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Capitulo 1

Introducao

Em uma era reconhecida por avancos tecnoldgicos em diversas areas, o campo
da microeletronica tem destaque por estar presente em todas elas. Os modernos 6nibus
espaciais, os equipamentos médicos antes inimaginaveis, os robos que beiram a perfeicao
humana ou os tao famosos PC’s (Personal Computer), todos eles buscam suporte na
microeletronica. E neste ambiente micrométrico em que vivemos, a necessidade da
formacao de mao de obra qualificada que desenvolva chips cada vez mais rapidos,

funcionais e eficientes ¢é indiscutivel.

Na contramao da histéria, permanecemos por muito tempo relutantes a idéia
de mergulhar neste oceano de transistores. O recente prejuizo na balanca comercial
brasileira, causado principalmente pelas grandes quantidades de circuitos integrados
importados, trouxe nosso pais a uma realidade. Neste contexto, as pesquisas cientificas
em microeletronica nunca foram tao importantes ao desenvolvimento industrial da

nossa nagao.

Caminhando em diregao a tendéncia dos sistemas totalmente integrados (embedded-
systems) com baixa tensdo de alimentagao, o desenvolvimento de células béasicas que se
enquadrem neste contexto é extremamente 1til, acelerando o desenvolvimento de sis-
temas mais complexos. Os comparadores podem ser considerados uma dessas células.
Em especial, os comparadores Schmitt-trigger, também conhecidos como comparadores

com histerese, sao preferencialmente utilizados por possuirem a virtude de eliminar o



problema conhecido como comparator chatter ! , além de serem utilizados em controles
de Liga/Desliga e em osciladores de relaxacao [1, 2]. Eles também sao especialmente

tteis em foto-detectores, controles-remoto 6pticos e instrumentos médicos [1, 2.

Este trabalho apresenta uma nova estrutura de um comparador de corrente, di-
gitalmente programével, para operacao em baixa tensao de alimentacao e compativel
com processos VLSI(Very Large Scale Integration). Totalmente implementavel em tec-
nologia CMOS convencional, pode ser prototipado em processos considerados de baixo

custo.

Diversos comparadores de corrente ja foram propostos [1, 2, 3, 4, 5]. Alguns deles
para aplicacoes em alta freqiiéncia [3, 4], outros para aplicacoes de alta precisao [3, 5]
ou ainda os denominados offset-free [2], mas nenhum deles apresenta a propriedade que
consideramos ser a maior contribuicao deste trabalho: a programabilidade digital. Esta
caracteristica permite comparacoes de corrente de alta precisao quando aproveitada em

estruturas adaptativas.

O comparador proposto é modularizado e cada médulo (ou célula bésica) é ana-
lisado individualmente. No projeto de cada célula tentamos otimizar as propriedades
individuais que proporcionariam um melhor comportamento global da estrutura. No
Capitulo 2 apresentamos os elementos basicos que compoem o comparador de corrente.
Iniciamos com a apresentacao do mais basico de todos os elementos encontrados nos
sistemas integrados: o transistor MOS, onde mostraremos seu principio basico de fun-
cionamento e as equacoes matematicas que modelam seu funcionamento. A segunda
estrutura apresentada é o circuito de polarizacao. Este circuito é composto por um
divisor de tensao e um buffer de tensao. Em seguida é apresentada a pega-chave do
comparador de corrente que é a rede divisora de corrente. Este elemento permite a
programabilidade do Schmitt-trigger. Para esta funcao utilizamos a ja conhecida rede
MOCD (Mosfet-Only Current Divider) [6, 7, 8]. As duas tdltimas células apresentadas
sao o amplificador operacional e o comparador de tensao. Estas duas células merecem
uma atencao especial. Suas caracteristicas tém grande influéncia no comportamento do

Schmitt-trigger. Concorrentemente com os conceitos tedricos envolvidos em cada uma

' Multiplos chaveamentos que ocorrem queando o sinal de entrada estd préximo ao limiar de comu-

tagao, devido a presenca de ruido no sinal de entrada



destas células, mostramos simulagoes que ilustram seus principios de funcionamento

e/ou principais caracteristicas.

No Capitulo 3 apresentamos o comparador de corrente proposto. Inicialmente
mostramos uma estrutura nao-programavel, de simples entendimento, que introduz
conceitos essenciais do comparador. Entao, apresentamos a estrutura programével,
programabilidade esta que é naturalmente estabelecida através das redes divisoras de
corrente. Ainda neste capitulo apresentamos anédlises tedricas das principais fontes de

erro existentes no circuito.

No Capitulo 4 apresentamos os dados referentes a implementacao dos protétipos
integrados. O comparador de corrente foi integrado em tecnologia CMOS no processo
0.8um da Austria Mikro Systeme [9] através do Projeto Multi-Usudrio (PMU) mantido
pelo Instituto Nacional de Informagao (ITI - Campinas). Primeiro é apresentado o
leiaute executado para envio a integracao. Posteriormente, apresentamos os resultados

obtidos em testes de bancada.

No Capitulo 5 apresentamos uma aplicacao a estrutura proposta: um gerador
de sinais digitalmente programavel, onde podemos controlar diversas caracteristicas
dos sinais gerados, com destaque aos ajustes a freqiiéncia. Ao final do capitulo sao

mostradas simulacoes que comprovam o funcionamento deste gerador de sinais.

Finalmente, apresentamos no Capitulo 6 as conclusoes deste trabalho.



Capitulo 2

Elementos Basicos

A estrutura do Schmitt-trigger que iremos apresentar neste trabalho é compos-
ta por diversos modulos que podemos chamar de células ou elementos béasicos, como
pode ser visto na Figura 2.1. Neste capitulo apresentaremos as células utilizadas pa-
ra implemetar cada um dos blocos do diagrama da Figura 2.1, sempre destacando as
caracteristicas individuais que influem diretamente no comportamento do comparador
de corrente. As fonte de correntes sao implementadas por redes divisoras de corrente,
o conversor [-V é composto por um transistor e um amplificador operacional. O com-
parador de tensao é um amplificador operacional e o circuito basico de polarizagao é

uma associagao em série de dois transistores de mesmas dimensoes.

Diagrama em Blocos

do Schmitt-Trigger
B Irer
In IpiFr
N _DIFE | convERSOR L4,

- -V COMPARADOR
DE TENSAO —
—# Vx
a lrer

VBias VBias

Figura 2.1: Diagrama em blocos do Schmitt-trigger



2.1 O Transistor MOS

O transistor MOS, ou simplesmente MOSFET (Metal-Ozide-Semiconductor Fi-
eld Effect Transistor), é a principal célula dos circuitos integrados CMOS. Neste item
apresentaremos seu principio de funcionamento bem como um conjunto de equacoes
matematicas que modelam o comportamento fisico deste dispositivo. Este conjunto
de equacoes é suficiente para o entendimento de todos os calculos apresentados neste

trabalho que envolvam a operacao do transistor MOS.

O modelo utilizado é baseado no dispositivo a quatro terminais, esquematizado
na Figura 2.2. O terminal de substrato (bulk) serd tomado como referéncia para todas
as tensoes. Denominamos canal a regiao abaixo do isolante de porta (gate), entre as

difusdes de dreno(drain) e fonte (source).

G
r° I [ q o
)
)

substrato—p

NMOS PMOS
(b)

Figura 2.2: Transistor MOS (a) canal N e (b) um canal N e um canal P em corte

transversal

2.1.1 Principio de Funcionamento

Para andlise do funcionamento do transistor MOS, consideramos o dispositivo
canal N. As diferencas de potencial aplicadas entre os terminais de porta, fonte e dreno

e o substrato (Vgg, Vsp e Vpp) atuam sobre a distribuigao de cargas no canal. O regime



de conducao do MOSFET é denominado de inversao, regime este desencadeado quando
Vg € suficiente para que a concentragao de portadores minoritarios, elétrons, sobrepuje
a de lacunas na interface 6xido-semicondutor. Os elétrons, atraidos pelo campo elétrico
sob o 6xido, constituem uma finissima camada dita de inversao. Se entao for aplicada
uma diferenca de potencial entre os terminais de dreno e fonte havera circulagao de

corrente elétrica através desta fina camada condutora [10].

No modo de funcionamento direto, a tensao Vpp é sempre superior a tensao Vgpg.
Aumentando-se Vpp, as vizinhancas do dreno vao sendo pouco a pouco depletadas de
elétrons, caracterizando o estrangulamento do canal condutor, fendmeno conhecido pelo
termo ingleés pinch-off. O pinch-off nao impede a continuacao do fluxo eletronico, porém
este permanece praticamente insensivel a posteriores aumentos de Vpp. Neste caso,
dizemos que o dispositivo estd em saturacao direta ou simplesmente em saturacao.
Enquanto nao se verifica o estrangulamento do canal, dizemos que o transistor esta

operando na regiao triodo [10].

