi representado apenas metade nesta
figura.

A capacitancia Cc ¢ aquela entre as trilhas de entrada, como na Figura 83. O
calculo desta capacitancia ¢ feito através da equagao (4.9), substituindo In por le e dn por
se, mostrados na Figura 83, Os resultados de Cs e Cc para os dois enrolamentos da

transformador A, estdo na Tabela 4.

FIGURA 83 — REPRESENTACAO DA CAPACITANCIA ENTRE TRILHAS DE ENTRADA (CC)
PARA PRIMEIRO ENROLAMENTO DO TRANSFORMADOR A.

FONTE: O autor (2023).
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TABELA 4 — RESULTADOS DOS CALCULOS DOS VALORES INICIAIS PARA OTIMIZACAO,
VALORES PARA CADA ENROLAMENTO.

Transformador A

Enrolamento 1 Enrolamento 2

wl 14 pm w2 23 pm
11 2,016 mm 12 1,67 mm

erox 4,049 £rox 4,049
tox 12,92 pm tox 12,92 pm
CoXprim 78,2 fF CoXsec 121,16 fF
ROXprim 6,150 RoXsec 3,259 Q
Cgual 1,142 fF Cgua3 0,981 fF
Cgua2 0,474 fF Cgua4d 0,411 fF
Rgual = Rgua2 2,066 Q Rgua3 = Rgua4 1,218 Q
Csl 50,38 fF Cs2 70,25 {F
Ccl 0,517 tF Cc2 0,379 {F

FONTE: O autor (2023).

4.4.2.3 Valor inicial para o fator de acoplamento.

O fator de acoplamento ¢ basicamente a relacdo entre o fluxo magnético gerado
por um enrolamento ¢ a quantidade de fluxo que aparecera no outro enrolamento, como

descrito na equagao (4.12).

I 4.12)
d)lz == jj Bl'dSZ
S

O fluxo dentro de uma espira ¢ igual ao fluxo fora desta, logo de forma bastante
aproximada, ¢ possivel calcular o fator de acoplamento k, utilizando um quociente de
areas, uma vez que o fluxo é diretamente proporcional a area do enrolamento. E uma
aproximacao grosseira, pois o valor da densidade de fluxo magnético (B) ndo ¢ constante
na area.

Outra forma de calcular este acoplamento ¢ utilizando uma formulagdo como a
proposta por Greenhouse (1974), que além de determinar a indutincia propria, calcula a
indutancia mutua e consequentemente o fator de acoplamento, como em (2.7). Esta
formulacao foi utilizada em diversos trabalhos como, Leite (2011), Fino (2016) e Yue et

al. (1996).
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No entanto o resultado para os dois transformadores aqui estudados foi
semelhante utilizando areas equivalentes e indutdncia mutua.
Em primeira aproximagao foi utilizada a drea de uma circunferéncia com didmetro

igual ao maior d (dout). Com isso a férmula de k para o transformador A:

- (doutZ - 2. wz)2 (4.13)

- (doutl + 2. ;ioutZ + 2.5)2 - (dozzitl)z

Para o transformador B:

- (doutZ 2— 2. WZ)2 (4.14)

- (d0121t1)2

Com isso, temos:
ka =0,077
kg =0,33

k =

Como o calculo da area de um octdégono nao ¢ complicado, podemos utiliza-la
também, e teremos:

para o transformador A:

(dout2 — 2.w2)? (4.15)

)= 1++2

(doutl + 2.dout2 + 25)?>  (dout2 — 2.w2)?

1++2 1++2
para o transformador B:

(dout2 — 2.w2)? (4.16)

| = 1+42
(dout1)?

1++2

Com isso, temos o mesmo resultado pois nas equacdes s6 mudam os valores
absolutos, nao os relativos (as equacdes nao foram simplificadas para ndo ficarem iguais):
Para finalizar a interag@o entre os enrolamentos ¢ necessario determinar os valores
iniciais da capacitancia entre estes. Isto ¢ feito com base na disposi¢do fisica destes
enrolamentos, para o transformador A. A capacitancia mais evidente ¢ entre as portas 2 €

4, como fica evidenciado na Figura 84.
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FIGURA 84 - REPRESENTACAO DA CAPACITANCIA ENTRE ENROLAMENTOS,
EVIDENCIANDO ACOPLAMENTO CAPACITIVO ENTRE PORTAS 2 E 4 (C24) DO
TRANSFORMADOR A.

FONTE: O autor (2023).

A capacitancia entre as portas 2 e 4 ¢ calculada, incialmente também com base na
formulacao de placas paralelas, € ¢ a soma de C24a, C24b e C24c.
Para estas capacitancias sera utilizada a equacdo (4.9), substituindo In pelo

segmento médio em questdo, para C24b, 117, para C24a e C24c, 118/4/2. A distancia entre
as “placas” sera S para C24b e S + 118/4/2, para C24a e C24c, que desta forma terdo o

mesmo valor, com 1sSo:
C24a=C24c=0,125 fF
C24b=1,311 fF
C24=1,56 fF

4.4.2 .4 Valores iniciais da resisténcia e indutancia série.

A indutancia e a resisténcia série dos enrolamentos sdo os parametros mais
caracteristicos de um transformador, pois basicamente representam as indutancias que
sdo acopladas (compondo o transformador). Como se trata de indutancias, as trilhas que

formam estes indutores apresentam sua resisténcia.
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No entanto em altas frequéncias dois fendmenos alteram significativamente os
valores da indutancia e resisténcia série: o efeito pelicular e o efeito de proximidade.

Estes efeitos deverdo ser descritos com elementos concentrados, € como ja
descrito, no inicio deste capitulo, temos diferentes abordagens para esta representacado:

O célculo de Rs ¢ feito de forma aproximada, considerando a equagdo da
profundidade nominal em parede infinita, porém com limites na integracdo para
determinar a corrente, que ¢ uma aproximagao, como na equacao (4.17),

Pan- | (4.17)
“tam
Sap-W. <1 —e 5AM>

onde 4y € calculada como na equagdo (4.3), 1 ¢ o comprimento total de cada

Rs =

enrolamento, w ¢ a largura das trilhas de cada enrolamento e tam ¢ a espessura da trilha

da camada AM.

Com isso, para a maxima frequéncia (f = 10 GHz), ¢ obtido:
Rs1f=4,83 Q
Rs2f=2,78 Q

Este serd o valor da resisténcia em 10 GHz, em baixas frequéncias, serd a
resisténcia o valor da resisténcia CC para a resisténcia série de cada enrolamento,

calculada utilizando:

Pam: | (4.18)
tam. W

Ree =

Com esta formulagao:
Rcci =1,01 Q
Rcc2=0,58 Q

Logo o valor a ser adotado serd a média destes dois valores, uma vez que temos
uma grande variagdo e somente um valor representativo. Com isso:

Rs1 =292 Q

Rs2 =1,68 Q
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O valor de Ls ¢ calculado como a indutancia em baixas frequéncias, também
denominada indutancia CC. Existem duas formulagdes cléassicas para esta indutincia, a
proposta por Greenhouse (1974) e a proposta por Mohan et al. (1999) .

As duas formulagdes fornecem resultados muito similares, mas devido a maior
simplicidade da formulagdo proposta por Mohan, foi esta a adotada.

As formulas para o calculo desta indutancia estdo mostradas a seguir:

Lo K1.po.N?%.davg (4.19)
T 14K2.p
_dout —din (4.20)
p= dout + din
dout + din )
davg = T (4.21)

As constantes K1 e K2 dependem do tipo de indutor em questdo, se retangular K1
=234 e K2 =275, se hexagonal K1 =2,33 e K2 = 3,82 e se octogonal K1 =2,25 ¢ K2
=3,55. O diametro externo do indutor ¢ dout e o interno € din, as demais expressoes estao

nas formulas.

A permeabilidade magnética do meio ¢ po, que no caso ¢ a permeabilidade

magnética do vacuo 4.7.107 (H/m).

Com isso foi obtido:
Lsl =Lcc1=2,16 nH
Ls2 =Lcc2=1,42nH

4.4.3 Otimiza¢ao do transformador A.

4.4.3.1 Circuito equivalente t simples com Rs e Ls fixos.

O circuito elétrico equivalente para Rs e Ls fixos estd representado na Figura 85.
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FIGURA 85— CIRCUITO EQUIVALENTE IT SIMPLES, COM RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
CONSTANTES, COM UM ACOPLAMENTO CAPACITIVO E INDUTIVO PARA A

OTIMIZACAO.
| |
[
Cc2 +Cs2
Ls2 Rs2
o Y'Y —1 o
Porta 3 Porta 4
Cgua3 Cox4 Cguad
Cox3
c24
Rgua3 |:| Rox3 |:| k Rox4 |:| Rguad
-4 - CC1 +Cs1 L HE
\
—

o Y'Y 0
Porta 1 Lsi Rs1 Porta 2
Cgua1 Cox1 Cox2 Cgua2
Rgua1 |:| H Rox1 Rox2 Bous

FONTE: O autor (2023).

O circuito da Figura 85 foi colocado no ADS, e simulado, os resultados foram
comparados com o do transformador A simulado através de elementos finitos, conforme
descrito anteriormente.

Os valores obtidos por simulacdo aparecem com EM (de simulacdo
EletroMagnética) e os do circuito equivalente como Model (de modelo elétrico
equivalente).

Os resultados estdo na Figura 84. Ali estdo representados os parametros referentes
a cada enrolamento S11, S12 (primario), S32 e S34 (secundario). Nao foram mostrados
S22 e S44 por serem bem semelhantes a S11 e S33.

Os parametros entre os enrolamentos S13, S14, S23 e S24 também estdo
representados.

E notorio que o comportamento ¢ semelhante, porém existe uma diferenca

consideravel nos valores obtidos.
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FIGURA 86 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S DO CIRCUITO MODELADO DO
TRANSFORMADOR A, COM EQUIVALENTE II SIMPLES, RESISTENCIA E
INDUTANCIA SERIE FIXOS.
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FONTE: O autor (2023).

Para quantificar melhor esta diferenca entre o circuito simulado (EM) e modelado
(Model) os valores das admitancias das portas (Ypl, Yp2, Yp3 e Yp4) estdo plotados
juntamente com os valores das resisténcias e indutancias série Rs1 e Ls1 (primario) e Rs2
e Ls2 (secundario) na Figura 87, onde os valores simulados estdo como EM e os
modelados Model, como descrito anteriormente. As admitincias foram plotadas como Y
= G + jB, onde G ¢ a parte real (condutancia em Siemens - S) e a parte imaginaria B

(suceptancia também em S).
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A diferenga aparece bem evidente na parte série, possivelmente ao valor de Cc e

Cs que ficou muito grande, alterando muito os valores equivalentes.

FIGURA 87 — RESULTADOS DAS ADMITANCIAS PARALELAS DE CADA PORTA (YPI1, YP2,
YP2E YP4) ALEM DAS RESISTENCIAS E INDUTANCIA SERIE RS1 E LSI
(PRIMARIO), RS2 E LS2 (SECUNDARIO) PARA O CIRCUITO EQUIVALENTE I1
SIMPLES DO TRANSFORMADOR A, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE FIXOS.
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FONTE: O autor (2023).

Entdo para validar o modelo foi usada a otimizagdo, seguindo o fluxograma

mostrado na Figura 78.

Com este roteiro de otimizagdo os resultados obtidos com o circuito equivalente
(modelado) ficaram bem mais proximos do resultado obtido através da simulacdo
eletromagnética.

Isso ¢ visivel na Figura 88 e Figura 89.
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FIGURA 88 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES A CADA ENROLAMENTO
(S11, S12, S33 E S34) DO CIRCUITO MODELADO COM EQUIVALENTE II
SIMPLES, DO TRANSFORMADOR A, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
FIXOS, APOS A OTIMIZACAO.

0.0- 0
|5
= . Lo 05
S11(dB) | 15
10 ( E oo -1.0+ $12(dB)

o 2 - |25 &
=g 15 £ 25 =8 154 o T
33 L0 a] Fae 51 .o
[t 30 By 20 ! - T Rl
= fe iz SY B
BE s $11_dB_Model P B2 7= 25-| | $12.0B_Model e ~ s 20

pry Fase (S11) ¢ 2 @ ~ g=

5 S11_dB_EM \\_\ 30 o $12_dB_EM —_— ‘\\_,55
: £ ~ oS
fase_S11_Model | = - fase_S12_Model = x \\
& o 35— L85
* fase ST JEM | ——m— 4 fase S12EM  ——m [N
T T T T T T T 1 T T L % T T T T T T T T T
] 1 2 3 4 5 & 7 8 1] 10 1 2 3 4 5 & 7 8 9 10
freq, GHz
5 T
$33(dB)  [7°
-15. { { =)
_—Eﬂ
5 E &a = g

=g 20 t 8F = 8

W;g = :;% “\g 3)\#

Ba 2 Fase(S33) [ &8 8o 22

o W (-3 &

2.l [ F Fm 3 Fn
ma a0 533_dB_Model = ——— . E §g mg 534_dB_Model ‘gg

s $33_dB_EM Fso $34_dB EM -

fase_S33_Model F fase_S34_Model
il =20
** Tase STEM | === E fase_SU_EM | —emm
L e N LA aMEEEAT caay Lo o B R R R R R R i
o ! ¥ 3 4 5 L] 7 8 a 1 o 1 2 3 4 5 & 7 8 9 10

freq, GHz

FONTE: O autor (2023).

FIGURA 89 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S ENTRE OS ENROLAMENTOS (S13, S14, S23
E S24) DO CIRCUITO MODELADO COM EQUIVALENTE I1 SIMPLES, DO
TRANSFORMADOR A, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE FIXOS, APOS A
OTIMIZACAO.
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FIGURA 90 — RESULTADOS DAS ADMITANCIAS PARALELAS DE CADA PORTA (YPI, YP2,
YP2E YP4) ALEM DAS RESISTENCIAS E INDUTANCIA SERIE RS1 E LSl
(PRIMARIO), RS2 E LS2 (SECUNDARIO) PARA O CIRCUITO EQUIVALENTE I1
SIMPLES, DO TRANSFORMADOR A, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE

FIXOS, APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

A analise dos resultados aqui obtidos leva a algumas conclusdes:

a) Provavelmente os valores de Cs+Cc apesar de significativos

(mesmo

b)

considerando o seu calculo com base em placas paralelas) nao podem aparecer
de forma concentrada como esta representado no circuito equivalente da
Figura 85, ou seja o seu valor se representado somente por Cc (que ¢ a
capacitancia entre os terminais de acesso ao enrolamento), Cs deve ser bem
menor, ¢ as vezes irrelevante, principalmente quando temos muitos segmentos
ou muitas espiras, como aparece no capitulo 7 de Razavi (2011) e no trabalho
de Leong (2003). Esta conclusdo esta evidente na observagdo dos valores de
Rs e Ls crescendo muito proximo de 10 GHz, comportamento caracteristico
de ressonancia;

Os valores das capacitancias devido as trilhas com o plano de terra quase que
dobraram. A formula para placas paralelas s6 apresenta um resultado proximo

ao real se as dimensdes de largura e comprimento da trilha for muito maior do
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que distancia entre a trilha e o plano de referéncia, como ¢ citado em diversos
trabalhos como o de, Sakurai; Tamaru (1983), Nishiyama; Nakamura (1990)
e Leite et al. (2012).

c) Com elementos fixos de resisténcia e indutancia série ndo ¢ possivel um
modelo com uma boa aproximacao, isto € visivel na Figura 88, observando os
parametros S12 e S34, que sdo os termos que se relacionam mais
explicitamente com Rs e Ls e ainda de forma mais clara na Figura 90,
especificamente no grafico da Rs1 e Rs2, o circuito proposto no modelo nao

consegue reproduzir o comportamento do transformador simulado.

4.4.3.2 Avaliagdo dos erros entre circuito equivalente € modelo simulado

Para quantificar a diferenga dos valores reais, como Rs e Ls foi avaliado o erro
relativo, como na equagdo (4.22) abaixo:

Rs1 Model — Rs1 EM (4.22)

eRsl = Rs1 EM

Desta forma a diferenca relativa ¢ determinada, isto pode ser feito para cada um
dos parametros que sdo reais e nao nulos, e pode ser expresso em %.

No entanto para valores complexos como os pardmetros S ou as admitancias fica
um pouco mais dificil expressar a diferenca devido a que, para angulos ou as partes
imagindrias, quando perto do zero o erro fica muito grande. Por isso foi adotado o erro
do valor complexo, erro do modulo da diferenga (em outras palavras a distancia entre os
dois pontos no plano complexo), como na Figura 91.

Com base na figura:

V(a—b)?+ (b —d)? (4.23)
N

Como existem diversos valores simulados, um para cada frequéncia de simulagao,

erro_f =

o erro final serd um valor representativo para o conjunto de valores, erro_t (erro total),

como na equacao (4.24):

(4.24)

Nf
1 < (a—h)?+ (b—d)?
erro_t = N_fZ az n b2

Onde Nf sdao os numeros de amostras (frequéncias).
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FIGURA 91 — ESBOCO PARA O CALULO DO ERRO DE GRANDEZAS COMPLEXAS, NA FIGURA
O ERRO E O MODULO DA DIFERENCA DOS VALORES.

Im

Valor Exato (a +j.b)
erro (distancia entre os pontos)

Valor Obtido (c +j.d)

distancia

referéncia

erro = [(a-c)*(b-d)4"?

Re

FONTE: O autor (2023)

De posse desta formulacao ¢ possivel comparar diversas situacdes de forma mais
quantitativa e nao somente qualitativa, com base nos graficos.
Com base neste primeiro circuito otimizado os valores obtidos foram colocados na Tabela

5FONTE: O autor (2023).

, com a evoluc¢do dos valores dos elementos dos ramos em paralelo (aqueles entre

as portas e a referéncia, que definem as admitancias em paralelo, Yp).

A Tabela 5 mostra os valores para as trés situagdes, valores iniciais, otimizagao
com mecanismo de busca randomico e mecanismo de busca gradiente. Os erros destas
admitancias em paralelo, em porcentual (%), calculadas com a equacao (4.23), também
estdo representadas nesta tabela assim como os erros dos pardmetros S relacionados (que

sao S11, S22, S33 e S44).
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TABELA 5 - VALORES DOS RAMOS PARALELOS: INICIAIS; APOS A OTIMIZACAO
RANDOMICA, E APOS A OTIMIZACAQ COM GRADIENTE. COM OS
RESPECTIVOS ERROS, PARA MODELO ELETRICO EQUIVALENTE DA FIGURA
85.

