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RESUMO

O presente trabalho apresenta a analise e o projeto de um oscilador em anel totalmente
integrado de saida diferencial para aplicagdes em filtros de banda estreita. O oscilador foi
projetado integralmente na tecnologia 22 nm FD-SOI da GlobalFoundries. O projeto dos blocos
e a integracao entre oscilador e filtro sdo feitos em nivel de esquematico e leiaute. A fim de
reduzir o consumo, a tensao de alimentagao ¢ de 500 mV. O nucleo do oscilador ¢ polarizado
em corrente que varia entre 7,8 pA até 30,5 pA para operar na faixa de frequéncia de 800 MHz
até 2,4 GHz. O oscilador ¢ composto de 3 blocos, sendo eles o ntcleo, o deslocador de nivel
(level-shifter), e o buffer de saida. As simulac¢des de corners ¢ Monte Carlo mostram que a
frequéncia de oscilagdo pode ser mantida dentro da faixa desejada através de ajuste na corrente
de polarizagao do oscilador, mesmo que esse opere dentro de uma faixa de temperatura entre 0
e 80 graus Celsius, tanto no nivel de esquematico quanto no nivel de leiaute. A conexdo do
oscilador com um filtro faixa estreita 4-path sintonizado em 1 GHz resultou em largura de
banda de 4 MHz e 20 dB de atenuacdo na faixa de rejei¢dao. O consumo de poténcia a 1 GHz ¢
de 25,5 uW, enquanto a 2,4 GHz ¢ de 57,5 pW.

Palavras-chave: Oscilador em anel. Oscilador controlado por corrente. Deslocador de

nivel. Circuito integrado. Tecnologia FD-SOI. Baixa tensdo.



ABSTRACT

This work presents the analysis and design of a fully integrated differential output ring
oscillator for application in narrowband filter. The oscillator is designed entirely on
GlobalFoundries 22 nm FD-SOI technology. The design of the blocks and the integration
between oscillator and filter are done at the schematic and layout level. In order to reduce
consumption, the supply voltage is 500 mV. The oscillator core is biased from a current source
ranging from 7.8 pA to 30.5 pA to operate in the frequency range from 800 MHz to 2.4 GHz.
The oscillator is composed of 3 blocks, namely the core, the level shifter, and the output buffer.
Corners and Monte Carlo simulations at the schematic and layout levels show that the
oscillation frequency can be kept within the desired range by adjusting the oscillator's bias
current, even if it operates within a temperature range between 0 and 80 degrees Celsius, both
at the level schematic and layout level. Connecting the oscillator to a 4-path narrowband filter
tuned to 1 GHz resulted in 4 MHz bandwidth and 20 dB attenuation in the stop band. The power
consumption at 1 GHz is 25.5 uW, while at 2.4 GHz it is 57.5 uW.

Keywords: Ring oscillator. Current controlled oscillator, Level shifter. Integrated circuit. FD-
SOI technology. Low voltage.
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1INTRODUCAO
1.1 MOTIVACAO

Com o avanco do numero de dispositivos que se comunicam sem fio, um termo novo
foi criado em 1999, chamado Internet das coisas (IoT). Esse crescimento massivo fez com que
o espago utilizado para transmitir os dados ficasse cada vez mais denso e, consequentemente,
mais susceptivel a problemas de interferéncia [1]. Para que cada sistema receba adequadamente
o sinal que lhe ¢ destinado, os receptores de radiofrequéncia precisam de alta seletividade de
frequéncia. A faixa de frequéncia que dispositivos de IoT utilizam, em geral, estdo entre
aproximadamente 300 MHz e 2,5 GHz [2]. Algumas aplicacdes de IoT utilizando o protocolo
de comunicacdo ZigBee, podem operar em torno das frequéncias de aproximadamente 800
MHz e 2,5 GHz, com larguras de banda de 2MHz e 4MHz, respectivamente [3]. Baseado nesse
protocolo esse trabalho adotou essa faixa de frequéncias como estudo de caso.

Usualmente a comunicacdo sem fio utiliza sinais de alta frequéncia, como as citadas
anteriormente. Naturalmente, a reducdo de parasitas com o intuito de evitar perdas ¢ de grande
interesse; entdo, a integragdo de todo o sistema em silicio ¢ adequada, uma vez que a utilizacao
de dispositivos externos inclui elementos parasitarios adicionais que contribuem grandemente
para degradar o desempenho do sistema [1].

Um receptor ¢ composto por diversos macro blocos, dentre eles um filtro passa-faixa
altamente seletivo, destacado em verde na Figura 1. Os blocos sob a representacao em vermelho

na Figura 1 estdo fora do escopo deste trabalho.

\ ANTENA
1

RF BPF

>

Figura 1 - Diagrama de blocos de um receptor.
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Para que o receptor fique mais genérico, ¢ essencial que a frequéncia de interesse seja
sintonizavel. A combinagao de dois requisitos, que sao eles: um filtro passa faixas de banda
estreita, para selecionar a frequéncia desejada, e a sintonia de frequéncia, abre a possibilidade
de utilizacdo de filtros do tipo N-path [4]. Esse tipo de filtro é bem interessante no que se refere
a integragdo em silicio, uma vez que dispensa o uso de indutores. Em geral, filtros que utilizam
um tanque contendo indutor e capacitor (filtros LC) tém alta seletividade em frequéncia, ou,
equivalentemente, t€m um alto fator de qualidade (Q). Por sua vez, filtros N-path, compostos
de um arranjo de redes RC, chaveadas, podem exibir uma seletividade em frequéncia
semelhante a de um filtro LC filtro passa-faixa, mas sem o inconveniente do uso de indutores,

como pode ser visto na Figura 2.

FO
j]; Vcro
SW1 €

o ICPl

Rin/\/\/ °$”t - sw2 Icpz
Vin JT/ VCZ

SW3 1
. CP3
. FN
. —
— I Vepn

SWN L
J_CPN

Figura 2 - Diagrama de um filtro N-path ideal.

Resistores e capacitores sdo dispositivos faceis de serem integrados e utilizam pouca
area de silicio em comparacdo com o indutor integrado. Além de utilizar muita area em silicio,
o fator de qualidade dos indutores integrados ¢ baixo, diferentemente dos capacitores, que
usualmente apresentam baixas perdas.

Os filtros N-path, portanto, sdo facilmente integraveis, t€m perdas baixas e ocupam
reduzida érea de silicio.

Como citado anteriormente, o objetivo deste trabalho ¢€ projetar um filtro cuja frequéncia
central possa ser variada. O filtro N-path oferece essa possibilidade, mas € necessaria a inser¢ao
de um oscilador externo para selecao da frequéncia central do filtro.

Para o projeto desta dissertagdo escolhemos um filtro 4-path (4 redes RC chaveadas),

que necessita de um oscilador de 4 fases defasadas de 90° para chaveamento do filtro. O objeto
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principal deste trabalho ¢ o projeto de um oscilador de frequéncia sintonizavel de quatro fases,
juntamente com os circuitos necessarios para gerar os sinais a serem aplicados as chaves do
filtro. Para o oscilador, a semelhanga do filtro, também evitamos o uso de indutores e optamos
pelo uso de um oscilador em anel, composto exclusivamente por transistores, com sintonizagao
de frequéncia a partir da corrente de polarizacdo injetada em um oscilador em anel constituido

por inversores convencionais e latches.

1.2 REVISAO DO ESTADO DA ARTE

O oscilador pode contemplar diversas especificagdes, tais como tensdo de alimentacdo,
jitter, consumo de poténcia, formas de onda (senoidal, quadrada, etc), ruido de fase, tecnologia,
entre outras. Neste trabalho focamos em algumas como tensdo de alimentagdo, consumo de
poténcia, frequéncia e ruido de fase. A comparagdo com outros trabalhos em tecnologia CMOS

similar a aqui apresentada, pode ser vista na Tabela 1.

Tecnologia | Vpp | Frequéncia Ruido de Fase Poténcia
V) (GHz) (dBc/VHz) (mW)
Este trabalho | 22nm FDSOI | 0.5 0,8-2,5 -92,6@10MHz! 0.05052
[5] 22nm FDSOI | 0.5 4,55 -147 @10MHz 18
[6] 22nm FDSOI | 0.2 4,15 -142,2 @10MHz 2,28
[7] 28nm FDSOI 1 1,613 -126,53 @1MHz 3,73
[8] 28nm FDSOI 1 2,45 -94 @1MHz 0,8
[9] 28nm FDSOI 1 1,7 -97.5@1MHz 1,1

Tabela 1 - Comparag@o com outros trabalhos nos aspectos descritos.

