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Resumen

Los dispositivos médicos implantables y los nodos para la Internet de las Cosas
(IoT) operan con restricciones debido a su portabilidad y autonomia, lo que exige
una optimizacién tanto del drea fisica como del consumo de potencia. A menudo,
estos sistemas han dependido de osciladores de cristal externos como referencia
de tiempo; sin embargo, este componente ocupa un volumen considerable y limita
la miniaturizacion del sistema. Para sustituirlo, los osciladores de relajacién inte-
grados en tecnologia CMOS se presentan como la alternativa mas viable, teniendo
como desafio alcanzar la robustez adecuada frente a variaciones de proceso, voltaje
de alimentacién y temperatura (PVT).

Esta tesis aborda el analisis, disefio y caracterizacién de circuitos generadores
de reloj integrados de ultra-bajo consumo. Inicialmente, se presenta una revisién
del estado del arte, donde se clasifican y estudian las arquitecturas y los mecanis-
mos de mitigacién de errores existentes.

Luego, se proponen, disenan y evalian dos diferentes implementaciones de
osciladores de relajacion en tecnologia CMOS de 180 nm. El primer diseno utiliza
para la comparacién un amplificador operacional de transconductancia (OTA) de
dos etapas convencional, mientras que el segundo introduce un OTA simétrico
modificado con el objetivo de aumentar el slew-rate y reducir el retardo.

Mediante un andlisis tedrico inicial se establecieron compromisos de diseno y
luego, mediante simulaciones, se disené evaluando estos compromisos y se caracte-
rizaron los dos disefios finales. Finalmente se validé el comportamiento de los re-
lojes mediante mediciones. Los circuitos fabricados ocupan un area de 0,041 mm?
cada uno y logran consumos de pocos cientos de nanowatts con una tensién de
alimentacién de 2,5 V. Su frecuencia es calibrable con un error menor de 1% en
el rango de temperaturas de 20°C a 42°C. Sus coeficientes de temperatura son de
240 ppm/°C y 210 ppm/°C, y sus sensibilidades a la tensién de alimentacién son
de —0,7%/V y 2,2%/V para el OTA convencional y simétrico, respectivamente.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Motivacién

Los sistemas electrénicos modernos incorporan circuitos digitales que requieren
una senal de reloj para sincronizar operaciones. Ademas de la temporizacién de
eventos periddicos, el reloj controla los estados de actividad del sistema, gestio-
nando la transicién entre modos encendido e inactivo para optimizar el consumo
de energfa.

Esta gestion es critica en aplicaciones como Internet de las Cosas (IoT) y Dispo-
sitivos Médicos Implantables Activos (AIMDs), que funcionan a bateria durante
anos. Para ahorrar energia, muchos de estos sistemas pasan la mayor parte del
tiempo en un estado de reposo, donde el reloj actia como un wake-up timer, in-
dicando cuando reactivarse. En este estado, dado que el resto de los componentes
estan apagados, el consumo del reloj domina y define la autonomia del sistema.

La solucion estandar para generar la senal de reloj es el oscilador de cristal,
caracterizado por su alta precisién y estabilidad. Sin embargo, requiere un compo-
nente externo no integrable, lo cual incrementa el costo y el area del sistema, un
factor limitante en dispositivos implantables. Adicionalmente, su tiempo de arran-
que dificulta la posibilidad de apagar y encender el reloj dinamicamente. Por estas
ragones, existe un interés en el disenio de osciladores completamente integrados que
superen estas limitaciones de area y tiempo.

1.1.1. Aplicacién objetivo: dispositivos médicos implantables

Este trabajo se enfoca en el diseno de osciladores integrados de ultra bajo
consumo especificamente orientados a dispositivos médicos implantables. Estos
dispositivos, como marcapasos y neurostimuladores, operan bajo condiciones res-
trictivas. En el caso de los marcapasos, deben funcionar durante 5 a 15 anos sin
reemplazo de bateria, lo que impone rigurosos requisitos de autonomia. La ope-
racion debe estar garantizada en el rango de temperatura corporal y ambiente
(20-42°C). La minimizacién del drea de silicio y componentes externos es critica
debido a las restricciones de tamano del dispositivo implantable. Ademas, se re-
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quiere robustez frente a variaciones de proceso, asi como mecanismos de encendido
y apagado sin glitches que puedan causar mal funcionamiento del sistema.
Estas caracteristicas motivaron las especificaciones de diseno presentadas en la

Seccién [L1.21

1.1.2. Requerimientos del sistema

A partir del analisis de la aplicacién objetivo y con la motivacién de utilizar el
oscilador en el disefio de un dispositivo biomédico implantable con especificaciones
previamente definidas, se establecen los siguientes requerimientos de disenio para
el oscilador integrado. La Tabla resume las especificaciones principales.

Tabla 1.1: Especificaciones de disefio del oscilador

’ Parametro \ Especificacion ‘
Frecuencia 32,768 kHz
Precision post-calibracion +1%

Consumo de corriente objetivo | En el orden de los 100 nA
Tensién de alimentacién 25V +£10%
Temperatura de operacién 20°C a 42°C
Rango extendido -15°C a 55°C
Variacién de consumo < 2%

Carga de salida ~50 fF
Habilitacion (ON/OFF) Sin glitches
Tecnologia XHO18

Frecuencia y Calibracion: Se establece una frecuencia objetivo de 32,768 kHz,
valor estandar para circuitos de reloj. Debido a las variaciones relacionadas al pro-
ceso de fabricacién, se requiere un mecanismo de calibracién post-fabricacién que
asegure una desviacién de frecuencia méxima de +1 % bajo todas las variaciones
de proceso, voltaje y temperatura (PVT).

Consumo y tension: Se desea minimizar el consumo para extender la vida
util de la bateria en dispositivos implantables. Se establece un consumo objetivo
en el orden de los 100 nA con una tensién nominal de 2,5 V (£10%).

Temperatura: El circuito debe operar en el rango de temperatura corporal
y ambiente (20°C a 42°C). Asimismo, se espera que el consumo no tenga grandes
variaciones (< 100 %) en un rango més amplio de temperaturas (-15°C a 55°C),
como las que puede experimentar el dispositivo durante su transporte previo al
implante.

Carga de salida: La salida debe ser capaz de manejar una carga capacitiva
estimada de 50 fF (equivalente a un inversor minimo).

Habilitacién (ON/OFF): El mecanismo de encendido y apagado (ON/OFF)
debe garantizar una senal de salida limpia desde el primer ciclo, evitando glitches
que puedan afectar la légica digital.
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Estabilidad: La estabilidad se evaluara en términos de jitter y desviacion de
Allan. Dado el uso previsto del oscilador (como reloj de sistemas digitales y para
contar intervalos de pocos segundos) el jitter aceptable debe ser comparable con
la precisién de frecuencia deseada (1 %). La desviacién de Allan a largo plazo no es
un requisito critico en esta aplicacién, sin embargo, se caracterizard para permitir
la comparacién con el estado del arte.

1.2. Caracteristicas de los osciladores

Antes de presentar las arquitecturas de osciladores, es importante definir las
caracteristicas clave que se utilizan para evaluar su desempeno. Las definiciones
presentadas a continuacién se basan en [16] y [6].

Desviacion de frecuencia

Los osciladores sufren de variaciones de frecuencia debido a multiples factores,
como la variacién de proceso, temperatura y voltaje de alimentacién (las llamadas
variaciones PVT). Las variaciones de proceso se deben a las tolerancias en los
parametros de fabricacion y usualmente se corrigen mediante calibracién post-
fabricacion. Las variaciones de temperatura y voltaje de alimentacién, en cambio,
no pueden ser corregidas mediante calibracién post-fabricacion, por lo que deben
ser minimizadas mediante un buen diseno del oscilador.

Las variaciones debido al voltaje de alimentacién se suelen reportar como la
sensibilidad a la alimentacién (line sensitivity) que se define como el porcentaje
de desviacién de frecuencia por unidad de voltaje de alimentacién:

1004
fo AVpbp

[%/V] (1.1)

Line Sensitivity =
En el caso de las variaciones debidas a la temperatura, estas se reportan
cominmente mediante el coeficiente de temperatura (temperature coefficient, TC),

que corresponde a la fraccién de desviacién de frecuencia (usualmente en ppm)
por unidad de temperatura (tipicamente en °C):

108 Af

TC = Ty AT [ppm/°C] (1.2)

Jitter absoluto y de periodo

Los periodos de un reloj no son todos de igual duracién, la desviacion de un
periodo respecto a su valor nominal se conoce como jitter.

Si el primer flanco de un reloj se da en un tiempo ¢t = 0, el flanco ntimero k se
dard en un tiempo k x Ty, donde Ty es el periodo nominal del reloj. Se denomina
jitter absoluto, ag, a la desviacién de tj (tiempo en el que se da el flanco k) respecto
a su valor nominal:

ak:tk—kXT() (1.3)
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En ese caso se compara el reloj con un reloj ideal, es decir, con un reloj que
tiene periodo nominal T y cuyo primer flanco se da en t = 0. Otra forma de
medir la desviacién en el perfodo es comparar flanco a flanco, es decir, comparar
el tiempo del flanco k£ + 1 con el tiempo del flanco k:

Pk =ti1 —t — To =Ty, — To (1.4)

donde Ty, es el periodo luego del flanco k. A pg se lo conoce como jitter de periodo.
Se puede notar que la relacién entre el jitter absoluto y el jitter de periodo es:

Pk = Q41 — Gk (1.5)

También se puede definir el jitter de N periodos de forma similar al jitter de
periodo pero comparando dos flancos separados por N periodos:

pe(N) =tpyn —t — NTp (1.6)

Desviacion de Allan

La desviacién de Allan es una métrica de estabilidad temporal que caracteriza
el ruido a diferentes escalas de tiempo.

Podemos considerar en primer lugar la desviacién de la frecuencia instantéanea
f(t) respecto a la frecuencia nominal f:

Af(t) = f(t) — fo (1.7)
y a partir de ella el error y(t):
yio) = 210 (19
0

Si se quiere evaluar la estabilidad para un tiempo de observacion 7, se puede
dividir la senal en intervalos de largo 7 y para cada intervalo i se define el error
promedio g; (7).

A partir de g;(7) se define la diferencia entre dos valores consecutivos COHIO:E|

Au(r) = P (1.9

La varianza de Ay;(7) se conoce como varianza de Allan O'Ay(T)Qﬂ

oay(r)? = BlAui(r] = 5Bl (r) - 5(r))] (110

'El factor v/2 en el denominador normaliza la escala: para ruido blanco (muestras
i no correlacionadas con varianza ¢?), se tiene Var(g;1 — %) = 202; al dividir por /2,
resulta 03, = 0. De este modo, la desviacién de Allan coincide con la desviacién estandar
ordinaria en el caso de ruido blanco.

2Esto asume que la frecuencia media del oscilador no varfa de un intervalo al siguiente,
por lo que E[g;1+1] = E[J;] v entonces E[Ay;] = 0. Si existe una deriva significativa, la
desviacién de Allan la detecta como un crecimiento de o, con 7.
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mientras que oa,(7) es la desviacion de Allan.
Es decir, si se mide en m intervalos de tiempo 7 la varianza de Allan se calcula

COmao:
m—1

7807 = gy 2 T (r) = )Y (1)

=1
Puede demostrarse [6] que, bajo la hipétesis de que la desviacién en frecuen-

cia Af(t) es mucho menor a la frecuencia nominal fj, la desviaciéon de Allan se
relaciona con el jitter de N periodos pg(N) como:

O'Ay<NT> _ ]VlT\/E[(pk(N) _ka+N(N))2] (112)

donde N es el nimero de periodos en el tiempo de observacion 7. Esto muestra que
la desviacién de Allan es una medida de la variabilidad del jitter de N periodos.

1.3. Estado del arte

A continuacion se presentan algunas de las arquitecturas de osciladores mas
comunes. Es importante destacar que la aplicacién objetivo requiere una senal
de reloj digital, es decir, una onda cuadrada. Por este motivo, lo presentado a
continuacién se limita a las arquitecturas capaces de generar este tipo de senal de
manera eficiente en términos de potencia y area, descartando osciladores como los
LC que requieren inductores integrados de gran area.

1.3.1. Arquitecturas basicas
Osciladores de relajacion

Los osciladores de relajacion generan una senal periddica mediante la carga y
descarga ciclica de un capacitor. La topologia béasica se muestra en la Figura
y consiste en:

1. Una fuente de corriente Icap que carga un capacitor C.
2. Una tension de referencia VRgr que define el umbral de disparo.

3. Un mecanismo de descarga que reinicia el ciclo.

En una primera aproximacién, el periodo de oscilacién estd dado por:

_ C - VReF

T
Icap

(1.13)

Estas arquitecturas destacan por ser completamente integradas, ofrecer un po-
tencial de consumo muy bajo (en el orden de los nanowatts), tiempos de arranque
rapidos (us), la posibilidad de programar la frecuencia (mediante variacién de co-
rriente, capacitor o referencia) y la posibilidad de generar senales de reloj digital
en el rango de frecuencias de interés (algunos kHz) [19,|11}/15,19].
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* Irer Icap
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Figura 1.1: Arquitectura basica de un oscilador de relajacién.

[|
I
C

Debido a la dependencia de la frecuencia de componentes pasivos con varia-
bilidad ante procesos de fabricacién y de las no idealidades de los componentes
activos, estas arquitecturas son susceptibles a variaciones PVT, para las cuales
existen diversas técnicas de mitigacion.

En el caso de las variaciones de temperatura, el analisis de la Ecuacién
indica que, asumiendo una capacitancia C' con baja sensibilidad térmica, la esta-
bilidad del periodo depende de que Vigrr € Icap presenten el mismo coeficiente
de temperatura [1,9]. Una técnica para lograr esta condicién consiste en generar
Vrer mediante el paso de una copia de la corriente de carga, Igrgr, a través de
una resistencia de referencia Rrpr (VRer = Irgr - RrEF, cOmo se muestra en la
Figura . En este caso, Rrrr debe variar poco con la temperatura, lo que se
puede lograr combinando resistencias con TC positivo y negativo.

Generando la tension de referencia de la forma antes dicha también se logra
que, en primera aproximacién, 7" solo dependa de C'y Rrgr, es decir, no es sensible
a las variaciones de alimentacion:

T =C - Rpgr - k (1.14)

donde k = Irgr/Icap es la relacién de copia entre Iggr e Icap. Este resultado,
como se dijo anteriormente, es valido en primera aproximacién, en un circuito no
ideal apareceran retardos (por ejemplo el retardo del comparador), lo que hace que
el periodo sea:

T = C - RRrgF - k + tdelay (1.15)

donde t4elay tendra una dependencia con la temperatura y la tensién de alimenta-
cion.

Para las variaciones de proceso es necesario prever un mecanismo que permita
ajustar la frecuencia del oscilador luego de fabricado, ya que la desviacién de
frecuencia serd distinta chip a chip. Como surge de la Ecuacion , se podra
variar Rrer, C o el factor de copia k para lograr la calibracién.
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Osciladores de anillo

Los osciladores de anillo son aquellos que utilizan inversores conectados en
un anillo para generar una senal de reloj digital. En la Figura [1.2| se muestra un
esquema bésico de oscilador de anillo de 3 etapas. Alli se representa a tq, el retardo
de propagacién de cada inversor.

El periodo de la senial generada estd determinado por el tiempo de propagacion
de los inversores. En general se utilizan para frecuencias del orden de los MHz,
sin embargo, existen en la literatura ejemplos de osciladores de anillo que logran
generar frecuencias del orden de los kHz [13}24].

tq

B i s P i
Py I

Vour r

6trl

Figura 1.2: Esquema basico de un oscilador de anillo de 3 etapas.

La desventaja que tienen estos osciladores es que su periodo es muy sensible
a las variaciones de tension de alimentacion, ya que el retardo de los inversores
varia de forma inversamente proporcional a la tensién de alimentacién. Es por esta
razon que se centré la exploracion de la literatura en osciladores de relajacion.

1.3.2. Arquitecturas alternativas de osciladores de relajacion

Existen diversas arquitecturas de osciladores de relajaciéon que buscan mejorar
distintos aspectos de la arquitectura bésica. A continuacién se presentan algunas
de estas propuestas agrupadas segin su objetivo de diseno principal.

Esquemas de comparacién alternativos

Si bien se planted que en la arquitectura béasica la comparacién se realiza con
un comparador en tensién, existen otros esquemas de comparacién alternativos. Un
ejemplo de esto se presenta en [9], donde se disena un oscilador de 3,3 kHz con un
comparador en modo corrientelﬂ En la Figura se muestra un esquema bésico de
este tipo de oscilador. La motivacion de esta arquitectura es la de reducir las ramas
de corriente para poder reducir el consumo del oscilador. En efecto, la comparacién
se realiza mediante los transistores MN13 y MN14, que son polarizados por las
corrientes Ip y en particular, la corriente por el transistor MN14 es la misma que
carga el capacitor, aqui implementado mediante el transistor MN15. Este circuito
logra un consumo de 11 nW a 1 V de alimentaciéon. No obstante, al existir una

3 Aunque la comparacién puede interpretarse como una comparacién en tension, se uti-
liza el término “modo corriente” que es el que utiliza el autor que propone la arquitectura.
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patente asociada a esta técnica ( [8]), su implementacién fue descartada de este
trabajo, dado que uno de los objetivos contemplaba la futura reutilizacién del
bloque en aplicaciones comerciales.

VDD

®= @

I: MN12 I I: ; ;
JVRer - | MN13 MN14 |+ B ...
HMNH MNISL  mwie ’j@

L

Figura 1.3: Oscilador de relajacién con comparador en modo corriente. Imagen extraida de [9].

Otros disenos que utilizan comparacién en corriente son [2,|7]. El primero es un
oscilador de 122 kHz que logra un consumo de 14,4 nW a 0,6 V de alimentacién,
y el segundo es un oscilador de 28 kHz con un consumo de 40,2 nW a 1,2 V de
alimentacién. Al contrario que en [9], en estos disefios se utilizan capacitores para
generar la rampa de tension y resistencias para las tensiones de referencia, como
en la arquitectura bésica presentada anteriormente.

Reduccion del impacto de las no idealidades del comparador y la cadena de
inversores

A continuacion se discuten tres categorias de técnicas para reducir el impacto
de las no idealidades del comparador (retardo, offset) y del retardo del circuito
digital posterior.

