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RESUMO

Este trabalho de conclusao de curso descreve o desenvolvimento par-
cial de um conversor DC-DC do tipo boost (elevador) para aplicagoes
em baixa tensao. O objetivo do projeto foi fornecer 1,2 V para cargas
de até 500 2 considerando tensdes de entrada entre 0,4 ¢ 0,8 V. A
frequéncia de chaveamento utilizada foi de 1IMHz. O sistema de regu-
lacao desenvolvido foi implementado através de uma malha de controle
analogica, utilizando como compensador um circuito OTA-C. Foi ne-
cessério também desenvolver circuitos como um comparador para gerar
um sinal PWM e circuito de nao sobreposigao de fase para acionar as
chaves. Ao longo deste documento sao apresentados o desenvolvimento
de cada um dos circuitos citados e seu respectivo leiaute, resultados
de simulagao parciais de cada bloco e também a simulagao do sistema
completo. Sao apresentadas, também, medidas das chaves do conver-
sor integradas em tecnologia CMOS 130 nm, que tiveram eficiéncia até
94%.

Palavras-chave: Circuitos integrados. Ultrabaixa tensdo. Tecnologia
CMOS. Colheita de energia. Conversor boost.






ABSTRACT

This final year project describes the partial design of a boost type
DC-DC converter aimed at low voltage applications. This project’s
objective was to provide 1,2 V to loads of up to 500 €2 for an input
voltage ranging from 0,4 to 0,8 V and a 1 MHz switching frequency.
The developed regulating system was implemented using an analog con-
trol loop and deploying an OTA-C circuit as the compensator. It was
also necessary to design a comparator, for the generation of PWM sig-
nal, and a non-overlapping clock to drive the switches. Throughout
this document, the design and layout of each one of the mentioned
circuits, partial simulation results and the complete system simulation
are presented. Moreover, measurement results for the converter’s swit-
ches integrated in CMOS 130 nm technology, which reached up to 94%
efficiency, are shown.

Keywords: Integrated circuits. Ultralow voltage. CMOS technology.
Energy harvesting. Boost converter.
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1 INTRODUCAO

A medida que as tecnologias VLSI se desenvolvem, a densidade
de transistores nos chips aumenta devido & diminuicao do tamanho
destes componentes. Uma consequéncia direta da diminuigao das di-
mensoes dos transistores é a redugao da tensao de alimentagao, o que,
por consequéncia, faz com que a poténcia consumida seja menor.

Outra tendéncia de sistemas eletronicos atuais é a utilizagao da
colheita de energia do ambiente como fonte de energia. Entretanto,
as tensoes geradas, por exemplo, por células fotovoltaicas e geradores
termoelétricos sao da ordem de centenas e dezenas de milivolt, respec-
tivamente. Mesmo em tecnologias recentes estes niveis de tensao nao
poderiam alimentar circuitos convencionais.

Neste contexto, este trabalho de conclusao de curso teve como
objetivo a concepgao de um conversor DC-DC do tipo boost para apli-
cagOes em baixa tensao. O projeto foi desenvolvido na tecnologia de
integragdo de 130 nm, cuja tensdo de alimentagdo é 1,2 V. As especi-
ficagbes do projeto desenvolvido sao fornecer 1,2 V para cargas de até
500 Q tendo como entrada fontes de tensao dentro de uma faixa de 400
até 800 mV. Logo, o principal objetivo estabelecido é a regulagao da
tensao de saida.

A ferramente de EDA utilizada para o desenvolvimento deste
projeto foi o Virtuoso, da Cadence. Este software possibilitou fazer
esquematicos e simulagdes utilizando tanto o simulador Spectre (para
analise DC, estatistica e transiente de relativa curta duragdo) quanto
o Ultrasim (para simulagoes transientes mais longas). Além disso,
utilizou-se a ferramenta Layout para prototipar os circuitos desenvol-
vidos.

1.1 REVISAO DO ESTADO DA ARTE

Na literatura, os exemplos de sistemas desenvolvidos em tecno-
logias de integracao recentes que buscam colher energia e aumentar
a tensao de saida utilizam tanto conversores DC-DC quanto circuitos
de charge pump e, normalmente, fazem uso de mais de uma fonte de
energia disponivel no ambiente.

Chang e Lee (2014) utilizaram como fonte de energia trés ge-
radores termoelétricos e, através de um conversor boost, poténcia foi
transferida para um capacitor de 22 uF. O trabalho foi desenvolvido na
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tecnologia 180 nm, teve como objetivos a extracao maxima de poténcia
das fontes e a utilizagao de uma frequéncia baixa de chaveamento para
reduzir o consumo de poténcia dos blocos de controle, obtendo uma
eficiéncia méaxima de 58,3% ao transferir 2,43 mW.

O trabalho apresentado por Lhermet et al. (2008) foi desenvol-
vido na tecnologia de integracao de 350 nm propondo coletar energia
de um receptor RF e de um gerador termoelétrico e transferi-la para
uma microbateria. Medidas considerando uma tensao de entrada de 1
V mostraram que a tensao de saida pode ser regulada entre 1,75 e 4,25
V ap6s 1 ms de start up e que a eficiéncia maxima obtida foi de 78%.

Ja no sistema desenvolvido por Pasca, D’Amico e Baschirotto
(2015), trabalho também desenvolvido na tecnologia 180 nm, utilizou-
se tensoes de entrada tao baixas quanto 96 mV, obtidas através de um
receptor RF e um gerador termoelétrico. Através de um conversor DC-
DC, as tensoes de entrada foram elevadas para valores entre 0,42 e
1,05 V. Devido a necessidade de um alto fator de conversao, o pico de
eficiéncia obtido, de cerca de 24%, é baixo quando comparado a outros
trabalhos.

1.2 ORGANIZACAO DO TRABALHO

A divisao deste documento aconteceu de maneira similar as eta-
pas do desenvolvimento do projeto. Em um primeiro momento sao
analisadas as equacoes fundamentais que explicam o funcionamento do
conversor para que seja possivel determinar os valores dos componentes
passivos utilizados. Sao expostos também os compromissos encontra-
dos no desenvolvimento do projeto, como aquele entre a frequéncia de
chaveamento e o valor dos componentes.

Apos projetar o conversor em malha aberta, passou-se para a
etapa da implementacao de um sistema de regulacdo, onde é feita uma
revisao dos tipos de controladores que podem ser usados para regular
o conversor. Apos a opgao por um deles, a modelagem AC do sistema
é apresentada e, a partir dela, projeta-se um controlador teérico que
permita regular a tensao de saida do circuito. O projeto de cada um
dos blocos utilizados no sistema de regulagao é, entao, apresentado e,
em seguida, sao mostradas as simulagoes do conversor boost regulado.

Sao apresentados também o leiaute de cada um dos blocos de-
senvolvidos e as técnicas neles utilizadas. Por fim, sao expostos os
resultados praticos obtidos para um circuito integrado contendo o con-
versor em malha aberta apenas, onde pode ser analisada, sobretudo, a



eficiéncia obtida no projeto das chaves.
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2 O CONVERSOR BOOST

O conversor boost é uma das topologias de conversor mais conhe-
cidas na area de Eletrénica de Poténcia. Sua principal caracteristica
é fornecer uma tensao de saida (V,,;) maior que a tensdo de entrada
(Vin). A determinagéo da razao entre V,,; € Vi, ou fator de conversao,
é feita através do duty cycle (D), que representa a porcentagem do pe-

riodo de chaveamento (Ts) em que a chave da Figura 1 esta na posigao
1.

ic

(D Vin —ei R Vout C) Vin ——e R Vout

Figura 2 — Circuito equivalente Figura 3 — Circuito equivalente
do conversor boost quando a do conversor boost quando a
chave esta na posicao 1. chave esta na posicao 2.