_ 39,12 78,46 46,93,6
_ 1,14 1,02 32,99
_ 12,3 20,74 60,0
_ 2,07 1,46 3,00
_ 39,12 77,6 49,04
_ 0,47 1,38 27,03
_ 12,3 21,81 51,1
_ 2,07 597,6 0,0015
_ 60,6 94,85 95,4
_ 0,41 0,711 0,097
_ 6,52 13,26 12,01
_ 1,22 8,63 13,55
_ 60,6 89,77 86,82
_ 0,98 0,76 0,82
_ 6,52 13,5 13,9
_ 1,22 7,51 12,03
49,4 1,30 1,30
49,1 4,0 1,30
36,4 3,3 3,40
31,2 53 4,30
41,3 8,37 8,30
41,2 8,71 8,35
90,2 14,65 14,7
90,7 15,0 14,7
FONTE: O autor (2023).
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Os valores dos ramos série, entre as portas 1 e 2 e entre as portas 3 e 4 também
foram tabelados de maneira analoga aos ramos paralelos e estes resultados estdao

mostrados na Tabela 6.

TABELA 6 — VALORES DOS RAMOS SERIE: INICIAIS; APOS A OTIMIZACAO RANDOMICA E
APOS OTIMIZACAO COM GRADIENTE. COM OS RESPECTIVOS ERROS, PARA
MODELO ELETRICO EQUIVALENTE DA FIGURA 85.

_ 2,92 1,76 1,76
_ 2,16 1,79 1,79
_ 1,68 1,20 1,20
_ 1,70 1,22 1,22
_ 50,9 14,1 14,0
_ 70,6 21,6 20,1
169,3 19,1 19,1
48,8 5,00 4,90
122,5 28,2 28,3
77,0 6,3 6,30
20,0 3,53 3,27
24,7 3,40 3,16
FONTE: O autor (2023).

Os elementos responsaveis pelo acoplamento entre os enrolamentos também estao

tabelados.

TABELA 7 — VALORES DO RAMO PARALELO INICIAIS, APOS A OTIMIZACAO RANDOMICA,
E GRADIENTE. COM OS RESPECTIVOS ERROS, PARA MODELO ELETRICO
EQUIVALENTE DA FIGURA 85.

_ 0,077 0,071 0,071
_ 1,56 4,23 4,32
30,3 13,1 12,9
68,5 12,8 12,5
60,1 7,95 7,84
88,3 28,0 26,85

FONTE: O autor (2023).
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Nesta Tabela 7, além do coeficiente de acoplamento (k) e da capacitancia entre a
porta 1 e 3 (C24) estdo também representados o erro relativo dos parametros relacionados
ao acoplamento que sdo (S13, S14, S23 e S24).

Se forem considerados todos os erros dos parametros S (seriam 16 mas foram
considerados 10 devido a repeticdo de valores de Sxy e Syx que apresentam o mesmo
erro), foi calculado o erro médio total dos pardmetros S, na Tabela 8 como Erro S total

(%) e o mesmo procedimento foi repetido para o erro dos parametros (Yp, Rs, Ls, Cc +
Cs).
TABELA 8 — VALORES DOS ERROS MEDIOS TOTAIS, PARA OS PARAMETROS S E PARA 0OS

PARAMETROS OTIMIZADOS (YP, RS, LS, CC), PARA MODELO ELETRICO
EQUIVALENTE DA FIGURA 85.

55,5 11,56 11,26

FONTE: O autor (2023).

Mesmo com um erro elevado, os valores iniciais foram determinantes para que a
ferramenta de otimizagao tivesse um valor inicial para iniciar o processo, além de guiar o
restante do desenvolvimento, observando quais estdo muito fora e quais estdo mais
proximos dos objetivos.

Apos o método de otimizagdo baseado no gradiente, os valores de capacitancia
Cox e Cgua e Rox e Rgua das portas 1 e 2 se distribuiram. O resultado esperado pelos
valores iniciais era semelhante ao obtido apos a otimizagdo randdmica, no entanto o
equivalente deu o mesmo valor (ou bem préximo), foi uma escolha da ferramenta de
otimizagao.

Este resultado ¢ um bom indicativo que € possivel utilizar somente uma malha R
+ C para a representacao destes componentes, entre a porta e a referéncia, e ndo duas
malhas como inicialmente proposto.

Com base nas tabelas ¢ possivel concluir que ndo tem como melhorar o
comportamento dos ramos série dos enrolamentos com este modelo, além de ficar
evidente que o acoplamento deveria ser melhorado, somente um capacitor nao € suficiente

para descrever o acoplamento que ocorre de forma distribuida.
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4.4.3.3 Circuito equivalente m simples, com Rs e Ls associados a Rp || Lp.

Uma vez que existem diversas formas de melhorar a descricdo do ramo série e
ainda pode ser melhorado o acoplamento incluindo mais capacitores entre as portas, isto
¢ feito no circuito equivalente com Rp e Lp, para descrever o comportamento variavel de
Ls e Rs com a frequéncia, seguindo o que foi proposto no trabalho de Salimy et al. (2009).

O modelo equivalente fica, como na Figura 92.

FIGURA 92 — CIRCUITO EQUIVALENTE IT SIMPLES, COM RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
ASSOCIADOS COM RP E LP, COM UM ACOPLAMENTO CAPACITIVO (ENTRE
TOTAS AS PORTAS) E INDUTIVO PARA A OTIMIZACAO.

Cc2 + Cs2
Ls2 Rs2
o B 0
Porta 3 Rp2 Porta 4
Cgua3l Cox4 Cgua4
Cox3 Lp2
Rgua3 |:| Rox3 |:| k - Rox4 |:| — |:| Rgua4
c13 Cc24
_____ p— CC1 + Cs1 — p—

o | ! 0
Porta 1 Ls1 Rp1 Rs1 Porta 2
Cgua1 Cox1 Cox2 Cgua2

Lp1
Rgua1 |:| H Rox1 Rox2 H D Rgua2

FONTE: O autor (2023).

Com base no trabalho de Salimy et al. (2009) os valores iniciais sdo determinados.
O valor de Ls ¢ a indutancia CC, conforme obtida pela equagdo (4.19), o valor de Rs é o
valor CC da resisténcia, conforme o obtido pela equagdo (4.18) e o valor de Rp ¢ a
resisténcia com efeito pelicular na maxima frequéncia de simulagdo conforme o obtido

pela equagdo (4.17), menos a resisténcia CC obtida pela equagado (4.18).
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O tnico novo parametro ¢ a indutincia paralela Lp, que ¢ calculada segundo a
equagao (4.25), que considera o efeito de proximidade e efeito pelicular que altera
indutancia, como mostrada abaixo, esta equacao que foi obtida em Salimy et al. (2009) ¢é

baseada em Kuhn; Ibrahim (2001).

A férmula constante no artigo de Salimy et al. (2009) estd com um pequeno erro,
que pode ser corrigido com base no artigo de Asgaran (2002), onde o comprimento de
cada trecho ¢ adicionado na férmula da indutancia, multiplicando pelo comprimento do

segmento (1), fazendo isso (na equagao foi corrigido em vermelho) a equagdo (4.25) fica:

Lpi = uo. li_ n( 2.1 ) 05+ JW/2)2 + tam? + 0,46.tam.w/2 (4.25)
2.m w/2 + tam 3.1
(w/2)?% + tam?
24.1i2
e entao

v (4.26)

Onde, N ¢ o nimero de segmentos de cada enrolamento e li o comprimento de

cada segmento.

Com isso:
Lpl =2,58 nH
Lp2=2,28 nH

Colocando estes valores no circuito proposto na Figura 92 e efetuando a
otimizagdo, de acordo com o definido no fluxograma constante na Figura 78.
Temos a seguinte resposta para Rs e Ls, que se aproxima muito mais do que foi

simulado eletromagneticamente. As respostas estdo na Figura 93, mostrada a seguir.
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FIGURA 93 — RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE DO CIRCUITO EQUIVALENTE IT SIMPLES,
COM RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE ASSOCIADOS COM RP E LP (MODEL)
EM COMPARACAO COM O TRANSFORMADOR A SIMULADO (EM) APOS A
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FONTE: O autor (2023).

Este resultado mostra que um circuito simples 7, pode representar com uma boa

aproximagao o comportamento deste transformador A.

Os valores dos erros dos parametros S e dos elementos série e paralelo estdo
mostrados também na Figura 93, logo ndo estardo mais representados em tabelas em

separado.

A outra deficiéncia do modelo anterior era o acoplamento entre as espiras, que €
mensurado através dos S13, S14, S23 e S24. Estes valores agora estdao mostrados na
Figura 94, sempre em comparagao com os valores obtidos do transformador A simulado

com elementos finitos (EM).
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FIGURA 94 —- PARAMETROS S DE ACOPLAMENTO ENTRE ENROLAMENTOS (S13, S14, S23 E
S24), PARA CIRCUITO EQUIVALENTE I1 SIMPLES, COM RESISTENCIA E
INDUTANCIA SERIE ASSOCIADOS COM RP E LP (MODEL) EM COMPARACAO
COM O TRANSFORMADOR A SIMULADO (EM) APOS A OTIMIZACAO.

p—— -30-]
= s |00
-30- 513{dB} 35 +——514{dB}
|50 0 120
B iz 3 iz
=2 a0 o =B a5 o
ﬁ'gu M ‘ag ;ngl 140 '-"E.,
b= Py -50— o
T@' s0] T S— o 1': E'a:ﬂ' I o e— — i [=10 1;
e [513_dB_Model §2 g Si4_de_Modsl 2g
513_dB_EM e o . 514_dB_EN === 180
=) fasa—S13_Modal—————1 1 - ; B fasaS14 Madet————
Jetemales fage (513) e 120 Gin | 200
fase 513 EM —_ 7o fase-St4-EM ———— T
T T T T T T 40 T T T T O T T T T T 220
1 2 3 i 5 8 ] i 4 1 1 2 3 4 5 ] 7 £ L] 1
freq, GHz freq, GHz
2 a0
.30
|00 30 ] . il T
.35 523(dB) ., [
.35 S~ | ] I | 824(dB)
40— 120 -2 Lo
=% o < N 7
g e Lo 8 =9 gy oo g
) Bu UL 4 s o
e 50— BE = 4 S e
2 =2 B R Feo 8
e g7 15 S B b gn o8 ol 1 | s N N %
o az . =,
» i fase (523) 2= 31;34 524_dB|Model| ——— \'MLSE:H o BE
0= SZ3dB_ENM —_—— 1180 # 55 j T I 1 * e — z
S24_dB_EM —t— [y
iy fase— 823 hodsl ———=| 5] | | | | =3
{200 fase S24 Mode| e—
70— Hase-S23EM " — B
— | fase 824 EM == | 2
: == I T
1 | T T TiET T T LT T I |
2 3 4 5 8 T B ) 10 T T T T T Tl T T T
1 2 3 4 5 ] 7 8 ] 1

freq, GHz

FONTE: O autor (2023).
Os valores antes e ap0s a otimizagdo estdo mostrados na Tabela 9, existe uma

variagdo consideravel nos valores de Rs1, Rs2, Cc2 e Lp2.

TABELA 9 — VALORES DOS ELEMENTOS QUE COMPOE O RAMO SERIE, INICIAIS E APOS A
OTIMIZACAO, PARA O MODELO ELETRICO EQUIVALENTE DA FIGURA 92.

-2,92 1,68 2,16 1,70 14,0 200 191 1,10 258 228
- 1,12 0,73 1,82 124 e-10 e4 0975 0954 0,08 0,044

FONTE: O autor (2023).

Apesar das curvas representadas nas Figura 93 e Figura 94, mostrarem uma boa
convergéncia do modelo proposto otimizado, com erro médio dos parametros S de 5,87
% e erro médio dos Yp, Ls e Rs de 3,82 %, o maior erro entre os elementos de 8,38 % na
resisténcia série do primeiro enrolamento e maior erro entre os parametros S foi no
acoplamento entre porta 2 € 4 erro de 19 %.

Para tentar melhorar a resisténcia série dois circuitos foram ainda otimizados,
ainda em arranjo m simples, mantendo as capacitancias de guarda e de 6xido ja obtidas,

alterando somente o mecanismo da variacdo de Rs e Ls com a frequéncia.
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4.4.3.4 Circuito equivalente m simples, com Rs e Ls em escada simples.

Neste circuito a variacdo do Rs e de Ls ¢ representada por uma escada simples,

como mostrado na Figura 95.

FIGURA 95 — CIRCUITO EQUIVALENTE ITSIMPLES, COM RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
ASSOCIADOS UM ARRANJO EM ESCADA COM RPX E LPX, COM UM
ACOPLAMENTO CAPACITIVO (ENTRE TODAS AS PORTAS) E INDUTIVO PARA
A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

Neste novo circuito os valores de Lsl e Ls2 sdo calculados por uma formula
empirica, com varios fatores que sdo apresentados como dependente da tecnologia a da
topologia escolhida, para o artigo em referéncia Han et al. (2015).

Os elementos que compdem a escada sdo determinados a partir da seguinte

relagdo:

Rpo _Rps _Rps _Lpo _Lps _Lps

_Rps _Rps _Lpa _Lps_ (4.27)
Rpy Rp, Rps Lpy Lp, Lps
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onde ke ¢ um fator empirico obtido a partir de simulacdes no trabalho de (Han et
al., 2015) que também trata de indutores octogonais em tecnologia semelhante a deste
trabalho.

Os valores iniciais de Rpl e Lp1 também sdo obtidos a partir de simulagdes. Entdo
estes valores foram estimados com base nos Lp e Rp ja obtidos ¢ o circuito foi otimizado.

Porém com os valores adotados, mantendo a relacdo entre os componentes que
formam a escada, como na equacao (4.27), o circuito ndo convergiu, ficando inclusive
pior que circuito com somente um resistor e indutor em paralelo.

Entdo foi feita nova otimizacdo considerando liberdade de valores para todos os
componentes, para verificar se este tipo de arranjo produz um resultado mais satisfatorio
que os anteriores.

Os resultados da resisténcia série e da indutancia série estdo mostrados na Figura
96. E evidente a melhora na resposta deste tipo de arranjo, principalmente nos valores
referentes ao primario (Rsl e Lsl). Estes resultados foram obtidos com os seguintes

valores na escada mostrados na Tabela 10, mostrada a seguir.

TABELA 10 — VALORES DOS ELEMENTOS QUE COMPOE OS ELEMENTOS DA ESCADA APOS
A OTIMIZACAO LIVRE, PARA O MODELO ELETRICO EQUIVALENTE DA
FIGURA 93.

- 6,49 1,46 0,028 0,18m 0303 035 20 13,8 ~0
- 204 1,73 7,6lm 363p 0,169 069m 174 049 ~0

FONTE: O autor (2023).

Fica evidente que a otimizacdo ndo esta convergindo para os valores e relagdes
propostas pelo trabalho teorico. No entanto, ela apresenta um resultado ligeiramente

melhor nos elementos série.
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FIGURA 96 — VALORES DE RS E LS PARA CIRCUITO EQUIVALENTE IT SIMPLES, COM
RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE ASSOCIADOS UM ARRANJO EM ESCADA
COM 4 X (RPX E LPX), COM UM ACOPLAMENTO CAPACITIVO (ENTRE AS
PORTAS) E INDUTIVO APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

No entanto os fatores de acoplamento ainda apresentam um erro bem

significativo, fazendo um erro total de 10,85 % e um erro dos pardmetros YP, Ls e Rs de

5,19 %.

Outros dois arranjos para representar as variagdes da indutancia série e da

resisténcia série foram testados, o proposto no trabalho de Cao et al. (2003). Neste artigo,

o circuito proposto ¢ um duplo 7, porém foi feito uma adaptagdo para um circuito com 7

simples, utilizando o circuito mostrado na Figura 97.

4.4.3.5 Circuito equivalente © simples, com Rs e Ls com acoplamento.

Os valores iniciais foram calculados de acordo com o que € proposto no artigo em

questao, considerando algumas aproximagodes, uma vez que o objetivo aqui ¢ observar o

resultado das otimizagdes para a avalia¢ao dos circuitos.
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FIGURA 97 — CIRCUITO EQUIVALENTE IT SIMPLES, COM RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
ASSOCIADOS UM ARRANJO EM PARALELO COM ACOPLAMENTO
MAGNETICO, ADAPTACAO DO CIRCUITO PROPOSTO POR (CAO ET AL., 2003).
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Lp1 Rp1 Cox2
Rgual H H Rox1 Rox2 ‘ \ Rgua2

FONTE: O autor (2023).

Ap0s a otimizacdo os valores obtidos foram colocados na Tabela 11, mostrada a
seguir.

TABELA 11 — VALORES DOS ELEMENTOS QUE COMPOE OS ELEMENTOS DO ARRANIJO
SERIE, ADAPTADO DE (CAO ET AL., 2003), CIRCUITO DA FIGURA 97, APOS A

OTIMIZACAO.
- 1,19 1.86 26,1 2,17 0,155 0,12
1,27 33,2 1,56 0,161 ~0

FONTE: O autor (2023).

Nesta tabela os valores obtidos para k, C23, C13 e C24 nao foram colocados, pois
pertencem aos dois enrolamentos (sdo os valores de acoplamento entre os enrolamentos).
Os valores foram ndo despreziveis para C23 = 3,22 fF, C24 = 0,53 fF e k = 0,07, ja o

valor de C13 foi préximo de zero.
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E interessante notar que quanto mais possibilidades de ajuste tem o arranjo série,
menor fica a capacitancia em paralelo com este arranjo, isto ocorreu no circuito da Figura
95 e no circuito da Figura 97.

Os valores obtidos para os elementos série estdo representados na Figura 98, e
foram mais convergentes para o enrolamento secundario que para o enrolamento
primario. O comportamento de Rs1 com o modelo elétrico, ndo acompanha a redugio de
Rsl que o circuito simulado apresenta (a partir de 6 GHz), o que ¢ tipico para circuitos
com uma rede m. Ja para o enrolamento secundario os dois elementos ficaram bem

proximos do esperado.

FIGURA 98 — VALORES DE RS E LS PARA CIRCUITO EQUIVALENTE II SIMPLES, COM
RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE ASSOCIADOS UM ARRANJO RP E LP
ACOPLADO MAGNETICAMENTE ADAPTADO DE (CAO ET AL., 2003), CIRCUITO
DA FIGURA 97, APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

O erro ainda ¢ significativo para os elementos série e para os parametros S
referentes ao acoplamento. O erro total dos parametros S ¢ de 9,3 % e um erro dos

parametros YP, Ls e Rs de 5,0 %.

4.4.3.6 Circuito equivalente © simples, com Rs e Ls em escada dupla.

O ultimo arranjo que foi otimizado, para um circuito 7 simples (para os valores
de Rs e Ls), ¢ o que usa uma escada dupla como proposto por Sathyasree et al. (2019),
mostrado na Figura 99. Nesta figura, existem duas escadas, uma responsavel pelo efeito
pelicular e a outra responsavel pelo efeito da proximidade, para isso deve ser calculado

um fator ”dx”” que define estes dois efeitos e que entra no calculo de cada uma das escadas.
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FIGURA 99 — CIRCUITO EQUIVALENTE DUPLO I1, COM RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
ASSOCIADOS UM ARRANJO EM ESCADA DUPLA, ADAPTACAO DO CIRCUITO
POR (SATHYASREE ET AL., 2019).
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FONTE: O autor (2023).
O resultado apds a otimizagdo estd mostrado na Figura 100, contendo tanto os

gréaficos de Rs e Ls quanto os valores obtidos dos erros.