Comparador y capacitor duplicado (arquitecturas de dos fases)

Una forma convencional de reducir la incidencia del retardo es utilizar dos
capacitores y dos comparadores en lugar de uno [26], a menudo estas arqui-
tecturas son llamadas de dos fases (dual-phase). En la Figura|l.4]se muestra
un esquema basico de este tipo de oscilador. El principio de operacion es el
siguiente: cuando C; alcanza Vrgr y el comparador 1 dispara, la senal ¢
cambia de fase e inicia la carga de Cs; a su vez, el retardo de disparo del
comparador 2 determina cudndo Cy comienza a descargarse. De este modo,
los tiempos de descarga de cada capacitor quedan solapados con la fase de
carga del otro, y no contribuyen al periodo de oscilacién. Sin embargo, el
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12 £7 Vbp
Vrer 4 L R Q | ¢
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Figura 1.4: Oscilador de relajacién con dos capacitores y dos comparadores para reducir el
efecto del retardo.
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Figura 1.5: Oscilador de relajacién de dos fases con comparacion en corriente. Imagen extraida

de [7].

retardo de propagacién de cada comparador (desde que Vo ap alcanza Vrpp
hasta que conmuta la salida) sigue influyendo en el periodo total.

Otra desventaja de esta arquitectura es que se duplica el consumo debido al
comparador. Para evitar esto, la arquitectura presentada en utiliza una
variante con dos capacitores en la que no se usan dos comparadores ya que
la comparacién se hace en corriente, como se muestra en la Figura [1.5

Cancelacion de offset

Debido a que se desea utilizar corrientes bajas para reducir el consumo,
el voltaje de la rampa es bajo, por lo que el offset del comparador puede
ser comparable con dicho voltaje. Por esta razén diversos trabajos se han
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dedicado a reducir este offset.

En y se usa un esquema de compensacion de offset con dos fases
usando un solo comparador que logra reducir la variacién de temperatura
en 4 veces y la desviacién de Allan en 10 veces. En la Figura [1.6] se muestra
este esquema, el cual se basa en la idea de que el offset del comparador se
suma a la tensién de referencia en una fase y se resta en la otra, por lo que
si las corrientes I1 e I3, y los capacitores C7 y Cy son iguales, el offset se
cancela. Si no lo son, de todas formas el offset se reduce en un factor que
depende de cuan bueno sea el matching.

=
7]
&
<1

=
s
<

(b)

(c)

Figura 1.6: Esquema de compensacién de offset con dos fases. Imagen extraida de .

Otra técnica clésica de compensacion de offset es el auto-zeroing , en el
cual el offset se mide y se resta de la entrada del comparador.

Algunos trabajos utilizan técnicas de chopping para compensar el offset.
En [15] se propone un oscilador de relajaciéon que utiliza un comparador
asimétrico, disenado para que su offset tenga siempre la misma polaridad.
Esto permite aprovechar un esquema de chopping que divide el proceso de
carga en dos etapas, cuyo principio de operacion se ilustra en la Figura
En la primera fase se cargan C7 y Co en paralelo hasta Vrrr — Vog; en
ese instante inicia la segunda etapa, donde el chopper invierte el offset y
C5 se desconecta, por lo que la misma corriente de carga actia sobre la
mitad de la capacidad. Asi, el capacitor recorre el intervalo de Vrpr — Vog
a Vrer + Vos (un rango de 2Vpg) a velocidad doble, tomando el mismo
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tiempo que tomaria recorrer Vpg a la velocidad normal, cancelando el efecto
del offset sobre el periodo.

Schmitt ¢,J L| |
Chopper 'Cwnpammr Trigger

Branch R, ' v,
& } o0 Y © o 3 o @
+V
Tow1= 2C1,2(Vrer-Vos)lo Vrer+Vos
\ o} & REF
16=21=2 Tox=2VosCrall Vrer-Vos
Te=Tax + To
! 7 Pulse I =2C12'Vrerllo
Is: IC1 CzI S]I Gen. =To t
4 ) T I Tr Te
C4=Cs=C12 To To To=Tp

Figura 1.7: Oscilador de relajacién con chopping y comparador de offset negativo. Imagen
extraida de [15].

La cancelacion de offset mediante chopping no se limita a comparadores de
tensién. En [10] se aplica esta técnica a un oscilador con comparador en modo
corriente, intercambiando los transistores de comparacién cada semiciclo.

Técnicas de seguimiento de retardo

En [23] se utiliza una técnica llamada Voltage Averaging Feedback (VAF)
para compensar el impacto del retardo del comparador en la frecuencia de
oscilacion. En la Figural|l.8|se muestra esta arquitectura y un esquema bésico
de funcionamiento. El oscilador es de dos fases, en la fase ¢ = 0 V4 se
conecta a Vg1, en la fase ¢ = 1 V. se conecta a Vjs2. En cada una de las
fases se tiene la carga de un capacitor C a través de una resistencia R (si
R1 > R) en el nodo V.. La parte del circuito que realiza el VAF integra el
error de V4. respecto a una tensién de referencia V,..y. Cuando el retardo de
los comparadores aumenta, aumenta el periodo de oscilacién y por lo tanto
el promedio de V. en un ciclo. Esto hace que V¢ baje, lo que a su vez hace
que los capacitores se carguen a menor voltaje, compensando el aumento
en el periodo. El problema de esta técnica es el consumo extra debido al
integrador, en [23] el consumo es de 45 W para un oscilador de 14,0 MHz.
Ademss, el tiempo de arranque depende de la constante R1C; del integrador
y puede ser de algunas decenas de ciclos.

En [22] se presenta una alternativa al VAF denominada Feedforward Pe-
riod Control, con el objetivo de reducir el consumo adicional y el tiempo de
arranque. Como se muestra en la Figura [I.9] la técnica incorpora un Pe-
riod controller que contiene una réplica del comparador y del flip-flop, cuya
funcién es medir el retardo de estos componentes para compensar su efecto
en el periodo. El ahorro en consumo de esta técnica respecto al VAF radica
principalmente en que evita el uso de un amplificador de alta ganancia fun-
cionando ininterrumpidamente para integrar el error. En su lugar, el circuito
de réplica solo necesita estar activo durante una pequena ventana de tiempo
al inicio de cada ciclo para medir el retardo, operando asi con un bajo ciclo
de trabajo.

11
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Voltage Averaging Feedback

A

P

Relaxation Oscillator

Voset Vogez  "SSswss  de of Vg1, 2

Vet _/c&"/C_/K

Figura 1.8: Oscilador de relajacién con Voltage Averaging Feedback. Imagen extraida de .

Fl principio de operacién es el siguiente: al comienzo de cada medio ciclo,
la réplica carga un capacitor desde una tension Vi, ligeramente inferior a
VrEF, con una corriente Io. El tiempo que tardan el comparador y el flip-
flop de esta réplica en conmutar es igual al retardo tg4 del circuito principal.
Durante ese intervalo, Vorrr permanece en alto, lo que hace que el capacitor
del Oscillator core se cargue con una corriente 2I¢ en lugar de I¢. Cuando
Vorrr cae, la corriente de carga vuelve a ser Io. Asi, el capacitor principal
se carga mas rapidamente durante una ventana de tiempo equivalente al re-
tardo, adelantando el nivel de voltaje y compensando su efecto en el periodo

de oscilacion.
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Figura 1.9: Feedforward Period Control. Imagen extraida de .
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Estabilizacién frente a variaciones de temperatura (TC)

Compensacion térmica mediante mezcla de resistencias

Como se mencion6 anteriormente, para que el periodo expresado en la Ecua-
cion sea independiente de la temperatura (al generar Vpgp mediante
una copia de Ic4p a través de Rrpr) es necesario que Rrpp tenga un coefi-
ciente de temperatura nulo. Una forma de lograrlo es combinar resistencias
con coeficientes de temperatura opuestos. Esta técnica se utiliza, por ejem-
plo, en 23], donde se combinan resistencias de polisilicio (TC negativo) con
resistencias de difusién (TC positivo) para obtener una resistencia con TC
aproximadamente nulo.

Compensacion activa de coeficientes de temperatura

En lugar de buscar una resistencia con TC nulo, otra estrategia es compensar
el TC del circuito RC con el TC del comparador. Por ejemplo, en [12] se
utiliza un comparador con TC negativo y se combina con un circuito RC con
TC positivo para compensar los efectos de la temperatura en la frecuencia. El
beneficio de esta técnica es que el comparador puede ser lento, lo que reduce
el consumo de energia. Este disefio consume 1,14 nW con una alimentacién
de 0,4 V y una frecuencia de 1,22 kHz. Sin embargo, para que esta técnica
sea efectiva se debe tener una tension de alimentacién bien regulada, ya que
la sensibilidad de linea es alta (4,3 % de variacién en frecuencia en una caida
de tensién de 0,25, lo que corresponde a una sensibilidad de linea de 17,2 %

/V)

Técnicas de ultra bajo consumo y bajo voltaje

Meily, Voo IJMPZ IJMPS dMee CLK CLK -I
! ! ! ! Booster L V
CLK sW
Ves Vo2
'sz
Vsw
F Vea
Ves GND
>< |: Vsw
CH1
Vea I I
6 CH4
CCG: Ch Clock Generat
opper Clock Generator Chy l—

Non-overlap CHy; to guarantee charge preservafion

Figura 1.10: Oscilador de relajacién con técnica de Double capacitor-charging headroom. Ima-
gen extraida de [27].

En [27] se destaca que el periodo estd compuesto por dos componentes prin-
cipales: una controlable y lineal (7g¢), que depende de la constante de tiempo
RC, y otra no lineal (7n7p), vinculada a los retardos y al tiempo de descarga del

13
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capacitor. La motivacion de los autores es aumentar la porciéon de Trc con respec-
to al periodo de oscilaciéon Tpsc, para que este sea dominado por la componente
controlable y resulte més predecible y ajustable.

Para lograrlo, se emplea la técnica de Double capacitor-charging headroom ilus-
trada en la Figura El objetivo es aumentar la tensiéon hasta la cual se carga
el capacitor, ya que esto incrementa el tiempo Trc. Aumentar esta tensién puede
ser un problema en disenos de ultra bajo voltaje, por lo que se propone, en lu-
gar de descargar el capacitor a tierra en cada ciclo, conservar la carga acumulada
invirtiendo la polaridad de sus conexiones al alcanzar el umbral de conmutacion.
Esto permite que el nuevo ciclo inicie desde una tension negativa y suba hasta una
positiva, duplicando la excursién. Como resultado, se consigue duplicar el tiempo
de integracion Trc manteniendo la misma corriente, lo que maximiza la relacién
Tre/Tosc y mejora la estabilidad térmica de la frecuencia, eliminando ademas el
tiempo asociado a la descarga a tierra.

Otras técnicas para disenos de ultra bajo voltaje permiten que la excursion de
voltaje en los capacitores supere la tensién de alimentacién. Este es el caso de [14],
que utiliza la técnica de Swing-boosting para un oscilador que debe funcionar a
una alimentacién de 0,35 V.

Otro enfoque para mitigar el efecto del retardo es utilizar comparadores rapidos
pero reducir el tiempo en que el comparador esta activo, es decir, reducir el ciclo
de trabajo. Este principio es usado en |11] (donde se disefia un wake-up timer, no
un circuito de reloj propiamente dicho) y en [21].

Arquitecturas de lazo cerrado - Frequency-Locked Loops (FLL)

Otra variante de osciladores que usan circuitos RC' son los Frequency-Locked
Loops (FLL). Los FLL son osciladores de lazo cerrado que utilizan una realimen-
tacion para ajustar la frecuencia de salida en base a una referencia.

Un ejemplo de este tipo de oscilador es el Resistive Frequency Locked Oscillator
presentado en [4] (RFLO), un esquema bésico de este oscilador se muestra en la
Figura En este disefio, el comparador es reemplazado por un amplificador
de ultra-bajo consumo, lo que evita el alto consumo del comparador y evita los
problemas relacionados a retardos dependientes de la temperatura. La forma en
que se genera la frecuencia deseada es mediante el matching de la resistencia
equivalente de un capacitor conmutado 1/(foyrCsw) y la resistencia Rrpp. Esto
se logra inyectando una corriente de referencia (Irgr) en ambas ramas para generar
las tensiones de entrada del amplificador. El amplificador dentro del lazo cerrado
tiende a igualar estas entradas, ajustando un VCO hasta que ambas resistencias
equivalentes coinciden.

Esta arquitectura presenta como principales ventajas una buena sensibilidad
de linea (0,75 %/V) y una buena estabilidad a largo plazo. Sin embargo, su prin-
cipal desventaja frente a los osciladores de relajacién tradicionales es el elevado
tiempo de arranque, que alcanza los 600 ciclos debido a la dindmica del lazo de
realimentacién.

14
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Figura 1.11: Arquitectura de un oscilador de referencia de frecuencia bloqueada por resistencia
(RFLO). Imagen extraida de [4].

Time

1.3.3. Resumen comparativo del estado del arte

La Tabla resume los principales pardmetros de rendimiento de los osci-
ladores del estado del arte analizados en las secciones anteriores. Los valores se
presentan para facilitar la comparacion en términos de frecuencia, consumo y es-
tabilidad. Adicionalmente, se incluye el calculo de la energia por ciclo (P/f) y una
figura de mérito (FoM) definida como:

P
FoM = ——— 1.16

que representa la capacidad efectiva utilizada para la oscilacion y se utiliza como
una FoM normalizada respecto a la tension de alimentacién. Las entradas marcadas

I

con “~” corresponden a parametros no reportados por los autores.

1.3.4. Seleccién de la arquitectura

Se optd por una arquitectura de oscilador de relajacién tradicional con compa-
racion en tension, ya que es una topologia ampliamente utilizada que ha demostra-
do resultados acordes con las especificaciones buscadas [18] . Su principal ventaja
radica en la capacidad de generar una senal de reloj digital de muy bajo consumo y
tiempos de arranque rapidos, permitiendo a su vez calibrar la frecuencia facilmente
(mediante la variacién de corriente, capacidad o resistencia de referencia).

Ademsds, debido a que el rango de temperaturas en el que se desea trabajar
(20°C-42°C) no es muy amplio y no se desea trabajar en ultra bajo voltaje (alimen-
tacion de 2,5 V), se opt6 por el uso de dos variantes de la arquitectura basica como
se mostrara en el Capitulo [2, descartando en principio esquemas de compensacién
més sofisticados.
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1.4. Organizacion de la tesis

El resto de este documento se organiza de la siguiente manera:

Capitulo Diseno del Oscilador presenta la arquitectura del sistema, el
dimensionamiento de bloques (generacién de corriente, comparador, calibracién)
y consideraciones de layout.

Capitulo 3; Caracterizacién del diseno mediante simulaciones describe
las simulaciones realizadas para verificar el cumplimiento de especificaciones.

Capitulo Medidas reporta las mediciones en los prototipos fabricados,
caracterizando consumo, frecuencia vs. temperatura y tensién de alimentacion,
calibracién y estabilidad temporal.

Capitulo [5; Mejoras discute posibles mejoras al disenio identificadas durante
la caracterizacién y propone modificaciones al mismo.

Capitulo [6} Conclusiones resume los resultados obtenidos y presenta con-
clusiones.

16



Tabla 1.2: Comparativa de osciladores del estado del arte.

1.4. Organizacién de la tesis

Referencia [13] [24] [9] 17
Tipo Anillo Anillo Relajacion Relajacion
Frec. 2,3-61 MHz 1,75 kHz-10 3,3 kHz 122 kHz
MHz
Consumo 23 uW @ 61 1 nW-3,6 uW 11 nW 14,4 nW
MHz
Variacién en - - 500 ppm/°C 327 ppm/°C
T
Rango T - - -20 a 80 °C -20 a 100 °C
Var. en Vpp - - 3,5%/V 6%/V
Rango Vpp - - la2bV 0,6 al18V
Vbbb 1.8V 12V 1V 0,6 V
Area — — 0,1 mm? 0,03 mm?2
Proceso 180 nm 130 nm 350 nm 180 nm
En./ciclo 0,38 0,57 3,33 0,12
(pJ)
FoM (pF) 0,12 0,40 3,33 0,33
Referencia 12] [26] [19] [17]
Tipo Relajacion Relajacion Relajacion Relajacion
Frec. 28 kHz 12,77 MHz 18,5 kHz 32,7 kHz
Consumo 40 nW 56,2 uW 130 nW 40 nW
Variacién en | 955 ppm/°C +0,5% +0,18% a+ | 35,5 ppm/°C
T 0,55 %
Rango T -20 a 80 °C -30 a 120 °C -40 a 90 °C -40 a 125 °C
Var. en Vpp - 0,5%/V <5%/V 0,5%/V
Rango Vpp - 06all1V 0,95 a 1,06 V 0,5al10V
\%5Y5) 12V 0,9V 1V 0,6 V
Area 0,16 mm? 0,012 mm? 0,032 mm? 0,127 mm?
Proceso 180 nm 180 nm 65 nm 40 nm
En./ciclo 1,43 4,40 7,03 1,22
(pJ)
FoM (pF) 0,99 5,43 7,03 3,40
Referencia 13] [15] [10] [23]
Tipo Relajacion Relajacion Relajacion Relajacion
Frec. 3,2 MHz 28,5 kHz 32,768 kHz 14 MHz
Consumo 38,4 uW 27,6 nW 4,48 uW 45 pW
Variacién en +0,4% en 33,3 ppm/°C | 32,4 ppm/°C +0,19%
T periodo
Rango T 20 a 60 °C -40 a 85 °C -20 a 100 °C -40 a 125 °C
Var. en Vpp +04% 1,9%/V 0,1% +0,16 %
Rango Vpp 1,4a16V 0,75a 0,85 V 1,6 a32V 1,719V
Vbp 1,5V 0,8V 1,6 V 1,8V
Area 0,073 mm? 0,0046 mm? 0,048 mm? 0,04 mm?
Proceso 130 nm 28 nm 60 nm 180 nm
En./ciclo 12,00 0,97 136,7 3,21
(pJ)
FoM (pF) 5,33 1,51 53,41 0,99
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Tabla 1.2: Comparativa de osciladores del estado del arte (cont.)