"Frequéncia de operagio = 2,5 GHz

2 Poténcia medida considerando todos os blocos do oscilador

Comparando este trabalho com outros da mesma tecnologia, pode-se notar um
consideravel aumento do ruido de fase em relagdo aos trabalhos descritos em [5], [6] € [7], que

utilizam tanque LC. Entretanto, os osciladores LC de [5], [6] e [7] apresentam consumo de
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poténcia elevado, se comparados com este trabalho e com os trabalhos apresentados em [8] e

[9].

1.3 ORGANIZACAO

No capitulo 2 sdo apresentadas algumas caracteristicas da tecnologia FDSOI e,
principalmente, a caracterizacdo de alguns parametros dos transistores MOS dessa tecnologia.
O capitulo 3 mostra o projeto do oscilador, constituido por um oscilador em anel de quatro fases
e os blocos externos ao nucleo do oscilador, quais sejam o deslocador de nivel e o buffer.
Resultados de simulacdo sdo apresentados para validagdo do projeto. No capitulo 4 ¢
apresentado o funcionamento do filtro N-path conectado ao oscilador para uma frequéncia
especifica. O leiaute do sistema, confeccionado no ambiente da Synopsys, usando a ferramenta
Custom Compiler, pode ser visto no capitulo 5. A conclusdo e as sugestdes de trabalhos futuros

estdo descritas no capitulo 6.

2 TECNOLOGIA GLOBALFOUNDRIES 22NM FDSOI

A tecnologia FD-SOI ¢ ligeiramente diferente da tecnologia bulk convencional. Um
isolante fino ¢ adicionado abaixo do canal ndo dopado, como pode ser visto na Figura 3. Essa
configuragdo permite construir um dispositivo que traz diversos beneficios, tais como melhoria

de desempenho e diminui¢ao das correntes de fuga (leakage) [10].

FD-SOI

- Fully-Depleted
Silicon-On-Insulator
- Processo similar ao
bulk planar

Canal néo dopado ultra fino

Isolante

Figura 3 - Tlustragdo de um MOSFET em tecnologia FDSOI [11].
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A Figura 3 mostra que o isolante separa o canal do corpo do dispositivo, que pode ser
polarizado para alterar o comportamento do transistor, em especial a tensdo de limiar [12] . A

adicao desse terminal ¢ ilustrada na Figura 4.

Terminal para
polarizagéo do corpo
(back-plate)

Figura 4 - Ilustragdo de um FDSOI MOSFET com polarizagdo de corpo [12].

A regido do corpo abaixo do canal chama-se plano traseiro (back plane), ¢ a tensao
aplicada a essa regido ¢ denominada polarizagdo de corpo (body biasing), doravante

denominada Vgg[13].

2.1 CARACTERIZACAO DE DISPOSITIVOS

Dentre os transistores disponiveis na tecnologia escolhida neste trabalho, temos: SLVT
(Super Low Voltage Threshold), LVT (Low Voltage Threshold), RVT (Regular Voltage
Threshold), entre outros. J4 que buscamos minimizar a tensdao de alimentagdo do circuito, o
SLVT ¢ o transistor mais apropriado pois tem a menor tensdo de limiar (Vrn). Os dispositivos
de baixa tensdo de limiar sdo disponiveis tanto para transistores PMOS quanto NMOS. O
método gn/Ip [14] foi usado para encontrar a tensdo de limiar. Pode-se variar a tensao de corpo
Veg, com relacdo a tensao da fonte, entre -2V ¢ 2V [12] e, com isso, modular a tensao de limiar

dos transistores SLVT, como pode ser visto na Figura 5.
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M2: 0/392.48m

—»M1: 0/325.8m

Ix

\
M3: -2/259.90m M4: 2/160.48m

2 -1 0 1 2
VBB(V)

Figura 5- Mddulo da tens@o de limiar vs. polarizag¢do do plano inferior.

Para facilitar a visualizacdo, a Figura 5 representa o modulo da tensdo de limiar e revela

que, para o transistor NMOS, quanto maior a tensdo do plano inferior menor € a tensao de limiar,

enquanto o transistor PMOS apresenta comportamento complementar. A simulacdo tipica

retorna valores de tensdo de limiar que podem ser vistos na Tabela 2.

Vrtu (mV)
PMOS NMOS
Vee =0V -392,48 325.,8
Vep =-2V -259,90 486,2
Vig = +2V -543,2 160,48

Tabela 2 - Valores de Vry para diferentes valores de Vgg.

Os valores da tensao de limiar citados na Tabela 2 referem-se aos transistores PMOS e

NMOS de dimensdes minimas, sendo a largura do canal igual a 80 nm e o comprimento igual

a 20 nm.

Os dispositivos SLVT sdao do tipo flip well, diferentemente do processo bulk

convencional. Para o transistor NMOS o dopante sob o 6xido enterrado ¢ do tipo N, enquanto

para o transistor PMOS o dopante sob o 6xido enterrado ¢ do tipo P. Detalhes dos transistores

SLVT podem ser vistos na Figura 6.
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SLVT NMQS SLVT PMQOS
Vbh,nw G i G Vhb,Pw
S

Figura 6 - Se¢éo transversal dos transistores SLVT PMOS ¢ NMOS usando flip well. Adaptado de [14].

A variagdo da tensdo de limiar com o comprimento do canal ¢ apresentada nas Figuras
7 e 8. Esta simulacao foi incluida a fim de avaliar se ha uma redu¢do da tensdo de limiar com o
aumento do comprimento do canal, o que poderia levar-nos a utilizar um comprimento de canal

superior a0 minimo visando a uma possivel reducao da tensdo de alimentacao para os circuitos

deste trabalho.
NMOS VTH vs Length
355.0
] -
] .
350.0 = S
3
] T .
345.&: ./"/‘"/
— 340.0] /
= ]
~.E.— 1 /
T 3350/ /
— ]
= 4 /
330.0] /
325.0] --511./l
320.0/
20 25 30 35 40 45 50 55 60 65 70 75 80 85 90 95 100
Length (nm) @ Width = 80n

Figura 7 — Mddulo da tens@o de limiar vs comprimento do canal para o transistor NMOS.
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PMOS VTH vs Length
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Figura 8 — Modulo da tenséo de limiar vs comprimento do canal para o transistor PMOS.

A Figura 7 revela que para o transistor NMOS, a variagdo da tensdo de limiar com o
comprimento do canal cresce de forma quase linear, e no intervalo de 20 nm até 100 nm h4 uma
diferenca de 27,5 mV. Ja a Figura 8 revela o aumento da tensdo de limiar para o transistor
PMOS, com uma descontinuidade no crescimento linear entre 40 nm 45 nm. Apesar da
descontinuidade, a variagdo da tensdao de limiar no intervalo de 20 nm e 100 nm ¢é de
aproximadamente 10 mV. Uma simulagdo, com mais precisdo, em torno da descontinuidade da
linearidade crescente, foi feita para avaliar o efeito e descartar problemas de simulacao. A
simula¢do consiste em uma andlise DC para extra¢ao da tensdo de limiar, com passo de 100 uV
e passo no comprimento do canal de 1 nm na faixa de 30 nm e 55 nm. Ja no caso anterior foi
usado um passo de tensdo de 1 mV e passo no comprimento do canal de 5 nm. O resultado
dessa simulagdo pode ser visto na Figura 9. E provavel que haja alguma inconsisténcia na
equac¢do de dependéncia da tensdo de limiar com o comprimento do canal e/ou nos parametros

associados a tal equacao.
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Figura 9 - Mddulo de tensdo de liminar para o intervalo entre 30 nm e 55 nm para o transistor PMOS.

Outro parametro dos transistores que usaremos em breve ¢ a corrente especifica,

definida [16] como

w
Is = Iso | = 1
s =lso (7) (1)
onde Isp ¢ a corrente especifica de folha, dada [15] por

1, 2
Iso = P pCOanﬁ? @)

onde C’ox ¢ a capacitancia do 6xido por unidade de area, p € a mobilidade dos portadores no
canal do transistor, n ¢ o fator de inclinagdo e ¢ ¢ a tensdo térmica, que para 22 °C ¢
aproximadamente 25 mV. Como mostrado em [14], € possivel extrair a corrente especifica
utilizando o mesmo ensaio que foi usado para extrair a tensdo de limiar.