2.1 EQUACIONAMENTO

Para derivar o equacionamento do conversor boost sao conside-
rados os circuitos equivalentes quando a chave esta nas posicoes 1 e 2
(mostrados, respectivamente, nas Figuras 2 e 3) e a aproximagao de
pequena ondulagao, a qual considera que variacao da tensao de saida
(Avyyt) € pequena quando comparada ao valor médio de V,,;, conforme
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apresentado por Erickson (1997). Considera-se também que a corrente
de entrada (I;;,) e Vot tém média constante ao longo do tempo quando
o sistema esta em regime permanente.

Quando a chave estd na posicao 1, a tensao nos terminais do
indutor (vy) é igual a Vj,. Quando a chave esta na posicao 2, vy =
Vin — Vout. Ambos os casos sao exibidos na Figura 4.

vL

‘/’“L

DTy (1 - D)Ts

Vvin - ‘/out ””””””””

Figura 4 — Tenséo entre os terminais do indutor (vy,).

A relagao tensdo-corrente no indutor é dada pela Equagao (2.1),
a partir da qual pode-se estimar a forma de onda da corrente do indutor
(iL), a qual é mostrada na Figura 5. Visto que em regime permanente
a média de I;, (e, portanto, de i1,) é constante, a variagdo na corrente
quando a chave esta na posicao 1 devera ser igual & variagao negativa
da corrente quando a chave esté na posi¢ao 2. O equacionamento dessa
condicao (Equagao (2.2)) tem como resultado a relagao entre Vo, Vin
eD.
((%L - VL
ot L
Também com base no grafico da Figura 5, é possivel estabelecer
o valor de Aiy, (variacdo da corrente do indutor), conforme é montrado
em (2.3).

(2.1)

DT T

: ‘/l ® V;n - Vu

/ dt = —/ i Tout gt (2.2a)
0 L DT L

‘/ti n

Vouzi
T 1-D

(2.2b)
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0 DTy Ts

Figura 5 — Corrente no indutor (ir,).

Vin DT
L 2
Devido & aproximagao de pequena ondulagao, considera-se que o
resistor R é percorrido por corrente constante e igual a V,,;/R. Logo,
quando a chave esta na posigao 1, a corrente no capacitor (i¢) é igual a
—Vout/R. Quando a chave esta na posi¢ao 2, a corrente no capacitor é
igual & corrente média fornecida pela fonte (I;,,) subtraida da corrente
consumida pelo resistor, conforme pode ser visto na Figura 6.

Aip, =

(2.3)

ic
Iin = Vout/Rp--=--=--=--=- T —
DTy (1 - D)Ts
t
- out/R

Figura 6 — Corrente no capacitor (ic).

A partir da relagao mostrada na Equagao (2.4), pode-se estimar
a amplitude da ondulagdo da tensdo de saida conversor (ou Avey:),
como foi feito na Equagdo (2.5), e também tracar a forma de onda
deste sinal, como foi feito na Figura 7.

iC _ 8'Uout

C ot

(2.4)
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DTy _ .
20Uyt = out gt 2.5
Vout /0 RC (2.5a)
AVgyy = M(DT ) (2.5b)
out — 2RC S .

Vout (t)

Vout

0 DTs Ts

Figura 7 — Tensao no capacitor (voy¢)-

A variagao negativa na tensao do capacitor quando a chave esta
na posicao 1 deve ser igual & variacao positiva dessa tensao quando
a chave estd na posicdo 2. Ao equacionar essa condi¢do, o resultado
obtido é a relacao entre I;,, D e R, como pode ser visto na Equacao
(2.6).

DTs _ Ts I Vv
out in out
— ———dt :/ — - dt 2.6a
/0 RC pr, C RC (2.62)
Vout

=I,(1—D 2.6b
o = Lu(1- D) (2.6b)

Vi
Iin = R(i-D)? (2.6¢)

A partir dos resultados obtidos, utilizando as equagoes (2.6¢) e
(2.2b), & possivel demonstrar que a poténcia fornecida pela fonte na
entrada do conversor é igual & poténcia dissipada no resistor (Equa-
¢do (2.7)). Este resultado é esperado, visto que o tnico elemento te-
oricamente dissipativo é o resistor. A interpretacao deste resultado é
que, idealmente, toda a poténcia fornecida pela fonte é entregue para
a carga, isto é:
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Vi L Vin \*_ Vou”
Vol = Vo 2 = 7 (105) =5 27

Para este projeto buscou-se trabalhar no modo CCM ( Continu-
ous Conduction Mode, em portugués, modo de condugdo continua), o
que, na pratica, significa que a corrente no indutor deveré ser sempre
maior que zero. Utilizando as equagdes (2.6¢) e (2.3) pode-se encontrar
o valor de indutincia minima, dada uma frequéncia de chaveamento e
valor da carga resistiva para que o conversor funcione no limiar deste
modo de condugao (Equagao (2.8)).

i > Adg (2.84)
Vin Vin DTy
_Jin__ 2.
RA-DZ L 2 (28D)
1 - D)2DT,
L> R(+ (2.8¢)

Utilizando o equacionamento acima desenvolvido, pode-se proje-
tar um conversor boost no modo de operagao desejado, bastando apenas
determinar os valores de L, C e frequéncia de chaveamento (fs ou 1/
Ts).

2.2 COMPROMISSOS NO PROJETO DO CONVERSOR

Inicialmente, o objetivo deste trabalho era a concepcao de um
conversor que fosse completamente integravel. Entretanto, dificuldades
no desenvolvimento logo apareceram, sendo a maior delas o fato de os
indutores integrados ocuparem uma grande area de silicio e também
possuirem um fator de qualidade (@) muito baixo.

Na tecnologia de circuitos integrados na qual o projeto foi desen-
volvido, o valor méximo do indutor seria de cerca de 100 nH. Utilizando
a Equacdo (2.8), pode-se determinar que a frequéncia necessaria para
que o conversor operasse em CCM seria da ordem de dezenas de GHz
considerando uma carga minima de 10 k2. Trabalhar em frequéncias
altas seria bastante problematico, por exemplo, para o modulador por
largura de pulso. Esse bloco precisa mudar muito rapidamente seu es-
tado 1ogico (em um tempo consideravelmente menor que o periodo de
chaveamento) o que significa um valor bastante elevado de corrente.
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O problema do fator de qualidade baixo poderia ter sido miti-
gado utilizando a técnica de bond wire, a qual consiste na utilizagao de
fios de ouro que normalmente fazem as conexbes dentro dos circuitos
integrados, em formato espiral, e utilizada por Wens e Steyaert (2008).
O indutor gerado poderia ter um fator de qualidade melhor quando
comparada aos indutores integrados, mas também teria uma indutan-
cia muito baixa, da ordem de unidades a dezenas de nH. Porém, como
esse método nao esta disponivel na tecnologia de integracao a qual se
tem acesso, o projeto passou a utilizar indutores off-chip.

Entretanto, mesmo se o projeto do sistema ainda fosse consi-
derado como sendo completamente integravel, o compromisso entre
frequéncia de chaveamento e tamanho dos componentes ainda existi-
ria. Isso se deve ao fato de que o tamanho dos indutores e capacitores
integrados é varias vezes maior que o dos outros blocos projetados,
ocupando uma grande porcentagem da area do die de silicio. Pode-se
dizer também que, & medida que a frequéncia de operagao do circuito
aumenta, as perdas dindmicas e a complexidade de projeto, principal-
mente devido as capacitancias parasitas, também aumentam.

2.3 DETERMINACAO DOS VALORES DOS COMPONENTES PAS-
SIVOS

Definiu-se que a frequéncia a ser utilizada no chaveamento seria
de 1 MHz e que a ondulagdo méaxima de V,,; seria de 3%. Dessa
forma, dada a topologia utilizada e as equagoes deduzidas, podem ser
determinados os valores dos componentes passivos.

Considerou-se que o sensor mostrado na Figura 8 seria um divisor
resistivo, representando também a carga minima do conversor. Dado
o valor da carga minima de 10 k2, o periodo do sinal de chaveamento,
1 us, e o valor méximo da expressio (1 — D)?D (que é 0,148 para
D = 33%), de acordo com a Equagdo (2.8), a indutdncia minima a
ser utilizada é 740 mH. Foi utilizada uma induténcia um pouco maior
e que fosse um valor comercial, 820 mH. Observa-se que a escolha da
carga minima representa um compromisso entre o valor da indutancia
e a poténcia a ser perdida quando a carga estd conectada ao sistema
(no caso, cerca de 5%).

