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Resumen

En este proyecto se disend, fabricé y midi6 el lazo de realimentacién de un conversor DC-
DC de capacitores conmutados totalmente integrado de ultra bajo consumo. Se presenta
una arquitectura novedosa para la implementacién de un generador de pulsos de ancho
variable basado en un oscilador de anillo controlado por corriente (CCRO). También se
propone la arquitectura de un transconductor capaz de manejar dicho generador formando
el lazo de realimentaciéon del conversor DC-DC. Debido a que la caracteristica fundamen-
tal del conversor es el ultra bajo consumo, la especificacién mas importante para ambos
bloques del lazo de realimentacién fue la de minimo consumo, de forma tal de no afectar
la eficiencia del conversor.

El objetivo del lazo de realimentacion es poder variar la frecuencia de conmutacion de
los capacitores y asi mantener el voltaje de salida del conversor constante independien-
temente de la corriente demandada por la carga. El generador de pulsos implementado
en el lazo de realimentacién tiene como salida las senales necesarias para el manejo de
las llaves que realizan la conmutacién de los capacitores del conversor. Por medio de un
transconductor, se compara el voltaje a la salida del conversor con un voltaje de referencia
(el deseado). A partir de la diferencia entres ellos, se varia el ancho de los pulsos genera-
dos modificando de esta manera la frecuencia de conmutaciéon de los capacitores con el fin
de minimizar la diferencia entre el voltaje de salida del conversor y el voltaje de referencia.

Durante el diseno del generador de pulsos de ancho variable, uno de los principales desafios,
fue lograr obtener un consumo proporcional a la frecuencia para un amplio rango de éstas.
De esta forma, a baja frecuencia, cuando la carga demanda menor corriente al conversor,
la eficiencia de éste no se ve afectada por el consumo del lazo de realimentacion.

Un generador de pulsos de ancho variable basado en un oscilador de anillo controlado
por corriente fue disenado, simulado, implementado en una tecnologia de 130 nm con un
voltaje de alimentacién de 1,2 V' y testeado en laboratorio. Mediante simulacion se relevé
que el generador de pulsos puede variar la frecuencia de éstos entre 20 kH z consumiendo
3nW vy 70 MHz consumiendo 5 puW. Este consumo se corresponde con las especifica-
ciones deseadas, en donde se exige que el lazo de control consuma menos del 5% de la
potencia entregada a la carga. Las medidas de chip mostraron un correcto funcionamiento
para frecuencias mayores a los 200 kHz. Para frecuencias inferiores, se diagnosticdé que
el desapareo entre componentes limité el correcto funcionamiento. Sin embargo, se pudo
variar el ancho de los pulsos generados en todo el rango deseado.

En cuanto al transconductor, se propone una arquitectura capaz de entregar una alta
corriente de salida (> 1 pA) manteniendo un consumo estético reducido (= 5 nA). Este
es capaz de manejar el generador de pulsos de ancho variable (GPAV) disenado en todo
su rango de funcionamiento manteniendo un consumo acorde a las especificaciones.






Capitulo 1

Introduccion

1.1. Motivacion

Los constantes avances en dispositivos cuyo funcionamiento es sustentado por baterias ha
despertado especial interés en lograr un uso eficiente de la energia consumida por éstos.
Por tal motivo gran parte de los disenios actualmente cuentan con especificaciones que
restringen el consumo del circuito a implementar.

En particular, los circuitos digitales tienen un consumo que depende cuadraticamente con
el voltaje de alimentacion [1]

PDz’giml = fCLVl%D ) (11)

por lo tanto, es conveniente disminuir el voltaje de alimentacién de los mismos. En con-
trapartida, al bajar el voltaje de alimentacion, se baja la frecuencia maxima de funciona-
miento del circuito. Debido a ésto existen técnicas que manejan el compromiso que hay
entre consumo y performance. Por consiguiente, los conversores DC-DC, en particular los
de ultra bajo consumo y capaces de ser integrados en conjunto con el circuito digital, son
de suma importancia a la hora de utilizar dichas técnicas.

Adicionalmente, las nuevas tecnologias no son capaces de soportar voltajes mayores a
aproximadamente 1 V', con lo cual el voltaje proporcionado por una pila puede resultar
excesivo. Aqui también entran en juego los conversores DC-DC, siendo una caracteristica
fundamental la eficiencia de los mismos para amplios rangos de potencia entregada a la
carga [2].

Por otro lado, en muchas de las aplicaciones donde se requiere un conversor DC-DC, la
corriente demandada al mismo puede variar de manera significativa. Un ejemplo claro de
esta situacion ocurre en los nuevos microcontroladores los cuales poseen modos de bajo
consumo para ahorrar energia cuando no se debe realizar ninguna tarea. Si por un meca-
nismo externo el microcontrolador recibe una orden de realizar cierta tarea, éste dejard
el modo de bajo consumo para pasar a un modo activo. De esta forma habra un cam-
bio importante en la corriente consumida por éste. Si el microcontrolador se encuentra
alimentado a través de un conversor DC-DC siendo la corriente consumida por el micro-
controlador la corriente demandada al conversor, es deseable que la eficiencia del mismo
se mantenga constante tanto para una baja como para una alta corriente. De lo contrario,
el ahorro de energia gracias al modo de bajo consumo podria ser desperdiciado por el
conversor DC-DC al disminuir su eficiencia.
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En casos como el presentado en el parrafo anterior se ve la necesidad de un lazo de
realimentacion que permita controlar el funcionamiento del conversor dependiendo de la
corriente demandada por la carga. Ademés de mantener una eficiencia constante, el lazo
de realimentacion debe ser capaz de reaccionar a tiempo frente a cambios grandes en la
corriente demandada para asi evitar que la tension de salida del conversor disminuya o
aumente excesivamente.

1.2. Descripcion del Proyecto

El proyecto consistié en el diseno, fabricacion y test del lazo de realimentacién de un
conversor DC-DC de capacitores conmutados de ultra bajo consumo con el fin de regular
el voltaje de salida del conversor. En la Fig. 1.1 se observa un diagrama de bloques del
sistema completo. El lazo esta formado por un generador de pulsos de ancho variable
(GPAV) y una transconductancia (Gm).

CONVERSOR Vour
Voo o— Vy Vour o
IN CONTROL ICL IL

X7 /J?

GPAV -
— Out In Gm Vi

Figura 1.1: Circuito de control del conversor DC-DC.

Debido a que el conversor es de Ultra Bajo Consumo, el conjunto generador de pulsos y
transconductancia debié ser diseniado teniendo en cuenta esta caracteristica. Con el fin
de no afectar la eficiencia del conversor, el lazo de realimentacién debi6 ser disenado de
manera de mantener un consumo despreciable frente al consumo del conversor para todo
el rango de potencias entregada a la carga.

1.3. Conversor DC-DC

El conversor a controlar es un conversor DC-DC de capacitores conmutados de tipo “down-
converter”, es decir que reducen la tensién, de ultra bajo consumo. Estos basan su funcio-
namiento en divisores capacitivos para convertir el voltaje de salida en una fraccién del
voltaje de entrada.

El conversor a controlar [2] estd formado por n capacitores iguales en serie y un capa-
citor (C) en paralelo con la carga (Fig. 1.2(a)). El funcionamiento basico del conversor

12
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Figura 1.2: Ejemplo: Conversor de 5 niveles convirtiendo a 3/5.

estd formado por dos fases. En la primera fase (T1), la carga es extraida de la fuente
de alimentacion para cargar los capacitores conectados en serie mientras que la corriente
entregada a la carga es proporcionada por el capacitor Cp, (Fig. 1.2(b)). En la segunda
fase (T2), uno de los nodos intermedios de la serie de capacitores es conectado a la salida
entregando carga tanto al capacitor C, como a la salida (Fig. 1.2(c)).

En la Fig. 1.2(a) se puede observar la estructura basica del conversor DC-DC con 5
niveles de conversion. Las llaves mostradas en dicha figura son manejadas secuencialmente
alternando entre las fases T1 y T2 mencionadas anteriormente (Fig. 1.2(b) y Fig. 1.2(c)).

Un problema con este tipo de conversores es que durante la fase T2 los capacitores que
entregan carga a la salida son C7, C5 y C3 mientras que Cy y Cs mantienen la misma
carga. Por lo tanto, en la siguiente fase T1, al no tener la misma carga en los 5 capacitores
el voltaje de salida disminuira. Para evitar ésto, el conversor a controlar rota de lugar los
capacitores que se encuentran en serie luego de cierta cantidad de fases T1 y T2. En la
Fig. 1.3(a) se puede observar el conversor completo a controlar mientras que en las Fig.
1.3(b) y Fig. 1.3(c) se observa como esta conectado el conversor antes y después de la
rotacion del anillo. Las llaves asociadas a cada uno de los capacitores son las encargadas
de manejar el funcionamiento del conversor intercalando fases T1 y T2 con rotaciones del
anillo [2].

1.4. Lazo de control

El lazo de control es el encargado de mantener el voltaje de salida estable cuando cambia
la corriente demandada por la carga del conversor. Como se puede observar en la Fig. 1.1
el control esta formado por un transconductor y un generador de pulsos de ancho variable.

La velocidad con la cual los capacitores agotan su carga depende de la energia demandada
por la carga del conversor. El transcoductor evalia el voltaje de salida del conversor y lo
compara con un voltaje de referencia Vgzgp. Dependiendo de dicha diferencia de poten-
cial, el transconductor modificara el valor de su corriente de salida. A su vez, el generador

13
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(a) Conversor Com- (b) Configura- (¢)  Configuracién
pleto. cibn Antes de la Después de la
Rotacion. Rotacién.

Figura 1.3: Ejemplo: Rotacién del anillo.

de pulsos modifica el ancho de los pulsos dependiendo de la corriente de entrada que es
proporcionada por el transconductor. Al variar los anchos de los pulsos se modifica la fre-
cuencia con que son conmutadas las llaves de los capacitores, manteniendo asi el voltaje
de salida estable.

Si bien no se entrara en detalle, la relacién existente entre frecuencia de conmutacion y el
voltaje de salida puede justificarse utilizando el modelo mostrado en la Fig. 1.4. En dicho
modelo, Vp,, es el voltaje de salida del conversor cuando éste no entrega corriente y Ro
es la resistencia de salida la cual se modela inversamente proporcional a la frecuencia de
conmutacién de las llaves [3]. Cuando la corriente entregada (1) aumenta, la caida de
tension en Rp (AVg,) aumenta y por lo tanto disminuye el voltaje de salida V. Para
mantener V7, constante, se debe aumentar la frecuencia de conmutacion disminuyendo asi

Ro y AVRO-

En resumen, el lazo de realimentacién sensa si el voltaje de salida disminuyé (porque hubo
un aumento en la corriente demandada por la carga) y de ser asi aumenta la velocidad
de conmutacién de las llaves. De esta forma se contrarresta la baja en el voltaje de salida
debido al aumento de energia demandada por la carga. Por el contrario, si disminuye la
corriente demandada, aumentara en el voltaje de salida, disminuyendo la velocidad de
conmutacion y alcanzando un nuevo estado estable. De esta manera se obtiene un voltaje
constante a la salida del conversor.

14



Figura 1.4: Modelo thevenin del conversor.

1.5. Objetivos

Los objetivos que se plantearon al inicio del proyecto fueron los siguientes.

= Disenar, implementar y simular el Generador de Pulsos de Ancho Variable que
genere las senales necesarias para controlar el conversor DC-DC.

» El GPAV debera ser disenado para Ultra Bajo Consumo (Cuantificado en la Seccion
2.1.1).

= Desarrollar un modelo de pequena senal para el GPAV que permita estudiar la
estabilidad del lazo de control. En funcién de ésto sera posible establecer las espe-
cificaciones para el Transconductor. Este modelo podra ser numérico.

= Implementar el Transconductor. Dicho bloque debera cumplir las mismas especifi-
caciones de consumo que el GPAV.

= Implementar el layout del conjunto GPAV-Amplificador. El mismo sera integrado
con el conversor.

= Disenar e implementar una placa para realizar el test del lazo de realimentacién
disenado.

= Realizar el test del conjunto, GPAV-Transconductor.

1.6. Alcance

Si bien fue parte del proyecto la elaboraciéon de un modelo de pequena senal del generador
de pulsos que permitiera estudiar la estabilidad del lazo, los estudios propios de estabili-
dad para el conversor en su conjunto no fueron realizados. Por tratarse de un sistema no
lineal extremadamente complejo, una vez finalizado el modelo del GPAV fue responsabi-
lidad de los tutores establecer a partir éste, las especificaciones para el Transconductor
que garantizaran la estabilidad del lazo en todo el rango de funcionamiento del conversor.

En lo que respecta a la elaboracion del layout, no formé parte del proyecto el disefio de
las estructuras auxiliares como ser los pads. El layout del lazo de realimentacion, con los
chequeos pertinentes (DRC LVS) fue entregado a los tutores siendo su responsabilidad
asegurarse que éste junto con el resto del conversor cumpliera los requerimientos extras
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demandados por el fabricante. Adicionalmente, quedé en manos de los tutores toda co-
municacién y requerimientos extra por parte del fabricante del chip.

1.7. Herramientas Utilizadas

El circuito de control fue integrado junto con el conversor DC-DC utilizando la tecnologia
1 BM130 nm con un voltaje de alimentacion de 1,2V. Para el diseno del circuito se utilizo
la herramienta Cadence 5.1. gracias a las licencias que posee el grupo de microelectrénica.
Las simulaciones fueron realizadas en los servidores gauss y zener pertenecientes al Grupo
de Microelectrénica. Para realizar las placas de test se utilizo la prototipadora del Insti-
tuto de Ingenieria Eléctrica. El proceso de soldadura fue posible gracias a los soldadores
y al microscopio del laboratorio docente del Instituto de Ingenieria Eléctrica. El test del
chip se realiz6 utilizando el equipo HP4155 (Analizador de pardmetros) y un osciloscopio
digital de este laboratorio.

16



Capitulo 2

Generador de Pulsos de Ancho
Variable

2.1. Introduccion

En este capitulo se presenta en detalle el disefio del generador de pulsos de ancho variable
(GPAV). Primero se vera cuales son las especificaciones de éste, para luego concentrarse
en la arquitectura. Se presenta un estudio de dos bloques fundamentales que se utilizan en
la arquitectura final del GPAV. En este estudio se comparan distintas implementaciones
de los mismos para de esta forma justificar la eleccién realizada. Luego, se presenta la
arquitectura final escogida y un estudio analitico de la misma. Por tltimo, se verificard
mediante simulaciones el correcto cumplimiento de las especificaciones y se presentara la
implementacion del Layout.

2.1.1. Especificaciones

El generador de pulsos de ancho variable debe ser capaz de generar una cantidad de se-
nales digitales, con ciertas caracteristicas, donde la frecuencia de éstas debe variar ya sea
con un voltaje de entrada o con una corriente de entrada.

En la Fig. 2.1 se muestran las senales que son necesarias para el control de las llaves del
conversor. Las dos primeras seniales de la Fig. 2.1, V1 y Vg, son las necesarias para llevar a
cabo la primera y la segunda fase del conversor DC-DC, T1 y T2 respectivamente mientras
que las siguientes cinco senales son las necesarias para rotar el anillo de capacitores. Por
lo tanto, las fases T1 y T2 se repetiran cuatro veces cada una de forma alternada antes
de realizar la rotacion del anillo implementada por Vgi..Vgs.

Como se mencioné en la Seccién 1.4, para regular el voltaje de salida del conversor, la
frecuencia de conmutacion de las llaves encargadas de manejar las fases T1 y T2 debe
variar. Por lo tanto, la frecuencia de Vi y Vg debe variar con el voltaje o corriente de
entrada del generador de pulsos deseando un rango de variacion entre 20 kHz y 20 M H .
Por otro lado, Vgy..Vrs pueden tener ancho fijo para toda entrada y deben tener una
duraciéon aproximada entre 4 — 6 ns ya que su funcién es inicamente rotar el anillo.

Otra caracteristica importante que deben cumplir las sefiales a generar es el no solape.
Las senales V1 v Vg no pueden estar en alto simultaneamente ya que esto generaria

17



cortocircuitos y por lo tanto grandes pérdidas que repercutirian en una baja de la eficiencia
del conversor. De igual forma, las senales Vg;..Vgs tampoco deben solaparse en la rotacion
del anillo. El tiempo de separacién entre pulsos se debe mantener en al menos 2 ns.

vt [ [ [ [ [ [
VT2 [ [ [ [ ] [

VR1 ]

VR2 N

VR3 ]

VR4 [
VR5 [

Figura 2.1: Secuencia de pulsos necesarios para controlar el conversor.

Al tratarse del lazo de control de un conversor DC-DC de ultra bajo consumo, la principal
especificacion del generador de pulsos de ancho variable es que su consumo sea minimo.
El lazo de realimentacién completo debe consumir una potencia menor al 5% de la po-
tencia entregada a la carga (menos de 0,05 x 100 nW = 5 nW a 20 KHz y menos de
0,05 x 100 uW =5 puW a 20 MHz). Adicionalmente, el consumo deberd permanecer
proporcional a la frecuencia en todo el rango de funcionamiento para asi mantener la
eficiencia del conversor constante (ver Anexo B). Esta es la razén por la cual se pondré
especial énfasis en conocer de manera precisa el consumo de cada uno de los bloques para
asi evitar pérdidas innecesarias.

2.1.2. Introduccion al GPAV

En esta seccion se realizara una breve introduccion a la arquitectura del generador de
pulsos de ancho variable (GPAV). El GPAV se puede dividir en dos grandes bloques fun-
cionales. Si bien en la arquitectura final éstos no fueron implementados como bloques
independientes sino dentro de una arquitectura modular mas compleja, es conveniente
estudiarlos de forma separada para una mayor claridad. El primero es un oscilador con-
trolado por voltaje o corriente (VCO o CCO) que permita variar la frecuencia de oscilacion
conforme varia su entrada. En lo que sigue, se referira a este bloque como CCO, ya que el
pasaje de éste a un VCO es sencillo de realizar (ver Etapa de Entrada en la Seccién 2.3.1).
El segundo bloque consiste en una logica digital que permite obtener a partir de una o
mas senales oscilatorias obtenidas del CCO las senales requeridas por las especificaciones.
Se comenzara con una introduccion a la arquitectura de ambos bloques para luego realizar
un estudio profundo de cada uno.

CcCO

Existen distintas arquitecturas conocidas para la implementacién de un CCO como se
muestra en [4-10]. En la mayoria de los casos estas arquitecturas son dificiles de integrar
ya que poseen inductores, capacitores y resistencias que requieren de una importante area
de silicio. Ademas, estan orientadas a aplicaciones en sistemas de comunicacién donde se
trabaja con altas frecuencias. Por otro lado, existe una arquitectura muy utilizada a la
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hora de implementar un CCO integrado que esté basada en un oscilador de anillo ([7-10]).
Un oscilador de anillo es una cadena impar de inversores conectados en serie en forma de
anillo (la salida del ultimo es la entrada del primero) como muestra la Fig. 2.2. Al igual
que las demas arquitecturas, muchos de los osciladores de anillo encontrados en la lite-
ratura estan implementados para ser utilizados en las mismas aplicaciones mencionadas
anteriormente siendo necesario alcanzar muy altas frecuencias, en [9] entre 0,5y 9,6 GHz
mientras que en [10] entre 316 y 1165 M H z.

Algunos trabajos logran alcanzar frecuencias del orden de los kHz (o atin menores), pero
no mantienen un bajo consumo. En [7] se logra un amplio rango de variacién de frecuencia,
entre 40 Hz y 366 M H z, pero el consumo permanece constante en 10 mW (muy superior
a los 5 uWV indicados en las especificaciones) durante todo el rango de frecuencia.

Cantidad impar de inversores

e

Figura 2.2: Oscilador de anillo.

En comparacion con las aplicaciones mencionadas anteriormente, el CCO necesario en
esta aplicacion deberia ser capaz de alcanzar bajas frecuencias (20 kHz —20 M H z) man-
teniendo un consumo lineal con la frecuencia (Ver Anexo B).

La arquitectura base escogida para el diseno del CCO fue la del oscilador de anillo. A
pesar de que los osciladores de anillo existentes en la literatura no cumplen las especifi-
caciones deseadas, estos osciladores poseen diversas propiedades que lo convierten en la
arquitectura mas adecuada para el GPAV. Estas propiedades son: (i) facilmente integra-
ble (ii) puede llegar a su estado oscilatorio de régimen con bajos voltajes de alimentacién
(iii) logra oscilar a altas frecuencias disipando baja potencia (iv) existen diversas for-
mas de modificar la frecuencia de oscilacién (v) puede obtenerse un rango de variacién de
frecuencia de varios ordenes de magnitud (vi) genera sefales oscilatorias con distinta fase.!

La frecuencia de oscilacion depende del tiempo de propagacion (¢,) de cada inversor y
la cantidad de éstos en el anillo. A su vez, t, depende de los tamanos de los transistores
los cuales determinan la corriente de carga y las capacidades en los nodos de salida de
cada inversor. Suponiendo que cada inversor posee el mismo t,, la frecuencia de un nodo
cualquiera del anillo podra calcularse con la Ec. 2.1 siendo n el nimero de inversores [7].

1

ose = —— 2.1
fore = (2.1)

!Este punto serd de suma importancia para generar las sefiales deseadas.
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Légica

El segundo bloque que forma el GPAV es la logica. La funcién de este bloque es obtener,
a partir de las senales desfasadas del oscilador de anillo, las senales Vi, Vi, Vgi..Vgs
necesarias para controlar el conversor DC-DC (Fig. 2.1).

Las senales en nodos separados un niimero par de inversores del oscilador de anillo poseen
un comportamiento ideal como el que se muestra en la Fig. 2.3(a). Cada senal corresponde
a un nodo distinto del oscilador de anillo y 74 es el retardo generado por dos inversores (que
es la separacién de cada nodo en dicha figura). Para controlar el tiempo de propagacién
t, de cada inversor, existen distintas técnicas que seran analizadas en la Seccién 2.2.1.
Una vez definido dicho retardo, se puede generar un pulso a partir de dos nodos del
anillo como se muestra en Fig. 2.3(b). Dependiendo del ¢, de cada inversor y la cantidad
de inversores entre los nodos a utilizar para crear el pulso, quedara definido el ancho de
dicho pulso. Variando el retardo ¢, de cada inversor, varia la frecuencia del anillo y el ancho
de pulso obtenido por el XOR. En la Seccién 2.2.2 se analizard con mayor profundidad la
implementacion de esta logica y las alternativas propuestas.

NODO 1
NODO 3 |
NODO 5 i
NOCE))O 7 I ]
8 ta i xor j
(a) Sefiales en los nodos del oscilador de anillo. (b) Obtencién de un pulso.

Figura 2.3: Ejemplo légica

2.2. Anailisis CCRO y Légica

2.2.1. Oscilador de Anillo

En esta seccién se presenta un estudio profundo del oscilador de anillo. Como se men-
ciond en la Seccion 2.1.2, los osciladores de anillos poseen muchas ventajas que los hacen
adecuados para la implementacion del CCO. En esta aplicaciéon, donde se requiere que el
conversor sea totalmente integrado, no poseer elementos pasivos disminuye en gran medi-
da el area de silicio requerida para implementarlo. Por otro lado, el poseer varios métodos
de variacion de frecuencia es de gran importancia a la hora de obtener un consumo apro-
piado alcanzando el rango de variacién de frecuencia requerido.

Se comenzaran analizando los distintos métodos de variacién de frecuencia que existen
en un oscilador de anillo para luego elegir el que méas se adecue a las especificaciones del
GPAV. Luego, mejoras en simetria y consumo seran realizadas a la arquitectura seleccio-
nada y finalmente se presenta un estudio sobre el arranque del oscilador.
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Métodos de variacion de frecuencia

A continuacién se presentaran diversas formas de controlar la frecuencia del oscilador de
anillo y en consecuencia el ancho de los pulsos proporcionados por el generador de pulsos.
En cada uno de los métodos presentados se veran cuales son las ventajas y desventajas
de los mismos para luego presentar el elegido.

Cambiando el niimero de inversores. La primera forma presentada es modificar la
cantidad de inversores en el anillo. Al colocar una mayor cantidad de éstos, la frecuencia
de oscilacién del anillo disminuira [11].

Para lograr cambiar la frecuencia de oscilacién de manera dindmica es necesario modificar
el nimero de inversores mediante llaves que cambien el punto donde se realiza la reali-
mentacion (ver Fig. 2.4). Recordando la Ec. 2.1, si se mantiene S1 cerrada y S2 abierta
se obtiene una frecuencia mayor que si se cierra S2 y se deja abierta S1.

L%b > %MM%

Figura 2.4: Oscilador de anillo, control digital de frecuencia modificando nimero de in-
versores.

Este método proporciona una forma discreta de modificar la frecuencia, no continua como
se requiere en las especificaciones de nuestro GPAV. Adicionalmente, de usar esta técnica
seria necesario contar con cierta logica que permita, a partir de un voltaje o corriente
de entrada, decidir cual es la cantidad optima de inversores y manejar las llaves para
conectarlo de esa forma. Esto implica aumentar la complejidad del oscilador y el consumo
del mismo. Sumado a esto, el rango de variaciéon de frecuencia esta dado por la cantidad
minima y maxima de inversores en el anillo. Si se quiere 3 érdenes de variacion, se debe
modificar la cantidad de inversores también en 3 6rdenes. Esto impide obtener un amplio
rango de variacion de frecuencia sin tener una excesiva cantidad de inversores. Debido
a los problemas planteados éste no fue el método utilizado para variar la frecuencia de
oscilacién de nuestro GPAV.

Controlando la corriente de carga. Uno de los métodos mas utilizados para variar
la frecuencia en los osciladores de anillo es controlando la corriente que circula por cada
uno de los inversores. Se agregan dos transistores funcionando como fuentes de corriente
controladas por voltaje (ver Fig. 2.5) las cuales permiten controlar la corriente con que se
carga la capacidad en el nodo de salida del inversor y en consecuencia el tiempo de pro-
pagacién del mismo (t,). A este circuito se le suele llamar en inglés “current starved ring
oscillator”, "hambriento de corriente” ya que ésta se encuentra limitada. La frecuencia de
oscilacion del anillo estara dada por la Ec. 2.1.
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Figura 2.5: Oscilador de anillo controlando la corriente de carga.

Si se llama a la capacidad en el nodo de salida del inversor C', y a la corriente impuesta por
los transistores de control I¢,,, se puede obtener una expresion aproximada del tiempo
de propagacion del inversor segiin muestra la Ec. 2.2.

V. Cr
Peter 2]Cont

(2.2)

Para el calculo de esta expresion se considero el tiempo de propagacion como el tiempo
que demora la salida en alcanzar Vy;/2 a partir de que la entrada lo hizo. Se tomé co-
mo hipoétesis que la corriente de control es constante durante todo el proceso de carga
o descarga de la capacidad Cp. También se considera que el tiempo de subida y bajada
(trise—fan) de la sefial de entrada al inversor es cero con lo cual no existe corriente de
cortocircuito.