2.1.2 Modelagem Matematica

As equagbes que apresentaremos sao fundamentadas e muito bem apresentadas
em [10]. E um conjunto resumido de equagoes, porém todas as equagoes de interesse

para os projetos descritos neste trabalho sao apresentadas.

Para o funcionamento estatico do transistor, definimos a corrente de dreno como

Ip=1Ip—1Ig (2.1)

onde Ip(g) sao as correntes de saturagao direta e reversa respectivamente e definidas

como

Ipry = Is - tyr) (2.2)

onde g,y é a corrente de saturacdo direta (reversa) normalizada [10, 11] e Ig é a

corrente de normalizacao , dada por



onde:

W e L sao as dimensoes do canal do transistor;

i é a mobilidade dos elétrons (ou lacunas para um PMOS);

ChHx € a capacitancia por unidade de area do 6xido sobre o canal;
¢ € o potencial térmico e

n ¢ o fator de rampa [10].

O parametro n é ligeiramente dependente de Vg e tem seu valor entre 1 e 2.

Para a tecnologia utilizada, pode ser adotado n constante igual a 1, 3.

A corrente de saturacao direta normalizada iy também é denominada coeficiente

ou nivel de inversao [10, 11].

A relagao entre as correntes normalizadas e as tensoes terminais do transistor

sao dadas por [10]

Vp — Vsp(pB) , .
VP VSBOB) _ o (i — 1 2.4
5 V1 +ise ( s — 1) (2.4)

onde Vp é denominada tensao de pinch-off e definida por

_ VG’B - VTO

n

Vp (2.5)

sendo Vg é um parametro tecnolégico denominado tensao de limiar.

A Figura 2.3 ilustra graficamente as correntes de saturacao direta e reversa.
A curva apresentada é a tradicional caracteristica Ip x Vp de um transistor MOS

polarizado como indicado na mesma figura.

A partir do conceito abstrato que define a tensao Vpg para a qual o transistor
estd saturado, temos a relacao entre a tensao Vpg de saturacao e o nivel de inversao

na fonte, i7. Tal relacao pode ser satisfatoriamente admitida como [12]
Vbssar & &1 (3,5 + /1 + if) (2.6)

Uma caracteristica dinamica essencial do transistor é a transcondutancia, que
diz respeito a variacao da corrente de dreno mediante pequenas variacoes das tensoes

terminais do transistor. Em 2.7 definimos a transcondutancia de fonte (dreno) que



Vs Vo

Figura 2.3: Curva Ip x Vp genérica de um N-MOS

mede a variacao de Ip quando variamos Vs(p) e mantemos as outras tensoes terminais

Ims(d) = 2;5 (\/ 1+ if(r) - 1) (27)

Para um transistor em saturacao podemos definir g,,, de outra forma:

constantes:

215, 1
o (J1+ip+1)

A transcondutancia de porta g4, ou simplesmente g,,, ¢, para um transistor

saturado, aproximadamente igual a g,,s/n [11, 13].

2.2 Circuito de Polarizacao

O circuito de polarizagao do comparador de corrente é apresentado na Figura
2.4.a que é uma simples associacao série de dois transistores de mesmas dimenoes

W e L.

A variavel de interesse deste arranjo é a tensao Vgrag verificada no né interme-
didrio aos dois transistores M4 e Mp. Para possibilitar a polarizacao de eventuais nos
onde haja consumo de corrente é utilizado um buffer de tensao, que fornece a tensao
denominada Vj; 44, como indicado na Figura 2.4.b. A menos dos erros provocados pelo

offset e pelo ganho DC finito do AmpOp a tensao Vi 44 € igual a Vprag.

Definindo a corrente I3;4x como a corrente de um transistor idéntico aos utili-
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l Imax
2
<-"
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Ma™ | — VBias
V
oD ' Vs Vaias
<- -+

"1
(a) Ve (b)

Figura 2.4: Circuito de polarizacao DC: (a) o divisor de tensao e (b) o buffer de tensao

zados no divisor de tensao, quando este estiver polarizado com o conjunto de tensoes
Vo = Vpbe = Vpp — Vss e Vgp = 0, e ainda, recorrendo ao conceito de transistor com-
posto [14], podemos interpretar o arranjo como sendo um unico transistor composto
de comprimento de canal L igual a duas vezes o comprimento do canal de M4 (ou Mp,
pois sdo idénticos). Assim, as correntes de dreno dos transistores M4 e Mp do divisor

de tensao serao dadas por:
1

Ipa=Ipp = §IMAX (2.9)

As curvas apresentadas na Figura 2.5 ilustram as caracteristicas de saida de dois
transistores polarizados com Vg = Vgrags e com Vg = Vgg. Uma propriedade essencial
da tensao Vpras gerada para o Schmitt-trigger pode ser visualida na Figura 2.5.a, onde,
se fizermos Vp = Vpp temos uma corrente de dreno Ip = Ipyax/2. Ou, se fizermos
Vp = Vsg temos Ip = —Ipyax/2. Ainda, a um transistor polarizado com Vs = Vgjag

é possivel a maxima excursao de corrente (_IA# : IM%)

05| e 4 1
04
Vo 08 Vo -
0.2 le) i -
£ / % 0.6 .
<
= ] S i le-o—-
< 0 ‘ Vbp <«—0 Vgg <05 ~ / Vob @# <«—O Vss
| 0.4 ! ]
-0.2 - !
i VBIas ‘ Vss
i 0.2 ! -
-0.4 ‘
! w (b)
1 (a) 0 !
0.6 v v
165 -11 _-065 035 1.35 Vpp -165 -11 _-0.65 0.35 135 Vg,
VBIAs Vo Veias v,V

Figura 2.5: Caracteristica de saida do transistor polarizado com (a) Vs = Vgras € (b)

Vs = Vsg
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A utilizagao de transistores NMOS para implementar o divisor de tensao faz com
que o valor da tensao Vgras seja proximo a Vgg. Como veremos posteriormente, os
amplificadores operacionais utilizados no Schmitt-trigger estarao operando com tensao
de modo comum igual a Vgyas e, desta forma, deverao possuir entrada diferencial com

transistores PMOS.

2.3 Rede Divisora de Corrente

O elemento que nos permite estabelecer a programabilidade digital do Schmitt-
trigger é o divisor de corrente. O divisor utilizado é a conhecida rede MOCD (MOST-
Only Current Divider) que tem a propriedade de programar a reparticdo da corrente

de entrada para suas duas saidas segundo uma palavra digital de controle.

A rede em questao foi introduzida em [6] e ¢ muito bem descrita em [7, 8]. O
MOCD ¢ baseado na topologia da classica rede ladder R-2R. Um divisor de “n” bits
é apresentado na Figura 2.6. As chaves analégicas MOS indicadas tém a funcao de
direcionar a corrente de cada ramo para o ponto de soma (sum-line) ou para o ponto
de “descarga” de corrente (dump-line). O direcionamento das parcelas de corrente é
obtido pela aplicagao de uma palavra digital aplicada as chaves, que funcionam de
forma complementar, estando sempre uma “fechada” e a outra “aberta”. Desta forma

temos sempre dois transistores ligados em série [14] em cada ramo paralelo.

ivc I IVDD I ‘ ||N/2 .

I I'"/21 ny
’E{ l ||N/21 ’E{ l I, }j/ b[0...5]
Atiatintl st itk it ittt itls Stttk #4= MOCD 5i¢
Chaves .| Do by by by }j/ VC  Dum
Analég‘]lica: i H }'—?‘ H }-—¢ }g l;P
L S
Dump-line . (b)
- ’ J Sum-line
(1-a)liy T ‘ S

(a) al IN

Figura 2.6: Rede MOCD genérica: (a) circuito elétrico e (b) simbologia adotada

A divisao da corrente de entrada é feita com ponderacao binédria a cada ramo
paralelo conforme indicado. O funcionamento da rede pode ser facilmente entendido se

recorrermos aos conceitos de associagao série/paralelo de transistores [14]. Analisando
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a Figura 2.6 vemos que ha dois ramos iguais conectados ao né N;. Portanto, a corrente
injetada neste né é dividida por dois [7]. Estes dois ramos, quando associados, equiva-
lem a um transistor unitario. Assim, temos dois ramos semelhantes conectados ao né
Ny, havendo uma divisao por dois da corrente injetada em Ny e assim sucessivamente.
Os nés de saida sum-line e dump-line devem estar submetidos ao mesmo potencial,
pois s6 desta forma teremos cada ramo paralelo polarizados sempre da mesma forma,

independente da chave que esteja conduzindo.

Os valores das correntes Isyy € Ipyyp sao determinados por

Isum = a-Iin (2.10)
e

Ipvmp =1 —a)-Iin (2.11)

sendo:

b+1

= 2.12
o=t (2.12)

onde:

b é o valor da palavra digital de controle, em base decimal;

n é o numero de bits.