A Figura 10 ilustra a corrente especifica de folha para os transistores PMOS e NMOS
para diferentes polarizagdes do plano inferior. O aumento da corrente especifica de folha para

o transistor NMOS ¢ proporcional, de forma linear, ao aumento da tensdo do plano inferior,
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enquanto a corrente especifica do transistor PMOS decai linearmente com o aumento da tensao

no plano inferior.

122.5
1 I NMOS
PMOS
120.0+
117.57
<
£ _
7 _
T 115.0-
112.54
110.0-
I T T T T T T T T T
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2
Vis (V)
Figura 10 - Corrente especifica de folha vs polarizacdo do plano inferior.
3 OSCILADOR

Neste trabalho utilizaremos o oscilador descrito em [17] e [18] para geracdo do sinal

que determinaré a frequéncia central de um filtro passa faixa.

3.1 CRITERIO DE OSCILACAO
O oscilador pode ser representado como um amplificador e uma rede de realimentagao

como ilustra a Figura 11.
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Y,
Vin —:_Q—X~ A(s) Vout
\Y;
Y| B(s) |—

Figura 11 - Oscilador representado como um sistema realimentado.

A funcdo de transferéncia do sistema representado na Figura 11 ¢ dada por

Hic) = vout A(jw) 3
(o) = vin 1+ B(jw)A(jw) )

A oscilagdo ird ocorrer se os chamados critérios de Barkhausen forem satisfeitos [20].
Se analisarmos a fun¢do de transferéncia H(jw) vemos que a funcdo diverge se o ganho de
malha B(jw)A(jw) = —1. Sempre que o sinal ¢ transmitido pelo amplificador, retorna a
entrada novamente através da rede de realimenta¢do. Se o ganho de malha for igual ou superior
aum e com fase m + 2nm, onde n ¢ qualquer nlimero inteiro, a oscilagdo pode ser mantida

indefinidamente; logo, as condi¢des para oscilagdo podem ser escritas da seguinte forma [20]:
|A(jw)B(jw)| =1 ¢ £A(jw)B(jw) = 1802 4
Os dois critérios acima sao os chamados critérios de Barkhausen para oscilagao.

3.2 OSCILADOR EM ANEL DE QUATRO FASES

Neste trabalho, como um estudo de caso, optamos por um oscilador em anel de 4 fases,
que ira controlar o chaveamento de um filtro 4-path. As quatro fases serdo chamadas de ¢1, ¢,
¢3 e ¢4, Cada fase tem a defasagem de 90 graus com relagdo a anterior, logo se denominarmos

que a fase 1 (¢1) € a fase de referéncia (0 graus) entdo: ¢2=90°, ¢p3= 180°, ¢p4=270°. O projeto
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do oscilador, que inclui tanto a frequéncia de trabalho quanto a tensdo minima de alimentacao,
deve incluir as cargas capacitivas das quatro chaves que associadas ao filtro 4-path.

O oscilador ¢ composto do nucleo (core), que ¢ a unidade onde o sinal periddico é
gerado e dois deslocadores de nivel (level shifters), para deslocar o nivel mais alto de tensao da
saida do nucleo para o mesmo nivel da alimentacdo do restante do circuito, além dos buffers de
saida. Apenas dois deslocadores de nivel com saidas complementares sdo necessarios. A tensao
de pico dos sinais das saidas do nucleo do oscilador sdo inferiores a Vpp (tensdo de alimentagao
de todo o resto do circuito), pois o nucleo do oscilador ¢ alimentado em corrente, fazendo com
que o potencial de alimentagdo dos transistores do nucleo tenha valor inferior a Vpp. Iremos
chamar o n6 que alimenta o nucleo do oscilador de Vpp core; entdo, Vpp core < Vpp. O terceiro
bloco que compde o oscilador € o buffer de saida, responsavel por interfacear o sinal de saida
do deslocador de nivel com a porta da chave do filtro. A Figura 12 ilustra a disposi¢ao dos trés
blocos que compdem o oscilador.

Daqui em diante ndo sera feita indicagdo dos potenciais que polarizam o plano inferior
dos transistores PMOS e NMOS. Para atingir o menor valor absoluto da tensdo de limiar dos
transistores com a alimentagao disponivel, o plano inferior do transistor PMOS ¢ conectado ao
menor potencial, enquanto para o transistor NMOS o plano inferior ¢ conectado ao potencial
mais alto. O oscilador e o filtro sdo alimentados com potencial Vpp. Entdo, a tensdo do plano
inferior de todos os transistores PMOS, tanto os do oscilador como os do filtro e de outros
circuitos auxiliares que ainda serdo explicitados, estd conectado a referéncia e para o transistor

NMOS o potencial do plano inferior é Vpp.
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Figura 12 - Diagrama de blocos do oscilador.

3.3 NUCLEO DO OSCILADOR

Como requisito de projeto, o oscilador deve gerar quatro fases defasadas de 90° com um
oscilador em anel utilizando inversores CMOS. Na literatura técnica sdao usualmente
encontrados osciladores em anel que utilizam nimero impar de estdgios que, entretanto, nao
seriam adequados a nosso projeto, pois as diferengas de fases sdo diferentes de 90°. Em um
oscilador em anel convencional com nimero par de estagios ocorre o travamento dos nos de

saida nos niveis alto (1) e baixo (0), como indicado na Figura 13.

0 D 1
¢
1 {} 0

Figura 13 - Oscilador em anel de quatro estagios sem latch.
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Para configurar um oscilador de quatro fases e evitar o travamento dos nos, um par de
latches ¢ adicionado, onde cada um deles ¢ conectado nas diagonais do circuito da Figura 13.
Ao adicionar os pares de latches, eles “forgam” cada uma das diagonais do quadrado a estarem
defasados de 180 graus com relagdo a diagonal oposta. Logo, existe uma defasagem entre cada
estagio do anel de 90 graus, assim formando um oscilador de quatro saidas com 90 graus de
defasagem entre si [17], [18], [21]. A adicdo dos latches e a designacao de cada conexao e de

cada instancia pode ser visto na Figura 14.

outn_2nd_stage b outp_lst_stage
c

S
=
outn_lst_stage N outp_2nd_stage

Figura 14 - Oscilador em anel de quatro estagios com latches.

Os inversores invl e inv3 e o latch L1, assim como inv2 e inv4 com o latch L2, podem
ser reorganizados e desenhados como uma célula de atraso, como indicado na Figura 15 [18].
O simbolo de cada célula de atraso pode ser visto na Figura 16. As duas células de atraso
interconectadas ddo origem ao oscilador de quatro fases mostrado na Figura 17. As

denominacgdes das conexdes apresentadas na Figura 17, sdo as mesmas da Figura 14.



All MOS
SLVT

IN, p— —q N,

Figura 15 - Esquematico da célula de atraso.

VDD_CORE

Figura 16 - Simbolo da célula de atraso.

VDD_OORE

outp_1st_stage

INy CUTy
: : IN, ouT, >m1ﬂ1m

outn_2nd_stage

Figura 17 — Esquematico do nticleo do oscilador
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Os sinais outp Ist stage, outn_Ist stage, outp 2nd stage e outn_2nd_stage s3o as
saidas do ntcleo do oscilador, que ainda precisam ser tratadas para comandar as chaves do filtro
4-path. Para interfacear as saidas do oscilador com os sinais de controle do filtro, utilizamos
buffers constituidos pela cascata de inversores. No projeto inicial do oscilador utilizamos todos
os transistores da Figura 15 de tamanho minimo da tecnologia (W=80 nm e L=20 nm), com
intuito de conhecer a tecnologia. Como o ntcleo do oscilador ¢ conectado a outro circuito que
ainda ndo tem dimensdo determinada, em cada saida do oscilador adicionamos um inversor de
tamanho minimo a fim de emular uma carga. Antes de adicionar o espelho de corrente para
polarizar o nucleo do oscilador foi adicionada uma fonte de tensdo variavel para avaliar o
comportamento do nucleo do oscilador, especialmente para avaliar a frequéncia de oscilagdo e

o consumo de corrente. O esquematico dessa configuragdo pode ser visto na Figura 18.

outp_1st stage
vDD ]

500mv | VDD_CORE
m

ds 4\?/45

cutn_1st_stage
=i of

outp_lst stage

H

‘outn_1st stage

outp_2nd_stage

autn_2nd stage IN Of

Voo core K INy QUTy
% -500mV N,  OUTe

outn_2nd_stage "

Vﬁ

Figura 18 - Esquematico do nucleo do oscilador alimentado por fonte de tensao.