Cuando ésto no se cumple y el ¢,;sc—fqan €s comparable con el ¢, es necesario realizar un
ajuste que tenga en cuenta dicho tiempo. Como se muestra en [12] y [1] estudios analiticos
sugieren una dependencia como la que muestra la Ec. 2.3, donde t,,,., es el tiempo de
propagacion del inversor considerando una entrada con tiempo de subida y bajada cero
(Ec. 2.2), t1ise—fau €s €l tiempo de subida y bajada de la sefial de entrada y t, es el tiempo
de propagacion del inversor en cuestion.

lp = \/tz%step + (trise—fall/2)2 (23)

Si bien los calculos presentados son una aproximacion de primer orden, seran suficiente
para realizar calculos a mano y obtener una primera aproximaciéon del problema a tratar.
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De todas formas siempre serd necesario realizar las simulaciones correspondientes para
obtener valores mas precisos.

Esta solucion posee la desventaja de agregar capacidades parasitas al circuito, las cuales
aumentan el consumo y su complejidad. Sumado a esto, es importante notar que la co-
rriente de carga no se puede, en la practica, disminuir a valores tan chicos como se desee.
Cuando la corriente impuesta por la fuente de corriente sea comparable con las corrientes
de fuga de los transistores, el comportamiento sera poco predecible.

Cambiando C. El método presentado en la seccién anterior permite, variando la co-
rriente entregada a la capacidad en el nodo de salida, modificar el tiempo de propagacion
del inversor y en consecuencia la frecuencia de oscilaciéon. Sin embargo, como se menciond
anteriormente, la minima frecuencia esta limitada por la minima corriente de carga que
se le puede imponer a la capacidad en el nodo de salida.

El siguiente método consiste en modificar la capacidad en el nodo de salida [13]. Si se au-
menta la capacidad en este nodo como se muestra en la Fig. 2.6, el tiempo de propagacion
del inversor aumentara y la frecuencia de oscilacién disminuird (Ver Ec. 2.2).

Figura 2.6: Oscilador de anillo controlado mediante capacidades adicionales.

Esta solucién posee la desventaja de tener que integrar un capacitor en cada nodo de
salida del oscilador lo que requiere una mayor area. Dependiendo del rango de frecuen-
cias deseado, el valor de este capacitor puede ser elevado con lo cual el area requerida no
seria aceptable. Otra desventaja, es que al aumentar la capacidad en el nodo de salida, au-
menta la energia consumida por el circuito y disminuye la frecuencia maxima de oscilacion.

Se pueden buscar soluciones a estas desventajas. Por ejemplo, agregar capacidades en
forma dinamica por medio de llaves permitiria desconectarlas cuando se necesite una
alta frecuencia de oscilacién y conectarlas cuando se necesite una menor frecuencia de
oscilacion. Este tipo de soluciones implican un control digital para decidir qué llaves deben
estar abiertas y cudles cerradas aumentando la complejidad del circuito, dependiendo del
rango de frecuencia deseado para la aplicacion si sera conveniente o no. Por ejemplo, si el
método mencionado en la seccion anterior no alcanza los retardos necesarios para obtener
las bajas frecuencias deseadas, se podria combinar este método con el anterior para lograr
el rango de frecuencias deseado.
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Cambiando R. En el oscilador de anillo clasico, el tiempo de carga y descarga de la
capacidad del nodo de salida estara determinado aproximadamente por el circuito RC
formado por la resistencia del transistor PMOS en la carga (NMOS en la descarga) y la
capacidad parasita en el nodo de salida del inversor. Este método busca modificar la re-
sistencia de la carga RC de forma dindmica. Para ello se agregan resistencias en los nodos
de salida del inversor como se muestra en la Fig. 2.7. Modificando los voltajes V,, y V,, se
puede cambiar la resistencia de la llave MOS modificando el tiempo de carga y descarga
de la capacidad en la salida y en consecuencia la frecuencia de oscilacion del oscilador.

La principal dificultad de esta arquitectura es manejar adecuadamente V,, y V,, para lo-
grar el efecto deseado. Este método puede utilizarse en conjunto con los vistos hasta el
momento de manera de obtener un amplio rango de variacién de frecuencia [7].

Cabe destacar que si bien se refiere a los transistores agregados como resistencias, ya
que [7] asi lo hace, éstos funcionan la mayor parte del tiempo en zona de saturacién
comportandose de forma similar a una fuente de corriente.

Figura 2.7: Oscilador de anillo controlado mediante resistencias variables.

Eleccién Final. Motivados en las ventajas y desventajas mencionadas anteriormente,
se selecciono el método de “variacion de corriente de carga” Este método fue suficiente
para lograr el rango requerido por las especificaciones con un consumo adecuado. De esta
manera se evitd recurrir a métodos que requerian un control digital el cual hubiese deri-
vado en una arquitectura mas compleja y con un mayor consumo.

La gran ventaja que presenta el método seleccionado es que el mayor retardo no se logra
aumentando la capacidad a cargar (como en “Cambiando C”) ni la cantidad de capa-
cidades a cargar (como en “Cambiando la cantidad de inversores”). Por el contrario, el
mayor retardo se obtiene reduciendo la corriente consumida. En cambio si para aumentar
al doble el retardo, se aumenta al doble la capacidad y se mantiene la corriente constante,
el consumo también permanecerd constante. Esto no verifica la especificacién principal
del GPAV de mantener el consumo proporcional a la frecuencia (Ver Anexo B).

El método “Cambiando R” es en esencia igual al seleccionado y se tornaran atin mas
parecidos luego de las modificaciones que se le realizaran al elegido en la préxima seccion.
Sin embargo, obtener los voltajes Voonin ¥V Voontp @ partir de una corriente o un voltaje
de entrada es mas sencillo (Seccién 2.3.1) que obtener los Vp y Vi de “Cambiando R”.
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Asimetria

En la secciéon anterior se presentd el método seleccionado para variar la frecuencia del
oscilador de anillo. En la Fig. 2.5 se puede observar esta arquitectura. En esta seccion
se analizara un problema que posee esta arquitectura a la hora de querer alcanzar bajas
frecuencias de oscilacion.

Como se explicé en la Secciéon 2.1.2, el retardo entre dos nodos intermedios del anillo es
utilizado para generar los pulsos. Por este motivo, es importante que el retardo introdu-
cido por cada uno de los inversores sea independiente del tipo de transicion que éste se
encuentra realizando (de cero a uno o de uno a cero si se habla en términos de niveles 16gi-
cos). El inversor CMOS por si mismo es un dispositivo asimétrico ya que las propiedades
fisicas de los transistores NMOS son distintas a las de los transistores PMOS produciendo
diferencias entre los tiempos de propagacién cuando la transiciéon se realiza de un nivel
alto a un nivel bajo (f,x) a cuando se realiza de un nivel bajo a un nivel alto (t,.m).
En un inversor simple se puede cambiar la relacion Wp /Wy para que ambos tiempos de
propagacion, typr v tyrm, sean iguales. En la Fig. 2.8 se observan los resultados de una
simulacién realizada variando la relacion entre el ancho de los transistores PMOS y NMOS
y midiendo ambos tiempos de propagaciéon. Los inversores simulados fueron cargados con
otros iguales a ellos. Se puede observar que ambos tiempos seran iguales cuando su relacion
de ancho sea aproximadamente 2.9. Esta simulacion fue realizada imponiendo un tiempo
de subida (t,s) y de bajada (t74) de la senal de entrada del inversor cero. Por lo tanto,
el voltaje entre el gate y el source de ambos transistores NMOS y PMOS se encuentra fijo
durante toda la transicion, ya sea a Vg cuando ésta es de H a L y a gnd cuando es de L
a H.

t 15

05 1 i ! i

Figura 2.8: Tiempos de propagacién del inversor en funcién de la relacion W,/W,,

Observando la Ec. 2.4 se puede ver que para obtener tiempos t,nr y t,rm iguales es
necesario igualar las corrientes Ip e Iy. En el caso del t,.5, éste se calcula hasta el punto
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donde la capacidad de salida C}, alcanza un voltaje de Vy;/2. Durante la carga el transistor
PMOS, el cual impone la corriente de carga, se encontrara en saturacion. En el caso del
tprr, serd el transistor NMOS el que imponga la corriente de descarga. Por lo tanto, en
inversion fuerte dichas corrientes se pueden calcular a partir de las Ec. 2.5.

_ CrVad

tr 21

(2.4)

. % MNCOXN
Ly 2(1+dy)
o % urCoxp
~ Lp 2(1+dp)

IN (VGS - ‘/tN>2
(2.5)

IP (VGS - V;SP>2

Por lo tanto queda claro que para imponer que ambas corrientes sean iguales alcanza con
imponer que
Wp  unCoxy(1+0p) (Vag — Vin)?
Wy pupCoxp(1406n) (Vag — Vip)?

Por otro lado, la arquitectura elegida para modificar la frecuencia de oscilacién del oscila-
dor utiliza inversores como los que se observan en la Fig. 2.5. En este caso la corriente de
carga de la capacidad en el nodo de salida del inversor estara limitada por los transistores
funcionando como fuentes de corriente y no por los transistores internos. En consecuencia,
se espera que los tiempos de propagaciéon no cambien al variar la relacién entre los anchos
de los transistores ya que la corriente de carga estara impuesta “externamente”.

(2.6)

Observando la Fig. 2.9 se puede ver que los tiempos de propagacion cambian al variar
la relacion entre los anchos de los transistores PMOS y NMOS, contrario a lo esperado,
ambos aumentan al aumentar Wp/Wy. Eligiendo Wy igual al minimo permitido por la
tecnologia, al aumentar Wp /Wy, aumenta Wp y como consecuencia aumenta la capacidad
de carga en el nodo de salida. Observando la Ec. 2.2 se puede atribuir el aumento en los
tiempos de propagacion al aumento de la capacidad de salida del inversor. Este aumento
afecta ambos tiempos de propagacion por igual, por lo tanto el aumento deberia ser igual
manteniendo la misma diferencia entre ambos. Sin embargo, esto no sucede en este caso
debido a un problema adicional que presenta esta arquitectura y se estudia a continuacion.

Para visualizar el problema se vera el ejemplo cuando uno de estos inversores realiza
una transiciéon particular pero el razonamiento es analogo para el caso de la transicion
opuesta. Cuando la transiciéon es de L a H, el transistor PMOS funcionando como fuente
de corriente limita su corriente a un cierto valor I, como se muestra en la Fig. 2.10.

Mientras V;, realiza la transicion, el transistor PMOS interno comienza a conducir, toman-
do corriente de la fuente y de la capacidad parasita (C,) existente entre ambos transistores.
Esto contradice la suposicion de que la corriente de carga de la capacidad en el nodo de
salida (C) estd impuesta por la fuente de corriente en todo momento. En consecuencia
disminuye el tiempo de propagacion introducido por el inversor y genera una dependencia
entre éste y la capacidad parédsita C),. Cuando el voltaje en el nodo P iguale a Vg, la
corriente de carga de (' estard asociada exclusivamente a la aportada por la fuente de
corriente. Esto genera que el voltaje de salida del inversor realice su transicién en dos
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Figura 2.9: Tiempos de propagacion del inversor de la Fig. 2.5 en funcién de la relacion
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Figura 2.10: Transicion LH en un inversor con corriente de carga controlada.



etapas diferentes, la primera (Etapa 1) donde la corriente de carga proviene de la fuente
de corriente y la capacidad C, y la segunda (Etapa 2) donde proviene exclusivamente de
la fuente de corriente. Este efecto puede observarse en la Fig. 2.11 extraida de una simu-
lacion realizada con un oscilador de anillo de 10 inversores. En linea punteada se observa
el voltaje del nodo P mientras que la linea continua corresponde al voltaje de salida del
inversor. Se pueden observar las dos etapas mencionadas anteriormente, la primera donde
la corriente es mayor debido a la corriente aportada por la capacidad parasita, lo cual
conlleva a que la primera etapa de la carga de C, se realice mas rapido que la segunda
etapa donde la corriente se encuentra limitada a I,. Este efecto tiene como resultado una
asimetria en la senal de salida del inversor tanto para la transicion de H a L como de LL a
H. Ademas, las capacidades parasitas de los transistores PMOS tienen un valor distinto
al de las capacidades parasitas de los transistores NMOS lo que produce una diferencia en
los tiempos de propagacion t,ur, v tpra. Como la capacidad parasita introducida por el
transistor PMOS es mayor que la introducida por el NMOS, ya que ésta depende mayo-
ritariamente de la capacidad de juntura entre el source/drain y el sustrato, para igualar
ambos tiempos de propagacién se deberfa imponer una relacion W,/W,, < 1 como sugiere
la Fig. 2.9 donde se puede observar que el cruce entre ambos se dard en una relacion de
anchos menor a uno. Esto solucionarfa el problema de la diferencia entre los tiempos de
propagacion pero no el hecho de no limitar la corriente durante todo el proceso de carga
como es deseado.

Yaoltaje [V]

Etapa 1 Tiempo [s] Etapa Z "

Figura 2.11: Gréafico de simulaciéon. Arquitectura clasica Fig. 2.5.

Al no limitar la corriente de carga de C7,, el retardo maximo introducido por el inversor
sera menor para una corriente dada. En nuestra aplicacion, ésto tiene un impacto directo
en el rango inferior de frecuencia que puede alcanzar el GPAV. Si esta frecuencia no al-
canza la minima especificada, es posible que se deba recurrir a otro método de variacion
de frecuencia con lo cual podria aumentarse el consumo del GPAV. Si en cambio se logra
limitar la corriente de carga del inversor durante toda la carga de C, éste introducird un
retardo mayor permitiendo alcanzar menores frecuencias en el GPAV. Otra desventaja de
esta solucién es que la igualdad de ambos tiempos de propagacion estaria definida por el
matching entre dos capacidades parasitas que seran fuertemente afectadas a la hora de la
implementacién del layout y su fabricacion.

Este problema puede resolverse colocando los transistores funcionando como fuente de
corriente en el interior del arreglo como se muestra en la Fig. 2.12. De esta manera se
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asegura que la corriente de carga estara limitada por la fuente de corriente durante todo
el proceso de carga de la capacidad Cp. La configuracion propuesta, resuelve los dos
problemas de la arquitectura clasica, pudiendo alcanzar mayores retardos para la misma
corriente y mejorando la simetria entre los tiempos de propagacion t,gr, ¥ tprm. La Fig.
2.13 muestra la misma simulacion realizada para la arquitectura clasica pero en este caso
para la arquitectura propuesta. Se puede observar como la carga de la capacidad C}, se
realiza en una sola etapa donde la corriente esta limitada por la fuente de corriente en
todo momento.

Vp
Vcont p Vcont p Vcont p Vcont p

- ] N ]

O 00

S o N B S N = R N

Figura 2.12: Oscilador de anillo controlado de forma interna

Por otro lado, la arquitectura propuesta posee una desventaja en cuanto al consumo de la
misma. Como se mencion6 anteriormente, en la arquitectura clasica, la carga almacenada
en la capacidad parédsita C, que se encuentra entre ambos transistores del arreglo es
reutilizada para cargar la capacidad en el nodo de salida del inversor. Esto no ocurre
en la arquitectura propuesta donde la carga almacenada en dicha capacidad parasita
es desperdiciada. Durante la descarga del nodo de salida, la capacidad C, también se
descargara ya que al tener los transistores funcionando como fuente de corriente en el
centro se crea un camino entre el nodo P y gnd. Por lo tanto, la arquitectura propuesta
presenta un consumo levemente mayor al de la arquitectura clasica.

En [14] nosotros comparamos ambas arquitecturas simulando un generador de pulsos par-
ticular. Se obtuvieron los resultados esperados y se observan tanto las ventajas como las
desventajas de la arquitectura propuesta. La simetria de los pulsos generados mejora de
manera significativa asi como la frecuencia minima alcanzable por el generador. También
se observa como la arquitectura propuesta tiene un consumo mayor a la arquitectura cla-
sica.
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Figura 2.13: Grafico de simulacién. Arquitectura propuesta Fig. 2.12.

Siendo conscientes del efecto negativo en el consumo que implica el arreglo con los tran-
sistores de control en el interior, se selecciond esta arquitectura debido a la importancia
de la simetria y el rango de frecuencias necesario en nuestro generador de pulsos de ancho
variable.

Consumo Por Camino Directo y Estatico

El consumo por camino directo (CCD) de un inversor, depende esencialmente del tiempo
de subida y bajada de la senal de entrada al mismo (Ver Anexo A). Sin embargo, éste no
es el unico factor que influye sobre este consumo. El tamano de los transistores, parame-
tros propios de cada tecnologia y hasta la capacidad de carga a la salida del inversor [15]
afectan considerablemente el consumo por camino directo.

En la mayoria de las aplicaciones el CCD no es dominante frente a otros consumos como
el dindmico (Ver Anexo A) por lo que no es tenido en cuenta en el disefio. En ocasiones
el CCD es considerado un consumo del cual no se puede librar al igual que el consumo
estatico. [1] se refiere al consumo de camino directo de la siguiente manera “The direct-
path consumption can be kept within bounds by careful design, and thus should not be
an issue”.

Como fue explicado en la secciéon Seccion 2.2.1, el método de variacion de frecuencia se-
leccionado, al igual que la mayoria de los métodos existentes, logran variar la frecuencia
del oscilador aumentando los tiempos de subida (t,s) y bajada () de cada inversor.
A medida que aumentan t,;sc ¥ tray, €l CCD aumenta y el dindmico disminuye (ya que
disminuye la frecuencia). Esto genera que, a baja frecuencia, el consumo del oscilador de
anillo esté dominado por el consumo por camino directo. Para disminuir el consumo a
bajas frecuencias, el CCD es quien debe ser reducido o si es posible eliminado.

La causa del CCD es que el inversor CMOS clasico funciona como una llave “make before

break”, cortocircuitando Vy; con gnd cuando la entrada al inversor se encuentra en valores
cercanos a Vyg/2. La Fig. 2.14(b) muestra éste comportamiento.
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Figura 2.14: Inversor clasico y propuesto.

La solucion seria lograr que el inversor funcione como una llave “break before make” como
ilustra la Fig. 2.14(d). El inversor propuesto para lograr ésto se muestra en la Fig. 2.14(c).
Lo tnico que se debe asegurar para que el inversor propuesto se comporte efectivamente
como una llave “break before make” es que las entradas Viny; y Ving no conmuten a la
vez. Si una de ellas tiene un valor bien definido Vin = Vg o Vin = gnd antes que la otra
conmute, se puede asegurar que ya sea la rama de transistores PMOS o la NMOS estara
cortada y por lo tanto no existira corriente de camino directo.

Es claro que este inversor no puede ser utilizado en cualquier aplicacion. No siempre se
cuenta con una senal auxiliar que cumpla las caracteristicas explicadas. Sin embargo, en
una aplicacion de oscilador de anillo, conseguir esta senal no implica ningtin problema.
La senal auxiliar se encuentra disponible en el mismo oscilador ya que puede ser tomada
de un nodo previo al inversor en cuestion. La Fig. 2.15 muestra un ejemplo de como se
pueden conectar los inversores propuestos en un oscilador de anillo para evitar el consumo
por camino directo.
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Figura 2.15: Ejemplo de conexion para los inversores propuestos en un oscilador de anillo.

El inversor propuesto, mostrado en la Fig. 2.14(c), cuenta con dos entradas, Vin, y Vins.
Como fue explicado, una conmutara primero con el fin de evitar el camino directo mien-
tras que la segunda que conmute sera la que efectivamente genere el cambio en el nodo
de salida Vout. Existen dos posibles formas de conectar estas entradas, la que conmuta
primero en Ving (como muestra la Fig. 2.15) o la que conmuta primero en Vin;. La Fig.
2.16 muestra simulaciones realizadas con cada una de estas conexiones. Las entradas A y
B son las seniales de entrada utilizadas mientras que Vinter N y Vout son los indicados
en la Fig. 2.14(c).
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Figura 2.16: Voltaje de salida del inversor propuesto, para diferentes conexiones de entra-
da.

Como se puede ver en la Fig. 2.16, cuando se conecta la senal que conmuta primero en los
transistores internos Vin; de la Fig. 2.14(c), el voltaje de salida se ve afectado por esta
transicion. Al conmutar Ving, se carga el nodo Vinter N con carga del nodo de salida
Vout, esta carga no es totalmente repuesta desde Vy; ya que el nodo Vout se encuentra
flotando. Para evitar este glitch, la conexion debe ser como la mostrada en la Fig. 2.15,
la senal que efectivamente genera el cambio a la salida (la segunda en conmutar) es co-
nectada en Vin, (gate de los transistores internos).

Se debe tener en cuenta que, dado que el nodo de salida Vout del inversor propuesto
queda flotando mientras Vin, # Ving, éste podria descargarse (o cargarse) por medio de
corrientes de fuga. Es necesario que el retardo entre las sefiales Vin, y Ving sea el minimo
necesario para asegurar que no estén conmutando a la vez y acotar el tiempo que Vout
se encuentra flotando.
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Con el fin de estudiar el consumo del inversor propuesto y compararlo con el consumo de
un inversor clasico, las siguientes simulaciones fueron realizadas. La Fig. 2.17 muestra el
esquema de conexién utilizado. Ambos inversores fueron cargados con un inversor simple
en su salida (misma capacidad de carga) y todos los transistores utilizados son de tamano
minimo. Manteniendo una frecuencia fija de 10 kH z, se vario el t,;sc—fau de las sefiales de
entrada y se midié el consumo de cada inversor. Se entiende por consumo del inversor el
consumo tomado por él desde Vyq (por ejemplo Vag,,, ,.,,) Mas el consumo de las senales
de entrada (Viniprop y Vingprop). La Fig. 2.18 muestra este consumo en funcién del
trise—fail, Utilizando transistores simples (Fig. 2.18(a)) y low-power (Fig. 2.18(b)).

Vdd_inv_prop N

Vdd_aux
N
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Vdd_conv A Vdd_aux ™
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Vin_1_prop /. N\
Vin2 prop 1 / T\ Vin_1_conv

Trise Trise Tfall=Trise Tfall=Trise

Figura 2.17: Simulacién realizada para caracterizar el consumo del inversor propuesto.

Para medir el consumo estatico se dejaron ambas entradas estables y se midi6 el consumo.
La Tabla 2.1 y la Tabla 2.2 muestran el consumo estatico de un inversor con transistores
comunes y low-power respectivamente. Como se puede observar, el consumo estatico de-
pende del valor de la senal de entrada. Si la(s) entrada(s) esta(n) en Vg, sera el transistor
P quien domine las corrientes de fuga (menor leakage) y si la(s) entrada(s) esta(n) en gnd
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seran los N quienes limiten la corriente de fuga (o mas formalmente corriente de apagado)
(mayor leakage).

Inversor simple Invergor gimple

Y| == Inversor propuesta |

= =lnversor propuesto |

Fotencia consumida W)
Potencia consumida [W]

-9 -8 - -9 -5 -
10 10 10 10 10 1o 10 10
Tiempo de subida v bajada [s] Tiempo de subida y bajada (3]

(a) Consumo inversor simple vs inversor pro- (b) Consumo inversor simple vs inversor pro-
puesto utilizando transistores comunes. puesto utilizando transistores low-power.

Figura 2.18: Caracterizacion de consumo.

El Design Manual de la tecnologia reporta un valor de corriente de fuga para un transistor
tipico minimo de 400 pA para el NMOS y 30 pA para el PMOS mientras que para un
transistor Low-Power minimo de 3 pA para el NMOS y 0,8 pA para el PMOS. Estas

corrientes implican un consumo estatico (I x V) muy similar a los mostrados en la Tabla
2.1 y la Tabla 2.2.

Vin Inversor Simple | Inversor Propuesto
Ving = Ving =V, 58,7 pW 13,7 pW
Ving = Ving = gnd 341 pW 50 pW

Tabla 2.1: Consumo estético, utilizando transistores comunes

Vin Inversor Simple | Inversor Propuesto
Ving = Ving = Vg 3,2 pW 2,6 pW
Ving = Ving = gnd 4.9 pW 3,0 pW

Tabla 2.2: Consumo estético, utilizando transistores low-power

Como fue estudiado en el Anexo A, el consumo de un inversor puede separarse en:

Prorar = Ppinamico + Poamino prrecro + Pesrarico (2.7)

Al variar t,;sc—qu €l tinico consumo que se ve afectado es Poamivo prrecro. Cuando
éste es muy pequeno, el consumo total es aproximadamente:

Prorar, = Ppinamico + Pesrarico (2.8)
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En la Fig. 2.18 se puede ver como a bajos t,sc— rqu €l consumo es practicamente constante.
A partir de la simulacién realizada se puede observar que para el caso en que se utilizan
transistores comunes, el consumo total a bajo t,is—fau €s aproximadamente igual al es-
tatico. Como las senales de entrada utilizadas en la simulacién tienen un duty cycle del
50 %, el consumo estdtico puede calcularse como el promedio entre el consumo estatico a
Vin = Vg y a Vin = gnd (Ver Tabla 2.1). Por ejemplo, en el caso del inversor simple

341 pW + 58,7 pW

PESTATICO = 9 ~ 200 pW ~ PTOTALSIMULACION :

Esto implica que el consumo estd siendo dominado por corrientes de fuga (tanto para el
inversor simple como para el propuesto).

Para reducir atin mas el consumo a baja frecuencia, ademas de eliminar el camino directo,
se utilizaron transistores low-power los cuales tienen menores corrientes de fuga. La Fig.
2.18(b) muestra la reduccion de consumo al utilizar estos transistores.

En esta seccion se esta analizando el consumo de un inversor, pero este analisis puede
extrapolarse al consumo total del oscilador. Siendo N el niimero total de inversores en el
anillo, el consumo total puede expresarse como:

Prorar_osc = N x (Ppiyamico + Peamino prrecro + Pesrarico) (2.9)

donde Prorar osc es el consumo de todo el oscilador de anillo y Ppiyvamico, Pesrarico
Yy Poamino prrecro son los consumos de un inversor.

La Ec. 2.9 muestra que una reduccion en el consumo estatico del inversor genera un ahorro
de energia N veces mayor en el consumo total del inversor. Este dato sumado al hecho
observado en la Fig. 2.18(a), donde se aprecia que el consumo del inversor con transistores
comunes es dominado por consumo estatico, avalan el uso de transistores low-power. Estos
transistores poseen un mayor voltaje umbral Vi, lo que disminuird la frecuencia maxima
alcanzable por el oscilador. Sin embargo, ésto no serd un problema ya que el rango de
frecuencias que se pretende alcanzar es bajo para la tecnologia utilizada.