Estabelecendo que o ripple méximo seria de 36 mV (3% do valor
de V), utilizou-se a Equagao (2.5b), a carga maxima do conversor
(500 2) e o duty cycle maximo (66%) para estabelecer qual seria capa-
citancia minima. O valor obtido foi 22 nF.
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3 CONTROLE

O sistema apresentado até o momento é um sistema em malha
aberta. O sinal de saida depende das entradas do sistema e pode,
portanto, variar. Visto que o objetivo do projeto é fornecer uma tensao
de saida constante para uma determinada faixa de tensao e carga, foi
preciso implementar um sistema de regulagao para controlar o sinal
de interesse (V,,:). Para isso, analisou-se o sistema de regulacdo em
malha fechada (composto pelo conversor DC-DC, controlador e demais
blocos) no dominio da frequéncia, de forma a garantir sua estabilidade.

3.1 TIPOS DE CONTROLE

Dentro da literatura encontramos algumas formas principais de
se fazer o controle do conversor. Entre elas, estudaram-se duas parti-
cularmente.

A primeira é um sistema de regulagao baseado em um compa-
rador com histerese e um oscilador com duty cycle constante. Nesse
sistema, utiliza-se o comparador com histerese para acionar o oscilador
quando a tensao de saida atinge o limite inferior aceitavel. O duty cycle
do oscilador deve fazer com que a tensao de saida aumente. Se o limite
superior for atingido, o oscilador é desligado.

Optou-se por nao utilizar essa solugao, ja que nesse caso o ripple
aceitavel deve ser muito menor que a diferenga entre os limites superior
e inferior da tensdo de saida, o que implica em empregar uma capa-
citancia ainda maior (como pode ser inferido ao observar a Equagao
(2.5)).

O segundo tipo de controle estudado e o mais comumente usado
utiliza a modulacao por largura de pulso (em inglés, Pulse Width Mo-
dulation, ou PWM). O diagrama de blocos do sistema simplificado é
mostrado na Figura 8.

O sinal a ser regulado (nesse caso, V1) € detectado através de
um sensor e comparado a uma referéncia. A diferenca entre a referéncia
e o sinal de interesse gera um sinal de erro (¢), o qual é aplicado a
entrada do controlador. O controlador deve ajustar sua saida que, por
sua vez, controla o o duty cycle, que altera V,,; com o objetivo de
minimizar e.

A implementagao do controlador, parte fundamental do projeto
do sistema de regulagao, pode ser feita tanto com circuitos analogi-
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Figura 8 — Diagrama de blocos do sistema em malha fechada.

cos quanto digitais. No escopo deste projeto, optou-se por trabalhar
com circuitos analégicos, pois no grupo de pesquisa onde o projeto foi
desenvolvido ha uma maior familiaridade com eles.

A implementagao do controle analogico pode ser feita tanto por
corrente quanto por tensdo. De acordo com Kester e Erisman (1997),
algumas das vantagens do controle por corrente sao maior rapidez e im-
plementacao com poucos componentes. Entretanto, esse tipo de con-
trole é mais indicado para projetos em que a variagao na tensao de
entrada do conversor é pequena e também quando a saida é uma fonte
de corrente, o que nao é o caso deste projeto. J& o controle por tensao
é mais indicado para quando se tem variagoes maiores na tensao de en-
trada e na carga conectada & saida do conversor, os quais sao objetivos
deste trabalho.

Conforme foi mostrado por Forghani-Zadeh e Rincon-Mora (1994),
o sensoriamento do sinal de interesse pode ser feito utilizando diversas
técnicas. Sao exemplos delas: medir a tensao no canal do transistor
que serve como chave (técnica Rpg), medir a tensdo no indutor para
inferir sua corrente (técnica denominada Observer), utilizagdo de SEN-
SEFETs, entre outras.

O sensor de mais facil implementacao é o utilizado na técnica de
RsensE, que consiste basicamente em medir a tensao ou corrente com
um resistor. Para medir a corrente, coloca-se uma resisténcia em série
com a corrente a ser medida. Para medir a tensao, coloca-se o sensor
em paralelo com a carga para a qual o conversor fornece poténcia. A
vantagem da utilizagao deste sensor, além da facil implementacao, é a
precisao, e a desvantagem, a dissipacao de poténcia, ja que o resistor é
um componente dissipativo.

Em sistemas mais complexos, normalmente sao empregados de
maneira conjunta controle por corrente e por tensao, além do uso de
outros dispositivos de seguranga. Para o projeto de um primeiro con-
versor, preferiu-se comecgar pelo controle por tensao por julga-lo mais
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intuitivo e também por utilizar um sensor simples.

A opcao por controle por tensao analdgico faz com que seja ne-
cessério utilizar um modelo AC do sistema, a comegar pelo proprio
conversor boost.

3.2 MODELAGEM AC DO CONVERSOR BOOST

A modelagem AC do conversor representa as varia¢oes em baixa
frequéncia das entradas do sistema: tensdo de entrada (V;,,(t)), duty cy-
cle (d(t)) e corrente consumida pela carga (i;,44(t)). A baixa frequéncia
é também chamada de frequéncia de modulagao.

A modelagem néo leva em consideracao as componentes AC rela-
cionadas ao chaveamento, o que significa que sdo considerados apenas
a média de tensao e corrente dos componentes ao longo de um ciclo
de chaveamento, representadas por (vr(t))r, (média da tensdo do in-
dutor), (ir(t))r, (média da corrente do indutor), (ve(t))r, (média da
tensdo do capacitor) e (i¢(t))r, (média da corrente do capacitor).

Diferente da modelagem apresentada na segao anterior, que con-
siderava que o sistema esté em regime permanente e que (vg(t))r, =0
e (ic(t))r, = 0, a modelagem AC busca expressar matematicamente
como variagoes em Vi, (t), d(t) e ij00a(t) afetam (v (t))7,, (ir(t))T,,
(ve)r, e (ic(t))r..

De forma similar similar & modelagem apresentada na se¢ao an-
terior, considera-se os circuitos equivalentes quando a chave esta nas
posicoes 1 e 2, e também as relagoes entre tensao e corrente para indu-
tor e capacitor para determinar o comportamento AC do conversor. O
desenvolvimento da modelagem é bastante extenso e, por esse motivo,
seu resultado foi tomado da bibliografia utilizada.

A funcao de transferéncia do conversor considerando variagoes
em d(t), de acordo com Erickson (1997), é apresentada na Equacdo
(3.1), onde:

e (G,4 representa a variacao da tensao de saida devido a variagao
de duty cycle;

e Gy éigual a (1?’5)2;

e [, é aindutancia equivalente, sendo sua relagao com a indutancia
real dada por L, = ﬁ;

e O fator de qualidade @ é igual a (1 — D)R %;
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1-— 5%"*
Gvd(s) = Gd()ﬁ (31)
1+ o) + w?

Pode-se observar, pela funcao de tranferéncia, que o sistema é
modelado por um polo duplo e por um zero no semi-plano direito. Ao
tragar um grafico considerando os valores de L = 820 puH, C' =
nF, R = 500 ©Q e variando D, pode-se ver que os polos e zeros da
fungao de tranferéncia do conversor se movem & medida que o duty
cycle aumenta, como pode ser visto na Figura 9. Observa-se também
que, com o aumento de D, G49 aumenta.

E possivel analisar também que, ao fixar D = 50% e aumentar
R, o aumenta-se o fator de qualidade; logo, o pico da funcao de trans-
feréncia aumenta e a diminui¢ao da fase devido ao polo duplo fica mais
abrupta, conforme é apresentado na Figura 10.

Diagrama de Bode do conversor Boost

Magnitude (dB)

R=500 & D=33%
= = =R=500e D=50% | |
R=500 & D=67%

Fase (deg)

Frequéncia (Hz)

Figura 9 — Func¢@o de transferéncia do conversor boost considerando
variagoes em D.