O resultado obtido da simulagdo utilizando o esquematico da Figura 18 pode ser visto
na Figura 19. A partir desse resultado, foi possivel ter uma ideia dos valores da corrente de
consumo e da correspondente frequéncia do oscilador, embora tais valores variem levemente

com a carga adicionada na saida do nucleo do oscilador.
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Figura 19 - Frequéncia e consumo vs Vpp core.

3.4 ESPELHO DE CORRENTE

Como desejamos que a frequéncia do oscilador seja ajustada, adicionamos um espelho
de corrente no ramo que alimenta o ntcleo do oscilador, como pode ser visto na Figura 20: O
transistor de saida do espelho de corrente deve operar na regido de saturacdo para manter a

corrente de saida aproximadamente igual a de entrada.

; _|§

Figura 20 - Esquematico do nucleo do oscilador conectado ao espelho de corrente.
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Através da Figura 19, € possivel observar que o oscilador opera em aproximadamente
2,5 GHz, quando a tensdo Vpp cork € proxima de 370 mV, enquanto o consumo de corrente do
nucleo do oscilador é de 10 pA.

O nivel de inversdo dos transistores que compdem o espelho de corrente deve ser
projetado com cautela, pois afeta fatores como a tensao de saturagdo do dispositivo (Vpssa:) € 0
descasamento entre as correntes de referéncia e de saida.

Como mostrado em [14] a equagao que define o nivel de inversdo de um transistor em

saturacao, pode ser escrita como:

Ip

f = m (%)

onde ir € o nivel de inversdo, Ip ¢ a corrente de dreno, Isp € a corrente especifica de folha e W/L
¢ arazdo de aspecto do transistor em questao, nesse caso P_miror.

Quando o transistor opera na regido de inversao forte o valor da tensdo de saturagdo
aumenta com o nivel de inversdo. Esse ¢ um fator a considerar, uma vez que pretendemos
trabalhar com baixa tensdo de alimentag@o. A tensdo de satura¢do Vpg gq¢ € aproximadamente

dada [14] por

Vossacl = (( Ji+ir)+ 3) b ©

sendo que ¢, ¢ a tensdo térmica. Entdo, a fim de operar P_miror do espelho de corrente com a
menor tensdo de saturacdo possivel, escolhemos um nivel de inversdo no méaximo igual a
unidade(i<1); nesse caso |Vpssa| < 4,4 * 25 mV. Para adequado funcionamento do espelho de
corrente € necessario, entdo, que, Vpp > 110 mV + Vpp cork.

Escolhemos o nivel de inversao iy= 1. Entdo, com ir= 1 aplicado a equacgdo (5), sob uma
corrente de dreno de 10 uA e Isp de 115,5 nA (como pode ser visto na Figura 10), concluimos
que a razdo de aspecto ¢ de aproximadamente 87, que por conveniéncia, arredondamos para
100 para facilitar os célculos. Para corrente de dreno de 10 uA, Isp de 115,5 nA e razdo de
aspecto de 100, o valor do nivel de inversao ¢ 0,87.

As dimensodes adotadas foram: W = 200 nm, L=20 nm, numero de fingers = 1 numero

de multipliers = 10. A corrente de polarizacao sera utilizada para selecionar a frequéncia; logo,
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o nivel de inversao também ndo tem valor fixo. A corrente de 10 pA é aproximadamente o valor
médio da corrente para a faixa de frequéncia em que o oscilador ird operar.

Uma simulacao utilizando o esquematico da Figura 21 foi executada para avaliar o
comportamento da fonte de corrente do oscilador em funcao da polarizagao. O resultado dessa

simulacdo pode ser visto na Figura 22.

VDD
_I_
1 : 1 +
P_mirror 1 P_mirror
|7_| =1 Vsp
voo lou} Vb2
500mv ibias 0-500mv

Figura 21 - Esquematico utilizado para avaliar o espelho de corrente com dimensdes: W =200 nm, L=20 nm,
multiplos paralelos = 10.
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Figura 22 - Corrente de dreno vs Vsp para dimensdes dos transistores do espelho de corrente W= 200 nm, L=20
nm, multiplos paralelos = 10.
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E possivel observar que para uma corrente de entrada de 10 A, a corrente de saida do
espelho (In2), que vai alimentar o nicleo do oscilador, tem grande variagdo em torno dos 10 pA
em funcao da tensdo entre dreno e fonte do transistor de saida. Essa forte dependéncia, devido
ao emprego de transistor canal curto (minimo, neste caso), pode ser reduzida aumentando o
comprimento do transistor [ 14]. Optamos, entdo, por um comprimento do transistor de 200 nm.
Para manter o mesmo nivel de inversdao do projeto com canal minimo, a razao de aspecto deve
ser mantida. Entdo a largura (W) do transistor passou de 200 nm para 2 um. O mesmo
esquematico da Figura 21 foi utilizado para simular o comportamento do espelho de corrente
com as dimensdes alteradas de um fator 10. O resultado pode ser visto na Figura 23. Como
pode ser observado, a corrente de saida (Ip2) tem uma dependéncia com a tensdo muito menor

que no caso anterior. Com isso, concluimos o projeto do espelho de corrente.

12.5,

10.0q

lgias=10UA

7.5

5.0

[lo2l(UA) @|lpal

2.5

00— —— ——— —————
0.0 100.0 200.0 300.0 400.0 500.0
Vep(mV) @Ve=Vp

Figura 23 - Corrente de dreno vs Vsp para dimensdes dos transistores do espelho de corrente W =2 um, L=200
nm, multiplos paralelos = 10

3.5 DESLOCADOR DE NIVEL

Como mostrado anteriormente, a tens@o no nucleo do oscilador (Vpp corg) ¢ inferior a

500mV; portanto, o nivel alto das saidas do nticleo do oscilador segue Vpp core. Para a



35

adequada operacdo das chaves dos circuitos que serdo controlados pelas quatro fases do
oscilador € necessario que o nivel 16gico alto de controle das chaves seja igual a Vpp (500 mV).
Logo, um deslocador de nivel ¢ necessario. Esse circuito, conectado as saidas do nucleo do
oscilador, tem como objetivo deslocar o nivel mais alto da tensdo de saida do ntcleo do
oscilador, Vpbp corg, para o mesmo nivel da tensdo de alimentacao (Vpp) do circuito. O
deslocador de nivel ¢é composto de quatro transistores, sendo dois NMOS e dois PMOS. O

esquematico e seu simbolo podem ser vistos na Figura 24 (a) e na Figura 24 (b), respectivamente.

VDD VDD

VDD
P_lwisftl P_lvisft2

VBP VBP
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—in  level OUti—

ouT 46— ——pour: . shifter_
p

VEN VBN
ING [Ny V55
N_lvlsftl MN_lvisft2 $

(a) (b)

n

Figura 24 - Esquematico (a) e simbolo (b) do deslocador de nivel.

Basicamente, o funcionamento do deslocador de nivel ocorre da seguinte maneira:
Quando o sinal INp (INy) € alto (baixo), préximo de Vpp core (Vss), o sinal OUTx tende a Vs,
enquanto o sinal OUTp tende a Vpp. Essa configurag¢do de deslocador de sinal, composta apenas

de transistores, tem o beneficio de um consumo de corrente estatico bastante baixo.

A fim de avaliar os efeitos da carga introduzida pelos deslocadores de nivel na
frequéncia do oscilador, iniciamos uma série de simulagdes com dimensdes minimas nos
dispositivos do deslocador de nivel, com variagcdo da corrente de polarizagdo requerida para a

varredura de frequéncia necessaria ao projeto.

A condicdo mais adversa para o funcionamento adequado do deslocador de nivel € para

a menor tensdo Vpp core, que ocorre para a menor corrente de polarizagdo. Para essa condigao,
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o projeto do deslocador de nivel foi realizado com ajuste fino através de simulag¢des. Por fim,

chegamos as dimensoes e numeros indicados na Tabela 3 para o deslocador de nivel.

N_lvisftl = Nlvisft2 | P_lvisftl = Plvisft2
Largura (W) 0,3 um 0,1 um
Comprimento (L) 20 nm 20 nm
Numero de fingers (f) 1 1
Numero de multiplos paralelos(m) 3 1

Tabela 3 - Tamanho dos transistores do deslocador de nivel.

Como aumentamos a carga capacitiva do nucleo do oscilador, ¢ esperado que a
performance do oscilador diminua, se comparado com o resultado obtido na Figura 19. Com
isso, o reprojeto do nucleo ocorreu juntamente com o do deslocador de nivel. As dimensdes dos
transistores podem ser vistas na Tabela 4, onde todos os transistores NMOS tém as mesmas

dimensoes, assim como os transistores PMOS.