Como se puede observar en la Fig. 2.18(b), existe un rango de valores de ¢,sc— fa donde
conviene utilizar el inversor propuesto y otro donde no. El inversor propuesto, elimina por
completo el consumo por camino directo, disminuye el consumo estatico por tener mas
transistores en serie (Tabla 2.2 y Tabla 2.1) y aumenta el consumo dindmico ya que agrega
capacidades parasitas extras. Este balance genera que dependiendo de valores de la tec-
nologia, tamanos utilizados y del ¢,;se— fai1, convenga o no utilizar los inversores propuestos.

La idea presentada en esta secciéon para evitar el consumo por camino directo puede ser
igualmente aplicada para los inversores con corriente de carga controlada vistos en la Sec-
cién 2.2.1.

En el Anexo E se estudia un método alternativo de eliminaciéon del consumo por camino
directo. Ese método, por razones que alli se explican, no fue utilizado.
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Arranque oscilador de anillo

Para lograr arrancar un oscilador de anillo se debe lograr, mediante alguna senial de clear
(C'L), establecer los valores de todos los nodos intermedios del anillo. Un inversor, el que
posea el clear, tendra durante el tiempo que dure esta sefial de arranque su entrada y
salida en el mismo valor, la Fig. 2.19(a) ilustra esta situacién. El inversor con senal de
clear (una compuerta NOR) puede ser implementado como muestra la Fig. 2.19(b).

Vdd A~

CL

Vout

B

Vin

(a) Arranque de un oscilador de anillo comin, mediante un clear en un (b) Implementacién de
inversor. inversor con clear (Com-

puerta NOR).

Figura 2.19: Arranque del oscilador de anillo.

Si en el arranque no se logra establecer el valor de todos los nodos de la forma detallada en
la Fig. 2.19(a), la oscilacién podria generarse en méas de un punto y por ende la frecuencia
del anillo no seria la deseada ya que no funcionaria correctamente. El fenémeno de miil-
tiples oscilaciones es estudiado en [17] donde se demuestra que éstas pueden existir para
osciladores de anillo de méas de 5 inversores (en nuestro caso se tendran muchos mas de 5).

El oscilador de anillo que utiliza los transistores que evitan el camino directo, detallados en
la Fig. 2.14(c), no puede ser arrancado mediante un solo C'L como ilustra la Fig. 2.19(a).
El método de arranque necesario dependera de la conexion hecha entre las entradas Ving
y Ving y los nodos de salida de los inversores. A continuacién, a modo de ejemplo, se
presenta como seria el arranque para el esquema de conexiéon mostrado en la Fig. 2.15.

Si solo se fija el nodo C', no se puede asegurar que eso fije el valor del nodo D ya que
para que ésto ocurra, A (Ving) deberia tener el mismo valor fijado en C. Dado que en
el ejemplo la senal Vin, de cada inversor fue tomada dos inversores mas atras que Ving,
es necesario fijar el valor de 3 nodos consecutivos para que todo el oscilador alcance un
estado definido. Si mediante el uso de inversores con clear (similares al mostrado en la
Fig. 2.19(b)) y otros con preset (que fijen su salida a V; en lugar de gnd) se logra fijar
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por ejemplo A = gnd, B = V3 vy C = gnd entonces se puede asegurar que ambas entradas
Viny v Ving quedan definidas para todos los inversores del nodo C en adelante. De esta
manera todo el anillo queda definido y la oscilacién comenzara en el nodo A.

Luego de definir la arquitectura exacta, se verd cuales son los inversores que necesitan
tener como entrada un C'L. Solo tendran C'L la cantidad minima necesaria ya que los
mismos agregan capacidades y corrientes de fuga en el nodo de salida no deseadas.

2.2.2. Lobgica

En esta seccion se aborda el estudio de la logica necesaria para, a partir del oscilador de
anillo estudiado en la Seccion 2.2.1, obtener los pulsos necesarios detallados en la Seccion
2.1.1. En la Seccién 2.1.2 se introdujo una manera sencilla de obtener estos pulsos. Sin
embargo, el objetivo del siguiente analisis es disenar la arquitectura éptima de este bloque
justificando cada una de las elecciones realizadas.

Se comenzara analizando en profundidad la forma mas sencilla de obtener los pulsos a
partir del oscilador de anillo introduciendo asi las caracteristicas deseables para la logica
en cuestion. Luego se presenta un diseno mas profundo de cada compuerta. Finalmente
en el Anexo D se muestra el estudio de una arquitectura diferente, mas especifica para
esta aplicacion y la justificacion de por qué la misma no fue utilizada.

Arquitectura basica

Para comprender la forma en que son obtenidos los pulsos a partir del oscilador de anillo,
se estudiara el ejemplo mostrado en la Fig. 2.20. Esta figura muestra un oscilador de anillo
de 17 inversores, a partir del cual, utilizando 4 XOR y dos OR se obtienen dos senales
de pulsos no solapados, Vi y V5. El diagrama de tiempos de esta figura detalla el valor
de cada nodo intermedio del anillo, donde se puede ver que cada senal esta retardada
con respecto a la del nodo previo debido al tiempo de propagaciéon del inversor. Como se
puede observar en la Fig. 2.20, los pulsos V; y V5 extraidos del oscilador en este ejemplo
ilustrativo, a pesar de no ser iguales a las senales Vi y Vi requeridas por las especifica-
ciones, son un ejemplo de como éstas ultimas seran obtenidas.

A partir de dos senales, como por ejemplo A y C y por medio de un XOR, se obtiene el
pulso auxl que tiene el doble de frecuencia que las sefiales del anillo (fuuz1 = 2f4). De
igual forma se obtienen las senales aux2, aux3 y aux4 utilizando otras senales intermedias
del anillo. Realizando el OR de aux1 y aux3 se obtiene V; y entre aux2 y aux4 se obtiene
Va.

Notar que, por ejemplo en la senial Vi, el ancho de pulso V;W1 deberia ser igual al ancho
de V1 W1’ de la misma forma que V1 W2 ~ V;W?2'. Estrictamente estos anchos de pulsos no
son idénticos ya que como fue mencionado en la Seccién 2.2.1 los tiempos de propagacion
de los inversores cambian cuando la transiciones son de H a L a cuando son de L a H
generando pequenas diferencias en los anchos de estos pulsos. La segunda observacién que
se puede realizar es que, controlando el tiempo de propagacion de los inversores entre los
nodos A y C se puede controlar el ancho V;W 1. De igual manera controlando el tiempo
de propagacion de los inversores entre los nodos I y K, se controla el ancho de V;W2. Por
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Figura 2.20: Ejemplo bésico de obtencién de pulsos a partir de un oscilador de anillo.
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lo tanto se pueden modificar dichos tiempos de propagacién para obtener anchos distintos
para cada uno de estos pulsos. Las mismas consideraciones tienen validez para la senal V5
por ser analoga. Finalmente, la separacion entre los pulsos de Vi y V5, el no solape, queda
determinado por el tiempo de propagacién de los inversores entre los nodos E y C, Iy G,
My K, A y O. Se asumira que este retardo es el mismo para todos. El altimo inversor
senialado con la letra R serd considerado un inversor sin retardo que garantiza tener un
nimero impar de inversores en el anillo.

Teniendo ésto en cuenta, se observa que el patrén obtenido consta de dos pulsos para
la senal V; y otros dos pulsos para la senal V5 los cuales no se solapan. Utilizando mas
inversores en el anillo y mas compuertas XOR y OR, cualquier patron de pulsos puede
ser obtenido.

Para finalizar el estudio de esta arquitectura basica se analizaran los puntos a tener
en cuenta a la hora del diseno de las compuertas XOR y OR. Para garantizar el no
solapamiento de las seniales V; y V5 no alcanza con asegurar que las senales que finalizan
un pulso de V; esté retrasada con respecto a la senal que inicia el siguiente pulso en V5.
Siguiendo con el ejemplo de la Fig. 2.20, para garantizar que el pulso V;W1 no se solape
con el pulso VoW1, no alcanza con asegurar que E realice su transicion luego que C. Si
el XOR utilizado no tiene retardo para cambiar de L. a H pero si tiene un gran retardo
para hacerlo de H a L (retardo mayor al existente entre E y C) los pulsos se solaparian.
En resumen, si el XOR tiene el mismo tiempo de propagacion t,.m que t,rm, no generaria
solape. En el caso que ¢,y << t,m1 podria generar solapamiento de las senales. Si por el
contrario, se cumple que t,rz > tpur, el XOR aumentaria atin més la separacion entre los
pulsos favoreciendo el no solape. El mismo efecto puede ser generado por la compuerta
OR en caso de cumplir las mismas condiciones. En consecuencia, tanto la compuerta OR
como la XOR utilizadas deben cumplir ¢,,g =~ t,nr 0 al menos t,r g > t,nr. De esta
manera se puede afirmar que el no solapamiento de las sefales se garantiza al asegurar
que la senal del anillo que da fin a un pulso realice su transicién antes que la sefial de inicio
del siguiente pulso. Esto se podria lograr aumentando el ancho de lo transistores PMOS
y aumentando el largo de los NMOS. Sin embargo, ésto significaria un mayor consumo de
la compuerta. Adicionalmente, los tiempos de subida y de bajada del pulso de salida de
la compuerta XOR (o OR) serian distintos generando una asimetria no deseable.

Diseno de Compuertas

Las compuertas se disefiaron con el fin de obtener el menor consumo y la mayor simetria
posible. Al igual que en la 2.2.1 se dice que una compuerta es simétrica cuando sus tiempos
de propagacion son aproximadamente iguales, ¢, q >~ tpmr.

Compuerta OR. En el caso del ejemplo tratado previamente, Fig. 2.20, donde el OR
a utilizar tiene sélo dos entradas, la arquitectura que presenta mayores ventajas es el OR
CMOS clasico [1] mostrado en la Fig. 2.21(a). Sin embargo, para el caso en que el patrén
a generar tenga mas de dos pulsos por senal por ciclo, el OR a utilizar tendria que tener
mas entradas. Como se vio en la Seccion 2.1.1, nuestra aplicacién requiere de 4 pulsos por
senial por ciclo y por ende se necesita un OR de 4 entradas. La arquitectura clasica de un
OR de 4 entradas es mostrada en la Fig. 2.21(c).
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Debido a la propia estructura de una compuerta OR CMOS de 4 entradas, el tiempo de
subida es mucho més rapido que el de bajada. Esto se debe a que la descarga del nodo
Vinter se realiza a través de un solo transistor mientras que la carga se realiza a través
de la serie de 4 transistores. Esto esta agravado por el hecho que los transistores en serie
son de tipo P. Este problema es justamente el que se debe evitar. Como se demostro en
la seccién anterior, se debe cumplir ¢, ~ t,nr 0 t,Lu > t,nr Para evitar solapamientos
entre las senales V; y V5. Esta arquitectura presenta un t,,p << t,mz lo cual contradice
la condicién de no solapamiento. Una solucién seria aumentar el tamaifio de los transis-
tores PMOS hasta equilibrar los tiempos. En contrapartida, este aumento en el tamafio
de los transistores PMOS implica un aumento en consumo de la compuerta, lo cual no es
admisible.

Una solucién alternativa seria utilizar el OR mostrado en la Fig. 2.21(b) compuesto por 3
OR de dos entradas. Esta estructura no sera estudiada ya que la estructura mostrada en
la Fig. 2.21(d) compuesta por dos NOR y un NAND es atin mejor. Esta tltima arquitec-
tura posee menos transistores y se puede observar facilmente que tendra menor consumo
y menor retardo que la formada con tres OR de dos entradas ya que tiene dos inversores
menos. Ademads, tiene tiempos de subida y bajada mas parejos por tener los transistores
tipo N en serie y los P en paralelo. A continuacion, se realiza un estudio cuantitativo con
el fin de comparar esta arquitectura, PROP (Fig. 2.21(d)), con la arquitectura clésica

para el OR de 4 entradas, CONV (Fig. 2.21(c)).

Con respecto al consumo, la arquitectura CONV debe mover el nodo V;,;.,, compuesto por
5 capacidades de drain mas dos de gate y el nodo Out que tiene dos capacidades de drain.
En resumen, la capacidad equivalente que mueve la compuerta es Ceypyy = 7Cp + 2C¢.
Por otro lado, la arquitectura PROP debe mover auz; formada por 3 capacidades de drain
y dos de gate, y Out formada por tres capacidades de drain. En resumen, esta arquitectura
mueve una capacidad equivalente Cey, ., = 6Cp + 2C¢.

En esta tecnologia, una aproximacién de primer orden razonable es considerar las capa-
cidades de drain iguales a las vistas hacia gate? por lo que el cociente entre los consumos
se puede aproximar como

Pcom) o 7CD + 2CG
Pprop  6Cp +2C¢

9
~ o~ L3 (2.10)

Para verificar esta relacién estimada entre los consumos de ambas compuertas, se realizo
una simulacién eléctrica comparando el consumo de ambas. En esta simulacién todos los
transistores utilizados fueron de tamano minimo. Debido a que el consumo de la compuerta
depende de cudl de sus entradas realice la transicion, en esta simulacién todas las entradas
se movieron. La secuencia de pulsos en los nodos de entrada se muestra en la Fig. 2.22.

Los resultados de la simulaciéon son presentados en la Fig. 2.23. Se muestra el consumo de
ambas compuertas CONV y PROP en funcién de la frecuencia del nodo de salida de la
compuerta. Observando la Ec. 2.10 y el resultado de la simulacién se puede afirmar que
la estimacion realizada es correcta.

2Ya que el Lpg, . es mucho mayor que el L.

min
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Figura 2.22: Senales de entrada para la comparacién entre el OR CONV y PROP.

Como ultimo comentario respecto al consumo, una de las desventajas de la arquitectura
PROP es que posee un mayor consumo debido a las fugas de los transistores. Esto era de
esperarse ya que ésta tiene tres transistores en serie y tres ramas que conectan Vi y gnd
mientras que la CONV posee 5 transistores en serie y solo una rama que conecta Vg con
gnd. De no existir fugas, ambas curvas potencia en funcién de la frecuencia (Fig. 2.23)
deberian pasar por cero. Por otro lado, al poseer capacidades distintas la pendiente de
dichas rectas es distinta. Haciendo un zoom de la Fig. 2.23 a bajas frecuencias, se obtiene
la Fig. 2.24. Se puede ver como debido a que la arquitectura PROP tiene mayores fugas
el cruce de ambas curvas se da en una frecuencia mayor a cero. Esto genera que a baja
frecuencia, la arquitectura CONV consuma menos que la PROP. Esto no es un problema
en el GPAV a disenar ya que dicho efecto ocurre para frecuencias menores a 10 kH z, fuera
del rango de funcionamiento del GPAV.
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Figura 2.23: Consumo del OR CONV y PROP.
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Figura 2.24: Consumo del OR CONV y PROP, baja frecuencia.

Para medir el tiempo de propagacién de las compuertas se simularon ambas, CONV y
PROP, con las mismas entradas y se observaron sus salidas. Las senales utilizadas como
entradas son las mismas que para la simulacién de potencia, mostradas en la Fig. 2.22 y la
frecuencia utilizada fue 20 M H z (los tiempos de subida y bajada de las senales de entrada
pueden asumirse despreciables, 1fs). Tanto el tiempo de subida ., €l de bajada ¢ .,
como los tiempos de propagacion, dependen de qué senal es la que conmuta. La Tabla
2.3 y la Tabla 2.4 muestran los tiempos de propagacion y los tiempos t,s y tay cuando
conmutan cada una de las senales de entrada de la compuerta, para la arquitectura OR

CONYV y PROP respectivamente.

Entrada tm’se tfall tpLH tpHL

44ps | 96ps | 66ps | 451ps
43ps | 97ps | 66ps | 433ps
42ps | 96ps | 65ps | 386ps
41ps | 95ps | 60ps | 304ps

wii@]lvelis

Tabla 2.3: Valores para la arquitectura CONV.

Observando la Tabla 2.3 y la Tabla 2.4, queda clara la mejora que implica utilizar la
arquitectura PROP para la compuerta OR. Esta logra equilibrar tanto los tiempos de
subida y bajada, como los tiempos de propagacién. Si bien no se cumple que ¢,y > t,u1,
la arquitectura PROP presenta un ¢,z mas parecido a ¢,z que la arquitectura CONV
aproximandose mas a las especificaciones deseadas.
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Entrada | tyise | tfau | tpra | tpuL

56ps | 65ps | 64ps | 176ps
5ops | 65ps | 99ps | 154ps
78ps | bdps | 82ps | 193ps
T7ps | Ddps | T7ps | 170ps

O QW =

Tabla 2.4: Valores para la arquitectura PROP.

Adicionalmente, utilizando esta arquitectura se logra disminuir las diferencias entre distin-
tas senales de entrada. Por ejemplo, la diferencia entre los ¢, 51, de A y D en la arquitectura
CONYV es de aproximadamente 150ps mientras que la maxima diferencia en la PROP se
da entre A y B vale aproximadamente 40ps.

El analisis realizado justifica que tanto a efectos de disminuir el consumo como para evitar
el solapamiento y la deformacién de las senales, la mejor opcion es la arquitectura PROP
mostrada en la Fig. 2.21(d) compuesta por dos NOR y un NAND de dos entradas.

Compuerta XOR. A continuacién se estudian diferentes arquitecturas de celdas XOR
con el fin de encontrar la mas apropiada para el GPAV. Las caracteristicas deseadas para
esta compuerta al igual que para la compuerta OR son el bajo consumo y la simetria,
tprr ~ tprr- La Fig. 2.25 muestra las seis estructuras que seran analizadas.

La Fig. 2.25(a) muestra la arquitectura clasica para un XOR CMOS a la cual se hara
referencia como la arquitectura CONV1. En la Fig. 2.25(b) se muestra la arquitectura de
un XOR utilizando un XNOR CMOS clasico seguido de un inversor. Se llamaré a esta la
arquitectura CONV2.

Cualquier compuerta légica puede construirse utilizando exclusivamente compuertas NANDs.
En la Fig. 2.25(c) se presenta la implementacion de la compuerta XOR utilizando com-
puertas NANDs a la cual se hara referencia con el nombre NANDs. Esta arquitectura
sugiere por su estructura la existencia de cierta simetria entre las entradas IN1 e IN2,
aunque debido a su complejidad y gran nimero de capacidades parasitas intermedias es
posible que presente un consumo tanto dindmico como estatico elevado.

Una arquitectura diferente para la implementaciéon de la compuerta XOR, basada en Nfet
Pass-transistor Logic (NPL), se muestra en la Fig. 2.25(d) a la cual se hara referencia como
NPL. Esta arquitectura utiliza solo transistores NMOS (e inversores clédsicos) conectados
entre nodos del circuito en lugar de conectarse directamente al voltaje de alimentacion.
Como se puede notar, un menor nimero de transistores son utilizados, sin embargo pre-
senta algunas desventajas considerables. La entrada al inversor de salida, Fig. 2.25(d),
es cargada a través de un transistor NMOS, por lo que este nodo alcanza un valor de
Via — Vi al querer cargarlo. Esto genera que si bien la salida valdrd cero, una corriente de
camino directo existird durante todo el tiempo en que la entrada al inversor se mantenga
en Vg — V;. El uso de transistores low V; podria reducir este problema pero también
aumentaria las corrientes de fuga. Esta opcién de arquitectura, con transistores low V,
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no sera analizada. Una solucién a este problema es presentada en [1] y se muestra en
la arquitectura NPL2 mostrada en la Fig. 2.25(f). El transistor PMOS conectado a la
entrada del inversor de salida asegura que una vez que este inversor interpreta su entrada
como un valor en alto y por lo tanto baje su salida, el transistor PMOS se prendera y
terminara de cargar el nodo de entrada del inversor a V. De esta manera se evita que
exista una corriente de camino directo en estado estatico.

Por dltimo, la Fig. 2.25(e) muestra la implementacién del XOR utilizando la familia légica
Complementary Pass-Transistor Logic a la cual se le llamara arquitectura CPL. Esta 16gi-
ca no presenta el problema mencionado en la NPL ya que utiliza llaves complementarias.
Si bien también existe la familia légica basada en Pfet Pass-transistor Logic (PPL) esta
no sera incluida en el presente estudio por no presentar mejoras frente a la NPL.

Con el fin de analizar los tiempos de propagacién, de subida y bajada y la simetria entre
las entradas, todas las arquitecturas propuestas fueron simuladas con las mismas senales
como entrada. La Fig. 2.25(g) muestra las senales que se utilizaron como entrada en la
simulacion. Estas senales presentan la misma secuencia existente en el GPAV y que fue
introducida a partir del ejemplo presentado en la Fig. 2.20. La Tabla 2.5 muestra los re-
sultados obtenidos de dicha simulacién. Cada arquitectura presenta dos valores por celda
ya que éste depende de cual entrada del XOR es la que se conmuta.

Como se mencioné anteriormente, las caracteristicas deseables para esta compuerta son:
similares tiempos de propagacion, t,rp ~ t,rr 0 al menos t,rg > t,nr y tiempos de
subida y bajada similares, t,ise > t fqu-

Entrada trise tfall tpLH tpHL
CONV1 | 200 — 195ps | 65 — bbps | 140 — 145ps | 35 — 80ps
CONV2 | 50 — 45ps 55 — 5bps | 105 — 145ps | 230 — 185ps
NANDs | 55— 50ps 50 — 50ps | 110 — 190ps | 205 — 85ps
NPL 40 — 45ps | 535 — 540ps | 35 —90ps | 355 — 400ps
NPL2 50 — 70ps | 375 — 380ps | 65 — 180ps | 440 — 490ps
CPL 40 — 90ps 25— 130ps | 45 —395ps | 60 — 690ps

Tabla 2.5: Valores de tiempos para diferentes arquitecturas de XOR, tamanos minimos.
Cada tiempo presenta dos valores, segiin cual de las dos entradas del XOR conmute.

Como se puede observar en la Tabla 2.5 la tinica arquitectura que cumple ¢,.5 > t,m1 €s
CONV1. Esta arquitectura presenta la desventaja de tener tiempos de subida y bajada
bastante diferentes (t,;sc = 4 Xt q). Aumentar el ancho de los transistores PMOS tiende a
igualar los tiempos de subida y bajada a costas de un mayor consumo dindmico (mayores
capacidades parésitas). Dada la importancia de que la compuerta cumpla t,,g > t,ur, la
arquitectura que mejor cumple las especificaciones de tiempos para nuestra aplicacién es
CONV1 con tamanos minimos.

Para finalizar la eleccion de la arquitectura de la compuerta XOR se presenta el analisis de
consumo de cada una de las arquitecturas presentadas. La Fig. 2.26 muestra el consumo
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para cada una de estas arquitecturas. Tamanos minimos fueron utilizados para todos
los transistores en esta simulacién, un aumento del ancho de los PMOS no afecta las
tendencias mostradas en la figura. Los resultados de las simulaciones realizadas muestran
que la arquitectura que presenta menor consumo en el rango de frecuencias de interés es
CONV1. Se puede ver que NPL consume menos pero para frecuencias mayores a 40 M H z,
rango que esta por fuera de las especificaciones del GPAV.

— CONV1 | 1
CONV2|ps moniii i e e i e

Potencia [W]
=)

Frecuencia [Hz]

Figura 2.26: Consumo de diferentes XOR como funcién de la frecuencia de conmutacion.

Finalmente, dadas sus cualidades en tiempos de propagacién y menor consumo, la arqui-
tectura CONV1 mostrada en 2.25(a) fue la seleccionada en nuestra aplicacién utilizando
tamanos minimos.

Se debe realizar una aclaracién importante en este punto. Dados los plazos impuestos
por el proceso de fabricacion, este estudio exhaustivo sobre la logica no pudo ser rea-
lizado antes de la fecha limite de fabricacién. Es por este motivo que, si bien la mejor
arquitectura hubiera sido la CONV1, la utilizada en el GPAV fabricado fue la NANDs.
A pesar de no ser la 6ptima, la arquitectura seleccionada cumple los requerimientos del
circuito, evitando el solapamiento de las senales y manteniendo un consumo no domi-
nante frente al resto del GPAV. Por lo tanto, disminuir el consumo de esta compuerta
no hubiera ocasionado el mismo efecto en el consumo total. Adicionalmente la eleccion
de la arquitectura XOR compuesta por NANDs permitié una rapida elaboracién de la-
yout utilizando solo la compuerta NAND. Toda eleccién de disefio, viene de la mano del
tiempo que se cuente para realizar la misma, por lo que la utilizaciéon del XOR formado
por cuatro compuertas NANDs fue una excelente soluciéon considerando el tiempo que
se contaba. El estudio de la presente seccién muestra que préximas ediciones de este os-
cilador podrian ser mejoradas utilizando la arquitectura CONV1 para la compuerta XOR.
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2.3. Arquitectura Completa GPAV

2.3.1. Diseno

En la Seccion 2.2.1 y la Seccién 2.2.2 se analizaron en profundidad los dos bloques més
importantes que componen el GPAV. En cuanto al oscilador de anillo, se analizaron dis-
tintas técnicas para variar la frecuencia de oscilacién que permitieran obtener el rango
de variacion de frecuencia deseado. Se compararon los consumos de cada una de estas
técnicas y se eligié la que mejor se adecua a las especificaciones del GPAV. También se
introdujeron mejoras tanto en simetria como en consumo (Seccién 2.2.1) para el oscilador
de anillo. Por otro lado, se analizaron distintas variantes de la logica necesaria para obte-
ner, a partir de las senales del oscilador de anillo, las senales deseadas. Al igual que para
el caso anterior se compararon los consumos de las arquitecturas propuestas y se tomo la
mas adecuada para el GPAV.

En esta seccién se presenta la arquitectura completa del GPAV teniendo en cuenta las

discusiones y elecciones realizadas la Seccién 2.2.1 y la Seccién 2.2.2. Las entradas y salidas
de éste se pueden ver en la Fig. 2.27.
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Figura 2.27: Bloque GPAV.

Recordando las especificaciones del GPAV, las sefiales que éste debe generar son las mos-
tradas en la Fig. 2.1. Observando dicha figura se puede concluir que la secuencia de pulsos
necesaria para construir las sefiales Vi, Vira, Vg1, Vre, Vrs, Vre v Vis es la mostrada en
la Fig. 2.28. Cada uno de estos pulsos se puede generar, como fue explicado en la Seccion
2.2.2, realizando el XOR de dos senales desfasadas un niimero par de inversores del anillo.
Luego, realizando el OR de las seniales Pulsel.X se forma la sefial Vi v de igual manera
pero con los pulsos Pulse2.X se forma V. Por 1ltimo, las senales Vg;..Vgs coinciden con
los pulsos PulselR..Pulse5R de la Fig. 2.28. Para disenar el GPAV completo se separd
el mismo en tres bloques, el bloque EtapaEntrada, los bloques GenPul y el bloque LogOR.
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El bloque EtapaEntrada realiza el pasaje de la corriente o voltaje de entrada del GPAV a
los voltajes de control necesarios para limitar la corriente de carga de inversores como los
que fueron presentados en la Seccién 2.2.1. Como se explicara en la Seccion 2.3.1, estos
inversores son los que determinan la duracién de los pulsos a generar. De esta forma,
con una unica senal de entrada en voltaje o corriente se controla el ancho de los pulsos
generados. A su vez, este bloque sera quien defina la respuesta en frecuencia de nuestro
GPAV la cual sera analizada en la Seccién 2.3.2.

