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Resumo da Dissertacdo apresentada a COPPE/UFRJ como parte dos requisitos

necessarios para a obtengdo do grau de Mestre em Ciéncias (M.Sc.)

OTIMIZACAO DE CIRCUITO DE REFERENCIA DE TENSAO DE BANDGAP EM
TECNOLOGIA CMOS

Allan Bides de Andrade

Julho/2016

Orientador: Antonio Petraglia

Programa: Engenharia Elétrica

Esta dissertacdo apresenta o desenvolvimento de um algoritmo de otimizacdo capaz
de realizar o projeto de um circuito de referéncia de tensdo de bandgap com calibracio.
O circuito obtido possui drea ativa em silicio minimizada e respeita as especificacdes de
tensdo de alimentagdo minima Vpp,,,,, imprecisdo da tensdo de referéncia a temperatura
de 27°C (30yy,,) € miaxima variagdo do coeficiente de temperatura apés a calibragdo
(AT Cpax).

O projeto € realizado em uma tecnologia 0,18 um CMOS, as especificacdes sdo uma
tensdo de alimenta¢do minima de 1,62 V, uma imprecisao final de 0,1 % em 27 °C e uma
variagdo maxima do coeficiente de temperatura de 5,55 ppm/°C. O layout do circuito for-
necido pelo algoritmo é desenvolvido e o circuito extraido € simulado, onde os parametros
acima especificados sdo avaliados através de simulacdes de Monte Carlo que empregam
a tensdo de alimentacdo de 1,62 V. Os resultados obtidos sao uma imprecisdao de 0,0909
% e um coeficiente de temperatura maximo de 16,95 ppm/°C (variagdo méaxima de 4,27
ppm/°C) em 99,5% das 999 amostras simuladas, o que comprova a eficiéncia do algo-
ritmo desenvolvido. O circuito integrado realizado ocupa uma 4rea de 0,035703 mm? e

emprega uma corrente total de 9,139 uA.



Abstract of Dissertation presented to COPPE/UFRJ as a partial fulfillment of the

requirements for the degree of Master of Science (M.Sc.)

BANDGAP VOLTAGE REFERENCE CIRCUIT OPTIMIZATION IN CMOS
TECHNOLOGY

Allan Bides de Andrade

July/2016

Advisor: Antonio Petraglia

Department: Electrical Engineering

This dissertation develops an optimization algorithm capable to design a bandgap ref-
erence circuit that employs trimming. The obtained circuit employs minimum silicon
active area and regards the specifications of minimum supply voltage Vpp,,,,, voltage ref-
erence imprecision at 27°C (30y,,,) and maximum variation of temperature coefficient
(AT Cpax).

The project is made in a 0.18 um CMOS technology, the specifications are minimum
supply voltage of 1.62 V, voltage reference final inaccuracy at 27 °C of 0.1 % and maxi-
mum TC variation of 5,55 ppm/°C. The layout of the circuit provided by the algorithm
is developed and its extracted circuit is simulated, where the above specified parame-
ters are evaluated by Monte Carlo simulations that employ the 1,62 V supply voltage.
The obtained results are a 0,0909 % imprecision and an maximum TC of 16.95 ppm/°C
(maximum variation of 4.27 ppm/°C ) in 99.5% of 999 simulated samples, prooving the
developed algorithm efficiency. The chip active area is 0.035703 mm? and uses a total
current of 9.139 uA.
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CAPITULO I

INTRODUCAO

I.1 - TEMA

Este trabalho consiste no projeto, implementado por um circuito integrado na tecno-
logia CMOS (Complementary Metal-Oxide-Semiconductor), de um circuito de referéncia
de tensdo, mais especificamente a classe deste conhecida como circuito de referéncia de
bandgap, baseado na tensao de bandgap do silicio.

Um circuito de referéncia de tensao € um bloco analégico com a finalidade de fornecer
a outros blocos de um mesmo circuito integrado uma tensao com baixa sensibilidade as
variagdes de temperatura e tensdo de alimentacdo. Exemplos de circuitos dependentes
desta referéncia de tensdo sao reguladores de tensao, conversores A/D e conversores D/A,
uma vez que necessitam realizar uma comparacao de seu sinal de entrada com outro, que
seja conhecido e estdvel em relacio aos parametros mencionados. Deste modo, a precisdo
dos resultados fornecidos por estes circuitos dependem diretamente da precisao da tensao

de referéncia, e este € o ponto em que reside a importancia do circuito foco deste trabalho.

I.2 - REVISAO BIBLIOGRAFICA

Um circuito de referéncia de tensdo, que seja robusto em relacdo as variagdes de
temperatura, tem como principio fundamental de opera¢do a soma de dois componentes
de tensdo, ou corrente (posteriormente convertida em um sinal de tensdo através de um
resistor), cujos comportamentos sejam opostos quando ocorre uma variacao de tempera-
tura, de forma que as variacdes das componentes se anulem gerando a tensao desejada.
Este é também o principio empregado em projetos de circuitos de tensdo de referéncia de

bandgap, onde se soma uma tensdo que possui coeficiente de temperatura negativo, da
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jun¢do de um transistor bipolar, com uma diferenca de tensd@o que possui coeficiente de
temperatura positivo, entre dois transistores bipolares idénticos polarizados em diferentes
densidades de corrente [2].

Este circuito foi idealizado para circuitos integrados no inicio da década de 70 por
Widlar [2], que o empregou em um regulador de tensdo como alternativa ao circuito de
referéncia de tensao utilizando diodo zener compensado na temperatura. Como este tipo
de diodo opera na regido de breakdown, isto tornava o circuito de referéncia relativamente
ruidoso e limitava sua tensdo de alimentacdo a valores maiores que 6V. Por outro lado,
o circuito de referéncia de tensdo de bandgap possuia ruido inferior e uma tensdo em
torno de 1,205V, a tensao de bandgap do silicio, o que permitiu a utilizacdo de tensdes
de alimentagdo bem menores.

A implementac¢do do circuito de Widlar e seus resultados positivos [2] motivou o ini-
cio de pesquisas que perduram até os dias de hoje com o objetivo de encontrar diferentes
topologias de implementacdo da ideia principal [3—7], criar técnicas de compensacao de
curvatura visando maior redu¢do da variacdo da tensdo de referéncia em relacdo a tem-
peratura [7—11], e obter maior precisdo na reprodutibilidade do circuito na fabricacao em
larga escala [8, 12, 13].

Os trabalhos mais recentes encontrados na literatura [7, 10, 11, 13] apontam na direcao
de projetar circuitos de tensdo de referéncia cujos coeficientes de temperatura sejam os
menores possiveis para obten¢do de uma alta precisdo. A tensdo de juncdo do transistor
bipolar possui coeficiente de temperatura negativo, mas apresenta um comportamento
nao-linear em fungdo da temperatura, enquanto o termo com coeficiente de temperatura
positivo mencionado anteriormente € puramente linear. Portanto, um tipico circuito de
referéncia de tensdo de bandgap compensa apenas os termos de primeira ordem da tensao
de juncdo do transistor bipolar e é capaz de alcancar um coeficiente de temperatura de
algumas poucas dezenas de ppm/°C em uma faixa de temperatura de —40 °C a 125 °C
[9, 13]. A compensacdo de curvatura tem o objetivo de compensar termos de ordens
superiores da tensdo de juncao do transistor bipolar, e desta forma possibilita a obtencdo
de um coeficiente de temperatura tio baixo quanto 3,4 ppm/° C [10].

Os trabalhos [7, 13] empregam a mesma técnica de compensacao de curvatura, apenas
mudando a topologia de implementacao. Nesta técnica empregam-se dois transistores bi-
polares, um polarizado por uma corrente linearmente crescente com a temperatura e outro
polarizado por uma corrente aproximadamente constante com a temperatura, ambas gera-
das pelo circuito de referéncia. Notou-se que se a diferenca de tensao destes dois disposi-
tivos for considerada, a resultante € proporcional ao termo nado-linear da tensdo de juncao
do transistor bipolar que se deseja eliminar. Desta forma, uma corrente proporcional a
este termo € gerada utilizando um resistor. Esta corrente é entdo transformada em uma
tensdo pelo circuito de referéncia, cujo valor € o componente ndo-linear ponderado por

uma razao de resisténcias que deve ser ajustada a fim de eliminar por completo a tensao
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nao-linear da jun¢do do transistor bipolar. Na prética, apenas parte das ndo-linearidades
na tensdo de jung¢do do transistor € eliminada, de forma que o coeficiente de temperatura
¢ bastante reduzido, mas ndo € nulo. O circuito realizado em [13] obteve um coeficiente
minimo de 5 ppm/°C em uma faixa de temperatura de —40 °C a 125 °C em uma tecno-
logia 0, 16um CMOS, enquanto o descrito por [7] obteve um coeficiente minimo de 3,9
ppm/°C em uma faixa de temperatura de —15 °C a 150 °C em uma tecnologia 0,35um
CMOS.

Os trabalhos [10, 11] implementam a mesma ideia basica, no entanto de formas bem
distintas. A tensdo de referéncia gerada por um bandgap tipico empregando transistores
bipolares, onde apenas o termo de primeira ordem da variacdo com a temperatura € com-
pensado, possui uma curva em funcio da temperatura que se assemelha a uma parabola
com coeficiente de segunda ordem negativo. A ideia destes dois trabalhos seria obter,
além de um circuito com o comportamento descrito, um circuito que apresente uma curva
em funcdo da temperatura que seja uma parabola oposta, com coeficiente de temperatura
de segunda ordem positivo, que ao ser adicionada a pardbola com coeficiente negativo,
elimine seu termo de segunda ordem, obtendo assim uma tensdo de referéncia com co-
eficiente de temperatura reduzido. O projeto apresentado em [10] emprega um circuito
que gera uma corrente proporcional a diferenca entre as tensdes gate-source (AVgs) de
dois transistores MOS em inversao fraca polarizados com diferentes densidades de cor-
rente, e a utiliza como corrente de compensagao por possuir o comportamento parabolico
requerido. J4 em [11] utiliza-se um circuito de corrente de referéncia de bandgap em-
pregando transistores bipolares possuindo coeficiente de temperatura de segunda ordem
negativo, mas que ao ser copiada por um espelho de corrente para ser usada como corrente
de compensacao, tem sua curvatura invertida devido aos diferentes efeitos de modulagao
de canal sofridos pelos transistores deste espelho. O menor coeficiente de temperatura
obtido em [10] foi de 3,4 ppm/°C em uma faixa de temperatura de —40 °C a 120 °C em
uma tecnologia 0, 18 um CMOS, enquanto em [11] foi obtido 4,2 ppm/°C em uma faixa
de temperatura de —40 °C a 120 °C em uma tecnologia 0,13 um CMOS.

Um tema de grande relevancia ao se tratar de circuitos de tensdo de referéncia se
refere a reprodutibilidade dos resultados em uma fabricagdo em larga escala, ou seja, a
precisdo real obtida de um circuito deste tipo. As variacdes de alguns parametros do pro-
cesso durante a fabricacdo dos chips e os descasamentos ocorridos entre componentes que
deveriam ser iguais, ou com razdes de aspecto proporcionais, provocam variagdes nos re-
sultados de tensdo fornecidos por diferentes chips fabricados, o que limita a precisao da
tensdo de referéncia e altera drasticamente sua dependéncia em relacdo a temperatura.
Para solucionar este problema uma abordagem necessdria € a calibracdo pos-fabricacao
de um ou mais componentes do circuito, de forma a recuperar o valor nominal da tensao
de referéncia e seu bom comportamento em relagdo a temperatura. No entanto, isto acar-

reta custos extras de tempo e financeiro e quanto mais componentes a serem calibrados



CAPITULO | INTRODUCAO 4

maiores serdo estes custos. Desta forma, alguns autores fazem uma anélise das principais
fontes de erro de seus circuitos para elaborar uma estratégia de projeto para aumentar a
precisdo destes [8, 12, 13]. De forma geral, a fonte de maior erro nestes circuitos, fabrica-
dos em processos CMOS, reside no amplificador operacional requerido por eles, uma vez
que estes possuem tipicamente um offset de entrada de 10 mV e um coeficiente de tem-
peratura aproximadamente nulo, o que impede a devida calibracdo do circuito através do
ajuste de apenas um dispositivo [13]. Assim, uma possivel solucdo € a elimina¢do desta
tensdo de offset através da utilizacdo de técnicas como Correlated Double Sampling [8]
ou Chopper [13], o que aumenta a complexidade do circuito de tensdo de referéncia, mas
torna eficiente a calibracdo de apenas um componente [13]. Outra alternativa seria reduzir
o0 offset de entrada aumentando a area do par diferencial do amplificador, reduzindo assim
seu descasamento [14]. Embora esta abordagem nao elimine o offset de entrada, ela pode
reduzi-lo suficientemente para garantir uma precisao inicial minima e reduzir o ndmero
de bits requerido na calibracdo de 1 ou mais dispositivos, reduzindo assim o custo total
de calibragao.

Além do offset de entrada do amplificador operacional, os descasamentos de outros
dispositivos no circuito de tensdo de referéncia também produzem erros que reduzem a
precisdo inicial da tensdo gerada. Da mesma forma que com o offset de entrada, a redu-
cdo do descasamento entre estes dispositivos € garantida pelas equacdes de Pelgrom [14]
através do aumento de suas dreas. Ainda que esta abordagem seja reconhecida e empre-
gada [15], o aumento da drea dos dispositivos € geralmente realizado pela experiéncia
do projetista e analisada por simulagdes, sem a realizagdo de uma otimizagdo que vise a
reducgdo da drea total do circuito. Embora existam alguns trabalhos analisando os erros
de um circuito de referéncia de corrente [12] e algumas otimizagdes de circuitos de refe-
réncia de tensdo de bandgap visando reducao da drea total do circuito em silicio [16, 17],
ou ndo existe uma restricdo com o objetivo de garantir uma precisdo minima especificada
da tensao de referéncia [17] ou a otimizacdo € feita através de heuristica, sem a descricao
das equacdes do circuito [16].

A realizacdo do projeto de um circuito de referéncia de tensdo em tecnologia CMOS
através de um algoritmo de otimizagdo que reduza a area total do circuito, obedecendo
restricdes de projeto e garantindo uma precisdo inicial minima especificada a temperatura
ambiente ou um erro especificado miximo do coeficiente de temperatura, apds a calibra-
cdo de um unico dispositivo a temperatura ambiente, € uma tarefa relevante no estudo

destes circuitos. Este é o tema proposto neste trabalho.
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I.3 - OBJETIVO

Este trabalho de pesquisa se concentra no projeto de um circuito de referéncia de
tensdo de bandgap em uma tecnologia 0,18 um CMOS. Para o projeto € realizado um
algoritmo de otimizacdo que minimize a drea total empregada em silicio pelo circuito e
garanta um nivel especificado de precis@o inicial a temperatura ambiente da tensdo de
referéncia e um erro maximo especificado de seu coeficiente de temperatura na faixa de
—10°C a 125 °C ap6s a calibragdo de um tnico dispositivo do circuito. O algoritmo tam-
bém obedecerd a outras restri¢des impostas ao circuito para seu devido funcionamento,
assim como restri¢des do processo, como dimensdes minimas e mdximas de componen-
tes, e restricdes sugeridas por ele para garantir maior precisdo na implementacdo dos
dispositivos.

Este projeto representa a continuagdo do trabalho realizado em [18], onde foram re-
alizadas andlises de descasamento do circuito e realizada uma otimizacdo de forma a
minimizar a drea empregada em silicio e garantir a especificacdo de uma precisao inicial
a temperatura ambiente. No trabalho aqui proposto sdo desenvolvidas novas andlises de
descasamento, incluindo o efeito gerado pela calibracdo, e novas restricdes e varidveis,
como o numero de transistores bipolares empregados, que sao inseridas no algoritmo de
otimizacao.

Este método € interessante pois pode ser empregado no projeto de um circuito de refe-
réncia de tensdo sem calibracdo de precis@o média e com drea total de circuito minima, ou
ainda, ser utilizado para reduzir a imprecisao inicial a temperatura ambiente do circuito,
de forma a reduzir o nimero de bits necessdrios a calibracdo e obter drea total de circuito

minima.