As curvas da Figura 2.7 foram obtidas experimentalmente em um MOCD de 6
bits integrado e demonstram o funcionamento do mesmo. A Figura 2.7.a assemelha-se
a tradicional caracteristica Ip x Vp de um transistor, porém obtida para um MOCD.
Neste caso, temos a caracteristica Isyy X Vin para diversos valores de a. A Figura
2.7.b de Isyp X I1y demonstra a linearidade da divisao de corrente efetuada. A Figura
2.8 ilustra o funcionamento de um MOCD como conversor D/A. Na Figura 2.8.a vemos
os 64 niveis possiveis e na Figura2.8.b os 16 niveis possiveis relativos ao 4 bits mais

significativos.

Algumas outras considerac¢oes importantes devem ser feitas a respeito do MOCD.

Do ponto de vista do né de entrada, o MOCD ¢é visto como um transistor composto
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30 o= 30
o=1
20 a=34 20 G =g
/ a=1/2
10 10 a=12
z Vo— a=Ta z )
= Z =
2L P
-10 -10
-20 -20
_30 -30
-15 -1 -0.5 0 0.5 1 15 -30 -20 -10 0 10 20 30
Vi (Al

(a) (b)

Figura 2.7: Curvas DC de Isyy (a) em funcao de Viy e (b) em fungao de Iy

ﬁ%ﬂ

: o =
& * I

i

Figura 2.8: Caracteristica estdtica de um MOCD de (a) 6 bits e (b) mostrando a

transferéncia dos 4 MSB’s

Wu

Tt onde Wy e Ly sao as dimensoes de cada um dos transistores que

de dimensoes
compoem a rede. A condutancia vista pelo né sum-line é dependente do valor de «

e atinge seu maior valor quando o« = 1. Neste caso o MOCD também pode ser visto

como um transistor composto de razao de aspecto ;Z—Z O transistor posicionado a

entrada do MOCD pode ser utilizado como um enable do divisor de corrente. Através

de sua tensao de porta, denominada V¢, podemos anular a corrente de entrada.
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2.4 Amplificador Operacional

O esquema elétrico do amplificador operacional utilizado é representado na Figu-
ra 2.9.a. As dimensoes de cada transistor estao indicadas na Tabela 2.1. Os transistores
foram dimensionados de acordo com a metodologia apresentada adiante, na Segao 2.4.1.
Na Figura 2.9.a estao indicadas as correntes de polarizagao normalizadas do circuito.
Trata-se de um amplificador operacional de dois estagios com compensacao Miller. O
primeiro estdgio é um amplificador diferencial com saida simples [15, 16]. O segundo é
um amplificador fonte comum operando em classe A. Esta estrutura foi escolhida pela

sua simplicidade de projeto.

My |
l4- Ig
VOUT
<¢> ::i::CL

—9 oS
+ +
Vid Vout
—9 ol

Figura 2.9: Amplificador operacional Miller classe A: (a) esquema elétrico e (b) modelo

AC

O modelo AC para a topologia escolhida esta representado na Figura 2.9.b, onde:
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M | W [pm] | L [pm] | M| W [pm] | L [pm]
1 80 2 5 30 4
2 80 2 6 30 4
3 80 4 7| 320 2
4 80 4 8 | 240 4

Vpp = 1,65V Veg = —1,65V Ip = 24uA
Co=8pF Cp=16pF Ry = 10k

Tabela 2.1: Dados de projeto do amplificador operacional Miller

gmI € 0 g,, dos transistores M3 e M4;
go1 € Cor sao respectivamente a condutancia e a capacitancia vistas pelo né Ny;
Cc ¢é o capacitor de compensagcao;
gmi1 € 0 g,, do transistor Ms;
L € a capacitancia de carga C, somada as capacitancias parasitas do né Noyr e

gr. é a condutancia de carga g, somada as condutéancias vistas pelo né Noyr (gasie € Jasis)

Segundo o modelo AC apresentado, o ganho DC do primeiro estagio é dado
por (2.13) e o ganho DC do segundo por (2.14) [17]. O produto ganho-banda do
amplificador operacional é dado por (2.15) [17]. Os valores de g,; € gorr sdo de dificil
previsao e, conseqiientemente, a determinagao do ganho tedrico da estrutura também
o é. Porém, o valor de g,, de um transistor saturado ¢ comumente muito maior que
o valor de g45. Para um dado nivel de polarizagao, a relagdo g,,/gqs torna-se maior a
medida que o comprimento L do canal do transistor aumenta [18]. Contudo, o aumento
excessivo do comprimento do canal leva a degradacao da resposta em freqiiéncia do
AmpOp devido ao conseqiiente aumento das capacitancias parasitas. Assim, optamos
pela utilizagao de transistores com comprimento de canal que conduzissem a um ganho

DC aceitavel e nao comprometessem a resposta em freqiiéncia do AmpOp.

Ay =21 vy (2.13)
GoI
Ayyy = 2t [V/V] (2.14)
gr
GBW = I [Hz] (2.15)
2T CC

A principal informacao que precisamos do modelo AC é a determinagao do pro-
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duto ganho-banda GBW ( Gain-Bandwidth). Como mostraremos no Segao 3.3.2, quanto
maior o GBW do amplificador operacional menor serd o erro verificado no comparador

de corrente a uma dada freqiiéncia de operagao.

2.4.1 Dimensionamento dos Transistores do AmpOp

Como ponto de partida para o projeto do amplificador operacional, estipulamos
um GBW = 2M Hz, cerca de duas décadas acima da maxima freqiiéncia de interesse
(dudio-freqiiéncias), e um capacitor de compensagdo Cc = 8pF que, apesar de ser
um valor de capacitancia elevado, permite que o AmpOp opere, sem degradacao da
resposta em freqiiéncia, com uma carga capacitiva de 16pF', valor da capacitancia de
pontas de prova de osciloscopios. Assim, os testes de bancada podem ser realizados

sem circuitaria extra. O valor de g,,; pode ser assim obtido por:

gmi = gmza = 2m-Cc-GBW (2.16)
1A
~ 100 —
V
Os transistores do par diferencial de entrada sao do tipo PMOS, em funcao do
valor da tensao de modo comum, a que estara sujeito o AmpOp no Schmitt-trigger,

ser proxima a Vgg (Secao 3.1). Amplificadores operacionais com entrada NMOS nao

conseguem operar com valores de tensao de modo comum préximos a Vsg.

O nivel de inversao de cada transistor ¢ uma variavel importante para o projeto
do AmpOp. O parametro iy relaciona o valor das tensoes de saturacao dos transistores
(Equagao (2.6)), a area ocupada e os valores absolutos das correntes de polarizagao.
Para todos os transistores foi utilizado um ¢y = 40, polarizando os transistores em

regime de inversao moderada/forte.

De (2.8), definimos a corrente de polarizagao dos transistores M3 e M, . E de
(2.3) suas razoes de aspecto W/L em funcao de g,, e iy.
[ 1 + A/ 1 —+ Z'f3,4
= B_grng —+ " (2.17)
2 2
~ 12 uA

]F3,4
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W I 1
() _BL_ 2 L9 (2.18)
L/sa 2 igza-Isop

Nos transistores M5 e Mg, a corrente de polarizacao é igual a Ig/2. Assim:

%74 Ip 1
YY 2B x5 2.19
( L )5,6 2 igsec Lson (2.19)

Os transistores M; o compoem um espelho que disponibiliza ao par diferencial a
corrente de polarizagao Ig, fornecida, por exemplo, por uma fonte de corrente externa.

Temos entao:

W I
<_) B g0 (2.20)
L/12 ip12-Isop

A 1ltima etapa do projeto é o dimensionamento dos transistores do estagio de
saida. O ponto de partida escolhido foi a corrente maxima de saida que o AmpOp
deveria fornecer. Para uma corrente Iy maxima igual a 1,5- Irgp, a corrente maxima
requerida do AmpOp é de 2,5 - Igrpr ou aproximadamente 75uA. Para permitir que
o AmpOp forneca efetivamente tal corrente sem entrar em saturagao, projetamos uma
corrente de saida de 96uA que inclui uma margem de seguranga de aproximadamente

25%. A partir deste valor e da relacao do espelho de corrente M; — My, temos

~[=

%:< >7:4 = (%)7:160 (2.21)

1

/N
==
N——

O transistor Mg deve ser dimensionado de forma a minimizar o offset sistematico

da estrutura. Esta minimizacao é obtida se garantimos a relagao:

(D)= 57 (7).~ ez

Por fim, é importante estimar a margem de fase do AmpOp na condicao critica

de operacao. As posigoes aproximadas das principais singularidades secundérias, pge.

e z, sdo dadas por [17]:

_ —9miII
psec 27T . CL
PR (2.23)

271‘-00
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onde:
gmir € igual a g,,s para o AmpOp apresentado na Figura 2.9;

Psec € @ posicao do polo secundario; z é a posicao do zero.