NMOS | PMOS
Largura (W) 80nm | 80 nm
Comprimento (L) 20nm | 20 nm
Numero de fingers (f) 1 1
Numero de multiplos paralelos(m) 6 4

Tabela 4 — Dimensoes dos transistores do nacleo do oscilador.

3.6 BUFFER

O buffer ¢ composto por dois estagios inversores em cascata, como pode ser visto na
Figura 25 (a). O simbolo do buffer ¢ mostrado na Figura 25 (b). O segundo estagio do buffer é

formado associando em paralelo o dobro de transistores do primeiro estagio.
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ouT —{IN| OUT

(a) (b)

Figura 25 - Esquematico (a) e simbolo (b) do buffer de dois estagios

No projeto do buffer, tivemos o cuidado de evitar que o primeiro estagio carregasse
demasiado o estdgio anterior, nesse caso o deslocador de nivel. Por sua vez, o segundo estagio
deve ter capacidade de alimentar o estagio subsequente, constituido por chaves do filtro 4-path
passa-faixa.

Quanto ao projeto do buffer, estabelecemos que, para a maior frequéncia do oscilador,
de 2,5 GHz, os tempos de subida e descida ndo deveriam ser superiores a 5% do valor do
periodo (400 ps) do sinal. Portanto, os tempos de subida e de descida ndo deveriam exceder 20
ps, considerando que a carga de buffer € a das portas dos transistores que irdo realizar as chaves
do filtro passa-faixa.

Ap0s simulagdes transientes utilizando algumas condi¢des de contorno (aplicando uma
tensdo igual a Vpp/2 em uma saida do nucleo do oscilador, e zero para as outras trés restantes),
para acelerar o inicio das oscilacdes, chegamos ao resultado do primeiro estdgio conforme
indicado na Tabela 5. Por sua vez, o segundo estagio possui o dobro de instancias em paralelo,

tanto para o transistor PMOS quanto para o transistor NMOS, como indicado na Figura 25 (a).



38

NMOS | PMOS
Largura (W) 200 nm | 200 nm
Comprimento (L) 20 nm 20 nm
Numero de fingers (f) 1 2
Numero de multiplos paralelos(m) 1 1

Tabela 5 - Dimensdes dos transistores do estagio de entrada do buffer.

3.7 RESULTADOS DE SIMULACAO DO OSCILADOR

O sistema constituido pelo oscilador, deslocadores de nivel, buffers, chaves e
capacitores do filtro passa faixa com as dimensdes dos componentes esta descrito no capitulo
quatro desta dissertagao. A medida que cada bloco era inserido no sistema era feito um reprojeto
das dimensdes e, onde necessario, do nivel de corrente para atender as especificagdes. As
dimensoes utilizadas para o oscilador, depois da sequéncia de simulagdes, podem ser vistas na

Tabela 6.

W(nm) | L (nm) | fingers | multiplos
Nicl PMOS 80 20 1 4
uclieo
NMOS 80 20 1 6
Deslocador | PMOS 100 20 1 1
denivel | NMOS | 300 20 1 3
Buf PMOS 200 20 1 2
ujjer
NMOS | 200 20 1 1
Portade | PMOS 1600 20 1 1
transmissao NMOS 800 20 1 1
Espelho de | PMOS | 800 20 1 1
corrente | NMOS | 2000 200 1 10

Tabela 6 - Dimensdes dos dispositivos do oscilador.

A Figura 26 mostra a frequéncia de oscilagdo em fungdo da corrente de polarizagao
(ibias) do nticleo do oscilador. Para manter a faixa de frequéncia entre 800 MHz e 2,5 GHz foi
necessario polarizar o nucleo do oscilador com corrente entre 7,8 pA e 30,5 pA,

respectivamente. E interessante observar que a frequéncia varia quase linearmente com a
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corrente dentro dessa faixa de frequéncias. A Figura 27 mostra o consumo total de poténcia do
oscilador, ou seja, do nucleo, dos deslocadores de nivel e dos buffers, em funcio da frequéncia

de operacao.
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A Figura 28 mostra os sinais das saidas do nucleo do oscilador com 7,8 pA de corrente
de polarizagao. A amplitude do sinal ¢ de aproximadamente 300 mV pico-a-pico, enquanto a
frequéncia ¢ de 800 MHz. A menor amplitude do sinal de saida do oscilador controlado por
corrente ocorre para a menor corrente de polarizagdo, no caso igual a 7,8 pA. Sob o ponto de
vista do deslocador de nivel, a condicdo mais severa da entrada para operacdo adequada do
deslocador de nivel ¢ aquela de menor amplitude do sinal, no caso 300 mV pico-a-pico.

A Figura 29 mostra os sinais da saida do deslocador de nivel, tendo os sinais da Figura
28 como entrada. Note que os sinais excursionam dentro da faixa de 0 V a 500 mV, e com isso
operagdes ldgicas podem ser executadas no dominio de 500 mV com maior facilidade e rapidez.
O tempo de descida do sinal poderia ser reduzido se as dimensdes dos transistores do deslocador
de nivel fossem aumentadas, mas isso implicaria numa redugao de performance do core do
oscilador.

Os sinais das saidas dos deslocadores de nivel entdo servem de entradas para os buffers,
cujas saidas podem ser vistas na Figura 30. Uma inspeg¢ao rapida na Figura 30 permite concluir
que os sinais apresentam diferengas de fase da ordem de 90°, que ¢ um dos requisitos para
operar o filtro passa faixa. Os tempos de subida e descida sdo de aproximadamente 20 ps e
atendem a especificagao mencionada anteriormente, de tempos de transi¢do inferiores a 5% do

menor periodo do sinal.
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Os sinais da Figura 30 serdo utilizados no filtro N-path e uma logica serd aplicada para

atingir o ciclo de trabalho (tempo que o sinal permanece em Vpp) de 25% em cada fase.

O consumo de cada bloco do oscilador pode ser visto na Tabela 7.

poténcia (uW)
(@VDD= 0,5 V)

Nucleo do oscilador 15
Deslocadores de nivel 14
Buffers 21,5
50,5 Total (RMS)

Tabela 7 - Consumo de poténcia do oscilador para a frequéncia de 2,5 GHz.

E importante avaliar os efeitos da temperatura, de mismatch e corners no desempenho

do circuito.
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Dois testes em temperatura foram executados, um para a frequéncia mais baixa e outro

para a frequéncia mais alta. Os resultados podem ser vistos na Figura 31 e na Figura 32,

respectivamente.
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Uma possivel solucdo para diminuir a variacdo da frequéncia com variacdo de
temperatura e a variagdo de processo ¢ apresentada em [18], porém tal implementacao ¢
considerada fora do escopo deste trabalho.

O descasamento (mismatch) foi avaliado utilizando o método de Monte Carlo, que
simula o circuito em condigdo tipica e aplica variagdes de processo, sendo possivel verificar, a
estatistica da distribui¢ao de casos. Os resultados das simulagdes para frequéncias de oscilagao

nominais de 800 MHz e 2,5 GHz podem ser vistos nas Figura 33 e Figura 34, respectivamente.
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Figura 33 - Grafico do resultado da simulagdo de Monte Carlo para ibias = 7,8 yA @ 27°C.
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Figura 34 - Grafico do resultado da simulacdo de Monte Carlo para ibias = 30,5 pA @ 27°C.

Para finalizar as simulagdes de processo, os corners SS e FF foram avaliados e
comparados com o caso tipico. Em ambos os casos houve uma variagdo na frequéncia inferior
a 23% em comparacao com o caso tipico. Para compensar as variagdes de processo € possivel
aplicar ajustes na corrente de polarizagdo para obter a frequéncia de oscilagdo de 800 MHz e

2,5 GHz.

SS FF | Tipico (TT)
Frequéncia (MHz) @ ibias = 7,8 YA e| 675 | 984 800

temperatura = 27°C
Frequéncia (GHz) @ ibias = 30,5 yA e 2,07 | 2,92 2,5

temperatura = 27°C

Tabela 8 - Resultados das simulagdes de corners comparados com o caso tipico.
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4 FILTRO N-PATH

O filtro N-path, assim denominado nesse trabalho, pode ser encontrado na literatura
com outros nomes, como “Filtro Passa-Banda Estreito Usando Modulac¢ao” [22], “Filtro Passa-
Banda de Dado-Amostrado” [23], entre outros [4].