FIGURA 100 — VALORES DE RS E LS PARA CIRCUITO EQUIVALENTE II SIMPLES, COM
RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE ASSOCIADOS UM ARRANJO RP E LP
ADAPTADO DE (SATHYASREE ET AL., 2019), CIRCUITO DA FIGURA 99, FIGURA

97COM OS VALORES DE ERRO, APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

A regra de como se comportam estes valores nesta escada depende deste valor dx,

que ¢ diferente para cada enrolamento. E a relag@o entre os elementos ¢ bem semelhante
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a mostrada na equacao (4.27), com a diferenca que a relagdo para os indutores ¢ uma e
para os resistores € outra, como na equacao (4.28).

R R R L L
Ri_Re_Rs_pn b_le_ ) (4.28)
R, R; R, L, L

Os calculos (iniciais) mostraram dx muito proximo de 0,5 o que corresponde a
quase nenhum efeito de proximidade, o efeito predominante € o pelicular.

ApoOs a otimizagao os valores obtidos sao mostrados na Tabela 12.

TABELA 12 — VALORES DOS ELEMENTOS QUE COMPOE OS ELEMENTOS DO ARRANIJO
SERIE, ADAPTADO DE (SATHYASREE ET AL., 2019), CIRCUITO DA FIGURA 99,
APOS A OTIMIZACAO.

_ 1,814 0,5 2,11 0,875 0,367 0,006 ~ {0
_ 1,237 0,813 1,035 1,284 0,082 0,11 (]

FONTE: O autor (2023).

Também foram deixados fora da tabela, os valores de acoplamento por
pertencerem aos dois enrolamentos as capacitancias de acoplamento € o k (entre
enrolamentos). Os valores foram significativos para C14, C24, C23, e k que ficou em
0,075.

O erro ¢ significativo para os parametros S referentes ao acoplamento. S13 foi de
22,45 % e S24 chegou a 37,23 %, com isso o erro total dos pardmetros S € de 9,74 %. No
entanto o erro dos parametros YP, Ls e Rs foi de 3,82 %, o melhor valor encontrado entre
os circuitos otimizados (rede © simples).

O erro no acoplamento foi relativamente alto em todos os circuitos aqui
otimizados, ¢ o comportamento de Rsl apds a 6 GHz, ndo foi convergente em nenhum
dos circuitos. O Rsl inicia em 1,1 €, sobe até um valor maximo de 2,13 Q em 6,1 GHz,
e depois cai até chegar a 1,6 Q em 10 GHz (Figura 100).

Um circuito com somente uma rede © ndo consegue reproduzir adequadamente
este comportamento de Rsl, como ¢ observado nos resultados obtidos e citado nos
trabalhos de Han et al. (2015) e Gao; Yu (20006).

Entdo para melhorar a resposta do acoplamento e efetivamente conseguir modelar
o comportamento de Rs, foram otimizados os circuitos com duplo n. Limitando aqueles
cuja representacdo série tiveram as melhores respostas entre os circuitos com rede
simples. Neste caso especifico os ramos série que serdo utilizados sdo os que aparecem

nas Figura 98 e Figura 100.
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4.4.3.7 Circuito equivalente duplo w simples, com Rs e Ls com acoplamento.

Para o novo circuito otimizado ¢ como se cada enrolamento tivesse dois circuitos
da Figura 97 e Figura 99 em cascata, com a diferencga que a capacitancia e resisténcia de

guarda ndo aparecem entre os circuitos, como na Figura 101.

FIGURA 101 — REPRESENTACAO DOS CIRCUITOS QUE SERAO OTIMIZADOS (DUPLO IT) A
PARTIR DOS ARRANJOS SERIE JA UTILIZADOS.
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Porta1 Cguat Cox2 Porta 2
Cox1 _ax1 + Cox2 Cgua2
Rgua Rox1 Rox1 || Rox2 Rox2 Rgua2

FONTE: O autor (2023).

Para ficar mais claro, o arranjo duplo © completo esta representado na Figura
102 com o circuito proposto por Cao et al. (2003) com os acoplamentos entre os circuitos

série em cascata implementados. Aqui todos os elementos estio representados.

Observe que este circuito da Figura 102 corresponde a dois circuitos série
utilizados na Figura 98 em cascata com a diferenga que existe um acoplamento entre os

circuitos (Lm1 e Lm?2). Isto ndo existia no arranjo 1 simples.
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FIGURA 102 - CIRCUITO EQUIVALENTE DUPLO IT SIMPLES, CONFORME PROPOSTO POR
(CAO ET AL., 2003).
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FONTE: O autor (2023).

O resultado da otimizacdo deste primeiro circuito duplo © que foi proposto por
Cao et al. (2003), apresenta uma resposta mais satisfatoria, como pode ser visto na Figura
103, para os parametros S relativos a cada enrolamento (S11, S12, S33 ¢ S34). Os
resultados bons, mas compativeis com os obtidos para rede 1 simples.

O trabalho de Cao et al. (2003) se baseia em uma rede duplo mt, logo ¢ esperado
que a resposta seja melhor que o obtido para uma rede simples com o mesmo arranjo
série.

Para os parametros S entre os enrolamentos, Figura 104, os resultados foram
melhores que os obtidos com circuito © simples. Neste circuito além de apresentar mais
capacitores de acoplamento, também apresenta mais acoplamentos indutivos.

O resultado referente aos elementos que foram otimizados, admitancias paralelas
e resisténcia e indutancias séries, Figura 105, também apresentou uma melhora,

principalmente no comportamento da resisténcia série, como ja era esperado.
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FIGURA 103 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES A CADA ENROLAMENTO
(S11, S12, S33 E S34) DO TRANSFORMADOR A, CIRCUITO MODELADO COM
EQUIVALENTE DUPLO I, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE SEGUNDO (CAO
ET AL., 2003), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

FIGURA 104 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES AO ACOPLAMENTO ENTRE
ENROLAMENTO (S13, S14, S23 E S24), DO TRANSFORMADOR A, CIRCUITO
MODELADO COM EQUIVALENTE DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA
SERIE SEGUNDO (CAO ET AL., 2003), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).
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O erro médio dos parametros S ficou em 5,59 % e o erro médio dos pardmetros

FIGURA 105 — RESULTADOS DAS ADMITANCIAS PARALELAS DE CADA PORTA (YPI, YP2,
YP2E YP4) ALEM DAS RESISTENCIAS E INDUTANCIA SERIE RS1 E LSI
(PRIMARIO), RS2 E LS2 (SECUNDARIO), DO TRANSFORMADOR A, PARA O
CIRCUITO EQUIVALENTE DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
SEGUNDO (CAO ET AL., 2003), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

4.4.3.8 Circuito equivalente duplo 7, com Rs e Ls em escada dupla.

O circuito com os elementos série modelados através de uma escada dupla
também ¢ otimizado em um arranjo duplo 7.

Para uma melhor visualizag¢ao do circuito ele é representado na Figura 106, com
todos os elementos da escada dupla em cascata, incluindo os capacitores de acoplamento
€ entre portas.

Os resultados do circuito mostrado na Figura 106 otimizado, com base no

proposto por Sathyasree et al. (2019), sao mostrados nas figuras a seguir.

Como pode ser visto na Figura 107, para os parametros S relativos a cada
enrolamento (S11, S12, S33 e S34) os resultados sdo bons e semelhantes aos ja

encontrados tanto no duplo  quanto para rede 7 simples.
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FIGURA 106 - CIRCUITO EQUIVALENTE DUPLO IT, COM RS E LS EM ESCADA DUPLA
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FIGURA 107 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES A CADA ENROLAMENTO
(S11, S12, S33 E S34) DO TRANSFORMADOR A, CIRCUITO MODELADO COM
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enrolamentos, Figura 108, os resultados foram

melhores que os obtidos com circuito  simples, de forma semelhante a rede duplo =, ja

otimizada.

FIGURA 108 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES AO ACOPLAMENTO ENTRE
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REE ET AL., 2019), APOS A OTIMIZACAO.
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O resultado referente aos elementos que foram otimizados, admitancias paralelas

e resisténcia e indutancias séries, Figura 109, também apresentou uma melhora,

principalmente no comportamento da resisténcia série, como ja era esperado.

O erro médio dos parametros S ficou em 7,05 % e o erro médio dos parametros
9

otimizados ficou em 3,24 %.

FIGURA 109 — RESULTADOS DAS ADMITANCIAS PARALELAS DE CADA PORTA (YPI, YP2,
YP2E YP4) ALEM DAS RESISTENCIAS E INDUTANCIA SERIE RS1 E LSI
(PRIMARIO), RS2 E LS2 (SECUNDARIO) PARA O CIRCUITO EQUIVALENTE
DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE SEGUNDO (SATHYASREE ET
AL., 2019), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

TABELA 13 — TABELA COMPARANDO OS VALORES DE ERROS DOS PARAMETROS S E DOS
ELEMENTOS OTIMIZADOS (EP_TOTAL - ADMITANCIAS PARALELAS, RS E LS),
COM VALORES MEDIOS DE ERROS POR GRUPO — ES ACP (ERRO DOS
PARAMETROS S DE ACOPLAMENTO, S13, S14, S23 E S24), ES PROP (ERRO DOS
PARAMETROS S EM CADA ENROLAMENTO).

Redes m simples Redes duplo ©
Arranjo |R e L |R e L | Escada R e L | Escada R e L | Escada dupla
série fixos comR||IL | com R+L | acoplados | dupla acoplados
Esquema | Figura 85 | Figura 92 | Figura 95 | Figura 97 | Figura 99 | Figura 101 + | Figura 101 +

Figura 97 Figura 99

eS total | 143% | 58% | 9.8% | 93% 9,7 % 5,6 % 7,05 %
eP_total | 85% | 3,82% | 5,17% | 5,02% | 3,82% 3,6 % 32 %
eS13 19,7% | 153% | 21,2% | 229% | 22,4 % 15,1 % 19,5 %
eS14 8,6% | 853% | 2,77% | 229% | 74 % 0,91 % 1,92 %
eS23 18,1% [23% [12,0% |14,1% |151% |5,26% 8,3 %
eS24 44,0% [19,0% |345% |357% [372% |20,2% 26,4 %
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eS acp |22,6% |11,3% |17,1% |18,7% |20,5% 10,4 % 14,03 %

eS11 8,4 % 0,93% [3,01% |1,08% | 1,38% 3,38 % 1,5 %

eS22 8,6 % 1,47% [ 3,17% | 1,54% | 1,6 % 2,58 % 1,52 %

eS33 147% 123% [982% |73% 5,1 % 3,56 % 5,02 %

eS44 14,7% | 4,56% | 9,87 % |5,9% 5,3 % 3,52 % 5,02 %

eS12 299% 10,72% |0,63% |0,67% | 0,61 % 1,22 % 0,84 %

eS34 3,16% | 1,14% [1,03% [1,36% |1,16% | 0,31 % 0,42 %

eS_prop | 8,76% | 1,85 % | 3,54% |2,98% |2,53% 2,43% 2,39%

FONTE: O autor (2023).

A Tabela 13 mostra os erros de cada um dos circuitos que foi otimizado, o eS_total
¢ o erro médio de todos os parametros S analisados, os do proprio enrolamento (que
também esta na tabela como eS_prop) e os pardmetros S de acoplamento, ou seja, entre
os enrolamentos, que aparece com eS_acp. O erro médio dos parametros (elementos) série
e paralelos estd como eP_total.

Observando os resultados, forma marcados em vermelho os piores resultados e
em azul os melhores, em negrito os bons resultados. Com base nestes valores o circuito
que apresenta a melhor relagdo complexidade e resultado ¢ o circuito da Figura 92, que
apresenta o melhor valor de erro dos parametros S do proprio enrolamento, o segundo
melhor valor dos parametros de acoplamento, 11,3 % contra 10,4 % (melhor valor),
também ficou em segundo no erro global dos parametros S, 5,8 % contra 5,6 % do melhor
e em terceiro nos erros dos elementos ou parametros 3,82 % contra 3,6 % ¢ 3,2 %. Como
o circuito ¢ muito menos complexo que os que ficaram com menor erro, ¢ a diferenca dos

resultados nao € significativa, este € o circuito escolhido.

4.4.4 Otimizagao do transformador B.

O transformador B, mostrado na Figura 65, foi otimizado de forma andloga ao
transformador A.

Porém nao foram incluidos todos os circuitos otimizados aqui, somente um
circuito em 7 (Figura 92), semelhante ao utilizado por Salimy et al. (2009) e os dois
circuitos equivalentes que apresentaram o melhor desempenho, ou seja, apresentaram o

menor erro nos parametros S e mais fielmente emularam o comportamento de Rs e Ls.
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Estes circuitos sao em duplo 7, como o que foi proposto por Cao et al. (2003) Figura 101

e logo em seguida como foi proposto por Sathyasree et al. (2019) Figura 99.

4.4.4.1 Circuito equivalente © simples, com Rs e Ls + Rp || Lp.

Para o circuito em 7 simples, mesmo circuito mostrado na Figura 92, os resultados

foram bem satisfatdrios apos a otimizacao, como ¢ mostrado nas figuras a seguir (Figura

110, Figura 111 e Figura

112).

FIGURA 110 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES A CADA ENROLAMENTO
(S11, S12, S33 E S34) DO TRANSFORMADOR B, CIRCUITO MODELADO COM
EQUIVALENTE IT SIMPLES, RS + LS + RP || LP (PARA ARRANJO SERIE), APOS A
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FIGURA 111 - RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES AO ACOPLAMENTO ENTRE
ENROLAMENTO (S13, S14, S23 E S24) DO TRANSFORMADOR B, CIRCUITO
MODELADO COM EQUIVALENTE ITSIMPLES, RS + LS + RP || LP (PARA
ARRANJO SERIE), APOS A OTIMIZACAO.
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FIGURA 112 - RESULTADOS DAS ADMITANCIAS PARALELAS DE CADA PORTA (YPI, YP2,
YP2E YP4) ALEM DAS RESISTENCIAS E INDUTANCIA SERIE RS1 E LSl
(PRIMARIO), RS2 E LS2 (SECUNDARIO) PARA O TRANSFORMADOR B,
CIRCUITO MODELADO COM EQUIVALENTE II SIMPLES, RS + LS + RP || LP
(PARA ARRANIJO SERIE), APOS A OTIMIZACAO.

e ot D90 b3t

GA_Mods E E
o - ! Eao e 1 x ! ! ! ! ! E i
G1EM| -—--- o

1 ! | ! o] E
BY_Moce| —— Fonos

Fav By
& pucam—-

Fope: §=

" nmos—

s

o naz

voozin— ansoin—]

Faoa

e i WITST GBIk
T T T e e T T T T T T
z 3 4 5 L ks E L] 1
freq, GHz
i o (D i
E 1T pe—— F wimgs || &4 Model ! | | | | &
it o W~ B T | By d4EM| - T e
_ F s | ! | | ! L} b
] | 54 Mocel —— SERE] o B4 Mode| ——— i
s = B . : - . . —— o n - Bl (5 - [
- 1 HaEm | —--- Bafst | z _ oo MM == =t
=1 ] o . =3 A5
X E F ' 34 (5], 4
W oom o s W s 1= E_;’ Fooe =
P E F 3 845 .
) ] 4% 5
] o i — 1 1 iy 1 ! !
o] | 1] 1 | | | | | Foom | ot
E i | | Lo a8
0000t — . B _—IIII" L _,H =2 oo
G3(8) G3{8) E e X B T T T T T T
S T T T T T T 0 u Eazsspanis Razaspamis T T RaEas el
1 ] £ [ 8 0 1 z A 4 b o B LR
freg, GHE frexg, GHz
r 24 1 10ED
] o Fsz_Atogel | — i
Foies 18] Rez EM | —--L. | a2 fonm), o=t supy
r Ls2 Windel == | Ra2 {Ohm)
Fomea P (RO TP E— : 1 1 ! Froeen
= o — [ T
=3 T =] £
gz E " 4] . ()
vz Frwa ' v T B ! ! ! ! ! ! ! Fasem '
2% = &% By
i F x b
Fresy 15 1 e ! L} 1 [ o010
Formea [ Pl ! 1 1 L LaitHy | v ooee T oasnean
[ -
T T T T T T T T T el 4 T T T T T T T T T e
i 3 4 & B E 2 10 a 1 r a 4 8 L] r H ? 1%
fmg GHz fresq, GHz
el al2 eld eld edd e23 a4 a3d a4 add ..o

0.04205 | O.01BES | 002685 | 004272 | 004304 | 004272 ( 002682 | 0.05402 | 001133 | 005271 | 003506

erpl evp2 2Yp3 eYpd eRs1 a2 elsl elaz -medio_F
00152 0185 0.0158 0.0146 &0EED D.06008 Qo281 0283 2031

FONTE: O autor (2023).

4.4.4.2 Circuito equivalente duplo 7, com Rs e Ls com acoplamento.

O transformador B, modelado com um circuito duplo &, de acordo com o que foi
proposto por Cao et al. (2003), apds o processo de otimizacdo, tem os seus resultados
mostrados a seguir.

Na Figura 113, para os parametros S relativos a cada enrolamento (S11, S12, S33

e S34).
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FIGURA 113 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES A CADA ENROLAMENTO
(S11, S12, S33 E S34) DO TRANSFORMADOR B, CIRCUITO MODELADO COM
EQUIVALENTE DUPLO I, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE SEGUNDO (CAO
ET AL., 2003), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE

: O autor (2023).

Para os parametros S entre os enrolamentos, que mostra o efeito do transformador,

Figura 114.

FIGURA 114 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES AO ACOPLAMENTO ENTRE
ENROLAMENTO (S13, S14, S23 E S24) DO TRANSFORMADOR B, CIRCUITO
MODELADO COM EQUIVALENTE DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA

SERIE SEGUNDO (CAO ET AL., 2003), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).
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O resultado referente aos elementos que foram otimizados, admitancias paralelas
e resisténcia e indutancias séries, Figura 115 e Figura 105, também apresentou uma
melhora, principalmente no comportamento da resisténcia série, como ja era esperado.

O erro médio dos parametros S ficou em 4,61 % e o erro médio dos parametros

otimizados ficou em 3,75 %.

FIGURA 115 — RESULTADOS DAS ADMITANCIAS PARALELAS DE CADA PORTA (YPI, YP2,
YP2E YP4) ALEM DAS RESISTENCIAS E INDUTANCIA SERIE RS1 E LSI
(PRIMARIO), RS2 E LS2 (SECUNDARIO) PARA O TRANSFORMADOR B,
CIRCUITO EQUIVALENTE DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
SEGUNDO (CAO ET AL., 2003), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

4.4.4.3 Circuito equivalente duplo 7, com Rs e Ls em escada dupla.

Os resultados do circuito otimizado, com base no proposto por (Sathyasree et al.,
2019), sao mostrados nas figuras a seguir.