Pulsel.1l

Pulse2.1
Pulsel.2

Pulse2.2

Pulsel.3

Pulse2.3

Pulsel.4

Pulse2.4

PulselR H

Pulse2R H

Pulse3R |_|

Pulse4R H

Pulse5R |_|

Figura 2.28: Patron de pulsos necesario.

Cada bloque GenPul no es més que una porcién del anillo (cadena de inversores) con un
XOR conectado adecuadamente para generar un pulso como fue explicado en la Secciéon
2.2.2. Conectando varios de éstos en cascada se forma el oscilador de anillo y se obtienen
los pulsos de la Fig. 2.28. Observando los pulsos que se deben generar, se distinguen dos
casos. El primer tipo de pulso que se deben generar son los correspondientes a las senales
Vr1 v Vg, los cuales deben de variar su ancho de acuerdo a la entrada I, del GPAV.
Por otro lado, los pulsos rapidos VR1..VR5 deben ser de duracién constante. Debido a
ésto, se diseniaron dos bloques, GenPul y GenPulR. En la Secciéon 2.3.1 se analizara en
profundidad tanto su funcionamiento como su arquitectura interna.

Por tultimo el bloque LogOR, se encarga de generar las sefiales de salida deseadas Vr; y
Vo a partir de los pulsos generados por los bloques GenPul.
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El diseno se basa en una arquitectura modular, capaz de generar cualquier secuencia de
pulsos no solapados. De esta forma, el diseno puede ser reutilizado muy facilmente, en otro
conversor DC-DC de capacitores conmutados, o incluso en otra aplicacion diferente donde
se requiera un GPAV. En la Fig. 2.29 se presenta un diagrama de bloques con la conexion
de los tres bloques que define la arquitectura propuesta para el GPAV. A continuacion
se presentara el disefio de cada uno de estos bloques prestando especial atenciéon en los
bloques GenPul.

Pulsel.1
lin VeontN —
In VeontN M
Pulsel.2 Vit
Etapa Pulse2.2 e
Pulsel.3 LOgOR VT2
Entrada Puse2s —
v Veont? Pulsel 4
cont® Pulse?.4
—
Pulse1.1 Pulse2.1 Pulse1.2 Pulse2.2
Pulse Pulse Pulse Pulse
VeontN VeontN VeontN
] V Cont e Vcont e VcoNN —eont Y ontn
OutExtImpar2 | inextpar OutExtPar InExtPar OutExtPar InExtPar OutExtPar InExtPar Outextpar JOULEXtParl
In Qut In Out In Out In Out
—OUtEXtPar2 InExtImpar OutExtImpar InExtimpar OutExtImpar InExtImpar OutExtImpar InExtImpar OutExtImpar —LOUtEXtIm arl
VeontP Veont? VeontP VeontP
—] \ CONP —]  CONEP —\ CONEP VeontP
GenPul GenPul GenPul GenPul
Pulse1.3 Pulse2.3 Pulsel 4 Pulse2.4
Pulse Pulse Pulse Pulse
VeontN VeontN VeontN
—veontty — Veontht —] Veonth ot Jycontn
OutExtParl I imextrar OutExtPar InExtPar OutExtPar InExtPar OutExtPar InExtPar Outextpar |OUEXtPAr2
In Out In Out In Out In Out
O—L—"‘"‘Ex'ﬁ[rn arl InExtImpar OutExtimpar InExtImpar OutExtImpar InExtImpar OutExtImpar InExtImpar OutExtImpar _LOUtEXtIm arZ
VeontP VeontP VeontP VcontP
— O —\CONP —\ CONP —— \/ CONEP
GenPul GenPul GenPul GenPul
VIR ViR VIR ViR ViR
Pulse Pulse Pulse Pulse Pulse
InOut In Out In Out In out In out INV
GenPulR GenPulR GenPulR GenPulR GenPulR

Figura 2.29: Diagrama de bloques del GPAV.

GenPul

En la Secciéon 2.2.1 se presenté un inversor capaz de cambiar su tiempo de propagacion
dependiendo de dos voltajes de control de entrada y se mejoré su simetria. Por otro lado,
se introdujo una técnica capaz de evitar el consumo de camino directo de los inversores.
En esta seccion se presenta la arquitectura utilizada para los bloques GenPul los cuales
utilizan los distintos inversores analizados hasta el momento.

Los bloques GenPul (Fig. 2.31(a) y Fig. 2.34) constan de una porcién del anillo de in-
versores y una compuerta XOR. Estos bloques generan un pulso en su salida Pulse el
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cual comienza cuando se realiza una transicion en su entrada In (de H a L o de L a H)
y finaliza antes de que dicha transicién se propague hasta su salida Out (ver Fig. 2.30).
Para lograr ésto, utiliza dos senales desfasadas un ntimero par de inversores que generan,
a través de una compuerta XOR, un pulso (Seccién 2.2.2). Como se mencion al inicio de
la seccion, se diseniaron dos tipos de GenPul, uno capaz de modificar el ancho del pulso a
generar y uno cuyo ancho de pulso es constante. A continuacién se analizan cada uno de
ellos por separado.

n_ IS
Pulse ]—I m
ow i pn

Figura 2.30: Diagrama de tiempos bloques GenPul.

GenPul Controlado

En la Fig. 2.31(a) se puede observar la arquitectura del bloque GenPul controlado. La
cadena de inversores que forman este GenPul se puede dividir en tres etapas, una donde
se controla el ancho del pulso a generar, otra donde se regenera la senal que serd utilizada
en conjunto con la entrada para formar el pulso y por ultimo una etapa de retardo para
asegurar que el pulso termine antes de que la senal de salida realice su transicion.

Etapa Control. La etapa de control es la encargada de realizar el retardo que se utili-
zard, para generar el pulso de ancho variable. Esta estd formada por dos inversores cuya
corriente de carga se encuentra controlada como fue explicado en la Seccién 2.2.1. Adicio-
nalmente, dependiendo del tiempo de subida y bajada de cada una de sus entradas, sera o
no necesario utilizar la técnica presentada en la Seccion 2.2.1 para evitar el consumo por
camino directo. Esencialmente esto dependera del ancho de los pulsos que se estén gene-
rando. Sin embargo, puede que en ciertos inversores no sea necesario evitar el consumo
por camino directo, sin importar el ancho del pulso generado.

Primero se analizara el primer inversor controlado. Como se vera, las siguientes etapas
del bloque GenPul fueron disenadas para que la salida Out tenga un tiempo de subida
y bajada aproximadamente constante en todo el rango de ancho de pulso y de duracién
lo suficientemente corto para que al siguiente inversor no sea necesario evitar su consu-
mo por camino directo. Como se observa en la Fig. 2.29, la salida de un GenPul sera la
entrada de otro GenPul con lo cual si las siguientes etapas se encuentran correctamente
disenadas, la senal In tendra un tiempo de subida y de bajada tal que no sera necesario
evitar el camino directo de este inversor.
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El segundo inversor de la etapa control es critico en lo que respecta al consumo por camino
directo. Cuando la duracién del pulso generado sea muy larga y en consecuencia el oscila-
dor se encuentre oscilando a una baja frecuencia, la corriente en los inversores controlados
serda muy pequena y la salida de ambos inversores seran senales con un tiempo de subida
y bajada muy lento. Por lo tanto, como la salida del primer inversor controlado es la en-
trada del segundo, éste tendra un alto consumo por camino directo siendo imprescindible
utilizar la técnica propuesta para evitar dicho consumo (Fig. 2.31(b) y Fig. 2.31(c)).

Adicionalmente, para mejorar la simetria de los tiempos de propagaciéon t,nr, ¥ tprm se
utilizo la arquitectura del inversor controlado analizada en la Seccién 2.2.1 donde los tran-
sistores que se encargan de limitar la corriente de carga se encuentran en el centro del
arreglo.

En la Fig. 2.31(b) se muestra el primer inversor de la etapa control al que se llamara
InvCcdCont (Inversor Con Camino Directo Controlado) y en la Fig. 2.31(c) (Inversor Sin
Camino Directo Controlado) se muestra el segundo inversor de dicha etapa al cual nos
se referird como InvScdCont. Al ser ambos inversores controlados con los mismos volta-
jes de control Voonr v Veoontn, para que la corriente de carga sea la misma en los dos,
se agregaron dos transistores dummy en el InvCedCont (M1 y M6 en la Fig. 2.31(b))
que simulan los transistores utilizados para evitar el camino directo del InvScdCont. Los
gates de estos transistores PMOS y NMOS son conectados a gnd y Vg respectivamente
imitando la senal VInExt del inversor InvScdCont.

La cantidad de inversores en esta etapa determina el rango de variaciéon de ancho de
pulso que podré alcanzar el GPAV. Mediante simulaciones se verific6 que dos inversores
controlados eran suficiente para alcanzar todo el rango deseado. De no ser cierto, es posible
que se hubiese tenido que cambiar la cantidad de inversores lentos o incluso utilizar otro
de los métodos de variacién de frecuencia presentados en la Seccion 2.2.1.

Etapa Regenerativa. Con el fin de obtener un senial con un tiempo de subida y bajada
constante y de corta duracién se agregé una etapa regenerativa. Esta consta de inversores
minimos los cuales regeneran la sefial de salida de la etapa de control. Como se vio, dicha
etapa genera seniales que poseen tiempos de subida y bajada variables.

La salida de esta etapa (Vp) serd en conjunto con la entrada del GenPul (In) las sefia-
les utilizadas como entradas de la compuerta XOR que genera el pulso de salida (Fig.
2.31(a)). Es por ello que es deseable que el tiempo de subida y bajada de estas senales sea
independiente del ancho de los pulsos que se estan generando. De esta forma, el retardo
entre que cambian las entradas de la compuerta XOR y cambia su salida es constante. En
consecuencia, se puede establecer un retardo constante entre la senal V), y la salida Out

del bloque que asegure que el pulso de salida finalice antes de que se de la transicion en
Out.

La cantidad de inversores en esta etapa fueron los necesarios para obtener una senial con
tiempos de subida y bajada constantes en todo el rango de variacién de los pulsos.

En cuanto al consumo por camino directo, por la propia funcién de esta etapa es necesario
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evitarlo en todos los inversores. Para lograrlo, los inversores utilizados en esta etapa fueron
los mostrados en la Fig. 2.31(d) y se referird a ellos como InvScdRR (Inversor Sin Camino
Directo Rapido).

Etapa Retardo. La ultima etapa del GenPul controlado es la etapa de retardo. Esta
etapa tiene dos funciones. La primera, asegurar que el pulso de salida del GenPul (Pulse en
la Fig. 2.31(a)) finalice antes que la salida Out realice su transicién. La segunda, establecer
la separaciéon temporal entre que finaliza el pulso generado por un bloque GenPul y
comienza el generado por el siguiente. Como se explicd anteriormente los bloques GenPul
seran conectados en cascada (Fig. 2.29) con lo cual la salida de un GenPul serd utilizada
para generar el pulso del siguiente. Por lo tanto la etapa de retardo es lo que separa
la senal utilizada para terminar un pulso con la senal utilizada para iniciar el siguiente.
En conclusion, el retardo establecido por esta etapa serd la separacién entre dos pulsos
generados por GenPuls consecutivos, evitando el solapamiento de las senales Vi y V.
Hay dos formas de establecer un retardo constante mediante una cadena de inversores.
Con cierta cantidad de inversores de tamaiio minimo o con una cantidad menor cuyo
largo sea mayor. En la Fig. 2.32 se presenta una simulacion realizada donde se obtuvieron,
utilizando dos cadenas de inversores, un retardo similar. Ambas cadenas se simularon con
la misma entrada y se observo la salida de la misma. La primera cadena cuya salida es
outl se implementé con 32 inversores de tamano minimo (cadena 1) mientras que para la
segunda cuya salida es out2 se utilizaron dos inversores con un largo 10 veces mayor que
el minimo (cadena 2). Como era de esperarse, el tiempo de subida de la senal outl es mas
corto que el tiempo de subida de la sefial out2. Por otro lado, el consumo de los inversores
que forman la cadena 1 fue de 22,5 fJ mientras que el de la cadena 2 fue 6,7 fJ. La
simulacion presentada muestra el compromiso que existe entre un retardo cuya senal de
salida posee un tiempo de subida de corta duracion y el consumo de la cadena.

Un analisis sencillo permite justificar la diferencia entre los consumos de ambas cadenas.
Asumiendo que 10s ¢,sc ¥ tfqu involucrados no generan consumo por camino directo apre-
ciable, el consumo total sera proporcional a las capacidades cargadas y descargada. Estas
capacidades son dominadas por las capacidades en los nodos de salida de cada inversor.
A su vez, esta capacidad tiene dos grandes contribuciones, la capacidad impuesta por el
propio inversor (Cpg) y la capacidad vista hacia los gates del siguiente inversor (Cg). La
capacidad Cp esta formada esencialmente por las capacidades de juntura entre los drain y
bulk de los transistores del inversor y por la capacidad de overlap entre los drain y gate de
los transistores del inversor. Sin embargo, ninguna de estas capacidades depende del largo
del transistor. Por otro lado, Cg es proporcional al area del transistor y en consecuencia
al largo de éstos. Volviendo al ejemplo anterior, la cadena 1 deberd cargar y descargar
una capacidad total aproximada de 32 % (Cg + C) mientras que en la cadena 2 serd una
capacidad aproximada de 2 * (Cp + 10C¢). Adicionalmente, en esta tecnologia una apro-
ximacion de primer orden razonable es que la capacidad intrinseca del inversor (Cg) es
aproximadamente igual a la capacidad vista hacia la entrada de un inversor minimo (C¢)
con lo cual es razonable suponer Cp ~ Cg [1]. De esta manera, mediante la Ec. 2.11 se
puede ver que la estimacién realizada es razonable y justificar la diferencia de consumos
entre una cadena y otra.

Pot; 32 % 2Cq Pot, 225 fJ
( )E‘stimada ~ = 4,7, ( )Simu - -
Poty 2% 11Cq Pot, 6,7 fJ

3,4 (2.11)
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Figura 2.32: Ejemplo retardo con cadena de inversores.

Teniendo en cuenta el compromiso que existe, se utilizaron dos inversores con un largo
tal que el retardo introducido fuera de 2 ns priorizando el consumo frente a tiempo de
subida y bajada. Los inversores utilizados se muestran en la Fig. 2.31(e) y se referird a
ellos como InvCcdR. Para comprobar que la eleccion fue la correcta, se verificé que el
tiempo de subida y de bajada de la senal de salida fuera suficientemente rapido para que
no fuera necesario evitar el camino directo del primer inversor de la etapa controlada.

De esta forma quedaron definidas las tres etapas que forman el GenPul controlado. Para
generar el pulso de salida se utiliz6 la compuerta XOR seleccionada en la Seccion 2.2.2
(Fig. 2.25(a)) cuyas entradas son In y Vp y su salida Pulse.

En la etapa de control y en la etapa regenerativa, se justificé el uso de la técnica presen-
tada en la Seccion 2.2.1 para evitar el consumo por camino directo de algunos inversores.
Dicha técnica necesita de una senal del anillo que realice la misma conmutaciéon que la
entrada del inversor al cual se le desea evitar el camino directo. Esa senal debe conmutar
antes de que lo haga la del inversor. Por lo tanto, para obtener una arquitectura modular,
lo que se hizo fue utilizar dos sefiales del GenPul (OutExtPar y OutExtImpar de la
Fig. 2.31(a)) las cuales serdn salidas de éste y entradas del siguiente GenPul mediante las
cuales éste ultimo podra implementar la técnica que evita el consumo por camino directo.

Si se numera los inversores del GenPul del 1 al 8 como se muestra en la Fig. 2.31(a),
suponiendo que los inversores pares se encuentran realizando su transiciéon de H a L en-
tonces los impares la estaran realizando de L a H. Por lo tanto, se necesitan dos senales
extra para evitar el camino directo una para los pares y una para los impares. Se utilizara
entonces la entrada de un inversor par para evitar el consumo por camino directo de los
inversores pares del siguiente bloque GenPul y la entrada de un inversor impar para los
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inversores impares. Las senales deben cumplir la restriccién mas importante que impone
la técnica y es que su transicién se realice antes de que lo haga la del inversor. Pero por
otro lado, al presentar la técnica se vio que, durante todo el tiempo entre que conmuta
una y lo hace la otra, la salida del inversor permanece flotando. Esto no es deseable ya que
corrientes de fuga pueden cargar o descargar dicho nodo produciendo una transicién no
deseada. Teniendo en cuenta ésto se utilizaron las dos sefiales indicadas en la Fig. 2.31(a)
de la etapa regenerativa como senales auxiliares para evitar el consumo por camino directo
del siguiente bloque GenPul. Un ejemplo de esta conexién se puede observar en la Fig. 2.33.

Para finalizar, en la Fig. 2.31 donde se muestran todos los inversores utilizados se pue-
den ver los tamanos seleccionados para cada uno de los transistores de cada uno de los
inversores. A excepcion de los transistores de los InvCcedR y los transistores de control de
los InvCcdCont y InvScdCont (M3 y M4), el resto de los transistores tanto los PMOS
como los NMOS son de tamafio minimo. En la Seccion 2.2.1 se concluyo que los inverso-
res que no son controlados, debfan tener una relacion Wp /Wy & 2,9 para lograr obtener
torr = tprm. Sin embargo, el ancho del pulso a generar serd determinado por los inver-
sores controlados los cuales en la Seccién 2.2.1 se justifico la eleccion de una relacién
Wp /Wy = 1 para sus transistores. Por lo tanto, con el fin de minimizar las capacidades
parasitas de los inversores y en consecuencia el consumo de los mismos, se seleccionaron
todos los transistores de tamano minimo. Si bien es cierto que en la mayor parte del rango
de variaciéon de ancho de pulso del GPAV, dicho ancho es determinado por la etapa de
control, cuando el ancho de los pulsos a generar es de corta duracion, el retardo generado
por los inversores controlados pasa a ser comparable con el retardo introducido por la
etapa regenerativa. Esto podria generar problemas de simetria en ese caso ya que los ¢,
y tp,rr de los inversores de la etapa regenerativa serdn distintos por haber seleccionado
una relaciéon Wp /Wy = 1. No obstante, al ser cuatro inversores en la etapa regenerativa
dos de ellos realizaran la transiciéon de H a L y dos de L a H con lo cual la suma de
los tiempos de propagacion deberia ser constante. Esta afirmacion seria completamente
cierta si las senales de entrada de todos los inversores fueran iguales lo cual no ocurren
en este caso. De todas formas, habiendo presentado todas las posibles consecuencias de
la eleccion realizada, la decisién final se basa en simulaciones realizadas donde se verifico
que la simetria obtenida era aceptable.

En cuanto a los InvCcdR, como se justificé durante la explicacion de la etapa retardo, el
largo de los transistores de esos inversores se seleccioné diez veces el largo minimo, eleccion
que permite asegurar el no solape de las senales Vi y Vo, En el caso de los transistores
de control de los inversores controlados (M3 y M4 de la Fig. 2.31(b) y la Fig. 2.31(c)) el
largo seleccionado fue de veinte veces el largo minimo. Al analizar la etapa de entrada se
vera que los transistores de control de estos inversores forman un espejo de corriente con
la entrada del GPAV copiando la corriente que se introduzca al GPAV hacia la corriente
de carga del inversor. Por lo tanto, para mejorar el error sistematico en la copia del espejo
fue que se seleccioné dicho largo para estos transistores.
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De esta manera queda definida la arquitectura completa del bloque GenPul controlado.
En la Fig. 2.31(a) se puede ver el diagrama del mismo y en la Fig. 2.31 se presenta cada
uno de los transistores involucrados en la implementacion de dicho bloque con sus respec-
tivos tamanos.

GenPul Rapido

El otro bloque GenPul que se diseiid, fue el GenPul rdpido. Este debia generar un pulso
de ancho constante de duraciéon aproximada 4 ns. La arquitectura basica que se utilizé
fue la misma que la del GenPul controlado, la diferencia es que el retardo entre In y Vp
es constante.

Como se mencioné en la etapa de retardo del GenPul controlado, existen dos formas de
realizar un retardo temporal utilizando una cadena de inversores. La elecciéon entre una
de ellas conlleva un compromiso entre los tiempos de subida y bajada de la senal de salida
y el consumo total del la cadena. En este caso, al igual que para el bloque GenPul contro-
lado, era necesario que tanto la senal Vp como la salida Out tuviesen tiempos de subida
y bajada de corta duracion. Por lo tanto, se utilizaron los InvCcdR tanto para realizar
el retardo entre las seniales que generan el pulso, In y Vp, asi como para el retardo que
define la separacion entre dos pulsos de salida correspondientes a dos GenPul conectados
en cascada.

En la Fig. 2.34 se presenta la arquitectura utilizada para la implementacién del bloque
GenPul rapido. Para generar el retardo de 4 ns se utilizaron 4 inversores InvCcdR y para
la separacion entre pulsos se utilizaron 2 de estos inversores. En cuanto al consumo por
camino directo, se verific6 mediante simulaciones que no era necesario evitarlo en estos
inversores. Esto se debe a que el retardo necesario es muy pequeno con lo cual no se
debe disminuir de manera significativa el tiempo de propagacién de sus inversores. En
consecuencia, los tiempos de subida y de bajada se mantienen por debajo del minimo
tiempo para el cual es redituable evitar el consumo por camino directo.

FD_@ Pulse
In out
Vp

INVCCDR INVCCD R INVCCDR INVCCDR INVCCDR INVCCDR

Figura 2.34: Arquitectura GenPul Répido.

Si bien se disefiaron solamente dos bloques GenPul, se implementaron tres de éstos. Re-
cordando los posibles problemas que pueden ocurrir durante el arranque del oscilador
estudiados en la Secciéon 2.2.1, es necesario establecer el voltaje de ciertos nodos del anillo
para de esta forma asegurar el correcto arranque del mismo. En la arquitectura propuesta
alcanza con fijar el voltaje del tercer inversor de dos GenPul controlados consecutivos.
Realizando ésto, se asegura que el segundo GenPul controlado al cual se le fija el voltaje

29



tenga todas su seniales en un estado conocido y por lo tanto fije el resto de las senales del
anillo. Para lograr ésto se utilizaron inversores con clear como los presentados en dicha
seccion. La sefial C'L, entrada del GPAV| sera la encargada de manejar estos inversores.

Hasta el momento se presentaron los disenos de los bloques GenPul utilizados para la
implementacién del GPAV. Conectando estos bloques como se muestra en la Fig. 2.29 se
obtiene el conjunto de senales de la Fig. 2.28 las cuales seran utilizadas para obtener las
salidas del GPAV.

Etapa de entrada

Como se mencion6 anteriormente el bloque EtapaEntrada es el encargado de generar,
a partir de un voltaje o corriente de entrada, los voltajes de control Voour v Voonrn
necesarios para controlar la corriente de los inversores controlados. La arquitectura elegida
se muestra en la Fig. 2.35.

vdd vdd .

| 4 |
R

| 4]
E2

ContP

| 4]
K2

ContN

Vdd
PAN

LY |

-

LY |

Figura 2.35: Arquitectura Etapa de Entrada.

En el caso implementado, se utiliza una corriente saliente del GPAV que circulando por
el transistor M1 conectado como diodo impone en el gate de dicho transistor el voltaje
de control Veenp. Por otro lado, este mismo voltaje se conecta en otro transistor M2
formando un espejo de corriente. De esta manera la corriente de entrada se copia a la
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rama formada por el transistor M2 y M3 que al circular por el transistor M3 conectado
como diodo, impone en su gate el voltaje de control Vignin.

Estos voltajes, Voontr v Voontn, conectados a los transistores de control de los inversores
controlados forman espejos de corrientes que copian la corriente de salida impuesta al
GPAV limitando de esta forma la corriente de carga y descarga de dichos inversores. Un
esquema de la conexién de dichos voltajes para un inversor de control se muestra en la
Fig. 2.36. Al igual que se realiz6 con el IncCcdCont, en la etapa de entrada se agregaron
transistores funcionando como resistencia. Estos transistores, conectados a gnd en el caso
de los PMOS y a Vy; los NMOS, simulan el efecto que tienen los transistores que invierten
la senal (M2 y M5 de la Fig. 2.31(b) y la Fig. 2.31(c)) y los que evitan el consumo por
camino directo del inversor controlado (M1 y M6 de la Fig. 2.31(b) y la Fig. 2.31(c)). De
esta manera, el espejo de corriente PMOS formado por el transistor de control PMOS y
el transistor M1 y el espejo formado por el transistor de control NMOS y el transistor
M3 mantienen una relacion de copia unitaria al poseer la misma resistencia de source en
ambas ramas.

ETAPA
ENTRADA | INV SCD CONT

vdd

ﬁ
.

K2

‘7‘
.

|y |

E
| 4]
K2
=

VinExt | Vin

~0
LY |

| A

ié
I
T

| A

ﬁ

| 4|

Figura 2.36: Conexién entre etapa de entrada e inversores controlados.
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Como se mencion6 al inicio de la seccion, este bloque es de especial interés a la hora de
estudiar la respuesta en frecuencia del GPAV. Dicho estudio se realizard en la Seccion
2.3.2.

LogOR

La funcion de este bloque es generar las senales de salida del GPAV Vi y V. Con los
bloques GenPul disenados se genera la secuencia de pulsos mostrada en la Fig. 2.28. Lue-
go, para obtener los pulsos Vi v Vg solo resta realizar el OR de los pulsos Pulsel.X y el
OR de los pulsos Pulse2.X respectivamente. Por lo tanto, este bloque estara formado por
dos OR de cuatro entradas. En este bloque se utilizaron las compuertas seleccionadas en
la Seccién 2.2.2 (Fig. 2.21(d)) donde se analizaron distintas variantes para su implemen-
tacion.

Habiendo presentado el diseno de cada uno de los bloques utilizados en la implementacion
del GPAV y analizado la conexion entre estos, queda presentada la arquitectura completa
del GPAV. Cabe destacar la importancia de haber implementado una arquitectura mo-
dular. Los bloques GenPul son totalmente independientes y con ellos se pueden generar
cualquier patrén de pulsos no solapados que se desee. Por ejemplo, recordando el fun-
cionamiento del conversor a controlar, si se quisiera cambiar la cantidad la cantidad de
fases T1 y T2 que se realizan antes de implementar la rotacién del anillo de capacitores
del conversor, lo tnico que se debe modificar es la cantidad de GenPul controlados en el
GPAV sin tener la necesidad de redisefiar ningtn bloque. Esto demuestra la adaptabilidad
del diseno realizado.