3.3 MODELAGEM DO SISTEMA

O diagrama de blocos do sistema de regulacao em malha fechada
é mostrado na Figura 11. Nela podem ser vistos os trés sinais de entrada
do conversor: duty cycle (d(t)), tensdo de entrada (V;,(t)) e corrente
de carga (i10q4(t)). Uma mudanga em qualquer um destes sinais (repre-
sentados respectivamente por d V;p and zload) causard uma variagao da
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Diagrama de Bode do conversor Boost

Magnitude (dB)

= = = R=500¢ D=50%

----- R=1000 & D=50%
----------- R=5000 & D=50%
R=10000 & D=50% | |

Fase (deg)

10° 10* 10° 108 107
Frequéncia (Hz)

Figura 10 — Fungao de transferéncia do conversor boost considerando
variacoes em R.

tensao de saida (Uoyt), como é mostrado na Equagdo (3.2).

@out(s) = Gvd(s)d+ Gm(s)ﬁzn - Zout(s)gload (32)

A expressao G,q(s) relaciona a variagdo da tensao de saida com
uma variac¢ao no duty cycle, conforme foi apresentado na Equagao (3.1),
e Gyi(s) relaciona a variagao da tensao de saida com uma variagdo na
tensdo de entrada. Z,,:(s) é a carga equivalente para a qual o conversor
fornece poténcia.

O sistema de regulagao mostrado é composto, além do conversor,
por um bloco de ganho do sensor H(s), um controlador G.(s) e modula-
dor por largura de pulso PW M (s). O produto dos ganhos da malha de
realimentac@o negativa (T'(s)) pode ser visto na Equagao (3.3). A fun-

¢ao de transferéncia do sistema realimentado é mostrado na Equacao
(3.4).

T(s) = H(s)Ge(s)PWM(s)Gua(s) (3.3)

1 T(s) Gui(s) 2 Zou(s)

Tout(8) = Dres He) 14T06) T T+ T0s) T+ T(s)

(3.4)

O sensor de ganho H(s) foi implementado de varias maneiras e
a escolhida foi um divisor resistivo de valor 1/2.
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Figura 11 — Diagrama de blocos do sistema de regulacao do conversor
boost

O gerador de sinal modulado por largura (PWM(s)) produz
pulsos com duty cycle proporcional ao sinal de entrada. Uma entrada
de valor Vs, onde V) é a tensao méxima da onda triangular a qual o
sinal de entrada é comparado, gera um pulso com duty cycle de 100%,
enquanto que uma entrada de 0 V gera um pulso com duty cycle de
0%. Logo, tal bloco é representado pela fungao de transferéncia 1/V);.

3.4 PROJETO DO CONTROLADOR

A estabilidade do sistema descrito por (3.4) requer que /T'(s) <
180° quando |T'(s)] = 1. Também, para que nao haja overshoot, a
margem de fase (M F') deve ser, pelo menos, 60°, onde MF = 180° —
|/T(s)| quando |T'(s)| = 1.

De acordo com Choi (2011), o controlador deve ter dois requisi-
tos: margem de fase suficiente e um alto ganho em baixas frequéncias.
Um ganho alto nas frequéncias mais baixas resultard numa variacao
menor na tensao de saida devido a variagdes na tensao de entrada (9;y,)
e corrente de carga (%mrga), como pode ser inferido através da Equacgao
(3.4). Margem de fase adequada ira resultar em resposta transitoria
satisfatoria.

Baseados nos diagramas de Bode mostrados na segao anterior,
buscou-se encontrar um controlador que garantisse tanto margem de
fase adequada quanto alto ganho em baixa frequéncia. Para o conversor
boost, foi encontrada recomendacdo em Lee (2014) de se utilizar um
conversor do Tipo III (um integrador, dois polos e dois zeros). Os polos
deste controlador deveriam estar posicionados nos zeros da fungao de
transferéncia do conversor e vice-versa. O integrador forneceria o ganho
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em baixas frequéncias.

Ao seguir essas diretrizes, encontramos dificuldade em projetar
um controlador que tivesse margem de fase suficiente para todos os ca-
sos de duty cycle e carga considerados. Os polos e zeros da planta do
conversor se movem ao passo que o duty cycle muda e o pico na frequén-
cia fundamental também se altera mudando a carga considerada.

O tipo de projeto de controlador que garantiu margem de fase
suficiente para os casos considerados foi aquele que mantinha a frequén-
cia de ganho unitario do integrador em frequéncias mais baixas, o que
fazia com que a localizagao dos outros polos e zeros do controlador nao
importasse, visto que as componentes nessa frequéncia estavam bas-
tante atenuadas pelo integrador. Por esse motivo, foi proposto utilizar
um integrador para regular o sistema, o qual é um controlador apenas
do tipo I. O diagrama de Bode da malha de realimentacao controlada
considerando D entre 33 e 67% e R = 5000 é mostrada na Figura 12.

Diagrama de Bode do sistema controlado

0 ey | . v

Magnitude (dB)

150 P | R | - el PP
270

e carga de 50012 e D=33%
~ = = carga de50002 e D=50% | |
----------- carga de5000 & D=67%

Fase (deg)

Freauéncia (H7)

Figura 12 — Diagrama de Bode da malha de realimentacao do conversor
boost controlada considerando D entre 33 e 67%.

De maneira rapida é também possivel deduzir intuitivamente o
porqué de se utilizar o integrador como controlador do sistema. Pode-
mos pensar que, assim que o conversor for ligado o sinal de interesse
terd um estado transitorio e, apos isso, poderé estar acima ou abaixo
do valor desejado. Caso esteja acima, o duty cycle deve ser diminuido.
Caso esteja abaixo, o duty cycle deve ser aumentado. A defini¢cdo do
quanto a tensdo no capacitor aumenta ou diminui faz parte do projeto
do controlador. Caso ela mude muito rapidamente, o sistema pode
divergir. Caso a mudanga seja lenta, o sistema demorard muito para
acompanhar uma mudanca na tensao de entrada. A velocidade dessa
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mudanca é associada a frequéncia de ganho unitario do integrador.

Margem de fase
o
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=]
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=]
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&
=]
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03 0.35 04 0.45 05 0.55 08 0.65 07

Figura 13 — Margem de fase do sistema considerando D entre 33 e 66%
e diferentes valores de carga.

Para este sistema, conseguiu-se uma margem de fase acima de
60° para todos os valores de duty cycle entre 33 e 67% e cargas entre 500
e 1000 2 utilizando como controlador um integrador com frequéncia de
ganho unitario de 1 kHz. A margens de fase obtidas considerando valor
de carga igual a 500, 1000, 5 k e 10 k€2 sdo mostradas na Figura 13.

Embora considerado para a analise da indutincia minima que
garantisse o funcionamento em CCM, nao se pode garantir a estabili-
dade teorica para o valor de carga minimo (10 k) com o controlador.
A dificuldade em projetar um controlador para essa carga esta no pico
de magnitude da fungao de transferéncia em wq, onde a fase cai 180° e
deixa a malha instavel.

Se a frequéncia unitaria do integrador fosse movida para frequén-
cias ainda mais baixas (diminuindo esse pico para um valor menor que
0 dB) o ganho necessario para minimizar variagoes na saida devido a
variagoes nas entradas seria ainda menor, fazendo com que a regulacao
demorasse muito tempo. Nos resultados de simulacao sera discutida a
estabilidade do sistema quando houver somente a carga minima.

O circuito real utilizado para desempenhar a funcao de integra-
¢80 foi um circuito OTA-C. Como o OTA tem uma impedéncia de saida
finita, o ganho para baixas frequéncias nao é infinito. Portanto, o con-
trolador final é um PI (ou seja, controlador com uma parte proporcional
e uma parte integral).
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4 PROJETO DOS BLOCOS DO SISTEMA

O projeto dos blocos passou por varias etapas até chegar & versao
final, mostrada na Figura 14. Como pode ser visto, uma das chaves
foi substituida por um transistor NMOS e a outra, por um PMOS.
O sensor de tensdo, um divisor resistivo de ganho 1/2 composto por
Ry e Ry, também representa a carga minima do conversor. Portanto,
Ry = Ry =5 k.