Como pode ser visto na Figura 116, para os pardmetros S relativos a cada
enrolamento (S11, S12, S33 e S34) os resultados sdo bons, porém nao melhores que os
obtidos para a rede duplo & anterior. Principalmente em baixas frequéncias, nos casos de

Slle S33.
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FIGURA 116 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES A CADA ENROLAMENTO
(S11, S12, S33 E S34) DO TRANSFORMADOR B, CIRCUITO MODELADO COM
EQUIVALENTE DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE SEGUNDO
(SATHYASREE ET AL., 2019), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).

FIGURA 117 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S REFERENTES AO ACOPLAMENTO ENTRE
ENROLAMENTO (S13, S14, S23 E S24) DO TRANSFORMADOR B, CIRCUITO
MODELADO COM EQUIVALENTE DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA
SERIE SEGUNDO (SATHYASREE ET AL., 2019), APOS A OTIMIZACAO.
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FONTE: O autor (2023).
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Para os parametros S entre os enrolamentos, Figura 117, os resultados foram
semelhantes a rede duplo T, ja otimizada.

O resultado referente aos elementos que foram otimizados, admitancias paralelas
e resisténcia e indutancias séries, esta apresentado na Figura 118.

O erro médio dos parametros S ficou em 6,92 % e o erro médio dos parametros
otimizados ficou em 5,4 %.

Este modelo elétrico, baseado no artigo de Sathyasree et al. (2019) ndo mostrou

ser mais eficiente que o modelo baseado no artigo de Cao et al. (2003).

FIGURA 118 — RESULTADOS DAS ADMITANCIAS PARALELAS DE CADA PORTA (YPI, YP2,
YP2E YP4) ALEM DAS RESISTENCIAS E INDUTANCIA SERIE RS1 E LSI
(PRIMARIO), RS2 E LS2 (SECUNDARIO) PARA O TRANSFORMADOR B,
CIRCUITO EQUIVALENTE DUPLO II, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE
SEGUNDO (SATHYASREE ET AL., 2019), APOS A OTIMIZACAO.
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DE-10

ell el2 el3d eld e22 e23 e24 e33 e3d edd erro_medio

0.08106 0.03285 0.09495 0.06844 0.08029 0.06542 0.06284 0.09661 0.01626 0.09300 0.06917
eYpl eYp2 eYp3 eYpd eRs1 eRs2 els1 els2 Erro_medio_P
0.0358 0.0291 0.0087 0.0430 0.0852 0.0978 0.0696 0.0628 0.0540

FONTE: O autor (2023).

Neste transformador B, o circuito que apresentou os melhores resultados foi o
modelo m simples, mostrado na Figura 92. Uma razdo para isso ¢ o fato que o
comportamento de Rs, nos dois enrolamentos, ndo apresenta um ponto de inflexdo, como
no transformador A, e este comportamento pode ser descrito por uma rede © simples.

Os resultados para os modelos otimizados dos transformadores A e B
apresentaram respostas muito proximas ao dos transformadores simulados
eletromagneticamente com elementos finitos, validando assim os circuitos € embasando

os valores para a definicdo de equacdes que definam os elementos do modelo elétrico

com base nas caracteristicas fisicas dos transformadores.
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5 EQUACOES PARA DETERMINAR OS ELEMENTOS DO MODELO
ELETRICO EQUIVALENTE

Com base nos resultados obtidos na se¢do 4.4 os valores dos elementos que
compdem o circuito elétrico equivalente foram determinados para os dois
transformadores propostos.

Os resultados mostraram que o transformador com uma rede m simples,
utilizando um arranjo série R + L. em série com um arranjo R || L em paralelo (Figura 92)
teve um comportamento muito proximo ao melhor caso, e como um dos objetivos deste
trabalho ¢ obter um modelo equivalente que seja preciso e simples, este circuito foi o
escolhido para modelar os dois transformadores.

Uma outra aproximacao foi feita nos circuitos otimizados. O ramo paralelo, entre
as portas e o plano de referéncia apresenta no modelo original dois circuitos série em
paralelo, que sao Rox + Cox e Cgua + Rgua. Estes dois circuitos foram substituidos por
somente um circuito série Cox + Rox, como mostrado no novo circuito que foi calculado
para modelar os transformadores A e B, mostrado na Figura 119, ressaltando os elementos

dos ramos paralelo e série além dos elementos de acoplamento.

FIGURA 119 — CIRCUITOS EQUIVALENTE IT SIMPLES, COM SOMENTE COX + ROX NO RAMO
PARALELO, MOSTRANDO A POSICAO DOS RAMOS SERIE E PARALELO.

Cc2 + Cs2
Ls2 Rs2
o Y Y 0
Porta 3 Rp2 Porta 4
_ oxd
Cox3 Lp2
c14
Rox3 k -
€23 Rox4 |:|027_
c13
T L CC1+Cs1 e
[ NS
& /1~ N 0
Porta 1 '2 Ramo série Porta 2
Ramo paralelo Al

FONTE: O autor (2023).



147

Este circuito foi novamente otimizado e apresentou bons resultados para os
transformadores A e B, ou seja, valores muito proximos aos obtidos com dois ramos
paralelos, o que facilita a obteng@o das equacdes para determinar os elementos.

Os resultados do modelo equivalente otimizado do transformador A estdo
mostrados na Figura 120. Nela observamos que o erro dos parametros S ¢ de 5,49 % e
dos elementos é de 3,46 %.

Para o transformador B os resultados estdo mostrados na Figura 121, os erros sao

3,67 % para os parametros S e 2,81 % para os elementos série e paralelo.

FIGURA 120 — RESULTADOS PARA CIRCUITO EQUIVALENTE IT SIMPLES, COM SOMENTE
COX + ROX NO RAMO PARALELO, DO TRANSFORMADOR A, APOS A

2 18- 1.36E-9
Rs1 (Ohi e i Rs1 (Oh 4 Y | 1.34E
! ml/, o icull "\\ = RsZ (Ohm) b : j::
20— 144 - s
58 \\\ N Rs2 (Ohm) e
7 | Lst () s - e o7 \ Frzees
- = - Frases
-3 =3 ~a Fraese
e wo 12468 (Vg
= 18 =, 10 =~ t =
2n P ~Jd_ L2 () praee g
o 2 Rs1_Model o - RS2_Model | e Ls2 (H)™, ['#=s =
Rs1 EM —— 7 Rs2 EM —_—— taeEs
/ [—1.16E-9
e Ls1_Model | et P Ls2 Model | e i
LSTEM | =t L2 EM | mmemem F11oes
z LB L B L ) B O L R B RS R s i pa e ]
1 2 3 . 5 8 7 8 9 1 1 2 3 . 5 8 7 8 9 1
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ell el2 e13 el4 €22 €23 e24 e33 e34 e44 ...medio
0.00734 | 0.00888 | 0.14806 | 0.08259 ( 0.01003 | 0.02173 | 0.17701 0.04145 | 0.01001 0.04135 | 0.05485
eYpl eYp2 eYp3 eYpd eRs1 eRs2 eLs1 elLs2 ...medio_P
0.0201 0.0183 0.0336 0.0428 0.0839 0.0466 0.0091 0.0225 0.0346

FONTE: O autor (2023).

FIGURA 121 — RESULTADOS PARA CIRCUITO EQUIVALENTE IT SIMPLES, COM SOMENTE
COX + ROX NO RAMO PARALELO, DO TRANSFORMADOR B, APOS A
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FONTE: O autor (2023).

Os elementos estdo separados em:
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e clementos dos ramos paralelos (devido ao dielétrico);

e clementos série, entre as portas de cada enrolamento, aqui estdo Cc, Cs,e 0 ¢
circuito que emula a variacdo de resisténcia e indutancia série com a
frequéncia;

e o acoplamento entre enrolamentos — indutivo e capacitivo.

Estes elementos sao calculados conforme descrito nos itens a seguir.

51 ELEMENTOS DEVIDO AO DIELETRICO (ELEMENTOS EM
PARALELO)

Como existe um plano de terra (blindagem — padrao de trilhas, aterradas) entre a
base do substrato e os enrolamentos do transformador, a capacitancia se deve basicamente
a interacdo das trilhas, que compdem os enrolamentos do transformador e este plano de
terra, que funciona como uma blindagem, evitando a induc¢ao no substrato.

Apesar de reduzir significativamente este acoplamento, a presenca do substrato
abaixo do plano de terra altera os elementos paralelos, inclusive em fun¢do do padrdo
construtivo da blindagem, que normalmente sdo segmentos condutores visando
minimizar a area de inducdo, de forma andloga a transformadores de energia que usam
nucleos laminados.

Desta forma nesta etapa foram observados e calculados, a capacitancia e a
respectiva perda entre as trilhas e o plano de blindagem, e a inducdo e perdas neste plano
de blindagem.

O célculo da capacitancia e respectivas perdas foi feito no capitulo anterior
considerando placas paralelas, como ¢ bastante frequente, nos trabalhos de Yao et al.
(2014), El-Gharniti et al. (2007), Jin et al. (2018) e outros. No entanto como a largura da
trilha (w) ¢ da mesma ordem de grandeza que a separagao entre estas trilhas e o plano de
terra (tox), existe o efeito da dispersao das linhas de campo elétrico na borda da trilha
(espraiamento ou efeito de franjas), ja descrito aqui. Por este motivo o calculo desta
capacitancia ndo ¢ feito utilizando a equagdo de placas paralelas, mas sim utilizando
equagoes que levam em consideragdo a dispersao do campo elétrico e a espessura do

condutor.
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5.1.1 Calculo das capacitancias do dielétrico

Alguns trabalhos tratam do fendmeno do espraiamento das linhas de campo, entre
estes estd o de Nishiyama; Nakamura (1990). Neste trabalho os eletrodos do capacitor sao
divididos em pequenos segmentos e a equacdo de Laplace ¢ resolvida pelo método dos
elementos de contorno (BEM), semelhante a0 método dos momentos, resolvendo
equacdes integrais.

A Figura 122 mostra qual arranjo esta sendo analisado:

FIGURA 122 — LINHA DE FITA DE LARGURA W, SOBRE UM PLANO DE TERRA DISTANTE D’
(TOX) DO PLANO DE TERRA.

L
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1] 4

7 |

GROUND o

~1(¥) Y ¥
IMAGE PLATE 0

FONTE: Nishiyama; Nakamura (1990).

O que ¢ bastante interessante neste artigo € que ele mostra varios outros estudos,
com as respectivas formulacdes. A férmula proposta por Nishiyama; Nakamura (1990)
para a capacitancia distribuida para uma linha de espessura desprezivel em relagdo a

distancia do plano terra ¢ dada por:

tox (5 1)
Cn = Cpp. (1 + 4,246.7) parab < 0,005 :

tox\?
Cn=Cpp.| 1+ \]11.0872.(7) +0,001097 | para 0,005 < b < 0,05

tox 0,8258
Cn = Cpp. (1 + 1.9861. (7) ) para b > 0,05

onde: Cpp ¢ a capacitancia distribuida devido a placas paralelas, dada por e. %

em (F/m); tox ¢ a distancia entre as trilhas e o plano de terra e w ¢ a largura das trilhas.
Com esta equagdo e multiplicando pelo comprimento médio dos indutores que
compoe os transformadores foram obtidos os seguintes resultados (para o transformador

A e B).
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Cox1a=203,1 ff Cox2ar=241,8fF Coxlg=186,9 fF Cox2p=138,3 fF

Neste mesmo trabalho estdo as féormulas de diversos outros trabalhos que também
foram testados, como:

Kaupp:

Cox1a=248,9 fF Cox2r=3122fF Coxlg=226,5fF Cox2g=172,0 {F

Schneider:

Cox1a=203,1 fF Cox2a=240,7fF Coxlg=188,0fF Cox2p=138,4 {F

Kumar:

Coxla=141,1 fF Cox2A=179,3fF Coxlg=126,1 fF Cox2p= 98,5 fF

Wheeler:

Coxla=204,7fF Cox2A=2443fF Coxlg=188,4fF Cox2p=139,5 {F

Sakurai:

Cox1a=149,6 ff  Cox2A=1949fF Coxlg=131,7fF Cox2g=105,6 {F

Poh:

Cox14=203,6 ff Cox2a=251,3fF Coxlg=185,1 fF Cox2g= 140,5 {fF

Nenhum dos trabalhos acima leva em consideragdo a espessura da trilha, que nos
transformadores modelados ¢ um valor relevante, os trabalhos que consideram esta
espessura geralmente obtém a expressdo para a capacitancia utilizando a transformagao
no plano complexo, as transformacdes de Schwarz-Christoffel, (CHANG, 1976), que
transformam poligonos em planos, (CHURCHILL; BROWN, 2015), de forma analoga a
que se faz para obter a impedancia intrinseca em linha de fita, linha micro-strip. Isto esta
no trabalho de Chang (1976).

Um trabalho baseado em Chang (1976) e que apresenta as formulas para linha
onde a espessura da trilha ¢ considerada ¢ o de Sakurai; Tamaru (1983). Neste trabalho
sdo desenvolvidas as equagdes para trilha isolada (a), duas trilhas coplanares (b), trés

trilhas coplanares (c¢) e plano sobre referéncia (d). Como mostra a Figura 123, a seguir.
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FIGURA 123 — GEOMETRIA DAS TRILHAS, DE LARGURA W(W), ESPESSURA T, SOBRE UM
PLANO DE TERRA DISTANTE H (TOX) E ESPACADAS POR UMA DISTANCIA S,
A) TRILHA ISOLADA, B) DUAS TRILHAS COPLANARES, C) TRES TRILHAS
COPLANARES, D) PLANO COM AREA W.L

FONTE: Sakurai; Tamaru (1983).

Neste artigo sdo apresentadas as formulas para os arranjos descritos na Figura

123, para o item a)

w tam\ %22
Cl=c¢. (1,15.— + 2,8. <—> ) item (a) (5'2)
tox tox
w tam tam) 2?22 5 134
C12 = e, (0,03.— +0,83. 2% _0,07. (—) )(—) (-3)
tox tox tox tox
C2=C1+C12 item (b) (5.4)
€3 =C1+2.C12 item (c) (5.5)
Area tam) %222 .
Cp = & (1,15. + 1,4. <—> .perim (5 6)
tox tox
tamn 0222
+ 4.12. (—) .tox> item (d)
tox

onde: Area neste caso ¢ w.L, mas pode ser qualquer area de um plano, perim é o
perimetro neste caso 2.(w+L). C10=C1, C20=C1 e C12 =C21.

Com a equacdo (5.2) de Cl1, o resultado é:

Coxla=223,4fF Cox2A=256,0fF Coxlg=2109fF Cox2g=149,5 {F

Considerando a trilha coplanar (5.4) de C2, o resultado é:

Coxla=331,1fF Cox2s=4428fF Coxlg=318,1 fF Cox2p=218,3 {F

O que indica claramente que a formulagdo para estes casos ¢ de linhas com

aterramento nas linhas laterais, e ndo duas trilhas formando um par diferencial.
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O trabalho de Wong; Lee (2000), apresenta também as equagdes para trilhas com
trilhas coplanares laterais, a abordagem neste trabalho foi a partir da equagao de Poisson,
no entanto com uma abordagem semiempirica, buscando férmulas que se ajustassem ao
esperado.

O esboco da formulagdo estd na Figura 124, a seguir.

FIGURA 124 - GEOMETRIA DAS TRILHAS, DE LARGURA W(W), ESPESSURA T(TAM), SOBRE
UM PLANO DE TERRA DISTANTE H (TOX) E ESPACADAS POR UMA DISTANCIA
S(S), CAF E A CAPACITANCIA ENTRE A TRILHA E O PLANO DE TERRA,
CCOUPLE A CAPACITANCIA ENTRE AS TRILHAS.

W S
- —_—

Ccaup:
A R
H :I:Caf

Plane

FONTE: Wong; Lee (2000).
Neste artigo sdo apresentadas as seguintes formulas, para as capacitancias distribuidas:

(5.7)

w 3,193
taf =e. <E 2217 (s +0,702. tox)

S 0,7642 tam 0,1204
()7 )
s+ 1,51.tox tam + 4,532.tox

am ( tox )0'0944 (5.8)
s "\tox + 2.059.s

t
Ccouple = ¢. (1,144.

w 1,144
+0,7428. (W + 1,592.5)

w 0,1612 tox 1,179
Frse () ()
w+ 1,874.s tox + 2,059.s

A capacitancia indicada no trabalho, devido aos trés condutores mostrados na
Figura 124, ¢ calculada como Cb = Caf + 2.Ccouple, no entanto para o transformador A
e B, ndo existem trés trilhas mas somente duas, entdo foi considerado todo o comprimento
para Caf e o perimetro médio entre as espiras de um mesmo enrolamento para Ccouple,

com 1ss0:

Cox1a=160,6 fF Cox2a =203,1 fF Coxlp=140,0 fF Cox2g=105,7 fF
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Da mesma forma que as equagdes de Sakurai; Tamaru (1983), tudo indica que as
trilhas adjacentes sdo aterradas, fazendo o papel de guarda, uma vez que faz a soma, e
ndo par diferencial.

Mais uma tentativa foi feita agora a partir das féormulas encontradas em livros de
linhas de transmissdo especificamente para linha de fita (micro-strip) como no livro de
Edwards; Steer (2016), Fleming; Galvao (1987) e Wadell (1991).

Como nestes livros o objetivo € encontrar a impedancia caracteristica, foi a partir

desta equagao de Zo (impedancia caracteristica) que foi obtido Cox.

. .| :
A Zo para linha sem perdas ¢ \/;, a que velocidade de fase vf = \/: = F onde

L ¢ a indutancia distribuida da linha, C é a capacitancia distribuida da linha e c a
velocidade da luz no vacuo, podemos determinar L e C a partir de Zo e er:

__1 L %o (5.9)
Zo.vf vf

Com base no que esta descrito em Wadell (1991), podemos calcular a impedancia
caracteristica levando em conta a espessura do condutor, utilizando:

(5.10)

tam 4.e 1 1
we =w + .In ( + )

7T 2| \2  2.er
tam\? 1
- + - o
(Fox)
I (” (tam)+11>
2

32 32 \]
zoo 00 |1+4.h /56+g tox 56+ tox +(1+ 1) 2 I
0_\/2_er+2'n| We'\ 11 "we 11 “we er 2)|

(5.11)

Como temos basicamente o mesmo dielétrico acima e abaixo da trilha, foi
aproximado para o er equivalente ja determinado de 4,095, para o calculo de Zo e vf.

Mais uma tentativa foi feita ainda pensando em linha de fita, desta vez associando
o modo par de um par diferencial as duas trilhas que correm em paralelo nas espiras do
indutor.

Como as duas trilhas estdo levando praticamente a mesma corrente, a impedancia
de modo par pode ser uma boa alternativa para descrever a capacitancia de 6xido.