2.3.2. Modelo en Pequena Senal del Generador de Pulsos

Para poder especificar las caracteristicas deseadas del transconductor fue necesario rea-
lizar un modelo de pequena senal del Generador de Pulsos de Ancho Variable. Es decir,
obtener la funcién de transferencia entre la frecuencia de los pulsos generados y su co-
rriente de entrada. Esto permite conocer su respuesta en frecuencia, la cual es de suma
importancia a la hora de garantizar la estabilidad del lazo de control.

El modelo que se presenta a continuacion es un modelo lineal, en pequena senal, del
GPAV. Este sera valido siempre y cuando las variaciones de la corriente impuesta por el
transconductor sean pequenas.

Estudio analitico

Para obtener la funcién de transferencia deseada es necesario recordar el bloque Etapa de
Entrada presentado en la Seccion 2.3.1 y mostrado en la Fig. 2.35. Un modelo simplificado
de este bloque se presenta en la Fig. 2.37 donde los transistores PMOS (NMOS) que se
encuentran a gnd (Vgq) fueron modelados como resistencias de source R, (R,,). La funcion
de estos transistores fue explicada en la Seccién 2.3.1.

El cometido de la etapa de entrada es transformar la entrada en corriente (proveniente

del transconductor) en los voltajes de control, Voonip v Voontny, necesarios para controlar
la corriente de carga y descarga de algunos inversores del anillo y de esta forma variar de
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manera dinamica la frecuencia del anillo. Por tal motivo, un gran nimero de gates son
conectados a Vioontp v Vioonew como fue explicado en Secciéon 2.3. La capacidad C), que se
muestra en la Fig. 2.37 modela la suma de todas las capacidades de estos gates que se
conectan a Vgoonep. Andlogamente para la capacidad C),.

L Vdd vdd

Figura 2.37: Modelo Etapa de Entrada.

Para hallar la funcién de transferencia total entre la corriente de entrada del GPAV I,
y la frecuencia de los pulsos de salida V1, primero se hallaran las transferencias entre el
voltaje Voontp v la corriente de entrada [, la corriente de I,,4p v la corriente de entrada
I;, y por tltimo la transferencia entre el voltaje Vo p v la corriente I,,p (ver Fig. 2.37).

Espejo de entrada P. A partir de la configuracion mostrada en la Fig. 2.37 y utilizando
el modelo en pequena senal de transistor MOS se obtienen los circuitos mostrado en la
Fig. 2.38. Observando la Fig. 2.38(a) se pueden extraer las siguientes ecuaciones.

VContP = IC’p/CpS

[Cp = _Im - gmngContP + ngPV51
VS’l/RP = _[zn - IC’p

Operando se obtiene la primera transferencia necesaria, Veonip/Lin como

Veon —1 —1/4’

= = . 2.12
I qﬁ+4gﬁygg, S/ BP | (2.12)
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Ademés, observando la Fig. 2.38(b) se puede ver que se cumplen las siguientes ecuaciones.
IoutP = Gmsp VS2 — 9mgp VContP

VS2 = _RPIoutP

Con ellas se puede hallar la transferencia I,up/Voonp como

IoutP _ —Y9mgp
VContP 1 + 9msp RP

- (2.13)

De la Ec. 2.12 y la Ec. 2.13 se obtiene la segunda transferencia necesaria como

IoutP o g;nP - 1 214
L, C AR/ ' (2.14)
i pS + ng g » S + 1
vContP
Iir‘l gm \Y/ g Ve
g, ContP - mgp, ContP
P gmspVS1 —Cp Ims, Vs2
VS1
Rp =
(a) Modelo pequefia sefial del transistor M1. (b) Modelo pequeiia sefial del

transistor M2.

Figura 2.38: Modelado pequetia sefial, transistores PMOS.

Espejo de entrada N. Observando la Fig. 2.37 se puede ver que la transferencia
Voontn / Iim €s una concatenacién de dos espejos de corriente, uno PMOS y otro NMOS.
Esta se puede dividir en dos transferencias como se observa en la Ec. 2.15. La primer
transferencia lo,p/li, es la hallada en la Ec. 2.14 y la segunda es muy similar a la Ec.
2.12 pero con parametros de transistor tipo N.

VContN o IoutP VContN o 1 -1
L I Lowp ,C”s—l—l'cs_kﬂ
ng n ngNRN + 1
—_————
e (2.15)
Voon 1 1/q
— Hn(s) = 61[ LN = [ . Cn/gmN
v 7 S + 1 7 S + 1
Imp ImN
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Modelado de la frecuencia. Debido a que se esta realizando un modelo lineal del
transistor, I;, a V. Una vez fijado Voonin vV Voo, queda dado el retardo de los
inversores controlados y por consiguiente la frecuencia de oscilacién. Es por ésto que se
asumira que no existen polos entre Voonin Vv Voonep v f. Aplicando un modelo de pequena
senal entre ambos se puede modelar la frecuencia de oscilacién como f = (Vooun +
VoontP) Ky uste- Esto se debe a que la frecuencia depende del retardo impuesto por dos
inversores controlados consecutivos. Por lo tanto, aumentando ya sea Vioun 0 Voontp
disminuira el retardo total y en consecuencia aumentara la frecuencia. Notar que Vioonip
esta referido al sustrato PMOS segin fue calculado previamente. Dado que la relacion
entre la suma de los voltajes de control y la frecuencia no es lineal, K*¥ . dependera del

ajuste
la polarizacién y valdra dentro de las condiciones de pequena senal.
f= (VContN + VCOntP)K;;uste = ]in(Hp + Hn)K:;uste (2-16)

Siendo H,(s) y H,(s) las transferencias halladas en la Ec. 2.12 y la Ec. 2.15 respectiva-
mente, se obtiene

‘e -
%% 41 g,C"erl Cn g4 1 auste

7
Imp mP ImN

1/q 1 1/q

Asumiendo, con el fin de simplificar el modelo, que 1/¢/ p ~ 1/g/ 5 se obtiene

(s +2)
f = I C s C 'szuste :
(g:,f;s + 1>(9:HNS +1)

Definiendo w, = g,,./Cp ¥ wn = g,,,/Cn la transferencia final entre la frecuencia y la
corriente de entrada I, es

[ 1+ s/2jw, |
Lin ((1 + s/ juwp)(1+ s/jwn)> Hoguste- (2.17)

Validacién del modelo

De manera de asegurarse que el modelo obtenido era correcto se utilizd una herramienta
de calculo y varias simulaciones para comprobar la validez del mismo. Para ésto se evalué
como responde el modelo a entradas de escalones de corriente y se comparo con lo obtenido
en simulaciones.

Parametros fijos. Las resistencias R, y R,, son fijas, independientes de la corriente. A
partir de simulaciones se obtuvieron los siguientes valores, R, = 40,5 kQ y R,, = 10,2 k€.
Debido a que el célculo de C, y C,, no era trivial se decidié extraer mediante simulacién
la capacidad de gate de transistores tipo N y tipo P de W = 160 nm y L = 24 um
(tamano de los transistores controlados, M3 y M4 de la Fig. 2.31(b) y la Fig. 2.31(c)).
Multiplicando estos valores por la cantidad de transistores conectados a los nodos Vioonin
v Veoontp se obtiene una buena aproximacion de las capacidades deseadas. Finalmente los
valores obtenidos fueron, C), = 14,2 fF y C,, = 6,90 fF.
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Parametros de pequena senal. A partir de simulaciones realizadas para diferentes
corrientes se extrajeron los parametros necesarios para el modelo de pequena senial. Estos
fueron los g4, gms, tanto para los transistores tipo P como para los tipo N y el K jyste-
Estos vectores extraidos mediante simulacion permiten al modelo realizado calcular los
Gm Y Kajuste & partir de cada corriente de entrada I;,,. Con estos pardmetros y la Ec. 2.17
el modelo del generador de pulsos se da por completado.

Comprobacién del Modelo

Con el fin de comprobar si el modelo obtenido era correcto, se realizaron simulaciones al
GPAV introduciendo un escalén de corriente a la entrada y extrayendo las seniales oscila-
torias de salida. A partir de éstas se calculd la frecuencia instantanea de dichas sefiales en
funcion del tiempo, obteniendo asi la respuesta al escalon del sistema segin simulacion.
Luego, utilizando la misma entrada de corriente que en la simulaciéon, se calculd la res-
puesta al escalén utilizando el modelo hallado.

Esta comparacion se realizo para un variado rango de corrientes desde 10 pA hasta algunos
(A corroborando el correcto ajuste entre lo simulado y el modelo, validando asi nuestro
modelo analitico. La Fig. 2.39 muestra la superposicién entre simulacién y modelo para
distintos escalones de corriente.
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] Modelo *** **-1:.[-* B Madelo
+  Simulacion * : a8b #  Simulacion
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(a) Respuesta al escalén 10 pA a 15 pA. (b) Respuesta al escalén 10n A a 15 nA.
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(¢) Respuesta al escalén 200 nA a 300 nA.

Figura 2.39: Validaciéon del modelo.
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2.3.3. Simulaciones Esquematico (Generador de Pulsos

Una vez definida totalmente la arquitectura a utilizar para el generador de pulsos de ancho
variable, se procedi6 a realizar un conjunto de simulaciones que, antes de la elaboraciéon
del layout, mostraran el correcto funcionamiento y cumplimiento de las especificaciones.

Para realizar dichas simulaciones se cargd el GPAV con inversores minimos simulando
la entrada a la siguiente etapa. Luego, se varié la corriente de control para estudiar su
comportamiento a distintas frecuencias.

Variacién de frecuencia

Se comienza con la relacion frecuencia de Vg, (Vp,) v corriente de control, la Fig. 2.40
muestra esta curva. Como se puede observar, el generador de pulsos logra un rango de
variacion de frecuencia mayor a 3 ordenes, entre aproximadamente 20 kHz y 70 M H .

Frecuencia [Hz]

- - - -5 -
10 10 10 10 10 10
Corriente [4]

Figura 2.40: Variacién de la frecuencia en funcion de la corriente de control de entrada.

Limites de funcionamiento. Como se estudi6 en la Seccién 2.3.1, tanto la separacion
entre los pulsos V1 y Vg como el ancho de los pulsos de rotacion Vgy..Vgs es fijo y es
independiente de la frecuencia de oscilacién. Esto genera que, al aumentar la frecuencia,
el ancho de las seniales Vi v Vg se vuelva comparable con la separacion entre ellos y los
pulsos de rotaciéon. Estas altas frecuencias no tienen sentido en la aplicacién planteada ya
que no es eficiente. Las propias especificaciones del GPAV (2 ns entre pulsos) imponen
un limite superior de frecuencia (fyrax ~ 1/(10 x 2 ns) = 50 M Hz). El limite superior
existente en la préactica se debe a que cuando los voltajes de control Viynin v Veontp al-
canzan Vyg v gnd respectivamente, no es posible acelerar méas la carga de los inversores
controlados y la frecuencia de oscilacién alcanza un maximo. Este maximo depende del
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tamano seleccionado para los transistores que componen los inversores controlados.

Un punto no tan claro a primera vista es el siguiente: ;qué limita la minima frecuencia
alcanzada por el oscilador? Para entender ésto se observan las senales de un Genpul
controlado cuando éste se acerca a la frecuencia limite inferior de funcionamiento. La Fig.
2.41 muestra las senales internas de un generador de pulsos, nodos A, B, C'y D segun la
Fig. 2.31(a) y la senal de salida V7.
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Figura 2.41: Senales del anillo a la frecuencia inferior de funcionamiento.
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Lo primero que se observa es que la senal Vi, salida de un inversor controlado sin ca-
mino directo, comienza a modificar su valor al mismo tiempo que Vp. Esto puede parecer
extrano ya que un inversor clasico interpreta el cambio de su entrada para valores proxi-
mos a V4/2 y no instantdaneamente. Este es un efecto colateral de quitar el camino directo.

Cuando la entrada de un inversor clasico comienza a realizar una transicion, existe un
rango de valores de entrada para el cual ambos transistores conducen (corriente de camino
directo) pero su salida no se verd en gran medida modificada. La Fig. 2.42(b) muestra un
ejemplo de esta situacién. Para valores levemente superiores a V;, el transistor NMOS se
encuentra en zona de saturacion fijando la corriente ¢y que atravesara al PMOS que se
encuentra en zona lineal. El nodo Vy permanecerd fijo en un valor préximo a V; (a menos
de una pequena caida de tension en el PMOS). Para el caso del inversor sin camino directo
propuesto, cualquier variacion en el voltaje de entrada al inversor, generara que uno de
los transistores (PMOS o NMOS) se encienda, dado que el otro (NMOS o PMOS)
se encuentra cortado, esta corriente fluird directamente al nodo de salida ocasionando
que éste comience a cambiar. Un ejemplo de esta situacién se muestra en la Fig. 2.42(a)
donde para un valor de entrada apenas por encima de V;, el nodo de salida es descargado
totalmente.

Vdd £~

%
—

1 L HE
b i

ALY, E I ) .
E ALY JE I

i, =0

(a) Inversor Sin Camino Directo Propues- (b) Inversor Clasico.
to.

Figura 2.42: Inversor Propuesto e Inversor Clasico

Este efecto ocasiona que, si bien por ejemplo Vg (Fig. 2.41) demora cierto tiempo en pasar
de gnd a Vj,, esta senal se propaga por el anillo mucho antes que termine su transicion
(senal Vp cambia antes de que Vi termine su transicién).
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Al observar la senal Vi en la Fig. 2.41, se hace evidente el problema que ocasiona este
efecto: si la propagacion de la senal da la vuelta al anillo antes que el nodo termine de
alcanzar su valor limite V;; éste comenzara a bajar desde un valor inferior que V; propa-
gando la senal al siguiente nodo atin més rapido que la vez anterior. Como consecuencia,
la frecuencia deja de ser controlada como se pretende y el oscilador entra en un estado
extremadamente complejo, en donde por supuesto no funciona.

Un efecto adicional al mencionado, que también ocurre a baja frecuencia es la descarga
de los nodos que quedan flotando a la salida de los inversores sin camino directo. En la
senal Vp de la Fig. 2.41 se observa como ésta comienza a descargarse antes de realizar la
transicion. La separacién entre las senales V;, v Vj,.., depende de la frecuencia de trabajo,
ya que su delay es ocasionado por inversores controlados. A baja frecuencia, cuando esta
separacion se torna mayor, este excesivo tiempo ocasiona cierta descarga de algunos nodos
del anillo que, atn siendo pequena, es interpretada por los inversores sin camino directo
como variacion y propagado por el anillo.

La complejidad del funcionamiento del anillo a baja frecuencia, ocasionada por los dos
efectos mencionados, hacen que se torne practicamente imposible predecir su funciona-
miento salvo mediante simulacién.

Consumo

Otro punto importante a verificar cuando se pretende asegurar el cumplimiento de las
especificaciones es el consumo del generador de pulsos. La Fig. 2.43 muestra el consumo
del generador de pulsos completo como funcién de la frecuencia de oscilacion de Vi (Vis).

Consumo ['W)

10 Py R I il
&
10 10 10 10 10
Frecuencia [Hz]

Figura 2.43: Consumo generador de pulsos como funcién de frecuencia de Vp;.

Como se puede ver en dicha figura el consumo se mantiene proporcional a la frecuencia en
todo el rango de funcionamiento del generador. Esto implica que el consumo por camino
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directo, que aumenta a baja frecuencia, esta siendo eliminado y solo se tiene consumo
dindmico. El consumo estatico es muy pequefnio gracias a la utilizaciéon de transistores
low-power que, como fue mencionado, poseen corrientes de fuga de hasta 100 veces menos
que los transistores tipicos.

Con el objetivo de validar la técnica de eliminacién de camino directo se realizé la si-
guiente simulacion: se utilizd exactamente la misma arquitectura que para el generador
de pulsos propuesto pero se quitaron los transistores que eliminan el camino directo. El
resultado de esta simulacién se superpuso en la Fig. 2.43 en linea punteada. Si bien ésto
se trata aun de simulaciones en esquematico, se puede predecir que, eliminando el camino
directo se logra reducir més de 100 veces el consumo a baja frecuencia.

Cabe destacar que la mejora en consumo a baja frecuencia se paga con mayores capa-
cidades pardasitas para mover, ya que se agregaron transistores. Esto genera que a alta
frecuencia, donde domina el consumo dinamico, la arquitectura propuesta tenga mayor
consumo que la tipica. De todos modos, dada la importancia en nuestra aplicacién de man-
tener bajo consumo a baja frecuencia, queda claro que la arquitectura propuesta presenta
mejor desempefio en consumo.

Asimetria

Un punto tenido en cuenta en el diseno fue la simetria entre los pulsos. Los pulsos Vi1 y Vi
deberian ser de igual ancho, sin embargo dado que no son todos generados exactamente
de la misma forma, pueden existir diferencias. La medida que se tomd para cuantificar
estas diferencias es la siguiente,

AnchoM AX (V1 2) — AnchoMIN (Vi 2)
AnchoM EDIO(Vr 2)

Asimetria(Vr 2) = x 100 (2.18)

definiendo asimetria como la maxima diferencia encontrada entre dos pulsos dividido el
ancho promedio de los pulsos.

Utilizando esta definicién, la asimetria del generador de pulsos, como funcién de la fre-
cuencia de funcionamiento, se muestra en la Fig. 2.44. Como se puede observar, ésta no
supera el 10 % en el rango de funcionamiento.

Por 1ltimo es importante destacar que en todo el rango de frecuencias de funcionamiento
del GPAV no existe solapamiento entre Vi vy Vo, Esto es un punto importante dado que,
de otro modo, se ocasionaria una enorme pérdida de eficiencia al conversor.

Corners

Todo proceso de fabricaciéon presenta variaciones aleatorias en sus parametros, dopajes,
tamanos etc. Cada fabricante establece sus rangos de variacién y es responsabilidad del
disenador lidiar con estas variaciones. Al estar disenando un oscilador de anillo, la fre-
cuencia, que depende directamente del retardo de los inversores, sin duda se vera afectada
por el proceso de fabricacién. La variacién en el funcionamiento de un oscilador de anillo
de una corrida a otra es admitida por el fabricante al punto que ésta es medida en los
informes de test data reportados. IBM 130nm, la tecnologia utilizada, al igual que muchas
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Figura 2.44: Asimetria

otras, reportan entre sus parametros de test data la frecuencia de oscilacién y el consumo
de un oscilador de anillo de 31 inversores.

La Fig. 2.45 muestra el consumo dentro del rango de funcionamiento para el circuito tipi-
co y los corners Fast Fast (FF) y Slow Slow (SS). FF significa que tanto los transistores
PMOS como NMOS son lo mas rapido que podrian llegar a ser, y analogo para SS.

Consumo [W]
=

13
10 1a 1 10 1a
Frecuencia [Hz]

Figura 2.45: Consumo generador de pulsos como funcién de frecuencia de Vi, Corners.

El problema claro se presenta en el caso limite del FF, ya que el consumo se comienza a
estabilizar en torno a 1 M Hz y deja de funcionar sin alcanzar los 100 kH z. Esto se debe
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a que en el caso FF al bajar la frecuencia no se logra eliminar el camino directo de todos
los inversores. Al tener los inversores lo mas rapido posible el tiempo de separacion entre
las senales V, v Vinert se reduce al punto que no alcanza para garantizar que una senal
sube antes que la otra. Los inversores FF tiene ademas mayores corrientes de fuga por lo
que la descarga de los nodos que quedan flotando aumenta.

Finalmente el oscilador FF deja de funcionar por la misma razén que el TT, los nodos
controlados no tienen tiempo de alcanzar su maximo valor antes que la senal del anillo de
toda la vuelta y vuelva a afectarlos. En el caso del FF la sefial se propaga con mayor veloci-
dad por el anillo por lo que el oscilador deja de funcionar a frecuencias mayores que el TT.

Para solucionar este problema se deberia enlentecer los transistores, haciéndolos mas lar-
gos o colocando mas, de forma tal que atin en el caso FF el oscilador contintie funcionando
en todo el rango de frecuencias. Si se realiza ésto, ademas de aumentar el consumo dinami-
co, se tendria el problema colateral de que en SS los nodos de salida de los transistores sin
camino directo quedan tanto tiempo flotando que se descargarian. La decision de diseno
tomada en este punto fue mantener la arquitectura actual, a costas de que, en caso de
tener un chip FF, se perderia rango inferior de funcionamiento.

Otro punto en donde podria afectar la variaciéon debida a los corners del proceso de fa-
bricacion es en la simetria de los pulsos. La Fig. 2.46 muestra la asimetria de la senal
Vire como funciéon de la frecuencia de funcionamiento para todos los corners existentes. Si
bien la asimetria se ve claramente afectada en simulaciones de corners, ésta permanece
por debajo o en el orden del 10 %. Para el caso de FF o SF la asimetria se dispara cuando
el oscilador se acerca a la zona limite de funcionamiento ya que éste estd dejando de
funcionar correctamente.

100

i

Asimetria %

Frecuencia [Hz]

Figura 2.46: Asimetria de Vp; para los corners.
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2.4. Implementacion GPAV

2.4.1. Layout

Se comenzara esta secciéon explicando las consideraciones generales tenidas en cuenta a
la hora de la elaboracién del Layout. Finalmente, y a modo ilustrativo se muestra el
Layout de los distintos inversores utilizados y del generador de pulsos completo. A la
hora de implementar el Layout del generador de pulsos completo fue necesario tomar en
consideracion varios aspectos.

Consideraciones Generales

Estructura. En primera instancia era importante formar una divisién en subestruc-
turas mds pequefias. Esto permite trabajar con celdas més simples vy asegurarse de que
cada una cumpla con las reglas de diseno. Luego, conectando dichas subestructuras se
implementan los circuitos mas complejos.

En un primer nivel se encuentran las celdas que contienen directamente los transistores.
Estas son todos los distintos tipos de inversores, las compuertas NAND y NOR a utilizar
y la Etapa de entrada. En un segundo nivel se encuentra el XOR que esta formado por
4 compuertas NAND. En un tercer nivel se encuentran los 3 distintos tipos de GenPul,
controlado, controlado con clear y rapido y el bloque LogOR. Y por 1ltimo esta el ensam-
blado y ruteado con los distintos componentes de los niveles descriptos anteriormente.

Para poder encadenar las distintas estructuras dentro del generador de pulsos se utilizé un
pitch que corresponde a dos lineas de metal 1, una conectada a Vpp y la otra a gnd. Las
lineas de metal también tienen contactos para conectar el sustrato a gnd y el n-well a Vpp.
Este pitch es lo suficientemente grande como para contener a las estructuras complejas
pero a su vez es lo mas chico posible como para que la distancia entre la conexién al
sustrato de un transistor y su respectiva alimentacién no sea demasiado grande.

Tie-downs. En la tecnologia utilizada era recomendado utilizar diodos de TieDown,
diodos conectados en inversa entre los gates de los transistores y el sustrato. Estos per-
miten generar un camino de fuga para la corriente y asi asegurar que no se dafie la capa
de 6xido fino de los transistores durante el proceso de fabricacion.

Debido a que el proceso de fabricacion es realizado por capas, empezando por las capas
que implementan los transistores y finalizando en las capas de metal mas altas, estos
diodos tienen que estar conectados a los gates a través de Metal 1. Esto permite que una
vez puesta la capa de Metal 1 ya quedan conectados los caminos de fuga para evitar dafios
durante la fabricacién del resto de las capas.

Ruteo. En primera instancia uno evitaria hacer pistas de metal muy angostas debido a
que implican una mayor resistencia en el conductor que se supuso ideal. En contrapartida,
si las pistas son muy anchas se aumenta la capacidad parasita impuesta por ese conductor.
Ademas, en las tecnologias submicrémetras, las capacidades de los conductores pueden
llegar a ser comparables con las capacidades de gate de un inversor minimo. Estas capa-

4



cidades parasitas tienen un efecto directo en el funcionamiento del GPAV.

Por ejemplo, si aumentan las capacidades de carga de cada inversor cambia la frecuencia
de oscilacion del anillo. De ésta manera también se modifican los anchos de los pulsos
para una corriente de entrada dada con respecto a lo que se diseno.

Por otro lado, si aparecen capacidades inesperadas en los nodos de salida de alguno de los
transistores que definen el ancho de los pulsos a generar, esto puede afectar la simetria
de lo pulsos. Si todos los GenPul conectados en cascada no se comportan igual existird
entonces una diferencia entre los pulsos que generan y en consecuencia una asimetria en
las senales de salida. Por dltimo, el problema fundamental en cuanto a las capacidades
parasitas es que el consumo dindmico del GPAV puede aumentar.

Por lo dicho anteriormente, fue importante que las distintas subestructuras (tanto los
inversores como la l6gica) fueran implementadas de forma tal de minimizar las conexiones
entre ellas. Esto disminuye las capacidades parasitas mejorando el consumo y se obtiene
una estructura completa mas compacta ahorrando area del silicio.

Inversores

Se utilizaron 6 distintos tipos de inversores para la construccion del circuito, Fig. 2.47.

Minimo: Fig. 2.47(a)

Con Camino Directo Controlado (InvCedCont): Fig. 2.47(b)

Con Camino Directo Rapido (InvCedR): Fig. 2.47(c)

Sin Camino Directo Controlado (InvSedCont): Fig. 2.47(d)

Sin Camino Directo Rapido (InvScdRR): Fig. 2.47(e)

Sin Camino Directo Rapido con Clear (InvScdRRCI): Fig. 2.47(f)

Generador de Pulsos Completo

Al tener las estructuras de nivel inferior disenadas de forma tal que se puedan concatenar
una con la otra se obtuvo una estructura compacta, evitando asi el ruteo excesivo y por
ende minimizar las capacidades parasitas.

Debido a que los GenPul tienen senales en comin (Voonin, Voontp y clear) que tienen que
ser interconectadas entre si, se instanciaron en filas (una arriba de la otra) previendo que
se interconectaran las senales en cuestion directamente al instanciarlas, sin ruteo adicional.
Al inicio de cada uno de ellos estd el XOR del generador de pulsos, seguido de la cadena

de los inversores descriptos anteriormente.
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En la Fig. 2.48 se puede observar de arriba hacia abajo los 3 GenPul Controlados con
Clear, luego los 5 GenPul Controlados y por tltimo los 5 GenPul Rapidos. A la derecha
del GenPul Rapido del medio de la estructura se puede apreciar la etapa de entrada, y
en el GenPul Rapido que esta debajo de toda la estructura tiene conectado el inversor
minimo necesario para que toda el oscilador tenga una cantidad impar de inversores. Por
ultimo, a la izquierda de la estructura se encuentran los 4 NOR y sus 2 NAND para unir
las 8 senales de los 8 GenPul Controlados y convertirlas en las 2 senales (Vi y Vo) que
controlan las fases T1 y T2 del conversor.