O compensador utilizado foi um filtro OTA-C, composto pelo
OTA e pelo capacitor Ceomp. O modulador por largura de pulso foi im-
plementado por um comparador e um sinal de onda triangular. Implementou-
se também o bloco de nao-sobreposicao de fase, o qual é um circuito
logico que impede o fechamento simultaneo das duas chaves.

O desenvolvimento e o funcionamento de cada um dos blocos seréa
descrito nas proximas sessoes. Para o projeto do OTA e do comparador,
o dimensionamento dos transistores foi feito como base no modelo do
MOSFET, conforme descrito por Schneider e Galup-Montoro (2010).
Utilizou-se a Equacgao (4.1) para calcular a transcondutancia dos pares
diferenciais (g, ), a Equagdo (4.2) para determinar o nivel de inversao
dos transistores e a Equagao (4.3) para calcular a frequéncia de ganho
unitario dos transistores. Nessas equagoes, Ip é a corrente passando
pelo canal do transistor, n é um parametro associado as capacitancias
do dispositivo (tipicamente pouco maior que a unidade), ¢; é a tensao
térmica, iy é o nivel de inversao, Igy ¢ a corrente de folha do transistor,
W e L sao as dimensoes do transistor, fr é a frequéncia de ganho
unitéario e, u, a mobilidade dos portadores majoritarios.

_2p_ 1 (4.1)

I g Tt iy 41 '
Ip L

= — = 4.2

U= Tan W (4.2)

Sy 2‘;(‘2522(«/1+if —1) (4.3)

Os parametros n e Igy foram extraidos dos transistores NMOS
e PMOS conforme foi descrito por Cunha et al. (2005). Os valores
obtidos sao mostrados na Tabela 1.
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Tabela 1 — Parametros extraidos dos transistores NMOS e PMOS da
tecnologia 130 nm através de simulagao.

Isu n w L

NMOS 38nA 1,2 1lpum 1pm
PMOS 191nA 1,4 1lpum 1pm

4.1 CHAVES

O projeto das chaves teve como objetivo primario minimizar a
poténcia nelas dissipada. Sabe-se também que a resisténcia do canal
do transistor é inversamente proporcional a razao entre W e L. Dessa
forma, bastaria apenas aumentar W e usar o valor minimo de L para
atingir o objetivo priméario. Entretanto, ao aumentar indefinidamente
o valor de W, se estd aumentando também a area a ser utilizada para
esse bloco num circuito integrado e, em consequéncia, a capacitancia
da chave.

Um dos critérios para projetar a chave foi o de limitar a queda
de tensao no canal do transistor quando o valor maximo de corrente
estivesse passando por ele. O valor méximo da corrente seria aproxi-
madamente igual a I;;,, quando as condi¢oes de operacao do circuito sao
Vi, minimo e carga maxima. Utilizando a Equagao (2.6c), obteve-se o
valor de I;,, = 7,2 mA.

Considerando que a tensao da porta do transistor NMOS esta
em nivel 16gico alto (1,2 V) e que passa pelo canal uma corrente de
10 mA (valor um pouco maior que aquele obtido para I;;, méaximo),
conforme é mostrado na Figura 15, é feita uma varredura nos valores
de W mantendo o valor minimo para L. Escolhe-se o valor de W para
o qual a queda de tensdo no canal (Vpg) é de aproximadamente 50 mV,
ou seja, o transistor tem resisténcia equivalente a 5 Q.

Para o transistor PMOS foram usados transistores com as mes-
mas dimensoes e multiplicidade trés vezes maior. O fator trés é bastante
conhecido por ser aproximadamente a razao entre a mobilidade da la-
cuna e mobilidade dos elétrons. As dimensoes utilizadas sao mostradas
na Tabela 2.
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VDD
l 10 mA
o

Figura 15 — Esquematico da simulacao feita para determinar as dimen-
soes da chave NMOS.

\W% L

NMOS 180 um  0.120 pm
PMOS 540 pm  0.120 pm

Tabela 2 — Dimensoes das chaves NMOS e PMOS

4.2 CIRCUITO DE NAO-SOBREPOSICAO

Com o objetivo de evitar redugao na eficiéncia do conversor de-
vido ao chaveamento simultaneo, foi projetado um circuito de nao so-
breposicao de fases, tomando como base o esquematico mostrado na
Figura 16 em que, a partir da fase de entrada ¢, sao geradas as fases
nao sobrepostas ¢ e ¢s.

Como as chaves utilizadas sao relativamente grandes, seria ne-
cessario também aumentar a capacidade de corrente do driver que as
acionaria. Para isso, foram colocados inversores com fanout de 2 na
saida de ¢1 e ¢2, 0 que na pratica significa colocar um nimero grande
de inversores em paralelo. Foi analisado em simulagao quantos inverso-
res em paralelo possibilitavam subir ou descer rapidamente o sinal de
chaveamento. Como resultado final, foram usados 16 inversores em pa-
ralelo para chavear o transistor NMOS; e 64 para o transistor PMOs. O
fator 4 de diferenca esta associado ao fato de a chave PMOS ser maior
que a NMOS e, por consequéncia, a capacitancia da porta também ser.

Durante a execugao do projeto do bloco, os drivers das duas fa-
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ses geradas foram colocadas dentro do loop de atraso formado pelos
inversores, como pode ser visto na Figura 17. Na imagem estao indica-
dos também quantos inversores estdo em paralelo para cada uma das
instancias. Embora o posicionamento dos buffers tenha sido equivo-
cado, isso nao parece ter prejudicado o projeto como um todo, como
poderé ser visto nas simulagoes finais e nos resultados experimentais.

N1 111 112

N2 121 122

Figura 16 — Circuito de nao sobreposi¢do gerando as fases ¢1 e ¢o a
partir do sinal ¢.

113 114

“1:1-\

10

<1:16> <1:32> <1

N2 121 122 123 124 125 126 127 128

Figura 17 — Circuito de nao sobreposi¢ao considerando os inversores em
paralelo que servem para aumentar a capacidade de corrente do driver.

4.3 OTA (AMPLIFICADOR DE TRANSCONDUTANCIA)

O projeto do OTA utilizou a topologia simétrica, mostrada na
Figura 20. Visto que a frequéncia de ganho unitario do OTA-C é dada
por % e é interessante que a capacitancia Ceomp Seja pequena para
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Figura 18 — Fases ¢y (NMOS) e ¢o (PMOS) nao sobrepostas.

possibilitar uma eventual integracao, o objetivo deste projeto é obter
um valor de transconduténcia (g,,) pequeno.

VDD VDD

“‘gﬂ i

=

VSSs VSSs

Figura 19 — Topologia utilizada no projeto do OTA.

Logo, nesse projeto nao se buscou maximizar o ganho do par
diferencial e sim obter uma transcondutincia aproximadamente linear
para uma faixa maior de tens@o diferencial. Dessa forma, o ganho em
frequéncia do compensador se manteria aproximadamente constante
mesmo se a diferencga entre as tensoes de entrada variasse.

A corrente de polarizagao utilizada (I¢g) foi de 50 nA e optou-se
por usar transistores PMOS no par diferencial, em vez do NMOS, a fim
de diminuir a area utilizada no leiaute. A diminuicao da area do leiaute
ocorre, ja que, ao trocar um transistor NMOS por um PMOS, se esta
aumentando Igp. Ao observar a Equagdo (4.2), deduzimos que para
manter um mesmo nivel de inversao, pode-se diminuir o valor de L, o



45

que é bastante conveniente para o projeto de um par diferencial com
ganho relativamente pequeno.

Utilizou-se as Equagao (4.1) e (4.2) para determinar o ganho.
O projeto manteve o par diferencial em nivel de inversao intermedia-
rio (i; = 10), pois isso possibilitou uma linearidade maior. Apés um
primeiro projeto do OTA, foi inserida também uma degeneragao (tran-
sistores Mj e M}) no par diferencial de entrada, a qual é apresentada
por Krummenacher e Joehl (1988), e que também ajuda a aumentar
a faixa linear de transcondutancia. O esquematico com os transistores
de degeneragao é mostrado na Figura 20.