Na Figura 125, ¢ representado o que significa e como ficam as linhas de campo

de um par diferencial com impedancia no modo par (a) e impar (b).
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FIGURA 125 —-MODO PAR (A) E IMPAR (B) PARA LINHAS DE FITA (MICRO-STRIP) FORMANDO
UM PAR DIFERENCIAL, CAM AS RESPECTIVAS LINHAS DE CAMPO ELETRICO
E MAGNETICO.

— [ field
- - = H field

R
L

Considerando o que estd definido no livro de Wadell (1991), o valor da

FONTE: Edwards; Steer (2016).

impedancia de modo par devido a duas trilhas, de largura w, espessura tam, espacadas

por s, como na Figura 126, ¢ dada pela equacao (5.12):

FIGURA 126 — DIMENSOES DE UMA PAR DIFERENCIAL, PARA A DETERMINACAO DA

IMPEDANCIA PAR.
e W ] S e Wl t
| [ \ t
r
£, h
FONTE: Wadell (1991).
Z
e (5.12)
1= 1507 Ver-Q4
2.01
_ 02
Q4 - _s w Q3 s w —Q3
e tox +(2—e tox).ﬁ
S 10
1 M
1-0387 1N . +( . )10
8,4 A ox
Q3=0,1975+|16,6 + (T + 23’:1 tox
tox

2,31

02 =1+0,7519.—— 4 0,189 (i)
- ’ “tox T T \tox

0,194

Q1= 0,8695.(%)

onde Zo ¢ a impedancia caracteristica obtida através das equagdes (5.10) e (5.11).
Com base nestas equagdes, e utilizando (5.9) s@o obtidas as capacitincias de

oxido.
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Foi calculada a capacitancia de 6xido para Cox1a, com a formula aqui explicita
devido a Wadell (1991) e também considerando o que esta no livro de Edwards; Steer
(2016), o valor de Cox deu muito abaixo do que estava esperado, ¢ claro que o
comprimento ndo € o total, mas sim o valor médio uma vez que a impedancia ja considera
as duas espiras (espiras) do mesmo enrolamento.

Porém nao foi corrigido o fato de ndo existir ar logo acima do dielétrico, isto pode
ser feito considerando um ajuste na impedancia caracteristica, como mostra a Figura 126

e com as equacoes (5.13).

FIGURA 127 — LINHA DE FITA DENTRO DO DIELETRICO COM AR ACIMA, ESQUEMA PARA
CORRECAO DA IMPEDANCIA CARACTERISTICA.

N
o -

£

fo_

FONTE: Wadell (1991).

Zo. [eref (5.13)
Jerefb

_2b _2b
erefb = eref.e tox + sr.(l —e tOX>

Zob =

Onde: Zo ¢ a impedancia caracteristica sem a corre¢do, Zob a impedancia
caracteristica corrigida; er ¢ permissividade relativa do dielétrico, eref € a permissividade
elétrica relativa efetiva devido a interface ar dielétrico na altura das trilhas e erefb ¢ a
nova permissividade elétrica relativa devido ao arranjo mostrado na Figura 126.

Com isso o valor de Cox1a ficou em 74 fF para formulacao de Wadell (1991) e
68 fF para Edwards; Steer (2016).

Logo esta abordagem foi abandonada, mesmo porque quando o transformador
tiver mais do que 2 espiras, sera bem dificil estimar através desta abordagem a
capacitancia de oxido.

No trabalho de Goni et al. (2007) a capacitancia de 6xido ¢ calculada com base

na capacitancia de uma placa circular carregada, como mostra a Figura 128.
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FIGURA 128 — METODO DAS IMAGENS PARA DETERMINAR A CAPACITANCIA DEVIDO A
UMA PLACA CIRCULAR CARREGADA.

FONTE: Goni et al. (2007).
A formula para este calculo é:

2.e0x.w.l (5_14)

/W.l ’ ., w.l
2.tox + T_ 4. tox +T

Com esta formula:

Coxla=8341fF Cox2a=1232fF Coxlp=68,4fF Cox2g=064,3 fF

Cox =

No trabalho de El-Gharniti et al. (2007) a capacitancia de 6xido ¢ calculada
simplesmente considerando a area ocupada pelos indutores que compde o transformador,
no trabalho citado, os indutores apresentam plano de terra (na camada condutora acima
do dielétrico) e como a distancia entre as trilhas e este plano ¢ pequena ¢ feita esta
aproximacao, a diferenca ¢ que tratam de indutores quadrados e ndo octogonais.

Desta forma foi adaptada a equacdo para indutores octogonais, segundo El-

Gharniti et al. (2007), adaptado:

2 2
ox=ﬂ 2.dout _Z.dm (5.15)
tox|1++2 142

Com base na férmula (5.15) os valores sdo:

Cox1a=7832fF Cox2A=100,1fF Coxlg=068,1fF Cox2p=61,9 {F

Como existe um espago igual a s entre as espiras, e uma area entre a entrada igual

a (wl.s_entl) a formula proposta ¢ a seguinte:

cox[2.dout® 2.din*> 2.davg.s
= - - g5 _ (w.s_ent) (5.16)
tox|14vV2 1+vV2 1442

Com base na formula (5.16) os valores sdo:

Coxla=7641F Cox24=99,1{F Coxs=66,1 F Cox2g= 60,6 fF

ox

Estes valores estdao abaixo do esperado, fica evidente que o fato de desconsiderar
as franjas faz com que os valores fiquem bem abaixo do esperado, existe uma equacao
que considera o efeito de franja para areas, com os respectivos perimetros. Se for

considerado s6 o externo, a franja de dentro fica sendo desconsiderada, se foram



157

consideradas os dois lados, ndo ¢ possivel saber se a equagdo (5.6) de Sakurai; Tamaru
(1983) prevé isso. Considerando somente o perimetro externo:

Cox1a=1273fF Cox2Ao=149,5fF Coxg=117,3fF Cox2g=98,2 {fF

Considerando o perimetro externo e o interno:

Coxla=1579fF Cox2A=171,9fF Coxg=151,4fF Cox2g=116,3 fF

A tltima abordagem aqui serd a feita através do trabalho de Leite et al. (2012),
neste trabalho a capacitancia ¢ devido placas paralelas somada com a devido as franjas,
como aparece na Figura 129 , a seguir.

A equacdo da capacitancia de franjas, ¢ dada por:

2.T. €y & (5.17)
Cpranja = 2.tox 2.tox (2.tox
l"ll+ tam +\/ tam (tam +2)|

FIGURA 129 — LINHAS DE CAMPO ELETRICO MOSTRANDO O ESPRAIAMENTO (FRINGING)
DAS LINHAS DO CAMPO ELETRICO E AS DIMENSOES PARA O CALCULO DA
CAPACITANCIA.

Electric field R

- \

Fringing lines

Al
Parallel-plate lines

FONTE: (Leite, 2015).
A equagdo (5.17) ¢é proposta por Yuan; Trick (1982) e se baseia na capacitancia
de linhas de transmissdao bifilares, como visto em Chipman (1979), associado a
capacitancia de placas paralelas com uma reducao na largura da placa devido a interagdo

com a linha bifilar (usando método das imagens) como mostra a Figura 130.
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FIGURA 130 — ARRANJO PARA A EQUACAO QUE PREVE A CAPACITANCIA DE FRANJAS.

!: w

ARG
FONTE: Yuan; Trick (1982).
Entdo quando utilizada a equacao (5.17), € necessario efetuar uma redugao de na
largura efetiva da trilha igual a metade da espessura da trilha (tam/2) no calculo de
capacitancia como placas paralelas. Quando a largura da trilha for menor que a metade

da espessura (tam/2), entdo existe uma féormula alternativa (5.18) :

(5.18)
m.(1- 0,0543.;‘;—0";)
Cfranja = l.é‘o.gr. - + 1,47
ml1+ 2.tox n 2.tox (2.t0x+ 2)
n tam tam \ tam

As equagdes (5.17) e (5.18) so6 consideram o lado da trilha. Para o calculo
completo deve ser somada a capacitancia de placas paralelas, (com redugdo ou nao de
t/2). Nestas equagoes ja foram substituidas as grandezas da figura por tox (d) e tam (t),
considerando esta equacgao mais placas paralelas, entdo:

Cox1a=224,1 fF Cox2a=250,2fF Coxlg=214,0fF Cox2g=202,7 {F

Uma vez que a equacdo (5.17) considera somente as franjas, ela ¢ a ideal para
colocar franjas na equacdo da area equivalente do enrolamento, que estd em (5.16),
fazendo o célculo da capacitancia de franja a partir dos perimetros externos e internos das
areas:

Coxla=151,3fF Cox2A=160,8 fF Coxlg=146,8 fF Cox2p=110,2 {fF

Todos os valores calculados até aqui consideraram somente o corpo do indutor,
ou seja, os terminais de alimentagdo ndo estdo incluidos. A capacitancia devido a estes

terminais é calculada no item 5.1.2.
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5.1.2  Calculo das capacitancias dos terminais dos enrolamentos

Cterla ¢ a capacitancia dos dois terminais que chegam ao primeiro enrolamento
(1 ou priméario) do transformador A, o seu valor ¢ calculado a partir da equacao de placas
paralelas (Cpp), como estd na equacdo (4.5) mais a capacitancia de franja (Cfranja)
equagdo (5.17).

Especificamente para estes transformadores (A e B) a determinacdo desta
capacitancia ndo ¢ imediata, uma vez que estas trilhas nao estao totalmente sobre o plano

de referéncia, mas sim sobre trés camadas diferentes como mostra a Figura 131, a seguir.

FIGURA 131 - CAMADAS ABAIXO DA TRILHA DE TERMINAL, MOSTRANDO A COMPOSICAO
DA CAPACITANCIA DOS TERMINAIS PARA CADA PORTA (TRANSFORMADOR
A, PORTAS 1 E 2)

let2 = 40,4

FONTE: O autor (2023).

Entdo a capacitancia é a soma de 4 termos, o primeiro com o plano de terra
na camada M1 por baixo, o segundo tem a camada M1 a direita e o substrato
abaixo, o terceiro tem M3 como camada de referéncia e o quarto apresenta o
substrato com plano de referéncia. Para melhor entender este calculo, sera

definido:

C( ht) =1 1,15.— + 1,4 —t)om
&, W, h, t, .&y. &.|1,15. (
t T (o] T h ’

.(2+2¥) (5.19)

t 0,728 h
+(aazg) 4
h l
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(5.20)
Cour( nel) =1 w—t 2.1
ter(EmW, It D) =L g, &
2.h 2.h(2.h
|1+ 57+ |5 (5 +2)
Crer 1 = Cior (844, W1, tox, tam, ltel) + Cyipor (&4, W1, tsub, tam, lte2) (5.21)

+ Cier(gr1, w1, tox, t3, lte3)
+ Cior (€71, w1, tsub, tam, lted)

Onde ltel ¢é o primeiro trecho do terminal, que esta acima do plano em
M1, Ite2 o segundo trecho que esta acima do substrato, Ite3 o trecho acima de M3
e tl4 acima do substrato, como mostra a Figura 131.

Utilizando estes valores e a equagdo (5.21), foram determinadas as
capacitancias dos terminais dos que levam aos enrolamentos dos transformadores
A ¢ B;

Cterla=25,6 fF Cter2a =384 fF Cterlg=14,9fF Cter2g= 28,4 fF

5.1.3 Simulagado dos enrolamentos dos transformadores isolados

Existem valores alvos para os quais as equagdes devem convergir, estes valores
sdo os obtidos no processo de otimizagdo, no entanto pode acontecer de a otimizagao
mostrar valores irreais, que convergem matematicamente, mas nao correspondem ao que
foi fisicamente estabelecido. Por isso foi feita a simulacao das espiras isoladas, para poder
ter uma visao mais proxima das realidades dos valores buscados. A partir deste esquema
foram encontradas as capacitancias, resisténcias e indutancias dos enrolamentos isolados.

A Figura 132 mostra o transformador A com os seus enrolamentos separados.

Desta forma ¢ possivel simular evitando o acoplamento entre eles.
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FIGURA 132 — ENROLAMENTOS DO TRANSFORMADOR A SEPARADOS PARA (A)
ENROLAMENTO 1 (PRIMARIO), (B) ENROLAMENTO 2 (SECUNDARIO), PARA
ANALISE ISOLADA.

FONTE: O autor (2023).

Foram feitas duas simulagdes, a primeira visando somente determinar a
capacitancia entre o enrolamento e o plano de terra (que foi mantido), ou seja, foi colocada
somente uma fonte (porta), entre o enrolamento e o plano de terra, que ¢ o objetivo neste
item. A segunda simulacdo foi feita considerando duas portas como aparece na Figura
132, visando obter também os parametros série sem acoplamento.

Com isso foram determinados, através de simulagdo, as capacitancias de 6xido
para o enrolamento 1 e 2 do transformador A.

Os resultados estdo na Figura 133, mostrando um valor de Cox em Rox em fung¢do
da frequéncia, considerando somente uma fonte (porta) em cada enrolamento.

O comportamento de um aumento na capacitancia com a frequéncia ¢ decorrente
do aumento da reatincia indutiva, que inicialmente era desprezivel e com o aumento da
frequéncia comeca a se tornar mais significativa. Como o valor da capacitancia ¢
mascarado pela indutancia em frequéncias mais elevadas, para a definicao do valor da
capacitancia no modelo elétrico equivalente, os valores de baixas frequéncias sdo os que

interessam, Figura 132.
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FIGURA 133 - RESULTADOS DE COX E ROX DO TRANSFORMADOR A PARA ENROLAMENTO
1 (PRIMARIO) E ENROLAMENTO 2 (SECUNDARIO), ANALISE ISOLADA.

—— o es20sMHz | 2 rg=5.005 Gz
rog= 2 | |freq=54.79 MHz 6q= 2 | lireq=520.3 MHz 1. Ohm=1 420
[Coxa_{F=186.986| |Cont” 170,040 Rox2_Onm=12449] |1 Ohmrd 440] [y

15—

Cox2_fF
Coxi_{F
g B
I I I
Rox2_Onm
Roxt ~Ohm
Pl I T ATeEY
/

FONTE: O autor (2023).

FIGURA 134 — RESULTADOS DE COX E ROX DO TRANSFORMADOR B PARA ENROLAMENTO
1 (PRIMARIO) E ENROLAMENTO 2 (SECUNDARIO), ANALISE ISOLADA.

1
e e s m2 freq=5.233 MH:
freq=52.33 MHz = freq=2.083 GHz = S i
Cox2 fF=181430) 'c“;ﬁ‘f,z;ﬁ Lisd9 o2 Ohnet 78] 'ri‘éiﬁﬁﬁi otz | Eggfchm-»s?e 351

Roxz_Ohm
Rox1_Ohm

freq, GHz freq, GHz

FONTE: O autor (2023).

Os resultados da simulacao mostram os seguintes valores de capacitancia de 6xido:
Coxla=170,0fF Cox2Ao=187,0fF Coxlg=1579fF Cox2p=161,4 {F

Estes valores ja incluem a capacitancia de terminal, Cter. Porém quando foi calculada

a capacitancia de oxido seguindo as diversas fontes que constam na Tabela 14, a

capacitancia de terminal ndo foi incluida.

5.1.4 Tabela resumo com os dados de capacitancia do dielétrico

A defini¢ao de qual o melhor método de calculo para a capacitancia de 6xido foi
feito com base em uma tabela, onde os valores obtidos através da otimizagao
(descontando a capacitancia de terminal) foram comparados aos métodos descritos no
item 5.1.1, e foi escolhido o método que apresentou o menor erro nas 4 capacitancias de

oxido. Estes valores estdo na Tabela 14.



163

TABELA 14 — VALORES CALCULADOS DE COX A PARTIR DE DIVERSAS REFERENCIAS,
COMPARADAS AOS VALORES OBTIDOS APOS A OTIMIZACAO.

Valor otimizado

(Nishiyama & Nakamura,

1990 sem tam
Kaupp sem tam
Schneider sem tam
Kumar: sem tam
Wheeler: sem tam
Sakurai: sem tam
Poh: sem tam

Sakurai & Tamaru, 1983 com tam

Coplanar com tam
Wong & Lee, 2000 com tam
(Goni et al., 2007 com tam
Gharniti et al., 2007 com tam
Adaptado - s retirada com tam
SO perimetro externo com tam

perimetro externo e interno | com tam
Leite, 2015 com tam
Leite, 2015 + area com tam
Yuan & Trick 1982 + area

mod com tam

FONTE: O autor (2023).

128,6

203,1
248,9
203,1
141,1
204,7
149,6
203,6
2234
331,1
160,6

83,4
78,32

76,4
127,3
157,9
2241
151,3

132,2

143,5

241,8
312,2
240,7
179,3
2443
194,9
251,3

256
442,8
203,1
123,2
100,1

99,1
149,5
171,9
250,2
160,8

141,5

124,1

186,9
226,5
188
126,1
188,4
131,7
185,1
210,9
318,1
140
68,4
68,1
66,1
117,3
151,4
214
146,8

128,8

113,6

138,3
172
138,4
98,5
139,5
105,6
140,5
149,5
218,3
105,7
64,3
61,9
60,6
98,2
116,3
202,7
110,2

118,4

(%)

57,9%
93,5%
57,9%
9,7%
59,2%
16,3%
58,3%
73,7%
157,5%
24,9%
-35,1%
-39,1%
-40,6%
-1,0%
22,8%
74,3%
17,7%

2,8%

(%)

68,5%
117,6%
67,7%
24,9%
70,2%
35,8%
75,1%
78,4%
208,6%
41,5%
-14,1%
-30,2%
-30,9%
4,2%
19,8%
74,4%
12,1%

-1,4%

(%)

50,6%
82,5%
51,5%
1,6%
51,8%
6,1%
49,2%
69,9%
156,3%
12,8%
-44,9%
-45,1%
-46,7%
-5,5%
22,0%
72,4%
18,3%

3,8%

(%)

21,7%
51,4%
21,8%
-13,3%
22,8%
-7,0%
23,7%
31,6%
92,2%
-7,0%
-43,4%
-45,5%
-46,7%
-13,6%
2,4%
78,4%
-3,0%

4,2%

Com base no erro obtido na tabela, a melhor op¢do ¢ a area equivalente

modificada, mais a capacitancia de franjas obtida em Yuan; Trick (1982) e mais a

capacitancia dos terminais como descrito no item 5.1.2. Que corresponde a ultima linha

da tabela onde aparece a melhor op¢do em fun¢do do erro entre o que foi calculado e

otimizado.

5.1.5 Calculo dos resistores devido as perdas no plano de terra.

As perdas devido ao dielétrico sdo desconsideradas pois o plano terra isola o

substrato dos enrolamentos, desta forma a perda seria somente devido a tangente de

perdas do 6xido entre as camadas condutoras, e este valor ¢ desprezivel.