Referencia 122] 11 112] [27]
Tipo Relajacién Relajacién Relajacion Relajacion
Frec. 100 kHz 86,6 kHz 1,22 kHz 803 kHz
Consumo 280 nW 80 nW 1,14 nW 859 nW
Variacién en +0,68 % +2,5% 94 ppm/°C 164 ppm/°C
T
Rango T -40 a 90 °C -55 a 125 °C -20a 70 °C -20 a 120 °C
Var. en Vpp 40,82 % +0,6 % en 4,3% 15,8 %/V
Vopx1%/V
Rango Vpp 0,725 0,9V 045a12V 0,4a0,65V 0,35a0,5V
Vbp 0,8V 0,45V 04V 04V
Area 0,12 mm? - 0,2 mm? -
Proceso 90 nm 130 nm 180 nm 65 nm
En./ciclo 2,80 0,92 0,93 1,07
(pJ)
FoM (pF) 4,38 4,56 5,84 6,69
Referencia 114] 111] [21] [4]
Tipo Relajacion Relajacion Relajacion FLL
Frec. 2,1 MHz 11 Hz 1,2 MHz 70,4 kHz
Consumo 1,4 uW 5,8 nW 820 nW 110 nW
Variacién en | 158 ppm/°C 45 ppm/°C 100 ppm/°C 34,3 ppm/°C
T
Rango T -20 a 120 °C -10 2 90 °C -25 a 125 °C -40 a 80 °C
Var. en Vpp 26,8%/V 1%/V 0,7%/V 0,75 %/V
Rango Vpp 0,35a 0,38V 1,2a22V 0,9V 1,2a1,8V
Vbp 0,35 V 12V 0,9-1,8V 1,3V
Area 0,0052 mm? 0,24 mm? 0,005 mm? 0,26 mm?
Proceso 28 nm 180 nm 65 nm 180 nm
En./ciclo 0,67 527,3 0,68 1,56
(pJ)
FoM (pF) 5,44 366,2 0,84 0,92




Capitulo 2

Diseno del oscilador

En el presente capitulo se describe el disefio del oscilador de relajacién. Se
comienza con una descripcién del sistema a nivel de bloques, luego se detalla la
implementacién de cada uno de los bloques que lo componen a nivel transistor,
para finalizar con la integracién de los mismos y el layout.

2.1. Descripcion del sistema

!
T’ tdelay Ve : : )
> —Veoap ; : : }
Irer ICAPé Veer ‘ >
" A ' H '

Vbp

VrER
+
Vi Vouresk Vour
oUT_OTA skl a
~ Vear

Figura 2.1: Esquema basico del oscilador de relajacién.

El circuito disenado se basa en una arquitectura de oscilador de relajacién,
cuyo esquema basico se presenta en la Figura [2.1

El funcionamiento se basa en la carga y descarga ciclica de un capacitor C.
Inicialmente descargado, el capacitor es cargado por una corriente constante Icap,
generando una rampa de tension en el nodo Vo ap:
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I
Veap(t) = C(::‘ F

En el nodo Vygr, se establece una tensién de referencia mediante la circulacién
de una corriente Igrgr a través de una resistencia R:

t (2.1)

Veer = IrgrR (2.2)

Las tensiones Voap v Vrer son aplicadas a las entradas de un comparador.
Mientras se cumple que Voap < Vgrgr, la salida permanece en nivel alto. Una
vez que Voap alcanza Vipr, la salida conmuta a nivel bajo, pasa por un inversor
y activa una llave nMOS que descarga el capacitor, restableciendo la condicion
inicial y repitiendo el ciclo de carga y descarga.

En condiciones ideales, el ciclo se repite exactamente cuando

Veap = VRrer (2.3)
lo que conduce a un periodo de oscilacion:

_ Irpr

T =
Icap

RC (2.4)

Es decir, el perfodo T’ es proporcional al producto RC y al factor de copia
%. Si se generan ambas corrientes a partir de un mismo espejo de corriente, su
cociente queda determinado por relaciones geométricas de los transistores.

Sin embargo, en una implementacién real existen no idealidades que modifican
la frecuencia de oscilacién. En primer lugar, el comparador presenta una tension

de offset (Vorrser) que altera el umbral de conmutacién:

Vra = Vrer £ VorFseT (2.5)

Por otro lado, la salida del comparador presenta un tiempo de bajada y el
inversor también introduce un retardo. Ademas, el capacitor demora un tiempo no
nulo en descargarse. Estas no idealidades se modelan como un tiempo de retardo
tdelay que hace que el perfodo total sea:

T _ Irgr
Icap

RC + tdelay (2.6)

Este es el periodo de la senal Vgarg. Esta senal luego pasa por dos inversores
para que resulte en una onda cuadrada que oscila entre 0 y Vpp, denominada
Vouresk en la Figura[2.1] Como alli se muestra, Voureskx no es una onda simétrica,
para generar una onda simétrica la senal se aplica a un toggle flip-flop, que ademas
divide la frecuencia entre dos. De este modo, el periodo y la frecuencia final del
oscilador resultan:

I
T =2 ( BEE Re + tdelay) (2.7)
CAP
1
2 (JEEE RC + tactay )
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2.2. Generacion de las corrientes

o osaubas |
§VG‘, —| %Ml,ﬁf Vep —| Micap  Vop 4%1\%0‘\11’2 3
i Irer Icap Icomp2 i
3 Icomp 3
ivcn —| él‘f coMP1 3

Figura 2.2: Fuente de corriente PTAT.

Para la generacién de corrientes se utilizé una fuente PTAT (Proportional To
Absolute Temperature) autopolarizada como la que se muestra en la Figura
basada en el diseno de Vittoz y Neyroud [25].

Las corrientes de salida de la fuente son copias de la corriente por My, la cual
estd definida por:

VR
Re:pt

donde R.,: es una resistencia externa y Vg es la tensiéon en esta resistencia, que
es igual a la tensién de source de My referida a tierra, Vgo. La resistencia externa
permite ajustar la corriente luego de fabricado el chip, pero podria ser reemplazada
por una resistencia interna si no se desea utilizar componentes externos.

Segun el modelo ACM [5]:

Vo= Voo =Ur (/I+ip—2+In(\/T+ip—1)) (2.10)

donde V,, es la tensién de pinch-off, iys es el coeficiente de inversién de My (es-
to es, la corriente de drain normalizada por la corriente de normalizacién Ig =

Inro = (2.9)

2
unC’ox%%), Ur es la tensién térmica y n es el slope factor. Si ademas My esta
en inversion débil, ifp < 1y /1 4+ iso puede aproximarse a 1 + iy /2:

Vp = Vs = Ur (if2/2 — 1+ In(iy2/2)) (2.11)
ademds, para i < 1 el logaritmo domina la expresién anterior:
Vp — Vsa = UrIn(ipy/2) (2.12)
Por otro lado, en M; se tiene Vg1 = 0, lo que resulta en:

V, ~ Uz (In(Nij2/2)) (2.13)
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Capitulo 2. Disefo del oscilador

donde se usa la misma tension de pinch-off de My ya que tiene la misma tensién
de gate y N es la relacién entre los anchos Wyse /W1 asumiendo mismo largo.
Si se sustituye esta expresion en la Ecuacién (2.12)) se obtiene:

Vso = UrIn(N) (2.14)
finalmente la Ecuacién (2.9)) se convierte en:

_Ur In(NV)

I
Mz Rext

(2.15)

lo que implica que la corriente de My es proporcional a la temperatura absoluta
ya que Ur lo es.

Transistor | W (um) | L (um) | M |

M, 10 0 |2
M, 10 10 |20
M, 2 10 10
My 2 10 10
Mo, 2 10 |20
Mieay 5 0 |8
Mcorpi 10 10 1
Mconp2 2 10 2

Tabla 2.1: Dimensiones de los transistores de la fuente PTAT.

Para el dimensionamiento se partié de las siguientes restricciones. El largo
L = 10 pm de todos los transistores busca reducir el mismatch en los espejos
aumentando su impedancia de salida. El ancho W no puede ser demasiado pequeno,
ya que la condicién de inversion débil requiere iy = Ip/Is < 1 con Ig o W/L,
anchos muy pequetios sacarian al transistor de inversién débil.

La tension Vgo = Ur In(N) debe ser suficientemente grande para no ser compa-
rable al ruido. IV debe ser mayor a 1 para que la corriente sea distinta de cero. Para
N = 2 se obtiene solamente Vg ~ 18 mV. Con N = 10 se obtiene Vgy ~ 61,5 mV
a 37°C, valor razonablemente por encima del posible ruido. Aumentar N maés alla
tiene menor efecto debido a la naturaleza del logaritmo, por ejemplo N = 100
daria Vgo &~ 120 mV, una duplicacion a costa de 10 veces mas area en Mo.

La corriente 179 debe ser del orden de las decenas de nA para mantener el con-
sumo total del oscilador acotado. Esto determina que R;; sea del orden de M{2, por
lo que se eligié una resistencia de 4 M(2, lo que resulta en Ipjo = UpIn(N)/Reyt =
15,4 nA a 37°C.

La corriente Irgr se dimensioné mayor a Ip;o con el objetivo de generar una
tensién Vppr mayor a 100 mV utilizando una resistencia en el orden de los mega-
ohms, la cual puede implementarse utilizando polisilicio de alta resistividad para
minimizar su drea (véase en la Seccién el tratamiento de la compensacién del
coeficiente de temperatura de la resistencia). Por otro lado, la corriente de carga
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2.2. Generacién de las corrientes

Icap se disenid menor a Irgpr. Dado que el circuito no exige que sea una copia
exacta, reducir esta corriente permite disminuir el consumo global.

Sin embargo, la eleccién de I 4p implica un compromiso de diseno. Si se utiliza
una corriente grande, es necesario un capacitor mayor para mantener la misma
frecuencia nominal, lo que aumenta tanto el area como el consumo. Por el contrario,
si la corriente es muy pequena, obliga a utilizar un capacitor de valor muy bajo,
el cual corre el riesgo de volverse comparable a las capacidades parasitas presentes
en el nodo y afectar el correcto funcionamiento del oscilador.

Por 1ltimo, las corrientes de polarizacién de los OTAs se ajustaron observando
el comportamiento de los mismos en simulaciones globales de los osciladores.

2.2.1. Resultados de simulacién de la fuente de corriente

Al simular el bloque con las dimensiones presentadas anteriormente, se constato
que para (gm/Ip);1 = 21 1/V y (gm/Ip)2 = 23 1/V a T = 37°C se logra una
corriente real a través de My de 17,5 nA. La diferencia con la corriente tedrica
calculada de 15,4 nA puede deberse a que, para los gm/Ip dados, no se estd
en inversién muy débil de forma estricta y la aproximaciéon matematica utilizada
pierde exactitud. En la Tabla se muestra el valor del resto de las corrientes en
condiciones nominales.

Tabla 2.2: Corrientes generadas por la fuente PTAT en simulaciones nominales (37°C, 2,5 V).

| Transistor | Corriente (nA) |

M,/ Ms 175
My [ M, 175
eref 3573
Mreap 14,1
Mconp 8,92
Mconp2 3,52

En la Figura se analiza la linealidad de la corriente generada frente a la
temperatura. El panel superior muestra la corriente Ir resultante. En el rango de
interés (20°C-42°C), sombreado en verde, se calculé un coeficiente de temperatura
de 2800 ppm/°C mediante la ecuacion:

10 I(Thnaz) — I(Thnin)
I(TO) Tmax - Tmzn

donde T = 20°C y Thaer = 42°C son los extremos del rango de interés, y
Ty = 37°C es la temperatura nominal.

El panel inferior presenta el cociente Kppar = Ir/Taps. Este cociente refleja
la desviacién de la linealidad absoluta. Se observa una variacién méxima de 0,77 %
respecto al valor de referencia a 37°C dentro del rango de interés médico. Si la
corriente fuese perfectamente PTAT no se observaria esta desviacion, sin embargo,
el error es bajo. Si se considera el rango industrial completo (-40°C a 85°C), la
desviacién méxima asciende al 5,12 %.

TC = (2.16)
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Figura 2.3: Corriente generada por la fuente PTAT simulada y andlisis de coeficiente de tem-
peratura, destacando el rango de operacién objetivo.

2.3. Diseno del comparador

Se hicieron dos disefios distintos, cada uno de ellos con un comparador dife-
rente. Uno de ellos estd basado en un OTA de dos etapas y el otro en un OTA
simétrico con modificaciones. En lo sucesivo al diseno que utiliza el OTA de dos
etapas también se lo denominara Diseno 1 y al que utiliza el OTA simétrico Disefio
2.

2.3.1. OTA de dos etapas

El OTA de dos etapas es un amplificador operacional con dos etapas de am-
plificacion. Este tipo de amplificador ha sido utilizado anteriormente como com-
parador en disefios de osciladores de relajacién [19]. En la Figura se muestra
el esquematico del comparador.

La primera etapa es una etapa de entrada con par diferencial y la segunda etapa
es una etapa de amplificaciéon del tipo source comun. Se utilizaron transistores
pMOS en la entrada debido a que el capacitor del oscilador se cargara desde 0 a
voltajes bajos, por lo que el OTA debe ser capaz de funcionar con un modo comun
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Figura 2.4: OTA de dos etapas.

de entrada bajo.

Anilisis del retardo del comparador

El retardo de propagacion del comparador (fgelay) se suma directamente al
periodo de oscilacion, por lo que es importante entender su dependencia con los
pardmetros del circuito para poder minimizarlo y reducir su variabilidad.

El retardo del comparador se debe a dos efectos:

1. Tiempo de respuesta en pequena senal: Cerca del cruce, es decir, cuan-
do Voap = Vrer, el comparador, que opera en lazo abierto, se puede apro-
ximar con un modelo lineal. Este comportamiento en pequena senial puede
modelarse mediante una funcién de transferencia con dos polos:

A
(Hi) (1+pi2)

El primer polo p; estd asociado al nodo de salida de la primera etapa y esta

H(s) = (2.17)
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determinado por:
_ 9ds2 + Gds4

2.18
e (218)

b1
con Cp; siendo la capacidad parasita en la salida de la primera etapa (drain

de My y My y gate de Mg) vy gas2 ¥ 9gdsa las conductancias de salida de My
v My.
Mientras que el segundo polo ps estd asociado al nodo de salida de la segunda

etapa y estd determinado por:

_Yds6 + Gds7
p2=—

o (2.19)

con (7, siendo la capacidad de carga de la segunda etapa (capacidad a la
salida del OTA) v gas6 ¥ gds7 las conductancias de salida de Mgy M7.

Por otro lado, la ganancia a bajas frecuencias Ag estd dada por:

9ds2 + Gdsa Gds6 + 9dst

donde g1 ¥ gme son las transconductancias de My y Mg respectivamente.

La entrada diferencial es V;4(t) = Vrpr — Voap(t). Si definimos ¢ = 0 en
el instante de cruce (Voap = Vgpr), la entrada diferencial del OTA es
una rampa decreciente Vig(t) = —Sit = —Ic%t, cuya transformada de
Laplace es —S;,/s%. La respuesta de salida en el dominio de Laplace es
Vout(s) = H(s) - Vip(s). Para tiempos cortos (¢t < 1/p12), equivalentes a
altas frecuencias (s > p12), la funcién de transferencia se puede aproximar
por la respuesta de dos integradores ideales en cascada:
_Aopip2 gmigme

H(s) = =050 = G (2.21)

Por lo tanto, la salida aproximada es:

. Im19me6 Sin

Vour(s) ~ CnCr st

(2.22)

Aplicando la transformada inversa de Laplace (£L71{1/s*} = 3/6), se obtie-
ne que:
_ Im19me6 %t;}

Vout (t) = 2.23
t(t) CoiCr 6 (2.23)
Por lo tanto, el tiempo que demora la salida en bajar un AV es:
6AVCLCp ) 1/3
tdelay = | —————=— 2.24
delay < gmlgmGSin ( )

Esto indica que para minimizar el retardo es necesario maximizar ¢,,1 V gms,
lo cual, para un Iprag fijo, implica maximizar g,,/Ip, es decir, el diseio en
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inversion débil. También se desprende que el retardo depende de las capaci-
dades pardsitas de la primera etapa (Cp1) y de la carga (Cr), para reducir
estas capacidades se debe minimizar el area de los transistores y el ruteo. Es
por esta razén que los transistores usados en el OTA son de tamano reduci-
do, esto puede aumentar el mismatch entre los transistores, aumentando la
dispersién del comparador, por lo que se debe buscar un compromiso entre
el retardo y el rendimiento en Monte Carlo.

. Tiempo de Slew Rate (tsr): La velocidad de cambio de las tensiones en
los nodos del OTA puede verse limitada por el Slew Rate (SR).

Por un lado, en la primera etapa (el par diferencial), la corriente que puede
cargar o descargar la capacidad parasita interna Cj,; en la salida de esta etapa
(nodo del gate de Mg) esta limitada por la corriente de polarizacién del par
de entrada. Cuando el par se encuentra completamente desbalanceado, la
corriente de polarizacién Igrag fluye en su totalidad hacia una de las ramas,
limitando la pendiente de variacién del nodo interno a:

SR, — 1BIAS (2.25)
Cp1

Esta limitacién en la primera etapa retrasa el momento en que la tensién en
el nodo intermedio sube lo suficiente para que el transistor Mg de la segunda
etapa comience a conducir significativamente.

Por otro lado, la salida del OTA bajard segin la expresiéon hallada ante-
riormente siempre que no esté limitada por el slew rate de salida. En este
caso, la velocidad de cambio de la salida es limitada por la corriente méxima
disponible a la salida, que dependerd de las corrientes de Mg y My:

_ Ips — Ip7

SR c,

(2.26)

La corriente Ipg aumenta cuando la salida de la primera etapa sube, permi-
tiendo una descarga mas rapida. Por otro lado, la corriente Ip7 es pequena
al inicio, ya que cuando Vrgr > Voap la salida esta saturada en Vpp y por
lo tanto M7 no esté en saturacién. A medida que la salida baja, M7 aumenta
su corriente hasta llegar a su valor maximo en saturacién dado por el factor
de copia con Ms. Si My es més grande, este valor de saturacién serd mayor,
lo que reduce la corriente disponible para descargar Cr,, sin embargo, al au-
mentar M7 aumenta la transconductancia g,,6, lo que acelera la respuesta
en pequena senal.