VDD VDD

Ity Iy
Ity Irs
M2’
M1’

l Ics
V. J,E«j Ma}— vy

s B

VSS Vss

Figura 20 — Esquematico do OTA com transistores de degeneragao.

Além da linearidade, outro pronto ao qual foi dada atengao é
a tensao de offset. Foram feitas simulacoes de MonteCarlo para ver
qual seria a variagao estatitica deste parametro devido a variagao do
processo de fabricacdo e originalmente obteve-se como resultado uma
média () de —2,6 mV e desvio padrao (o) de 7,94 mV. O histograma
obtido é mostrado na Figura 21.

Para que essa variagao fosse reduzida, o que faria com que a
tensao de saida do conversor tivesse uma variagao menor devido a com-
paragdo feita na entrada do integrador, os valores de W e L de todos
transistores foram dobrados, o que quadruplicou a area mantendo o
nivel de inversao (is) (e consequentemente as outras caracteristicas de-
terministicas do projeto) e reduziu o o do offset a aproximadamente a
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metade, como pode ser visto no histograma da Figura 22.

30

20

30 20 -10 0 10 20 30

Offset (mV)

Figura 21 — Histograma com
uw = —26 mVeo = 7,94
mV obtido através da simulagao
de MonteCarlo do offset do cir-
cuito original.

35

Offset (mV)

Figura 22 — Histograma com
uw = —2,6 mV e o = 4,38
mV obtido através da simulagao
de MonteCarlo do offset do cir-
cuito com area quadruplicada.

A transconduténcia em fungao da diferenca entre as tensoes de
entrada é tracada na Figura 23. Pode-se observar que a transcondutan-
cia obtida encontra-se entre 200 e 350 nA/V para diferengas de tenséo
de entrada entre —0,3 e 0,3 V, faixa em que se espera que o circuito
opere. Portanto, para ter um integrador com frequéncia de ganho uni-
tario igual a 1 kHz, deve-se utilizar Copp da ordem de 300 pF.

O circuito equivalente do integrador considerando a impedéncia
de saida é mostrado na Figura 24 e a fungao de transferéncia esperada
para esse circuito é mostrada na Figura 25. O filtro OTA-C é do tipo
passa-baixas com ganho maximo de aproximadamente 30 dB nas baixas
frequéncias.

4.4 COMPARADOR

O comparador de alta performance apresentado por Baker (2005)
e utilizado neste trabalho tem trés etapas: pré-amplificagao, decisao e
pos-amplificagdo. O esquemaético utilizado para o projeto deste bloco é
mostrado na Figura 26, onde sao indicadas as etapas citadas.

A pré-amplificacao é feita no par diferencial M3-M4, o qual con-
verte a diferenca de tensao entre V; e V_ em uma diferenca de cor-
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Figura 23 — Transcondutancia em fun¢ao da diferenga entre as tensoes
de entrada do OTA considerando uma tensao de modo comum de 0, 6
V (valor da tenséo de referéncia do compensador).

Vout /2

1/90 l o

Figura 24 — Esquematico equivalente do circuito OTA-C considerando
a impedancia de saida do OTA.
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Figura 25 — Diagrama de Bode da magnitude do filtro OTA-C, onde
9m/go =30 dB e g /Cromp = 1 kHz.
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rentes. A informacgdo acerca dessa diferenca de correntes é passada
para o decisor através dos espelhos de corrente M6-M7 e M5-MS8. O
decisor é formado pelos transistores M9 e M10 (latch), e, M11 e M12
configurados como diodos.

Apos o decisor, a informacao acerca da comparacao das entrada,
que era uma diferenca entre correntes, passa a ser uma diferenca de
tensoes, que é entrada para um segundo par diferencial (transistores
M15-M16) representando o estagio de pds-amplificagdo. Por fim, a
saida do amplificador passa por um inversor, o qual serve como buffer.

Ao projetar esse bloco, foi analisado se a dimensao L escolhida
para os transistores possibilitaria trabalhar na frequéncia desejada, a
qual era um fator limitante. Dado que o sinal de chaveamento é feito
em 1 MHz, o sinal no comparador deve subir ou descer a uma taxa de
pelo menos 10 MHz para que o sinal modulado em largura fosse bem
definido. Para isso, utilizou-se a Equagao (4.3) considerando um nivel
de inversao ¢y = 1 para determinar qual seria o valor maximo possivel
para L, obtendo como valor méaximo de 2 3,6 pum. De forma a ter uma
folga nesse valor, definiu-se que o valor de L para os transistores deste
circuito seria 1 pum.

O projeto do circuito entao teve como objetivos projetar pares
diferenciais com ganho alto (ao fim do projeto, obteve-se iy = 1) dada
uma corrente de polarizagao Ip;,s que conseguisse gerar um sinal modu-
lador por largura tao rapido quanto necessario. Com base no projeto do
OTA, buscou-se manter os espelhos de corrente em um nivel de inversao
proximo aqueles obtidos no projeto do bloco anterior. A corrente de
polarizagao Ip;,s foi ao final substituida por um resistor, ja que nesse
bloco a corrente utilizada é aproximadamente 10 pA e ndo é requerida
precisao.
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Figura 26 — Esquematico do comparador.
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5 RESULTADOS DE SIMULACAO

O sistema completo da Figura 14 (contendo chaves, compensa-
dor, comparador e circuito de nao-sobreposigao de fases) foi simulado
considerando fonte de tensao de entrada, fonte de polarizacao do OTA
e fonte geradora do sinal triangular como fontes ideais disponiveis ne
ferramente EDA utilizada, o Virtuoso. O sinal de referéncia em uma
das entradas do OTA, que é comparado a fracao da tensao de saida, é
também uma fonte ideal, pois nao foi projetado um bloco que gerasse
a tensao de referéncia.

Para inicializar o circuito, uma condigao diferente de zero teve
que ser definida para a saida do compensador e entrada do comparador,
para que o duty cycle nao comegasse em 0%. Utilizou-se, portanto, o
valor de 0,6 V, que equivale a um duty cycle de 50%.

Todas as simulagoes anteriores utilizaram o simulador Spectre,
porém, devido ao ntimero maior de blocos e pela necessidade de fazer
simulagoes transientes de maior duragao, passou-se a utilizar o simula-
dor Ultrasim, que possibilitou fazer as simulagbes que antes demoravam
consideravelmente de forma muito mais rapida com a mesma capaci-
dade computacional.

Primeiramente, foi analisado se a tensao de saida convergia para
alguns valores dentro da faixa de tensao de entrada considerada. Os
resultados sao mostrados na Figura 27.

Depois, foram realizados testes para analisar a estabilidade do
sistema sob variagOes na entrada. Para isso foi considerada a carga
méaxima (500 ) e um degrau na entrada passando de 0,8 para 0,4
V. O resultado dessa simulagdo ¢ mostrado na Figura 28. A mesma
simulagdo foi feita considerando a carga minima (10 k) e o resultado
pode ser visto na Figura 29. As simulagbes tém respostas bastante
parecidas, variando mais significativamente no valor do duty cycle, que
é maior para o caso da carga maior, pois é necessario transferir mais
corrente para a carga, o que faz com a queda na tensao das chaves seja
maior.

As simulagbes mostraram que o sistema de regulagao desenvol-
vido funcionou, fazendo o valor da tensado de saida do conversor con-
vergir considerando diferente valores de tensao de entrada e de carga.
O tempo de convergéncia apds as variagoes mais abruptas de tensao
de entrada e carga foi de cerca de 5 ms. Observou-se também que o
comparador consumiu uma poténcia consideravel, da ordem da carga
minima. Ja a poténcia consumida pelo compensador é muito pequena
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quando comparada aos outros blocos, cerca de 1 pW.