A margem de fase estimada é dada por:

MF =90 — tg~* (GBW> —tg™! (GBW> (2.24)

psec z

Segundo o projeto descrito, a margem de fase estimada ¢é de 68°.

A Tabela 2.1 foi preenchida de acordo com as razoes de aspecto acima deter-
minadas. Os valores de comprimento de canal L = 4um para os transistores menores
(M;_g e Mg) foi arbitrado de forma a garantir um casamento aceitavel e, ao menos em
simulacao, um ganho bem superior ao obtido caso fosse usado L = 2um. Nos transis-
tores maiores (M;_o e M;), um L = 2um evitou a implementacao de transistores muito
grandes (com grandes capacitancias parasitas). Os resultados obtidos em simulagao e

experimentalmente foram satisfatorios como podemos ver a seguir.

2.4.2 Medicao dos Parametros do AmpOp

Para demonstrar o comportamento do AmpOp projetado efetuamos algumas si-
mulacoes computacionais além de testes experimentais de bancada. Duas configuracoes
basicas foram utilizadas para efetuar as medicoes dos principais parametros, através
de simulacoes. A Figura 2.10 mostra estes arranjos. Os valores das cargas resistivas
(Ry = 10kQ2, Ry = 40kQ2 e Ry = 10kQ) foram baseados nos valores estimados das
cargas as quais o AmpOp estard sujeito no Schmitt-trigger. A carga capacitiva C, é de
16pF, simulando a capacitancia de entrada de uma ponteira de prova de osciloscopio.

A tensao de referéncia dos circuitos é a tensao de polarizacao Vgyas.

Através do conversor I-V (Figura 2.10.a) medimos o slew-rate e o setling-time.
Este arranjo é utilizado ao invés da tradicional configuracao seguidor de tensao, pois
representa de forma mais préxima as condigoes de operacao do AmpOp. O slew-rate foi
medido aplicando-se um degrau de corrente de 80 A. A Figura 2.11 mostra o resultado

desta simula¢do. O menor slew-rate medido foi de 2,7V/us.

Para obtencao do settling-time também aplicamos um degrau a entrada do con-
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1 e T

(b)
Figura 2.10: Configuragoes para medi¢oes dos parametros do AmpOp: (a) conversor

I-V e (b) amplificador em aberto com offset corrigido

versor I-V, porém de amplitude igual a 4puA. A Figura 2.12 mostra o resultado da

simulagao realizada. O valor do settling-time medido é de cerca de 370ns.

O offset sistematico foi obtido através da simulacao do ponto de operacao DC,
do arranjo indicado na Figura 2.10.a, com a corrente de entrada I;y = 0. Neste caso

a tensao de saida do amplificador operacional é dada por (2.25) [19, 20]

R
Vour = Vos - <1 + 1> (2.25)
Ry

O circuito indicado na Figura 2.10.b foi utilizado para levantar as curvas de
magnitude e fase do ganho em malha aberta do amplificador operacional. O offset do
AmpOp foi compensado através da fonte de tensao colocada a entrada inversora do

mesmo. Os resultados obtidos sao mostrados na Figura 2.13.

A Tabela 2.2 traz um resumo dos principais parametros do amplificador opera-

cional verificados em simulacao e experimentalmente.

As medidas experimentais apresentadas na Tabela 2.2 foram obtidas com arran-
jos semelhantes aos da Figura 2.10, a excegao do ganho AC. O arranjo utilizado neste
caso é mostrado na Figura 2.14, que tem a virtude de compensar o offset do AmpOp,

garantindo a medi¢ao no ponto de maximo ganho da curva DC do componente. Nova-
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0.5 1 15 2 2.5

1 1.5 2 2.5
Tempo [us]

Figura 2.11: Tensoes de entrada (Viy) e saida (Voyr) para medigao do slew-rate

mente a tensao de referéncia para este circuito é Vgrag. Para o circuito da Figura 2.14

. Os valores

e com It; = Ry, o ganho em aberto do AmpOp ¢ igual a A = —*= - &RL?)RK"’

Vg

medidos através deste arranjo sao mostrados nas curvas da Figura 2.15. O valor de R,

é igual a 100kS2, R3 = 10kQ2 e C' = 1000 F + 47 F (eletrolitico + poliéster).

A medicao experimental do Settling-Time é dificultada pela precisao dos equi-

pamentos disponiveis. Desta forma, o valor medido apenas representa uma estimativa.

2.5 Comparador de Tensao

Para implementar o comparador de tensao utilizamos a mesma estrutura do
AmpOp. Desta forma, aproveitamos o projeto executado e o leiaute realizado para
implementagao integrada. Como tnica diferenca entre os componentes, no comparador
de tensao a compensacao Miller é retirada. Uma vez que o comparador de tensao nao
opera com qualquer tipo de realimentacao, tal compensagao nao é necessaria. Assim,
podemos aumentar a velocidade de operacao do comparador. Para acelerar a resposta

do comparador, outras estruturas podem ser utilizadas, como por exemplo, as do tipo
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Figura 2.12: Tensoes de entrada (V;y) e saida (Voyr) para medigao do settling-time

com R; = 10kQ2 e Cp, = 16pF

latch.

O ganho DC da estrutura é o mesmo que o verificado para o AmpOp (69, 1dB).O
capacitor de compensacgao nao tem qualquer influéncia sobre esta medida. Em relacao
ao atraso da resposta do comparador, denominado Ay, é necessario observar que este é
dependente tanto da frequiéncia do sinal aplicado como da amplitude do mesmo. A de-
terminacao tedrica deste atraso é ainda mais dificultada se considerarmos a imprecisao
na avaliacao dos valores das capacitancias parasitas desta célula. No entanto, como ve-
remos na Secao 3.3.2, a determinacao deste atraso pode ser importante na previsao dos
limites de operacao do Schmitt-trigger, caso 2w/ seja da mesma ordem de grandeza
ou maior que 1/GBW amp0, (vide Equacao (3.11), Secao 3.3.2). Neste caso, podemos
simular o comparador de tensao em condigoes (amplitude e freqiiéncia) préximas as da

aplicagao pretendida e utilizar os valores obtidos nas simulacoes como valores tedricos

de At.
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Figura 2.13: Magnitude e fase do ganho de malha aberta do AmpOp em fungao da

freqiiéncia para Ry = 10k e C, = 16pF

Parametro Simul. | Experim. | Unidade
Slew-Rate (SRT)/(SR™) 2,7/-29 | 24/-2,8 V/us
Settling-Time (ST) 370 ~400 ns
Ganho DC (DCgarn) 69,1 61,9 dB
Produto Ganho-Banda (GBW) 2,04 2,0 MHz
Offset (Vs fset) 74 ¢ 1000 nY
Corrente de Polarizagao 144 - ¢ HA

“offset sistematico médio entre 4 amostras

boffset aleatério

°Nao havia uma amostra isolada para medicao da corrente de polarizagao total

Tabela 2.2: Resumo das caracteristicas do amplificador operacional
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Figura 2.14: Arranjo experimental para medicao do ganho em funcao da freqtiéncia
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Figura 2.15: Curvas experimentais do ganho do AmpOp em func¢ao da freqiiéncia



Capitulo 3

Comparador de Corrente

Schmitt-trigger

Neste capitulo apresentaremos o comparador de corrente Schmitt-trigger pro-
posto, sendo este a esséncia do trabalho. Inicialmente apresentaremos uma estrutura
nao-programavel. Esta abordagem inicial, por sua simplicidade, torna mais transpa-
rente o funcionamento do comparador. Depois introduziremos o elemento que permite
a programabilidade do comparador, o MOCD. Uma atengao especial é dedicada no fim
deste capitulo a analise das fontes de erros basicos que podemos verificar no Schmitt-

trigger [21, 22].

3.1 Comparador Schmitt-trigger Nao-programavel

A estrutura do comparador nao-programavel é mostrada na Figura 3.1. A va-
riavel de entrada é a corrente I;y. A tensdo do né de entrada N; é fixada através do
curto-circuito virtual do AmpOp A;. Ao transistor M; deve ser garantida a operagao
na regiao triodo. Assim, o valor maximo da corente de entrada I;y_arax ¢ limitada

pela relacao

Itn_vax < Ipi_sar — Irer (3~1>

onde Ip1_sar € a corrente de saturacao para o transistor M;. Caso M; venha a entrar em

saturacao, o mesmo acontecera com o AmpOp A; e o comportamento do Schmitt-trigger

23
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ficara descaracterizado. De fato, M; e A; atuam em conjunto como um conversor I-
V. As tensoes de saida Vx e Vx sao complementares. Elas controlam os transistores
Myx e My, respectivamente, que sao responsaveis pela formacao do loop de histerese.
Os transistores Mx e My estao polarizados exatamente com os mesmos conjuntos de
tensoes (Vigp, Vsp e Vpp) que os transistores My e Mp (Figura 2.4.a) do circuito de
polarizacao. E bem verdade que My e My nao conduzem simultaneamente como M 4
e Mp. Porém, como Mx é idéntico a My, a imposicao de Vgras ao né N; garante

Ipyx = Ipay = 2% (Seqao (2.2)).