Se debe notar que aumentar el tamano de M7 también aumenta la corriente
disponible para cargar Cf, es decir, acelera la subida de Vpoyr a Vpp. Esto
significa que también reduce el tiempo en que el capacitor C' de la Figura[2.1
vuelve a cargarse luego de haberse descargado (asumiendo que el tiempo de
descarga de C' es menor al retardo, de lo contrario no se descargaria por
completo).
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La corriente de polarizacién de este OTA es generada por la fuente PTAT. El
hecho de que esta corriente sea PTAT permite que la transconductancias de los
transistores varien poco con la temperatura. En efecto, la transconductancia del
par de entrada y del transistor Mg se pueden expresar como:

Im = (i;‘) Ip (2.27)

con Ip PTAT, ya que Ip es una copia de la corriente Igjag, por lo tanto Ip o< Up.
Utilizando el modelo ACM [5], reescribimos el cociente % como:

Im 1

2
Ip  nUr /T+ip+1
donde if es el coeficiente de inversién previamente definido. Si se sustituye la

Ecuacién (2.28)) en la Ecuacién (2.27)), obtenemos:
1 2

(2.28)

= 1 2.29
I STxi 1Y (2.29)
y como Ip o« Ur, entonces:
1 2
x — - 2.30
I Txi 41 (2.30)

Si el par diferencial y el transistor Mg se disenian para trabajar en inversién débil,
de forma que iy < 1, y/o el rango de temperaturas de trabajo es reducido de
forma que iy varfe poco con la temperatura entonces las transconductancias del
par diferencial y del transistor Mg son aproximadamente independientes de la
temperatura.

Sin embargo, el término S;,, (pendiente de la tensién de entrada en el capacitor)
depende de la corriente de carga Icap, la cual es PTAT (Icap o« T), por lo
que la pendiente de carga aumenta con la temperatura. Esto tiende a reducir el
retardo dado por la Ecuacién (2.24) al aumentar la temperatura. Por otro lado, la
corriente Iprag también aumenta con la temperatura, por lo que la corriente Ipy
en saturacion aumenta empeorando el SR.

Las dimensiones finales de los transistores se muestran en la Tabla 2.3l Los
transistores del par diferencial se dimensionaron para operar en inversién débil,
manteniendo un tamano reducido para minimizar la capacidad parasita de los
nodos internos. En el espejo pMOS se evité utilizar transistores de largo minimo
para reducir el error en la copia y que la polarizacion sea mas precisa. Por otro
lado, el transistor M7 se disend con un tamano considerablemente mayor, ya que es
el encargado de proveer la corriente necesaria para lograr que la tensién de salida
vuelva a subir rapidamente luego de una transicién de bajada. Durante el resto del
ciclo, como la salida se encuentra en estado alto, la tensién Vgp de este transistor es
muy pequena. Esto hace que opere entregando una minima cantidad de corriente,
lo que reduce el consumo. Es decir, el consumo aumenta momentaneamente para
acelerar la conmutacién y luego se reduce al minimo en el resto del ciclo.
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Transistor | W (um) | L (um) | M | g../Ip (1/V) |
M, 1,0 03 | 2 2
M, 1,0 0,3 2 25
M; 2.0 0,35 | 2 2
M, 2.0 0,35 | 2 29
M, 1,0 100 | 2 19
M 2,0 0,35 1 4-22|
M- 1,0 10,0 | 20 15-19°
M; 1,0 10,0 | 2 19

Tabla 2.3: Dimensiones de los transistores del OTA de dos etapas.

%El menor g,,/Ip se da en la transicién y el mayor en el estado de reposo.
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Figura 2.5: OTA simétrico modificado.
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2.3.2. OTA simétrico modificado

La segunda topologia explorada corresponde a un OTA simétrico modificado,
ilustrado en la Figura Esta implementacion adapta la propuesta de [20].

El diseno consiste en un OTA simétrico clasico al que se anaden los transistores
Mgy Mjg con la finalidad de mejorar el slew rate. El funcionamiento es el siguiente:

» Cuando Vin, = Ving, es decir, Voap = Vrer la corriente por My, Iy, es
igual a la corriente por My, Ir. Mg y Mg se disenan més anchos que Ms5 y
Mg para que estén en zona lineal.

» Cuando Vin, < Ving, es decir, Voap > Vrer, Ir aumenta e I, disminuye.
Esto hace que Vi suba y V7, baje, lo que genera que Mig vaya a saturacion,
ya que su tensién de gate baja y su corriente sube, por lo tanto aumenta la
resistencia entre drain y source. A su vez, como la tension de gate de My
sube, la resistencia de Mg baja. Estos cambios de resistencias aumentan el
factor de copia entre Mg y M5, permitiendo aumentar la corriente de salida
y por lo tanto el slew rate.

Si bien en [20] el esquema para el aumento del slew rate se utilizaba en ambos
lados del OTA, en este caso se opt6 utilizarlo de un lado solo. Esto se debe a que en
la mayor parte del ciclo la entrada Vrgpr estd muy por encima de la entrada Vo ap,
por lo que si se hubiese usado el esquema del otro lado, es decir, en el espejo M3-My,
se estaria aumentando constantemente el factor de copia del mismo incrementando
demasiado el consumo.

Analisis del retardo del comparador

El andlisis del retardo de propagacioén para esta topologia difiere del anterior,
ya que el OTA simétrico se puede modelar como un amplificador de una sola etapa
con alta impedancia en la salida. Se asume que los nodos internos de los espejos de
corriente son de baja impedancia (1/g,,) y por lo tanto sus constantes de tiempo
son menores que la de salida.

La etapa de entrada (par diferencial M; — My) convierte la rampa de tensién
diferencial V;4(t) = —S;,t en una rampa de corriente i;4(t) = —gm1Sint. Esta
corriente es copiada por los espejos hacia la salida con un factor de ganancia
(B +1)/2, donde B es el factor de copia entre My y Mg.

Si asumimos que los polos internos no son dominantes, la corriente de salida
carga directamente la capacidad C7,, realizdndose una tunica integracién:

1 ! m B 1 in t
Vout (t) = CL/() tout(T)dT ~ gl(ZC_;)S/O Tdr (2.31)

Por lo tanto, la tensién de salida decrece cuadraticamente con el tiempo (2):

Voult) = ~ 2218 2 S (2.32)

30



2.3. Diseno del comparador

El tiempo necesario para que la salida caiga una tensién AV es:

ACLAV

tdelay =

Para minimizar el retardo, nuevamente es necesario maximizar la transconduc-
tancia g, y el factor del espejo B, asi como también minimizar las capacidades
parasitas, tanto aquellas asociadas al nodo de salida, como la de los nodos inter-
nos, ya que al aumentar las capacidades internas el modelo de un polo dominante
puede perder validez.

Respecto al slew rate, cuando la salida baja se puede calcular como:

Ips  Ipras

SR = ) Cr

(2.34)

Sin embargo, en esta topologia modificada, la accién de los transistores auxiliares
Mg y Myg permite aumentar dindmicamente este factor de corriente para grandes
senales, logrando un SR efectivo mayor sin necesidad de aumentar el consumo de
corriente estitico Igras.

En relacién a la dependencia con la temperatura, se puede observar un com-
portamiento similar al del OTA de dos etapas, del andlisis en pequena senal se
observa que tgejqy disminuye al aumentar S;,, por lo que se reduce con la tempe-
ratura. Sin embargo, el SR aumenta con la temperatura ya que Ipras aumenta.
En este caso, ambos efectos hacen que el delay baje con la temperatura.

Las dimensiones finales de los transistores se detallan en la Tabla 2.4l Los
criterios de dimensionamiento fueron similares a los del diseno anterior. El par
diferencial se dimensioné para operar en inversiéon débil, y nuevamente se evitd
el uso de transistores de largo minimo en los espejos de corriente para reducir el
error en la copia. Al igual que en el OTA de dos etapas, el transistor de salida (en
este caso Mg) se disené de gran tamafno para asegurar la rapida recuperacién del
voltaje de salida a Vpp.

La principal diferencia en el dimensionamiento corresponde a los transistores
auxiliares Mg y Mg, utilizados para la mejora dindmica del slew rate. Estos fueron
disenados méas anchos que M5 y Mg con el objetivo de asegurar que operen en la
region lineal.

2.3.3. Resultados de simulacién de los comparadores

En la Figura [2.0] se presenta la simulacién transitoria correspondiente al OTA
de dos etapas. A la entrada del comparador se aplicé una rampa de tensién en
Vo ap, generada por la rampa de carga de un capacitor, y una tensiéon constante
en Vrer, generada por una resistencia por la que circula una corriente Irgpp. Las
corrientes utilizadas son las de la fuente de polarizacién disenada.

El retardo de propagacién medido, definiendo el inicio en el cruce de Vrgp con
Veap y el fin cuando la salida decae al 50 % de su valor nominal, es de 3,72 us.

Al evaluar el modelo pequena senal (Ecuacién (2.24)) con los pardmetros
extraidos en el punto de cruce (gm1 = 110 nS, gme = 1 uS, Cp1 = 12,4 {F,
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| Transistor | W (pm) | L (um) | M | g,n/Ip (1/V) |
M, 0,44 1,0 4 27
M, 0,44 1,0 4 25
M, 0,22 0,8 1 21
M, 0,22 0,8 1 21
M; 0,22 0,8 1 20
M; 0,22 0,8 1 19|
M; 0,44 0,5 6 26
Mg 8,8 1,0 8 29
M, 0,22 0,5 2 —°
Mo 0,22 0,5 2 —°

Tabla 2.4: Dimensiones de los transistores del OTA simétrico modificado.

“Valor tomado antes de que la salida baje a cero.
®No se reporta ya que esté disefiado para trabajar en zona lineal.
°No se reporta ya que esta disenado para trabajar en zona lineal.

Cp = 418 fF y S;, = 23,73 kV/s), y asumiendo una variacién de voltaje de
AV = 1,25 V, se obtiene un retardo tedrico de aproximadamente 1,14 us.

La discrepancia observada frente a la simulacién se debe a que el comporta-
miento real del circuito no responde al régimen de pequena senal. Inicialmente, al
estar Voap ~ 0, el par diferencial se encuentra desbalanceado y toda la corrien-
te de polarizacién fluye por M;. Esto provoca que el transistor Mg esté apagado
(Vase =~ 0). Una vez que ocurre el cruce, la tensién en el gate de Mg debe subir
mediante la carga de la capacidad pardsita de ese nodo. Al alcanzar el voltaje
suficiente en este nodo Mg opera como amplificador en source comin y la caida de
la tensién de salida estd limitada por el slew rate. Midiendo la transicién entre el
80% vy el 20 % de la caida de tensién en Vpyr, se observé una pendiente promedio
de 1,73 V/us. Para una capacidad de carga de 15 fF presente en la simulacién, esta
caida requiere una corriente media de descarga de 25 nA. El efecto combinado del
retardo en la carga del gate y el slew rate méximo domina el transitorio y explica
por qué el retardo total es superior al analizado en pequena senal.

La Figura presenta los resultados de la misma simulacién en transitorio
pero para el OTA simétrico modificado. El retardo calculado a partir del modelo
lineal arroja un valor de 5,68 us, lo cual coincide con el retardo de 5,70 us medido
en la simulacién.

Sin embargo el comportamiento de la salida no se puede predecir exactamente
utilizando el modelo lineal. Se puede notar en la curva de salida que existe un
“tiempo muerto” desde que se da el cruce entre Voap v Vrer, esto es debido a
que, al iniciar la transicién de bajada, la salida del amplificador se encuentra a la
tensién de alimentacién (Vpp). Esto hace que el transistor Mg no esté operando en
saturacién al comienzo de la transicién, por lo que no se cumplen las condiciones
supuestas en el analisis de pequena senal.
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5 OTA 1 (2 Etapas) - Simulacidn transitoria nominal
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0.0 -
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Figura 2.6: Simulacién transitoria nominal post-layout del OTA de 2 etapas (Disefio 1).

Dado que el transistor Mg estd dimensionado de tamano considerable para
posibilitar una recuperacion rapida de la salida hacia el nivel l6gico alto, este
mismo transistor se opone a la descarga del nodo durante la conmutaciéon. Esto
hace necesario que el desbalance en el par diferencial sea suficiente para que la
corriente tomada por Mg supere la de Mg. Recién cuando esto ocurre se puede ver
a la salida un comportamiento cuadratico que responde a la integracién de una
rampa de corriente como se analizé anteriormente.

Se observa entonces que, debido al esquema de mejora de slew rate, la salida
no presenta una limitaciéon en su pendiente. A pesar de que se logra exitosamente
esta mejora, los retardos de nodos internos del comparador, como se discute arriba,
hacen que el retardo total sea mayor al del Diseno 1. Esto indica que para apro-
vechar en su totalidad las ventajas de esta arquitectura, la misma debe seguirse
analizando y optimizando.

2.4. Calibracion

Para la calibracién se modificé el valor de la capacitancia mediante el circuito
de la Figura[2.8] Las sefiales de control A;(2:0), A2(3:0) y A3(3: 0) se utilizan
para sumar o quitar capacidad del nodo Vo 4p cerrando o abriendo las llaves nMOS.

Los capacitores (Ca12, C'a11, C'a10) constituyen un ajuste grueso, mientras que
los grupos de capacitores (Car2, Ca23, Ca22, Ca21, Ca2) vy (Cars, Cassz, Casz,
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o 5OTA 2 (Simétrico Modificado) - Simulacion Transitoria
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Figura 2.7: Simulacién transitoria nominal post-layout del OTA simétrico modificado (Disefio
2).

Cas1, Casp) sirven de ajuste fino.
En el primer grupo de capacitores se cumple que:

Carj = Cp12? (2.35)

con j = 0,1,2. El valor de la capacidad unitaria C,; se define a partir del valor
de capacidad méxima deseada, la cual es igual a C,1(23 — 1). Si ademas se fija el
valor méaximo de capacidad del grupo de capacitores 2 en C,1, se puede obtener
una variacién de capacidad maxima de AC)qe = Cu12® al conectar todos los ca-
pacitores del grupo 1 junto a todos los capacitores del grupo 2. Con esta condicidn,
se determina el valor de Cy; como

ACmax

CulzT

(2.36)
en particular se puede definir AC),q; como un porcentaje de la capacidad fija
Chom, €n este caso se definié como el 50 %H

_ O>5Cnom

Cur = ~3 (2.37)

IEste valor se eligié considerando la dispersién vista en la Monte Carlo que se muestra

en la Seccién
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2.4. Calibracién

VCAPo
Carz —— Can —— Carlo ——
Mai2 Man Mao
A1(2) —”—E i) —”—E 41(0) —”—E
GNDo
vear—]|
Car2
A23 —— Caoa —— Caon —— Cazo ——
Ma23 Mazz Ma21 Mazo
Ax(3) — E Ax(2) E A1) — E 20— E
GNDo
vear—|
Cars 1 1 1 1
Cazs —— Caze —— Cas1t —— Cazo ——
Mazs Maz2 Maszy Maszo
As(3) — E As(2) — E As(1) — E A3(0) — E
GNDo

Figura 2.8: Capacitores de calibracién

En los grupos de capacitores 2 y 3 se cumple que:
Caij = Cyi2? ! (2.38)

para j = 1,2,3, mientras que Ca;9 = Cai1. Ademads, ambos grupos se conectan
al grupo 1 a través de un capacitor de atenuacion, esto permite sumar capaci-
dades menores utilizando capacitores de mayor tamano, lo cual permite sortear
limitaciones de la tecnologia.
Con el capacitor de atenuacién, las capacidades maximas y minimas de cada
grupo son
c. Ci2® - Cary c Cui - Cari (2.39)
b Cu23 4 Cari’ " Cui +Cary
Se impone la condicién Cyaq, = Cyi (con Cy; del orden de Cy,1) con el objetivo
de que el rango total de variacién del ajuste fino sea comparable al escalén minimo
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Capitulo 2. Disefo del oscilador

’ \ Diseno 1 \ Diseno 2 ‘

Crom (fF) 568 370
Cu1 (fF) 35,63 23,12
C(Al() (fF) C1ul Oul
Can (fF) 20, 20,
Carz (fF) 4C 1 4C 1
Cu (fF) 35,63 23,12
Cars (fF) 40,72 26,43
CAQO (fF> Cu2 Cu2
CAQl (fF) Cu2 Ou2
Cags (fF) 20 20
Caoz (fF) 4C 2 4C
Cus (fF) 53,44 34,69
Cars (fF) 61,08 39,64
C'1430 (fF> Cu3 Cu3
CA31 (fF> CuS CuS
CA32 (fF) 2Ou3 20u3
Cass (fF) | 4C.3 4Cu3

Tabla 2.5: Parametros del circuito de calibracion.

del ajuste grueso. Con esta condicién:

Cui2® - Car;

Cus = 2= CATE
Y Cu23 + Cary

(2.40)

de donde se deduce que Cap; = %C’ui.
Para tener més valores de ajuste fino se definié distinto valor de capacidad

unitaria en cada grupo. En el grupo 2 se defini6 Cyo = Cy1 y en el grupo 3,
Cus = 1,5C,1. Con estos valores los capacitores de atenuacién resultan:
8 8 12
Cars = ?Culy Cars = ?Cu?) = 7Cu1 (2.41)

En la Tabla se detallan los valores de cada capacitor. Los valores de Cjom
se justifican en la Seccién Los tamanos de las llaves son W = 220 nm y
L = 350 nm.

En la Figura[2.9se muestra como varfa la capacidad agregada al nodo Voap en
funcién de la entrada de calibracién para ambos disefios. Se muestra la capacidad
agregada por cada grupo de capacitores y por los tres grupos en conjunto. En la
Figura (d) se observa que la capacidad total para ambos disenos no aumenta de
forma monétona con el cédigo de calibracion, sino que presenta saltos hacia abajo.
Esto ocurre porque al incrementar el cddigo, en ciertos puntos se desconectan
capacitores de un grupo para conectar uno del siguiente. Debido a la diferencia de
capacidades unitarias, el nuevo capacitor puede ser menor que la suma de los que
se desconectaron, provocando que la capacidad total disminuya.
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Figura 2.9: Capacidad agregada en funcién de entrada de calibracién

Para completar el circuito de calibracién se agregd un shift register de 11 bits
de salida para reducir la cantidad de pines de entrada. De esta forma, se utilizaron
dos entradas, una de reloj, CALIB_CLK y una de datos CALIB_DAT A para
ingresar los 11 bits de calibraciéon de forma serial.

Como se mostrard en la seccién [3.3] la relacién no monétona entre capacidad
y c6digo de calibracién (visible en la Figura [2.9(d)) y la insuficiencia del rango
de ajuste en algunos corners estadisticos motivaron el rediseno del esquema de
calibracion para el diseno portado a tecnologia XHO035, descrito en el Capitulo

2.5. Integracion de los bloques del sistema

Para completar el diseno de los osciladores se integraron los bloques desarrolla-
dos en las secciones anteriores. Ademas se agregaron el resto de los componentes
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Capitulo 2. Disefo del oscilador

mostrados en la Figura Para el capacitor se usé uno de tipo MIM (Metal-
Insulator-Metal), el mismo tipo de capacitor que se utilizé para el circuito de
calibracién.