Figura 2.48: Layout del generador de pulsos completo (3835 pum?).
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2.4.2. Simulaciones Post Layout

Luego de realizado el layout, es importante estudiar cémo las capacidades y resistencias
parasitas agregadas afectan el comportamiento del circuito. En el caso del oscilador es
probable que se tengan mayores acoples, mayores fugas, mayores capacidades pardsitas
para cargar (mayores delays). La Fig. 2.49 muestra la relacién frecuencia Vi corriente
de control y consumo-frecuencia, post-layout. En esta figura también se superpuso la
simulacién esquematico tipico para notar la influencia del layout.

..... -l_l—
N =TT chematic
0 FF
' 55

Sehematic

Frecuencia [Hz]
Consumo ['W]
=

| FF
+ 10
10 55

e
10

-1 -1 -4 - -7 -6 H + H &
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10

Corriente [4] Frecuencia [Hz]

(a) Frecuencia como funcién de la corriente, corners (b) Consumo como funcién de la frecuencia, corners

Figura 2.49: Layout de los Generadores de pulso.

Claramente, las capacidades parasitas anadidas al construir el layout hicieron que para
una misma corriente de control, la frecuencia obtenida sea menor, curvas negras continua
y punteada Fig. 2.49(a). Estas mismas capacidades adicionales ocasionan que, para una
frecuencia dada, el consumo sea mayor ya que aumenta el consumo dinamico. Dado que
el consumo dinamico es proporcional a la frecuencia Consg;, = K X f un aumento en K
visto en escala logaritmica se ve como un corrimiento hacia arriba en la grafica.

En la Fig. 2.49 también se superponen los corners observando las mismas tendencias que
en las simulaciones de esquematico previas a la elaboracion del layout.

Si bien en la elaboracion del layout se tuvo en cuenta la minimizacion de las capacidades
parasitas incluidas por cableados, intentando optimizar la distribucién de los inversores
del oscilador, no es posible eliminarlas por completo. De todos modos, aunque modificado,
el comportamiento del GPAV sigue cumpliendo las especificaciones.

A modo ilustrativo, la Fig. 2.50 muestra las senales de control, salida del generador, para
una frecuencia de aproximadamente 7,8 M Hz. A esta frecuencia el ancho de los pulsos
controlados Vi v Ve comienza a ser del orden de los pulsos de rotacion por lo que en
una figura pueden apreciarse ambos.
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Figura 2.50: Senales de salida del generador de pulsos para una frecuencia de aproxima-
damente 7,8 M Hz.

Simulaciones Montecarlo

A la hora de disenar un circuito integrado es importante tener en cuenta las variaciones en
el funcionamiento del mismo debido a las variaciones en el proceso de fabricacion de éste.
Esto tiene como consecuencia que dos transistores los cuales se desea que sean iguales,
luego de su fabricacién no lo sean. Dependiendo del disefio realizado y la implementacion
del Layout ésto puede tener mayor o menor impacto en el funcionamiento del circuito.
Existen técnicas a la hora de implementar el layout que tratan de minimizar estas dife-
rencias. En contrapartida la mayoria de estas técnicas implican aumentar las capacidades
parasitas introducidas en el circuito. En nuestro GPAV esto tiene un impacto directo tan-
to en el rango de frecuencias alcanzable como en el consumo del bloque. Es por ello que
al implementar el layout no se utilizaron dichas técnicas.

A la hora de simular el circuito, existen las llamadas simulaciones Montecarlo que permiten
visualizar los efectos que tendran estas variaciones debido al proceso de fabricacién en el
circuito disenado. En la Fig. 2.51 se presenta el resultado de 4 runs aleatorios de la
simulaciéon Montecarlo realizada al GPAV. En éstas se muestra la senal Vp; y una senal
particular del anillo de inversores. Si bien existen cierta asimetria en los pulsos de la senal
Vi ésta se considera aceptable.
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Variacion con la temperatura

La variacion de la frecuencia de los osciladores de anillo con la temperatura ha sido tema
de estudio de numerosos trabajos. Existen técnicas para independizar, en la medida de
lo posible, esta frecuencia de la temperatura. También existen técnicas que utilizan esta
relacion para construir sensores de temperatura. Esto motivé a realizar un estudio del
comportamiento de nuestro GPAV para diferentes temperaturas.

La Fig. 2.52 muestra la relacién frecuencia (de Vi) corriente de control y consumo-
frecuencia (de Vrp) superpuesta para diferentes valores de temperatura entre 10 °C y
40 °C. Como se puede observar, el comportamiento del GPAV no presenta cambios apre-
ciables en este rango de temperaturas. La razon de esta independencia con la temperatura,
se debe a que la frecuencia del oscilador de anillo propuesto, no depende directamente del
retardo de los inversores.

Frecuencia [Hz]
Caonsumo [W]
=

. -a -5 - - 3
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10
Corriente [4] Frecuencia [Hz]

(a) Variacién de la frecuencia como funcién de la (b) Variacién del consumo como funcién de la fre-
corriente para diferentes temperaturas. cuencia para diferentes temperaturas.

Figura 2.52: Variacién con la temperatura.

La frecuencia de un oscilador de anillo clasico, entiéndase cadena de inversores tipicos,
queda directamente determinada por el retardo de los inversores que lo componen. Algu-
nas de las técnicas de variacion de frecuencia estudiadas en la Seccién 2.2.1 que consisten
en modificar el nimero de inversores del oscilador o modificar la capacidad de carga de
los mismos, también se ven seriamente afectadas por variaciones en la temperatura. En
la arquitectura propuesta, la frecuencia de oscilacion estéd definida por el retardo de los
inversores llamados controlados que funcionan en cierta medida como un espejo de co-
rriente. Al variar la temperatura de todo el circuito, se ven afectados tanto los transistores
de los inversores controlado como los de la etapa de entrada que completan el espejo de
corriente, por lo que la relacién de copia sigue siendo unitaria. Como consecuencia, a
misma corriente de control, misma frecuencia, independientemente de la temperatura.

Un parametro que si se ve afectado por la temperatura es la corriente de fugas. Al au-
mentar la temperatura aumentan las corrientes de fugas, esto se ve como una constante

sumada al consumo total del generador.
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Variacion con el voltaje de alimentacion

Un estudio interesante es ver cémo se comporta el GPAV al diminuir el voltaje de ali-
mentacion. Recordando que el consumo de los circuitos digitales es proporcional a V2, es
deseable disenar circuitos que funcionen con el minimo voltaje de alimentaciéon posible. En
contrapartida al disminuir el voltaje de alimentacién se disminuye la frecuencia maxima
de funcionamiento del circuito. El escalado de la tecnologia permite construir transistores
con un voltaje de umbral (V;) menor para de esta manera mantener la performance de
los circuitos. Sin embargo, un V; mas chico implica corrientes de fuga mas grandes lo cual
puede derivar en una potencia estatica mayor. Este trade-off es crucial en las tecnologias
de punta donde las restricciones de potencia disipada son criticas.

En cuanto al GPAV disenado, se realizaron simulaciones con distintos V4 y los resultados
se presentan en la Fig. 2.53. Como era de esperarse el consumo del GPAV disminuy6 al
bajar Vg (ver Fig. 2.53(b)). Por otro lado, la frecuencia maxima alcanzada es menor al
disminuir V. Como se estudié en la Seccidon 2.3, cuando los pulsos a generar tienen una
frecuencia muy alta, el ancho de éstos deja de ser determinado por los inversores controla-
dos y pasa a depender del retardo intrinseco de los inversores de la etapa regenerativa. A su
vez este retardo minimo estara limitado por la corriente maxima que puedan entregar los
transistores. Al disminuir el voltaje de alimentacion, y obviamente no cambiar el voltaje
umbral de los mismos, la corriente maxima que pueden entregar disminuye aumentando el
retardo minimo que estos generan. Por lo tanto la frecuencia maxima de funcionamiento
del GPAV disminuye (ver Fig. 2.53(a)). Cabe resaltar que de todas formas se obtiene un
correcto funcionamiento del GPAV para voltaje de alimentacion de hasta 0,6 V.

Frecuencia [Hz]
Consumo [W]

- -1 -3 -8 . 6
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10
Corriente [4] Frecuencia [Hz]

(a) Variacién de la frecuencia como funcién de la (b) Variacién del consumo como funcién de la fre-
corriente para diferentes Vyq. cuencia para diferentes Vyq.

Figura 2.53: Variaciones con V.
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Capitulo 3

Transconductor - Gm

3.1. Introduccién

Como fue explicado en el Capitulo 1 el lazo de realimentaciéon se compone por el GPAV,
estudiado previamente y un transconductor el cual serda motivo de estudio del presente
capitulo. El objetivo de este bloque es comparar el voltaje de salida del conversor con un
voltaje de referencia y a partir de ésto modificar la frecuencia del GPAV. Un transconduc-
tor presenta las caracteristicas ideales para este rol pudiendo comparar ambos voltajes vy,
en funcién de esto, modificar la corriente de control del GPAV.

Se comenzara presentando las especificaciones requeridas para este bloque y como, a partir
de éstas, se desprende la arquitectura propuesta. Finalmente se muestran las simulaciones
realizadas. En cuanto la elaboracion del layout, por tratarse de un bloque claramente
analégico, fue necesario implementar técnicas de matching con el fin de obtener un circuito
robusto e invariante frente a variaciones en el proceso de fabricacion. Algunas de estas
técnicas son detalladas en el Anexo C.

3.2. Especificaciones y Arquitectura

Al igual que en el GPAV, la especificacién méas importante es el bajo consumo, princi-
palmente a baja frecuencia de oscilacién del generador (cuando el conversor entrega poca
energia a la carga). Adicionalmente, el transconductor debe ser capaz de entregar a su
salida una corriente variable entre algunos pA hasta algunos pA y asi lograr todo el rango
de variacion de frecuencia del GPAV. Ademas, todo el rango de variacién de corriente
debe darse para diferencias pequenas entre las entradas (V. v Vour en la Fig. 1.1) ya
que esta diferencia determinara el error asintotico.

Estas dos especificaciones, bajo consumo y amplio rango de variacion de corriente de
salida, no se pueden cumplir ambas en una arquitectura de transconductor clasica. Un
transconductor clasico entrega a su salida toda la corriente de polarizacién cuando se
desequilibra totalmente. Esto implica que si se quiere una méaxima corriente de salida de
1 uA la corriente de polarizacion debe tener al menos ese valor. Si el bloque es polarizado
con 1 pA el consumo en todo el rango de funcionamiento del conversor, incluso cuando se
entrega poca energia a la carga, sera de al menos 1,2 uW, dependiendo de la arquitectura
exacta. Este consumo es totalmente inadmisible.
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Dicho problema ha sido objeto de estudio de otros trabajos. En [18] un circuito adicional
es anadido a un transconductor clasico para detectar cuando el par diferencial se des-
equilibra totalmente; en ese momento inyecta corriente extra a la salida para aumentar el
slew rate del amplificador. [19] modifica la corriente de polarizacién dependiendo de las
entradas logrando entregar grandes corrientes de salida y manteniendo un bajo consumo
estatico. A partir de lo estudiado, se propuso una arquitectura diferente aunque en el
fondo inspirada en los trabajos realizados con anterioridad en el area.

Partiendo de un transconductor equilibrado clasico (Fig. 3.1(a)) la arquitectura propuesta
aumenta la relacién de copia de los espejos NMOS de forma tal que la maxima corrien-
te entregada a la salida no sea la de polarizacion igras si no una mayor K X igras.
Si esta relacién de copia (mayor que la unidad) se obtuviera modificando los tamafios
de los transistores, no se lograria reducir el consumo estdtico. Esto se debe a que atn
cuando ambas entradas del transconductor tengan el mismo valor, la corriente total de
polarizacion que consume el bloque sera de iror = ipras + K X igrag. Por tal motivo,
la arquitectura propuesta modifica la relacién de copia en funcién del valor de las entradas.
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(a) Transconductor Clasico. (b) Transconductor Propuesto.

Figura 3.1: Transconductor clasico y propuesto.

Si se logra tener una relaciéon de copia unitaria cuando ambas entradas tienen el mismo
valor el consumo estatico sera de iror = 2 X igrag. Si esta relacion de copia se aumenta
al desequilibrarse las entradas, la maxima corriente entregada a la carga podra ser tan
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grande como se aumente el K de copia, iour,, ., = K Xipras/2. De esta forma, se obtiene
bajo consumo estatico y gran capacidad de corriente a la salida.

Una forma de modificar la relacién de copia de un espejo es agregando resistencias de
source distintas en cada rama, como muestra la Fig. 3.2(a). La rama con mayor resisten-
cia de source tendra menor Vg y por lo tanto menor corriente de drain. Para modificar
dindmicamente esta relacién de copia se propone el circuito de la Fig. 3.2(b), donde los
transistores agregados funcionan como resistencias variables (en zona lineal). Modificando
el voltaje de gate de estos transistores se logra modificar la relacién de copia.

l' in ilout
i' in llout ‘ ‘

e f
fi I N B -

(a) (b)

Figura 3.2: Variacion de la relacion de copia de un espejo.

Utilizando esta idea, para lograr cambiar dindmicamente la relacion de copia en los es-
pejos NMOS del transconductor en funcién del voltaje diferencial de entrada, se propone
el circuito mostrado en la Fig. 3.1(b). Cuando IN+ < IN—, la corriente que circula por
la rama izquierda del par es mayor que la de la rama derecha con lo cual Vx > Vy. En
consecuencia, Vg,, < Vg, por lo que el espejo My — Mg tiene una relaciéon de copia menor
a la unidad. La situacion contraria ocurre en M3 — M; donde la relacion de copia se torna
mayor a la unidad. Como consecuencia final de estos cambios en las relaciones de copia,
se aumenta la corriente inyectada a la salida por Mg y se disminuye la tomada por Mg
aumentado asi la corriente total entregada a la salida. La situacién es analoga cuando
IN+ > IN—.

Dado que la corriente que se toma del GPAV solo puede ser saliente de éste, entrante al
transconductor, se utilizard una variante de la arquitectura propuesta la cual se muestra
en la Fig. 3.3. De esta forma, cuando la salida del conversor IN— (realimentacién del
lazo negativa) sea inferior al voltaje de referencia, éste le demandard una mayor corriente
al GPAV aumentando la frecuencia de Vi (Vipg). Si en algin momento la salida del
conversor superara el voltaje de referencia, el transconductor intentara inyectar corriente
al generador de pulsos, Voutgy = Vieonep alcanzard Viyg, Vieosn alcanzara gnd y el oscilador
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completo se apagara. Esta situacién no deberia darse en el funcionamiento normal del
conversor, pero de suceder, el GPAV se detendra hasta que el nodo de salida del conversor
sea descargado por la carga.

El diseno de la arquitectura propuesta no es un proceso sencillo. Los transistores Mg y
Mg trabajan en todos los niveles de inversién desde inversién débil (cuando las entradas
tienen el mismo valor) hasta inversién fuerte. Notar que la corriente que los atraviesa es
la tomada del GPAV, con lo cual la corriente que circula por estos transistores tendra una
variacién entre 10 pA hasta 1 pA. Adicionalmente, si se utiliza el modelo ACM [20] del
transistor MOS con el fin de realizar calculos analiticos, My y Mo operan en zona lineal
por lo que no es despreciable la corriente en reversa.

Un disefio exhaustivo del circuito propuesto, y una posible publicacién del mismo, han
sido dejados como parte de un trabajo futuro. El disefio basado en simulaciones realizado
para este proyecto buscé minimizar la corriente de polarizaciéon. La Tabla 3.1 muestra los
tamanos seleccionados mientras que la corriente de polarizacién escogida es de 2,5nA.

Transistor Tamano
Miors W=16pum L=12um
Ms,s6 | W =600nm L =240 nm
My 10 W =520 nm L = 120 nm

Tabla 3.1: Tamanos transconductor Fig. 3.3.
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ETAPA ENTRADA
GPAV

TRANSCONDUCTOR

T

IN+D—‘E - TM:Z H,—ﬂ IN-

M3 M4
Mo HLM |
k:1

Figura 3.3: Estructura del transconductor implementado.
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3.3. Simulaciones

Para verificar el correcto funcionamiento del bloque disefiado se simulé la corriente to-
mada por el mismo en funcién de la diferencia entre sus entradas. El nivel de salida del
conversor serd la entrada en continua comun que llegue al transconductor, este voltaje
varfa entre 200 mV (£ x Vaa) y 1,2V (Vyq). Para la simulacion se cargé al bloque trans-
conductor con la etapa de entrada del GPAV tal cual muestra la Fig. 3.3.

Los resultados son mostrados en la Fig. 3.4(a). Si bien depende de la tensiéon en modo
comin a la entrada (Veyy), la corriente tomada al GPAV varia entre 1 pA (si bien no
es apreciable en la grafica) hasta mas de 1 pA, en un rango de variacién de entrada de
aproximadamente 50 mV'.

El consumo deberia mantenerse constante e igual a 2 x 2,5 nA (2 X ipras) dado que la
corriente que toma el transconductor es entregada (consumida) por el GPAV. Errores de
copia sistematicos y debidos a cambios en la zona de operacién generan pequenas dife-
rencias aunque en todo momento el consumo se mantiene reducido, Fig. 3.4(b).

14 ; ; ; ; 5 100 ; ; !
Y U SUUUROORR SUUURNRNOS S Ypy=200my ||
; ; ; Y Lgy=700mY
: : : Wo,=12W
= : : : CM
_ E GO e ............ ............ ...... _
T : = : : :
El VL =200mY g : : :
= T SRR N A SR CH N 2 ; ; ; : :
. S ognbeen SO SO FUUURT L L _
. . Wy =700mY i) : : : : :
PR REU RN e R Vo2V | § § § . .
- 20k L L L O SR
02 bl _ S e ——— ' '
0 ; - ; i i 0 i i i i i
-10 0 10 z0 30 40 50 -10 ] 10 20 a0 40 50
wWin, - Win_ [my] Win, - Vin_ [mv]

(a) Corriente de salida como funcién del voltaje di- (b) Consumo como funcién del voltaje diferencial a
ferencial a la entrada. la entrada.

Figura 3.4: Simulacién transconductor

Lograr variaciones de corriente tan grandes para cambios tan pequenos en las entradas,
implica intrinsecamente ganancia Gm extremadamente grande. Garantizar la estabilidad
del lazo de realimentacién no es parte de los objetivos de este proyecto, aqui se diseniaron
los bloques siguiendo las especificaciones del cliente para el correcto funcionamiento.
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Figura 3.5: Layout del par de entrada (55 um?).

e T e e

herbeintomebmihetesia ettt ikttt el o

—
B EH

| et
e e

ket e ek e b i kb Yol i) o ok

Eoee e e e S e e e e s e

| ==

0N N5 N A 5 S N |

1]

EF T R A A VA e A e A - A A I A

Figura 3.6: Layout del transconductor implementado (420 pum?).
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Capitulo 4

Ensamblaje y Sistema de Test [ST]

4.1. Introduccion

Durante este capitulo se vera el ensamblado del circuito completo (Fig. 4.1). Esto incluye
el conversor DC-DC con su lazo de realimentacién y todos los bloques auxiliares necesarios
para el sistema integrado de test.

, 7
Pins[4] o= CONVERSOR , Vour

J— VDD o— V/N ouTt
S SW5

417 /
IN CONTROL
Sw3 |
BUFF_DIG /J7

A Y
@)
-
'__

A4 I
N
GPAV -
vi_2, 7, 0
ut In — Gm Vy
Ve 2 , Flag Superp ’ Sw2 +
7/ Out(anillo) + l——o0 VR EF
linCCO o /
Swi1

e <&

Figura 4.1: Diagrama de bloques del circuito completo.

4.2. Sistema Integrado de Test [SIT]

Para poder verificar el correcto desempeno de cada bloque disenado por separado, fue
necesario integrar en el circuito un sistema de test mediante el cual utilizando algunas
seniales externas éste modifica las conexiones internas del circuito con el fin de aislar el
bloque que se desea testear. El mismo se encuentra compuesto por varias llaves, buffers
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analégicos, buffers digitales y un decodificador. A continuacién se presenta una breve
descripcion de estos bloques auxiliares.

4.2.1. Decodificador

Cada combinacién del estado de las llaves mostradas en la Fig. 4.1 permitira realizar el
test de cada uno de los bloques que componen el sistema por separado (conversor DC-DC,
GPAV, G,,) asi como el sistema en su conjunto.

En la Tabla 4.1 se muestran los distintos tests que se pueden realizar con el respectivo
estado de cada una de las llaves de la Fig. 4.1. A su vez, se realiz6 una codificacion de
cada uno de estos estados con el fin de minimizar las sefiales externas necesarias para
seleccionar cada test. Como se observa en la Tabla 4.1, se utilizaron tres bits ya que los
estados posibles eran cinco. Por ejemplo, la combinacion de entrada 000 permite probar
el sistema completo Conversor DC-DC con el lazo de realimentacion disefiado. Por otro
lado, la combinacion de entradas 001 permite testear los bloques GPAV y G,, del lazo de
realimentacién por separado.

SWselect[2..0] | SW1 | SW2 | SW3 | SW4 | SW5 Moédulo a testear
000 OFF | ON | OFF | ON ON | Lazo Cerrado, Circuito completo
001 ON | OFF | OFF | ON | OFF Gm y GPAV Separados
010 OFF | ON | OFF | ON | OFF G y GPAV Juntos
011 ON ON ON | OFF | ON Conversor
100 ON | OFF | OFF | ON ON GPAV y Conversor Juntos

Tabla 4.1: combinaciones posibles para el decodificador.

Es importante aclarar que las combinaciones restantes de las senales externas que no
aparecen en la Tabla 4.1 no deben ser impuestas al decodificador. Al no ser utilizadas, las
combinaciones 101, 110 y 111, ocasionan un estado incongruente para las llaves, generando
cortocircuitos indeseados que podrian dafiar de forma permanente el circuito integrado. Si
bien ésto se podria haber evitado facilmente, no se tuvo presente durante la elaboracion
del SIT. Sin embargo, a la hora de disenar el Sistema Externo de Test (SET Ver Seccién
4.4) si se tuvo presente y sera éste el encargado de que las combinaciones prohibidas nunca
sean impuestas en las entradas del chip.

4.2.2. Switches

En cuanto a los switches utilizados, todos fueron elegidos minimos. Esto se debe a que
se priorizdé que la capacidad que ellos cargaran a cada nodo sea pequena y asi no afec-
tar el desempeno del sistema. Por eso se eligieron switches construidos con transistores
minimos, que implican una menor capacidad pero al mismo tiempo una mayor resisten-
cia. La resistencia de la llave puede ocasionar una caida de potencial indeseada para el
caso del SW1, SW2 o SW5 analdgicos, o un retardo debido al circuito R-C formado, por
ejemplo, por SW4 y la capacidad de entrada al conversor DC-DC. Ademas, al tener largo
minimo aumentan las corrientes de fuga por ellos. Sin embargo, mediante simulaciones se
logré determinar que los switches no afectan el comportamiento del sistema y permiten
un correcto testeo.
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4.2.3. Buffer Analégico

Con el fin de visualizar la salida del transconductor (y otros nodos analégicos dentro del
Conversor) fue necesario diseniar un Buffer analgico para no afectar la medicién por car-
gar el nodo analégico con las capacidades de los instrumentos de medida.

Las especificaciones de Buffer eran un gran ancho de banda con una ganancia lo sufi-
cientemente grande para que sea un buen seguidor. Por otro lado, en este buffer no se
impusieron restricciones de consumo ya que solo se utilizara para las mediciones y serd
alimentado con otra fuente Vyrrnvg para no afectar las medidas de consumo. Como se
puede observar en la Fig. 4.2 se utilizé una estructura de transconductor clasica.

Vdd

5

11 L=120n

W=30u E M8
gb
Vout

q
L=120n Vdd L=120n
W=50u

IN+ W . cL
M1 M2 T

M7 ‘ L=120
W=30

[

L=120n L=120n
W=50u W=50u
e E“—«»—/E MS }_\—0—0—”_3 Mo
k:1 L=1,2u L=12u 1:k
W=1.59u W=1.59u

|

Figura 4.2: Esquematico del Buffer Analégico (en lazo abierto).

Debido a que se requieren cinco de estos buffers (una en el transconductor y cuatro en el
conversor) su espejo de polarizacién Ipras esta en un diseno aparte que corresponde a un
espejo que copia cinco veces la misma corriente Igrag, una para cada buffer. El tamano
de cada transistor de dicho espejoes W =50 um y L =5 um.
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Simulaciones

Utilizando una corriente de Igras = 150 pA con el circuito descripto anteriormente (Fig.
4.2) se obtuvieron los siguientes resultados. Como se puede observar en la Fig. 4.3, que
presenta la respuesta en frecuencia del transconductor sin realimentar, se obtuvo una ga-
nancia de Ay = 22,14 dB y un fp = 260 M Hz. Al realimentarlo implica una ganancia en
lazo cerrado de A = Ap/(Ap+ 1) = 0,93 V/V y un ancho de banda igual a fr.

al T T T T

Ganancia [dh]

100 i i i !
a + &
10 10 10 10 10 10
Frecuencia [Hz]

_-IDD_ ............... ............... ................ ............... ;

Fase [deq]

-Z00 ,. ............... ............... e ................ ............

4
10 10 10 10 10
Frecuencia [Hz]

Figura 4.3: Simulacién AC del Buffer Analégico.

4.2.4. Detector de solapes

Una de las especificaciones més importantes para el GPAV es el no solape de las senales
Vr1 vy V. En funcionamiento normal estas sefiales se encuentran separadas por algunos
ns. Verificar desde fuera del chip que no existe solape no es una tarea sencilla. Para vi-
sualizar desde al exterior del chip, las senales Vi v Vg, éstas deben pasar por un buffer
digital que sea capaz de mover la capacidad del instrumento de medida utilizado fuera
del chip. Estos buffer se construyen mediante una cadena de inversores por lo que intro-
ducen un retardo. Garantizar que el retardo entre ambos buffers (el de Vi y el de Vi)
es exactamente el mismo y no tienen una diferencia del orden de los ns seria imposible.

Ademas, dependiendo de la capacidad colgada a la salida del chip y del tamano del
buffer digital, es posible que el tiempo de subida de las senales Vi y Vi observado
desde fuera del chip sea mucho mayor que la separacion entre ellas. Por ésto se diseno
un detector de solapes integrado para que por medio de una salida digital indique si
hay solape en las senales de salida del GPAV (Vr; y Vpg). Se implement6 utilizando un
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NAND de dos entradas cuya salida fue conectada a un FlipFlop tipo D. En definitiva si
hay superposicion, se activara la salida del DFF. La Fig. 4.4 muestra el esquematico del
detector de solapes implementado.