Esse filtro passa-banda ¢ composto por uma associacdo de filtros RC passa-baixa
chaveados, onde o nimero de associacdes define N (de N-path). Como estudo de caso, este
trabalho apresenta um filtro com N=4 visando a uma possivel integracio no futuro. Se
utilizassemos um numero maior de estruturas, como 8 ou 12, por exemplo, teriamos um
crescimento quase proporcional na area a ser integrada, tornando mais dificil a implementagao
de um protétipo. Como o filtro € chaveado, faz-se necessario um oscilador para definir o tempo
em que cada chave ¢ selecionada. O nimero de fases do filtro ¢ definido por N, que, em nosso
caso ¢ 4. O ciclo de trabalho (duty cicle) de cada fase é 1/N, ou seja, para este estudo de caso o
ciclo de trabalho de cada fase deve ser de 25%.

A Figura 35 ilustra um filtro N-path de 4 fases ideal, no qual as chaves sdo representadas
sem resisténcia série parasita. Cada chave conduz por um tempo igual a 25% do periodo de

chaveamento. A frequéncia de chaveamento define a frequéncia central da banda passante.

%3

Vero

SwW
cp

-

Ve

\FI'E

SwW
I:’\in

/W Vout

CcP

%m
i

Verz

Ccp

il
-

Vers

%m

SwW

-

Figura 35 - Filtro 4-path ideal.
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Podemos descrever resumidamente o funcionamento do filtro N-path de 4 fases com o

auxilio da Figura 36 e da Figura 37.

F3

F2

F1

FO

TO

T1 T2

T3 T0 T1 T2 T3 ts)

Figura 36 - Representagdo das quatro fases com ciclo de trabalho de 25%.

A Figura 36 ilustra as quatro fases e o ciclo de trabalho de 25% para o filtro 4-path. TO,

T1, T2 e T3 representam o tempo em que os sinais das fases FO, F1, F2 e F3 estdo em nivel

logico alto, que coloca as chaves no estado de conducdo. Definimos fin, como a frequéncia do

sinal de entrada e fa a frequéncia de amostragem (frequéncia do oscilador).

Para o caso em que a constante de tempo dada pelo produto entre Ri, e CP seja muito

maior que o periodo Tx (sendo X=0,1,2 ou 3) e fix=f,, a Figura 37 ilustra o sinal de entrada (Vin)

e o sinal de saida (Vou) para muitos ciclos depois do start-up do circuito [4].

Vout

- N

Figura 37 - Tlustragdo de Viy € Vou para o caso de fin= fa.
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Apobs muitos ciclos desde o inicio de operacdo do sistema, cada um dos nés VCPO,
VCP1, VCP2 e VCP3 vai armazenar a média do valor amostrado em cada um dos periodos.
Dessa forma, o sinal vout € composto pela combinagdo das tensdes nos capacitores, como
ilustrado na Figura 37.

Para exemplificar o funcionamento do filtro para a frequéncia do sinal de entrada
diferente da frequéncia de amostragem (fin # fa), a Figura 38 ilustra os sinais de entrada, saida

e o tempo em que o sinal de entrada ¢ amostrado.

T T1 T2 T3 TO T1 T2 T3 TO

Vout

Figura 38- Ilustragdo de vin e vout para o caso de fin # fa.

Diferentemente do caso onde as frequéncias do sinal de entrada e de amostragem sao
iguais, quando elas sdo diferentes a amostragem do sinal, para cada um dos tempos, ocorre com
diferentes magnitudes do sinal de entrada, resultando, ao longo do tempo, em soma dos valores
de tensao amostrados tendendo a zero em cada um dos capacitores.

Note que a Figura 30 ilustra os sinais das saidas dos buffers que irdo acionar as chaves
do filtro 4-path. Esses sinais possuem ciclo de trabalho de 50%, enquanto que o ciclo de
trabalho requerido pelo filtro ¢ de 25%; portanto, uma operacdo logica utilizando os sinais
fornecidos pelos buffers € necessaria. Para tal fim, associamos duas chaves em série controladas
por duas saidas dos buffers, conforme ilustrado na Figura 39. A partir da Figura 30 vemos que

a sobreposicao dos sinais out! b com out4_b, out4_b com out3 b, out3 b com out? b e out2 b
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com outl b permite gerar os sinais FO, F1, F2 e F3, respectivamente, conforme ilustrado na

Figura 36.
out3 b outz b
—REHRE
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— L I
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Vers
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Figura 39 - Filtro 4-path ideal com associa¢des em série de duas chaves para geragdo de ciclo de trabalho de
25%.

As chaves (SW) representadas na Figura 39 sdo implementadas com portas de
transmissao (fransmission gates). O esquematico e o simbolo da TG (transmission gate) podem
ser vistos na Figura 40 (a) e na Figura 40 (b), respectivamente. Vgp € VN sd0o omitidos no

simbolo, uma vez que estdo conectados a Vss € Vpp, respectivamente.
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Figura 40 - Esquematico (a) e simbolo (b) da porta de transmissao.
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A porta de transmissdo (TG) introduz uma resisténcia, de valor Rgw de
aproximadamente 1 kQ entre Ri» ¢ CP. Como temos duas TG em série cada ramo, entdo a
resisténcia adicionada em cada ramo ¢ de 2 kQ. Em nosso projeto supusemos que Ri, tem valor
de 20 kQ, ou seja, 10 vezes superior ao valor da resisténcia da associagdo série das chaves. A
constante de tempo Rin*CP deve ser muito maior que o maior periodo do sinal do oscilador, que
¢ 1,25 ns. Optamos por Rin*CP igual a 16 vezes esse valor, resultando em CP igual a 1 pF. A
constante de tempo ¢ muito maior que o tempo em que o capacitor € conectado ao nd Vour. Com
essa condicdo, o potencial do capacitor ndo se altera de forma significativa durante o tempo em
que o capacitor ¢ conectado ao nd Vou; logo, ao longo do tempo ¢ possivel armazenar no
capacitor a média do sinal Vi, amostrado [24].

Como a resisténcia da TG varia de acordo com o potencial aplicado, foi realizada uma
simulagcdo DC para encontrar o valor médio da resisténcia dentro do intervalo de operagao do
sistema (0-500 mV). Com esse intervalo de tensdo de entrada, a resisténcia da chave foi
determinada para Vps proximo de zero. O resultado obtido pode ser visto na Figura 41. O valor

médio da resisténcia ao longo do intervalo de valores da tensdo de entrada ¢ proximo de 1 kQ.
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Figura 41 - Resisténcia da porta de transmissao (Rsw) em funcdo da tensdo na entrada.
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As dimensdes dos transistores das chaves sao apresentadas na Tabela 9.

NMOS PMOS
Largura () 800 nm 1,6 um
Comprimento (L) 20 nm 20 nm
Numero de fingers (f) 1 1
Numero de multiplos paralelos(m) 1 1

Tabela 9 - Dimensdes dos transistores da porta de transmissao

A largura de banda do filtro BW ¢ dada [4] por:

BW

- = 4AMH 7
TINR;,C z )

onde o numero de fases N=4. O fator de qualidade do filtro pode ser derivado da frequéncia de

chaveamento e da largura de banda [25]:

fs

BW ®

Q:

Outro dado importante para considerar ¢ a rejeicdo maxima do filtro, que depende da

resisténcia parasita da chave de acordo com [26]:

Rswiotal )

ZOlog( =~ —20dB 9)

Rin + RSWtotal

uma vez que Rswioar = 2 kQ e Rin =20 kQ.

A funcdo de transferéncia do filtro 4-path ¢ dada aproximadamente [27] por
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1
H =
() 14 j2nfRiyCo
T. .

—-j2nf(Ts—5 I J2nfTs 10

RinCpoN (1—8 ( N)) 1—e NRinCp x e~ N (10)
11— * - *
T, 1 + j2nfR;,Cp Ts

1 — e NRinCp x g=J21fTs

onde Ts = 1/f;.

Como estudo de caso foi simulado o filtro com banda passante em torno de 1 GHz; logo
fs = 1 GHz. Utilizando a equagao (10) obtivemos a Figura 42.
Caso fosse necessaria a remo¢do dos harmodnicos pares, poder-se-ia utilizar um filtro
diferencial, porém com aproximadamente o dobro de area de silicio para o filtro 4-path. Para
evitar o aumento do consumo de silicio, optou-se por continuar usando a versao com saida
simples do filtro 4-path.