Logo, as resisténcias sdo devidas as perdas no plano de terra (blindagem). A

equagdo utilizada para determinar esta resisténcia € a devido ao efeito pelicular em
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condutores planos com espessura finita, desenvolvida no livro de Ramo et al. (1981),

mostrada abaixo,

l senh (%) + sen (%) (5.22)

w.§ cosh (%) — cos (%)

onde o ¢ a profundidade nominal de penetragao, calculada como em (4.6). O valor

Rox (O-: w, t: l: 6) =

desta resisténcia foi calculado para uma frequéncia de meio da escala, ou seja, 5 GHz.
Para o transformador B, devido a proximidade da guarda de aterramento, na ordem de
grandeza da distancia do plano de aterramento, a guarda também compde a resisténcia de
oxido, entdo ¢ utilizada a mesma equagdo (5.22), para determinar adicionalmente a Rox
do transformador B.

Com isso:

Rox1Aa=8,4Q Rox2A=4,7Q Roxlp=2,45Q Rox2g=0,5Q

Ao contrario do definido no calculo dos valores iniciais, ndo foi considerada a

resisténcia devido a guarda para o transformador A.

5.1.6  Calculos das capacitancias e resisténcias de guarda

A proximidade da guarda com as espiras mais externas dos enrolamentos dos
transformadores, causa uma capacitancia adicional na capacitancia entre os enrolamentos
e a referéncia, no modelo proposto, estes valores sdo incorporados a Rox e Cox.

Para o transformador A, as portas 1 ¢ 3 apresentam este acréscimo, pois sao as
trilhas que estdo proximas destas portas que tem uma influéncia da guarda por
proximidade. Como estas trilhas tém acoplamento mais forte através da espessura, a
formulacao ¢ bastante semelhante a proposta para a capacitancia entre os enrolamentos,
ou seja, e equagdo ¢ a (5.8). Considerando a distancia entre a trilha e a guarda e a como e
a resisténcia associada semelhante ao célculo do 6xido. Desta forma os valores de
capacitancia de guarda e de resisténcia de guarda ficam, para o transformador A:

Cguala = 4,8 fF, Rguala = 0,28 Q3, Cgua3a = 3,3 fF, Rgua3a =0,27 Q

Para o transformador B:

Cgualg = Cgua2g = 15,3 fF, Rgualg = Rgua2g = 0,21 QQ
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5.2 CAPACITORES ENTRE ESPIRAS (CS);

Como ja exposto na andlise dos resultados da otimizac¢do, item, 4.4.3.10 valor de
Cs ndo ¢ dado pela capacitancia equivalente a placas paralelas entre as trilhas do mesmo
enrolamento. A caracteristica distribuida desta capacitincia altera significativamente o
seu valor. Esta caracteristica ¢ citada em Leong (2003) e em Razavi (2011), e pode ser

vista na Figura 135.

FIGURA 135 — CARACTERISTICA DISTRIBUIDA DA CAPACITANCIA ENTRE ESPIRAS DO
MESMO ENROLAMENTO, SEGUNDO LEONG (2003) EM (A) E RAZAVI (2011) EM

(B).

—_— }_f-__.__;“ Tao
Input
Port - — - Outout
__{ " N Port
1 1 A 2 B 3 e 4 b 8 B 8 TR

FONTE: Leong (2003) (a) ¢ Razavi (2011) (b).

No trabalho de Leong (2003) ndo ¢ nem considerada a capacitincia entre as
espiras do enrolamento, somente a capacitancia devido ao cruzamento entre as espiras
utilizando a equagdo para placas paralelas. Em Razavi (2011) ¢ sugerida uma féormula
para o calculo desta capacitancia, levando em consideragdo o nimero de segmentos que

compdem o enrolamento, como mostra a figura no item (a), como mostrado,

_ Yn=1.nCn (5.23)
- (N2 -1)?

onde n ¢ a enésima capacitancia e N o nimero total de segmentos.

Cs

No entanto nos dois trabalhos ¢ dito que normalmente a capacitancia ¢

desconsiderada por ter seu valor muito baixo.
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5.3 CAPACITORES NAS ENTRADAS (PRIMARIO E SECUNDARIO) (CC)

J&4 a capacitancia entre os terminais de entrada, como mostrada na Figura 83,
costuma ser calculada e considerada, neste caso ¢ utilizada a formula (5.8), sugerida por
Wong; Lee (2000), que apresenta valores mais proximas aos obtidos através da
otimizagao.

Os valores obtidos sdo:

Ccla=1261fF Cc2a=1.15fF Cclg= 0.627 fF Cclg= 0.873 fF

5.4 ELEMENTOS DE ACOPLAMENTO ENTRE OS ENROLAMENTOS;

Aqui serdo vistos a determinacdo dos fatores de acoplamento entre os

enrolamentos dos transformadores em estudo, além dos capacitores de acoplamento.
5.4.1 Fator de acoplamento entre enrolamentos

Como ja descrito no item 4.4.2.3, nas equagoes (4.15) e (4.16), a determinacao
dos valores de k, tanto do transformador A quanto do B ¢ feita por area equivalente.

Esta suposicdo foi feita baseado na defini¢do do fluxo magnético, que ¢ fungao
das areas dos enrolamentos envolvidos, no entanto esta ¢ uma aproximag¢ao grosseira uma
vez que sé seria exata se o vetor densidade de fluxo magnético B, fosse constante para a
area do enrolamento. Para o transformador B, como o segundo enrolamento estd dentro
do primeiro o B ¢ mais proximo de constante, porém para o transformador A, isto é longe
de ser verdade. No entanto nas formulas aproximadas ¢ considerado que todo o fluxo esta
entre o raio equivalente (dout1+D) e (dout1+D-+dout2) o que também nao ¢ verdade, logo
uma aproximacao pode compensar a outra no caso de areas equivalentes.

Para validar as aproximacdes primeiro foi verificado se efetivamente o campo
dentro de uma espira ¢ aproximadamente constante, para isso foi utilizado a equagao mais

basica, que ¢ de Biot-Savart, aplicada a uma espira circular de raio dout/2.
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FIGURA 136 — LEI DE BIOT-SAVART PARA DETERMINAR B A PARTIR DE L.

i ds
d'I;{pa.ra dentro

; T J
ds T do papel)

, fdssenf
) dB = ﬂ—,
L Corrente dqr re

FONTE: Halliday et al. (2012).

Com base nesta lei, teremos dois campos a serem calculados, um externo ao
enrolamento 1, para o transformador A e o outro interno a este enrolamento, que se aplica
ao transformador B, para o campo externo a formulagdo ¢ a baseada na Figura 137 (a) e

para o campo externo e (b) para o campo externo a espira circular de raio a.

FIGURA 137 — ARRANJO PARA O CALCULO DO CAMPO MAGNETICO (A) -EXTERNO E (B) -
INTERNO EM P DE UMA ESPIRA CIRCULAR A PARTIR DE I.DL.

—
Pl of {
: n
sen(y) = a-r.cos(0) ‘
3'(' {

d

(a) (b)

FONTE: O autor (2023).

Na Figura 137 (a) o campo devido a um elemento de corrente i.dl, causa um
campo magnético infinitesimal dH em P. O campo total H ¢ obtido integrando dH, para
toda a circunferéncia, devido a simetria, integral de 0 a ©, ¢ multiplica por 2, ai teremos
H(r), para obter o B(r) e o fluxo interno ®@i. Com base na Figura 137, pode ser definido,

s _
Hi(r) = Z'In.f a.(a —r.cos(0)).d6 . (5.24)
0 [(a.cos(8) —r)? + (a.sen (8))?]2

Na Figura 137 (b) o procedimento ¢ o mesmo, no entanto a integracao ¢ feita para

toda a circunferéncia.

T a.sen(6) (5.25)
oz 4. Sen <§ — 60 — atan (—r —— cos(@)))

P =37 )y "Tacos@® — 12 + (@ sen(@)7
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Para validar as expressoes foi plotado o campo magnético H(r) em funcao de r
(distancia a partir do centro) de uma espira circular com condutores de 2 mm, raio a de
40 mm, circulando uma corrente de 1 A, os resultados foram obtidos com o uso do

MatLab, e estdo na Figura 138.

FIGURA 138 -VALORES DO CAMPO MAGNETICO DEVIDO A UMA CORRENTE DE 1 A EM UMA
ESPIRA CIRCULAR DE 40 MM DE RAIO E 2 MM DE DIAMETRO DO FIO,
UTILIZANDO AS EQUACOES (5.24) E (5.25) COM O MATLAB.

Campo H(r)
100 T

90 [ °
X 0.038 [

80 Y 90 X 0.042
Y 69.79

H(r) (A/m)

. .
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12

FONTE: O autor (2023).
Para ratificar o obtido através das formulas (5.24) e (5.25) foi também simulado
esta espira circular de raio 40 mm no SW Maxwell da Ansys, e plotado o grafico de H(r)

e o campo H(r) em 2D, mostrado na Figura 139.

FIGURA 139 -VALORES DO CAMPO MAGNETICO DEVIDO A UMA CORRENTE DE 1 A EM UMA
ESPIRA CIRCULAR DE 40 MM DE RAIO E 2 MM DE DIAMETRO DO FIO,
SIMULACAO COM O SW MAXWELL DA ANSYS.

Calculator i Plot 1

4000 |

Aper_metes

s

S g
FONTE: O autor (2023).
Uma vez validada as equagdes, foram calculados os acoplamentos (k) através da
determinagao dos fluxos nos enrolamentos dos transformadores A ¢ B.
Com as duas expressoes obtidas, ou seja, (5.24) e (5.25), € possivel calcular o

fluxo total no enrolamento 1 e 2, para o transformador A. isto ¢ feito a partir de,
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do;ttl_w1 o (5.26)
J H;(r).r.d6.dr
0

‘Di1=]
0

para o fluxo dentro da espira 1, e

Do (5.27)

dout2
J‘ 2
0

onde Se =doutl/2 + doutl/2 + S, S é a distancia entre as bordas externas dos dois

—w2 fz'n H, [\/(Se - T-COS(Q))Z — (T.Sen(@))z] r.do.dr
0

enrolamentos do transformador A.
O acoplamento seria basicamente o quociente entre o fluxo 2 e o fluxo 1,

D, (5.28)
Dy

k =

resultando em 0,0795 para o transformador A.
Para o transformador B a equacdo do fluxo 1 é a mesma, a equacao do fluxo 2 ¢

a mesma obtida para o fluxo 1, porém com diferenca nos limites de integracao,

CI)izzf
0

resultando em 0,26 para o transformador B.

dmzttz_wz o (5'29)
f H;(r).r.d6.dr
0

O que valida os resultados obtidos por area equivalente descritos no item 4.4.2.3

5.4.2 Capacitores entre enrolamentos

O que difere aqui do que esta descrito no item 4.4.2.3 ¢ que ao invés de utilizar a
equagao para capacitores de placas paralelas, sera utilizada a expressao para capacitores
proposta por Wong; Lee (2000), mais especificamente a equagao (5.8).

Para o transformador A, o acoplamento entre os enrolamentos lateralmente
acoplados se deve a C24 e C14 (valores que se mostraram relevantes na otimizagao).

Para a determinacao de C24 ¢ repetido o mesmo procedimento que em 4.4.2.3,
separando C24 em 3 partes duas devido ao acoplamento inclinado, para o qual foi
proposto uma distancia equivalente, conforme Figura 84, se a equacao (5.8) for rescrita

como,
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( h )0,0944 (5.30)

t
Cepl(e,w, h,t,5) = er. 30'<1'144'_ h+2.059.s

S .

1,144
428, ———
+0,7428 (W + 1,592.5)

w 0,1612 h 1,179
1,158.| ——— N
+ >8 (W + 1,874. s) (h + 2,059. s) )

onde er ¢ a permissividade elétrica relativa do dielétrico, h ¢ a altura do dielétrico
(tox), w ¢ a largura da trilha (w1 ou w2), t é espessura da trilha (tam) e s € a separacao
entre as trilhas. Este valor ¢ dado em (F/m) logo, para obter a capacitiancia o valor deve
ser multiplicado pelo comprimento. Para C24b o comprimento ¢ a média entre o lado

externo do enrolamento 1 e o lado externo do enrolamento 2 que da (dout1+d0ut2)/2.(1 +

\/f)_l = Ilm, com isso:

C24b = Im. Ccpl(e5, (wi+w2) ,tox, tam,S) = 3,784 fF

2

l (witw2)A/2 m
C24a=C24c = \/—n; Ccpl (eS, #, tox, tam, (S + lﬁ)) = 0,443 fF

C24 =4,67 fF

O resultado obtido na otimizacdo foi de 5,41 fF, para C24. Existe uma
aproximagao um tanto quanto grosseira na determinag¢do de C24a e C24c, que pode ser

calculada de forma mais precisa com base na Figura 140, e na equacao (5.31),

im 5.31

vz wl + w2 (5.31)
C24c = Cepl| €5,————,tox, tam, (S + 2.x) |.dx

0 V2
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FIGURA 140 —~ARRANJO PARA O CALCULO DA CAPACITANCIA ENTRE OS ENROLAMENTOS
1 E2 DO TRANSFORMADOR A, LEVANDO EM CONTA O ESPACAMENTO ENTRE
ELEMENTOS DE TRILHA, PARA O USO DA EQUACAO (5.31).

Im x xt 8
7z _
FONTE: O autor (2023).
Com esta equacdo (5.31) ¢ encontrado o valor de 0,661 fF, que torna C24 = 5,1
fF, mais proximo do valor obtido através da otimizagao e como a formulacdo agora € mais
precisa, este valor € o mais indicado.

A capacitancia C14 que aparece com um valor relevante na otimizagdo pode ser

calculada de forma anéloga, considerando que o espagamento entre as trilha agora ¢ S +

wl + sl e que Im agora ¢ [(doutl-wl-s1)+d0ut2]/2.(1 + \/7)_1, com isso C14 ¢é igual 1,7
fF, na otimizag¢do foi encontrado 1,3 fF. Por observac¢do na Figura 84, ¢ possivel perceber
que a porta 1 ndo esta diretamente ligada a posicdo onde se encontra a capacitancia C14,
isto justifica a diferenca entre o valor calculado e o valor obtido na otimizagao. Este valor
pode ser corrigido fazendo um circuito equivalente paralelo a partir do circuito série
composto por C14 calculado somado a resisténcia da trilha entre o ponto onde esta C14
e a porta 1. Porém devido ao valor muito baixo obtido, isso nao foi considerado.

Para o transformador B, as trilhas internas do enrolamento externo sdo paralelas
as trilhas externas do enrolamento interno, como mostra a Figura 65. A distancia de
separacao ¢ de 25 um.

Para determinar a capacitincia de acoplamento entre os enrolamentos, nem todas
as trilhas s3o consideradas devido a simetria da figura, uma parte foi deixada para a

capacitancia C13, uma parte para a capacitancia C24, que sdo as mais relevantes devido
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ao forte acoplamento na entrada onde temos trilha quase sobrepostas, com uma pequena
distancia de separagdo, como mostra a Figura 141, (b). J& as capacitancias entre as portas
1 e4 (Cl4)e2e 3 (C23) se devem a capacitancia entre trilhas e foi considerado um
segmento para cada capacitancia destas, calculadas como acopladas lado a lado equacdo
(5.30).

A capacitancia C13 foi definida como 3,5.C13a + 3,5.C13b + C13c onde Cl13a e
C13Db sao calculadas com as mesmas equagdes utilizadas no transformador A, para trilhas
acopladas lado a lado, equacao (5.30) e a capacitancia C13c, através da equagao (5.19)

de Sakurai; Tamaru (1983b). A capacitancia C24 ficou igual a C13 por simetria.

FIGURA 141 -DISTRIBUICAO DAS CAPACITANCIAS ENTRE OS ENROLAMENTOS DO
TRANSFORMADOR B, (A) — TRILHAS COPLANARES, (B) TRILHAS QUASE QUE
SOBREPOSTAS.

(a)

FONTE: O autor (2023).

Com este procedimento os valores de C13, C14, C23 e C24, para o transformador

B, sdo encontrados.
C23s=1,2fF Cl13g=13,7fF C24g= 13,7fF Cl4g= 1.21F

5.5 ELEMENTOS SERIE — RS E LS.

A indutancia série (ou autoindutancia) de uma trilha ¢ a relagdo entre o fluxo

magnético produzido por esta trilha pela corrente que gerou este fluxo,
B.dS 5.32
; js [ B.dS (5.32)

/ 1

L=
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onde L ¢ a autoindutancia em (H) f ¢ o fluxo magnético em (Wb) e I a corrente
em (A).

Para condutores reais, com perdas, existe uma distribui¢do de corrente dentro do
proprio condutor, que causa um fluxo magnético também no interior do condutor. Com
isso a indutancia de um condutor é composta por duas componentes, a indutancia externa,
devido ao fluxo externo ao fio e a indutancia interna, devido ao fluxo magnético interno.

A indutancia interna ¢ maior quanto menor a frequéncia, devido ao efeito
pelicular, entdo em frequéncias mais altas a indutancia ¢ majoritariamente externa.

Em um condutor na forma de trilha, (retangular) a indutancia externa ¢ dada por,

(5.33)

L=l 1+(l)2+l
st ¢p) TGD

[ ey 422
l l
AD =0,311.t +0,1015.w e GD =0,2235.(w + t)
onde | € o comprimento da trilha, w a largura, t a espessura e p a permeabilidade
magnética. Esta equacdo estd no trabalho de Unterweissacher et al. (2008) e apresenta
uma boa concordancia com os valores simulados.
A indutancia interna ¢ raramente mencionada em trabalhos sobre indutores pois
seu valor além de bem mais baixo que a indutancia externa, cai rapidamente com o
aumento da frequéncia. No livro do Ramo et al. (1981) existe uma demonstragdo analitica
desta indutancia interna, porém a equagdo ¢ obtida para um condutor plano e ndo para
condutor retangular. A equagdo para condutor retangular ¢ apresentada no trabalho de
Chen; Fang (2000) e citada no trabalho de Huo et al. (2006). Nao ¢ uma formulagao
analitica classica, mas ¢ obtida para condutores retangulares. Esta equacdo ¢ um
polindmio como,

Lins = é. L [2,863. 10-°. (% - 1)4 —1,99.107%, (% _ 1)3 (5.34)

2

+5,53.1073, (% - 1) —8,608.102. (% - 1)

+ 1,07143]

O termo marcado na equagao esta na fonte Chen; Fang (2000), porém nao esta em

Huo et al. (2006), aparentemente por um problema de grafia.
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Para determinar a indutancia total dos indutores dos transformadores A e B ¢
necessario determinar também a mutua indutancia entre as trilhas que compde cada
enrolamento, isto ¢ proposto por Greenhouse (1974), utilizando um célculo aproximado
do fluxo a partir do vetor potencial magnético A. Essa formulagdo utilizada em outros
diversos trabalhos como Hsu (2004), Leite et al. (2012) e Fino (2016), e se baseia no
calculo da distancia geométrica média (GMD). No entanto este céalculo ¢ bastante
trabalhoso, uma vez que o efeito de cada filamento deve ser considerado. No trabalho de
Fino (2016), um método de calculo utilizando Verilog-A ¢ proposto. A abordagem feita
por Mohan et al. (1999) utiliza uma formulag¢ao aproximada porém bem mais simples de
ser utilizada e com resultados proximos aos simulados e os obtidos pelo método dos
GMD. A equagao proposta por Mohan et al. (1999) foi utilizada para os célculos iniciais
dos elementos ¢ a equagao (4.19), citada em 4.4.2.4

A resisténcia série também foi definida como no item 4.4.2.4, e teve o seu valor
determinado pelas equacdes (4.17) e (4.18).