1.4 - METODOLOGIA

Para realizar o projeto proposto e testar seu funcionamento foram adotadas as seguin-

tes etapas:

1. Estudo do processo de fabricacdao: um estudo do processo foi realizado para co-
nhecer os dispositivos disponiveis e seus parametros mais importantes. Esta parte
inicial permitiu definir os modelos utilizados para os componentes, as restricdes
impostas ao projeto do circuito por eles e restri¢des recomendadas pelo processo de

fabricacao.

2. Modelagem do circuito empregado: o circuito a ser trabalhado foi equacionado

e seu comportamento perante o descasamento de seus componentes e de variagdes
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de processo modelados.

3. Desenvolvimento do algoritmo de otimizacdo: com modelos de trabalho bem
definidos, o algoritmo de otimizacao foi desenvolvido no software matematico Ma-
tlab.

4. Teste do circuito obtido pelo algoritmo: o algoritmo desenvolvido fornece as di-
mensdes dos componentes do circuito. Para testar se as especificagdes requisitadas
foram devidamente implementadas, simulacdes do circuito antes da implementa-
¢do da calibragdo foram realizadas, e assim, eventuais erros no algoritmo foram

corrigidos.

5. Implementacao da calibracao e teste: apds o primeiro teste, sem implementacao
da calibragdo, esta foi implementada e teve seu comportamento verificado pelas
simulacdes do circuito. Desta forma, o teste final do algoritmo implementado foi

realizado.

6. Realizacao do layout do circuito: com o esquematico do circuito projetado e tes-
tado, o circuito teve as mascaras de layout desenhadas. Para realizar isto, os com-
ponentes foram divididos em células menores, de forma a implementar estruturas

arranjadas em configuragdo de centroide comum.

7. Simulac¢ao do circuito extraido do layout: o circuito equivalente do layout imple-
mentado, juntamente com os dispositivos parasitas inseridos por este processo, foi

extraido e simulado para a validacdo final do projeto.

I.5 - ORGANIZACAO

No Capitulo II é mostrada a ideia do circuito de tensdao de referéncia de bandgap,
assim como a teoria bésica envolvida e duas topologias de implementagdao. Sa@o ainda
definidos alguns parametros de avaliacdo de desempenho destes circuitos.

No Capitulo III sao descritos 0 método empregado no projeto do circuito de referéncia
de bandgap, as equacdes utilizadas na otimizagao e o algoritmo empregado.

No Capitulo IV sdo apresentadas as madscaras de layout do circuito desenvolvido,
assim como as mdscaras de cada um de seus blocos individualmente.

No Capitulo V sdo apresentados os resultados de simulag¢ao dos circuitos esquematico
e extraido do circuito desenvolvido.

No Capitulo VI encontram-se as conclusdes obtidas e ainda trabalhos futuros.

No Apéndice A encontra-se o método de propagacgao de incertezas aplicado ao projeto

do circuito implementado neste trabalho.
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No Apéndice B o erro do coeficiente de temperatura apés a calibragao € equacionado
para os diversos blocos do circuito.
No Apéndice C encontra-se a andlise detalhada da estabilidade do circuito de tensdo

de referéncia.
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REFERENCIA DE BANDGAP

I1.1 - INTRODUCAO

O circuito de referéncia de bandgap comecou a ser popularizado em 1971 por Robert
J. Widlar [2], que o utilizou como referéncia em seu circuito regulador de tensdo, subs-
tituindo a tradicional referéncia com compensagdo de temperatura a diodo zener. Desde
entdo muito foi pesquisado e desenvolvido buscando o aperfeicoamento do circuito, que
utilizava a tecnologia de fabricacdo bipolar. Com o advento da tecnologia de fabricacdo
CMOS, novas pesquisas se iniciaram, visando superar as limitagdes impostas pelo novo
processo. Ainda hoje este tipo de circuito € objeto de pesquisa e apresenta varios desafios

a projetistas de circuitos integrados.

I1.2 - IDEIA PRINCIPAL

A ideia principal do circuito de referéncia de bandgap € obter uma tensdo quase in-
dependente das variagdes de temperatura. Isto € feito através da soma ponderada de duas
tensdes que possuam comportamentos opostos em fun¢do da temperatura, como pode ser
visto na Fig. II.1.

Uma tensdo que aumente com a elevagao da temperatura (possua derivada positiva) €
conhecida como PTAT (Proportional To Absolute Temperature), enquanto outra que re-
duza com a elevacdo da temperatura (possua derivada negativa) é conhecida como CTAT
(Complementary To Absolute Temperature) [19]. Desta forma, é possivel escrever alge-

bricamente a ideia apresentada como

VRer = Cprar Verar + Cerar Verar - (IL.1)
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VCTAT

To T

Verat
To

Figura II.1: Esquema basico de como € obtida a tensao de referéncia.

Na Fig. II.1, Cpyar € Ccerar sdo constantes a serem escolhidas de forma que a varia-
cdo da tensdo de referéncia seja nula, dada uma variacao da temperatura (derivada zero),
como expresso em (I[.2). Como, em geral, as tensdes a serem utilizadas ndo exibem um
comportamento linear com a temperatura, impde-se esta condi¢do em uma temperatura
especifica Ty, ou seja,

IVREF IVprar IVerar

=CprAT —57— +CeraT —57—
T |r_g, T |r_g, T |7z,

=0. (I1.2)

I1.2.1 - COMPONENTE DE TENSAO CTAT

A componente de tensdo CTAT (Complementary To Absolute Temperature) utilizado
na referéncia de bandgap € a tensao de juncdo Vpg ou Vgp de um transistor bipolar co-
nectado como diodo e polarizado por uma corrente bem caracterizada, como ilustrado na
Fig. 11.2.

Voo Voo

Figura I1.2: Forma de obter uma tensao CTAT. (a) Utilizando Transistor NPN. (b) Utili-
zando Transistor PNP. (¢) Transistores estdo conectados como Diodo.

Embora se possam utilizar tanto transistores NPN como PNP, o uso do ultimo € pre-
ferido por questdes que serdo detalhadas no Capitulo III. As equagdes para os dois tipos
de transistores sao as mesmas, bastando trocar Vpg por Vgp para utilizar o transistor PNP.

Desta forma, daqui em diante se empregardo transistores PNP nos calculos e figuras.
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Assume-se, também, que os transistores apresentados sdo ideais, tal que o valor de 8 é
tao elevado que € possivel considerar Ic = Ig.

Tendo o conhecimento da componente CTAT, Vgp, € importante desenvolver uma
equacao que expresse seu comportamento em relacdo a temperatura. A equagdo bdsica
do transistor bipolar pode ser aproximada por

VEB
Ic=1Ie Ur , (H.?))
onde I¢ € a corrente de coletor do transistor, /s é sua corrente de saturacdo, Vgp € a sua
tensao de juncdo emissor-base e Ur € a tensdo térmica do transistor bipolar. Apesar desta
férmula ser ttil, ela oculta a dependéncia da corrente com a temperatura. Para mostra-la,
€ necessdrio conhecer Ur e Is. A equacdo de Ur é
kT

Ur=-——, (IL4)
q

onde k = 1,38062 - 10-23 J/K [20] é a constante de Boltzmann, ¢ = 1,60219-10~'° C
[20] € a carga do elétron e T € a temperatura expressa em Kelvin (K).

A equagdo correspondente a corrente de saturacdo /g € mais complicada, mas € possi-
vel escrevé-la de forma simplificada como [21]

Vg(T)

=CT"e Ur | (IL5)

onde C € uma constante independente da temperatura, 7 a temperatura dada em Kelvin,
N =4 —n, com n sendo uma constante dependente do processo e Vg(T) € a tensdo de

bandgap do silicio em fun¢do da temperatura [21], geralmente expressa como

GapT?

Vo(T)=Vgg — ——
6(T) = Veo Tt Gapy’

(I1.6)
onde Vo, Gap; e Gap; sao constantes comumente definidas com os valores padrdes 1,16
V, 7,02e-4 V/K e 1108 K, respectivamente, ou 1,17 V, 4,73e-4 V/K e 636 K [21]. A
funcdo Vi(T) tem sua curva apresentada na Fig. I1.3 juntamente com uma aproximagao
linear.

Conhecendo U7 e I € possivel, entdo, expressar a dependéncia de I com a tempera-
tura por

(VEp(T)-Vg(T))q

I(T)=CT" e | (IL7)

Da (I1.7) é possivel obter a tensdo de jun¢cdo Vrp em fungdo da temperatura

Vep(T) = Vg(T) + ]% In (ICC(TTH)> : (IL.8)
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VGO )

Vo(Trer)

0 TREF
Temperatura (K)

Figura I1.3: Grafico da tensdo de bandgap do silicio em fun¢do da temperatura (linha
s6lida) e uma aproximacao linear em torno de uma temperatura de referéncia Tggr (linha
tracejada) .

Embora a (I1.8) ja expresse a dependéncia da tensdo de jun¢do emissor-base com a tempe-
ratura, uma forma mais interessante é obtida pelo cdlculo de Veg(T)Trer — Ve(Trer)T
utilizando a Eq. I1.8, onde Trrr € uma temperatura de referéncia em que o valor de tensio

Veg(Trer) € conhecido. O resultado € escrito como [21]

TREF TREF

Urhn| ——— ) —nUrl . 1I.
o <IC(TREF) nvrn TREF 1)

Existe ainda uma forma particular bastante util, o caso em que Ic(T) = a T9:

Ves(T) = Ves(Trer) (L>+VG<T)_VG(TREF)( ! )

T T kT T
VEB(T) = VEB(TREF) ( > —l—Vg(T) _VG(TREF) ( > — (1‘[ — 5) —1In ( ) .
TREF TREF q REF
(IL.10)
Por questdes de simplicidade V(T) é frequentemente aproximado em torno da tem-

peratura Trer por uma expressao linear, a curva tracejada na Fig. I1.3 , dada por
V6(T) = Voo + €rer T, (I1.11)

onde Vo € uma constante conhecida como a tensdo de bandgap extrapolada na tempera-
tura de 0K, obtida da aproximacg@o, egpr € a derivada de V(T) na temperatura Tgpp. A
substituicdo de (I.11) em (II.10) fornece a expressdo aproximada

T T kT T
Vep(T) = Vep(Tgrer) (TREF) + Vo (1 — TREF) —(n-9) 7ln (TREF) . (L12)

Na (I1.12) € possivel notar o comportamento CTAT de V(T ), pois Veg(Trer) < Vio,
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de forma que um aumento em 7 faz com que o termo 7 /Tggr eleve mais a parte ne-
gativa Vo que a positiva Vgp, o que faz a fun¢do Vgp(T) diminuir com a tempera-
tura. Outro detalhe importante € que esta dependéncia € ndo linear devido ao termo
(n—398) v In(T/TggF).

A Fig. I1.4 mostra o gréafico de Vgp(T) em funcdo da temperatura, para valores de
Vep(Trer) = 0,66V, Vgo=1,16V, n =3¢ 6 =0.

0,85

0,807
0,751

0,70

V)

T 0,65
w

>
0,60r

0,551

0,501

045 i i i i i i i i i i
'-40 -25 -10 5 20 35 50 65 80 95 110 125
Temperatura (°C)

Figura 11.4: Grafico de Vgp em funcdo da temperatura.

I11.2.2 - COMPONENTE DE TENSAO PTAT

A componente de tensdo PTAT pode ser obtido polarizando dois transistores bipolares
com densidades de corrente diferentes e subtraindo suas tensdes de juncdo, como pode
ser visto nos desenhos da Fig. II.5. Na Fig. IL.5 (b), o transistor Q; € polarizado com uma
corrente Io. Para obter uma densidade de corrente diferente sdo utilizados N transistores
em paralelo idénticos a Q1, também polarizados por uma corrente total /o. Desta forma,
Ic se divide entre os N transistores e por cada um, flui uma corrente I /N.

Para escrever a equacdo referente a esta componente de tensao, € necessario obter Vgp
a partir da (IL.3):

I
Vg = Urln (—C) . (I1.13)
Is

De posse da (II.13), basta subtrair as duas tensdes de juncao, lembrando das conside-

racOes discutidas anteriormente, ou seja,
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N Transistores

(b)

Figura II.5: Forma de obter uma tensao PTAT. (a) Utilizando apenas dois transistores. (b)
Utilizando N transistores em paralelo.

I
VEBI = UTIH <—C)

Ig
Ic
Ve, =UrIn | —
Eh Tn<Nk)
kT
AVEB = VEB1 _VEB2 = UT In (N) =—1In (N) . (H.14)
q

Assim, é possivel ver que AVgp varia linearmente com a temperatura com um coefi-
ciente dado por g In(N). Outra caracteristica muito interessante € o fato de este resultado
ser independente da corrente de coletor ou corrente de saturacdo do transistor bipolar. A

Fig. I1.6 mostra o grafico de AVgp em funcao da temperatura para N = 24.

I1.2.3 - A TENSAO DE REFERENCIA DE Bandgap

Com as componentes PTAT e CTAT caracterizados, podemos, entdo, encontrar a ex-
pressdo tedrica para a tensdo de referéncia de bandgap. Como o coeficiente de tempera-
tura de Vgp é da ordem de —1,5mV /°C, cuja magnitude é maior que a do coeficiente de
temperatura de AVgp, da ordem de 0,087 mV /°C, em geral a constante Ccrar € escolhida

igual a 1, assim
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Figura I1.6: Grafico de AVgp em fungdo da temperatura.

Vrer = Vep +Cprar In(N) Ur, (I1.15)

onde a unica varidvel a ser dimensionada é a constante Cpra7, 0 que € feito a partir da

(I1.2). Desta forma, o valor desta constante € encontrado pela equacao

8UT 8VEB
CPTAT ll’l(N) e = — . (H.16)
oT T=T JT T=T
A derivada de U7 € simples, expressa por
U k
aor_ (1.17)
oT ¢
A derivada de Vgp € obtida através da (I1.10) e dada por
av, Tj -V -0 T
en _ Ves(Tker) ~Voo _p, (1 )(l—i—ln< )) (IL.18)
8T TREF T TREF

Logo, utilizando as relagcdes acima, encontra-se o valor necessario para Cprar:

1 To (VeEs(Trer) —Veo)q ]
_ (1m0 ) . IL1
Crrar In(N) {(77 %) ( i (TREF)) k TreF (19

A (I1.19), quando substituida na (II.15) de Vggr, permite encontrar a expressao

VREF :VGQ+(T] —5)k—T (l—ln (Z)> . (I1.20)

q Ty
A (I1.20) depende apenas de constantes do processo e, além disto, permite explicar a
origem do termo referéncia de bandgap. Note que no limite em que 7 tende a 0K, a tensao
de referéncia tende para Vo, que € nada mais do que a tensdo de bandgap extrapolada em

torno de zero Kelvin.
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Na Fig. I1.7 € mostrado o grafico da tensdo de referéncia para Vgo = 1,16 V., n =3¢
o=1.
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Figura I1.7: Grafico da tensdo de referéncia em fun¢do da temperatura.

I1.3 - IMPLEMENTACAO E BAIXA
DEPENDENCIA DA TENSAO DE
ALIMENTACAO

ApOs a discussdo da teoria bésica sobre a referéncia de bandgap e como obter suas
componentes PTAT e CTAT, resta encontrar um circuito capaz de implementar a soma
destas componentes e obter, de fato, a tensdo de referéncia.

Dentre as dificuldades da implementacao do circuito estdo: polarizar os transistores de
uma forma independente da tensdo de alimentacao (Vpp), como ilustrado na Fig. I1.5 (b),
e extrair a tensdo AVgp deste esquema, multiplicando-a por uma constante.

A seguir sao mostradas duas topologias que resolvem os problemas mencionados e,

desta forma, implementam a referéncia de tensao de bandgap.