Embora, segundo a analise de controle apresentada, o conversor
nao devesse ser estéavel ao considerar a carga minima de 10 k2, as si-
mulagoes demonstraram o contrario. Uma hipdtese para o porqué da
estabilidade para esse valor de carga estd em uma técnica denominada
de snubber, a qual consiste em colocar elementos passivos em paralelo
com a chave com o objetivo de evitar ondulagoes causadas pelo chave-
amento do indutor.

Ondulagoes causadas pelo chaveamento foram observadas no de-
senvolvimento deste sistema quando ele foi simulado sem utilizar o cir-
cuito de nao-sobreposi¢ao de fases numa fase do projeto em que foram
usados apenas componentes ideais para compensagao e geragao do sinal
PWM. Ao utilizar o circuito de nao-sobreposi¢ao, as ondulagoes foram
reduzidas consideravelmente. No dominio da frequéncia, a consequén-
cia da utilizagao da técnica de snubber é a suavizagao do pico em wy.
Caso o mesmo tenha acontecido para esses sistema de regulagao, ao
diminuir o valor do pico de magnitude da funcdo de transferéncia do
conversor, o sistema pode ter se estabilizado.

¥

time (me)

Figura 27 — Tensao de saida do conversor regulada considerando 0,4 V
(curva vermelha), 0,6 V (curva amarela) e 0,8 V (curva azul) de tensao
de entrada.
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Figura 29 — Simulagao transiente do sistema considerando um step na
tensdo de entrada e carga minima (R = 10 kQ2). Na Figura, Vi, Vour €
D.
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6 LEIAUTE

O leiaute do projeto foi enviado para integracao em duas oca-
sides. Para a primeira, em novembro de 2016, foi feito o leiaute das
chaves e de um circuito de nao sobreposicao de fase. Para a segunda,
em agosto de 2017, o OTA e o comparador.

Os projetos dos blocos analogicos (chaves, OTA e comparador)
utilizaram matrizes de transistores, como mostrado na Figura 30. Na
notagao utilizada, m representa o nimero de transistores em paralelo e
n, o numero de transistores em série. As portas de todos os transistores
da matriz estao conectadas.

S

Figura 30 — Notagao usada para matrizes de transistores.

6.1 CHAVES

As chaves NMOS e PMOS sao formadas por varios transistores
em paralelo. O valor maximo da largura cada transistor foi fixado em
9 pm, pois, de acordo com a documentagao da tecnologia 130 nm, nao
é recomendado ter transistores com mais de 10 um de largura. Logo,
de acordo com a dimensao total mostrada Tabela 2 e o valor maximo
definido para W, a chave NMOS tem 20 transistores de W =9 ym e L
minimo (= 120 nm) em paralelo e a chave PMOS, tem 60 transistores
em paralelo.

Para o leiaute das chaves utilizou-se uma técnica de otimizagao



de espago, mostrada em detalhe na Figura 31, onde sao indicados os
contatos no dreno (D) e fonte (S) de dois dos transistores em paralelo,
além do caminho que a corrente deve percorrer em cada um deles.

Essa técnica foi aplicada tanto para a chave PMOS quanto para
a chave NMOS. Foi tomada a devida atencao quanto ao niimero de con-
tatos que cada transistor deveria ter. Considerou-se a corrente méaxima
que passaria pela chave e a corrente suportada por cada contato entre
o metal e difusoes de dreno e fonte do transistor para estabelecer o nu-
mero minimo de contatos para cada um dos transistores em paralelo.
O leiaute das chaves pode ser visto nas Figura 32 e 33.

7

A AArAT

e :W%
\\W \\\\\\\\\\&\\\\\\\\\\\\ \\\
. \\\3\\\\\\\\\\\\“\\“\“\ S

= s
e X

//

S
S
S

S \\m\\\\ww SRRRRRRRRT
R s,

. Y\\N\\\\w

“\{\“\ ““\{\“‘

\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\

5
\\\@\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\\ N

N N
— \\k‘\Q @\\\\\t\\\:\\\\\\\\\\\\ \W\Q\Q\\\\\W\Q&i
S \\\m S

NN
\t\\\%k\\\\\ S

A
Figura 31 — Detalhe do leiaute da chave NMOS.
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Figura 32 — Layout da chave NMOS.
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Figura 33 — Layout da chave PMOS.

6.2 CIRCUITO DE NAO SOBREPOSICAO DE FASES

Buscou-se otimizar também o leiaute do circuito de nao sobrepo-
sigdo de fase, tendo como objetivos diminuir a area ocupada e facilitar
o processo manual de routing. O circuito em questdo é formado por
varias portas logicas, logo, primeiramente foi necessario criar os leiaute

dos blocos de mais baixo nivel.
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Figura 34 — Leiaute da
porta logica NOT.
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Figura 35 — Leiaute da porta logica
NAND.

O leiaute das portas logicas NOT e NAND sdo mostrados, res-
pectivamente, nas Figuras 34 e 35. Os leiautes foram criados com o
objetivo de terem a mesma altura para que, quando as portas logi-
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cas fossem colocadas lado a lado, suas alimentacoes positiva e negativa
pudestem ser facilmente conectadas, formando uma fileira de varias
células logicas. O leiaute completo do circuito de nao sobreposigao é
mostrado na Figura 36, onde podem ser observadas as 10 fileiras de
células logicas. No detalhe do leiaute (Figura 37), pode-se ver também
que as fileiras de portas logicas foram espelhadas de forma a conectar
as alimentagoes positiva e negativa com as fileiras acima e abaixo delas.

Figura 36 — Leiaute do circuito de nao sobreposigao.

6.3 OTA

Pode-se obsservar que o OTA da Figura 20 tem varios sub-blocos
cujo funcionamento depende da semelhanca entre os transistores que
os constituem como os do par diferencial e espelhos de corrente. Dessa
forma, para asseguar um bom funcionamento do circuito integrado é
necessério que haja um casamento (ou matching) entre os transistores
que formam os sub-blocos do OTA, mitigando, assim, as consequéncias
das variacoes relativas dos pardmetros dos transistores de tais sub-
blocos.

A técnica utilizada para melhorar o casamento entre dispositivos
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Figura 37 — Detalhe do leiaute do circuito de nao-sobreposi¢ao mos-
trando a conexao entre as fileiras.

foi a de centréide comum. Para emprega-la, primeiramente é necessario
observar as dimensoes e qual o tamanho das matrizes de transistores
utilizadas no projeto deste bloco, o que é mostrado na Tabela 3. Pode
ser constatado que para o par diferencial de entrada formado por M1
e M2 conta-se com um total de 8 transistores. Ao aplicar a técnica do
centréide comum criamos eixos de simetria misturando as duas matri-
zes de transistores. Logo, em vez de dispo-los da forma AAAABBBB
no leiaute (onde A representa um transistor da matriz M1 e B, um
transistor da matriz M2), os transistores sao colocados formando pa-
droes AABB|BBAA, ABAB|BABA ou o que foi utilizado nesse leiaute:
AB|BA numa fileira superior e BA|AB numa fileira abaixo. O simbolo
| indica os eixos de simetria.

A mesma técnica é aplicada também a todos os espelhos de cor-
rente do circuito, incluise naquele formado por M10, M9; e M9,. Nesse
caso, a disposi¢ao utilizada para instanciar os 24 transistores em 4 fi-
leiras foi: ABC|CBA, CBA|ABC, CBA|ABC e ABC|CBA. Como pode
ser notado, ha um segundo eixo de simetria entre a segunda e a terceira
fileira.

O resultado prético esperado ao utilizar essa técnica de casa-
mento é uma tensao de offset razoavelmente pequena. Na Figura 38, é
apresentado o leiaute realizado com os eixos de simetria onde a técnica
foi aplicada destacados.