My

l lrer  Ipir TT _
Vx (= 7

H [:MX ~Vost * j} :
N — h JY’/:
I Ay

_Q_{ [:MY + N2 _A2 N3 )

Vx f
l|REF Vaias ( t :)D_Vg:(
1 BIAS 1 i

Figura 3.1: Comparador de corrente nao-programével

Agora vamos determinar os pontos de comutacao do laco de histerese. Tomamos
a corrente que percorre My (e My) como uma corrente de referéncia Igpp, conforme
indicado na Figura 3.1. A saida do comparador A, comutara (conseqiientemente Vy e
Vx) sempre que a corrente Ip;pp for zerada, pois, neste caso, a tensao Vpgy sera zero
e as tensoes das entradas inversora e nao-inversora do comparador A, serao as mesmas

e iguais a Vgras. O comparador Ay estara no limiar de comutacao.
A corrente Iprpp é dada por (3.2) ou (3.3), dependendo do estado de Vi

IDIFF = I[N + [REF, Se VX = HlGH (32)

Iprrr = IiN — IREF, se Vx =LOW (3.3)

Caso Vyx esteja no estado HIGH, o transistor M x estara conduzindo e My estara

“desligado”. De acordo com (3.2), para que a corrente Ip;pp seja zero, a corrente Iy
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deve ser —Izgr. Neste caso, havera uma comutacao do estado HIGH para o estado
LOW. De forma dual, caso Vx esteja no estado LOW, My estard conduzindo e My
“desligado”. De acordo com (3.3), I;y devera ser igual a +Igpp para que Iprpp seja
zero. Neste caso, haverd uma comutacao do estado LOW para o estado HIGH. A

Figura 3.2 mostra o laco de histerese obtido

A Vx
< < <> HIGH
Y
~IRer ATIREF
Y
~ T LOW

Figura 3.2: Curva de histerese para o comparador de corrente nao-programavel

A utilizagao de portas logicas XOR como inversoras faz com que os atrasos das
tensoes Vy e Vx em relacao a Vysz sejam parecidos. O uso de dois inversoress em
cascata produziria sinais complementares com atrasos diferentes em relagao ao sinal

original Vys.

3.2 Comparador Schmitt-trigger Programavel

Vimos no item anterior que o laco de histerese do Schmitt-trigger é definido
pelos valores das correntes que circulam nos ramos onde estao situados os transistores
My e My, e que sao injetadas no né N;. Quando substituimos estes dois transistores
por redes divisoras de corrente MOCD, conforme indicado na Figura 3.3, as correntes
injetadas no né6 N; nao serao mais +/zrpr e sim uma parcela destas correntes de
referéncia. Os novos valores de corrente injetados sao +algrgpr ¢ —BIrgr. Como
decorréncia, os limites para a corrente de entrada I;y para os quais teremos mudanca

de estado em Vx e Vy serao igualmente ponderados.

A substituicao proposta é perfeitamente aplicavel, tendo em vista que o MOCD



26

VIN
. VXQ_g 0=l I
VBias o 0al:  lorr M1 _
—fe | i
(1-B)-Irer

~Vpst
Blrer :)D_i

IN y——— Vx

l
I la'IREF A1 i

+ N 2 —_—
(1-0)lRer[_su N3

> (=)
.&———E 8 =
VBias S8alt Vens | :)D—gv
s B VS
&5 BIAS v

Figura 3.3: Comparador de corrente programavel

tem o comportamento de um transistor composto. A tensao Vgras polariza os dois
MOCD’s de forma a terem correntes de entrada (Igpp) iguais, semelhantemente aos
transistores Mx e My . As curvas da Figura 3.4 foram obtidas por simulac¢ao, no
simulador de circuitos SMASH [23], e demonstram o controle sobre o lago de histerese.

Os fatores a e § podem ser programados independentemente.

st ol 1
p=1 a=1/64
1k |
B=3/4 a=1/4
0.5F .
B=1/2 a=1/2
=
> 4 1
B=14 a=3/4
~05- |
B=1/64 a=1
1k |
_15- |
-1 -0.5 0 0.5 1

IIN/IREF

Figura 3.4: Curvas DC de histerese do comparador de corrente programavel obtidas

por simulagao

A programabilidade obtida permite total controle sobre a curva de histerese e
pode ser explorada de diversas formas. Por exemplo, pode-se compensar os erros intro-
duzidos pelo descasamento entre dispositivos, imprecisao dos parametros tecnologicos,

etc. Desta forma, este Schmitt-trigger pode ser utilizado em aplicagdes que requeiram
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alta precisao.

3.3 Analise de Erros

H4& dois erros basicos que podemos verificar na curva de histerese: um desloca-
mento para a esquerda ou direita em relacao a origem e uma abertura do lago, como
exemplificados na Figura 3.5. O primeiro é causado por uma corrente de offset que
adiciona um erro sistematico a curva de histerese independente dos valores de a e (3
selecionados. Sua origem principal s@o as tensoes de offset dos amplificadores A; e A,.
O segundo erro é causado por um atraso de chaveamento entre o instante em que a
corrente de entrada [;y alcanca o nivel desejado de comparacao e o instante em que
efetivamente ha a troca de estado nas tensoes de saida. O giro de fase do AmpOp A,
e o atraso da resposta do comparador As sdo as principais causas desta abertura do

laco de histerese.

2 2
15¢ ' ! 1 150 ' ! E
1 | i |
1 1 1 1
1 - 1 1] 7 1 H 1 1] =
1 ] 1 I
1 t 1 t
05 1 ] 05 1 i
O 1 7 =l 1 I 7
1 /: 1 t
« ! Curva ! « ! /"
of 1 : T I 1 < ot : : I 4
> i \ Tedrica i '
1 i 1 Curva i
_osl ! Curva com : 1 _o5h ! Curva com Tebrica : il
| offset i | abertura i
1 I ! I
-1F | i ] -1F | i i
1 I ! I
1 t ! i
-15F 1 | q -15F ! | 8
-2 | | | | | Y | | | | |
15 -1 -05 0 05 1 15 K -1 -05 0 05 1 15
I/ Trer In/ Trer

(a) (b)

Figura 3.5: Representacao gréfica dos principais erros da curva de histerese: (a) deslo-

camento e (b) abertura do laco de histerese.

3.3.1 Deslocamento do Laco de Histerese

Primeiro vamos considerar somente o efeito da tensao de offset de A;, a qual

denominamos Vpg_1. Com este offset, a tensao do né Ny serd igual a Vgras + Vos 1.
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Para a comutacao do comparador A,, que ocorre quando a tensao de sua entrada
inversora atinge Vprag, precisaremos de uma corrente Ip;pp igual a Vog 1+ gms1- De

acordo com (2.4) e (2.7), gms1 ¢ definida por

Ims1l = :unC/OXf n

W (Vpp —Vss — Vrp
( — VBras — Vss) (3.4)
Por outro lado, assumindo que a tensao de offset do comparador As seja Vpg o,
a nova tensao a qual a entrada inversora de A5 deve estar submetida para haver comu-
tacao é Vgras + Vos_o. Novamente, Iprrp necessitara de uma corrente de offset extra,

desta vez igual a Vpg 2+ Gms1-

Um outro efeito conseqliente da tensao de offset Vps_1 € que a tensao do né V;
sendo diferente de Vpyag, as correntes de referéncia que percorrem os MOCD’s nao
serao iguais. O deslocamento do lago devido a este erro é igual a Vpgs 1 - Gmsm, onde
Jmsm Tepresenta a trancondutancia do MOCD. Esta transcondutancia é dependente
do valor da palavra de controle a. Porém, para o pior caso (a = 1), gmsm ¢ dada

aproximadamente por:

B , Wu (Vbp —Vss — Vry
Imsm = MnCOX

Vs — Vi > 3.5
i > pras — Vss (35)
onde VLV—I’]J ¢ a razao de aspecto de cada transistor que compoe MOCD.

A combinacao dos trés acréscimos explanados implica em uma corrente de offset

no laco de histerese dada por

los = (Vos_1+ Vos2) * Gmst + Vos_1* gmsm (3.6)

Este erro pode ser minimizado com um leiaute cuidadoso para minimizar as
tensoes Vpg. Valores menores de g¢,,s1 poderiam reduzir Ips. Porém, A; saturaria
para valores menores de Iy, limitando o valor maximo da corrente de entrada do

Schmitt-trigger. H4 um compromisso.