I1.3.1 - TOPOLOGIA I

O circuito da figura abaixo mostra a primeira topologia. O circuito pode ser dividido
em duas partes: um gerador de corrente PTAT, responsdvel por polarizar os transistores
e extrair a componente AVgp € o ramo responsavel pela soma das componentes PTAT e
CTAT.

O gerador de corrente PTAT garante a baixa sensibilidade da tensdo de alimentacdo
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5 Voo Voo

O—OVREF

N Transistores
Figura I1.8: Topologia 1 - Primeiro circuito capaz de gerar a referéncia de bandgap.
ao utilizar a estrutura formada por M1,M2,M3,M4. Por simplicidade assume-se aqui

que estes quatro transistores possuem as mesmas dimensdes. Para andlise desta estrutura,

considere a figura abaixo:

VDD VDD

ADE]I—'—I s
.\l, \l,.

Figura I1.9: Circuito didético de um espelho de corrente auto-polarizado.

A estrutura acima € constituida de dois espelhos de corrente, onde um deles copia a
corrente no transistor M1 para o transistor M2 e o outro copia a corrente no transistor M3
para o transistor M4. No entanto, a corrente em M3 é a mesma que em M2, que foi copiada
de M1, assim a corrente em M4 serd indiretamente uma cépia de sua propria corrente, ja
que as correntes em M1 e M4 devem ser iguais. Isto significa que existe uma dependéncia
mutua entre as correntes nos dois ramos e, portanto, diz-se que o circuito se autopolariza
[19]. E esta caracteristica que garante a baixa sensibilidade da tensdo de alimentacio Vpp
quando esta estrutura € inserida no gerador de corrente PTAT. Isto porque a existéncia e
valor das correntes estdo condicionadas a elas préoprias. Outra caracteristica importante
a ser notada € que as tensdes nos nés X e Y no circuito da Fig. I1.8 serdo iguais, devido

as dimensdes iguais dos transistores (relacdo 1:1 entre eles) e, consequentemente, suas
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tensdes Vg serem iguais.

A caracteristica discutida anteriormente garante a baixa dependéncia da tensdo de
alimentacio, mas permite a existéncia de qualquer nivel de corrente, uma vez que as cor-
rentes nos ramos sao iguais. A corrente quiescente do circuito serd fixada pelo esquema
composto pelo resitor R; e os transistores bipolares Q1 € Q5 - -- On+1. Como as correntes
nos dois ramos sdo iguais, € possivel notar que a polarizacdo mostrada na Fig. I1.5 (b)
estd implementada e que, desta forma, € possivel extrair uma tensdo PTAT do esquema.
Como as tensdes nos nés X e Y sdo iguais, conclui-se que a tensao sobre o resistor R sera

Vr, = Ve, — Vep, = kT In(n)/q, (11.14), e sua corrente serd dada por
_ kT In(N)
' g Ry

que fixa a corrente dos espelhos e possui um comportamento PTAT, admitindo que R; ndo

Ir (IL.21)

varie com a temperatura . Desta forma, a componente de tensdo PTAT é transformada em
uma corrente. Esta €, entdo, copiada para o bloco que realizard a soma dos componentes.
Assim, a tensao de referéncia serd a tensao sobre o transistor bipolar Q3, CTAT, somada a
tensdo sobre o resistor R3, PTAT devido a corrente Ig;. Logo, a tensdo de referéncia sera
dada por

VeRer = VEBy + % In(N )%, (11.22)

onde R, /R pode ser escolhido para satisfazer a (II.19) e, consequentemente, a (I1.2).

I11.3.2 - TOPOLOGIA II

Outra topologia, que emprega um amplificador operacional e é utilizada neste projeto
estd ilustrada na Fig. 11.10.

Neste circuito, as fungdes de gerar uma corrente PTAT e somar os componentes a
se compensarem ndo estdo separadas em blocos como no circuito anterior. No entanto,
a ideia € basicamente a mesma. Os transistores M1 e M2 podem possuir as mesmas
dimensdes ou ndo e, assim, as correntes nos dois ramos podem ser diferentes, o que €

assumido aqui de forma a garantir um desenvolvimento mais geral. Desta forma,

b _ Wi/L

_ M, .23
hn W)/L {-23)

como pode ser observado na Fig. I1.10, onde as correntes Ij;; € I» sdo descritas em
fungdo de Ig,. O amplificador operacional possui uma alta impedancia de entrada, de
forma que ndo ha fuga de corrente para suas entradas, e um ganho alto o suficiente para

garantir que as tensoes nos nés X e Y sejam iguais, o que, semelhante a Topologia 1, fara
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Figura I1.10: Topologia 2 - Segundo circuito capaz de gerar a referéncia de bandgap.

com que a tensdo sobre o resistor R; seja Vg, = Vgp, — Vgp,, onde empregando a (I1.13)

Is
Ir
V Urln | —-
EB, T1n (NIS)
kT
Vi, = — In(MN) (I1.24)
q
e desta forma CT In(MN
Iy, = KT In(MN) (I11.25)
qg R

que possui um comportamento PTAT uma vez que M independe da temperatura. O am-
plificador operacional permite ainda que a tensao de referéncia seja extraida diretamente
do ramo a direita. Desta forma, ela serd a soma da tensao sobre os transistores bipolares
07 ---On+1, com comportamento CTAT, com a tensao sobre os resistores R, € Ry, com
comportamento PTAT, sendo dada por

R kT
Vrer = VEB, + (ITZ + 1) 1I1(MN)7, (I1.26)
1

onde se nota que a constante M pode ser utilizada de forma a reduzir o nimero de tran-
sistores bipolares, o que pode ser interessante uma vez que em tecnologias CMOS, estes
transistores ocupam uma drea grande. Existe também uma desvantagem, ja que o emprego
de M > 1 faz com que a poténcia consumida pelo circuito seja aumentada.

Ainda restam algumas observacdes importantes a respeito desta topologia. O amplifi-

cador operacional possui duas fungdes principais:

(1) garantir que as tensdes nos nds X e Y sejam iguais e
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(i1) regular a tensdo nos gates dos transistores M1 e M2, de tal forma que compense uma

variagdo da tensdo de alimentacdo Vpp.

A ultima funcdo pode ser vista, por exemplo, supondo inicialmente que a tensao de ali-
mentacdo aumente. Com sua elevacdo, a magnitude da tensdo Vg (tensdo entre gate
e source) dos transistores MOS aumenta, e consequentemente a corrente no circuito se
eleva, aumentando a tensdo sobre os resistores e transistores bipolares e, assim, também
a tensdo de referéncia. No entanto, considerando que as variacdes de tensdo dos tran-
sistores bipolares sdo muito pequenas (aumentam com In(/¢)) em relagdo a variacao da
tensao sobre o resistor Ry, a tensdo do nd Y do amplificador operacional aumentard mais
que a do né X e a tensdo na saida do amplificador também se elevard, de forma que o
valor absoluto da tensdao Vg dos transistores MOS serd reduzida, diminuindo a corrente
no circuito e, conseqiientemente, a tensdo de referéncia, voltando a situacao inicial.

Para garantir o funcionamento do circuito, a realimentacdo do amplificador precisa ser
negativa, sendo necessdrio posicionar corretamente os terminais + ¢ — do amplificador
operacional. O raciocinio é semelhante ao anterior, onde agora uma variacdo da saida do
amplificador ndo pode modificar o funcionamento do circuito. Admitindo Vpp constante,
uma reducdo da tensdo na saida do amplificador, por algum motivo, fard com que a cor-
rente no circuito aumente, o que elevard mais a tensdo no né Y do que no n6 X. Desta
forma, a escolha da posi¢cao dos terminais deve ser feita para compensar o efeito inicial na
saida, ou seja, elevar a tensdo de saida de forma a reduzir a corrente do circuito. Assim,
os terminais + € — devem ser posicionados como na Fig. II.10, pois assim o ganho serd
positivo, aumentando a tensdo de saida. Note, que se a posi¢cao fosse escolhida invertida,
o ganho seria negativo, reduzindo a tensao de saida e elevando ainda mais a corrente no
circuito, tornando-o instavel.

Outra observacio se refere ao uso do resistor R3, cuja fungdo é compensar os efeitos
de modulacdo de canal [19] nos transistores MOS. Sem R3, as tensdes de dreno de M1
e M?2 irdo diferir, tornando as suas correntes diferentes. Assim, R3 devera ser escolhido
igual a Ry /M, para que as tensdes de dreno dos transistores fiquem iguais, garantindo que

as correntes nos dois ramos sejam idénticas.

I1.3.3 - PROBLEMA DO START-UP

As duas topologias de circuito apresentadas possuem um problema intrinseco, conhe-
cido como problema do start-up. Este problema consiste na possivel operacdo do circuito
em um estado de baixa corrente, durante o qual se diz que o circuito esta desligado, pois,
ao ligar-se a fonte de alimentacdo, o circuito continua sem fornecer a tensao de referéncia
[19, 22].
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Para entender melhor o problema vamos considerar o circuito da Fig. I1.10. O circuito
¢ projetado para um ponto de operacdo especifico. No entanto, existe ainda o estado
desligado do circuito. Entdo, para encontrar este ponto desligado, serdo consideradas as
correntes que fluem pelos transitores M1, Iy;1, € M2, Iy, que por efeito de simplificacao

serdo consideradas idénticas (M = 1),
Iy = Iy (11.27)

Das Egs. (I1.24) e (I1.26), com M = 1, obtém-se

1
n (Nﬂ)
IiYe)

Iyo = Ur , (I1.28)
R;
de onde segue a relacdo
1 Rilvo
i =22 o (11.29)

onde Ur € a tensdo térmica apresentada em (11.4).
Assim, as solucdes para as correntes devem satisfazer as Eqs. (I11.27) e (I1.29), como
podem ser vistas graficamente através da intersec¢do entre as duas curvas na Fig. II.11,

que fornece duas solucdes: uma igual a zero e outra diferente de zero.

7,0

6,0F B . . i

5,0r ]

Iyyg (HA)

0 05 10 15 20 25 30 35 40 45
Iyyp (HA)

Figura I1.11: Grafico mostrando os dois pontos de operacao do circuito da Fig. I1.10.

O circuito € projetado para que a corrente seja diferente de zero, mas é possivel que
ao ligar-se o circuito ele permaneca no estado zero, ou seja, possuindo corrente e tensao
de referéncia com valores iguais a zero. Isto ocorre se todos os componentes forem ide-
ais e casados. Na presenca de ndo idealidades, como descasamentos e tensdo de offset
do amplificador operacional, estes terdo seus erros adicionados as equacdes mostradas,
mudando o ponto de operacdo de corrente zero para um outro de baixissima corrente.

Assim, € necessdrio garantir a operacdo desejada do circuito, o que € feito através

de um circuito de start-up, cuja funcdo € detectar o estado desligado e injetar a corrente
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necessdria no circuito até que ele passe para o estado ligado. E preciso ainda interromper o
funcionamento do circuito de start-up uma vez alcancado o estado ligado para ndo alterar
o comportamento projetado para o circuito. Uma forma de implementar este circuito pode

ser vista na Fig. 11.12.

S
o

VRer 0 Dc :l: M3

Figura II.12: Circuito de start-up.

O inversor légico € utilizado para verificar se o circuito estd em um estado desligado.
Neste estado, a tensao de referéncia possui um valor baixo, préximo de zero Volts. Desta
forma, um nivel 16gico baixo estd na entrada da porta inversora e um nivel 16gico alto
aparece em sua saida, o que faz o transistor M3 funcionar como uma chave ligando o
potencial de GND ao né S do circuito na Fig. I1.10, obrigando os transistores M1 e M2 a
conduzirem e uma corrente fluir pelo amplificador operacional para ligé-lo, o que eleva a
tensdo de referéncia. Quando o circuito chega a seu ponto de operagdo projetado (ligado),
a entrada do inversor 16gico reconhece a tensao de referéncia como um nivel 16gico alto,
de forma que, em sua saida, o nivel l6gico serd baixo e o transistor M3 estard cortado,

desconectando o bloco de start-up do circuito e garantindo seu devido funcionamento.

I1.4 - FIGURAS DE MERITO

Com a teoria bésica e alguns circuitos de referéncia de bandgap apresentados, € ne-
cessario definir critérios de avaliacdo e comparacdo de circuitos de referéncia de tensao

distintos. Abaixo sdo apresentados os principais parametros de avaliacdo [1].

I1.4.1 - TC - COEFICIENTE DE TEMPERATURA

O coeficiente de temperatura, TC (Temperature Coefficient), mede quanto varia a ten-
sdo de referéncia dada uma variacdo de temperatura. Seu cdlculo € feito em todo o in-
tervalo de temperatura desejada, obtendo a taxa de variagdo da tensdo de referéncia com

a temperatura e normalizando este resultado pela tensdo de referéncia nominal. Desta



CaApriTUuLO II REFERENCIA DE BANDGAP 22

forma, este pardmetro é definido em ppm/°C, por [22]

1 V -V
TC = ) ( REFyax REFMIN) .10° ppm/oc, (I11.30)
VREEyvou Tyvax — Tvin

onde Tysax € Tynv sdo, respectivamente, as temperaturas maxima e minima do intervalo
considerado, Vrer,,, € VREF,,y $30, respectivamente, a maxima e a minima tensoes de re-
feréncia neste intervalo e VreF,,,, € 0 valor de tensdo nominal, que possui duas defini¢des

usuais:

L. VReFyou = VREF (27°C): Vger avaliada na temperatura ambiente, geralmente con-
siderada 27°C, devido a este ser o valor padrao configurado nos simuladores de

circuitos;

VREFMAX + VREFMIN .
2. VREFNOM = :

> onde ¢ dito que o TC foi calculado utilizando o
método da caixa (box-method) [23].

A (I1.30) pode ser empregada ainda de trés formas distintas:
1. A uma tnica amostra medida, como considerado até agora;

2. A um grupo grande de amostras:

(@) VREF,ux € VREF,;y tornam-se respectivamente os maximos e minimos absolu-

tos dentre todas as amostras medidas em toda a faixa de temperatura;

(b) obtém-se curvas maxima e minima de 36! em funcdo da temperatura obti-
das a partir da estatistica das amostras avaliadas, e adiciona-as ao grupo de

amostras. Em seguida o computo € realizado como em (a).

A n@o ser que expresso ao contrdrio, este trabalho emprega a combinagdo das defini-

¢des 1-1, ou seja, VrEFy, = VrEF(27°C) amostra a amostra.

11.4.1.1 - IMPRECISAO INICIAL

A imprecisio inicial (referenciada em inglés como initial accuracy®) de um circuito de

tensdo de referéncia é um pardmeto estatistico que leva em considerag¢do o erro provindo

10 desvio padrio de uma varidvel aleatéria é usualmente denotado por 6. Em uma distribui¢io normal
(gaussiana) aproximadamente 99,7% das amostras da varidvel aleatdria estdo no maximo 3¢ afastadas da
média. Desta forma, 30 € usualmente interpretado como um limite maximo para o erro absoluto da variavel
aleatdria em relagdo a sua média.

2E comum encontrar na literatura o emprego do termo exatiddo (accuracy) medido através do desvio
padrdo das amostras da tensdo de referéncia para mensurar o desempenho do circuito proposto. No entanto,
este autor entende que exatiddo engloba os conceitos de veracidade (trueness), grau de concordancia entre
a média dos valores medidos e o valor verdadeiro, e precisdo (precision), relacionado ao desvio padrio das
medig¢des [24, 25]. Desta forma, como este trabalho foca de forma especifica no controle do desvio padrao
da tensdo de referéncia, optou-se por empregar o termo precisao.
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das nao idealidades da fabricacdo do circuito integrado, como variacdo dos parimetros
de processo, descasamento entre os componentes do circuito e gradientes de processo.
Assim, ela € definida através do desvio padrdo da tensdo de referéncia (Oy,,, ), na tempe-
ratura ambiente (27°C), que € obtido por simulagdes através da andlise de Monte Carlo
e, apos a fabricacgao, pelo cdlculo da distribuicdo estatistica dos valores de tensdo obtidos

dos vdrios chips medidos. Desta forma, a imprecisdo é dada por [23]

3 OVier

REF\igpia

Imprecisio Inicial(30) = 100 %. (IL.31)

11.4.2 - IMPRECISAO - METODO DA CAIXA

O método da caixa (box-method) € uma maneira de considerar em um mesmo para-
metro os erros gerados por variagdes de processo, descasamento dos componentes, gra-
dientes de processo em toda a faixa de temperatura e o coeficiente de temperatura. E
empregada em um nimero grande de amostras e pode ser definida por dois grupos dife-

rentes:

1. O grupo de amostras medidas somente (obtém-se um valor de referéncia de tensao

nominal e uma variagdo maxima do grupo) [23];

2. O grupo de amostras medidas mais as curvas de 36 maxima e minima obtidas
através da estatistica das amostras medidas avaliadas em toda a faixa de temperatura
(obtém-se um valor de referéncia de tensdo nominal e uma variacio maxima de 3¢

do grupo) [13].