60

_____ .

=

AR EE ER LA TSI L TS IERRY, SR ERETA T LA IR ISP I 5

7

{

Figura 38 — Leiaute do OTA.
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W (pm) L (pm)

=
=

ML P 0,6 10 2 2
M2 P 0,6 10 2 2
MI' P 0,6 10 1 3
M2 P 0,6 10 1 3
M3 N 05 10 2 8
M4 N 05 10 2 8
M5 N 05 10 2 8
M6 N 05 10 2 8
M7 P 0,4 25 2 4
M8 P 0,4 25 2 4
M9, P 125 25 2 4
M9, P 125 25 2 4
M10 P 1,25 25 2 4

Tabela 3 — Dimensoes dos transistores usados no projeto do OTA

6.4 COMPARADOR

Ao executar o leiaute do comparador a técnica de centroide co-
mum foi utilizada nos pares diferenciais e espelhos de corrente deste
bloco, da mesma forma que para o OTA. Visto que o comparador con-
some correntes maiores que o OTA, buscou-se também certificar-se que
o numero de contatos por onde a corrente passaria seriam suficientes.

O leiaute deste bloco pode ser visto na Figura 39, onde sao mos-
trados os eixos de simetria e também os indices A, B e C, que indicam
a qual matriz de transistores o dispositivo referido pertence.

6.5 DIMENSOES DOS BLOCOS

As dimensoes e area dos leiautes realizados sdo mostradas na
Tabela 4 a fim de comparar quais blocos usariam mais area no die de
silicio, onde pode ser visto que o bloco do comparador é significativa-
mente maior que os outros blocos, ocupando mais area que todos os
outros blocos juntos.
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Figura 39 — Leiaute do Comparador.
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Dim. 1 (yum) Dim. 2 (um) Area (um?)

Chave NMOS 22 22 484
Chave PMOS 33 63 2079
Cir. nao sobreposigao 48 50 2400
OTA 65 90 5850
Comparador 120 120 14400

Tabela 4 — Tabela comparativa das dimensoes dos leiautes realizados.
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7 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Em novembro de 2016 foi enviado para integragao o projeto par-
cialmente desenvolvido do conversor boost até aquele dado momento.
O circuito continha as chaves PMOS e NMOS, e o circuito de nao so-
breposi¢ao de fase, o que corresponde ao conversor em malha aberta,
ou seja, sem um sistema de regulacao.

Os circuitos integrados recebidos foram medidos utilizando o set
up mostrado na Figura 40, o qual incluia: um fonte DC conectada a
entrada do conversor, a qual também mede a corrente média fornecida;
um gerador de fungoes capaz de produzir ondas quadradas com duty
cycle ajustavel; um osciloscopio para observar caracteristicas transien-
tes e medir a tensao de saida do conversor; uma fonte DC de 1,2 V DC
para polarizar o alimentar o circuito de nao sobreposigao.

Os valores dos componentes discretos utilizados nas medigoes
(indutor, capacitor e resistor representando a carga) tém seus valores
mostrados na Tabela 5. Esses valores foram obtidos com o analisador
de impedancia do LCI na frequéncia de 1 MHz.

A realizagdo das medidas se deu da seguinte forma: ajustou-
se a tensao de entrada para um valor de 0,4 V, o duty cycle para
aproximadamente 30%, utilizando o osciloscopio, foi adquirido o valor
da média da tensdo de saida (V,y:) e, a partir da fonte que fornecia
tensdo, foi adquirido a corrente fornecida na entrada (I;,,). O duty cycle
foi aumentado em passos de 10% e os mesmos valores foram anotados
até que a tensao de saida fosse cerca de 1,2 V. O processo foi repetido
para diferentes valores de tensao de entrada (considerando passos de
100 mV) até chegar em 0,8 V.

Ao finalizar uma série de medidas, trocava-se o chip e o processo
era repetido. No total, foram testados 5 chips diferentes. Uma média
dos valores experimentais obtidos sao apresentados na Tabela 6, onde
estao destacados os casos em que a tensao de saida é 1,2 V. A varia-
¢ao de resultados entre as amostras foi bastante pequena, o que é um
indicativo que o leiaute foi bem realizado.

Além de V,,; e I;,, a tabela de resultados infere a eficiéncia ob-
tida calculando a razao entre a poténcia fornecida e a poténcia entregue
a carga. Sao também incluidos o fator de converséo teérico (F.C.T.)
(igual a 25) e o fator de conversao experimental (F.C.E.), que é igual
a razao entre os valores obtidos experimentalmente para V,,; e Vj,.

Procurou-se garantir que a alta eficiéncia (de até 94%) obtida
nao era causada por algum mal-funcionamento no circuito que pudeste
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causar vazamento de corrente. Para isso, foi medida a corrente for-
necida pela fonte de 1,2 V ao circuito de néao-sobreposicao de fase,
a qual ficou na ordem de 5 pA, indicando que o circuito funcionava
normalmente.

Figura 40 — Foto do setup utilizado na realizagao das medidas.

Tabela 5 — Valores dos componentes externos usados para realizar as
medidas.

Valor ESR

R 5530 -
L 104pH 7Q
C 452nF 0,09Q
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Tabela 6 — Resultados experimentais obtidos para diferentes valor de

Vin e D.

Vin (V) D (%) Vouw (V) ILin (mA) Ef(%) F.CT. F.CE.*
0,4 30 0,523 1,390 88,74 1,43 1,31
0,4 40 0,619 1,928 89,62 1,67 1,55
0,4 50 0,736 2,751 88,72 2,00 1,84
0,4 60 0,894 4,173 86,22 2,50 2,23
0,4 70 1,108 6,864 80,50 3,33 2,77
0,4 73 1,195 8,416 76,52 3,76 2,99
0,5 30 0,678 1,814 91,21 1,43 1,36
0,5 40 0,787 2,449 91,09 1,67 1,57
0,5 50 0,930 3,474 89,70 2,00 1,86
0,5 60 1,128 5,261 87,07 2,50 2,26
0,5 63 1,200 6,058 85,67 2,70 2,40
0,6 30 0,821 2,184 92,78 1,43 1,37
0,6 40 0,950 2,959 91,51 1,67 1,58
0,6 50 1,121 4,196 89,97 2,00 1,87
0,6 53 1,199 4,845 89,08 2,15 2,00
0,7 30 0,962 2,561 92,96 1,43 1,37
0,7 40 1,110 3,463 91,59 1,67 1,59
0,7 44 1,195 4,050 90,77 1,79 1,71
0,8 20 0,969 2,248 94,14 1,25 1,21
0,8 30 1,098 2,926 92,71 1,43 1,37
0,8 36 1,200 3,513 92,34 1,57 1,50
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8 CONCLUSOES

Este documento apresentou o processo do desenvolvimento par-
cial de um conversor boost para aplicagoes em baixa tensao na tecno-
logia de integracao de 130 nm. O sistema desenvolvido atendeu ao seu
principal requisito: fornecer uma tensao de saida regulada de 1,2 V
considerando tensoes de entrada entre 400 e 800 mV para uma carga
de até 500 Q2. Para isso, utilizou alguns blocos ideais da ferramenta de
EDA.

Para que o sistema completo fosse finalizado seria necessario
ainda realizar o projeto de alguns blocos, o gerador de onda trian-
gular para gerar o sinal PMW, a fonte de tensdo de referéncia para o
compensador, o circuito de start up (dado que os blocos desenvolvidos
contavam com os 1,2 V da saida do conversor) e também buscar uma
alternativa para a geragao do sinal PWM que consumisse menos potén-
cia e ocupasse menos area no leiaute. Além disso, deveria ser feita uma
analise da transferéncia de poténcia fornecida por fontes nao-ideais,
parte que foi bastante explorada nos artigos no estado-da-arte.

Por fim, ao analisar o trabalho realizado e sabendo que o projeto
de conversores DC-DC apresenta algumas dificuldades, considera-se que
os resultados de simulagao foram satisfatorios e serviram para validar o
estudo realizado de Teoria de Controle. Considera-se também os bons
resultados praticos obtidos, por sua vez, sao indicativas de que o leiaute
realizado foi bem executado.

Os resultados praticos do projeto do OTA e do comparador serao
obtidos no inicio de 2018, quando os circuitos enviados para integragao
em Agosto devem chegar. Utilizando os novos chips, sera possivel veri-
ficar na préatica se o sistema de regulacdo proposto e implementado ira
funcionar.
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