O circuito que devera ser calculado € o ramo série como mostra a Figura 142.

FIGURA 142 - RAMO SERIE DO CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE, PARA A
DETERMINACAO ANALITICA DOS VALORES.

Ls Rp Rs ‘

L Y Y
Lp

FONTE: O autor (2023).

O que ja foi calculado foram as resisténcias em corrente continua, Rcc, a
indutancia em corrente continua Lcc, a resisténcia em final de faixa, ou seja, a 10 GHz e
a indutancia interna ao condutor, Lint.

Em corrente continua os indutores sdo um curto-circuito, logo a resisténcia Rs da
Figura 142, ¢ igual a Rcc, em baixas frequéncia. Proximo de CC, a indutancia Lcc € a
soma de Ls + Lp, e em altas frequéncias, especificamente no limite de 10 GHz, a

impedancia resultante deve ser tal que a parte real seja igual a R(f) também calculada.
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Com isso ¢ possivel determinar Rp, assumindo que Lp ¢ a indutancia interna, também ja

conhecida, com isso, equacionando teremos,

(w. Lp)?
P*(R(f) — Rec)

onde o ¢ igual a 2.7.f.

(5.35)

Rp? —R + (w.Lp)? =0

Resolvendo a equagdo do segundo grau, encontraremos o valor que falta para a
simulagdo que ¢ o valor de Rp.

Na primeira tentativa, devido ao valor de R(f) nao ser real, ndo foi possivel
determinar Rp, logo uma nova féormula foi utilizada para R(f). Esta férmula est4 descrita

no livro de Niknejad (2007), e esta transcrita abaixo:

xw =,/2.f.o.p.w.t (5.36)

R(f) = l 0,43093.xw N 1,1147 + 1,2868.xw (3:37)
= : 1,19 3
o.t.w 1+ —0,041. (%) 1,2296 + 1,287.xw
w 1,8
+0,0035. (? - 1)
A equacdo (5.37) vale para xw maior ou igual a 2,5 e se for menor:
(5.38)

!
— (3+0,01.xw?)
R(f) —. [1+0,0122.xw |

Com base nesta equagdo (5.37) ou (5.38) , os novos valores de R(f) foram
calculados e os valores de Rp determinados para os dois enrolamentos dos dois
transformadores em estudo.

Para uma maior precisdo no céalculo da resisténcia CC, os valores das resisténcias

de cruzamento e das vias também € calculado, isto é feito com as,

1 (sx+2.wx).V2 (5.39)
Rcros = —.
oly wx. tly
1 toav
Rvia = — (5.40)

oav wx.wx

onde o valor de x nas equagdes ¢ o enrolamento em questdo, no caso em estudo

varia de 1 a 2, o nimero de vias ¢ igual a 4 e de cruzamentos 1 por enrolamento.
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5.6 COMPARACAO ENTRE OTIMIZACAO E VALORES CALCULADOS,
PARA O MODELO ELETRICO EQUIVALENTE;

Os dois circuitos calculados foram confrontados com os valores obtidos para os
transformadores simulados eletromagneticamente, os resultados encontrados estdo aqui

mostrados:

Para o transformador A:

Os resultados obtidos sdo bem satisfatérios quando se trata de observar o
comportamento dos parametros S de forma global, mesmo os parametros de acoplamento,
ou seja, os S13, S14, S23 e S24, mostrados na Figura 144, apresentam um resultado

aceitavel, sendo que ¢ visivel que o parametro mais distante é o S24.

FIGURA 143 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES PARA CADA ENROLAMENTO -
CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR A, COM
EQUIVALENTE IT1 SIMPLES, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE +
RESISTENCIA E INDUTANCIA PARALELOS NOS RAMOS SERIE.
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FONTE: O autor (2023).
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FIGURA 144 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES ENTRE OS ENROLAMENTOS
(ACOPLAMENTO) - CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O
TRANSFORMADOR A, COM EQUIVALENTE II SIMPLES, RESISTENCIA E
INDUTANCIA SERIE + RESISTENCIA E INDUTANCIA PARALELOS NOS RAMOS
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FONTE: O autor (2023).

No entanto s6 ¢ possivel verificar claramente esta concordancia quando sdo
comparados os valores dos elementos e dos erros, que sao mostrados na Figura 145.
Somente nesta figura ¢ possivel afirmar se houve ou ndo uma concordancia entre os

valores calculados e os simulados.
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FIGURA 145 — RESULTADOS DOS PARAMETROS DE ADMITANCIA PARALELO E DA
RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE, COM A TABELA DE ERROS - CIRCUITO
COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR A, COM
EQUIVALENTE II SIMPLES, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE +
RESISTENCIA E INDUTANCIA PARALELOS NOS RAMOS SERIE.
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FONTE: O autor (2023).

O erro dos parametros S ficou em 19,3 % e nos elementos que compdem o modelo
em 10,24 %. E um erro maior que o esperado e é visivel nas curvas que a grande
discrepancia esta no valor da indutancia CC série.

Aparentemente os valores calculados para Lcc tanto para o enrolamento 1 quanto
para o enrolamento 2 do transformador A, ndo estdo de acordo com o que ocorre na
simulacdo, no enrolamento 1 a diferenga ¢ de quase 300 pH, e esta diferengca ¢ bem
superior a indutancia interna ou mesmo devido ao efeito de proximidade das espiras.

Este mesmo comportamento foi observado no transformador B.

Para o transformador B:
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FIGURA 146 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES PARA CADA ENROLAMENTO -
CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR B, COM
EQUIVALENTE II SIMPLES, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE +
RESISTENCIA E INDUTANCIA PARALELOS NOS RAMOS SERIE.
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FONTE: O autor (2023).

FIGURA 147 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES ENTRE OS ENROLAMENTOS
(ACOPLAMENTO) - CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O
TRANSFORMADOR B, COM EQUIVALENTE II SIMPLES, RESISTENCIA E
INDUTANCIA SERIE + RESISTENCIA E INDUTANCIA PARALELOS NOS RAMOS
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FONTE: O autor (2023).
Os resultados obtidos sdo satisfatorios quando se trata de observar o
comportamento dos parametros S de forma global, porém quando se observa os valores

equivalentes (admitancias paralelas, e elementos série) a situacdo muda de figura, ainda
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mais quando se quantifica o erro. Neste caso o erro dos parametros S foi de 29,4 % e nos

elementos (admitancias e ramos série) foi de 21,1 %, valores relativamente altos.

FIGURA 148 — RESULTADOS DOS PARAMETROS DE ADMITANCIA PARALELO E DA

RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE, COM A TABELA DE ERROS - CIRCUITO
COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR B, COM
EQUIVALENTE I1 SIMPLES, RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE +
RESISTENCIA E INDUTANCIA PARALELOS NOS RAMOS SERIE.
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Da mesma forma que foi observado para o transformador A, a maior discrepancia

entre o que foi obtido através da simulagao eletromagnética e o que foi calculado esta na

indutincia em corrente continua. No entanto o valor desta indutancia foi feito através da

formula proposta por Mohan et al. (1999), que ¢ bastante robusta e o valor estd de acordo

com outras formula¢des como a de Greenhouse (1974), que mais tarde foi refeita por Fino

(2016), e também com a abordagem de Biondi et al. (2006). Todas as formulag¢des levam

a valores muito proximos aos obtidos através da equagdo (4.19).
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Entdo para verificar a validade foi testado cada enrolamento dos transformadores
em separado. A simulagao foi feita utilizando duas portas para que o valor da indutancia
série pudesse ser identificado. O resultado para a indutancia série do transformador A foi
plotado na Figura 149. O valor na marca ml corresponde ao que foi calculado para a
indutancia do primario, porém ocorre um comportamento diferente do esperado, pois a
indutancia varia fortemente entre 10 MHz e 1 GHz, e a variacdo ¢ bem maior que a
indutancia interna, isto se repete de forma bastante recorrente em todos os enrolamentos.
Nao se trata simplesmente do efeito de proximidade e do efeito pelicular das trilhas, mas
sim ao fato de existir uma guarda bastante proxima aos enrolamentos e pela presenca de

um plano de terra relativamente proximo (na camada M1).

FIGURA 149 — RESULTADOS DAS INDUTANCIAS SERIE DO TRANSFORMADOR A, OBTIDAS
PARA ENROLAMENTOS ISOLADOS, LS 1 E A INDUTANCIA DO PRIMARO E
LS 2 DO SECUNDARIO.
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FONTE: O autor (2023).

Ou seja, este comportamento esta associado aos planos de terra e guarda, que nao
estao previstos nos diversos modelos apresentados, € como a otimizagao se da para a faixa
de 1 a 9 GHz, o valor inicial para Ls ¢ o mostrado na marca m2 na Figura 149, que em
torno de 75% do valor calculado.

Este tipo de comportamento foi relatado para linhas acopladas no trabalho de
Krauter; Mehrotra (1998), que sugere utilizar um arranjo de LPP + RPP em paralelo com
a indutancia CC, para representar este comportamento, Figura 150. Mas isto foi sugerido

para modelar linhas coplanares proximas de guardas e planos de terra e ndo para
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indutores. Infelizmente a formulacdo se baseia em linhas e alguns parametros nao sao

calculados.

FIGURA 150 — ARRANJO PROPOSTO POR KRAUTER; MEHROTRA (1998) PARA CORRIGIR LS
EM FUNCAO DA PROXIMIDADE DE PLANO DE TERRA E DE GUARDA DE
ATERRAMENTO.

Co-Planar
Transmission
Line Model

Parallel Plate
~g Lransmission
Line Model
Correction

FONTE: Krauter; Mehrotra (1998).

Um outro trabalho de Ahyoune et al. (2017) faz um estudo do comportamento de
indutores com e sem plano de terra e a guarda de aterramento, mostrando os efeitos para
indutores quadrados. Os efeitos nao sao tdo pronunciados neste estudo pois a distancia da
guarda € maior que nos transformadores A e B. O trabalho de Ling et al. (2002) também
avalia o comportamento do indutor com diferentes distancias da guarda de aterramento,
além de outros parametros. Neles também o efeito ndo ¢ tdo evidente pois a guarda esta
a 50 um do indutor na menor distancia. O trabalho de Jayaraman et al. (2019) também
leva em consideragdo a proximidade do plano de terra mas ndo fica evidente o que foi

verificado aqui.

FIGURA 151 — COMPORTAMENTO DA INDUTANCIA EM FUNCAO DE GUARDA DE
ATERRAMENTO (MS NA FIGURA), PLANO DE TERRA (PGS NA FIGURA).
REGIAO EM VERMELHO MOSTRA O COMPORTAMENTO DA INDUTANCIA NO
TRABALHO DE ZHANG; LIAO (2012).

8 T T
= Without MS and PGS
o With MS
JWithpgs | 0 11

L, (nH)

Frequency (GHz)
FONTE: O autor (2023).
Somente no trabalho de Zhang; Liao (2012) que da para perceber o efeito visto

aqui, porém como foi utilizada uma escala muito aberta (o grafico de L vai de 0 a 8 nH,
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e o valor de L varia entre 2,8 nH e 4,6 nH) ¢ dificil de ver bem o efeito, marcado na Figura
151.

Como para os enrolamentos em estudo o comportamento de Lce ficou em 75 %
do valor CC total e 85 % do valor obtido pela formulagdao de Mohan et al. (1999), isto foi
feito em todos os transformadores e os valores de S, e dos parametros série e paralelos
foram obtidos novamente, e os resultados estdo na Figura 152, na Figura 153 e na Figura
154 para o transformador A e na Figura 155, na Figura 156, ¢ na Figura 157 para o
transformador B.

Para o transformador B ocorre que a espira mais externa do enrolamento 1 se
encontra a 15 um da guarda (que ¢ da mesma ordem de grandeza que a distancia para o
plano de terra), isto altera consideravelmente o comportamento da indutincia e da
corrente de retorno do 6xido, entdo para este enrolamento e para este transformador a
correcdo na indutancia foi de 75 % e as resisténcias da guarda de aterramento foram
consideradas na determinagao da resisténcia de 6xido.

O erro agora ¢ de 7,89 % nos parametros S e 6,98 % nos elementos série e
paralelos para o transformador A e 7,64 % e 12,65 % para o transformador B.

Estes valores sdo bem aceitaveis, sendo que todos os elementos foram obtidos a
partir das caracteristicas fisicas dos transformadores, com somente um ajuste que foi
devido ao efeito do plano de terra e da guarda, que ndo tinha sido previsto.

Ao contrario do transformador A, o transformador B apresenta uma maior
dependéncia da guarda de aterramento e plano de terra no enrolamento 1, isto se deve ao
fato que este enrolamento estar completamente envolto na guarda de aterramento,
intensificando assim seu efeito, da mesma forma devido a esta proximidade da guarda, a
resisténcia de 6xido € significativamente menor.

Poderiam ser feitos dois roteiros de calculo, em fung¢ao destas caracteristicas, mas
o objetivo deste trabalho ¢ encontrar uma formulagdo comum aos dois tipos de

transformadores coplanares em estudo, por isso foi mantido como esta aqui definido.

Para o transformador A:
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FIGURA 152 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES PARA CADA ENROLAMENTO -
CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR A,
CIRCUITO DA EQUIVALENTE IT SIMPLES DA FIGURA 92, COM CORRECAO NA
INDUTANCIA SERIE LS1 E LS2.
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: O autor (2023).

FIGURA 153 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES ENTRE OS ENROLAMENTOS
(ACOPLAMENTO) CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O
TRANSFORMADOR A, CIRCUITO DA EQUIVALENTE IT SIMPLES DA FIGURA 92,

COM CORRECAO NA INDUTANCIA SERIE LS1 E LS2.
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FIGURA 154 — RESULTADOS DOS PARAMETROS DE ADMITANCIA PARALELO E DA
RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE, COM A TABELA DE ERROS - CIRCUITO
COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR A, CIRCUITO DA
EQUIVALENTE IT SIMPLES DA FIGURA 92, COM CORRECAO NA INDUTANCIA
SERIE LS1 E LS2.
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FONTE: O autor (2023).

Para o transformador B:
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FIGURA 155 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES PARA CADA ENROLAMENTO -
CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR B,
CIRCUITO DA EQUIVALENTE IT SIMPLES DA FIGURA 92, COM CORRECAO NA
INDUTANCIA SERIE LS1 E LS2.
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FONTE: O autor (2023).

FIGURA 156 — RESULTADOS DOS PARAMETROS S, VALORES ENTRE OS ENROLAMENTOS
(ACOPLAMENTO) - CIRCUITO COM VALORES CALCULADOS PARA O
TRANSFORMADOR B, CIRCUITO DA EQUIVALENTE IT SIMPLES DA FIGURA 92,
COM CORRECAO NA INDUTANCIA SERIE LS1 E LS2.
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FIGURA 157 — RESULTADOS DOS PARAMETROS DE ADMITANCIA PARALELO E DA
RESISTENCIA E INDUTANCIA SERIE, COM A TABELA DE ERROS - CIRCUITO
COM VALORES CALCULADOS PARA O TRANSFORMADOR B, CIRCUITO DA
EQUIVALENTE IT SIMPLES DA FIGURA 92, COM CORRECAO NA INDUTANCIA
SERIE LS1 E LS2.
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FONTE: O autor (2023).

5.7 ROTEIRO DE CALCULO PARA TRANSFORMADOR COPLANAR

O roteiro para o céalculo de um transformador coplanar segue os passos descritos
a seguir:

1° Passo: obter todas as caracteristicas fisicas possiveis do transformador e da
tecnologia onde este sera desenhado;

2° Passo: Calcular a permissividade elétrica relativa das varias camadas da
tecnologia, utilizando a equagao (4.4);

3° Passo: Determinar a resisténcia em corrente continua para os enrolamentos do

transformador, utilizando as equacdes (4.18),(5.39) e (5.40);
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4° Passo: Calcular a indutancia CC dos enrolamentos, a partir da equacao (4.19),
(4.20) e (4.21);

5° Passo: Determinar a capacitancia de oxido, a partir do calculo da area
modificada, com reducdo de t, em din e dout, equacdo (5.16), mais a correcao devido as
franjas para a borda externa e interna da 4area em questdo, equacdo (5.17);
Adicionalmente, se a guarda de aterramento estiver muito proxima, determinara
capacitancia entre o lado e a grade através de (5.8) e adicionar a Cox. A resisténcia de
oxido ¢ calculada utilizando a equagao que prevé efeito pelicular para resisténcia plana,
equacdo (5.22), utilizando uma frequéncia média, tanto para a guarda, quando esta for
proxima, quanto para a o plano de terra.

6° Passo: Calcular a indutancia interna das trilhas dos enrolamentos, utilizando a
equagao (5.34);

7° Passo: Determinar resisténcia CC, equacdo (4.19), indutancia CC, equacao
(5.33) e capacitancia, equacao (5.20), dos terminais de entrada;

8° Passo: Calcular o acoplamento magnético, através das equacdes de areas
equivalentes equagdes (4.15) ou (4.16) e o acoplamento elétrico através da equacdes
(5.30) e ou (5.31) quando for o caso;

9° Passo: Determinar a capacitancia entre os terminais de entrada de cada
enrolamento, também com a equagdo (5.30).

10° Passo: De posse dos valores ja determinados, seguindo o descrito no item 5.5,

determinar R(f), com a equagdo (5.37) e calcular Rp com a equagdo (5.35).
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6 VALIDACAO DOS MODELOS PROPOSTOS

Para validar os modelos obtidos, tanto através da otimizagao quanto por formulas,
duas abordagens foram seguidas.

A primeira consiste em associar os enrolamentos dos transformadores em série,
considerando que a associagdo serd somativa, ou seja, a indutdncia mutua se soma as
indutancias proprias e com associac¢ao subtrativa, onde a indutancia mutua ¢ subtraida da
soma das indutancias proprias.

A segunda forma de avaliar, sera utilizado o modelo otimizado e calculado em
uma aplica¢@o onde ja tinha sido utilizado o transformador simulado, no caso a aplicagao

¢ um VCO.

6.1 ASSOCIACAO SERIE DE TRANSFORMADOR MODELADO E
SIMULADO.

Uma das maneiras de determinar a indutdncia mutua entre dois enrolamentos ¢
fazendo a associacdo destes enrolamentos em série. Conforme a ligacdo, a indutancia
resultante pode ser L1 + L2 + 2.M (associagdo aditiva) ou L1 + L2 — 2.M (associagdo
subtrativa), onde L1 ¢ a indutancia do primeiro enrolamento L2 do segundo e M a
indutancia mutua. A Figura 158 mostra o que foi dito, além de mostrar o objeto de estudo,

o transformador A.