Para ambos os casos o computo dos pardmetros € realizado da mesma forma e dados

por

V V
VREFyopy = —iMax + VREFu : (I11.32)

2
VREFyax — VREFuuy

2 Y

Imprecisdo =

(IL.33)

no entanto, para o caso 2 a imprecisdo obtida é considerada como de 30, uma vez que

esta € baseada na estatistica das amostras.

11.4.3 - REGULACAO DE LINHA

A regulagdo de linha [1] mede a sensibilidade da tensdo de referéncia em relagdo a

sua tensdo de alimentacdo e € definida como
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VREF (VDDyuy ) — VREF(VDDyy) — AVREF

LNR = —
VoDyax — VDDyiy AVpp

uvyyv, (11.34)

onde Vpp,,,x € VDD, $30, respectivamente, as tensdes maxima e minima da alimentag@do
a serem consideradas, € Vrer (Vop,,.y ) © VREF (VDD,y,y) S0 respectivamente os valores da
tensdo de referéncia quando a tensdo de alimentacdo é a mdxima e a minima definidas
anteriormente.

Esta defini¢c@o é algumas vezes aplicada em circuitos cuja tensao de referéncia € infe-
rior a 1V, no entanto a mais encontrada na literatura € a PSRR (Power Supply Rejection
Rate) DC (Direct Current), definida a seguir.

11.4.4 - PSRR - TAXA DE REJEICAO DA FONTE DE
ALIMENTACAO

A Taxa de Rejeicdo da Fonte de Alimentacdo, PSRR pode ser dividida em duas ca-
tegorias: medida de rejeicio DC e medida de rejeicio AC (Alternate Current). E impor-
tante notar que rejeicao € diferente de sensibilidade, sendo seu oposto. Assim, a tensdao
de referéncia vai ser tdo menos sensivel quanto maior sua taxa de rejeicdo. Apesar desta
observacao, o mais encontrado na literatura € o PSRR avaliado como sensibilidade, o que

leva a obten¢@o de um resultado com sinal algébrico invertido.

11.4.4.1 - REJEICAO DC

A rejei¢ao DC fornece uma medida de qudo robusta € a tensdo de referéncia as va-
riagdes da sua tensdao de alimentacdo, ou seja, mede o quanto a tensdo de referéncia ird
rejeitar uma reducdo ou aumento de sua tensao de alimentacao. Assim, ela € definida, em
dB, por

AV
PSRR(DC) = 20 log (AVDD ) dB, (I1.35)
REF

onde AVpp e AVggr sdo definidos como para a regulacdo de linha, mostrada anterior-

mente.
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11.4.4.2 - REJEICAO AC

Diferente da medida de rejeicdo DC, a AC mede quanto a tensdo de referéncia é capaz
de ndo ser influenciada por sinais de interferéncias provenientes do meio externo ou de
outros circuitos no mesmo chip. Desta forma, ela ¢ uma medida dada em funcdo da

frequéncia e mostrada através de um gréfico da fungdo [1]

PSRR(f) = 20 log (%) dB. (I1.36)



CAPiTULO II1

PROJETO DO CIRCUITO DE
REFERENCIA DE BANDGAP

I11.1 - VISAO GERAL DO TRABALHO

O objetivo geral deste trabalho de pesquisa € desenvolver um algoritmo capaz de pro-
jetar o circuito de tensdo de referéncia da topologia II apresentado no Capitulo II, na Fig.
I1.10, aplicado a uma tecnologia 0.18 um CMOS. A ideia € apresentada na Fig. III.1. O al-
goritmo recebe um conjunto de parametros de entrada, as especificagdes do circuito, como
imprecisdo inicial antes da calibracdo, Tyn, Tyax, VDDyn, erro méximo do Coefici-
ente de Temperatura apds a calibracdo, entre outros, e fornece como saida as dimensodes
dos dispositivos que implementam o circuito obedecendo tais especificacdoes e com drea
minima total de implementacdo em silicio. Para reduzir a imprecisdo inicial uma rede

resistiva de calibrag@o € projetada e inserida no circuito.

_________ Entrada
Especificacbes - Aldoritmo Dimensdes dos | Projeto da Rede de
(imprecisdo inicial, 9 Dispositivos Calibragao

VDD1 TM|N1 TMAX: )

Figura III.1: Visdo geral do objetivo do trabalho.

Antes e ap0s a inser¢ao da rede de calibragdo simulacdes sdo realizadas de forma a
validar o projeto para posterior confec¢do do layout das méscaras do circuito. O layout e
as simulagdes sdo apresentados nos Capitulos IV e V, respectivamente.

As secOes seguintes tratam das equacoes utilizadas pelo algoritmo, da otimizacao em-

pregada e de um projeto de validagdo.
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II1.2 - OTIMIZACAO

Um problema de otimizacdo é composto por uma funcao de uma ou mais varidveis em
que se deseja obter o valor destas capazes de fornecer o minimo ou méximo desta funcao,

chamada funcdo custo ou objetivo. Por exemplo,
2 2 5
floy,2) =In(x) +3y"+ 5,

onde f(x,y,z) é a funcdo custo e x,y,z sdo as varidveis cujos valores que minimizam
f(x,y,z) se desejam encontrar.
O problema pode ainda possuir restricoes de igualdade, desigualdade, ou ambas, que

dificultam a solu¢@o do problema, tal como

h(x,y,2) =x*+y =1,
g(x,3,2) =x+y+2z<2.

Desta forma, um problema de otimiza¢do € usualmente enunciado na forma

Minimizar  f(x,y,z)
Sujeitoa  h(x,y,z) =c (IL.1)
g(xy2) <d

Neste trabalho, a funcdo custo a ser minimizada € a 4rea total do circuito, ou seja, a
soma do produto W.L(largura-comprimento) de todos os componentes utilizados no cir-
cuito. Existe também uma série de restricdes impostas pelo processo para tornar a imple-
mentacdo dos dispositivos mais robusta, além das restricdes impostas pelas especificacoes

fornecidas. As proximas secdes descrevem estas fungdes.

I11.3 - DISPOSITIVOS EMPREGADOS:
ESCOLHA E EQUACIONAMENTO

Esta secdo apresenta os modelos matematicos utilizados para descrever o comporta-
mento dos componentes utilizados, e, nos casos onde existe mais de um tipo de compo-

nente, justifica a escolha de um especifico.
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I11.3.1 - TRANSISTORES MOS

Simuladores de circuitos utilizam modelos de transistores MOS muito complexos, que
ndo permitem cdlculos manuais e tornariam rotinas de otimiza¢do computacionais pouco
eficientes. O modelo EKV (Enz-Krummenacher-Vittoz) [26] sem efeitos de segunda or-
dem ¢ simples e capaz de fornecer resultados aproximados razodveis, além de possuir
uma tnica equacdo continua para todos os niveis de inversdo (fraca, moderada e forte),
necessita de apenas 3 parametros ( Is,,,c ou kp, V1o € nyps) para ser descrito, o que inclui
a modelagem do efeito de corpo.

O EKYV trabalha com duas correntes principais, uma direta (forward) Ir e outra reversa
(reverse) Ig, onde a corrente total de dreno Ip € a soma das duas, respeitados seus sentidos.
A Fig. II1.2 ilustra estas correntes em um transistor NMOS. Além disto, as tensdes em
seus terminais porta (gate), Vg, fonte (source), Vs, e dreno (drain),Vp, sdo referenciadas a

tensdo de substrato Vp, e por isto, o indice B € omitido (Vgp, Vsg € Vpp).

Vo
D
B
G NTB ||: IR
S =

Ve Vs \L'D:|F'|R

Figura II1.2: Transistor NMOS apresentando as correntes Ir e Ig.

A equacdo geral do EKV ¢€ dada por

Vp—-V 1 1
P—Vsp _ |44 TER +ln( /1+4ﬂ_1>_(1+1n2)7 (I11.2)
Ur Ispec Ispec

onde Vp € a tensdo de pinch-off
Ve -V
Vp=-o 10 (IIL.3)
nMos

Vro € a tensdo de threshold, nyos € o slope-factor, Isprc € a corrente especifica

w

— 1.4
I (IIL.4)

w
Ispec = Isyos = 2MMo0s Ut kp
onde W (width) e L (length) sdo respectivamente a largura e comprimento do canal do
transistor,
kp = 1 Cyy, (IIL.5)



CapriTULO III PROJETO DO CIRCUITO DE REFERENCIA DE BANDGAP 29

u € a mobilidade dos portadores majoritarios do transistor e C,, € a capacitancia do 6xido
por unidade de drea. A notacdo Vs p, Ir g significa que se Ir estd sendo avaliado, entdo Vs
deve ser utilizado no cdlculo e se I € avaliado, Vp deve ser empregado.

Da observacdo de (II1.2) nota-se que ndo € possivel obter Irg em funcao de Vp de
forma analitica, o que pode ser um contratempo para o cOomputo manual e extracdo dos
parametros necessdrios para seu uso. Por este motivo, € comum utilizar-se a expressao

interpolada[26]
Vp—Vs.p
Irr = IspEC In? (1 +e Wr ) : (111.6)

Esta equacdo possui um erro muito pequeno em relacdo a (I11.2).

A simplicidade do modelo EKV reside no fato de que o interesse usual para projeto
reside na regido de saturacdo dos diferentes niveis de inversdo, e nestes casos Ir > I,
logo a corrente Ig pode ser desprezada e a corrente de dreno pode ser simplesmente escrita

como
Vp—Vs
Ip = IsppcIn® <1 +e T ) . (111.7)

A tensdo de saturagdo Vp,,, também possui uma equac@o continua vélida para todos

os niveis de inversao [27]

Ip

VDSAT =3Ur+Ur,/1+4 (IIL.8)

IspEC

Outra vantagem do modelo EKV ¢ a identificacdo dos niveis de inversdo através do

parametro Coeficiente de Inversdo (IC:Inversion Coefficient)

I I
IC = max ( F_R ) : (IIL.9)
Ispec IspeC

ou no caso de estar-se trabalhando na saturacao

Ip

IC = .
IspEc

(IIL.10)

Desta forma, se
1. IC < 1: O transistor estd operando em inversdo fraca;
2. IC = 1: O transistor estd operando em inversao moderada;
3. IC > 1: O transistor estd operando em inversao forte.

Em alguns casos se sabe a priori o nivel de inversdo de operacdo de determinado
transistor, assim € vantajoso empregar equacoes mais simples que (II1.7). O modelo EKV
permite que com o mesmo valor dos trés pardmetros (Is,,,, ou kp, Vro € nyps) sejam

utilizadas as equagdes aproximadas para Ip mostradas a seguir [26]:
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1. Para a regido de saturacdo da inversao fraca
V6—Vro—"mosVs

Ip = ISMOSIe osUT , 3Ur < VDSAT < 5Ur; (IIL.11)

2. Para a regido de saturacdo da inversao forte

1 W Ve —Vro
= 3 kp—(VG — VT() — nM05VS)2, VDSAT = —T — VS- (IH.IZ)
nyos L nyos

Ip

A inversdao moderada ndao tem uma aproximacgdo simples, mas a regidao de triodo da
inversdo forte possui, o que € muito importante para realizar célculos para chaves anal6-

gicas, sem fazer uso de (I11.6). Assim, para a regido de triodo da inversdo forte

nyos

Ip= kp¥VDS (VG Vo — MO8y 4 VS)> . (IL.13)

E importante notar que uma vez que as tensdes Vg, Vp e Vs sdo todas referenciadas
a tensdo do substrato, Vp, o efeito de corpo ja encontra-se aproximadamente modelado
nas equagdes apresentadas pelo termo ny;0sVs, que atua como uma correc¢do de Vrg e que
dispensa o uso da equag@o complexa mais conhecida [28]. Em varios casos o terminal de
fonte e substrato estdo conectados juntos e ndo existe o efeito de corpo, entdo Vg € nulo e
as expressoes (I11.12) e (II.13) assumem a forma do modelo usual de Shichman e Hodges
(SPICE nivel 1) [19, 28].

I11.3.2 - TRANSISTORES BIPOLARES

Os transistores bipolares tiveram suas equagdes apresentadas na Secao I1.2.1, mas todo
este desenvolvimento levou em consideracao BJTs ideais, que ndo apresentam resisténcia
de base, possuem um ganho de corrente 3 elevado, independente da temperatura ¢ da
polarizacdo do transistor. No entanto, todos estes efeitos estdo presentes no caso real e a
maior parte deles, no geral, ndo pode ser desprezada. Isto torna estes efeitos relevantes
de estudo. Adicionalmente, cabe uma explicacdo da razao pela qual transistores PNP sdo
mais utilizados que transistores NPN. Desta forma, esta secdo se dedica a estes temas e
as equacdes especificamente utilizadas no processo de fabricacdo 0,18 um empregado no

projeto.
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I11.3.2.1 - TRANSISTOR BIPOLAR PNP

Transistores Bipolares NPN geralmente sdo preferidos em projetos, pois possuem va-
lores de B maiores que transistores PNP [1]. Entretanto, no processo de fabricagio CMOS
com substrato tipo P (encontrado com maior frequéncia) € comum se encontrar apenas
transistores PNP, pois a realizagdo do transistor NPN exige um maior niimero de camadas
e, assim de mdscaras, elevando o custo do projeto. Assim, ndo sdo todos os processos que
possuem transistores NPN, sendo mais comum encontrarem-se trabalhos CMOS empre-
gando transistores PNP. Na Fig.II1.3 abaixo podem ser vistas as estruturas dos transistores

NPN e PNP verticais fabricadas em silicio.

Emilssor Base Coletor
1 1

I Y |

Substrato Tipo P
()
Emi|ssor Ba}se Col:ator
o e T ]
bj_ P |
r ’JPogoN

Substrato Tipo P

(b)

Figura II1.3: Fabricacdo de transistores bipolares (BJTs) PNP e NPN [1]. (a) Transistor
PNP Vertical. (b) Transistor NPN Vertical.

Os desenhos na Fig. II1.3 ilustram transistores do tipo vertical, onde € importante
chamar a atencao para o fato de que o BJT PNP possui seu terminal coletor preso ao nivel
de tensdo mais baixo do circuito, uma vez que este terminal corresponde ao substrato do
chip.

Além dos transistores verticais, existem também transistores de realizagdo lateral, cu-
jos valores de B sdo bem mais elevados. No entanto, transistores verticais apresentam
uma relac@o entre a corrente de coletor e a tensdo de juncio base-emissor que se apro-
xima de forma mais precisa a uma funcao exponencial [29]. Desta forma, o uso do tipo

vertical € preferido.
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I11.3.2.2 - EFEITOS NAO IDEAIS NOS BJTS

Os principais efeitos ndo ideais podem ser visualizados na Fig. II1.4, para o transistor
01, polarizado com uma corrente MIg, e para o conjunto de N transistores Q> - - On+1,
que sdo tratados como um Unico transistor equivalente Qy [8], assim como sua corrente
de emissor para a funcéo B(T,Ig). O uso da corrente MIg é realizado para garantir a

generalidade das expressdes para projetos.

\l/i\LME \l/IE

+
Q vy, N Vi,

s, | R - ls, | Re/N -
Bl\l/ ° \l/lcl:B(T,MIE)Igl Bz\l/ ° \l/lczz[j(T, Ie/N)ls,

Figura I11.4: Transistores bipolares incluindo imperfei¢des.