A inclusdo da resisténcia das chaves altera a fungao de transferéncia do filtro para:

RSWtotal Rin
Hy,,(f) = + * Ho(f) (1)
Osw Rin + RSWtotal Rin + RSWtotal 0

Note que se Rswiorar = 0, entdo Hosw(f) = Ho(f).
Aplicando os valores de resisténcia das chaves e de entrada na equagdo que define a

funcao de transferéncia modificada, obtivemos a Figura 43.



-10

-20

| Ho(f) | dB

] - L
oAl \ ~N T

0 1 2 3 4 5 6 7
Frequéncia (GHz)

Figura 42 — Grafico da fungdo de transferéncia do filtro 4-path sem inclusdo da resisténcia das chaves vs
frequéncia do sinal de entrada, @ frequéncia do oscilador = 1 GHz.
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A Figura 44 ¢ uma ampliagdo da Figura 43 em torno da frequéncia de chaveamento foi

aplicada para melhor avaliar a banda passante.
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Figura 44 - Detalhe do grafico da fungdo How(f) em torno da frequéncia de 1 GHz.

A largura de banda (BW) ¢ de 4 MHz, como calculado anteriormente. Também como

demonstrado previamente, a atenuagdo maxima do filtro ¢ de aproximadamente 20 dB em

relagdo ao ganho na frequéncia central.

4.1 RESULTADOS DE SIMULACAO

O tipo de simulagdo mais adequado para esse sistema ¢ utilizando uma combinagao de
simulacdo PSS (periodic stead state) + PAC (Periodic AC). A simulacao PSS executa uma
simulacdo transiente e salva dados de um periodo, a partir do momento em que o sistema fica
periddico. J4 a PAC utiliza como base os dados fornecidos pela PSS e aplica o sinal AC. Esse

método tende a ser extremamente mais rapido e mais confidvel que uma simulagdo transiente
convencional [28], [29].
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Foi simulado o circuito da Figura 39 com as dimensdes descritas na Tabela 9, unido ao
circuito da Figura 12, com dimensdes descritas na Tabela 6. O circuito resultante, representado

na Figura 45, inclui todos os blocos do oscilador, espelho de corrente e o filtro 4-path.
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Figura 45 — Esquematico completo do filtro 4-path incluindo os blocos para geragdo dos sinais de controle das
chaves.

O resultado da simulacao pode ser visto na Figura 46 e na Figura 47. A primeira delas
mostra o valor de Vou/Vin, para a frequéncia do sinal de entrada de 0 Hz a 6 GHz, tornando
possivel compara-lo com o modelo ilustrado na Figura 43. Nota-se que os valores de ganho na
banda passante e na banda de rejei¢ao sao proximos do esperado. Ja na Figura 47, analisando
em torno da frequéncia de chaveamento (freq = 1,012672GHz), vemos que o ganho méaximo ¢
de -3,9642dB, contra o valor de -1,7dB apresentado na Figura 44. O modelo matematico tem
algumas simplificagdes e ndo contempla outras variaveis como outros parasitas das chaves, a
diferenca no ciclo de trabalho (que ndo ¢ exatamente 25%) e a variagdo da resisténcia das chaves
com o valor de Vi, porém ¢ ainda valor aceitavel. A banda passante ¢ de 4,85 MHz, e o ganho

maximo na banda de rejeicao ¢ aproximadamente igual ao valor calculado.
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Um estudo de caso foi feito considerando a sintonia da frequéncia de oscilagdo em 912
MHz e o valor dos capacitores CP alterados de 1 pF para 2 pF para tornar o filtro mais seletivo
e diminuir a largura de banda de 4 MHz para 2 MHz, ja que a largura de banda das aplicagdes
no protocolo ZigBee a 915 MHz tem largura de banda de 2 MHz. A frequéncia de 912 MHz ¢
equivalente ao canal 4 do protocolo de comunicagdo utilizado no ZigBee a 915 MHz. O
resultado da simulacdo pode ser visto na Figura 48. A largura de banda obtida ¢ de

aproximadamente 2,07 MHz, consistente com o resultado esperado.
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Figura 48 - Grafico do ganho Vout/Vin em torno da frequéncia de chaveamento de 912 MHz.

A fim de comparar o projeto do oscilador deste trabalho com outros da literatura
especializada, foram realizadas simulacdes para determinar o ruido de fase, que representa um
desvio da frequéncia de oscilagdo em torno da frequéncia de interesse [30].

A simula¢do que avalia o ruido de fase ¢ chamada, no ambiente da Cadence, de pnoise,
que utiliza informagdes da simulacdo PSS. O comportamento do ruido de fase em funcdo do
desvio de frequéncia em relacdo a frequéncia do oscilador (2,5 GHz) pode ser visto na Figura
49. O ruido ¢ relativamente elevado nesse caso, se comparado com outros osciladores de mesma

arquitetura apresentados na literatura, mas o foco deste trabalho foi o de reduzir o consumo.
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Figura 49 - Ruido de fase do oscilador versus desvio em frequéncia em torno da frequéncia do oscilador de 2,5
GHz.

5 LEIAUTE E SIMULACOES POS-LEIAUTE

No leiaute de um circuito integrado analdgico sdo implementadas técnicas, como as de
casamento e simetria, para obten¢do de performance semelhante a obtida com a do circuito
simulado em nivel de esquematico. Outros efeitos de dependéncia do leiaute (LDE) podem
acontecer devido a diversos fatores, sendo os mais conhecidos e relevantes o efeito de
proximidade do pogo (WPE) e o efeito do comprimento de difusdo do 6xido.

O well proximity effect (WPE) introduz uma diferenca na mobilidade dos transistores
proximos a borda do pogo comparada a de transistores que estdo longe da borda do pogo. Uma
boa pratica para reduzir o WPE ¢ a de prover uma distdncia minima de 3 um da area ativa do
transistor mais adjacente até a borda do pogo, ou do anel de guarda que polariza esses

transistores [31], como pode ser visto na Figura 50.
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Figura 50 - Ilustragdo de solugdo do WPE no layout (vista superior)

Para poupar area e reduzir parasitas provenientes do roteamento entre os dispositivos,
especialmente em circuitos que operam em frequéncias elevadas, ¢ muito comum utilizar
transistores com o dreno e fonte compartilhada entre os dispositivos adjacentes. Quando feito
esse compartilhamento (abutment), cria-se um arranjo com diversos dispositivos formando uma
cadeia em linha e temos que os dispositivos das bordas estdo sujeitos a maiores alteracdes na
rede cristalina, se comparado com os transistores que se localizam no meio da cadeia. Esse
efeito, chamado de efeito do comprimento de difusdo do 6xido, encontrado popularmente na
literatura como length of oxide diffusion (LOD), é o efeito que ocorre devido a trincheira
(shallow trench isolation — STI) adicionada adjacentemente ao transistor (para reduzir as
correntes de fuga), causando compressao ou tensao, dependendo do tipo de transistor (P ou N),
narede cristalina. Essa for¢a que age na rede cristalina, age em todos os nos tecnoldgicos, sendo
negligenciado em sua maioria nas tecnologias superiores a 90nm, e tem parcela pronunciada
em tecnologias entre 90nm e 40nm, e age de forma ainda mais importante para tecnologias sub-
40nm [32], [33], [34].

A Figura 51 ilustra o estresse causado pela regido da trincheira ao longo da cadeia. Os
dispositivos denominados A recebem pressdo superior aos dispositivos denominados de B, que
estao localizados no meio da cadeia, e especialmente para dispositivos que devem ser casados,

apresentam um desvio no comportamento elétrico.
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As distancias representadas pelas siglas SA e SB sdo comumente utilizadas na literatura
para representar a distancia da regido ativa do transistor até a borda da difusdo. [34].

A solucdo para evitar esse efeito, ¢ adicionar dispositivos nas bordas da cadeia, que ndo
tém funcdo ativa (dummies). Assim, hd uma equivaléncia na tensdo aplicada a todos os
dispositivos ativos da cadeia, como pode ser visto na Figura 52, mas a custas de um incremento

de area.

STI

Estresse

Posicao

Figura 51 - Estresse vs posicdo ao longo da cadeia.

STI

Estresse

Posicdo

Figura 52 - Estresse vs posi¢ao ao longo da cadeia com inclusdo de dispositivos dummy.
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Depois de analisar os cuidados que devem ser tomados e quais técnicas devem ser
aplicadas na elaboragdo do leiaute de um ndé tecnoldgico mais fino, o leiaute do oscilador
completo foi feito.