VddRing
Flag
Superposicién
D Qp—o

VT1 p—
VTZ—}> Q,
Il

Figura 4.4: Esquemaético del detector de solapes implementado.

4.2.5. Buffer Digital

Para poder extraer salidas del GPAV e ingresar senales al conversor con los mismos pines
fue necesario disefiar un buffer digital con 3er estado. Como se puede observar en Fig. 4.1
se extrajeron las seniales Vi y Vg del GPAV ademas del flag de deteccién de superposi-
ciones y una senal extraida directamente del anillo de inversores para posteriores anélisis.
Es preciso aclarar en este punto que las sefiales de rotacién del anillo no se extrajeron por
las mismas razones que no se puede observar la separacién entre los pulsos Vi v Vis.

Esos mismos pines se convierten en entradas a la hora de probar el conversor sin el lazo
de control, en dicho momento el buffer digital se debe poner en tercer estado para evitar
cortocircuitos indeseados. La habilitacion del buffer estd manejada por la misma senial que
habilita el SW3 de forma tal de que cuando dicha llave se cierra el buffer se deshabilita (3er
estado). Adicionalmente, el buffer digital evita que se cargue al GPAV con las capacidades
de los cableados hasta los pads y las capacidades propias del pad ya que fue situado en el
layout préximo al generador de pulsos.

4.3. Layout

La mayoria de los bloques utilizados para el SIT son tipicos, las llaves, el decodificador,
compuertas NANDs y flip-flops. Es por ello que no se entrara en detalle de como éstos
fueron implementados. El bloque que si requirié mayor atencién en la elaboracion de
layout fue el buffer analdgico. Las técnicas de matching utilizadas para la elaboracién del
transconductor y detalladas en el Anexo C fueron utilizadas. La Fig. 4.5 presenta el layout
del buffer implementado, a la derecha se encuentra el espejo superior de transistores P,
arriba a la izquierda se encuentra el par de entrada y debajo de ¢l se encuentran los dos
espejos inferiores de transistores NMOS.
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Figura 4.5: Layout del Buffer Analégico implementado (736 um?).

A modo ilustrativo, la Fig. 4.6 muestra todo el layout, incluyendo GPAV, G,, y las celdas
descriptas en este capitulo correspondientes al SIT. Por otro lado, la Fig. 4.7 en conjunto
con la Tabla 4.2 detallan la ubicaciéon de cada pin en los pads los nombres y funciones de
mismos.
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Figura 4.6: Layout de todo el chip completo (7000 pum?).
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Figura 4.7: Chip completo con sus respectivos pines.

Pin Proyecto Descripcién
Niv Conv 0 Conversor DC-DC -
Niv Conv 1 Conversor DC-DC -
Niv Conv 2 Conversor DC-DC -
Drain P Caract. de Trans. -
Drain N Caract. de Trans. -
Gate Caract. de Trans. -
*Vref Caract. de Trans. Entrada positiva del G,
VclGndInt Conversor DC-DC -
Vrot 3 Conversor DC-DC -
Vrot 2 Conversor DC-DC -
*Vrot 1 Conversor DC-DC Flag de Superposicion
*VOpGndOut Conversor DC-DC Senal del anillo
*VT1 Conversor DC-DC Salida VT1 del GPAV
*VT2 Conversor DC-DC Salida VT2 del GPAV
*1iCCO Ctrl DCDC Entrada de corriente del GPAV para SIT
*Vdd CCO Ctrl DCDC Alimentacién del GPAV
*VoGm Ctrl DCDC Voltaje de salida del G,
*Vdd Gm Ctrl DCDC Alimentacién del G,
*IBiasGm Ctrl DCDC Entrada de corriente de polarizacion del Gy,
*Vss Chip Referencia de la alimentacién del chip
VTop 0 Conversor DC-DC -
VTop 1 Conversor DC-DC -
VTop 2 Conversor DC-DC -
VTop 3 Conversor DC-DC -
*IBias Buffers Test Corriente de bias del buffer analégico
*Vout DCDC Conversor DC-DC Entradas inversora
Vdd ConvDCDC Conversor DC-DC -
Vdd Logic Conversor DC-DC -
VddSw Conversor DC-DC -
*Vdd Ring Chip Alimentacién del Chip
En Par Cancel Conversor DC-DC -
*Reset n Conversor DC-DC Senal de CL del GPAV
*SelTest 0 Chip Bit 0 para eleccién en SIT
*SelTest 1 Chip Bit 1 para eleccién en SIT
*SelTest 2 Chip Bit 2 para eleccién en SIT
FV En Conversor F. Veirano -
FV VddSw Conversor F. Veirano -
FV Vout Conversor F. Veirano -
FV vdd Conversor F. Veirano -
FV Clk Conversor F. Veirano -

Tabla 4.2: Descripcion de los pines.
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4.4. Sistema Externo de Test [SET]

El CI fabricado posee muchos bloques, algunos de los cuales, como el conversor DC-DC
en si, no seran testeadas como parte de este proyecto. Esto hizo inevitable la realizacién
de un sistema externo de test que permita una sencilla conexién para los 40 pines que
posee el chip.

El Sistema Externo de Test consiste en dos placas de cobre. Una simplemente posee un
z6calo para un DIP 40 donde se conecta el chip empaquetado y dos conectores hembras
donde se conectara la segunda placa. La Fig. 4.8 muestra dicha placa.

Figura 4.8: Placa de test.

En la Fig. 4.8 se pueden observar z6calos hembras individuales , algunos de ellos tienen
capacitores. Estos permiten una forma sencilla de conectar entre un nodo de alimentacion
y tierra, un capacitor para filtrar ruido. En caso de ser necesario la placa también permite
adicionar una resistencia en serie para oficiar de filtro RC y lograr medir corriente media
consumida. Esto no es estrictamente necesario, ya que el equipo HP4155 que utilizaremos,
puede realizar dicho célculo.

La segunda placa, es especifica de cada test que se quiera realizar al chip, este proyecto
utiliza solo una. Aqui se cortocircuitan entre si y a gnd todos los pines que no utilizamos y
se dejan accesibles los pines que serdan entrada/salida de nuestros test. La Fig. 4.9 muestra
esta placa. En la Tabla 4.2 se senalan con un asterisco los pines que son utilizados como
parte del test de este proyecto.

En la placa de la Fig. 4.9 se puede observar en el centro un circuito formado por dos
resistencias (no visibles) un transistor BJT y un led. Conectando la salida del chip que
indica la superposicién de Vi y Vg proveniente de SIT a la base del BJT se logra prender
el led cuando se da la superposicién. De esta forma la corriente que circula por el led no
es entregada por el chip sino por una fuente externa.

En caso de ser requerido por el lector, en el Anexo F puede encontrarse el layout de las
placas utilizadas detallando la ubicacién de los pines.
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(a) Placa de test, parte superior. (b) Placa de test, parte inferior.

Figura 4.9: Placa de test.

Estas placas fueron disenadas, fabricadas, y soldadas a microscopio como parte de nuestro
proyecto. Utilizando este SET, el equipo analizador de parametros HP4155 y un oscilos-
copio fue posible posible realizar todo el test del circuito disenado.

La Fig. 4.10 muestra distintas fotos del chip, donde se puede apreciar su tamafo.

Figura 4.10: Fotos del Chip

100



Capitulo 5

Test

5.1. Introduccién

En este capitulo se presentan las medidas realizadas. Debido al tiempo disponible para el
proyecto solo dos de los chips encapsulados fueron testeados.

Dado que las senales que se observan fuera del chip han pasado por buffers para salir al
exterior del integrado, no tiene sentido medir tiempos de subida y bajada ya que estos no
seran representativos del funcionamiento del GPAV. Adicionalmente, fuera del chip, no
sera apreciable la separacion entre las senales Vi v Vg, motivo por el cual se introdujo
un detector de solapes como parte del SIT (Ver Capitulo 4). Esta misma limitacion,
ocasionada por los buffers de salida, también hizo imposible observar desde fuera del chip
las senales de rotacién (Vg;..Vgs). Consecuentemente, las medidas que se pueden realizar
son: frecuencia de Vpry (Virs), frecuencia de la senal de anillo extraida y consumo.

5.2. Efecto del ST en las mediciones

Si bien tanto el SIT como el SET (Ver Capitulo 4) fueron disefiados para no afectar las
medidas y permitir el correcto test del chip, éstos deben ser tenidos en cuenta a la hora
de realizar las mediciones ya que funcionan como nexo entre el exterior y el interior del
chip.

En esta seccién se muestra mediante simulaciones, el efecto del ST en las mediciones fuera
del chip. Las simulaciones del chip completo incluyendo los pads (DIE) seran comparadas
con las realizadas solo al bloque GPAV (Ver Seccién 2.4.2). Las simulaciones del DIE fue-
ron realizadas exactamente en las mismas condiciones (idéntico conexionado) que fueron
realizadas las medidas.

5.2.1. Entrada al GPAV

El GPAV, fue pensado para ser controlado por corriente, ya que en funcionamiento normal
(lazo cerrado), éste es controlado por el GG, mediante una corriente. Sin embargo, como
se aclaré en la Seccion 2.3.1, el GPAV también puede ser controlado mediante un voltaje.
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Las corriente de fugas existentes en el SET, y también las del SI'T, hacen que no sea posi-
ble controlar el GPAV desde fuera del chip con una corriente que varie, como se vio en Fig.
2.49(a), entre 10 pA y 1 pA. Pequenas impurezas entre las pistas del SET (Fig. 4.9(a)) que
ocasionen, por ejemplo, una resistencia a tierra de 1 G2, generarian una corriente de fuga
de Ityges = % = 1,2 nA. Adicionalmente, los diodos de proteccién de los pads analogi-
cos, también poseen ciertas corrientes de fuga. Lograr estimar y descontar todas las fugas,
con la precisién necesaria para poder asegurar que valor de corriente se le esta imponiendo

al GPAV seria complejo. Esto ocasiond que para controlar el GPAV se utilizara un voltaje.

Al imponer un voltaje desde fuera del chip, caidas en resistencias parasitas del SET o
en las propias llaves del SIT, generan que el voltaje que le llega al GPAV sea menor.
Dado que la maxima corriente que circulard por este nodo serd, a maxima frecuencia,
aproximadamente 1 A, aun teniendo una resistencia total serie de 10 k€2 la caida parasita
seria de dVyyax = 1 pA x 10 kQ = 10 mV. Por lo tanto estd resistencia no serda un
problema a la hora de medir el circuito con lo cual no sera tenida en cuenta.

5.2.2. Frecuencia de salida

Como se mencion6 al introducir este capitulo, los buffer de salida afectan indudablemente
las sefiales observadas por lo que las medidas de frecuencia se veran afectadas (en mayor
o menor medida, dependiendo de la frecuencia).

Adicionalmente, un error de diseno en el buffer digital (Seccién 4.2.5), ocasiond que a alta
frecuencia, por encima de 20M H z, la senal de salida se vea afectada. Como se menciond
en la Seccion 4.2.5, este buffer impide que la capacidad del cableado hasta el pad, y la
propia capacidad parasita del pad, cargue al GPAV. Dado que el buffer disenado no es
lo suficientemente grande, a alta frecuencia éste no puede mover la capacidad que tiene
a su salida y distorsiona la senial. El buffer del pad la regenera, pero la frecuencia se ve
igualmente afectada.

Este efecto se puede ver en la Fig. 5.1, donde se graficé la frecuencia de Vi como funcion
del voltaje de control de entrada tanto para el DIE como para el GPAV solo. A bajo voltaje
de entrada (bajo Voonp = alto Vooney) se tiene alta frecuencia. En ese momento, el buffer
digital no llega a cargar el nodo de salida hasta Vj; por lo que la senal regenerada por
el pad tiene un ancho de pulso menor. Dado que la frecuencia esté siendo calculada en
funcién de este ancho (W) como f = 53-!, a alta frecuencia la frecuencia calculada a

2W
partir de la senal Vi de salida del DIE es mayor que la real dentro del GPAV.

IEsta definicién de frecuencia coincide con la frecuencia real de la sefial para el caso ideal en que todos
los pulsos tengan el mismo ancho y la separacion entre pulsos es despreciable.
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Figura 5.1: Impacto de SIT en la frecuencia del GPAV (Simulacién)

5.2.3. Consumo

El consumo simulado DIE es considerablemente distinto al simulado del GPAV. La Fig.

5.2 muestra ambos consumos superpuestos. El consumo del GPAV es el mismo que se
present6 en la Fig. 2.49(b).
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Figura 5.2: Impacto de SIT en el consumo del GPAV (Simulacién)
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La razon de esta diferencia se debe a las capacidades parasitas al cablear el GPAV. Si
bien como se explicd en la Seccion 4.2.5, el buffer digital debia evitar cargar al GPAV,
el pequeno pero existente cableado desde el GPAV al buffer agregd una capacidad extra.
Por tratarse de una aplicacién de ultra bajo consumo, donde las capacidades de todo el
circuito fueron reducidas, esta capacidad extra en los nodos Vri, Vg y los de rotacion,
aumenta el consumo considerablemente.

Al igual que a la entrada del GPAV (Ver Seccién 5.2.1), las corrientes de fuga del SIT,
pero principalmente las del SET, afectaran las medidas de consumo. Adicionalmente, los
nodos de alimentacién poseen capacidades de filtrado (Seccién 4.4) que aumentaran dichas
fugas. Dado que el voltaje de alimentacion se mantiene idealmente constante Vy; = 1,2V
es muy facil medir las fugas y luego simplemente descontar este valor a las mediciones
realizadas. Asumiendo que las corrientes de fugas estaran dominadas por el SET, se midio
el consumo de la placa de prueba sin el chip conectado (s =~ 50nA) y se descontd el
valor a cada medida. Por otro lado, las fugas de los diodos de protecciéon de los pads no
seran consideradas ya que tendran un valor considerablemente menor al minimo consumo
que esperamos medir (~ 1nA).

Teniendo en cuenta las diferencias mostradas en esta seccién, entre el GPAV y DIE, se
decidi6 comparar las medidas con las simulaciones de este tltimo. Si éstas coinciden, se
puede asumir el correcto funcionamiento y por lo tanto confiar en los datos de simulacion

del GPAV de la Seccién 2.4.2.

5.3. Medidas GPAV

En esta seccién se presentan los resultados obtenidos de las medidas realizadas al GPAV.
Se comenzara analizando algunas consideraciones con respecto a la asimetria y el rango
de funcionamiento y finalmente se muestra el consumo obtenido como funciéon de la fre-
cuencia.

Para realizar estas mediciones se seleccioné la combinacion del decodificador 001 de la
Tabla 4.1 que permite medir por separado el bloque en cuestion.

5.3.1. Asimetria y Rango de Funcionamiento

La Fig. 5.3 muestra las medidas realizadas para dos chip de la frecuencia como funciéon
del voltaje de entrada. Si bien las medidas presentan importantes diferencias con respecto
a lo simulado, se puede observar la efectividad del método de variacién de frecuencia ya
que ésta varia mas de tres ordenes de magnitud.

Un problema observado fue el importante aumento en la asimetria de los pulsos Vi y
Vre a baja frecuencia. La Fig. 5.4 muestra la senal Vi a una frecuencia aproximada de
50k H z para los dos chip medidos. La frecuencia fue calculada como se detalld en la Sec-
cién 5.2.2 utilizando el ancho medio de pulso, por lo que representa una frecuencia media.
Esta diferencia en el ancho de pulsos consecutivos, sin duda dificultan comparar la fre-
cuencia obtenida con la esperada de simulacién para un voltaje de control dado (Fig. 5.3).
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Se atribuyen estas diferencias entre pulsos consecutivos a problemas de matching. Como
se puede observar en la Fig. 5.4, las diferencias entre pulsos consecutivos son diferentes
de un chip al otro (no se repite el mismo patrén).

El ancho de los pulsos de las senales Vi y Vo esta determinado principalmente (més
aun a baja frecuencia), por dos inversores controlados (Fig. 2.47(b) y Fig. 2.47(d)). Estos
inversores forman un espejo en conjunto con la etapa de entrada (Fig. 2.35). A baja
frecuencia, cuando la corriente de control que circula por éstos es pequena, los transistores
pasan a funcionar en inversién débil. Aplicando buenas técnicas de matching, el error en
la copia se puede aproximar [21] como

5(:) - \/me \/A% + Kiz) ATF : (5.1)

donde se puede apreciar que el error aumenta en inversion débil (% alto). Las diferencias
entre las corrientes controladas, generan diferencias en los tiempos de propagacion de los
inversores de la Fig. 2.47(b) y la Fig. 2.47(d), lo cual desemboca en una asimetria entre los
pulsos extraidos. Esto justifica que los problemas de asimetria se agraven a baja frecuencia.

Dado que toda buena técnica de matching en la elaboracién de layout trae como conse-
cuencia practicamente inmediata un aumento en las capacidades parasitas, estas técnicas
(Ver Anexo C) no fueron aplicadas en su totalidad en la elaboracién del GPAV. Si bien
se intentaron mantener distancias minimas entre los transistores a aparear y se utilizaron
tamanos no minimos, no se utilizaron técnicas de centroide comun.

Si bien se realizaron simulaciones Montecarlo y estas arrojaron buenos resultados (Ver
Seccién 2.4.2), éstas asumen que buenas técnicas de matching en el layout fueron utiliza-
das, por lo que no son representativas.

Por otro lado, no es posible, o al menos es muy dificil, realizar un reajuste de los para-
metros de la simulacion Montecarlo para que ésta tenga en cuenta el layout realizado.
Sin embargo, con el fin de analizar como dispersiones mas grandes entre los componentes
pueden afectar el funcionamiento del GPAV, se aument6 el sigma (x2) en el 8y Vp. La
Fig. 5.5 muestra la simulacion realizada. Como puede observarse un deterioro en el apareo
entre los componentes ocasiona un gran aumento en la asimetria de los pulsos generados

por el GPAV.

A alta frecuencia, si bien la asimetria contintia siendo mayor a la esperada, las senales
Vr1 v Vs mejoran considerablemente. La Fig. 5.6 muestra la senial Vi para los dos chip
medidos a una frecuencia aproximada de 8M Hz. Por otro lado, en la Fig. 5.7 se mues-
tran 3 runs aleatorios de una simulaciéon Montecarlo realizada multiplicando por dos los
sigmas de 3y V. Al igual que las senales de las medidas, esta simulacién presenta una
simetria notoriamente mejor que a bajas frecuencias. Esto demuestra que las simulaciones
Montecarlo realizadas duplicando el sigma de Sy Vg se ajustan a las medidas realizadas
en todo el rango de frecuencias. Esto comprueba la afirmacion realizada acerca del mal
funcionamiento del chip, debido al desapareo a baja frecuencia.
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Figura 5.7: Simulacién Montecarlo con aumento de sigma x2, alta frecuencia.

5.3.2. Consumo

El consumo promedio del conversor se ajusté a lo simulado para frecuencias mayores a los
100k H z aproximadamente. La Fig. 5.8 muestra el consumo promedio medido para ambos
chips en funcion de la frecuencia, superpuesto al esperado por simulacion.

El mecanismo de eliminacion de camino directo, 2.2.1, que asegura mantener el consumo
proporcional a la frecuencia a baja frecuencia, requiere sincronismo entre las sefiales del
anillo. Dado que, como puede observarse en la Fig. 5.4 y fue explicado en la Seccion 5.3.1,
existen diferencias en los tiempos de propagacion de los inversores, no podemos asegurar
el correcto funcionamiento del método de eliminacion de corriente de camino directo a ese
rango de frecuencia (~ 50kHz). Esto justifica el aumento en el consumo a las frecuencias
en donde ya se ha perdido la simetria de las senales.

Aun asi, puede demostrarse que para cierto rango de frecuencias, el mecanismo propuesto
de eliminacién de camino directo funciona. La medida del chip 2 a aproximadamente
100k H z muestra un consumo levemente menor a los 100nIV/, mientras que el consumo
extraido de simulacién del esquemético, sin eliminar el camino directo (Ver Fig. 2.43),
es de aproximadamente 200nWW. Esto muestra un ahorro en el consumo muy importante
con el aditivo de estar comparando consumo de esquematico contra medidas del chip
fabricado.
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Figura 5.8: Medidas de Consumo

5.4. Medidas G,, y G,-GPAV

Lamentablemente, debido a limitaciones en el tiempo de presentacién, no fue posible reali-
zar el test del GG,,,. De todos modos, si se verific el conjunto G,,,-GPAV mediante la opcion
010 de la Tabla 4.1. Las medidas realizadas del conjunto muestran los mismos resultados
presentados en la Seccién 5.2.3 en cuanto a rango de frecuencia alcanzado y simetria, por
limitaciones de tiempo, estor resultados tampoco son reportados. Una parte importante
del trabajo a futuro que deja este proyecto, es un test completo del transconductor.

109






Capitulo 6

Conclusiones

En este capitulo se busca resumir tanto los principales resultados obtenidos en el proyecto
asi como las principales dificultades enfrentadas a lo largo del mismo. La primera con-
clusion que se puede extraer luego de finalizado el proyecto es que si se disend, fabricé y
testeo el lazo de control de un conversor DC-DC de capacitores conmutados. Para logralo,
se tuvo que pasar por todas las etapas del disefio de un circuito integrado (IC): diseno,
simulaciéon esquematico, implementacion del layout, simulaciéon post-layout y medicion.
Esto permitié conocer las diferentes dificultades a enfrentar a la hora de disefiar un I1C. Se
adquirieron conocimientos invaluables acerca del funcionamiento de la herramienta uti-
lizada para el diseno del IC los cuales seran muy importantes en nuestra carrera tanto
académica como profesional.

Se implementaron los dos bloques necesarios para el control de un conversor DC-DC de
capacitores conmutados: un Generador de Pulsos de Ancho Variable y un Transconduc-
tor. Ambos bloques se diseniaron bajo fuertes restricciones en consumo las cuales fueron
satisfechas con creces. A su vez se implementé un sistema de test integrado el cual permite
evaluar el funcionamiento de cada uno de los bloques por separado para de esta manera
no depender del resto de los bloques a la hora de medir.

Se obtuvo un generador de pulsos de ancho variable el cual tiene como salida las senales
necesarias para manejar las llaves del conversor DC-DC que realizan la conmutacion de
los capacitores. Mediante simulaciones se obtuvo un rango de variacion de frecuencia de la
senal de salida entre 20 K Hz y 70 M H z lo que significa que se logré una variacion de mas
de tres 6rdenes de ésta. Adicionalmente, se obtuvo un consumo de simulacién de 3 nW
para la frecuencia de 20 K Hz mientras que para la frecuencia de 70 M H z se obtuvo un
consumo de 5 uW.

Para lograr el amplio rango de variacién de frecuencia se estudiaron diferentes técnicas
de variaciéon de frecuencia para osciladores de anillo encontrando la arquitectura mas
adecuada para la aplicacion. Esta técnica consiste en limitar la corriente de carga de los
inversores la cual depender4 de una entrada del bloque. Esto permite un amplio rango de
variacion de frecuencia sin tener que desperdiciar consumo. Adicionalmente, se implemen-
t6 una mejora en cuanto a la simetria de los tiempos propagacion del inversor controlado
modificando la configuracién de éste. Esto tiene un impacto positivo en la simetria de los
pulsos generados por el bloque.
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En cuanto al consumo, se logré mantener éste lineal con la frecuencia en todo el rango de
funcionamiento del GPAV atin a frecuencias por debajo de los M Hz donde la mayoria de
los osciladores de anillo existentes en la literatura se ven afectados por consumo de ca-
mino directo. Para lograrlo se implement6 una técnica que permite evitar el consumo por
camino directo de los inversores del anillo siendo el consumo dindmico el tnico apreciable.
Segun simulaciones, la arquitectura propuesta logra reducir el consumo més de 100 veces
respecto a la arquitectura clasica a baja frecuencia.

La arquitectura modular alcanzada permite que las técnicas desarrolladas puedan ser re-
utilizadas con facilidad para generar practicamente cualquier patrén de pulsos. Por lo
mencionado anteriormente el generador de pulsos disenado posee caracteristicas que lo
hacen tnico. Tal es asi que la arquitectura propuesta para el GPAV se publicé y presento
en el Latin American Symposium of Circuit and Systems.

Se logré caracterizar el GPAV implementado mediante medidas experimentales. Los re-
sultados obtenidos fueron muy buenos, alcanzando un rango de variaciéon de frecuencia
desde 50 kHz a 70 M Hz. El consumo obtenido mediante mediciones fue de 100 nA a la
frecuencia mas bajay 10 uA a la frecuencia mas alta. Se debe aclarar que la simetria de los
pulsos de salida a baja frecuencia no fue la esperada debido a problemas en el matching de
los transistores. A su vez, ésto hizo que la técnica que evita el consumo por camino directo
no fuera implementada correctamente. A pesar de lo mencionado anteriormente se logro
medir el GPAV en un amplio rango de frecuencias obteniendo los resultados esperados a
partir del disefio y las simulaciones realizadas.

El otro bloque necesario para el control de conversor DC-DC fue el transconductor. Se
propuso una arquitectura novedosa para éste la cual posee un muy bajo consumo estatico
de unos pocos nW. Sin embargo posee un gran slew-rate el cual permite entregar un am-
plio rango de corriente a su salida la cual es utilizada para manejar el GPAV. Si bien no
se realizo un estudio profundo de esta arquitectura, se deja como trabajo a futuro realizar
calculos que permitan su facil disefio y pudiendo eventualmente ser publicada.

Ambas estructuras diseniadas fueron integradas junto con el conversor DCDC, incluyendo

un sistema integrado de test, con éxito. Las medidas realizadas se ajustaron muy bien a
las simulaciones.
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Trabajo Futuro

Como fue mencionado en numerosas oportunidades a lo largo de esta documentacion este
proyecto ha abierto puertas a futuros trabajos, muchos de los cuales, esperamos poder
realizar préximamente.

Si bien se han estudiado numerosas técnicas de variaciéon de frecuencia en osciladores de
anillo, creemos que la experiencia adquirida, incluyendo los resultados de medicion reali-
zados, permitiran que en un futuro un mejor diseno pueda ser realizado.

Dado que las mediciones mostraron claros problemas de matching, una mejora clara seria
lograr incluir buenas técnicas en la implementacion del layout, cargando la menor canti-
dad posible de capacidades parasitas.

Dado que se realiz6 un modelo del GPAV en pequena senal, un posible trabajo que se
podria realizar es el estudio de como modificar la arquitectura del GPAV en si misma y
asi mejorar la estabilidad del lazo de control. Esto podria ser mas eficiente que imponer
restricciones al G, luego de tener el diseno del GPAV fijo, como se realiz6 en este proyecto.

Creemos que la arquitectura novedosa propuesta para el G, puede ser analiticamente
modelada realizando un mejor diseno. Resta también realizar las medidas del G,, para
verificar, mas alla del diseno, el correcto funcionamiento del mismo.