Os efeitos apresentados, a resisténcia de base R, o valor de f finito (para um processo
0.16um B esta em torno de 5 [13]), sua variagdo com a temperatura e com a polarizagdo

Ig(T) sdo adicionadas a (I1.9), de forma forma que VEB, € VEB, sao dadas por

T )+VG(T>_VG(TREF)< ; )

Vep (T,MIg(Trer)) =Vep, (Trer , M Ig (TReF)) (

TREF Ther
1+ 1
+Ur In <ﬂ) +Ur In B(TREF7M1E<TREF))
Ip(TReF) 1+;
B(T,MIg(T))
_ MIg(T)
nUTln(TREF) +RB(T)ﬁ(T,MIE(T))+1’ (111.14)

Ie (T, T T
Vg, (T, Ig (TReF)) VEBZ(TREF» (REF) +Ve(T) — Vo (Trer) (—)

TREF TReF
T (TREF)
s REF; N
+Ur In —|—U In
r (IE(TREF 4
(T)
N
T 1
—nUrh ( e(T) : (IIL.15)
TREF 8(r Ig(T)
" N
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onde a dependéncia de Vgp(Tgrer) em fungdo de Ig (Tgrer ) foi explicitada. Esta expressdo
¢ obtida através de (I1.3) adicionada das ndo-idealidades e de uma constante ng;7 para
prover maior acuricia,

VegUE)— %

Ic=Ige mirlr | (I11.16)

onde todos os parametros referem-se a Trgr, inclusive Ur, e por simplicidade esta depen-

déncia foi omitida. Desta forma,

TrREF TRer IE(TREF
VeB(TrerF, IE(TReF)) =nBiT Ut In <IS (Trer) ) +npjr Urepp In (ﬁ(BTEQEF IE(TEQEF)))‘?‘ ] )

Rp(Trer)IE( TREF)
B(Trer, Ie(TreF)) +

11.17)

com a dependéncia a Tggr novamente explicitada.
A funcdo AVgp possui grande relevancia e pode facilmente ser obtida através da sub-
tracdo de (I1I.14) e (II1.15) como

AVep(T,Ig(TrReF)) = (—TRY;F) (Ves, (Trer, M Ig(Trer)) — Ves,(Trer Ie (Trer)))
1
1+
1 Ig(T)
4 Urln 1+[3(TREF,MIE(TREF)) . B(T’ N )
1 : 1
1+ 1+
ﬁ(TREF,’—E%EF)) B(T, M1x(T))
+ R(T) Ie(T) M 1
B E _
B(T,MIg(T))+1 Ig(T)
¢ N ﬁ(T, EN )+1

(I11.18)

Ha4 a possibilidade de que a variagdo de B com a polarizacio Ir seja nula ou muito
menor do que a variagdo de § com a temperatura. Nestes casos, as fun¢des 3(7,Ig(T)) e
B(T,Ig(T)/N) podem ser aproximadas por 3(7) em (III.14) e (III.15), respectivamente,
e também em Vip,(Trer, M IE(Trer)) © Ve,(Trer I (TreF)), avaliadas por (IIL.17). As-
sim, (III.18) aproxima-se por

AVep(T, Ig(TreF)) ( REF) (Ve (Trer M Ig(Trer)) — VEB, (TrRer . Ie (TREF)))

Rp(T)Ie(T) ( )(,, 1
/3(T) ( N), (111.19)

onde, ¢ interessante notar que o primeiro termo de AVgp(T) é idealmente igual a
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Urln(MN).
As equacdes (I11.14), (IIL.15), (II1.18) e (III.17) sdao gerais. A utilizagdo ou ndo de
todos os efeitos reais depende de uma andlise do dispositivo disponivel no processo de

fabricacdo utilizado.

I11.3.2.3 - TRANSISTOR BIPOLAR EMPREGADO E SUAS EQUACOES

A tecnologia empregada neste projeto, AMS 0,18 um CMOS, possui apenas um tran-
sistor bipolar para aplicagdes de baixa tensdo, um transistor bipolar vertical PNP. Este
transistor € basicamente modelado como um diodo, pois possui 8 invariante a temperatura
e polarizacdo, o que anula o ante-penultimo termo do lado direito em (III.14) e (III.15) e o
pentltimo termo do lado direito em (II1.18) tornando estas equagdes dependentes apenas
da corrente de emissor.

De acordo com o manual do processo de fabricagdo empregado, se a corrente de
emissor do transistor bipolar respeitar os limites minimo e méximo de 0,5nA/um® e
0,5 uA/um?, respectivamente, a fun¢io exponencial utilizada para modelar a corrente
do transistor em funcdo de sua tensdo de jungdo torna-se mais acurada. Empiricamente,
chegou-se a conclusdo de que pelo mesmo motivo a resisténcia de base poderia ser despre-
zada. Desta forma, para a situac@o descrita na Fig. II1.4, as resisténcias de base poderao

ser desconsideradas se for satisfeita a condi¢ao de densidade de corrente

nA < I <O,5 [.LA

NOS—— < — < ———,
um WL M um?

(II1.20)
onde W e L sdo respectivamente a largura e o comprimento do transistor bipolar. Assim,
o dltimo termo em (II1.14), (II1.15) e (III.18) também pode ser desprezado, o que resulta
novamente em (I1.9), com I¢ substituido por Ig, e (I11.14), logo (1I1.14), (II1.15) e (II1.18)

fornecem

T T
Vi, (T,MIg(Trer)) =Ves, (Trer M Ig(Trer)) | 77— ) + Vo (T) — Vo(Trer)
TREF TREF

+UrIn| ————— | —nUrl , I1.21
rn <1E(TREF) v TREF ( )

Ig (T T
VEBZ(T7IE(TREF)) :VEB2 (TREF, E( REF)) (

TREF) +V6(T) — Vo (Trer) (T;F)

N
Ig(T) ) ( T )
vUrIn (2 ) Cpupin (—— ), 11.22
g n<IE(TREF) nYrm TREF ( )
kT
AVEB(T) = UT In (MN) =—1In (MN), (HI.23)

q
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com

X
Ve(Trer,X) = npyr Ut In (—) : (I11.24)
Is(TReF)

obtida de (II1.17), onde seu peniiltimo termo, dependente de 3, torna-se uma constante

que pode ser incluida no parametro Is(Tggr ), que é dada por
IS(TREF) =Jpip WL+ Pgp (W —|—L), (IIL.25)

onde Jprp € Pprp sdo constantes e W e L sdo, respectivamente, a largura e comprimento
de canal do transistor bipolar. Esta equacdo € necessdria no processo empregado, uma
vez que W e L ndo sdo valores fixos como de costume, podendo ser especificados pelo

projetista. No entanto W deve pertencer a regido
lum <W <2um (II1.26)

de acordo com 0 manual do processo de fabricacdo empregado.
Os simuladores de circuitos permitem definir nos modelos de transistores a tensdo

Vi(T) como (I1.6), repetida aqui

Gap,T?

Vo(T)=Vgy — —.
G() o T + Gap,

(I11.27)
onde Vi, Gap; € Gap, sdo os parametros que podem ser definidos com os valores pa-
droes 1.16 V, 7.02e-4 V/K e 1108 K, respectivamente, ou 1.17 V, 4.73e-4 V/K e 636 K.
Estes parametros podem ainda ser especificados com outros valores. No caso do processo
em questdo estes sdo definidos como 1.12 'V, 4.73e-4 V/K e 636 K, respectivamente, no
entanto, o Vo utilizado no projeto é dimensionado para melhor descrever as curvas ex-

traidas do dispositivo e apenas Gap; e Gap, foram fixados nestes valores.

I11.3.3 - RESISTORES

Existem trés principais caracteristicas que precisam ser avaliadas na escolha do tipo
de resistor a ser empregado, o coeficiente de temperatura, o parametro de descasamento
do resistor (Abordado em detalhes no Apéndice A) e sua resisténcia de folha (sheet), co-
nhecida como resisténcia por quadrado. O processo utilizado possui resistores de difusao
e poli-silicio, e podem ter seus diferentes tipos observados na Tabela III.1 juntamente com
estas caracteristicas para fins de comparacao e escolha do tipo ideal a ser aplicado neste
projeto.

O coeficiente de temperatura do resistor pode elevar ou reduzir o TC da tensdo de

referéncia de bandgap, dependendo se esse for positivo ou negativo [30], respectivamente,
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Tabela III.1: Comparagdo dos Resistores de Poli-silicio no processo de fabricacdo utili-
zado.

Resistor TC Rsyg  Agra Agrw ARL ARs
Unidades ppm/°C kQ/O0 um um um’? 1
P+ Diff 1340 0,105 8 1 9 0
N+ Diff 1900 0,072 4 0,5 7 0
P+ Poly 160 0,26 5 0 2 0
N+ Poly -812 0,37 0 6 2,45 0
Precision Poly 210 0,16 6,5 09 0 0
HR Poly -1360 1,6 8.5 0 7 0

logo € desejavel o menor valor possivel. Por este motivo, os resistores P+ Diff e N+ Diff
podem ser eliminados da lista, enquanto HR Poly seria a melhor escolha segundo este
parametro.

Em seguida, os parametros de descasamento devem ser analisados. O desvio padrao
relativo 6(AR/R), entre dois resistores supostamente idénticos (mesmas resisténcia e di-

mensdes) ¢ dado na forma geral por

AR A2, A2 A2 A2
3 i — RA RW RL RS II1.28
G(R) \/WL+W2+WL2+(L/W)’ (II1.28)

dado em %, onde Aga, Arw, ARL € Agrs sd0 os parametros de descasamento, e W e L sdo,
respectivamente, a largura e o comprimento do resistor. O termo Agg é zero para todos
os tipos de resistores e pode ser desconsiderado, assim como o termo Agz, pois como
os resistores usados em circuitos de bandgap possuem valores elevados de resisténcia (a
menor resisténcia € da ordem de dezenas de k), o comprimento L é pelo menos 10 vezes

maior que a largura W segundo a equacdo bdésica para cdlculo da resisténcia

L
R =Ry (111.29)

onde Rgy é a resisténcia de folha (1,6 kQ/[J - maior valor da Tabela III.1) e L/W ¢
denominado ndmero de quadrados. Logo, como Agy € Ag4 possuem a mesma ordem de
grandeza, o termo da equacdo referente ao primeiro pode ser considerado muito menor
que o referente ao segundo e ser desprezado.

Restam os pardmetros Agq € Agw. Como mencionado, L pode ser considerado muito
maior que W, o que torna o termo referente a Agy critico se comparado ao referente a
ARa. Assim, para reduzir o desvio padrao (II1.28), um aumento desnecessdrio de W seria
necessdrio, elevando também L para manter a resisténcia constante, o que culminaria em
um aumento de drea que ndo existiria na auséncia deste termo. Desta forma, escolheu-se
eliminar os resistores que possuem o parametro Agw # 0. Logo, os resistores N+ Poly e

Precision Poly foram descartados.
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A decisao fica entre os resistores P+ Poly e HR Poly. A utilizacdo do primeiro levaria
a um TC da referéncia de tensdo ligeiramente maior que a do segundo, o que ndo torna
este parametro o fator decisivo. A decisdo mais dbvia seria empregar aquele com a menor
constante Ag4, uma vez que a implementacdo de resistores de mesmo valor e mesmo

desvio padrao relativo levaria a relagcdo

2
Areanr _ (Arame ™ _ 5 g9 (I11.30)
Areap ARap. Y '

onde Area = WL. Ou seja, um resistor implementado com um resistor HR Poly possuiria
uma area quase 3 vezes maior do que o mesmo resistor implementado com P+ Poly. No
entanto, esta prerrogativa pode nao ser verdadeira. O resistor P+ Poly possuiria uma area
menor, mas seu baixo Rgy faz com que seu comprimento Lp seja muito maior que sua
largura Wp,. , segundo (II1.29), o que combinado a menor drea torna Wp,. muito menor
que a largura Wy do resistor HR Poly. Esta relagdao pode ser equacionada de forma a
respeitar a hipdtese de que os resistores possuem resisténcias de mesmo valor e mesmo
desvio padrao relativo através do emprego de (I111.29) e (II1.28) aplicada aos dois tipos de
resistores. Portanto,

Wur  Araug | RsHyg

— — 4,22, (IIL31)
Wpy  Apap, \| RsHp,

o0 que confirma o raciocinio anterior. Isto, a primeira vista, ndo aparenta ser um problema,
mas, existe uma sugestao (Guide Rule), encontrada no manual do processo utilizado, que
deve ser seguida para garantir maior acurdcia do valor absoluto dos resistores de poli-

silicio implementados. Ela afirma que a largura do resistor de poli-silicio deve ser
Wpory = Wyin = 2m, (1IL.32)

e pode ocorrer que Wp, fique abaixo deste valor, ou ainda, abaixo do valor minimo ca-
paz de ser implementado pelo processo. Caso isto ocorra, pode ser uma melhor opcao
empregar HR Poly, devido a sua maior resisténcia de folha.

De modo geral, existem 3 casos possiveis a serem analisados:
1. Wp > Wyn € Wur > Wyin;
2. Wpy <Wyn € Whr < Wyin;
3. Wpy <Wuyun € Whr > Wiy

Existiria ainda um quarto caso, no entanto, ele ndo € possivel de ocorrer, ja que necessa-
riamente Wyg > Wp,, de acordo com (II1.31).
O primeiro caso ja foi avaliado anteriormente, e P+ Poly seria a melhor opcdo. No

segundo caso, nenhum dos resistores satisfaz a regra (III.32) e a drea de ambos precisa
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ser ampliada por um fator (Wyyy/W)? devido ao aumento de W e manutencio do valor

da resisténcia. Desta forma,

2
W,
Area’:( é/IVIN) Area, (1IL.33)

e arelacdo entre as duas dreas em questdo, através do emprego de (I111.33) e (II1.31) torna-

se
/
Areayp B RSHp+

= =0.16 I11.34
Area;)Jr RsH,,, T ( )

ou seja, Areap, fica 6,25 vezes maior do que Areayp, 0 que indica que HR Poly seria uma
melhor op¢ao.
No terceiro caso, apenas HR Poly satisfaz a regra (II1.32), logo sua drea continua a

mesma, pois ndo hd aumento em Wgg. Assim,

Areayr  Rswp, ( Wrr

2
= = 0,04 x 102 Wyz? I11.35
Area}hr RSHHR ) 3 HR > ( )

Wuin
o que demonstra que neste caso a melhor escolha depende do Wy g implementado.

As andlises realizadas demonstram a dificuldade da decisao entre dois tipos de resisto-
res selecionados, assim a melhor decisdo seria feita através do projeto de 2 circuitos com
mesmas especificacdes, cada um utilizando um tipo de resistor. O resistor que fornecer
a menor drea de circuito serd o resistor selecionado. Esta é a melhor abordagem uma
vez que a polarizacdo do circuito e as dreas de outros dispositivos podem ser alteradas
de forma a compensar o aumento da drea do resistor, quando seu W < Wy;;y. Em adi-
cdo, existe também a componente de variagdo de processo, que pode deixar o processo
de escolha ainda mais dificil e ndo foi considerado nas andlises. Como as equacdes para
um computo preciso dos valores de resisténcias de cada tipo de resistor podem diferir, os
projetos para decisdo podem ser realizados empregando a equacdo simplificada (II1.29).
O uso desta abordagem levou a escolha do resistor HR Poly.

A resisténcia do resistor HR Poly em fun¢do de suas dimensdes W (largura) e L (com-

primento) é descrita por

L—2Lgy ) Rpn Lpn RenD

I11.36
W +dw W +dw W +dw’ ( )

Rur = Rsy

onde Lgy €é o comprimento da intersec¢do da drea de contato do resistor com o poli-silicio,
dado em pum, Ry é a resisténcia por quadrado de P+, fornecida em kQ /[, Rgnp € a resis-
téncia de terminacdo, dada em kQ — um, e dw € a variagao da largura do projeto fornecida

em pum. Todos estes parametros sdo constantes fornecidas pelo manual do processo.
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A variagc@o com a temperatura desta resisténcia € fornecida por
Rur(T) = Rur(Trer) (1+TC\ (T — Trer) + TCA(T — Trer)?), (I1.37)

onde TC} é o coeficiente de temperatura de primeira ordem, dado em ppm/°C, 0 mesmo
apresentado na Tabela III.1, TC, € o coeficiente de temperatura de segunda ordem, dado

em ppm/ °C2, Trer € a temperatura de referéncia cujo valor é 300 K.