La resistencia se implementd con resistencias de tipo polisilicio de alta resis-
tividad, rnplh, en serie con resistencias de nwell, rdnwmv. Se combinaron estos
dos tipos de resistencias ya que la resistencia de polisilicio tiene coeficiente de
temperatura (TC) negativo y la de nwell TC positivo; de esta forma se puede
obtener una resistencia con TC cercano a cero. Especificamente, para alcanzar el
valor nominal de 5 M() compensado térmicamente, se colocaron en serie 3 M) de
resistencia de polisilicio (5 resistencias en serie de 600 k2) y 2 MS2 de resistencia
de nwell (10 resistencias en serie de 200 kQ2). En términos de espacio fisico en el
layout, la resistencia de polisilicio ocupa un area de 236 um x 23 pm, mientras que
la de nwell ocupa 236 pm x 62 um. Como se observa en la Figura [2.10} mientras
que las resistencias individuales presentan variaciones significativas (del orden de
4000 — 5000 ppm/°C), la resistencia total resultante es mucho mas estable. En el
rango de -40°C a 85°C, la resistencia combinada varfa con un TC de 560 ppm/°C.

7.0

Resistencia (MQ)

s w o o o
] o « ) w
/

/
/
/7
/
/

B
=]
’

Rowen (rdnwmv)
=== Rpoly (rplh)
= Riotal (Serie)

w
«

-20 -20 [} 20 40 60 80
Temperatura (°C)

Figura 2.10: Simulacién de la resistencia vs temperatura. Se observa cémo la combinacién serie
de Rpoiy (TC negativo) y Ryuenr (TC positivo) logra una resistencia total con bajo TC en el
rango de operacion.

Como se puede observar en la Ecuacién , si se utilizan capacitores del
orden de los picofaradios, y factores de copia entre las corrientes Icap € Irpr
bajos (menores a 10), de modo de no aumentar el consumo del circuito, para
obtener periodos del orden de decenas de microsegundos (o frecuencias del orden
de los kHz) es necesario utilizar resistencias del orden de los megaohms. Asimismo,
para tener una tensién de al menos 100 mV, manteniendo una corriente Irgr del
orden de los nA (para ser coherentes con el requerimiento de bajo consumo), es
también necesario utilizar resistencias del orden de los megaohms. Es asi que se
fijé el valor de la resistencia en 5 M) para los dos disenos.

El valor del capacitor se fij6 en 568 fF para el Disefio 1 y 370 fF para el Diseno 2.
Estos valores se seleccionaron con el objetivo de que en las simulaciones de Monte
Carlo se obtuviera siempre un error positivo en frecuencia cuando el circuito de
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2.6. Layout

calibracién no esta actuando, de modo que dicho circuito siempre tuviera capacidad
para corregir el error, ya que el mismo solo puede aumentar la capacidad, es decir,
reducir la frecuencia.

En la Figura se muestra el circuito integrado complet Este est4 formado
por los dos circuitos de reloj RxO 1 y RxO 2, sus circuitos de calibraciéon y un
buffer de salida para cada uno. El buffer de salida maneja la carga externa y es
alimentado mediante una alimentacién auxiliar VDD gy x.

Las alimentaciones de los circuitos de reloj estan separadas para facilitar la
medicién de consumo y permitir encender un oscilador a la vez. VDD a1 vy VDDp,
son las alimentaciones analégica y digital, respectivamente, del Disefio 1; y VDD 49
v V.DDps las del Diseno 2.

Rx0 TOP VDD_D1 VDD_Al VRl VDD _AUX
CALIB_CLK v J
CALIB_DATA CALIBRACION1 —421 RxO1 BUFFER t VOUT1
GND
] . Vearz
L CALIBRACION 2 RxO 2 BUFFER L vouT?2
| VDD_AUX

VDD_D2 VDD_A2 VR2

Figura 2.11: Diagrama de bloques del sistema integrado completo.

2.6. Layout

En la Figura [2.12] se muestra el layout completo, donde se identifican los dos
osciladores disenados y las conexiones hacia los pads. Para cada uno de los disenos
se utiliz6 un area de 280 pum x 145 pm, lo que se traduce en un area total de
40.600 pm?. En la Tabla se detalla el area ocupada por cada uno de los bloques
principales para ambos disenos. Puede notarse que gran parte del area (50 %) estd
ocupada por las resistencias.

Como se verd en la Seccién [3.0] el efecto de las capacidades pardsitas es im-
portante en el valor de la frecuencia de oscilacién. Las resistencias parasitas, por
el contrario, no tienen un impacto significativo en el funcionamiento del circuito.

En particular, uno de los nodos mas sensibles a capacidades parésitas es el nodo
Veoap, yva que una capacidad en ese nodo se suma directamente a la capacidad del
capacitor principal, lo que reduce la frecuencia de oscilacién. Por otro lado, es

2Se representa el core del sistema omitiéndose las estructuras del Pad Ring.
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Capitulo 2. Disefo del oscilador

VDD_AUX VDD_A2 VDD_D1

DISENO 2
280 um x 145 um

CALIB_CLK

CALIB_DATA

Figura 2.12: Layout del sistema completo.

Tabla 2.6: Dimensiones y area ocupada por los bloques principales en cada disefio. Nota: la
suma de areas de los componentes no coincide con el area total del bloque debido a que resta
sumar el area de ruteo.

Bloque Diseno 1 Diseno 2

Ancho (pm) ‘ Alto (pm) ‘ Area (um?) Ancho (pm) ‘ Alto (um) ‘ Area (um?)
Comparador 44 36 1584 (3,9%) 23 27 621 (1,5%)
Capacitores principales 30 19 570 (1,4%) 31 13 403 (1,0 %)
Calibracién 36 140 5040 (12,4 %) 28 140 3920 (9,7%)
Resistencias 236 86 20296 (50,0 %) 236 86 20296 (50,0 %)
Logica digital 19 12 228 (0,6 %) 19 12 228 (0,6%)
Buffer de salida 27 11 297 (0,7%) 27 11 297 (0,7 %)
Total 280 145 40600 280 145 40600

necesario evitar el acoplamiento del nodo Vrgr a seniales que oscilan como Voap
o Vour, ya que esto puede hacer que la tensién de referencia varie y afecte el
funcionamiento del comparador.

Otros nodos sensibles son los nodos internos de los comparadores, en el caso
del OTA de dos etapas, las salidas de cada una de las etapas, y en el caso del OTA
simétrico modificado los nodos Vi y V. Por lo tanto se procuré reducir al minimo
el ruteo de estos nodos. Sin embargo, el efecto en los resultados de las simulaciones
es notable.

Resumen del capitulo

Este capitulo presenté el diseno completo de los dos osciladores. Algunas ideas
importantes a destacar son:

= Se implementaron dos variantes del mismo oscilador de relajacion, diferen-
ciadas unicamente por el comparador: el Diseno 1 utiliza un OTA de dos
etapas convencional, y el Disefio 2 un OTA simétrico modificado con tran-
sistores auxiliares para mejorar el slew-rate de bajada.
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2.6. Layout

La fuente PTAT garantiza que las corrientes Ioap e Irgpr varien de la mis-
ma manera con la temperatura, de modo que su cociente Iggr/Icap per-
manezca estable. Esto, junto al uso de resistencias de bajo TC, hace que la
frecuencia sea poco sensible a la temperatura en primera aproximacién.

El retardo del comparador introduce una componente adicional al periodo
que no estd compensada por la fuente PTAT. Su magnitud y su variacién
con temperatura y tensién de alimentacién determinan el error de frecuencia
en los corners PVT.

La calibracién se implementa mediante un banco de capacitores de 11 bits
con escala binaria. Debido al uso de capacitores de atenuacién para ma-
yor resolucion, la relacion entre frecuencia y palabra de calibracion no es
mondétona, lo que requiere un algoritmo de biisqueda binaria para la calibra-
cién.

En el layout se identificaron los nodos més sensibles a capacidades parasi-
tas: Voap (donde toda capacidad suma al capacitor principal y reduce la
frecuencia) y Vggr (donde el acoplamiento con senales oscilantes afecta al
comparador). Se procuré minimizar el ruteo de estos nodos y de los nodos
internos de los comparadores.
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Capitulo 3

Caracterizacion del sistema completo

mediante simulaciones

En este capitulo se presentan los resultados de las simulaciones correspondien-
tes al sistema completo. En primer lugar, se detallan las simulaciones en transitorio
de los osciladores a temperatura y tensiéon de alimentacion nominales, mostrando
en particular cémo varian los resultados entre el esquematico y el extraido. Luego,
se presentan los resultados de estas mismas simulaciones en corners considerando
variaciones de temperatura y tensién de alimentacién. Finalmente, se exponen los
resultados de las simulaciones de Monte Carlo realizadas para evaluar la influencia

de las variaciones de proceso y mismatch.

3.1.
3.1.1.

Configuracién del testbench

RxO TOP

Transitorio a temperatura y alimentacidon nominales

Vbp

VDD_AUX

Vbp

VDD_A1 GND f{

Vbp

VDD_D1

Vbp

VDD_A2

Vbp

Ry

DATA_IN

VDD_D2
tVR1
tVR2

VOUT1y
VOoUT24

CALIB_DATA

CALIB CLK

.

Cs

CLK_IN

<
<

Figura 3.1: Testbench utilizado para las simulaciones en transitorio.



Capitulo 3. Caracterizacion del sistema completo mediante simulaciones

En la Figura |3.1] se muestra el testbench utilizado para las simulaciones en
transitorio. El bloque RxO TOP es el mostrado en la Figura Los capacitores
de carga son de 20 pF, las resistencias externas Ry y Rs son de 4 M{2, las alimen-
taciones tienen un valor nominal de 2,5 V y se encuentran separadas para facilitar
la medicién de consumo, las fuentes DATA_IN y CLK_IN permiten calibrar el
oscilador mediante entrada serial de datos y clock.

Para las simulaciones en transitorio se utilizé un tiempo de 1,5 ms salvo cuando
se indique lo contrario. En esta seccidon se muestran los resultados obtenidos a
temperatura y alimentacién nominales (T' = 37°C, Vpp = 2,5 V).

El extraido de RxO_TOP se hizo solamente con capacidades ya que se notd
que las resistencias parasitas no hacian variar los resultados de las simulaciones
de forma notable, por lo que omitir su extraccion permite ahorrar tiempo en las
simulaciones obteniendo resultados similares.

3.1.2. Funcionamiento basico

El funcionamiento béasico del oscilador se puede verificar en la simulacién de
transitorio con esquematico. En las Figuras y se encuentran los resultados
de dichas simulaciones para el Diseno 1 y 2, respectivamente. En primer lugar se
muestran las senales Voap v Vggr (tal como se definieron en la Figura para
ambos disenos, ademdas se marcan los cruces de estas senales. Como puede verse,
el capacitor se sigue cargando luego de haber llegado a la tensiéon Vrgp, lo que es
debido al retardo, como se mencionaba en la Seccion 2.1

Debajo de estas seniales se muestra la salida del comparador, puede notarse
que demora en bajar luego de que Voap cruza Vrgr. En el Diseno 2 se observa
el efecto de los transistores Mg y Mig, que mejoran el slew rate cuando la senal
baja. Otro aspecto que se muestra en esta gréafica es que estas senales, ademads de
no ser cuadradas, no llegan a excursionar entre Vpp y 0. Si se comparan los dos
disenos se observa que el Diseno 1 tiene una salida méas rapida que el Diseno 2,
particularmente en la subida.

Los inversores conectados a la salida del OTA permiten que la senal tome la
forma de pulso cuadrado y excursione en todo el rango de alimentacion, esto se
muestra en la senal Voyresk -

La senal Voyresx entra al flip-flop que divide su frecuencia entre 2 y genera
la senal Vo, onda cuadrada y simétrica.

3.1.3. Desglose de consumo

En la Tabla [3.] se detalla la contribucién al consumo total de cada uno de
los bloques principales para ambos disenos. Para estas simulaciones, la corriente
reportada corresponde al valor promedio de la corriente registrado durante los
1,5 ms del anélisis en transitorio. La fuente de corriente y las copias de corriente
Irpr e Iocap son las mismas en los dos disenos. La mayor diferencia de consumo
se observa en los circuitos digitales, que consumen significativamente méas en el
Disefio 2 que en el Diseno 1. Esto es coherente con las formas de onda vistas en
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Figura 3.2: Simulacién transitoria (esquematico) - Disefio 1. Panel 1: Voap y Vrgr. Panel 2:
Salida del OTA (Vour.ora)- Panel 3: Salida de inversores (Vouresi ). Panel 4: Salida digital
final (VOUT)-
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Figura 3.3: Simulacién transitoria (esquemético) - Disefio 2. Panel 1: Voap y Vrer. Panel 2:
Salida del OTA (Vour.ora)- Panel 3: Salida de inversores (Vouresi ). Panel 4: Salida digital
final (VOUT)-
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3.1. Transitorio a temperatura y alimentacién nominales

las Figuras y donde se observa que la salida del comparador del Diseno 2
tiene una pendiente mas lenta que la del Disefio 1, lo que aumenta el consumo por
cortocircuito de los inversores.

El consumo total resulté ser mayor al establecido en los requerimientos debido
a que se priorizé mantener el error en frecuencia menor al 1 % en todos los corners
de temperatura y alimentacion, para lo cual se aument6 la corriente de polarizacién
de los OTAs.

Tabla 3.1: Desglose de consumo promedio por bloque (simulacién con esquemético, T=37°C,
sin calibrar).

Bloque Diseno 1 (2 Etapas) | Diseno 2 (Simétrico)
Corriente (nA) \ % Corriente (nA) \ %
Fuente PTAT (Core) 35,1 24.5 % 35,1 15,1 %
IrEF 35,3 24,7 % 35,3 15,.2%
Toap 14,1 9.9% 14,1 6.1%
OTA 30,2 1% 18,7 81%
Circuitos digitales 28,3 19,8 % 128,7 55,5 %
| Total | 1430 [100% | 231,9  [100% |

3.1.4. Comparacién esquematico vs extraido

Tabla 3.2: Comparacién de resultados entre disefio esquematico y extraido (T=37°C, VDD=2,5
V).

’ Parametro \ Esquematico \ Extraido \ Variacion ‘
Oscilador con OTA de 2 etapas
Frecuencia (fou1) 50,31 kHz 38,97 kHz -22.5%
Consumo Total (Ipp) 143,0 nA 183,9 nA | +28,6%
- Analégico 114,7 nA 131,1 nA | +14,3%
- Digital 28,3 nA 52,9 nA +86,9%
Oscilador con OTA simétrico modificado

Frecuencia (fou2) 63,03 kHz 40,56 kHz -35,6%
Consumo Total (Ipp) 231,8 nA 281,9 nA +21,6 %
- Analdgico 103,1 nA 100,9 nA -21%

~Digital 128,8 nA 181,0 nA | +405%

En la Tabla se comparan los resultados de simulacién entre el esquemati-
co y el circuito extraido para la condicién tipica (37°C, 2,5 V). Se observa una
discrepancia en la frecuencia de oscilacién, con una reduccién del 22,5 % para el
disefio de 2 etapas y del 35,6 % para el simétrico en la simulacién post-layout, de-
bido principalmente a las capacidades parasitas adicionales. Asimismo, el consumo
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de corriente aumenta en el circuito extraido. En particular, el consumo que mas
aumenta es el de los circuitos digitales, esto puede deberse a que las capacidades
parasitas adicionales aumentan el consumo dinamico de los inversores.

Dadas estas diferencias, las simulaciones siguientes se realizaron sobre la vista
extraida para obtener resultados mas representativos del circuito final.

3.1.5. Arranque y calibracién

No se previé un mecanismo de reset (esta mejora se introduce posteriormente,
ver Seccion , por lo que el arranque se simula aplicando un escalén de voltaje
a las alimentaciones digital y analdgica (VDD, y VDDp). El inconveniente de
este método es que el oscilador no arranca calibrado, por lo que solo es posible
medir el tiempo que demora en estabilizarse la frecuencia luego de que se lleva
a cabo la calibraciéon. De todas formas, en simulacién se pueden utilizar senales
de calibracién suficientemente rapidas de manera que el tiempo de calibracion sea
despreciable respecto al tiempo de arranque. La calibracion se lleva a cabo en el
instante en que se enciende la alimentacién.

En la Figura[3.4]se muestra el proceso de arranque y calibracién en un intervalo
de tiempo acotado en torno al encendido del oscilador. El panel superior muestra la
senal de alimentacion, la cual presenta un escalén al inicio de la ventana temporal
(que no se observa en la figura), junto con la senial de salida del oscilador (Voyr), lo
que permite observar el inicio de las oscilaciones. Ademads, se incluye la corriente
que circula por la resistencia de la fuente de corriente (Ig), que da indicio del
momento en el que la fuente arranca efectivamente.

El panel inferior ilustra la evolucién temporal de la frecuencia instantanea. Alli
se evidencia que la frecuencia alcanza su valor promedio de régimen casi inmedia-
tamente después de que la fuente de corriente arranca.

3.1.6. Ruido en transitorio

Para la evaluacion del jitter de periodo se realizé una simulacién con ruido en
transitorio de 3 ms de duracién, descartando los primeros 5 ciclos para eliminar
los efectos del arranque. Ambos osciladores se miden calibrados.

En la Figura se presentan los histogramas de jitter de periodo para ambos
disenios. Para el Diseno 1, se obtuvo un jitter RMS (calculado como la desviacién
estandar de los periodos) de 0,019 us y un valor pico a pico de 0,095 us (maximo
periodo menos minimo periodo). Para el Disefio 2, los valores fueron 0,031 us y
0,151 us respectivamente. El jitter RMS representa el 0,064 % del periodo promedio
en el Diseno 1y el 0,10 % en el Diseno 2. Ambos disefios presentan niveles de jitter
menores al 1% del periodo promedio, como se deseaba segin los requerimientos
del sistema.
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Figura 3.4: Simulacién de arranque post-/layout. Panel superior: tension de alimentacion, salida
del oscilador y corriente a través de la resistencia de la fuente de corriente. Panel inferior:
frecuencia instantanea.

49



Capitulo 3. Caracterizacion del sistema completo mediante simulaciones
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Figura 3.5: Histograma de jitter de periodo (simulacién de ruido en transitorio, 3 ms). En azul
se muestra el Disefio 1 y en naranja el Disefo 2. Datos extraidos de simulacién post-/ayout.