Dado que uno de los problemas que afect6 el funcionamiento fue el matching, se cree con-
veniente finalizar la medida de todos los chip encapsulados entregados por el fabricante.
Medir todos los chip puede dar una visiéon mas general del problema y quiza alguno de
ellos funcione de manera mas similar a lo esperado de simulacion.

Ademas de no haber testeado todos los chips, quedaron muchas mediciones importantes
sin realizar. Como por ejemplo dependencia con la temperatura y dependencia con el
voltaje de alimentacion. Otra medida interesante, aunque no tan facil de realizar, es como
afecta la radiacion al conversor.
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Apéndice A
Consumo de Circuitos Digitales

El consumo de los circuitos digitales se puede dividir en tres, el consumo estatico, el
consumo dindmico y el consumo por camino directo. En lo que se sigue se presenta una
breve descripcion de cada uno de éstos para el caso particular del inversor CMOS.

A.1. Consumo Estatico

El consumo estatico de un inversor esta dado por el producto del voltaje de alimentacion
Va4 v la corriente que circula en ausencia de cambio de estado del inversor Ig.q;.

Pstat - ‘/dd]stat

Idealmente este consumo deberia ser cero ya a que en estado estatico ya sea el transistor
PMOS o el NMOS que forman el inversor se encuentra apagado y por lo tanto no existe
un camino entre Vy; v gnd. En la realidad dicha corriente no es nula por causa de las
pérdidas de corriente en el diodo en inversa que se observan en la Fig. A.1. Este consumo
es generalmente despreciable si no se trabaja a temperaturas excesivamente altas, ya que
dichas pérdidas dependen de la temperatura de forma exponencial.

Figura A.1: Consumo estatico.

Adicionalmente, existen fugas en los transistores debido a corrientes subumbral que cir-
culan entre drain y source. Estas perdidas son mayores cuanto mas chico sea el V;. En las
nuevas tecnologias donde se debe realizar un escalado del voltaje para reducir los consu-
mos, generalmente se debe bajar el voltaje umbral con el fin de mantener la performance
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de los circuitos. Sin embargo, un problema cada vez mas importante en los circuitos digi-
tales es que la potencia estatica comienza a ser comparable con la potencia dinamica.

A.2. Consumo Dinamico

El consumo dinamico se debe a la potencia consumida que resulta de cargar y descargar las
capacidades parasitas del inversor. En una transicion de L a H, cada vez que la capacidad
C, es cargada por medio del transistor PMOS, cierta cantidad de energia es drenada de
la fuente de alimentacion. Parte de ésta se disipa en el transistor y la otra es la energia
almacenada en la capacidad. Durante una transicion de H a L la capacidad es descargada
y su energia es disipada en el transistor NMOS.

VDD

:| Lypp
pr— v

—0 out

Cr

Figura A.2: Consumo dinamico

Observando la transicién de L a H se puede ver que la carga almacenada en la capacidad
serd, C,Vyy. Para proveer dicha carga es necesario que se drene de la alimentacién una
energfa igual a CL V2 de la cual solo C V2 /2 se almacenard en la capacidad y el resto se
disipa en el transistor. Se obtiene que en cada ciclo (transiciéon de H a L y de L a H) se
disipa una potencia dindmica de C V. Con lo cual si la frecuencia de conmutacién de
dicha capacidad es f, la potencia dindmica sera

2
Pdin = OLVddftrans .

A.3. Consumo Camino Directo

El razonamiento anterior es para el caso ideal en el cual la senal de entrada del inversor
tienen un tiempo de subida y bajada nulo. De esta forma en todo momento ya sea el
transistor PMOS o el NMOS se encuentra cortado. En la practica ésto no es cierto, las
senales de entrada del inversor siempre tendran un tiempo de subida y bajada distinto
de cero. Esto implica que cuando la senal de entrada se encuentra en un valor cercano
a Vya/2 tanto el transistor PMOS como el NMOS se encuentran conduciendo. De esta
manera se genera un camino directo entre V;; v gnd. Dependiendo del tiempo de subida
y bajada de la senal de entrada serd la potencia consumida por camino directo [1].
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Apéndice B
Eficiencia del Conversor

Para mantener la eficiencia del conversor constante es necesario que el consumo del lazo
de realimentacion sea proporcional con la frecuencia. La justificacion de esta afirmacion
es detallada en este anexo.

La eficiencia es calculada habitualmente [22] a partir de la ecuacién,

y = Pour Pour (B.1)
PCONS POUT+PSW+Bog+Pcond+PC’pa7" .

donde Poyr es la potencia entregada a la carga, Psy es la energia consumida por los
switches también conocida como Gate-Drive Loss, P, es la potencia consumida por la
logica (lazo de la realimentacion), P.on,q son las perdidas por conduccién al transferir la
carga desde la fuente a la salida y Pryp,, son las perdidas por drivear capacidades parési-
tas. Un estudio mas detallado sobre esta descomposicion de la potencia consumida puede
encontrarse en [22].

Dado que la potencia Poyr es proporcional a la frecuencia (Pour = Eour * fs [22]) si
logramos que la Poong también lo sea, lograremos una eficiencia constante en todo el
rango de funcionamiento. Psy y Proper son por su propia definiciéon, proporcionales a la
frecuencia. Las P4, son estudiadas en [3], donde se concluye que estas pueden ser calcu-
ladas como la potencia disipada en la resistencia equivalente de salida del conversor. En
ese mismo trabajo se demuestra que, bajo ciertas hipdtesis de correcto funcionamiento del
conversor, la resistencia equivalente de salida puede ser calculada como R, = % por lo

que la potencia por conduccién puede calcularse como Py = R,. 17 = %.(Kg. f)?P=K.f.

En conclusion, la eficiencia del conversor permanecera constante en todo el rango de
frecuencias en donde P, sea proporcional a la frecuencia. Esto justifica el importante
esfuerzo en mantener el consumo del lazo de realimentacién proporcional a la frecuencia.

Cuando la frecuencia se reduce, el consumo de la logica se vera afectado por los consumos
estaticos y de polarizacion existentes dejando de ser proporcional a f. Esto implica el limite
inferior de eficiencia constante. El limite superior de eficiencia constante sera cuando P,,,q4
deje de ser proporcional a la frecuencia, [3] llama fast switching limit a la frecuencia a
partir de la cual ésto sucede.
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Apéndice C
Técnicas de Matching

A la hora de realizar un layout analdgico es necesario tener en cuenta las técnicas de
apareamiento. Si no se le prestara atencién a la construccién del Layout, el circuito final
podria tener defectos debido a su fabricaciéon imposibilitando que el mismo cumpla con
las caracteristicas de su disefio original.

Segun [23], las reglas para una optimizacién en el apareamiento de componentes son las
siguientes:

Misma Forma y tamano

Los elementos a machear tienen que tener igual forma y tamano. Aun cuando en teoria
tengan las mismas caracteristicas, a la hora de su fabricacién pueden tener diferencias
apreciables que arruinen el apareamiento de los dispositivos.

Resislance Transisbor ( {-’ =1) fgeact‘!or (area A)
(4 Squares) ™

|Z;' i i [ X A Relerence

Bad

Figura C.1: Misma forma y tamano [23] .

En la Fig. C.1 se observa la estructura referencia para el apareo en la primera fila, una
buena técnica de matcheo en la segunda y una mala en la tercera.
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A la hora de aparear una resistencia es incorrecto implementarla con otra forma (en 'L’
en vez de Recta) o hacerla de otro tamano.

Al aparear dos transistores con la misma relacion de aspecto tienen que ser de idéntico
tamano, y a la hora de aparear capacitores tienen que ser de idéntica forma y no solo de
igual area.

Misma temperatura

Si la potencia disipada en el chip llega a ser apreciable, hay que colocar los elementos a
aparear en isotermas de la fuente de calor como se muestra en la Fig. C.2.

’
i i
h ” ’f ’/ ’f
.~ ! i LA
o 1 I : f h
e s e b e e e Ll LR P S —
ma!cZ}cZ ! ' P '{-1 i
olevices "‘\m " Vov £ A}
‘ Voo NN source of heat
“,. = hY "N N
“csobberm

Figura C.2: Misma temperatura [23] .

Minima distancia

Debido a que en distintas zonas del chip pueden haber variaciones de los parametros de la
tecnologia, es recomendable colocar los elementos a aparear lo mas cerca que sea posible
el uno del otro. Se puede observar un ejemplo de un espejo de corrientes en la Fig. C.3.

Mu/ﬁ';p/e current miror

B4 ff

]
.B« 0] 5 E
Bad
o ]

Good

SR | g
=8

o o ol (o]

Figura C.3: Minima distancia [23] .
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Centroide comun

Ya que a lo largo de la oblea de silicio sobre la cual se construye el chip habran distintos
gradientes de las variaciones de los parametros de la tecnologia, los dispositivos a aparear
se tienen que colocar con un centroide comun para compensar dichos gradientes.

Misma orientacion

Para compensar la anisotropia del substrato y proceso de fabricacién (presentar diferen-
tes caracteristicas segin la direccién) se utiliza la misma direccién de corriente para los
componentes a machear como se observa en la Fig. C.4.

Exame!c o diHerental pacr

A 1" [ 7
=]

el To]| [lof] EINICINIE

il

very bad séi_d.

D, D,  p, D

[E DE UU] Q ’Ez

s:‘ = 5= ol

Figura C.4: Misma orientacion [23] .
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Mismo entorno

Durante el proceso de fabricacion se somete a la oblea de silicio a distintos procesos. Puede
pasar que dos elementos iguales resulten con algunas diferencias si los mismos no tenian
el mismo entorno a su alrededor. Esto se debe a que varia el efecto que tiene cada proceso
sobre cada elemento dependiendo de dicho entorno.

Para esto se utilizan elementos llamados 'Dummies’ que no son utilizados en el circuito
pero posibilitan que todos los elementos a aparear estén rodeados por el mismo entorno.

Examples
=
i E'ﬂ - —
V. Jedy el c{ummy 31“““:';‘-3
. = —owooooc et TR L
i dleveces LS

@3 (not usecd in cieuct)

T
Limteeer . dummy clevices — __
TR~ 4 T~
[ -.."-.I:_'.L_’ i
Lod
mulliple current source sel of capacidors

Figura C.5: Mismo entorno [23] .

No utilizar Tamanos minimos

No es recomendable utilizar tamafios minimos a la hora del disefio ya que no permitira
dividir los componentes en subestrucruras mas pequenas.

Ademas ocurre que se vuelven mas apreciables las diferencias de tamanos entre dos com-
ponentes debido al proceso de fabricacion. Por ejemplo ante una diferencia entre anchos
de dos transistores:

Wmin + AVVI 7é Wmin + AVV2
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Apéndice D

Arquitectura Especifica para la
Logica

Si se observan las senales utilizadas para generar los pulsos en la Fig. 2.20, se puede ob-
servar que estas no toman todas las combinaciones posibles si no que varian dentro de
un patrén repetido. En esta seccién se intenta replicar la logica mostrada en la Seccion
2.2.2 pero aprovechando el hecho de que los nodos varian a partir de una secuencia co-
nocida. La Fig. D.1 junto con la Tabla D.1 nos permiten visualizar como es esta secuencia.

Nodo |A|C|E|G|I|K|M|O
T1 1/0|0|0|0|0]O01]O
T2 1/1]0/0|0|0]O01]O
T3 1|/1|1/0|0|0]01]O
T4 1 (111 ]1|1]1 1
T5 o1 |11 |1(1]1]1
T6 oOj(ofojof0O]1 1|1

Tabla D.1: Valores para los nodos de la Fig. D.1.

A d |
c i |
£ | I
6 | L
. | L
K | I
M | I
o | L
v 1] 1 [l ]

1 T2 T3 T4 T5 T6

Figura D.1: Estudio de secuencia de valores en el oscilador de anillo.
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Toda la informacién necesaria para calcular la salida de las senales Vi y V5 del ejemplo de
la Fig. 2.20 se reduce a saber cuales son los nodos en que se da el cambio 1-0 o 0-1. Por
ejemplo, para el instante de tiempo T1, la transicion 1-0 se da entre los nodos A y C, por
lo tanto esto implica que la senial V; debe valer 1 (para que la légica se comporte igual
que en la Fig. 2.20). Para el instante de tiempo T2, la transicién 1-0 se encuentra entre C
v E, esto quiere decir que el pulso ya terminé y por lo tanto esta diferencia debe generar
la bajada del nodo V. De forma idéntica para el nodo V5, cuando la transicién se encuen-
tra, por ejemplo, entre los nodos E y G, como en el instante de tiempo T3, V5 debe valer 1.

De esta forma, sabiendo donde se encuentra el nodo activo del oscilador de anillo (donde
se esta dando la transicién 1-0 o 0-1), podemos controlar nuestras senales de salida V] y
V5. La Tabla D.2 resume las acciones a tomar segiin donde se encuentre la transicion.

Nodo activo entre: | Accién | Compuerta a utilizar
AyColyK i—1 Compl
CyEoKyM |Vi—=0 Comp2
EyGoMyO |V,—1 Compl

Gyl Vo—0 Comp?2
i Vo — 0 Comp3

Tabla D.2: Acciones a tomar segun lugar del nodo activo.

Detectar donde se encuentra el nodo activo y tomar la acciéon correspondiente no es una
tarea complicada, las celdas utilizadas con este objetivo son mostradas en la Fig. D.2 y
especificadas en la Tabla D.2. Tanto si la celda Compl como la Comp2 detectan que la
transicion 1-0 o 0-1 esta entre sus nodos, toman la accién correspondiente, de lo contrario
mantienen su salida en un estado de alta impedancia. Para lograr detectar que no existe
transicién (fila # de la Tabla D.2) (instante T4 Fig. D.1), utilizamos la celda Comp3
conectada entre los nodos O y A del anillo.

Para este ejemplo se utilizan dos celdas tipo Compl conectadas entre los nodos (A,C) e
(LK) cuya salida estaria conectada a V; y otras dos celdas Compl conectadas entre los
nodos (E,G) y (M,O) cuya salida se conecta a V5. Tres celdas Comp2 son utilizadas, dos
con entradas entre (C,E) y (K,M) cuya salida seria V; y una con entradas entre (G,I)
y salida V5. Finalmente una celda Comp3 con entradas (O,A) y salida V5. La Fig. D.2
muestra el esquema de conexiones.

Un problema en la implementacion de esta logica consiste en que, por ejemplo, para el
instante T1, el nodo V5 se encuentra flotando. Para evitar que esto suceda se agregaron los
transistores N mostrados en la esquina inferior derecha de la Fig. D.2. Estos transistores
no son los encargados de llevar a cero las sefiales V; y V5, solo mantienen estos nodos fijos
cuando las compuertas Compl, Comp2 y Comp3 los dejan en estado de alta impedancia.

Con el fin de comparar la performance de este circuito con el descrito en la Seccién 2.2.2,

ambas arquitecturas fueron simuladas con las mismas sefiales de entrada. La Tabla D.3
muestra el consumo para ambas arquitecturas, para el caso de 2 pulsos por senial de salida
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Comp2 our Comp 3 out V1

V2
IN1 NOT_|N1 IN1 NOT_|N1
L V2
NOT_IN2 IN2 IN2 NOT_IN2
vi_|

(b)

Figura D.2: Esquema de conexion de la légica especifica para la aplicacion.

por ciclo (ejemplo descrito en esta seccién Fig. D.1) y para el caso de 4 pulsos por senal
por ciclo, caso de esta aplicacién (Ver Seccién 2.1.1). Todas las simulaciones fueron hechas
con senales de entrada de frecuencia 1 M H z.

Consumo [nW]
Arq. Especifica (2) 55
Arq. Clésica (2) 56
Arq. Especifica (4) 189
Arq. Clasica (4) 122

Tabla D.3: Comparaciéon de consumo para la légica especifica y clasica. Frecuencia 1 M H z.

Como se puede ver en la Tabla D.3 la arquitectura especifica presentada tiene una mayor
consumo para el caso de interés de esta aplicacién (4 pulsos por senal por ciclo). Sin
embargo, esta arquitectura presenta un consumo similar a la arquitectura bésica de la
Seccion 2.2.2 para el caso de 2 pulsos por seial por ciclo. Si bien no se realizara un
estudio cuantitativo mas profundo, este comportamiento se debe a que la arquitectura
que se ha presentado en esta secciéon cuelga una capacidad muy grande en los nodos V; y
V4, que en definitiva son quienes estan siendo cargados y descargados. La Fig. D.2 muestra
como cada celda, ya sea Compl, Comp2 o Comp3, cuelga su capacidad de salida a la senal
Vi o V4. Cuantos mas pulsos quieran ser generados, mas de estas celdas encontraremos y
por consiguiente mayor sera la capacidad de salida en los nodos V; y V5. En conclusion,
la logica que se presento en esta seccion podria ser utilizada en otra aplicaciéon donde una
menor cantidad de pulsos por ciclo sean necesarios.
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Apéndice E

Método alternativo para eliminar el
camino directo

Una alternativa para evadir el camino directo es utilizar el propio transistor que limita
la corriente de carga aplicando la misma idea de una llave “break before make” explica-
da en la Seccién 2.2.1. Si se logra que el valor del voltaje de control de los transistores
PMOS(NMOS) sea Vionip (Veonsn) a la hora de cargar el nodo de salida del inversor y
Vaa (gnd) a la hora de descargarlo (Fig. E.1(a)) se estarfa evitando el camino directo sin
necesidad de anadir transistores extras al inversor. Si se controla el voltaje de control
(Veontp Y Veontn) de cada inversor de forma individual, se terminaran agregando transis-
tores (capacidades) extras de todos modos. La idea clave, es que solo se necesita controlar
dos de ellos, el resto se comportan de manera similar. La arquitectura propuesta se puede
ver en la Fig. E.1(a).

Con el fin de comprender esta afirmacién, se abre imaginariamente el anillo en un punto
(desde ahora punto A), todos los inversores separados por un niimero par de compuer-
tas entre si realizardn la siguiente transicién para el mismo lado (todos de cero a uno
por ejemplo)(Ver Fig. E.1(b)). Por lo tanto, se pueden dividir los transistores en pares
e impares. Utilizando voltajes de control diferentes para los pares e impares es posible
eliminar el camino directo sin necesidad de anadir transistores extras a cada inversor.
Utilizando solo la senal del punto A se puede (mediante cierta légica de llaves) darle los
valores adecuados a 10s Viooni(p,N)(Par,Impar) Para evadir el camino directo.

Para entender mejor ésto se presenta el ejemplo ilustrado en la Fig. E.1(a) y la Fig.
E.1(b). Cuando A vale Vg, se sabe que todos los inversores pares, pasaran a valer gnd
en la proxima transicion mientras que los impares pasaran a valer V. Es por eso que

VContP_Par = Vdd 5 VContP_Impar = VContpa VContN_Par = VContN y VContN_Impar = gnd

Esta arquitectura tiene algunos detalles a tener en cuenta a la hora de implementarla. La
logica que controle los Vi, debe ser lo suficientemente rapida para lograr su cometido.
Asumiendo que el nodo A es quien activa la légica que controla 1os Vion p,n)(Par, Impar) €l
inversor previo al nodo A' no puede ser controlado por A ya que se trancarfa a si mismo
y no funcionaria (no se entrard en detalle). Ademads, se estd cargando en A una capacidad
parasita mayor a las cargadas en otros nodos, lo que puede desequilibrar el anillo, enlen-

10O dependiendo de los retardos, més de un inversor previo al nodo A.
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VcontP_par

Vdd —‘E
A -
VcontP J(
Vout_par
o
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VcontP_impar
Vout_impar
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>

L

VcontN_par ‘

Vin_impar
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VcontN J;/ ’ VeontN_impar VcontN J}/ ‘
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(a) Inversor controlado con método para cortar el camino directo reutilizando Vot
PAR

IMPAR

IMPAR PAR

(b) Anillo abierto en el nodo A.

Figura E.1: Método alternativo para eliminar el camino directo
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teciendo las transiciones de los inversores siguientes cercanos a A.

Ademas de estos detalles, que podrian ser resueltos en la implementacion, existen pro-
blemas mayores que terminaron descartando la utilizacién de esta idea. Utilizando este
método, muchos (o todos) nodos de salida de los inversores son dejados flotando durante
un largo tiempo. Mientras estos nodos estan flotando podrian cargarse (o descargarse)
mediante corrientes de fuga, o lo que es peor, podrian ser afectados mediante acople ca-
pacitivo por otros nodos.

VcontP_par

VecontP_par
o

CovP == Cov_A Cov_B

Vout_impar Vout_par

CovN—

i CL
VcontN_par I

—

Cov_A Cov B
E Vout_par A (o] Vout_par_B
CL—Aj__ VecontP_par cLB
(a) Acople por medio de capacida- (b) Acople capacitivo entre nodos
des de overlap. pares A y B.

Figura E.2: Acople capacitivo

Las capacidades de overlap, como muestra la Fig. E.2(a), generan un acople entre, por
ejemplo, todos los nodos Vi par ¥ 1os voltajes Voontr par ¥ Voontn par- La Fig. E.2(b)
ilustra como se ve este acople entre dos nodos pares A y B del oscilador. Dependiendo de
la idealidad de V., la transicion de un nodo podria afectar el valor de voltaje de otro
mas adelante y la oscilacién terminaria generandose en mas de un punto del anillo.

Como si todo esto fuera poco, ain si se logran evitar los acoples capacitivos y utilizar
transistores con pocas fugas, el diseno seria extremadamente sensible a ruidos, lo que com-
plicaria extremadamente la realizacion del layout y daria por resultado una arquitectura
sensible y poco robusta.

Los problemas que presenta este método alternativo, al igual que algunos existentes en el
método estudiado al comienzo de la seccion para evitar el camino directo, son los mismos
que se presentan en la légica CMOS dinamica. Esta légica consiste basicamente en un ciclo
de precarga, donde el nodo de salida es cargado al voltaje de alimentacion, luego queda
flotando y es descargado o no por una red pull down [1](ver Fig. E.3). Segtn es detallado
en [1], estos problemas son: Charge Leakage, Charge Sharing, Capacitive coupling y Clock
Feedthrough. Pero el problema mayor de esta logica es que no puede ser conectada en
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In, PDN
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Figura E.3: Légica dindmica.

cascada, ya que el acople entre los nodos de salida y entrada podria propagar senales
indeseadas, al igual que ocurre en el método alternativo descripto en esta secciéon para
eliminar el consumo por camino directo. La solucién propuesta por [16] es conectar entre
dos celdas de logica dinamica un inversor simple, de este modo se evita el acople capacitivo
entre todos los nodos de las celdas de 16gica CMOS dinamica conectadas en cascada (ver
Fig. E.4). Esta solucién no puede ser aplicada directamente en este caso, ya que estos
inversores extras tendrian el consumo por camino directo que se estd queriendo evitar.
Aun asi, la idea de no tener todos los nodos de una conexién en cascada flotando nos seréa
de utilidad y serd utilizada en la Seccién 2.3.1.

Vdd Vdd

Out,

| PDN In, PDN

CLK M, CLK M.

Figura E.4: Solucién l6gica dindmica.
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Considerando lo dicho anteriormente se decidié optar por bloquear cada inversor de forma
individual, pudiendo reducir asi el tiempo que cada nodo se encuentra flotando a lo minimo
indispensable. El método que se utilizara para evitar el camino directo sera el que fue
estudiado en la Seccién 2.2.1. Se utilizard el inversor de la Fig. 2.14(c), al cual de ser
necesario controlar su corriente de carga, se le anadirdan dos transistores extras como fue
explicado en dicha seccion.
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Apéndice F
Layout placas SET

Describiremos en este anexo la informacion necesaria para utilizar el sistema externo de

test (SET).

Como se explico en la Seccion 4.4, el SET consiste en dos placas de cobre:

F.1. Placa principal

La placa principal es la que contiene el zbécalo DIP40 para el chip encapsulado. El chip
encapsulado en su formato DIP40 puede observarse en la Fig. F.1, se sugiere observar la
Tabla 4.2 para una mayor descripcién de los pines. Cabe recordar que integrado en el chip,
ademas de nuestro proyecto, se encuentran otros circuitos por lo que un gran nimero de
pines no son de interés.

Dado que en la mayoria de los pines de alimentacion se desea medir consumo promedio,
se agrego a estos pines un circuito como el mostrado en la Fig. F.2 que cumplen la funciéon
de promediar la corriente consumida y estabilizar el voltaje de alimentacion.

Todos los componentes (capacitores y resistencias) del circuito de la Fig. F.2 no estan
soldados a la placa por lo que pueden ser cambiados segiin las necesidades de la medicion.
Como puede observarse en la Fig. 4.8 la placa posee zdcalos donde estos componentes son
conectados.

La Fig. F.3 muestra un layout de la placa en cuestiéon. Puede observarse la ubicacién de
los capacitores y resistencias descriptos anteriormente. Los 40 pines son conectados a dos
peines de 20 donde se conecta la placa de test especifica.

F.2. Placa de test especifica

Para este proyecto se diseno la placa de test mostrada en la Fig. F.4. Esta placa se en-
carga de conectar todos los pines que no son utilizados a tierra. Mediante dos jumpers
puede seleccionarse las combinaciones del decodificador del SIT 001 y 010 Tabla 4.1. Ob-
servando la placa de test en la orientaciéon mostrada en la Fig. F.4 (Misma orientacion
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Gate DrainN
Vref DrainP
VelGndint NivConv2
Vrot3 NivConvl
Vrot2 NivConv0
Vrotl FV_CIlk
VopGndInt FV_Vvdd
VT1 FV_Vout
VT2 FV_VddSw
licCO FV_En
VddCCO SelTest2
VoGm 9 SelTestl
VddGm 8 SelTestO
IhiasGm 7 Rese_n
Vss 6 EnParCancel
Vtop0 5 VddRing
Vtopl 4 VddsSw
Vtop2 3 VddLogic
Vtop3 2 VddConvDCDC
|BiasBuffer 1 VoutDCDC

Figura F.1: Chip encapsulado DIP40.

\Y
ANt

—“2A

Figura F.2: Sistema de promediado de corriente y estabilizacién de voltaje de alimentacion.
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que la Fig. 4.9(a)) los cuatro pines utilizados para seleccionar el test de la tabla Tabla 4.1
se encuentran formando un cuadrado en la parte inferior derecha de la placa. Ubicando
ambos switches verticalmente se selecciona el test 001 y horizontalmente 010.

El circuito central de la placa posee un led el cual se prende/apaga cada vez que se pro-
duce un solape entre las senales Vi y Vis.

Adicionalmente, en la Fig. F.4 se muestra el layout de dicha placa y la ubicacién de los

pines.

Figura F.3: Placa de SET principal.

Vanillo 1Gm

() () L
VddGm MoGm  VddCco

Figura F.4: Placa de SET especifica para este proyecto.
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