I11.4 - CIRCUITO

O circuito empregado no projeto foi apresentado na Sec¢do II, Fig. I1.10. Nesta secdo,
os célculos deste circuito sdo reapresentados a partir das equacdes dos dispositivos reais
vistas neste capitulo, de forma que seja possivel equacionar as resisténcias de R, R, e R3
para o programa de otimizacao. Equacdes para dimensionar os transistores MOS M1 e M2
também sdo vistas, assim como o esquema empregado para o amplificador operacional e

seu projeto.

I11.4.1 - RESISTOR R;

No circuito utilizado, os espelhos de corrente M1 e M2 possuem uma razao de aspecto
M : 1, e portanto, os transistores bipolares encontram-se na situacao descrita na Fig. 111.4
e, desta forma, as equacdes descritas na Secdo II1.3.2.3 podem ser diretamente aplicadas.
A razdo de aspecto M e o numero de transistores N sdo varidveis independentes e serao
determinadas pelo algoritmo de otimizacao.

A observagdo do circuito na Fig. II.10 permite concluir que a corrente no resistor R

¢ igual a
AVep(T)
I(T)=Ig(T) = ——, II1.38
logo, do emprego de (I11.23)
Urln(MN)
I(T)=—F+—7, (1I1.39)
1) R(T)

onde R;(T) é dado por (II.37). A considerac@o disto, permite reescrever (II1.39), em

func¢do de I a temperatura ambiente Trgr.

Uter ln(MN)

R\(Trer) = I(Ter)

(I11.40)

Consequentemente, I(Tggr) passa a ser uma variavel independente a ser determinada pela
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otimizacao, junto de M e N, assim a resisténcia R; € encontrada em funcao delas.

No projeto € importante explicitar as dimensdes W e L dos dispositivos. Devido a
restricdo (II1.32) € conveniente fazer Wg, uma varidvel independente que serd escolhida
pelo algoritmo de maneira a minimizar a drea total empregada no circuito. A dimensao
Lg, pode ser calculada a partir de (II1.36) em fung¢do de Wg, como

R (T; W, dw) —2R —2Lpn(Rgy — R
Lp — 1(Trer) (Wg, +dw) END BN (Rpy SH). (111.41)

! Rsu

I11.4.2 - RESISTORES R,

A resisténcia de R, é encontrada através do valor da razdo R,/R;, como visto na
Secdo I1.2.3. No entanto, este valor deve ser escolhido de forma que a variagdo de Vger
na faixa de temperatura especificada seja minima. Isto é possivel tornando a curva de
Vrer em fungdo da temperatura simétrica, ja que ela possui um formato de pardbola. A
visualizagdo do grafico de Vrgr apresentado na Fig. I1.7 permite concluir que a abordagem
para encontrar R, /R| empregada na Secdo I1.2.3 ndo produz a simetria desejada (basta

observar os valores em Ty;yy € Tysax). Desta forma, a restricao

Veer (Tyuin) = Vrer (Tvax ) (II1.42)

deve ser imposta ao problema de otimizag¢do. Assim,

R
R—2 — RAZAOg (111.43)
1

¢ uma varidvel independente no problema de otimiza¢do, determinada para atender a res-
tricao (I11.42).
E importante notar que RAZAOg é uma constante que nio depende da temperatura,

uma vez que de acordo com (I11.37)

Ry _ Ro(Trer) (L+TC\(T —Trer) + TG (T — Trer)?)  Ro(Trer)

= = , (111.44)
Ry Ri(Trer) (1 +TC(T —Trer) + TCo(T — Trer)?)  Ri(Trer)
assim, o valor de R, é definido por
Ry(Trer) = R1(Trer) RAZAOR. (I11.45)

A partir desta equagdo Lg, pode ser computado da mesma forma que (ITL.41), onde Wg, =
Wr, para garantir maior casamento.

A discussdo apresentada revela a necessidade de ter uma equagdo para Vggr(T). A
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andlise do circuito permite concluir que
VREF (T) = VEB2 (T, I (TREF)) + (RAZAOR + 1) Ur ln(MN) , (IH.46)

onde Vg, (T,1;(T)) é expresso por (II1.22) com I¢(T') dado por (II1.39). Desta forma,

Vi, (T, 1(Trer)) =V, (TREF,I(TREF)> < d ) +Vo(T) — Vi (TreF) <TIZ);F>

N TREF
R1(TREF)) ( T )
iy ln<— —nUrln(——) . (IL47)
g R((T) ner TREF

com Vgp, (Trer,I(Trer)/N) dado por (II1.24). E possivel notar a influéncia da variagdo

da resisténcia Ry com a temperatura em Vgp,.

I11.4.3 - RESISTORES R;

O valor da resisténcia de R3 é definida notando que a tensdo sobre ela deve ser igual a
tensdo sobre R, com o objetivo de evitar o efeito de modulacdo de canal nos transistores

M1 e M2. Desta forma,
Ro(TRreF)
—

A partir desta equac@o Lg, pode ser computado da mesma forma que (II1.41), onde Wg, =

R3(Trer) = (111.48)

Wk, para garantir maior casamento.

I11.4.4 - ESPELHO DE CORRENTE

Os transistores bipolares M1 e M2 s@o usados para satisfazer a especificacdo da tensao
de alimentacdo minima VDDyy. No entanto, deve ser observado que a minima tensao
de alimentagdo possivel de ser implementada no circuito da Fig. I1.10 deve respeitar a

condi¢do

VDD >VREFN0M + VDSSATMINM2
>1,2+0,125 = 1,325V, (111.49)

onde VrEF,,,, € a tensdo de referéncia nominal aproximada e VDS SAT Minygy considerando
que o terminal de source encontra-se ligado ao bulk, ¢ a minima tensdo de saturacdo
possivel de ser implementada para M1 de forma que este permane¢a em saturacao em

inversao fraca(~ 5Ur, de acordo com (II1.11)).
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Observada a condi¢io (II1.49) € preciso realizar o computo de Vpg,,, capaz de im-
plementar a especificacdo de V DDy escolhida. Mas, enquanto a tensdo de referéncia
quase ndo varia com a temperatura, a tensdo de saturacio apresenta uma variacao rele-
vante, logo, antes de mais nada € preciso saber quando ocorre o pior caso, ou seja, em
qual temperatura Vpg,,, € maximo. Primeiramente, a regido de trabalho € definida como
a saturacdo da inversdo forte, pois conforme apresentado no Apéndice A, a inversdo forte
produz menor descasamento em espelhos de corrente. Entdo a equacdo da corrente de
dreno (II1.12) pode ser reescrita em fungdo da tensdo de saturacdo como
_ Npos w

W(T)Cox — Vpse, (T)?, (I11.50)

Ip(T) 7 7

onde u varia com a temperatura de acordo com a equagao

T Y
w(T) = u(Trer) (@) : (I11.51)

com Y < 0. A variagdo com a temperatura de ny;os € considerada desprezivel em relagao

a de up. Desta forma, para o circuito de bandgap analisado

-y

ZID(TREF) ( T )2
Vi T)= , I11.52
Dssur (T) \/”MOS.U(TREF)COX (W/L) \Tger (->2)

onde foi considerato que Ip(T) = Ip(Trer ) (T /TreF ), jé que a corrente do circuito pode
ser considerada PTAT.

A equagdo (II1.52) permite afirmar que o maior valor de Vpg,,, ocorre quando a tem-

peratura € maxima, ja que Y € negativo. Desta forma,

VDSsar,,, (Tuax) = Vooyy — VReF (Tmax) = VDDrowoa (I11.53)

onde Vpp,,,y, corresponde a especificacdo fornecida, Vrer(Tyax) € obtido de (II1.46) e
VDD o4 € WMa margem de erro fornecida como especificagio, além de evitar que na ope-
ra¢ao do circuito com Vpp,,,, 0 transistor fique muito proximo de seu limiar de saturacdo,
onde sua resisténcia drain-source € reduzida [27].

O emprego de (II1.50) fornece a razdo de aspecto de M2

21(T;
RAZAO, = Wa_ (Thax) : (I11.54)
Ly  nyospy(Tuax) kp,(Tyax) VDSsa1y, (Tmax)
onde Vpg, ATy (Tyax) € dada por (II1.53) e
1(T; T
I(Tyax) = (Tier) MAX (I11.55)

(Ri(Tmax)/Ri(Trer)) Trer
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obtido de (II1.39), reescrito de forma a eliminar o componente Ry (Tggr) de Ry (T).
Neste projeto, como uma boa pratica para obter maior casamento elétrico e de layout
entre os transistores M1 e M2, decidiu-se empregar o mesmo comprimento de canal para

ambos. Desta forma, L, foi feita uma varidvel independente, assim

W, =L, RAZAO,, (111.56)
W, =M L, RAZAO,. (I11.57)

I11.4.5 - AMPLIFICADOR OPERACIONAL

Esta secdo apresenta a topologia de amplificador operacional utilizada, suas equacdes

e diretrizes de projeto.

I11.4.5.1 - TOPOLOGIA EMPREGADA

O amplificador empregado no circuito do projeto ndo precisa ter uma baixa impe-
dancia de saida, ja que sua saida encontra-se ligada ao gate de transistores MOS, que
possuem uma alta impedancia de entrada. Deste modo, optou-se pelo uso do Amplifi-
cador Operacional de Transcondutancia (OTA) de um udnico estdgio apresentado na Fig.
IIL.5, pois este € intrinsecamente estdvel e possui um ganho razoavelmente alto. Além
disto, quanto menos transistores o amplificador possuir, este estard sujeito a menos erros

de descasamentos que gerem offset de entrada.

Voo Voo Voo

S
o—||: M3 ma || [ w™s

Input - o—{|  w™s Mo [—o Input +
[
M6 j | w7

Figura II1.5: Amplificador Operacional Empregado, um OTA de um tnico estdgio.

O n6 S do amplificador € sua saida e encontra-se conectada no gate dos transistores
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do circuito de bandgap da Fig. I1.10. O amplificador € polarizado pelos transistores M3,
M6 e M7, onde M3 € utilizado como um espelho de corrente de M1 e M2, o que o faz

estar conectado ao né de saida S.

I11.4.5.2 - CARGA ATIVA E ESPELHO DE POLARIZACAO PMOS

Os transistores M4 e M5 sdo a carga ativa do amplificador e M3 constitui um espelho
de corrente, com M1 e M2, para polarizacdo do amplificador. E imprescindivel que as
tensdes nos nés S e Z sejam idénticas ou com menor erro possivel, de forma a evitar a
criacdo de um offset de entrada devido a efeitos de modulacdo de canal distintos entre
M4 e M5. Quando S e Z possuem a mesma tensdo, isto significa que os gates de M1,
M2, M3, M4 e M5 também possuem a mesma tensdo. Logo, a condi¢do para que isto
ocorra € que todos eles possuam caracteristicas elétricas referentes a modulacao de canal
as mais proximas possiveis, de forma a evitar que a tensdo de gate Z difira da tensdo de
gate S. Isto € realizado fazendo com que seus comprimentos de canal sejam 0os mesmos,
iguais a varidvel independente L), uma vez que o parAmetro de modulacédo de canal A é

fortemente dependente de L. Desta forma,
Li=Ly=1L3=L4y=Ls. (I11.58)

Para reduzir a poténcia e melhorar o casamento na etapa de layout foi convencionado
que M3, M4 e M5, possuem as mesmas dimensoes, logo M7 devera possuir uma razao de
aspecto duas vezes maior que M6. Isso significa que as razdes de aspecto de M1, M2 e
M3, M4, M5 podem ser diferentes. Assim,

W3 =Wy =Ws =B W,, (II1.59)

onde B € uma varidvel independente que relaciona as corrente de M3 e M2.

I11.4.5.3 - PAR DIFERENCIAL

O par diferencial € constituido pelos transistores M8 e M9, que ndo possuem seus
terminais de source e bulk conectados, o que os faz sofrer o indesejavel efeito de corpo.
O dimensionamento deste transistores deve levar em consideracido o nivel de offset de
entrada do amplificador ( encontrado pelo algoritmo ) e o ponto de polarizacdo de M8
e MO limitado pela tensdao do transistor bipolar Q1 em seus gates. Por estes motivos
decidiu-se que seria melhor que o préprio algoritmo encontre o nivel de inversdo destes

transistores. O efeito de descasamento no par diferencial, responsdvel por gerar o offset
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do amplificador é analisado posteriormente. Nesta secdo s@o obtidas apenas as equacoes
do seu ponto de operacdo.

A andlise do circuito deve ser feita no pior caso, na temperatura Ty;4x, onde a tensdo
do transistor bipolar € minima (V7o também € minimo, mas decresce a uma taxa menor do
que Vgp,) € a tensdo de saturagdo do transistor M7 € maxima, fornecendo a menor tensdo

possivel a ser alocada a Vs, ,. Esta situacdo € descrita pela restri¢do

Ves, (Tuax, MI(TRer)) — Vasg o (Tuax) — Vossar, , (Tuax) 2 0, (I11.60)

onde VE31 (TMAx,MI(TREF>) ¢é dado por

T T
Ve, (Tuax M I(Trer)) =Vep,(Trer, M Ig(TREF)) (—) +V6(T) — Ve (TrEF) (—)
TREF TREF
Rl(TREF)) ( >
Urln| ————= | —nUrl 1I1.61

com Vg, (Trer,MIg(Tger)) fornecido por (IIL24). A fungdo VDSSATM7 é derivada na

secdo seguinte e

VGss.o (Tuax) =Vroy(Tuax) + (nmosy (Tuax) — 1) Vsg o (Tuax)

+nmosy (Tuax) f(ICs o(Tuax)), (I11.62)
com
FUC30(Thax)) = 2Ur,,,, In(eVCoTuax) _ 1) (I11.63)

ambas derivadas de (II1.6). Como

VSg,9 (TMAX) = VEs, (TMAX,MI(TREF)) - VGS&g (TMAX)a (111.64)
entao
Vasss(Tuax) = Vroy (Tuax) + (nmosy (’171:1;42: )(;A;A)X‘;E& (Tvax, M1 (Trer))
N
+ f(ICs 9(Tuax))- (IIL65)

O coeficiente de inversdo do par diferencial € dado por

BI(Tger)

1Cs.o(Tyax) = : (I1L.66)
8’9( MAX) ISMOSN (TMAX) RAZAO&Q
de acordo com (II1.10), e
BI(T,
RAZAOg g = (Tier) (I11L.67)

Lsyios, (TreF ) IC3 9(TREF)
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onde ICg 9(Tger) € uma varidvel independente.