3.3.2 Abertura do Laco de Histerese

Para verificar a influéncia da resposta em frequiiéncia de Ay, consideramos 6. como

sendo a defasagem entre sinais sinusoidais 7;, e vyg, relativos a corrente de entrada



29

e a tensdo presente a saida do AmpOp A; (vide Figura 3.3), em uma determinada

freqiiéncia. Podemos mostrar que a defasagem 6. pode ser calculada por (vide Anexo

A):

(3.7)

0, ~ (1 n (W/L)mocd> f

(W/L), ) GBW’
onde (W/L)moca ¢ igual a QVE—Z (vide Segao 2.3), que é valida para pequenos valores de
defasagem. O efeito de 6, é exemplificado graficamente na Figura 3.6. O que podemos
observar nesta figura é que o chaveamento ideal ocorreria quando I;y alcancasse o valor
algpr (BIgpr). Neste instante, Vo deveria ser igual a Vgrag. Porém, Vo atinge este

valor com um certo atraso devido a defasagem 6., acarretando um erro A;.

|
Al
Xillker Lo Chaveamento
............ 4 Real
S A N
o ker .
i i Chaveamento
Ideal 0=2mft
0s
StOc
AVNZ
VBias

Figura 3.6: Erro de chaveamento causado pelo atraso de fase do AmpOp

O erro relativo A; /alrgr é dado por (3.8), onde X; = % ¢ o valor de pico

da corrente de entrada I;y normalizado em relacao a Irgp.

A; X;
=0, 0 3.8
€ o T S o cos (0s) (3.8)

Respeitando o conceito de pequenos sinais que nos permitiu introduzir um mo-
delo AC para o conversor I-V, podemos supor a condi¢ao X;/a > 1. Assim, teremos
pequenos valores de 4 e (3.8) pode ser simplificada como:

A; X;
=" ~'.4, 3.9
© a- Ippr « ( )
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Utilizando as Equagoes (3.7) e (3.9), obtemos uma relagdo que fornece o erro
como uma funcao da freqiiéncia, dada por:

(W/L)mocd> . f . &
W/L), ) GBW &

£~ <1 + (3.10)

Ha ainda uma parcela a ser acrescida a ¢ relativa ao erro introduzido pelo atraso
A; do comparador A;. Considerando o exposto na Secao 2.5, onde afirmamos que A,
é dependente da freqiiéncia e da amplitude do sinal vy, vamos admitir um A;(f;, v;)
como sendo o atraso A; a uma dada freqiiéncia f; e uma amplitude v;. Assim, (3.10)

pode ser particularizada nesta condicao e obtemos o erro ¢; dado por:

~ (W/L)mocd 1 X;

Caso seja garantido A(f;,v;) < 1/GBW na faixa de freqiiéncia de interesse, a
Equacao (3.10) é suficiente para fornecer uma boa estimativa dos erros em freqiiéncia
esperados para o Schmitt-trigger. Quando a condi¢ao X;/a > 1 nao for verificada,
ainda podemos utilizar a Equagao (3.8) para obter uma referéncia aproximada do valor

do erro ¢.

A Equagao (3.11) nos permite visualizar o efeito do GBW do AmpOp A; no
desempenho do Schmitt-trigger, mostrando que o erro é linearmente dependente da
freqiiéncia. O efeito do atraso do comparador de tensao A, também é sentido da mesma
forma. Porém, a condigao A; < 1/GBW nao é dificil de ser obtida com um projeto
mais refinado de A,, o que tornaria o erro pouco sensivel ao atraso do comparador. Por
fim, no Schmitt-trigger implementado, a relacao entre a razao de aspecto equivalente
do MOCD e a razao de aspecto do transistor M; é menor ou igual a 4 e, assim, o erro

introduzido pelo MOCD contribuird com menos que 25% do erro total verificado.



Capitulo 4

Implementacao e Resultados

Como parte importante do ciclo de implementacao de qualquer sistema integra-
do, a confeccao do leiaute e envio dos dados as foundries requer uma atencao especial.
H& um conjunto de regras basicas [24], denominadas design rules , que devem ser obe-
decidas sob grande risco da nao funcionalidade do circuito caso sejam ignoradas [24].
Tais regras sao impostas pelos limites da fotolitografia e algumas outras consideragoes

fisicas inerentes ao processo de fabricagao [25].

Além destas regras basicas determinadas pela foundry, existe um outro tipo de
conjunto de regras que, principalmente em circuitos analégicos, tem relacao direta com
o desempenho do sistema implementado. Essas regras dizem respeito ao casamento
ou matching dos transistores, capacitores, resistores, etc. e, diferentemente das design
rules, nao sao inviolaveis. Mas é extremamente recomendado que sejam seguidas. Caso
contréario, pode-se chegar ao extremo de descaracterizar o funcionamento do circuito.
Tais regras estao muito bem resumidas e exemplificadas em [26] e [27]. Implicam em
manter os dispositivos a serem casados sob estruturas iguais, mesma temperatura, mes-
mo formato e tamanho, o mais préximos possivel, manter mesmo centréide geométrico,

mesma orientacao, mesma vizinhanca e nao utilizar dimensoes minimas.

Por fim, os testes de bancada tém a finalidade de verificar a real funcionalida-
de dos circuitos, trazendo a tona imperfeicoes e nao-idealidades impossiveis de serem
previstas com precisao. Assim, neste capitulo mostramos o leiaute executado para o

Schmitt-trigger proposto e apresentamos resultados obtidos em testes de bancada para
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um protétipo integrado em tecnologia CMOS convencional, no processo CYE AMS

0.8um com duplo metal e duplo polisilicio.

4.1 O Leiaute do Schmitt-trigger

O comparador de corrente Schmitt-trigger proposto foi implementado através
do Centro de Tecnologia da Informacao - ITI situado em Campinas. Utilizamos o
servigo PMU (Projeto Multi-Usuérios) por eles oferecidos. O ciruito proposto opera
com tensoes de alimentagao de +1,65V. As figuras que apresentaremos mostram o
leiaute feito como parte dos dados enviados a foundry. O leiaute foi realizado no

software L—EDIT™

O leiaute das redes MOCD’s implementadas é indicado na Figura 4.1. Todos
os transistores desta rede tém dimensoes W = 4um e L = Sum. E uma rede de 6
bits e os resultados obtidos com ela sao satisfatérios (Figuras 2.7 e 2.8). Um leiaute
mais refinado é necessario para se conseguir uma rede de 7 ou 8 bits. A Figura 4.2
mostra o leiaute do AmpOp projetado. Suas caracteristicas tém influéncia direta no
Schmitt-trigger e desta forma, uma atengao redobrada foi dispensada neste leiaute. A
Figura 4.3 mostra o leiaute do comparador de tensao. Note a auséncia do capacitor de
compensacao. Por ultimo, uma visdo global do nicleo (core) do Schmitt-trigger (Fi-
gura 4.4). Especificamente nesta implementacao, foram integrados dois comparadores
de corrente além de um circuito de polarizacao. A estrutura é composta por 513 tran-
sistores, numa 4rea de 0, 7mm? se considerarmos sé o nticleo do projeto e de 2, 4mm?

com os PAD’s necessario para a conexao com o encapsulamento.

Figura 4.1: Fotomicrografia do leiaute realizado para os MOCD’s
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Figura 4.3: Fotomicrografia do leiaute do comparador de tensao

4.2 Resultados Experimentais

A seguir apresentamos resultados obtidos em testes de bancada, finalizando o ci-
clo de projeto do Schmitt-trigger proposto. A Figura 4.5 mostra curvas de histerese DC
obtidas para diversos valores de a e 3. As medidas foram realizadas em um analisador
de parametros HP 4145B. Estes resultados mostram a programabilidade do circuito.
O offset aleatorio para diferentes palavras de controle é originado, principalmente, dos
erros na conversao D/A dos MOCD’s e pode ser minimizado com um leiaute mais

cuidadoso dos mesmos.

Para verificar o comportamento do comparador de corrente em funcao da freqiiéncia,

a Figura 4.6 mostra os valores de comparagao obtidos para a = 1 e um fator X; =

IIN pico

Tt = 1,4. O comportamento das duas curvas é semelhante. Concordando com

a equagao tedrica (3.11), a medida que nos aproximamos de GBW o atraso de fase

do AmpOp degrada o desempenho do Schmitt-trigger. O funcionamento do compara-
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Figura 4.5: Curvas de histerese DC experimentais

dor de corrente proposto pode ser considerado satisfatorio para freqiiéncias inferiores a

f < 20kHz ou duas décadas aquém do GBW do AmpOp. Nesta faixa de freqiiéncias,
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h4 uma diferenca menor ou igual a 5%, na abertura do laco de histerese, em relacao
ao valor observado para f = 10Hz. A diferenca de cerca de 6uA entre os patama-
res das duas curvas é oriunda, principalmente, das diferencas entres os parametros
tecnoldgicos utilizados na simulacao e seus valores reais. Tais diferencas podem ser

corrigidas através da programacao digital do Schmitt-trigger.