FIGURA 158 — ASSOCIACAO SERIE ADITIVA E SUBTRATIVA DOS ENROLAMENTOS DO
TRANSFORMADOR A, TAMBEM MOSTRADO NA FIGURA.
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FONTE: adaptado de Alexander; Sadiku (2013) e o autor (2023).

Foram obtidos os graficos da indutancia dos enrolamentos em série para a
associacdo do transformador simulado com elementos finitos (EM), para o modelo

otimizado (OPT) e para o modelo calculado (CAL). Adicionalmente foi incluido o grafico
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da soma das indutancias (L1 e L2 = L _soma) somente para efeito de comparacao. Os
resultados apresentam a comparagdo de EM com OPT ¢ EM com CAL.

Estes resultados estdo na Figura 159 e na Figura 160 para associagdo somativa,
indice a , comparagdo entre EM e OPT, na Figura 161 e Figura 162 associagdo

subtrativa, indice s , comparagdo entre EM e CAL.

FIGURA 159 — INDUTANCIA RESULTANTE DA ASSOCIACAO SERIE ADITIVA DOS
ENROLAMENTOS 1 E 2 DO TRANSFORMADOR A, TAMBEM MOSTRANDO A
SOMA DE L1 E L2, PARA EM — SIMULADO ELETROMAGNETICAMENTE E OPT
MODELO ELETRICO EQUIVALENTE OTIMIZADO.
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FONTE: O autor (2023).

FIGURA 160 — INDUTANCIA RESULTANTE DA ASSOCIACAO SERIE SUBTRATIVA DOS
ENROLAMENTOS 1 E 2 DO TRANSFORMADOR A, TAMBEM MOSTRANDO A
SOMA DE L1 E L2, PARA EM — SIMULADO ELETROMAGNETICAMENTE E OPT
MODELO ELETRICO EQUIVALENTE OTIMIZADO.
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FONTE: O autor (2023).
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161 — INDUTANCIA RESULTANTE DA ASSOCIACAO SERIE ADITIVA DOS
ENROLAMENTOS 1 E 2 DO TRANSFORMADOR A, TAMBEM MOSTRANDO A
SOMA DE L1 E L2, PARA EM — SIMULADO ELETROMAGNETICAMENTE E CAL
MODELO ELETRICO EQUIVALENTE CALCULADO.

L_serie_a EM _nH

L_soma_ CAL_nH
L_soma_EM_nH
L_serie_a CAL_nH

freq, GHz

FONTE: O autor (2023).

FIGURA 162 — INDUTANCIA RESULTANTE DA ASSOCIACAO SERIE SUBTRATIVA DOS

L_soma_CAL_nH
soma_EM _nH

=

ENROLAMENTOS 1 E 2 DO TRANSFORMADOR A, TAMBEM MOSTRANDO A
SOMA DE L1 E L2, PARA EM — SIMULADO ELETROMAGNETICAMENTE E CAL
MODELO ELETRICO EQUIVALENTE CALCULADO.

L serie_ s EM_nH

L_serie s CAL_nH

FONTE: O autor (2023).

De posse das indutancias mutuas e da soma das indutancias ¢ possivel obter um

grafico do coeficiente de acoplamento (k) entre as indutincias série dos dois

enrolamentos, a Figura 163 mostra o coeficiente (k) em funcdo da frequéncia para a

associacao aditiva. Nesta configuracdao ¢ interessante notar que a partir de 3,5 GHz o

efeito do acoplamento magnético ¢ menor que o do acoplamento elétrico (capacitancia) e

o k equivalente se torna negativo.

Na associacdo série subtrativa, mostrada na também na Figura 163, este efeito nao

acorre pois os dois acoplamentos se somam, fazendo que o k equivalente aumente.
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FIGURA 163 — COEFICIENTE DE ACOPLAMENTO K, OBTIDO ATRAVES DA ASSOCIACAO
SERIE ADITIVA (A) E SUBTRATIVA (B) DOS ENROLAMENTOS 1 E 2 DO
TRANSFORMADOR A, PARA EM — SIMULADO ELETROMAGNETICAMENTE E
OPT - MODELO ELETRICO EQUIVALENTE OTIMIZADO.
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FONTE: O autor (2023).

FIGURA 164 — COEFICIENTE DE ACOPLAMENTO K, OBTIDO ATRAVES DA ASSOCIACAO
SERIE ADITIVA (_A_) E SUBTRATIVA (_S_) DOS ENROLAMENTOS 1 E 2 DO
TRANSFORMADOR A, PARA EM — SIMULADO ELETROMAGNETICAMENTE E
CAL - MODELO ELETRICO EQUIVALENTE CALCULADO.
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FONTE: O autor (2023).

Os dois casos — OPT e CAL apresentam uma boa concordancia com o
transformador simulado, que ¢ a referéncia. Os erros obtidos na avaliagao dos parametros

quase nao sao percebidos neste tipo de analise.

6.2 VALORES DA INDUTANCIA POR PORTA, BASEADO EM Y(1,1) E
RESPECTIVA FREQUENCIA DE RESSONANCIA, PARA
TRANSFORMADOR MODELADO E SIMULADO.

Ainda para validar o modelo otimizado e calculado para o transformador A, foi
obtida a indutancia vista na porta 1 (primario — Prim) e na porta 3 (secundario — Sec),
com o outro lado em aberto (NC) comparando o comportamento obtido do transformador
simulado (EM) com o modelo elétrico otimizado (OPT), os resultados das indutancias e
do fator de qualidade Q destas portas podem ser visualizados na Figura 165 (para OPT)
e na Figura 166 (para CAL).
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Mesmo com a diferenga nos erros, existe uma concordancia bem aceitavel entre

os valores obtidos para o modelo otimizado e calculado.

FIGURA 165 — INDUTANCIAS E FATOR DE QUALIDADE (Q) DO PRIMARIO E SECUNDARIO

EM RELACAO A TERRA (PORTA 1 E PORTA 3, COM PORTAS 2 E 4 EM ABERTO
NO) DO TRANSFORMADOR A, PARA EM - SIMULADO
ELETROMAGNETICAMENTE E OPT - MODELO ELETRICO EQUIVALENTE
OTIMIZADO.
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FONTE: O autor (2023).

FIGURA 166 — INDUTANCIAS E FATOR DE QUALIDADE (Q) DO PRIMARIO E SECUNDARIO

EM RELACAO A TERRA (PORTA 1 E PORTA 3, COM PORTAS 2 E 4 EM ABERTO
NC) DO TRANSFORMADOR A, PARA EM - SIMULADO
ELETROMAGNETICAMENTE E CAL - MODELO ELETRICO EQUIVALENTE
CALCULADO.
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Ainda falta validar a frequéncia de ressonancia das portas do transformador, de
forma anéloga a que foi feita no item 4.3.1, quando da simulagdo do transformador A, na
Figura 70, para as portas 1 e 2 e na Figura 71 para aporta 3 e 4, 14 a frequéncia de
ressonancia encontrada foi de 13,3 GHz para as portas 1 e 2, 14,85 GHz para a porta 3 e
15,45 GHz para a porta 4.

Os valores obtidos para estas portas com o modelo elétrico otimizado estdo na
Figura 167, mostrando os valores bem proximos dos obtidos por simulagdo

eletromagnética.

FIGURA 167 — VALOR DA FREQUENCIA DE RESSONANCIA DAS PORTAS 1, 2, 3 E 4 DO
TRANSFORMADOR A, VALORES OBTIDOS A PARTIR DO MODELO ELETRICO
OTIMIZADO - OPT.
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FONTE: O autor (2023).

Considerando o modelo elétrico equivalente calculado, os valores das frequéncias
de ressonancias das portas 1, 2, 3 e 4 também estao mostrados na Figura 168, e os valores
sdo bem proximos dos obtidos através da simulacdo eletromagnética (EM), mesmo com

um erro maior neste caso, de valores calculados.

FIGURA 168 — VALOR DA FREQUENCIA DE RESSONANCIA DAS PORTAS 1, 2, 3 E 4 DO
TRANSFORMADOR A, VALORES OBTIDOS A PARTIR DO MODELO ELETRICO
CALCULADO - CAL.
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6.3 O VCO - INCLUINDO O TRANSFORMADOR MODELADO.

Aqui um VCO (oscilador controlado por tensdo) que opera na faixa de 4,12 GHz
¢ implementado. O ajuste de frequéncia ¢ feito com o uso de varactores e com um indutor
variavel (SILVA, 2021).

O transformador A, objeto deste trabalho foi definido e desenvolvido no trabalho
de (Silva, 2021), inclusive foi utilizado o modelo elétrico equivalente otimizado no
mesmo VCO desenvolvido no trabalho de Silva (2021), o resultado desta aplicagdo com
o uso e definicdo do modelo otimizado estd em Silva et al. (2023)

O indutor apresenta sua indutdncia variavel com base na forma como os
enrolamentos do transformador sdo conectadas, definindo a indutancia final deste
“indutor varidvel” através de um controle por chaves CMOS.

O transformador que serad utilizado ¢ o transformador A, descrito no capitulo

anterior, € mais uma vez representado aqui, na Figura 169.

FIGURA 169 - TRANSFORMADOR A, COM ALGUMAS DIMENSOES (A) E COM UM ESBOCO DO
STACK-UP DA TECNOLOGIA CMOS DE 130 NM (B).
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FONTE: Silva (2021).

O oscilador escolhido ¢ com tanque ressonante LC, onde as perdas do circuito
ressonante composto pelos capacitores (Varactor + capacitancias parasitas) e do indutor
¢ compensada por um arranjo ativo que causa uma resisténcia negativa, Figura 170. Esta
estrutura composta por transistores N-MOS ou P-MOS, quando apresenta os transistores
conectados como aparece na Figura 171, apresenta uma resisténcia negativa entre os

terminais de dreno dos dois transistores. Nos itens a) a d) da Figura 171, existe a
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necessidade de uma fonte de corrente, no item e) esta fonte pode ser suprimida e a
resisténcia negativa ¢ proporcionada pelos dois transistores N-MOS e pelos dois

transistores P-MOS.

Esta estrutura tem como vantagens a eliminacdo da fonte de corrente que costuma
ser uma importante fonte de ruido de fase, além disso aumenta a excursdo do sinal e reduz
o ruido de flicker. No entanto aumenta a sensibilidade do funcionamento em func¢do da
tensao da fonte e aumento na distor¢do harmonica, pelo fato de nao ter fonte de corrente,

de acordo com Tiebout (2006).

FIGURA 170 — OSCILADOR COM TANQUE RESSONANTE LC E CIRCUITO ATIVO QUE CAUSA
RESISTENCIA NEGATIVA (CONDUTANCIA GM).

(o) C== L3 Rzi =-G,(V)

active

FONTE: Tiebout (2006).

FIGURA 171 — TOPOLOGIAS DE VCOS COM TANQUE RESSONANTE LC: A) N-MOS FONTE DE
CORRENTE PARA A TERRA; B) FONTE DE CORRENTE NA FONTE; C) P-MOS
FONTE DE CORRENTE PARA A TERRA; D) FONTE DE CORRENTE NA FONTE; E)
C-MOS SEM FONTE DE CORRENTE (TIEBOUT, 2006).
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FONTE: Tiebout (2006).

A topologia escolhida para o oscilador ¢ do tanque ressonante LC com transistores
na configuracdo C-MOS Figura 171 e). O circuito completo com o transformador sendo

utilizado como indutor ajustavel através de chaves, estd mostrado na Figura 172.
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FIGURA 172 — A) CIRCUITO COMPLETO DO VCO; B) TRANSFORMADOR MAIS O CONJUNTO
DE CHAVES O TORNAM AJUSTAVEL, ACOPLAMENTO POSITIVO; C) COM
ACOPLAMENTO NEGATIVO E D) ESTADO DAS CHAVES E A DESIGNACAO DAS
INDUTANCIAS OBTIDAS (SILVA, 2021).
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FONTE: Silva (2021).

As chaves S1, S2 e S3 sdo transistores N-MOS operando em corte e saturagao,
omitidos no desenho.

A configuracdo escolhida foi a positiva, com esta situagdo os valores das
indutancias calculadas, devido a acdo das chaves estd mostrada na Figura 173, juntamente
com os valores das indutancias do primario e secundario além do fator de acoplamento k,

obtidos através de simulacao considerando o equivalente de impedancias (7).
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FIGURA 173 — A) VALORES CALCULADOS DAS INDUTANCIAS DO TRANSFORMADOR COMO
INDUTOR  AJUSTAVEL; B) VALORES DAS INDUTANCIAS DO

TRANSFORMADOR A, COM O OUTRO ENROLAMENTO EM ABERTO (SEM
ACOPLAMENTO) MAIS O FATOR DE ACOPLAMENTO, SIMULADO COM BASE
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FONTE: Silva (2021).

O oscilador foi implementado e o transformador foi utilizado a partir de seu
comportamento obtido com a ferramenta FEM — ADS. O circuito completo implementado

estd mostrado na Figura 174, item a), e os resultados nesta mesma figura, item b).

FIGURA 174 — CIRCUITO COMPLETO (LAYOUT) (A); VALORES OBTIDOS ATRAVES DE
SIMULACAO (B). (SILVA, 2021).
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FONTE: Silva (2021).

Com base neste circuito (Figura 174, item a), o transformador foi substituido pelo
modelo elétrico equivalente. O erro na frequéncia de operagdo foi menor que 4 %, o que
valida o uso do modelo elétrico equivalente no lugar do transformador modelado através

de simulacao (FEM).
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Os resultados da combinagdo de indutancias e do fator de qualidade do modelo
em comparacao ao transformador modelado ¢ apresentado da Figura 175, estes resultados

foram obtidos utilizando o Spectre RF.

FIGURA 175 — COMPARACAO NA INDUTANCIA (A) E FATOR DE QUALIDADE (B)
UTILIZANDO O TRANSFORMADOR MODELADO ATRAVES DA SIMULACAO
ELETROMAGNETICA (EMS) E DO CIRCUITO ELETRICO EQUIVALENTE

(MODEL).
X 07
70 L_Series_EMS — 1 L Q_Series_EMS ——
0 L_Series_Model == Q_Series_Model ==
E ., L_Prim_EMS — 5 Q Prim_EMS —
£ L_Pim_Model == | & Q_Prim_Model ==
g a0 ] L Sec EMS — § Q Sec EMS —
£ 20] o e—aw—ur=1 | | Sec_Model 3 Q_Sec_Model -- --
10 ~ | L_Parallel_EMS Q_Parallel_EMS
. ‘ 'I" 1 | |L_Paraliel Model -- - Q_Parallel_Model -- --
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Frequency [GHz] Frequency [GHz]
a) b)

FONTE: Silva et al. (2023)
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7 CONCLUSOES

O uso de transformadores integrados em circuitos eletronicos ¢ cada vez mais
frequente, e a modelagem de um transformador integrado ¢ um trabalho continuo de
diversos pesquisadores visando facilitar o projeto destes circuitos. Como estes
transformadores s6 sdo viaveis em altas frequéncias, a modelagem ¢ um desafio de
encontrar e descrever elementos que correspondam ao comportamento de tal estrutura.

O objetivo deste trabalho foi obter um modelo elétrico equivalente para
transformadores coplanares, para tecnologia CMOS de 130 nm, para a faixade 1 a 10
GHz. Este objetivo foi atingido de duas maneiras. Uma através de um processo de
otimizagdo e outra através do calculo dos componentes elétricos a partir das
caracteristicas fisicas do transformador.

Evidentemente que o resultado obtido através da otimizacao apresenta um erro
bem menor que o obtido através do calculo dos componentes. Este calculo ¢ descrito
passo a passo e se baseia em conceitos basicos de circuitos elétricos e de
eletromagnetismo além de trabalhos anteriores que utilizam equagdes analiticas e
empiricas.

Na formulagdo para o calculo dos componentes, foi buscada a simplicidade, ou
seja, que envolvesse um baixo numero de elementos e que o célculo pudesse ser feito em
uma calculadora, planilha ou SW matematico basico. Desta forma o usuario desta
formulagdo pode usar este método sem a necessidade de SW especial ou algum método
numérico muito trabalhoso.

Como os componentes podem ser determinados através de calculos simples, com
o uso do modelo proposto neste trabalho, o projetista de circuitos integrados em RF
podera determinar o modelo equivalente do transformador que necessita utilizar em seu
projeto, antes de efetivamente desenhar e projetar o circuito fisico, economizando tempo
e esfor¢o, pois com o modelo equivalente o circuito completo pode ser simulado em SW
de simulagdo de circuitos elétricos, sem a necessidade de uma simulagdo eletromagnética
inicial.

Uma outra contribui¢do deste trabalho para o projetista de circuitos ¢ a
possibilidade de, a partir, do transformador desenhado, extrair os elementos passivos que
o descrevem utilizando o método da otimizacdo, com um calculo inicial ainda mais

simplificado e em alguns casos até com valores iniciais estimados.
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7.1 TRABALHOS FUTUROS

Fica quase que evidente que um trabalho futuro é o desenvolvimento de uma
formulagdo analitica para a avaliacdo do efeito de proximidade, tanto para a proximidade
entre as trilhas de um mesmo enrolamento quanto entre trilhas e principalmente com
relagcdo ao plano de terra e guarda de aterramento. A redugdo significativa, em fungdo da
frequéncia, da indutancia série quando na presenca proxima de guarda de aterramento e
de plano de terra, como citado na se¢do 5.6 ¢ um assunto pouco tratado nos trabalhos
publicados referentes a transformadores e indutores. Existem alguns trabalhos que
abordam este efeito, porém nenhum deles propde uma solucdao analitica ou mesmo
semiempirica.

Pode-se, por exemplo, verificar se existe como determinar a partir das dimensdes
e caracteristicas fisicas do transformador uma constante de ajuste na indutancia série, ou
até mesmo um circuito equivalente que corresponda ao comportamento da indutancia
série em funcao da distancia do plano de terra, ou da guarda aterrada.

Uma formulagdo analitica para a resisténcia de perdas no plano de terra (PGS) e
na guarda de aterramento, também ¢ um trabalho futuro muito interessante e promissor.

O comportamento e a formulacdo para transformadores sem o plano de terra
(PGS) ¢ também uma consequéncia deste trabalho que pode deixar ainda mais completo
o estudo de transformadores coplanares.

Um outro trabalho futuro seria de verificar se esta abordagem de célculo dos
elementos do circuito elétrico equivalente vale para outras diversas configuragdes e ou
para outros tipos de indutores e até mesmo para outras tecnologias.

Para aumentar a precisdo do modelo, um estudo a partir do que foi aqui proposto,
para um circuito duplo 7, que pode representar melhor o comportamento da resisténcia
série para valores proximos da ressonancia.

Um outro possivel trabalho futuro ¢ verificar a convergéncia do método de
otimizag¢do para valores iniciais obtidos intuitivamente, sem célculos prévios. Seria a
verifica¢do da convergéncia que foi citada, mas nao foi cientificamente comprovada neste

trabalho.
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