As dimensdes de projeto do par diferencial irdo depender da RAZAOg g e também
da drea encontrada pelo algoritmo para garantir a minima 4rea total de circuito. Assim,
faz-se a largura de canal Wg 9 uma varidvel independente ajustada pelo algoritmo e seu
comprimento de canal

Lg o =Wg9 RAZAOg 9. (1I1.68)

111.4.5.4 - ESPELHO DE POLARIZACAO NMOS

Os transistores M6 e M7 constituem um espelho de polarizagdo NMOS. Sua 4rea deve
ser reduzida, uma vez que seu descasamento nio tem grande influéncia quanto a geracdo
de offset no amplificador. No entanto, este deve fornecer um desempenho razodvel em
relacdo a modulacdo de canal para evitar problemas de polarizagdo, por isto seu compri-
mento de canal, L7, deve ser especificado no projeto. Além disto, seu projeto € realizado
em conjunto com o do par diferencial uma vez que sua tensao de saturagio Vpg, ATy (Tvax)

faz-se necessdria na restri¢ao (II1.60), assim (II1.8) fornece

Vosg, (Tuax) = 1,1 Uz (3+ /1 +41C7(Tyax)), (I11.69)

onde 1,1 permite uma folga para evitar erros no projeto e

2BI(Tyax)
1C;(Tyax) = : (I11.70)
7(Thaax) I5yy05,, (Tuax) RAZAO;
de acordo com (II1.10), e
2BI(T;
RAZAO; = (Tirer) (I1IL.71)

Lsyos, (TreF ) IC1(TREF)

onde IC7(Tggr) € a varidvel independente que serd obtida pelo algoritmo.
O comprimento de canal L7 é fornecido como especificacao e sua largura de canal é
obtida por
W7 = L7 RAZAO;. (I11.72)
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I11.5 - DESCASAMENTO E PROCESSO

I11.5.1 - VISAO GERAL

Este trabalho visa realizar o projeto de um circuito de referéncia de bandgap com
uma imprecisdo na temperatura ambiente (Tggr), imprecisdo inicial, limitada por uma
especificacdo. As fontes de erros em circuitos integrados sao causadas por trés tipos de
variagdes: sistemadticas, de processo e aleatdrias (descasamento) [31].

As variacdes sistematicas sdo inerentes ao método utilizado na fabricagdo do circuito
integrado, que emprega técnicas de fotolitografia. Basicamente, o uso destas técnicas
faz com que as dimensdes dos dispositivos implementados difiram das especificadas na
mascara de layout. Isto € causado, por exemplo, por efeitos como overetching e diferentes
niveis de etching em dispositivos idénticos rodeados por estruturas diferentes. Nao existe
forma de mensurar este tipo de variacdo no projeto, o que pode ser feito € utilizar técnicas
de layout de forma a mitigar os problemas, tal como dividir objetos grandes em menores
e utilizar dispositivos dummies de forma que dispositivos idénticos estejam rodeados da
mesma forma. Por ser sistemdtica, este tipo de variagdo ndo possui uma distribui¢ao
estatistica, o que a faz ocorrer da mesma maneira em todas as amostras do circuito.

As variagdes de processo ocorrem devido a alteracdes no processo de manufatura,
devido a impossibilidade em manter suas caracteristicas de fabrica¢do, como temperatura
e niveis de concentracdo de dopantes, constantes durante todo o processo. O principal
efeito disto € que componentes do mesmo tipo, no mesmo wafer, sofrem desvios iguais
em relagc@o aos parametros nominais, enquanto aqueles fabricados em outros wafers estao
sujeitos a desvios diferentes. Este efeito pode ser simulado utilizando a anélise de corners
ou a de Monte Carlo. Para fins de projeto € possivel obter uma distribuicdo estatistica
dos parametros de interesse para esta variacdo. Para reduzir seus efeitos pode-se procurar
topologias de circuitos menos suscetiveis a influéncia destas variagdes e usar componentes
com maior precisdo absoluta, no entanto em projetos de alta precisdo a unica solucdo é
realizar a calibra¢do dos componentes chaves.

As variagOes aleatdrias ocorrem pois, mesmo na auséncia das discutidas anterior-
mente, ¢ impossivel garantir que dois dispositivos "iguais" possuam as mesmas carac-
teristicas, tais como nimero e localiza¢do de dopantes, neste caso, € dito que os compo-
nentes estdo descasados. Estas variacdes podem ser previstas no simulador empregando
a andlise de Monte Carlo e sdo modeladas pelas equacdes de Pelgrom [14], no formato

2

A
Oip = W—PL + S3D?, (IIL.73)

onde AP ¢ a variacdo de um parametro P de dois dispositivos que possuem as mesmas
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dimensdes nominais, e representa seu descasamento, Ap é uma constante do processo re-
ferente ao descasamento do parametro P, WL € a 4rea ativa do dispositivo, D € a distancia
entre os dispositivos e Sp € a constante do processo correspondente ao descasamento pro-
vocado pela distancia entre os dispositivos. Desta forma, pode-se observar que, quanto
mais proximos estiverem os componentes € maior forem suas dreas, maior serd o casa-
mento entre eles.

O efeito da distancia é comumente conhecido como gradiente de processo e pode ser
fortemente minimizado empregando técnicas de layout como interdigitacdo, centroide-
comum e cross-quad [14]. Isto, somado ao fato de que para distdncias menores que 1 mm
o efeito da distancia € de pouca influéncia [32], permite que o termo SI%D2 em (II1.73)
seja desprezado, de forma que o descasamento dos parametros passa a ser unicamente
controlado pela drea dos dispositivos.

O descasamento dos principais pardmetros para os transistores MOS, Vrg e Byos =

u KpCoyx, é aproximadamente

2
V.
Oavio = Ty (IL.74)
2 A2
o,
(M) = _B’ (111.75)
Bumos WL
para as resisténcias € aproximadamente
Oar\2 A%
(AR) _ IR (I11.76)
R WL

e para os pardmetros referentes ao transistor bipolar Is e f = I¢/Ip

2 A2
<%) _ s (I1L.77)

Is WL

2 A2

OAB B
OMB B 11178
( B ) WL (78

Desta forma, o descasamento entre os componentes importantes pode ser escolhido atra-

vés do emprego de uma drea suficientemente grande.

II1.5.2 - APLICACAO AO PROJETO

Admitindo que os efeitos de processo e descasamento sdo descorrelacionados e que
a componente sistemadtica terd seu efeito mitigado na confeccao do layout podendo ser

desprezada, uma vez que sua contribuicao serd pequena em relacdo as outras, a imprecisao
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total da tensdo de referéncia pode ser expressa como
2 _ 2 2
OVier = OVproe T OVpuss (I11.79)

onde Oy,,,. corresponde a imprecisdo de Vrer devido as variagdes de processo, Oy,
corresponde a imprecisdo de Vggr devido aos descasamentos.

O termo Oy, pode ser considerado constante, como discutido anteriormente, uma
vez que apenas a calibragdo pode reduzi-lo, desta maneira, a imprecisdo minima que se
pode alcancar em um circuito de tensdo de referéncia ndo calibrado € igual ao termo
correspondente ao processo. Logo, o termo referente ao descasamento deve ser ajustado
para garantir determinada imprecisao inicial especificada, maior que Oy,

Como visto anteriormente, a elevacdo da drea dos componentes resulta em um maior
casamento entre eles, o que reduz a imprecisdo da tensdo de referéncia. No entanto,
um aumento generalizado destas dreas para garantir determinado nivel de precisdo pode
conduzir a um circuito com uma drea total desnecessariamente grande, ineficiente. Por
isto, uma otimizacao € necessdria e para tal € preciso conhecer a contribui¢do de cada
dispositivo na imprecisdo da tensdo de referéncia. Para isto, as equacdes de Pelgrom
sdo aplicadas as varias partes do circuito, necessitando-se avaliar apenas os principais

descasamentos do circuito da Fig. I1.10, que foram identificados como:
1. Descasamento dos transistores bipolares (Oy;;);
2. Descasamento do espelho de corrente composto por M1 e M2 (GVMI,Z);
3. Descasamento entre as resisténcias de Ry e Ry (Oy,);

4. Descasamento dos transistores do amplificador operacional (0y,,,,,,), caracteriza-

dos como um offset de entrada (oy,).

Desta maneira, (II1.79), considerando que todos estes erros sejam descorrelacionados,

assume a forma da restri¢ao

2 2 2 2 2 2
OViroc T OVasr T Vi T OV T OVopunr = OV (II1.80)
com
GVREF = IMPRECISAO% VREF(TREF); (HI.81)

onde IMPRECISAO% ¢ a especificagdo de imprecisdo percentual fornecida e
Vrer (Trer) € obtida de (I11.46). Adicionalmente, a equagdo custo (drea total) a ser mini-
mizada € dada por

Arearorar, = Areagjr —|—AreaM1’2 + Areagr + Areaopayp- (II1.82)
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A obtencdo das equagdes para as imprecisdes devido ao descasamento das diversas
partes do circuito consiste na obtencdo da relagdo entre a varidvel descasada e a tensio
de referéncia e aplicag@o da lei de propagacdo de incertezas [33, 34]. A obtenc¢do destas
relacdes encontram-se no Apéndice A e seus resultados sdo apresentados neste capitulo.
O método de obtencao do componente referente as variagdes de processo € apresentado

em seguida.

I11.5.3 - DESCASAMENTO

I11.5.3.1 - DESCASAMENTO DO BJT

A parcela da imprecisdo referente aos transistores bipolares € expressa por

2
R

2 _ 52 2 2 2

OVgsr = OVgp, + <GV531 + Gv,%) <R_1 + 1> : (I11.83)

onde

2 TREF IS ISW

o2 = : 11184
Ven, 2 |WeirLgr * (WBJT) ( )
2 TREF IS ISW

o2 = , 1185
VeB, 2 |NWgyrLpr * (WBJT) ( )

Arsw € um parametro de processo extra correspondentes ao descasamento de corrente
de saturag@o do transistor bipolar, o pardmetro Ag néo aparece, pois o transistor do pro-
jeto empregado € modelado como diodo, Wg;r e Lpjr sdo, respectivamente, a largura e
comprimento do transistor e vale lembrar que N e R, /R; = RAZAOg sdo varidveis inde-
pendentes no problema de otimizacao.

A observagado de (I11.84) e (II1.85) em conjunto com a restri¢ao (II1.26) faz com que
escolha-se Wpjr = 2 um, de forma a minimizar a0 mdximo a parcela do descasamento
correspondente aos termos de A;sw. A dimensao Lp;r € uma varidvel independente a ser

encontrada pelo algoritmo de otimizagao.
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I11.5.3.2 - DESCASAMENTO NO ESPELHO DE CORRENTE M1 - M2

O termo correspondente ao descasamento entre os transistores M1 e M2 do espelho

de corrente € dado pela equacao

Uf, 1 1 R 2
2 _ T 2
GVMI,Z - ZW/ZEZz <1 +M) <—h‘l(MN) +R—1+ 1)

onde Ag, e Avyg, s40 pardmetros do processo para os transistores PMOS, I(Trer) € a

TREF

2
m
Aj, + (I(g_2)AVTOP) ] (111.86)

corrente que passa pelo transistor M2 e gmy € sua transcondutincia obtida pela derivada

de (II1.50) em relacdo a Vg, assim

gny 2

_ : (I11.87)
I(Trer) — nmosp VDSSATM2
onde
21(TgeF)
v _ ' 111.88
DSSATI,Z \/nMOSP kPP RAZA02 ( )

lembrando que RAZAO;, Ly, M, N e Ry/R|, = RAZAOg sdo variaveis independentes no
problema e W, é obtido de RAZAO; e L.

I11.5.3.3 - DESCASAMENTO ENTRE R E R,

A contribuicdo dos resistores R| e R, € dada pela expressao
U2 A2 R 2 p
2 Trer 'R 2 242
oy, =——— || =—=In(MN —In“(MN) |, I11.89
Vr 2WR1 LR] [(Rl n( )) +R1 n ( ) ( )

onde Ag é um pardmetro do processo, Ry /R = RAZAOg e Wg, sdo varidveis independen-

tes no problema e Wy, € obtido através de (II1.41).

I11.5.3.4 - DESCASAMENTO NO AMPOP

A contribuicdo do amplificador empregado € resultado de sua tensdo de offset de en-
trada, que existird devido ao descasamento das cargas ativas M4 e M5, e também do par

diferencial M8, M9. Ela é dada pela expressao

1 R 2
2 _ 2 2
Vorunr = <ln(MN) TR 1) o R
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onde

1 BI(Tger) 2
2 2
OVps = AVT + Aﬁn
Wg9Lg o N gms.9
1 BI(TREF) 2 2 gn 2
A —A 1I1.91
+BWsz ( gmsg 9 Bt I(TreF) Vrop ( )

sendo Avyg,» Ap,» Ap, constantes do processo e a auséncia de parametros referentes a M4
e M5 € justificada observando que BW, Ly = W, 5 L4 5, segundo (II1.59) e (I11.58), €

8my4 s gm3
= = , (111.92)
BI(Trer)  I(Trer)
dado por (II1.87) (para mais detalhes, consultar Apéndice A). A razdo
BI(T, U 1 1+41Cg9(T;
(Trer) _ "0y Unger (14 /1 +41Cy o(Trer ) (I1L.93)

gms 9 2 ’

¢ obtida a partir derivando (III.2) em relac@o a Vi; para encontrar a transcondutancia gm e

Vs. . (Th
= Avyo, (1 1 Vsuo(Ther) ) : (I11.94)

A
y 3,03 ¢n(TREF)

Iy
uma vez que o par diferencial possui efeito de corpo, onde ¢y (Trer) é o potencial de

superficie do silicio, uma constante para o processo, €

Vsso(TREF) = VEB, (TREF ;M I(TREF)) — Vs o (TREF ), (II1.95)

com Vg, (Trer,MI(Trer)) dado por (IIL61) e Vs, o (Trer) fornecido pela combinagao
de (II1.62) e (II1.63), todos avaliados em Trgr. Cabe lembrar que I(Trer) € ICs o(TReF)
sdo varidveis independentes, encontradas pelo algoritmo de otimizagdo.

E importante mencionar, que no geral a parcela do descasamento de Vr,, correspon-
dente ao efeito de corpo nao € simulado, pois depende do conhecimento de um parametro
dificilmente fornecido pelos processos de fabricagdo. Mais informagdes a respeito podem

ser obtidas na Segdo A.4.3.

I11.5.4 - VARIACOES DE PROCESSO

Como visto anteriormente, as variagdes de processo fazem com que todos os com-
ponentes do mesmo tipo variem igualmente, ao contrdrio das variagdes aleatdrias que
geram descasamentos. Por isto, o amplificador, o espelho de corrente M1-M2 e a razao

de resisténcias, Ry /R; ndo produzem erros na tensdo de referéncia devido a este tipo de
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variagao.

Os tnicos erros [13] vistos na saida sdo decorrentes das variagdes das tensoes Vep, €
AVgp. O erro em Vgg, € causado pela variagdo da corrente de saturagdo /s, do ganho de
corrente 3 e da resisténcia de R, enquanto o de AVgp é provocado pela variagdo de f3,
quando a resisténcia de base Rp € ndo nula.

Como o BJT empregado neste projeto € modelado como um diodo, ndo apresentando
resisténcia de base ou 3, e como notado em [13] a contribui¢do do erro destes dois para-
metros € mais de 10 vezes menor que a dos outros em um BGR CMOS tipico, aqui apenas
serdo abordadas as variagdes causadas por Is e Ry, que apenas afetam Vg, .

A metodologia para mensurar estas variacoes € semelhante aquela utilizada para o
descasamento encontrada no Apéndice A e consiste basicamente em realizar uma aproxi-

macdo linear da funcdo avaliada em relacdo ao parametro variante, deste modo
Oyy = Oy, = WGP, (11I1.96)

onde Vx é a funcdo a ser avaliada e P é o parametro que sofre dispersdo. Em casos de
mais de um pardmetro, supondo que estes sejam descorrelacionados, pode-se como uma

aproximagao somar suas variancias

2 2 2
Oy, = Oy,, + Oy, (I11.97)
Desta maneira,
2 2 2
GVEBZ = GV1S + GVRI , (11I1.98)

onde Oy, e Oy, sdo computados a seguir.

I11.5.4.1 - VARIACAO DE Vg, CAUSADA POR I

A tensdo Vg, em funcdo de Is € dada por

1
Vep, =Urln| — 111.99
EB, = Urln ( N ]S) ; ( )
onde aplicada (II1.96) fornece
oy, = Ur =5, (I11.100)
Ig

onde oy, /Is pode ser obtido do manual do processo ou por uma simulagio de Monte Carlo.
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I11.5.4.2 - VARIACAO DE Vgp, CAUSADA POR R;

A tensdo Vg, em funcdo de R; € dada por

U T In (N )
Veg, =Urln | ————= II1.101
EB> Tn(NRIIS)’ ( )
onde aplicada (II1.96) fornece
c
OV, = UT?R, (II1.102)

onde og/R pode ser obtido do manual ou por uma simula¢do de Monte Carlo.