3.2. Transitorio en corners de temperatura y voltaje

Se evalué el desempeno de los osciladores calibrados frente a variaciones de
temperatura y tensién de alimentacién (Vpp) utilizando el circuito extraido.

Enla Figurase muestran las curvas de variacién de frecuencia. La Figura (a)
muestra la dependencia con la temperatura para Vpp = 2,5 V, mientras que la
Figura (b) muestra la dependencia con la tensién de alimentacién a T' = 37°C.

La Tabla [3.3| resume los resultados detallados de frecuencia y consumo para los
distintos corners de temperatura y voltaje. Se observa que para ambos disenos, en
todos los corners evaluados, el error de frecuencia se mantiene dentro del rango de
+1 %, cumpliendo con las especificaciones de diseno tras la calibracidn.

En la Tabla se muestra el consumo de corriente desglosado en analégico y
digital en los distintos corners. Se observa que el consumo analdgico es el dominante
en todos los corners del Disenio 1. En cambio, en el Diseno 2, este componente solo
domina en el corner de alimentacién méas baja, pasando el consumo digital a ser
el factor dominante en el resto de los casos.

Se puede notar ademés que el consumo analégico escala poco con la tension de
alimentacién, pero aumenta ligeramente con la temperatura, lo cual es coherente
con la polarizaciéon PTAT.

Las variaciones més importantes de consumo se deben a la contribucién de los
circuitos digitales. En el Diseno 1, el consumo digital aproximadamente se duplica
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Figura 3.6: Variacién de la frecuencia de oscilacién frente a temperatura y tensiéon de alimen-
tacién (simulacién con extraido).

al aumentar la alimentacién desde 2,25 V a 2,75 V, mientras que en el Disefio 2
casi se triplica. Como se comenté anteriormente, el OTA del Disefio 2 presenta
una salida més lenta, lo que hace que el inversor conectado a ella trabaje por mas
tiempo en la regién donde se produce consumo directo por cortocircuito.

Tabla 3.3: Resultados de simulacién en corners VT post-/ayout.

Diseno 1 (2 Etapas Diseno 2 (Simétrico
Corner (T, VDD) Frec. (kHz) | Err(gr (%) | ID)D (nA) [ Frec. (kHz) | ErrE)r (%) | IDE) (nA)
20°C, 2,75 V 32,49 20,85 188,0 32,79 10,07 340,9
37°C, 2,75 V 32,84 10,22 193,0 33,05 10,86 312,9
42°C, 275V 32,01 10,43 194,5 33,00 10,98 305,2
20°C, 2,5 V 32,55 0,67 166,3 32,64 20,39 2447
37°C, 25V 32,00 70,40 171,6 32,01 0,43 2327
42°C, 25V 32,07 10,62 1732 32,96 10,59 2297
20°C, 2,25 V 32,61 —0,48 149.2 32,45 -0,97 179.0
37°C, 2,25 V 32,96 +0, 59 154.9 32,74 —0,09 176,9
42°C, 225 V 33,04 +0,83 156,5 32,79 —+0,07 176,4

A partir de los resultados simulados, se calculan el coeficiente de temperatura
y la sensibilidad a la tensién de alimentacién para las distintas condiciones de
operacion. Los resultados se resumen en la Tabla [3.5

En la Tabla se extiende el andlisis a un rango de temperatura més amplio
(—15°C a 55°C) a tensién de alimentacién nominal. Se repite el corner nominal
(37°C, 2,5 V, sombreado) como referencia para la columna de variacién de consu-
mo. Como se observa, en ningtn caso el consumo esta cerca de duplicarse respecto
al nominal (como se deseaba por requerimiento).
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Capitulo 3. Caracterizacion del sistema completo mediante simulaciones

Tabla 3.4: Desglose de corriente analégica y digital en corners VT post-layout.

Disefio 1 (2 Etapas) Disefio 2 (Simétrico)
Corner (T, VDD) 0 i T T (uA) | Top (1A) | Tona (0A) [ Ty A) | Top (A)
20°C, 2,75 V 1240 64,0 188,0 96,0 2449 340,9
37°C, 2,75 V 1293 63,7 193,0 1017 11,2 312,
42°C, 2,75 V 131,0 63,5 1945 1034 2018 305,2
20°C, 2.5 V 121,7 446 166,3 95.6 149.1 2447
37°C, 2,5 V 126,9 44,7 171,6 101,3 131,4 2327
42°C, 2,5V 128,5 447 173,2 103,0 126,7 2297
20°C, 2.25 V 119.4 20.8 1492 95,2 83.8 179,0
37°C, 2,25 V 124.6 30,3 154.9 1008 761 176,9
42°C, 225 V 126,2 30,3 156,5 102,5 73,9 176,4

Tabla 3.5: Coeficiente de temperatura y sensibilidad a la alimentacién en distintos corners.

’ Parametro \ Condicion \ Diseno 1 \ Diseno 2 ‘
Vop =225V 590 470
TC (ppm/°C) Vbp =25V 580 440
Vop =2,75V 580 410
T =20°C —0,7 2,1
Sensibilidad a Vpp (%/V) T =37°C —0,7 1,9
T = 42°C -0,7 1,8

3.2.1. Analisis de componentes del periodo

El periodo de oscilacion tiene una componente que depende de la constante de
tiempo RC (T" en la Figura y otra que depende del retardo del comparador y
los circuitos digitales (tgclay en la Figura . Para evaluar cudl es el peso de cada
componente se determiné el tiempo que demora el capacitor en cargarse (T”) y el
retardo de propagacién total (tgclay). También se midi6 el tiempo entre dos eventos
consecutivos de carga completa (T7n7), que es el periodo de oscilacién antes del
flip-flop.

T’ se midi6 como el tiempo desde el inicio de la carga del capacitor hasta
que Voap alcanza el promedio de Vygp (m), Y tdelay desde ese instante hasta
que el capacitor comienza a cargarse nuevamente. Los valores obtenidos para am-
bos disenos en los distintos corners de temperatura y tensiéon se presentan en la
Tabla [3.7

La variacién pico a pico de Vrgp difiere entre disenos, como puede verse en la

Tabla 3.6: Resultados de simulacién en rango ampliado de temperatura a Vpp = 2,5 V (post-
layout, calibrado).

Corner Diseno 1 (2 Etapas) Diseno 27(Simétrico)

Frec. (kHz) [ Error (%) | Ipp (nA) [ Var. Ipp | Frec. (kHz) [ Error (%) | Ipp (nA) [ Var. Ipp
“15°C, 25V | 3129 1,52 1529 | —10,9% | 31,50 3.8 280,6 | +20,6%
37°C, 2,5 V 32,90 40,40 171,6 . 32,91 40,43 232,7 -
55°C, 2,6 V 33,07 +0,94 177,2 +3,3% 33,00 +0,72 222,7 —4,3%
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3.2. Transitorio en corners de temperatura y voltaje

Tabla 3.7: Desglose de componentes del periodo: Trc y retardo de propagacion total (fqelay).
Datos extraidos de simulaciones post-/ayout.

Diseno 1 (us) Diseno 2 (us)
T" [ tactay | Tine | T | taety | Tine
20°C, 2,75V | 10,41 | 4,98 | 15,39 | 7,85 | 7,40 | 15,25
37°C, 2,75V [ 10,39 | 4,83 | 15,22 | 7,96 | 7,17 | 15,13
42°C. 275V | 10,33 | 487 | 15,19 | 7.84 | 7,27 | 15,11
20°C, 2,5V | 10,41 | 4,95 | 15,36 | 7.84 | 7,48 | 15,32
37°C, 25V | 10,32 | 487 | 15,20 | 7,95 | 7,25 | 15,19
42°C, 2,5V | 10,33 | 4,83 | 15,17 | 7,95 | 7,22 | 15,17
20°C, 2,25V | 10,33 | 5,01 | 15,33 | 7,95 | 7,46 | 15,41
37°C, 2,25V | 10,32 | 4,85 | 15,17 | 7,80 | 7,47 | 15,27
12°C, 225V | 10,32 | 4,81 | 15,14 | 7,94 | 7.31 | 15,25

Corner
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Figura 3.7: Variacién de Vygr en funcién del tiempo para ambos disefios en el corner nominal
(37°C, 2,5 V). Se muestra la simulacién de esquemético (pre-/ayout, linea punteada naranja)
y la simulacién extraida con capacidades parésitas (post-/ayout, linea azul). Los marcadores
indican el maximo y minimo del extraido.
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Figura|3.7} en el Diseno 1 es de aproximadamente 6,5 mV, mientras que en el Diseno
2 alcanza los 12,0 mV. En ambos casos, la variacién es muy baja en la simulacién del
esquematico (menor a 1 mV) y aumenta de forma clara en la simulacién extraida,;
esto es producto del acoplamiento capacitivo entre Voap v Vrer debido a las
capacidades parasitas. El uso del promedio Vggp como referencia de cruce resulta
entonces especialmente relevante para reducir el impacto de esta oscilacién en la
medicién.

Esta variacién determina la precisién con la que pueden compararse T” y tgelay
entre corners. Dado que Voap se carga linealmente a razéon de Icap/C = %/TC
la variacion pico a pico de Vrgp introduce en la medicién un error en el tiempo
de e = AV, - T' /VrEr. Ademis, dado que Vg es de naturaleza PTAT, su valor
cambia con la temperatura de corner a corner, por lo que € es distinto en cada
corner. Para el Diseno 2 (AV,, ~ 12,0 mV), el error en condiciones nominales
es de aproximadamente 0,54 us, valor que supera las variaciones observadas en
T’y tqelay entre corners (0,1-0,3 us), por lo que las tendencias individuales de
estos componentes no pueden medirse de esta manera. Para el Disefio 1 (AV,, ~
6,5 mV), el error es de aproximadamente 0,38 us. Notar que parte de este error se
refleja en el jitter, ya que, como se vio en la Seccién el jitter es mayor en el
Diseno 2.

Lo que si puede observarse a partir de la tabla es la proporcién que cada com-
ponente representa dentro del periodo. En el corner nominal (37°C, 2,5 V), en el
Disefio 1 T” representa aproximadamente el 68 % de TinT ¥ tdelay €l 32 %, mientras
que en el Diseno 2 la relacion es de aproximadamente 52 % y 48 % respectivamente.
El mayor peso del retardo en el Diseno 2 es relevante desde el punto de vista de la
calibracién: dado que el mecanismo de ajuste actia inicamente sobre 7" (mediante
la adicién de capacidad), la fraccién no ajustable del periodo es significativamente
mayor en el Disenio 2, lo que limita la eficacia de la calibracién.

Para evitar el efecto de la variacién en Vggp en la medicién se puede analizar
el desglose de tiempos medidos en simulaciones con esquemético como se muestra
en la Tabla Alli se observa que para el Diseno 1, T varia aproximadamente un
0,5 % en todos los corners, mientras que tdelay disminuye un méaximo de 5 % al subir
la temperatura y disminuye un maximo de 2 % al subir el voltaje de alimentacién.
Para el Disenio 2, T” varfa un méximo de 1,4 % entre corners, y tdelay disminuye un
méaximo de 3,9 % al subir la temperatura y un méximo de 4,6 % al subir el voltaje
de alimentacién. En ambos casos, se ve claramente que la componente de retardo
es la que mas varia en corners, que como en el Diseno 2 representa una parte mas
importante del periodo, hace que este tenga mayor variabilidad en corners.

La disminucién de tgelay al subir la temperatura es consistente con el andlisis
tedrico presentado en las secciones y Por otro lado, la dependencia con
la tension de alimentacion se puede atribuir al retardo de la cadena de inversores,
el cual aumenta al disminuir Vpp.

No obstante, en las simulaciones con extraido del Diseno 1, la frecuencia de
salida disminuye al subir Vpp debido a un aumento en T”. Esta variacién en T’
puede deberse a las variaciones vistas en Vrgr debido a los acoples capacitivos ya
que no se aprecia en simulaciones con esquematico.
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Tabla 3.8: Desglose de componentes del periodo: T” y retardo de propagacién total (fqelay).
Datos extraidos de simulaciones con esquematico.

Diseno 1 (us) Diseno 2 (us)
T" [tactay | Tinr | T [ taclay | Tine
20°C, 2,75V 1 9,61 | 2,89 | 12,50 | 7,18 | 3,54 | 10,72
37°C, 2,75V [ 9,61 | 2,80 | 1241 | 7,23 | 3,41 | 10,64
42°C. 275V [ 9,62 | 2,78 | 12,40 | 7.23 | 3,40 | 10,64
20°C, 25V | 9,62 | 2,90 | 12,52 | 7.23 | 3.53 | 10,75
37°C, 25V | 9,64 | 279 | 12,43 | 7,15 | 3,52 | 10,68
42°C, 2,5V | 9,61 | 2,81 | 12,42 | 7,16 | 3,50 | 10,67
20°C, 2,25V | 9,67 | 2,88 | 12,55 | 7,15 | 3,65 | 10,80
37°C, 2,25V | 9,59 | 2,87 | 12,46 | 7,13 | 3,58 | 10,72
42°C, 225V | 9,68 | 2,77 | 1245 | 7,14 | 3,57 | 10,71

Corner

Los resultados anteriores permiten extraer guias de diseno. El retardo tgelay €s
la componente dominante de la variabilidad del periodo entre corners: varia en
cerca del 5%, mientras que 7" varfa un maximo de 1,4% (en el Disefio 2). Esto
implica que la variabilidad en voltaje y temperatura del oscilador esta determinada
principalmente por la variabilidad del retardo de propagacion, independientemente
de cuan bien esté compensada la resistencia y la corriente de polarizacién.

Una estrategia para reducir el impacto del retardo es disenar comparadores
mas répidos, de modo que tgelny < T y su variacién sea despreciable frente al
periodo total. Sin embargo, esto implica aumentar la corriente de polarizacion
del OTA, lo que incrementa directamente el consumo. En el presente disefio, el
retardo del comparador representa entre el 32 % (Disenio 1) y el 48 % (Diseno 2)
del semiperiodo, hacer el retardo despreciable hubiera requerido reducirlo en un
factor de al menos 10x respecto a T”, con un impacto significativo en el consumo.

Una estrategia alternativa consiste en disenar el retardo para que sea estable
(en lugar de pequeno) y compensarlo calibrando la frecuencia objetivo. Si tgelay
varia poco con temperatura y voltaje, esta componente produce Unicamente un
desplazamiento sistemdtico de frecuencia que puede ser corregido en la calibra-
cion. Esta es la aproximacién que se adopté en ambos disenos: el retardo no es
despreciable, pero es suficientemente estable como para que, a pesar de la variacién
que introduce en el periodo, se logre el objetivo de frecuencia en todos los corners
analizados.

3.3. Monte Carlo
3.3.1. Andlisis de Monte Carlo

Para evaluar como las variaciones de proceso y mismatch afectan las salidas
de los osciladores, se realizé una simulacién de Monte Carlo de 2000 muestras
para cada oscilador. El andlisis se llevé a cabo con los bits de calibracién en 0,
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Capitulo 3. Caracterizacion del sistema completo mediante simulaciones

condiciéon que corresponde a la minima capacidad de carga y, por tanto, a la
maxima frecuencia de oscilacién del circuito.

El objetivo de esta validacién es asegurar que el rango de ajuste es suficiente.
Dado que la calibracién funciona agregando capacidad para reducir la frecuencia,
es necesario que la frecuencia sin calibrar sea superior al objetivo de 32,768 kHz. Fn
términos de error relativo, esto implica que el error de frecuencia con calibracién
0 debe ser positivo.

En la Figura |3.8| se presentan los histogramas de error obtenidos para ambos
disenos. El Disenio 1 muestra una distribucién con media de 19,2% y desviacién
estandar de 4,6 %. Lo mads relevante es que el error minimo registrado fue de 6,2 %,
lo que significa que el 100 % de las muestras podrian ser calibrables agregando
capacidad.

Por el contrario, el Disenio 2 muestra mayor variabilidad (o ~ 7,7 %). Como se
observa en el histograma, la cola inferior de la distribucién presenta muestras con
errores negativos, es decir, que no son calibrables, este error llega hasta un minimo
de -9,43 %. La cantidad de muestras con un error menor a 0 es 18 en 2000, es decir,
el 0,9 % de las muestras no son calibrables. Se puede observar ademaés que el limite
de 0% se encuentra a 2,840 de la media. Esto implica estadisticamente que mds
del 99 % de los circuitos fabricados tendrian un error positivo y serian calibrables,
aunque no se cumple estrictamente el criterio de 3o.

Para complementar el andlisis, se repitié la simulacién de Monte Carlo eva-
luando las 2000 muestras pero agregando la maxima capacitancia posible. En esta
condicidn, se espera que el error de frecuencia sea negativo para todas las muestras
para considerar que el rango de ajuste es suficiente. Los resultados se muestran en
la Figura Como puede observarse, en ninguno de los dos disefios el error es
negativo para todas las muestras, lo que indica que el rango de ajuste por capaci-
tancia resulté ser insuficiente. Especificamente, para el Disefio 1 solo 3 de las 2000
muestras (0,15 %) presentan un error mayor a 0, situando el limite de 0% a 3,090
de la media. Por el contrario, en el Disenio 2 se observan 399 muestras (20,0 %) con
error positivo, donde el limite de 0% se encuentra a solo 0,830 de la media. Esto
indica que un quinto de los circuitos fabricados bajo esta arquitectura no podrian
alcanzar la frecuencia objetivo.

Estos resultados motivaron el redisenio del esquema de calibracién descrito en
el Capitulo |5 donde se adoptd una estrategia basada en la variacion de resistencia
en lugar de capacitancia, sin embargo, este esquema alternativo no pudo realizarse
en el tiempo disponible antes de la fabricacién del chip, por lo que el diseno medido
utiliza la calibracién con capacitores.

Resumen del capitulo

Este capitulo caracterizé el comportamiento de los dos disefios mediante simu-
laciones. Los resultados maés relevantes son:

» Las simulaciones post-layout muestran una reducciéon de frecuencia del 22,5 %
en el Disenio 1 y del 35,6 % en el Diseno 2 respecto al esquemético, atribuible
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Figura 3.8: Histograma de error de frecuencia pre-calibracién (Monte Carlo, N=2000). Panel
superior: Disefio 1. Panel inferior: Disefo 2.

principalmente a capacidades parasitas en el nodo Vg ap.

s El retardo del comparador representa el 32 % del semiperiodo en el Diseno
1y el 48% en el Disefio 2. Aunque su variacién con PVT es moderada
(< 5%), es la componente dominante del error de frecuencia en corners:
cuanto mayor es la fraccion de retardo, mayor es el error PVT resultante.
Reducir esta fraccién requiere comparadores mas rapidos o el uso de alguna
de las técnicas de seguimiento de retardo presentadas en [1.3.2] en cualquier
caso a costa de mayor consumo.