O espelho de corrente, que possui dimensdes elevadas ocupa aproximadamente 50% da
area do oscilador, e o restante do oscilador, composto pelo nucleo, os buffers e os deslocadores
de nivel ocupam os outros 50% como pode ser visto na Figura 53 , porém ¢ necessario instanciar
diversas células extras para fazer com que o leiaute atenda as essenciais regras de DRC (Design
Rules Checking) e DFM (Design For Manufacturability). As regides em vermelho, fora dos
quadrados que representam cada um dos circuitos na Figura 53, representam a adigdo de
polissilicio ficticio (Poly dummy), necessario para manter a homogeneidade na rede de
polissilicio utilizado nessa regido. Como o oscilador e os demais componentes, exceto o espelho
de corrente, utilizam o comprimento minimo do canal, e o processo de litografia para o
transistor com canal minimo ¢ mais critico, as regras de DRC ¢ DFM sdo incrementadas. O
polissilicio nessas regides de onde sdo instanciados transistores de canal minimo deve seguir
uma estrutura periddica e ter uma densidade minima. Logo, regras extras de verificacdo fisica

exigem a criacdo do polissilicio ficticio nessas regioes.

espelho de corrente

: 20um |

Figura 53 — Leiaute do oscilador, buffers, deslocadores de nivel e espelho de corrente.

Ap0s a execugdo do leiaute ¢ comum no fluxo de projeto analdgico ou de sinais mistos
utilizar uma ferramenta que faz a andlise de todos os roteamentos e executa a extra¢do de
parasitas gerados pelo leiaute. Para o leiaute da Figura 53 foi realizada a extrag@o de parasitas

e a simulagdo poés-leiaute para fazer a comparacdo com a simulagdo do esquematico. No
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processo de extracdo € possivel a utilizagcdo de filtros para, por exemplo, extrair apenas a
capacitancia dos roteamentos, ou apenas a resisténcia desses. Na simulacdo executada neste
trabalho uma extragdao completa foi realizada, gerando um arquivo de defini¢ao do circuito bem
extenso, automaticamente tornando a simulagdo mais lenta que a simulagdo em nivel de
esquematico, mas tendendo a obter um resultado de simula¢ao mais proximo ao que sera obtido
na implementagdo em silicio.

A Figura 54 mostra o resultado da simulagao pos-leiaute para a analise da frequéncia de
oscilagao em funcdo da corrente de polarizagdo. Pode ser visto que houve um decremento da
frequéncia de oscilacdo se comparado para um mesmo valor da corrente de polarizagdo na
simulagdo em nivel de esquematico. Esse decremento ¢é esperado uma vez que o leiaute introduz
diversos parasitas. Com um leiaute otimizado e através da redugdo da capacitancia nos nos mais
criticos (como as saidas do oscilador, por exemplo), o resultado do consumo para a faixa

frequéncias de interesse ¢ apresentada na Figura 55.
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Figura 54- Frequéncia de oscilagdo vs corrente de polarizagao.
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Figura 55 - Grafico do consumo de poténcia vs frequéncia de oscilagéo.

Para finalizar o leiaute do projeto, foi necessario implementar o leiaute do filtro 4-path
composto do resistor, dos quatro capacitores e das oito portas de transmissao. Nessa tecnologia
estdo habilitados apenas os capacitores do tipo metal-6xido-metal (MoM). Esses capacitores,
por sua vez, t€m capacitancia por unidade de area reduzida, se comparados com os tradicionais
capacitores do tipo metal-isolante-metal (MiM), que, por sua vez, apresentam menos interacao
com o substrato, pois estes sdo fabricados em niveis de metal superiores. Outro fator que
contribuiria para a reducao de area € o posicionamento do restante do circuito abaixo dos niveis
de metal dos capacitores MiM. Esse posicionamento do circuito ativo abaixo dos capacitores
apresenta um acoplamento importante entre o circuito e os capacitores, porém permite uma
redugdo agressiva na utilizagdo da area de silicio. Os capacitores do tipo MiM estao
indisponiveis no subconjunto de mascaras disponiveis para o flavor selecionado dessa
tecnologia para a execugdo deste projeto. Na Figura 56 ¢ possivel observar o leiaute do sistema

completo, sendo de 1920 um? a area ativa do circuito.
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48um

Figura 56 - Leiaute do sistema completo.

A simulacdo po6s leiaute do sistema completo pode ser vista na Figura 57. Os principais
fatores que causam a diferenga do ganho na zona de rejei¢do, se comparado o resultado obtido
da simulagdo utilizando os parametros extraidos, com o calculado ou com a simulagdo pré
leiaute, ¢ dado majoritariamente pela diminuigdo do ciclo de trabalho e, posteriormente, pelos
parasitas adicionados no leiaute. O ganho na banda passante ficou proximo do esperado, se este
for comparado com o pré leiaute também. A largura de banda passou de 4.85 MHz para
aproximadamente 5.8 MHz, também devido aos fatores citados.

A fim de melhorar a performance do filtro desenvolvido nesta pesquisa, o projeto pode
ser revisado. Algumas medidas para melhoria do projeto incluem o redimensionamento das
chaves e a correcao no ciclo de trabalho das chaves, ambos responsaveis pela degradagao da
performance do filtro. Naturalmente, medidas classicas como aumento de 4rea e de corrente
para eventual redu¢do dos efeitos dos componentes parasitarios também podem ser incluidas,
uma vez que o consumo de area do sistema oscilador + filtro ainda se mostrou relativamente

baixo. Uma malha de controle para ajuste da frequéncia de oscilagdo através da corrente de
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polarizagdo pode ser incluida em algum futuro trabalho para complementacdo do proeto aqui

desenvolvido.
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Figura 57 — Grafico do ganho Vout/Vin, pds leiaute, para a frequéncia do sinal de entrada entre 0Hz ¢ 6GHz.

6 CONCLUSAO E TRABALHO FUTURO

6.1 SUMARIO E CONCLUSAO

Esta dissertacdo de mestrado apresentou o projeto de um oscilador integrado de quatro
fases para aplicagdo em filtros passa banda de faixa estreita em tecnologia FD-SOI 22nm. A
topologia do filtro utilizada foi em anel e o filtro de banda estreita aqui utilizado ¢ do tipo N-
path de 4 vias. A execugdo do projeto em nivel de simulacdo, leiaute e simulacao pds-leiaute
foi feita em conjunto dos ambientes da Cadence e da Synopsys com as respectivas ferramentas

Virtuoso e Custom Compiler. O oscilador apresentado ¢ capaz de operar com 500 mV e
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frequéncias entre 800 MHz e 2,5 GHz com polariza¢do em corrente entre 7,8 pA e 30,5 pA. A
topologia do oscilador permite a integragdo completa, sem a utilizagdo de capacitor e/ou indutor
externo, fazendo com que o circuito utilize pouca area em silicio, baixo consumo de poténcia e
baixo custo de implementacdo. Um estudo de caso foi elaborado para avaliar o funcionamento
do sistema para aplicagdes ZigBee 915 MHz apenas com a modifica¢do no capacitor do filtro
e ajuste da frequéncia através da corrente de polarizagao, como era esperado.

As variagdes de processo, mismatch e corners nao impossibilitaram o funcionamento
do circuito, uma vez que para todos os casos € possivel operar na regido de interesse fazendo
ajuste na corrente de polarizagdo, assim como o circuito extraido. O oscilador apresentou
consumo de poténcia reduzido se comparado com outros trabalhos semelhantes.

O leiaute do sistema foi elaborado e as técnicas de leiaute para nos finos foram
implementadas.

Para o leiaute, algumas técnicas foram aprendidas, como: O posicionamento do
polissilicio em uma rede periddica, ja que este € exigido pelas regras de verificagdo fisica, e os
efeitos de dependéncia do leiaute que para nds maiores eram negligenciados.

O presente trabalho foi desenvolvido em uma tecnologia pouco convencional e

potencialmente pode ser utilizado como uma importante referéncia para trabalhos futuros.

6.2 TRABALHO FUTURO

A partir dessa dissertagcdo, como sugestao seria a simulacdo do sistema completo,
reservando recursos necessarios como tempo e licencas de softwares para simulagdes. Apos
isso, comumente € necessario algum ajuste no leiaute e uma nova interagdo deve acontecer até
atingir um resultado aceitavel. A implementagdo de uma fonte de corrente com variacao
negativa com relacao a temperatura poderia reduzir a variagdo da frequéncia com relagdo a esta.
A integracdo fisica em nivel de chip permitiria executar medi¢des do sistema e, por fim,

comparar resultados experimentais com os resultados aqui obtidos.
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