Por fim, as curvas de histerese mostradas na Figura 4.7 foram medidas a 20kHz,

paraa=1lea=1/2e X; = 1,4.
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Figura 4.6: Valores de comparacao da corrente de entrada I;y paraa=1e X; ~ 1,4

em funcao da freqiiéncia

Recentemente, descobrimos a existéncia de um FPAA comercial langado pela
Anadigm Ltd. [28]. O FPAA ANI10E40 contém, entre outros 19 blocos bdsicos, um
Schmitt-trigger de tensao digitalmente programavel. Trata-se de um comparador de
tensao baseado na técnica de capacitor-chaveado e, como conseqiiéncia, traz as conhe-
cidas limitacoes desta técnica a aplicacoes de baixa tensao. Ainda, para o funcionamen-
to do circuito é necesséario a geracao externa de um clock que servird como referéncia
ao circuito. Os limites de comutacao sao determinados pela razao dos valores de dois
capacitores, havendo disponiveis bancos de 256 valores possiveis de capacitores. O lago
obtido é, teoricamente, simétrico em relacao a origem, nao havendo programacao dos

limites positivo e negativo separadamente. A limitada documentacao encontrada deixa
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P

Figura 4.7: Curvas de histerese obtidas a 20kHz para (a) a = =1¢ (b) 1/2

a entender que o circuito nao pode ser configurado in-circuit, havendo a necessidade da
desativagao da sua funcionalidade quando este esta sendo programado. Nao foi possivel
a comparagao de desempenho, pois nao foi encontrado algum tipo de documentacao
que indicasse fatores de mérito como offset’s, limitacao em freqiiéncia, area ocupada,
etc. Em relacao a drea ocupada, os bancos de capacitores utilizados para possibilitar
a programacao no AN10E40 devem ocupar uma area consideravelmente superior aos
MOCD'’s, indicando que o circuito aqui proposto resultaria em um menor consumo de
area. Também nao foram encontradas curvas experimentais do funcionamento apenas

do Schmitt-trigger do AN10E40 para possibilitar uma comparacao direta.



Capitulo 5

Gerador de Sinais

Com o aumento da integracao de circuitos analdgicos e digitais em um tunico
chip, os chamados SoC (System on a Chip), o desafio de testar fungoes de sinais-mistos
(mized-signals) tornou-se extremamente complexo em termos de tempo de desenvolvi-
mento dos testes, do custo e complexidade de equipamentos de auto-teste e do tempo
dos testes na linha de producao. Atualmente, hd algumas metodologias disponiveis
para realizar auto-testes internos, os chamados Built-In Self-Test (BIST), que permi-
tem a parte analégica destes SoC’s testarem a si préprios eficientemente [29]. Para
isso é necessario que o proprio sistema gere internamente seus sinais de referéncia,
clock’s, sinais de excitacao, etc. Para suprir esta necessidade surge um campo a ser
explorado que sao os circuitos geradores de sinais. Os sinais conhecidos como onda
quadrada e triangular sao comumente requeridos nestes geradores. Além da aplicagao
em auto-testes de sistemas eletronicos, os geradores de sinais também sao utilizados
como células neurais osciladoras [32, 30]. Ainda, como circuito analdgico digitalmente
programavel, o gerador proposto apresenta todos os requisitos para ser utilizado na

emergente tecnologia dos FPAA’s (Field Programmable Analog Array) [31].

Neste capitulo vamos apresentar um circuito gerador de sinais digitalmente pro-
gramavel. Utilizando como base o Schmitt-trigger proposto, apresentamos um circuito
capaz de atuar na freqiiéncia, duty cycle e amplitude dos sinais gerados através de
programacao digital. Assim como o Schmitt-trigger, o gerador proposto é pretendido

para aplicagoes em audio-freqiiéncias.

37
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5.1 Gerador de Sinais

Uma forma cldssica de implementar um oscilador de relaxagao [19, 30] é construir
um [oop fechado contendo um comparador com histerese e um circuito integrador,
como exemplificado na Figura 5.1. Neste arranjo duas formas de onda sao geradas

naturalmente: a onda quadrada e a triangular, como indicado na mesma figura.

Schmitt
trigger

Vour

WAA Rahnn
V'V ot

‘Al

i <
-
w

Circuito
Integrador

Figura 5.1: Esquema genérico de um oscilador de relaxacao

A partir deste simples arranjo propomos o oscilador mostrado na Figura 5.2.
Os sinais de saida do comparador Vx e Vx realimentam os MOCD’s que antecedem o
circuito integrador. O sinal triangular Vg, presente a saida do integrador, alimenta o
comparador de corrente através da resisténcia R. Como indicado na curva de trans-
ferencia do Schmitt-trigger, ele foi programado para ter uma laco de histerese simétrico
com os valores de comparacao iguais a +31r. A analise deste circuito mostrou que nao
ha qualquer utilidade em tornar, por programacao, este lago assimétrico. O transistor
Mg, colocado em paralelo ao capacitor do circuito integrador, tem a funcao de chave
liga/desliga do oscilador, através do sinal Vg aplicado ao seu gate. Desta forma, Vg
pode ser usado como um sinal de enable permitindo, por exemplo, a utilizacao deste
oscilador como uma célula neural [30]. De qualquer forma, quando o gerador estiver
operando (oscilando) o transistor Mg estard cortado e, conseqiientemente, nao tera

influéncia no funcionamento do circuito.

A amplitude do sinal Vg é estabelecida pelo valor de 3. Para determinar esta

amplitude observamos que:
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Figura 5.2: Estrutura base do gerador de sinais

Vrr — VBras
TRBIS gy (5.1)

Ity

Devemos salientar que a tensao do né de entrada do comparador de corrente é
constante e igual a Vgrag (Segao 3.1). Igualando (5.1) aos valores limites de comutagao

do Schmitt-trigger (£51r), concluimos que os valores de pico do sinal Vg serdo dados

por
Virméximo = (F0Ir+ Log) - R+ Vpras
Virminimo = (BIr+logs) - R+ Vpras (5.2)
ou
Virp—p =2-Blr- R (5.3)
Podemos reescrever (5.2) como:
Virméximo = Vosr +0Ir- R
Verminimo = Verr —BIr- R (5.4)
onde
Vorg = B-logs + Vpiras (5.5)
ou

Vorr — VBras
Ir = —olf — TBIAS 7 (5.6)
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Uma boa alternativa para gerar a corrente I,ss ¢ indicada na Figura 5.3. Neste
esquema, embora os transistores M; e M; nao estejam saturados, como nos tradicionais
espelhos de corrente, eles estao submetidos ao mesmo conjunto de tensoes Viag, Vsp
e Vpp. Assim, a menos dos descasamentos existentes entre M; e M, as correntes Ip;
e Ip; serao iguais. Os transistores do espelho de corrente deste arranjo devem ser
dimensionados de forma que, ao serem percorridos plea I,¢¢, o AmpOp nao seja levado
a saturacao. A corrente i,r; gerada ¢ tal que o valor médio do sinal triangular Vpp é

igual a tensao V4.

,,,,,,, _\/\/\/\_777774y—————————¢74:\7
V;;\s
Voo lIOﬁ _Vmed ~VBias
T R
- A
Vmed - F‘Mi M;
_I_
Vaias

Figura 5.3: Circuito gerador da corrente de offset 1,5 do gerador de sinais

A andlise apresentada mostra como podemos manipular a amplitude do sinal
triangular Vg através de (3, e como variar a tensao de offset por meio de uma tensao
de referéncia V,,.q. Mostraremos agora como os fatores o e § determinam a freqiiéncia

dos sinais gerados. Escrevendo o sinal Vg em fungao da tensao do capacitor Vi temos

ol
Vrr = Viras — Vo = Veras — (VC(O) + TR . 75) (5.7)

onde Vi (0) é a tensao inicial do capacitor, determinada no instante imediatamente

apos haver uma comutacao de Vx e dada por

Ve(0) = (Veras — Vrr)—g = [Veras — (Vors £ BIr - R)],_, (5.8)
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Igualando-se (5.7) a (5.4), que determina os valores limites de Vg, verificamos

que o periodo dos sinais gerados ¢ dado por

T =22 onc (5.9)

«

e obviamente a freqiiéncia de oscilagao f,. € dada por

1 a

fosc = m : B (510)

A estrutura da Figura 5.2, apesar de funcional, apresenta certos inconvenientes
que podem ser sanados com alguma circuitaria extra. Esta circuitaria é apresentada a

seguir.