= Ambos disefios cumplen el objetivo de error de frecuencia < £1% en to-
dos los corners de temperatura (20-42°C) y tensién de alimentacién (2,25—
2,75 V). Sin embargo, la sensibilidad a la tensién de alimentacién es signifi-
cativamente mayor en el Diserio 2 (= 2%/V) que en el Disefio 1 (—0,7%/V).
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Figura 3.9: Histograma de error de frecuencia con maxima calibraciéon (Monte Carlo, N=2000).
Panel superior: Disefio 1. Panel inferior: Disefio 2.

= Las simulaciones de Monte Carlo indican que el Diseno 1 es practicamente
siempre calibrable (0,15 % de muestras fuera de rango con calibracién méxi-
ma), mientras que el Diseno 2 presenta un 20 % de muestras no calibrables,
evidenciando su mayor sensibilidad a las variaciones de proceso.
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En este capitulo se presentan y analizan los resultados experimentales obteni-
dos de la caracterizacion de ambos disenos fabricados. Estos incluyen el analisis de
consumo de corriente, la sensibilidad de la frecuencia ante variaciones de tempera-
tura y alimentacién (corners VT), la estabilidad temporal de la oscilacién medida
mediante la desviacién de Allan y el comportamiento en el arranque.

4.1. Configuracion de la medicion

Para las mediciones se utilizaron dos configuraciones. Una de ellas para realizar
mediciones precisas de consumo y la otra, para caracterizar la sensibilidad de la
frecuencia a variaciones de temperatura y alimentacién, ademas de caracterizar su
estabilidad temporal.

Para realizar las mediciones de consumo se alimenté el chip utilizando una
SMU modelo Keithley 2614B que permite medir corrientes con una resolucion de
0,1 pA.

La calibracion se realizé usando una Analog Discovery 2, la cual se programé
para generar las senales de calibracién, medir la frecuencia de salida de los osci-
ladores y, mediante dicha realimentacién, hallar la mejor palabra de calibracién
para cada diseno.

Las medidas en distintas temperaturas se realizaron en el Laboratorio de UTE,
donde se cuenta con un horno que permite variar la temperatura del chip entre 20 y
42 °C. En este caso, la alimentacion se realizé también con una Analog Discovery 2
y las mediciones de frecuencia se tomaron con un frecuencimetro Agilent 53230A
en modo datalogger, el cual promediaba la frecuencia de salida en intervalos de 1 s.

4.2. Calibracion

Para relevar la curva de frecuencia en funcion de la palabra de calibracién se
recorrieron las 2048 palabras posibles de 11 bits (indices 0 a 2047). La Analog
Discovery 2 se programé para enviar cada palabra al chip de forma serial: se
transmiten los 11 bits a razén de 1 ms por bit, utilizando un canal para los datos
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y otro para la senal de reloj de escritura en el shift register. Una vez enviada la
palabra, se captura la senal de salida del oscilador con el osciloscopio integrado de
la Analog Discovery 2 (frecuencia de muestreo 10 MHz, buffer de 8192 muestras
~ 0,82 ms, equivalente a ~ 25 periodos a 32 kHz) y se estima la frecuencia mediante
deteccién de cruces por cero. Los resultados se almacenan en un archivo que luego
se utiliza como base para la calibracién.

En la Figura se muestran los resultados del relevamiento de frecuencia al
variar la palabra de calibracién para ambos osciladores. Se observa que el rango
de frecuencias cubierto permite ajustar a la frecuencia objetivo de 32,768 kHz en
ambos disenos.

—— Disefo 1 (2 Etapas)
Disefio 2 (Simétrico)
----- Objetivo (32.768 kHz)

38 -

W
[-)]
1

Frecuencia (kHz)
w
=Y

w
N
1

30 -

0 250 500 750 1000 1250 1500 1750 2000
Palabra de calibracion (decimal)

Figura 4.1: Frecuencia de oscilacién medida en funcién de la palabra de calibraciéon. Cuando
se mide un banco el resto esta en cero (no aporta capacidad).

En la Figura[.2]se presenta el perfodo medido en funcién del cédigo de calibra-
cion, desglosado por grupos de manera andloga a lo presentado en la Seccién [2.4]
Se observa que el comportamiento no mondtono (forma de peine) predicho en el
diseno se manifiesta también en las mediciones, confirmando la estructura de los
grupos de ajuste fino en paralelo.

A partir del relevamiento de la curva de frecuencia en funcién de la palabra
de calibracién, realizado a temperatura ambiente (23 °C) y tensién de alimenta-
cién nominal (2,5 V), se generé una tabla con todas las palabras de calibracién
ordenadas por frecuencia de salida creciente. Dicha tabla se utiliz6 como base
para calibrar el oscilador en cualquier combinaciéon de temperatura y tension de
alimentacién.

El procedimiento de calibracién consistié en una bisqueda binaria sobre la
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Figura 4.2: Periodo medido vs cédigo de calibracién, desglosado por grupos.

tabla ordenada: se parte de la palabra ubicada en el punto medio del rango de
bisqueda, se aplica dicha palabra al oscilador y se mide la frecuencia de salida
con la Analog Discovery 2. Si la frecuencia medida resulta inferior a la frecuencia
objetivo (32.768 Hz), se descarta la mitad inferior de la tabla y se continia la
buisqueda en la mitad superior; en caso contrario, se procede a la inversa. El proceso
se repite hasta converger a la palabra cuya frecuencia es la mas cercana al objetivo.

4.3. Medicion de circuito calibrado

4.3.1. Caracterizacién de consumo

La medicién de consumo se realizé a una temperatura ambiente de 23 °C y
se vario la tensién de alimentacién. Para medir cada alimentacion por separado
se utilizaron los dos canales de la SMU, uno de ellos para la alimentaciéon que se
queria medir y el otro para el resto de las alimentaciones. Los resultados obtenidos
se muestran en la Tabla En la Tabla se comparan los consumos totales
medidos con los simulados a 20 °C (corner de simulacién més cercano a la tempe-
ratura de medicién). En particular, se ve que la corriente del circuito digital es la
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que difiere més entre simulacién y medicién (ver desglose en Tabla [3.4)).

Tabla 4.1: Medidas de consumo de corriente desglosadas.

| Diseno | VDD [V] | lsna [A] [ Luiy [DA] [ Lana + laig MA] | Towe [pA] | Lring [DA] |

2,25 115 25 140 3,8 0,5
Disefio 1 2,50 115 35 150 4,2 0,5
2,75 120 50 170 1,6 0,5
2,25 84 97 181 3,5 0,5
Disefio 2 2,50 84 177 261 3,9 0,7
2,75 85 292 377 44 0,8

Tabla 4.2: Comparacién de consumo total (I, +4ig) Simulado (a 20 °C) y medido (a 23 °C).

Diseno 1 [nA] Diseno 2 [nA]

VDD [V] Simulado | Medido | Dif. (%) | Simulado | Medido | Dif. (%)
2,25 149 140 —6% 179 181 +1%
2,50 166 150 —10% 245 261 +7%
2,75 188 170 —10% 341 377 +11%

4.3.2. Variabilidad de la frecuencia en corners de temperatura y
voltaje

Tabla 4.3: Resultados de medicién de frecuencia en corners de voltaje y temperatura.

Diseno 1 (2 Etapas Diseno 2 (Simétrico
Corner (T, VDD) Frec. (kHz)(‘ Errorp( (73) Frec. (kHz)(‘ Error (%))
20°C, 2,75 V 32,52 —0,76 32,84 0,22
20°C, 2,5V 32,60 —0,51 32,70 —0,21
20°C, 2,25 V 32,63 —0,42 32,46 —0,94
37°C, 2,5V 32,74 —0,09 32,80 0,10
42°C, 2,75V 32,70 —0,21 32,99 0,68
42°C, 25V 32,77 0,01 32,85 0,25
42°C, 2,25V 32,82 0,16 32,63 —0,42

Se realizaron mediciones de frecuencia en distintos corners de temperatura y
voltaje. La Tabla muestra los resultados para ambos disenios en 7 corners,
manteniendo la misma palabra de calibracién en todos ellos, con el fin de evaluar
la variabilidad de frecuencia. Se observa que en ningiin corner el error respecto a
la frecuencia objetivo supera el 1 %.

A partir de estos resultados se calculan el coeficiente de temperatura a Vpp =
2,5 V y la sensibilidad a la tension de alimentacion a T' = 20°C y T = 42°C,
resumidos en la Tabla [4.4l
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Tabla 4.4: Coeficiente de temperatura (a Vpp = 2,5 V) y sensibilidad a la alimentacién.

’ Parametro \ Condicion \ Diseno 1 \ Diseno 2 ‘
| TC (ppm/°C) | Vop=2,5V | 240 | 210 |
T =20°C —-0,7 2,3

Sensibilidad a Vpp (%/V)

T = 42°C —0,7 2,2

Comparando con los valores obtenidos en simulacién (Tabla[3.5)), el coeficiente
de temperatura medido es significativamente menor que el simulado, que era de
580 ppm/°C para el Diseno 1 y 440 ppm/°C para el Diseno 2. Esto sugiere que la
compensacion de coeficientes de temperatura de la resistencia es mas efectiva en
el circuito real que en la simulacién. La sensibilidad a la tensién de alimentacion
concuerda bien con la simulada en ambos disenos: para el Diseno 1 se obtiene
—0,7%/V tanto en simulacién como en medicién, mientras que para el Disefio 2
el valor medido ( 2,2-2,3%/V) es algo mayor al simulado (=2 %/V).

4.3.3. Estabilidad de la frecuencia

Para calcular la desviacién de Allan se utilizaron las 1500 mediciones de fre-
cuencia (25 minutos) tomadas con el frecuencimetro Agilent 53230A en modo
datalogger, con un tiempo de promediado de 1 s por muestra. Las mediciones se
realizaron en la condicién nominal (37 °C, 2,5 V). La Figura muestra la evo-
lucién temporal de la frecuencia (promediada en intervalos de 1 s) para ambos
disenios. Se observa que dicha frecuencia tiene una variacién pico a pico de aproxi-
madamente 20 Hz.

En el Diseno 1 se aprecia una variacién mas notable cerca de los 400 s de
medicién, que pudo deberse a una perturbacién del sistema en el horno durante
la medicién. En relacion a esto, cabe mencionar que el horno se mantuvo apagado
durante los 25 minutos de mediciéon debido a que el ruido eléctrico relacionado al
dispositivo perturbaba la calibracion del oscilador.

A partir de los datos se estimé la desviaciéon de Allan oa,(7) para tiempos
de observacién desde 7 = 1 s hasta 7 = 256 s, siguiendo la definicién presentada
en la Seccién Los resultados se presentan en la Figura Debido a que
la desviaciéon de Allan aumentaba en un tiempo de observacién de 64 s y luego
volvia a disminuir, se repitio el calculo descartando los primeros 450 s para evitar
considerar mediciones posiblemente afectadas por la perturbacién observada en la
evolucién temporal de la frecuencia. Estos resultados alternativos se muestran en
la Figura [4.5

La desviacién de Allan se mantiene en el rango de 30 a 70 ppm para los
tiempos de observacién medidos, sin mostrar una tendencia decreciente clara con
7. El Diseno 2 presenta una desviaciéon de Allan mayor en 7 cortos (69 ppm a
7 =1 s frente a 49 ppm del Disefio 1). Para poder hacer una estimacién precisa
del piso de Allan era necesario extender el rango temporal de la medicién. Esto
no fue posible debido a que, al realizarse la medicién con el horno apagado, al
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Evolucion Temporal de la Frecuencia
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Figura 4.3: Evolucién temporal de la frecuencia medida con un tiempo de promediado de 1 s.
Condicién nominal: 37°C, 2,5 V.

aumentar el tiempo de medicién la temperatura comenzaria a bajar y se veria el
efecto de deriva térmica.

Ademds de la estabilidad a largo plazo, se caracterizé el jitter a través de
la herramienta de diagrama de ojo (Fye Pattern) de Waveforms (software utili-
zado para manejar la Analog Discovery 2) acumulando aproximadamente 10000
muestras de periodo para cada oscilador. Los resultados de esta caracterizacion se
resumen en la Tabla

Tabla 4.5: Mediciones de jitter para ambos osciladores a partir del diagrama de ojo.

| Parametro | Diseno 1 | Diseno 2 |
Frecuencia de medicién 32,72 kHz | 32,83 kHz
Jitter RMS 119,3 ns 116,5 ns
Jitter Pico a Pico (P2P) 4579 ns | 488,2 ns
Jitter RMS relativo al periodo 0,39 % 0,38 %

Se observa que ambos circuitos presentan un desempeno similar, con un jitter
RMS en el entorno de los 116 — 119 ns. Esto equivale a menos del 0,4 % del periodo
de oscilacion, confirmando una buena estabilidad ciclo a ciclo y complementando
los resultados de largo plazo obtenidos con la desviacion de Allan.
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Figura 4.5: Desviacion de Allan repitiendo el calculo tras descartar los primeros 450 s. Condicién
nominal: 37 °C, 2,5 V.

4.3.4. Arranque

El arranque se midié aplicando un escalén en las alimentaciones digital y
analégica y observando cudndo comenzaban las oscilaciones a la salida. Para esta
medicién no se calibran los osciladores. Como se muestra en la Figura las osci-
laciones alcanzan su frecuencia final en aproximadamente 2 ms tras el encendido,
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lo que es menor al tiempo que se habia obtenido en simulacién (10,5 ms).
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(Vour) y la frecuencia instantanea.
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4.3.5. Variabilidad de la frecuencia

Se evaluaron ambos disenios en cuatro chips. Para cada chip se midié la fre-
cuencia maxima y minima disponible utilizando la minima y la méaxima palabra
de calibracién. Los resultados se resumen en la Tabla Aquellos chips cuya
frecuencia maxima era mayor a la objetivo y su frecuencia minima era menor a
la objetivo se consideran calibrables. De los cuatro chips, el disenio 1 pudo ser
calibrado en 3 de ellos, mientras que el Diseno 2 pudo ser calibrado en los 4 chips.

Tabla 4.6: Rango de frecuencias medidas en 4 chips (VDD=2,5 V, T=23°C).

Chip ID Diseno 1 (kHz) | Diseno 2 (kHz) Calibrable*
fmin ‘ fmax fmm ‘ fmax
2 27,40 35,00 29,60 36,10 Si
3 29,26 37,30 32,50 39,10 Si
4 28,50 36,70 29,80 37,80 Si
) 35,40 43,30 31,10 37,50 Solo Diseno 2

*Capacidad de alcanzar la frecuencia objetivo de 32,768 kHz.

Dado que el Diseno 1 en el Chip 5 resulté no calibrable por presentar un rango
de frecuencias superior al objetivo (35,40 kHz a 43,30 kHz), se realizé un ensayo
para verificar la capacidad de ajuste del sistema modificando la resistencia externa
de polarizacién (Rezt). Al utilizar una resistencia externa de 5 MS2 en lugar de los
4 Mf) nominales se logré disminuir la corriente provista por la fuente PTAT, lo
que reduce la corriente de polarizacién del comparador, aumentando su retardo
y en consecuencia alargando el periodo de oscilaciéon. Los resultados medidos a
temperatura ambiente (23 °C) se detallan en la Tabla

Tabla 4.7: Medicién del Disefio 1 en el Chip 5 con una resistencia externa mayor, variando la
alimentacién y capacidad de banco (Re,: &~ 5 MQ, T = 23 °C).

Capacidad Méaxima Capacidad Minima

VDD (V) Frec. (kHz) ‘ Error (%) ‘ Iina + Lyig (nA) | Frec. (kHz) ‘ Lona + Laig (NA)
2,25 32,4 11 125 30,1 137
2,50 32,9 0,4 145 39,3 164
2,75 33,4 1,9 175 39,4 197

Como se observa en la Tabla a 2,5 V la modificaciéon de la resistencia
permite alcanzar una frecuencia minima de 32,9 kHz, lo que reduce el error a un
0,4 % respecto a la frecuencia objetivo. Este ensayo demuestra de forma practica
que, ante desviaciones extremas de fabricacion que dejen al arreglo de capacitores
fuera de rango, el diseno permite recuperar el oscilador calibrando externamente
la resistencia de referencia. Sin embargo, este método presenta la desventaja de
empeorar la sensibilidad a las variaciones de tensién, lo que resulta en errores su-
periores al 1% en las alimentaciones extremas (—1,1% a 2,25 Vy 1,9% a 2,75 V).
Asimismo, debido a que la medicién se realizé inicamente a temperatura ambien-
te (23 °C), no se cuenta con datos experimentales sobre cémo esta modificacién
afecta el coeficiente de temperatura original del circuito.
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4.4. Comparacion con el estado del arte

Con el fin de evaluar el desempeno de los osciladores implementados en este
trabajo, se presenta en la Tabla[4.8 una comparacién con una seleccién de trabajos
de la Tabla que operan a frecuencias de reloj bajas (la maxima reportada es
de 122 kHz).

A partir de la comparacién, se observa que los osciladores propuestos en este
trabajo presentan un consumo de potencia en el orden de los cientos de nanowatts,
manteniéndose en un rango algo mas alto que lo reportado en el estado del arte. Sin
embargo, los disefios con menor consumo requieren menor tension de alimentacion,
lo que limita su integracion directa en sistemas biomédicos de alimentacion maés
elevada sin conversores adicionales.

En cuanto a la estabilidad térmica, los coeficientes de temperatura medidos en
este trabajo (240 ppm/°C y 210 ppm/°C) son competitivos considerando que se
logran mediante una compensacién simple (compensacién de TC de las resistencias
y uso de corrientes que varian de la misma manera con la temperatura) y sin la
complejidad de circuitos activos adicionales de compensacién de retardo u offset.

Cabe destacar que la sensibilidad a la tension de alimentacién obtenida para el
Disenio 1 (—0,7 %/ V) se ubica entre las méas bajas reportadas para arquitecturas sin
regulacién de tensién interna. Por otro lado, la figura de mérito (FoM) de 1,83 pF
para el Disefio 1 es mejor a la de varios trabajos y comparable con las mejores
referencias de la tabla.

Por dltimo, el area de 0,041 mm~ ocupada por ambos disenos es menor a la de
la mayoria de los trabajos en nodos tecnolégicos similares o incluso més avanzados
(como [22] y [17]), siendo superada principalmente por diseios implementados en
tecnologias mas avanzadas (como [15] en 28 nm o |19] en 65 nm).

2

Resumen del capitulo

Este capitulo presenté los resultados experimentales obtenidos en la caracteri-
zacién de los prototipos fabricados. Los puntos mas relevantes son:

= Ambos disefios se calibraron exitosamente en la mayoria de los chips medi-
dos: el disenio 1 fue calibrable en 3 de 4 chips y el Diseno 2 en los 4 chips.

» Los coeficientes de temperatura medidos (240 ppm/°C para el diseno 1 y
210 ppm/°C para el Disefio 2) son significativamente menores a los obteni-
dos en simulacién (580 y 440 ppm/°C, respectivamente), lo que indica una
compensacién de temperatura méas efectiva en el circuito real.

» El error de frecuencia no supera el 1% en ningin corner de temperatura
(20-42°C) y tensién de alimentacién (2,25-2,75 V), cumpliendo el objetivo
de diseno.

= La desviaciéon de Allan se mantuvo entre 30 y 70 ppm en los tiempos de
observacién medidos (1 a 256 s). El jitter ciclo a ciclo es de aproximadamente
119 ns RMS en ambos disenos (= 0,4 % del periodo).
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Tabla 4.8: Comparacion de este trabajo con osciladores del estado del arte de baja frecuencia.

4. 4. Comparacion con el estado del arte

Referencia 19] 171 119] 117]
Frec. 3,3 kHz 122 kHz 18,5 kHz 32,7 kHz
Consumo 11 nW 14,4 nW 130 nW 40 nW
TC 500 327 27,7 a 84,@ 35,5
(ppm/°C)
Rango T -20 a 80 °C -20 a 100 °C -40 a 90 °C -40 a 125 °C
Sens. linea 3,5 6 <5 0,5
(%/V)
Rango Vpp la2b5V 0,618V 0,95a 1,06 V 0,5al1l0V
Vbp 1V 0,6 V 1V 0,6 V
Area 0,1 mm? 0,03 mm?2 0,032 mm? 0,127 mm?
Proceso 350 nm 180 nm 65 nm 40 nm
En./ciclo 3,33 0,12 7,03 1,22
(pJ)
FoM (pF) 3,33 0,33 7,03 3,40
Referencia 115] 110 122 112]
Frec. 28,5 kHz 32,768 kHz 100 kHz 1,22 kHz
Consumo 27,6 nW 4,48 uW 280 nW 1,14 nW
TC 33,3 32,4 104,69 94
(ppm/°C)
Rango T -40 a 85 °C -20 a 100 °C -40 a 90 °C -20 a 70 °C
Sens. linea 1,9 0,04"| 9,374 17,24
(%/V)
Rango Vpp 0,75 a 0,85 V 1,6 a32V 0,725a 0,9 V 0,4a0,65V
Vbp 0,8V 1,6 V 0,8V 04V
Area 0,0046 mm? 0,048 mm? 0,12 mm? 0,2 mm?
Proceso 28 nm 60 nm 90 nm 180 nm
En./ciclo 0,97 136,7 2,80 0,93
(pJ)
FoM (pF) 1,51 53,41 4,38 5,84

Referencia 14] Este trabajo | Este trabajo

(Disenio 1) (Diseno 2)

Frec. 70,4 kHz 32,768 kHz 32,768 kHz

Consumo 110 nW 375 nW 652,5 nW

TC 34,3 240 210

(ppm/°C)

Rango T -40 a 80 °C 20 a 42 °C 20 a 42 °C

Sens. linea 0,75 -0,7 2,3

(%/V)

Rango Vpp 12al18V 225a27V | 225a27V

Vbp 1,3V 2,5V 25V

Area 0,26 mm?> 0,041 mm? 0,041 mm?

Proceso 180 nm 180 nm 180 nm

En./ciclo 1,56 11,44 19,91

(pJ)

FoM (pF) 0,92 1,83 3,19

“Estimados a partir de las variaciones en temperatura: 27,7 a 84,6 ppm/°C para [19]
(£0,18 % a £0,55 % en —40 a 90 °C) y 104,6 ppm/°C para [22] (£0,68 % en —40 a 90 °C).

Estimados a partir de las variaciones en tensién: 0,06 %/V para [10] (0,1% en 1,6 —
3,2 V), 9,37%/V para [22] (£0,82% en 0,725 — 0,9 V) y 17,2%/V para [12] (4,3% en
0,4 — 0,65 V).
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» El tiempo de arranque medido (=~ 2 ms) fue significativamente menor al
simulado (10,5 ms), debido al efecto de las capacidades parasitas que aceleran

el proceso de arranque.

La Tabla resume las principales caracteristicas medidas de ambos oscila-

dores.

Tabla 4.9: Resumen de caracteristicas medidas de los osciladores fabricados (Vpp = 2,5 V,

T = 37 °C, salvo indicacién).

‘ Parametro Condicién ‘ Diseno 1 ‘ Diseno 2 ‘
Tecnologia - X-FAB XH018 (180 nm)
Tensién de alimentacién - 2,5V (rango 2,25-2,75 V)
Frecuencia objetivo - 32,768 kHz
Area - 0,041 mm?
Consumo analégico 23°C, 25V 115 nA 84 nA
Consumo digital 23°C,25V 35 nA 177 nA
Consumo total (sin buffer) 23°C, 25V 150 nA 261 nA
Error de frecuencia (post-calib.) | todos los corners VT | < £1% <=£1%
TC (ppm/°C) Vop =25V 240 210
Sensibilidad a Vpp (%/V) T =20-42 °C —0,7 2,2-2.3
Jitter RMS nominal 119,3 ns 116,5 ns
Jitter RMS relativo nominal 0,39 % 0,38 %
Desviacién de Allan T=1s 49 ppm 69 ppm
Tiempo de arranque - ~ 2 ms
Chips calibrables - 3/4 ] 4/4
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Capitulo 5

Mejoras

El disenio con el comparador de dos etapas fue portado a la tecnologia XH035 de
X-FAB para poder ser incorporado en un circuito que se encuentra en desarrollo.
Para esto se aplicaron una serie de mejoras que pudieron evaluarse a nivel de
simulacién. A continuacién se mencionan algunas de estas mejoras.

5.1. Calibracion

Como se vio en la Seccién la calibraciéon planeada para el diseno con el
comparador de una etapa no era suficiente para corregir las variaciones de proceso
en todas las muestras de la simulacién de Monte Carlo. Ademads, la relacién entre
frecuencia y palabra de calibracién no es sencilla, lo que llevé en la préactica a
realizar la calibracién por el método de bisqueda binaria. La causa de que esta
relacion no fuese sencilla fue que se utilizaron los capacitores de atenuacién con
el fin de implementar capacidades mas pequenas sin utilizar componentes mas
pequetios (lo cual no era posible por limitaciones de tecnologia).

Para evitar este problema, se puede optar por variar la relacién entre corrientes
Icap/IrEr o variar la resistencia, en lugar de variar la capacidad.

Si se opta por variar las corrientes, se puede modificar la corriente de carga
(Icap) o la de referencia (Irpr) ajustando los factores de copia de los espejos en
la fuente PTAT. Recordando la Ecuacién y despreciando el retardo, en un
primer analisis, la frecuencia resulta:

Icap
i — 5.1
2IrprRC ( )

Por lo que si se quiere corregir el error de frecuencia en un determinado porcentaje,
es necesario variar la relacion de corrientes en esa misma proporciéon. Para los
valores nominales de Ioap = 14,1 nA e Igrgr = 35,3 nA, obtener una resolucién
del 1% variando solo Icgp requeriria variar dicha corriente en incrementos de
0,141 nA. Por otro lado, cubrir un rango de ajuste del 50 % para compensar las
variaciones vistas en Monte Carlo implicaria ser capaz de sumar hasta 50 veces ese
paso unitario (7,05 nA).
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Esto implica dos dificultades. En primer lugar, la generacién de corrientes
pequenas es compleja debido al efecto de las corrientes de fuga. En segundo lugar,
lograr un rango de ajuste amplio requeriria espejos con factores de copia altos (del
orden de 50), lo que aumenta el drea de layout y las capacidades parasitas en los
nodos sensibles.

Modificar Irgr e Icap simultaneamente podria evitar estas dificultades, pero
complicaria la relacién entre la palabra de calibracién y la frecuencia.

Se optd entonces por un esquema de calibracién en el que se varia la resistencia.
La ventaja de variar la resistencia es que, debido a que la resistencia que se desea
es de un tamano considerable (5 M), se pueden obtener variaciones porcentuales
pequenas con componentes de tamaiio fabricable manteniendo una escala binaria.

Ms M; M,

32R0 & Rs GND HI— CAL(5) S8Ry s GND 3 I— CAL(3) 2Ry & Ry GND 3 I— CAL(1)
Mg My Mo Mo

64Ro & Ro GND ?] I— CAL(6, 16R0 & Ry GND ?“— CAL(4) 4Ry & R> GND ?“— CAL(2) Ro & Ro GND 3 I— CAL(0)

MINUS

Figura 5.1: Esquema de calibracién con resistencias.

Este esquema de calibracién consiste en dejar una resistencia fija y agregar una
resistencia ajustable en serie como la de la Figura Se utiliz6 una resistencia
fija de 2480 k2, que consistia en 31 resistencias de 80 k{2 en serie. Cada una de
estas resistencias se realizé utilizando resistencias de nwell y de polisilicio para
compensar los TCs como se explicé en la Seccién Para la resistencia ajustable
se utilizaron las mismas resistencias de 80 k{2 de forma de tener buen matching con
la resistencia fija. Todas las resistencias son miltiplos de una resistencia unitaria
Ry = 20 kQ siguiendo una escala binaria como se muestra en la Figura [5.1] Para
obtener las resistencias menores a 80 k) se utilizaron resistencias en paralelo y
para las mayores resistencias en serie.

La méxima resistencia ajustable que se puede agregar es de 5100 kQ (255 x
20 k) y la minima es de 0 kQ. De esta forma, la resistencia total puede variar
entre 2480 k€ y 7580 k{2, lo que corresponde a variaciones de aproximadamente
—50% y +52 % respecto a la resistencia nominal de 5 M(). Adem4s, el incremen-
to de resistencia es en pasos de Ry = 20 k2, lo que corresponde a un 0,4% de
la resistencia nominal. Dado que el drea ocupada por las resistencias integradas
escala linealmente con su valor, el tener que implementar un valor total méximo
de 7580 kQ (para cubrir el rango de ajuste y poder sumar hasta un 50 % de re-
sistencia ajustable sobre el valor nominal de 5 M{2) representa un incremento de
aproximadamente el 50 % en el area ocupada por las resistencias en el layout en
comparacién con una resistencia nominal fija sin calibracién.

El valor nominal de 5 M{2 se obtiene conectando inicamente la resistencia més
grande, es decir, con una palabra de calibracién de 1000 0000 = 128. Cambiando
este valor de calibracion se logran obtener resistencias menores o mayores, y dado
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que las resistencias estan en serie la resistencia total estd dada por:
Rtotal = Rﬁja + Raj = Rﬁja + N x Ry (52)

donde N es un valor entre 0 y 255. Es decir, que la curva R vs N es una recta,
lo que implica que la curva 7' vs N también es una recta (asumiendo que Tyeqy
no depende de R). Esto permite que se pueda obtener la entrada de calibracién
necesaria midiendo el periodo en dos puntos de la recta e interpolando linealmente.
Para verificar que esta calibracion era suficiente se realizé una simulacién de
Monte Carlo en donde se verificé que todas las muestras fuesen calibrables. Para
esto, se partié de la Ecuacién :
Irgpr

Topi/2 =
O]/ ICAP

RC + tdelay = TRC + tdelay

v se determind que se debian verificar las siguientes condiciones:
L5TRre + taetay = Tobj/2 = tdetay + 0,5TRe (5.3)

donde TR se midid desde que el capacitor comienza cargarse hasta que alcanza la
tension de referencia VRgr, y tgelay €s el tiempo desde que se alcanza dicha tension
hasta que se reinicia el ciclo de carga. Es decir que se verificé que la variacién
posible de R, que es de aproximadamente +50 %, cubriera un rango dentro del que
se encuentra el periodo objetivo.

5.2.  Circuito de reset y arranque

Si bien no se observa que el circuito tenga problemas de arranque, la ausencia de
un circuito de arranque podria representar un problema en el caso de que la fuente
PTAT no arranque por si sola o demore en hacerlo. Sin un circuito de arranque,
el encendido depende de las corrientes de fuga que cargan capacidades pardasitas
internas a la fuente y alejan a las tensiones de su estado de reposo. El circuito de
arranque tiene como finalidad acelerar este proceso de encendido y hacerlo mas
robusto, ya que las corrientes de fuga son pequenas y varian con la temperatura.

Por lo tanto, se decidié agregar un circuito de arranque. Con este propésito se
utilizo el circuito propuesto en [7], que puede verse en la Figura Para entender
como funciona este circuito, supondremos que inicialmente la fuente estd apagada
(no entrega corriente). En este caso, Csiartup €stéd descargado, por lo que el gate de
Mtartup estd bajo y Miariup estd encendido entregando corriente a My, lo que hace
que el circuito deje de estar apagado. Una vez que Cgiqriup S€ carga por completo,
Miartup se apaga y el circuito comienza a funcionar normalmente. La constante
RC, determinada por la resistencia de Miqrtup2 ¥ €l capacitor Csiariup, tiene que ser
suficientemente grande para que el circuito de arranque actie el tiempo necesario
para que el oscilador arranque. Esto se logra aumentando el largo de Miqrtup2-

Para verificar la posible utilidad del circuito de arranque en el disefio medido
(desarrollado en tecnologia de 180 nm), se realizé una simulacién de encendido con
el esquematico del diseno fabricado y con el esquematico con circuito de arranque
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Figura 5.2: Circuito de arranque de la fuente PTAT.

agregado. Los resultados se muestran en las Figuras y [5-4l Como puede verse,
sin circuito de arranque el oscilador tarda aproximadamente 46 ms en arrancar,
mientras que con el circuito de arranque tarda menos de 0.2 ms. Cabe notar que
el tiempo de arranque en esta simulacién es mayor al reportado en la Seccién
debido a que en esta simulacién no se ve el efecto de las capacidades parasitas, las
cuales contribuyen a reducir el tiempo de arranque.

Ademas del circuito de arranque, el circuito portado a XH035 también incluye
una sefial de reset que permite reiniciar el oscilador sin necesidad de desconectar la
alimentacién. La senal de reset actia deshabilitando las salidas de la fuente PTAT
mediante llaves (no ilustradas en la Figura y forzando el gate del transistor
que descarga el capacitor a Vpp.
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Sin circuito startup
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Figura 5.3: Comparacién transitoria del encendido con vy sin circuito de startup (Disefio 1).
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Capitulo 6

Conclusiones

El objetivo central de esta tesis fue evaluar, disenar y validar experimentalmen-
te arquitecturas de generacién de reloj integradas. En este trabajo se obtuvieron
dos disenos de osciladores viables para las restricciones de las aplicaciones biomédi-
cas implantables.

Se logré completar el flujo de diseno completo: desde el modelado tedérico de
las no-idealidades fundamentales del sistema, pasando por simulaciones detalladas
(corners y Monte Carlo), hasta la caracterizacién de prototipos fisicos fabricados
en tecnologia CMOS de 180 nm (X-FAB XH018).

El analisis tedrico del retardo del comparador motivo la implementacion de las
dos variantes del oscilador, con la intencién de estudiar si el uso de una arquitectura
alternativa podria mejorar el desempeinio del oscilador. El primer disenio utilizé un
OTA de dos etapas convencional, mientras que el segundo incorporé un OTA
simétrico modificado para reducir el retardo mediante el aumento del slew-rate.

Las medidas de laboratorio comprobaron que ambos disefios presentan una
estabilidad térmica similar en el rango principal de interés (20°C a 42°C), con
coeficientes de temperatura de 240 ppm/°C para el diseno con el OTA de dos etapas
y 210 ppm/°C para el disefio con el OTA simétrico modificado. Sin embargo, se
observé que el diseno con el OTA simétrico presenta una mayor sensibilidad frente
a variaciones en la tension de alimentacién en comparacion con el comparador de
dos etapas (2,2-2,3%/V frente a —0,7%/V) y un mayor consumo (150 nA vs 261
nA en condiciones nominales excluyendo el consumo del buffer de salida).

Ambos circuitos fabricados ocupan un drea de 0,041 mm? cada uno. Operan
con un consumo de potencia en el orden de los cientos de nanowatts. Mediante
calibracion, su frecuencia alcanza los 32,768 kHz con un error menor a +1% en el
rango de temperatura de interés y con una variacién de la alimentacién nominal
del 10% (2,25 V a 2,75 V). Adicionalmente, se verificé un tiempo de arranque de
aproximadamente 2 ms en los dos disenos.

Las mediciones de desviaciéon de Allan parecen mostrar en principio una buena
estabilidad para un oscilador de relajacién, aunque se deberia extender el tiempo
de medicién para sacar conclusiones.

También se evidenciaron oportunidades de mejora en el diseno. La utilizacion
de capacitores de atenuacion para el ajuste fino provocé que la frecuencia tuviera
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una dependencia no lineal con respecto a la palabra digital de calibracién, requi-
riendo métodos como la busqueda binaria. Adicionalmente, las simulaciones de
Monte Carlo realizadas con méxima capacitancia de calibracién mostraron que el
rango de ajuste por capacitores resulta insuficiente para cubrir la totalidad de las
variaciones de proceso: solo el 0,15% de las muestras del Disefnio 1 resultaron no
calibrables, mientras que en el Diseno 2 esta cifra alcanzé el 20,0 %, evidencian-
do que el Disenio 1 presenta mayor robustez frente a variaciones de proceso. Por
ello se propuso un esquema alternativo de calibracion con resistencias, el cual fue
evaluado mediante simulacién con resultados satisfactorios.

Por otra parte, se disenié y evalué mediante simulacién un circuito de arranque
que reduce el tiempo de encendido de la fuente PTAT de aproximadamente 46 ms
a menos de 0,2 ms, mejorando la robustez del arranque frente a variaciones de
temperatura. Tanto este circuito como el esquema de calibracién con resistencias
fueron incorporados en el portado del disenio a la tecnologia X-FAB XHO035, en
fabricacion al momento de finalizar este manuscrito.
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