5.1.1 Controles Independentes de Amplitude e Freqiiéncia

Para contornar a dificuldade de se controlar a amplitude de Vg sem alterar sua
freqiiéncia (vide (5.3) e (5.10)). Para certas combinagoes de a e 3, a poderia compensar
as variacoes de (3 e conseguiriamos alterar a amplitude sem mexer na freqiiéncia. O
modulo proposto na Figura 5.4 permite que a amplitude e a freqiiéncia de Vg sejam
controlados independentemente para quaisquer valores de o e 3. Basta que v seja

igual a . Os novos valores de amplitude e freqiiéncia sao dados por (5.11) e (5.12)

respectivamente:
VTRpicol = VZ)ff + BIR ‘R (511)
1 oy 1
oscl — : = : 5.12
Josd = ARG (m-4RC O‘>7_g (5.12)

O transistor My deve ser dimensionado de forma a nao entrar na regiao de
saturacao. Para tanto, um fator de escalamento x > 1,5 satisfaz esta condi¢ao com
uma boa margem de seguranca. Importante dizer que o fator x também pode ser usado
para simular altas constantes de tempo (critico em circuito integrados) e permitir que
o oscilador opere em baixas freqiiéncias. As nao-idealidades presentes em transistores
de dimensoes elevadas (correntes de fuga, capacitancias parasitas, etc.) sdo fatores
limitantes para o fator x e devem ser considerados. As dimensoes de referéncia Wy e

Ly se referem as dimensoes de cada transistor que compoe as redes MOCD, que como
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bem dito na Secao 2.3, sdo equivalentes a transistores de razao de aspecto Wy /2Ly .
O chamado Médulo 1 tem uma caracteristica inversora e, assim, os sinais de controle

Vx e Vy dos MOCD,,; 2 devem ser permutados para garantir a realimentagao positiva

ao sistema.
CTTT T T T T T T oo oo oo I
b Ty
R A
. | ! <«
X, VIN [ |
3o ! Wy I “Bln
0 4 X - |,
OU | 2 LU | _ )
/o R g = | IM L Vx Blr
BIAS | Sum I 2 ,
?DDDL <«
I
l(x~|n : IDZ:ia.IR:
) |
| - il |
I I
lC('|R : Ay I I VIR | |
S e hA ]
UM | — I I BIAS !
Q_g [a) 1 X : : A |
Ve 5Qa| 1V VIN ! ! '
BIAS e) BIAS 1 I !
EU | /Eg 8 | | + 1
5y I 3> | | Aj VWA
Vx ! . g = I I — R !
lIR | Ve [Ssm | o2, ! T !
| | X Y I C Ic
| | | || :
| 0 o g (U
! | | Ve ! loff
I I
! I I !
! I I M ! —
! I I E !
o : L Ve :
MO’DULO 1 INTEGRADOR

Figura 5.4: Gerador de sinais com controles independentes de amplitude e freqiiéncia

As desvantagens de implementar este blocoo sao a area extra de silicio ocupada,
os erros introduzidos pelo descasamento entre M5 e a rede MOCD,, e as nao idealidades

do AmpOp A4 (offset, ganho DC finito, etc) com suas respectivas conseqiiéncias.

5.2 Simulacoes para o Gerador de Sinais

Para comprovar o funcionamento do gerador de sinais proposto foram realiza-
das algumas simulagbes computacionais no simulador de circuitos SMASH [23]. As
simulagoes presentes na Figura 5.5 foram obtidas fixando-se a amplitude de Vrg (3

constante) e variando-se a freqiiéncia. Os valores medidos e os tedricos sao confron-
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tados na Tabela 5.1. Na Figura 5.6 apresentamos as simulagoes obtidas para verificar

a funcionalidade do Médulo 1 (Figura 5.4) quanto ao controle da amplitude do sinal

Vrr, quando mantemos a freqiiénica constante (« constante). O fator de escalamento

x ¢ igual a 8 e o capacitor e o resistor do circuito integrador sao iguais a C' = 100pF e

R =19, 5k respectivamente.

Amplitude [V]

Amplitude [V]

[

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7
Time [ms]

-—--V,

4 6 8 10 12
Time [ms]

Figura 5.5: Controle da freqiiéncia de Vrg e Vx: (a) a =1, (b) a =1/2, (¢c) a =1/4

e (d) a=1/64
g @ | freo [HZ] | foim [HZ]
1 16,0k | 16,15k
1| 1/2 | 80k 8,13k
1/4 || 4,0k 4,19k
1/64 250 255,7

Tabela 5.1: Valores de freqiiéncia tedricos ( fie,) € simulados ( fsim)
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Time [ms] '

Time [ms]

VTR

- - =V

3/4, (¢) B=1/2¢e (d)

Figura 5.6: Controle da amplitude de Vrg: (a) =1, (b) 8

1/4

0=



Capitulo 6

Conclusoes

Apresentamos neste trabalho um novo comparador analégico de corrente digital-
mente programavel. Sua funcionalidade e facil programabilidade foram comprovadas
através de simulagoes computacionais bem como em testes de bancada executados
em um protétipo intregado, realizado em tecnologia CMOS de 0.8um, que apresen-
tou resultados satisfatorios para aplicacoes em audio-freqiiéncias. As redes MOCD se
mostraram inteiramente adequadas a aplicagao. Uma andlise dos principais erros foi

apresentada.

Apresentamos também um projeto de um gerador de sinais digitalmente pro-
gramavel, sendo este uma aplicagao direta do Schmitt-trigger proposto. Algumas si-

mulacoes foram apresentadas como forma de comprovar a funcionalidade do mesmo.

De fato estas duas estruturas, o comparador de corrente e o gerador de sinais,
tem sua grande vantagem na facil programabilidade digital. Como principais areas de
aplicacao as estruturas citamos os sistemas com capacidade de auto-teste e, principal-

mente, a emergente tecnologia dos FPAA’s.

Foi dispensada grande atengao ao projeto do amplificador operacional, tendo em
vista que as caracteristicas deste tém influéncia direta no comportamento do Schmitt-

trigger.

Como sugestoes a continuacao e melhoria deste trabalho citamos:

e Realizar medidas experimentais do gerador de fungoes para andlise do desempe-
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nho do mesmo;

e Implementagao de um protétipo integrado com capacidade de operacao em freqiiéncias
maiores (AmpOp com maior GBW, comparador de tensao mais rapido, MOCD

com transistores menores para minimizar capacitancias parasitas, etc.);

e Levantamento de uma expressao tedrica mais precisa para previsao do erro de
comparacao em funcao da freqiiéncia de operacao, com modelos mais precisos

principalmente para o comparador de tensao;



Apeéendice A

Determinacao da defasagem 6. do

conversor I-V

Para determinacao da defasagem 6. do conversor I-V, causada pela resposta em
freqiiéncia do AmpOp A;, vamos considerar a Figura A.1, que representa o modelo
AC de primeira ordem do circuito da Figura 3.3. O comparador As nao esta sendo
representado pois estamos ineressados apenas nos efeitos do conversor I-V. A trans-
condutancia g,,s, € relativa aos MOCD’s enquanto que g¢,,s1 representa o transistor
M. Para simplificar a andlise estamos considerando a conversao de i;, para vy, como
sendo linear. Os nés N; e N, aqui indicados correspondem aos ndés de mesmo nome no

circuito da Figura 3.3.

O modelo do AmpOp representa um amplificador operacional genérico de dois

{1
Ims1
N1 LT TTTTTTTIIooe fule® L
| |
 Vig : N2
- I on® v g l] 1 ?
in Imsm | m id 0 |
| :
T T . T
AmpOp

Figura A.1: Circuito AC equivalente do comparador de corrente
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estdgios com compensagao Miller em freqiiéncia. Os parametros g,,(s) e go(s) sdo dados

por:
Im
gn(s) = 122% (A1)
b
e
1— S.9mII
go<5) = (oIl 1 T goll (A 2)
p
onde:
p="2 (A3)
e
(A.4)

ImI * GmII
Imo = —
GoI

sendo g, € gmi, respectivamente, a condutancia de saida e a transcondutancia do i-

ésimo estagio do AmpOp [17].

A equagao que define a transimpedancia vys /i, é dada por:

1 — S . 9msi
UN2 ~ 1 QWGBW ImII
oy Gmsl . 1 S Gmsm Gmsl + Imsm (A5)
b e + 27 - GBW ' (gmll + Ims1 )

onde GBW = g,/ (27 - C.)
O giro de fase 6. de vys pode ser medido pela fase da transimpedancia. De

acordo com (2.7) e a partir de (A.5), 6. pode ser definido aproximadamente por (A.6),

valida para pequenos valores de 6.
f 1 1
90 N S5 msm ms - A6
Gy~ men T gmaa) { Gt (4.6)

A equagao (A.6) pode ser simplificada se considerarmos ¢,,;; > gms1- Ainda,

embora a transcondutancia g,,sm,, vista do né Sum-line, seja dependente do valor da

palavra de controle, podemos considerar o pior caso para o calculo de 6., quando o« = 1.

Assim, podemos reeescrever (A.6) como:
(W/L)mocd f
0.~ |1 . A7
( (W/L), GBW (A7)

onde (W/L)moecq € igual a ;Z—[UJ (vide Secao 2.3).
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