II1.5.4.3 - VARIACAO TOTAL DE Vgp, E DE PROCESSO

Conforme discutido anteriormente a variacdo total de Vg, € entdo obtida empregando
(II1.100) e (IT1.102) a (II1.98)

2
o, ORr\ 2
OV, = UT\/ (Tf) n (%) , (I1.103)

e esta variagdo € diretamente na saida do BGR, logo a temperatura ambiente

Oy 2 OR 2
OVproc = OVip, = Utigr K + (?) =4,7mV, (II1.104)

para o processo em questio, uma vez que as variagcdes de processo sao constantes, ou seja,

independentes da drea do dispositivo ou outro parametro.

II1.6 - CALIBRACAO

Um circuito de BGR possui uma precisdo limitada por suas variacoes de processo,
como Vvisto anteriormente, e a Unica maneira de reduzir esta imprecisdo € por meio da
calibracdo. A maneira mais simples € realizd-la em uma tnica temperatura, geralmente
a ambiente, no entanto esta € no geral uma calibragdo PTAT e componentes de erro com
dependéncia da temperatura de ordens superiores acabam por ser compensados, 0 que
produz erros no coeficiente de temperatura. Outra solucdo seria compensagao em mais de
uma temperatura para manter o TC final, mas esta abordagem € mais custosa e complexa
de ser implementada. Esta sec¢do apresenta a calibracdo empregada neste projeto, em uma

temperatura, e analisa os efeitos causados por ela no TC da tensdo de referéncia com o
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objetivo de reduzi-los, o que permite especificar um erro maximo de TC.

I11.6.1 - METODO DE CALIBRACAO

A calibracdo neste projeto é realizada em uma Unica temperatura através da calibragao
do resistor R,, que ¢ implementado como uma conexao série de dois resistores, Rrgry €
RoparT, como mostrado na Fig. II1.6. A ideia € retirar uma parte de Ry, Rrgr, corres-
pondente a maxima variacao (o7nycrar) da tensdo de referéncia e adicionar uma matriz de

resistores ajustavel, Ry, correspondente a 2 vezes a mdxima variacao (207y;crArL)-

Voo Voo
S
M1
Vrer
Rs3 § Rrrim
| +

R2parT = Rz2- Reer

A
\4

N Transistores

Figura II1.6: Circuito de bandgap acrescido da calibracdo do resistor R,.

A rede resistiva € realizada por uma associagao série de resistores conectados em para-
lelo com chaves analdgicas, como apresentada na Fig. I11.7, de forma a permitir uma codi-
ficacdo bindria. Desta maneira, a calibracao pode ser descrita pela Fig. I11.8 (a) (exemplo
com 3 bits), que expressa a tensao Vg, pnu, — OINICIAL, com O correspondendo a situagdo
nominal. Pode-se notar que da maneira representada é impossivel implementar o caso
nominal do projeto (0), pois este sempre estard no meio da faixa devido a simetria do
problema e ao numero de possibilidades ser sempre par. A dnica maneira de resolver
este impasse € deixar o problema assimétrico de forma que a média dos valores minimo
e maximo passe a ser £AVyyny /2. Isto é possivel se o valor maximo for aumentado em
AV /2 ou o valor minimo reduzido em AVyyy /2. Como neste projeto serdo usadas cha-
ves analogicas PMOS, a melhor opcao é aumentar o valor méximo, de forma que o caso

nominal seja realizado mantendo as Np;rs — 1 chaves menos significativas desligadas, o
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que reduz as resisténcias correspondentes as chaves em série e produz o menor erro em

relacdo ao circuito sem calibragdo.

20 ™) Reyr 2Rer  Ren
A
B A
_—
RTF\’IM
: 1 I 1
Bit (Nairs — 1) Bitl Bit0
Figura III.7: Rede resistiva de calibracdo Rrgry-
AVuin AVuin
| N i . . 1 I FTN P . . 1
[ t t +——t t t | [ + + —t—t + + |
“OINICIAL 0 *oniciAL “GINICIAL AV +oINIcIAL

N S > +AVuin
28T Combinagdes
2Nei's Combinactes

(@) (b)
Figura IIL.8: Esquema das possibilidades de Vg, ,,, — OinviciaL, representando a metodo-

logia de Calibracdo. (a) Esquema inicial. (b) Esquema empregado.

Para encontrar o nimero de bits minimo, Np;7s em funcdo de uma imprecisao final
pOs calibracdo especificada, orjyar, basta utilizar o esquema da Fig. II1.8 (b) e notar que

a minima imprecisdo capaz de ser alcancada por ele é

AVyin ~ OFINAL

IMPRECISAOy N = > g (II1.105)
quando a tensdao de comparagao utilizada para a calibragio é
AVmIN
Viimiar = VREFyoy — y (IIL.106)

Note que & é uma constante maior ou igual a 1, de conforto, utilizada para garantir que a

especificacdo desejada serd implementada. Desta forma

20FINAL

g

AVyn = (II1.107)
e do esquema da Fig. II1.8 (b)

AVMIN (2NBITS — 1) > ZGINICIAL +AVM]N, (HI.IOS)
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o que em conjunto com (II1.107) conduz a

(I11.109)

Ngirs > log, <2 tE M)

OFINAL

que é empregada para encontrar o nimero de bits necessarios para fornecer a imprecisao
final desejada.

ApOs a escolha de Npjrs resta definir os resistores Rprr € Ropagr. Como o ndimero de
bits fornecido por (II1.109) serd aproximado para o maior inteiro, € possivel implementar

uma imprecisdo Ory4z, menor do que a especificada, retirada de (III.108) e (II1.107),

dada por
OFINALjyp = ¢ ;,35;% (III.110)
e de forma equivalente
AVpiNyp = m—’f’_“g (IIL111)
0 que permite calcular
Rprr = %. (IL112)

O célculo de Ryparr necessita do conhecimento do valor da resisténcia, Rrgr, que
deve ser retirada de R,. Como discutido anteriormente, os resistores correspondentes
aos Npjrs — 1 bits menos significativos devem ser somados para obter Rrgr devido a

ampliacdo do valor maximo, assim

Rrer = (2(N31TS*1) —1)Rair, (II1.113)

e desta forma
RoparT = R2 — RRET- (1I1.114)

I11.6.2 - EFEITO DA CALIBRACAO NO COEFICIENTE DE
TEMPERATURA

A calibragdo visa corrigir a tensdo de referéncia na temperatura ambiente e espera que
sua curvatura (TC) também seja acertada, mas alguns dos erros corrigidos nao sao PTAT
o que dificulta este objetivo. No entanto, uma anélise detalhada destes erros pode permitir
que um determinado TC limite especificado seja alcangado através da otimizagao.

De acordo com [13] os principais erros em circuitos de bandgap sao causados pelos
erros de processo descritos na Secdo I11.5.4, pelo offset do AmpOp, do descasamento do
espelho de corrente M1-M2 e da dependéncia da temperatura ndo linear de Vgp. A de-

pendéncia de temperatura de Vgp € o que gera o coeficiente de temperatura nominal e é
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apenas reduzida implementando métodos de compensagao de curvatura, o que nao é o
objetivo deste trabalho. Os erros de processo deste trabalho sdo PTAT, logo sdo comple-
tamente compensados pela calibragdo de R;, assim como o descasamento dos resistores.
Ja o descasamento do espelho de corrente e o offset possuem caracteristicas ndo PTAT, o
que provoca erros no TC ap0s a calibracdo, cujas andlises sdo realizadas no apéndice A e

os resultados aqui apresentados.

I11.6.2.1 - ERRO DEVIDO AO OFFSET DO AMPOP

O offset do AmpOp pode ser considerado independente da temperatura e desta forma

gera uma erro de TC ap0s a calibragcdo dado por

OVopamp ( Tmax )
orc,. = -1, (III.115)
os  Veepr(Trer) (Tuax — Tyin) \ Trer

com Oy,p,,,» Obtido de (II1.90).

I11.6.2.2 - ERRO DEVIDO AO DESCASAMENTO DO ESPELHO DE
CORRENTE M1-M2

O descasamento do espelho de corrente M 1-M2 contribui para o erro do TC com

-y

2 1 R, TRer \ %
U S ——. | -1 1116
OTCyyy b, Tuax OAVrg <1n(MN) +R1 + ) ((TMAX) > ( :

1
X ) (IIL.117)
VReF (Trer) (Tyax — Tuin)
onde )
) 1 1 Vrop
e
2 L(T,
by — | 21m0se (Tker) (I1.119)
ﬁMOSQ

I11.6.2.3 - ERRO DEVIDO A CALIBRACAO INCOMPLETA

A calibracao estabelece que a tensdo de referéncia possua uma imprecisdo méaxima

OFINAL, € desta forma, a tensdo de referéncia nao € totalmente corrigida para seu valor



CapriTULO III PROJETO DO CIRCUITO DE REFERENCIA DE BANDGAP 59

nominal. Isto gera um erro do TC dado por

AV, T
SAVMINyp ( MAX 1) ) (III.120)

orc =
uiNpp  2Vrer (Trer) (Tuax — Tvin) \ TRer

I11.6.2.4 - ERRO DE TC TOTAL

Se os efeitos equacionados anteriormente forem considerados independentes e des-

correlacionados, entdo o erro maximo de TC sera expresso por

2 2 2 2
OFc = OFcyy T OTcuns + Oy, (IIL121)

e serd uma das restrigdes impostas no problema de otimiza¢do, onde or¢ € uma especifi-

cacdo do projeto.

II1.7 - ESTABILIDADE

As capacitancias parasitas dos transistores M1 e M2 juntamente com a resposta em
frequéncia dos AmpOp e a realimentacdo de sua polarizacio, constituida pelos transisto-
res M1, M2, M3, M6 e M7, podem fazer com que o BGR se torne instavel, como ocorreu
nos primeiras simulacdes realizadas neste projeto. A instabilidade pode ser evitada pelo
controle das dimensdes dos dispositivos para controle dos polos e zeros ou/e pela inclusdao
de um capacitor de compensacdo. De forma a manter a drea do circuito implementado
otimizada, o controle dos principais polos e zeros da malha fechada do circuito também
foi incluido na otimizagdo.

A andlise completa da estabilidade, com determinacao dos polos e zeros da fungdo de
transferéncia em malha aberta, é realizada no Apéndice C e tem como resultado a funcao

de transferéncia em malha aberta G(s) = B(s)A(s) do circuito, dada por

(s—21)(s—27Z3)

G(5)==6O) [ —h 5= B =P =PI =P (I11.122)
X ((s—zz) (s—py)— B=%) (S_Zé)((()S)_P3) (S_P“)) : (IIL.123)

onde Z;, P; e G(0) correspondem, respectivamente, aos zeros, polos e ao ganho DC em
melha aberta.

E possivel notar que o termo entre parénteses em (III.123) precisa ser resolvido para
obter os zeros resultantes, mas esta ndo ¢ uma boa op¢ao a ser implementada no algoritmo

devido a complexidade. Apds uma breve observacao da equacgao € possivel notar que o se-
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gundo termo entre parénteses encontra-se dividido pelo ganho G(0), que em geral é maior
que 500. Uma opg¢do é despreza-lo. Este método produz um bom resultado aproximado,
mas hd uma segunda opcao para tentar considerar o efeito dos zeros desprezados, que é
desprezando o termo entre parénteses. Desta maneira, se durante a simulagdo do circuito
a margem de fase (MF) ndo for satisfatéria empregando a primeira forma, pode-se tentar
utilizar a dltima.

O objetivo de conhecer os polos e zeros da funcao de transferéncia em malha aberta do
circuito é poder estimar a margem de fase para que seja possivel especifica-la no projeto.

Desta forma,

1 (™ 1 @ 1
MF =n—Y tan I(E)—Zmn 1<Z—D>+Zmn 1<Z—E> (I11.124)

onde Pg, Zp e Zg sao respectivamente, os médulos dos polos do lado esquerdo, zeros do
lado direito e zeros do lado esquerdo, e @y € a frequéncia em que o ganho € 0 dB. Esta
frequéncia pode ser encontrada considerando P; como polo dominante e admitindo que

nao existe nenhum outro polo ou zero entre sua frequéncia e a de 0 dB, assim
wo = B(0)A1(0) A, (II1.125)

que junto a (III.124) fornece a restri¢ao

4
T _ Ao P 1 Ao Py
MF <( )90"— tan' (221 _SELECT_POLO ¢ Aol
ESPEC 180° z—zi an < P > _ an < Ps
AP AP
~ Y tan ' (P2 ) + SELECT_ZERO tan™" | =2 ), (I11.126)
i=13 Zi 74

onde MFgsppc € a margem de fase especificada em graus e SELECT_POLO e
SELECT_ZERO, assumem os valores O ou 1, de acordo com o método descrito ante-

riormente.

II1.8 - ALGORITMO

O algoritmo de otimiza¢do emprega todas as equacOes apresentadas anteriormente
e € apresentado de forma simplificada a seguir, assim como seus principais pontos de
implementagao.

O algoritmo foi desenvolvido empregando o software MATLAB e sua execugdo com-
pleta demora cerca de 10 minutos empregando computacao paralela e 1 hora sem compu-

tacdo paralela, pois utiliza-se calculo simbdlico nas equagdes.
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Algoritmo 1: Algoritmo de Projeto do Circuito de bandgap

o

[T - Y |

10
11
12
13
14
15
16
17
18
19

20
21
22

23
24
25
26

27

Entrada: 3 ojniciar, AT Cyax,Cr, Tvin s Tuax , Vopyy » VoDroa » L7, MEF, W 9,,.,«
inicio

fim

Definir as varidveis Simbdlicas:

Cc,1Cg9,1C7,M,N, I, Ly, Lpiporar, B, Wr,Wg 9, Razaog e multiplicadores de
Lagrange e varidveis de folga referentes as inequagdes de desigualdade;

Definir as constantes de normalizacdo das varidveis anteriores, constantes dos
dispositivos e de processo;

Definir o erro final tolerado nimero maximo de itera¢des do algoritmo de
Newton-Raphson;

Definir as equacdes de projeto apresentadas neste trabalho;

Definir a funcio objetivo e as restri¢des;

Montar o sistema de equagdes do método de multiplicadores de Lagrange;

Fornecer solugio inicial para resolver o sistema de equagdes pelo método
numérico de Newton-Raphson;

para contador de 1 até 5 faca

Algoritmo de Newton-Raphson;

se contador=1 entao
‘ Aproximar N para maior valor inteiro;

fim

se contador=2 entao
‘ Aproximar N para menor valor inteiro;

fim

se contador=3 entao

Empregar o N que fornece a menor drea total;

Aproximar B para o valor mais proximo possivel de ser implementado
pelos transistores, de forma que M2, M3, M4 e M5 possam ser
divididos em no minimo 2 transistores para que seu layout possa ser
implementado com centroide-comum, e que seu transistor unitdrio
possua uma largura de canal maior que 2um;

fim
se contador=4 entao
Aproximar M para o valor mais proximo possivel de ser implementado,
que € definido a partir do transistor unitdrio definido anteriormente
para M2;
fim

fim

Calcular todas as varidveis necessdrias para implementacdo do circuito a partir das
solucoes;

Implementar a calibragdo e definir a resisténcia unitdria necessaria para
implementagdo casada das resisténcias empregadas neste mecanismo;
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II1.8.1 - ESCOLHA DE 3 O/niciaL E ATCMAX

Para definir os parametros 3 ojy;crar, € necessdrio definir ATCyax € 0 3 0pnar de-
sejado. Uma boa aproximagdo do coeficiente de temperatura nominal, da tensdo de re-
feréncia nominal e da variacido de processo deve ser obtida para auxiliar no processo de
escolha, e isto € possivel de forma facil através das equagdes apresentadas neste trabalho.

O conhecimento do TC nominal € suficiente para estipular um AT Cy4x vidvel. O
valor escolhido de 3 oFjy4; deve ser baseado no nivel de precisdo final desejado e no
numero de bits que se estd disposto a utilizar, mas também deve levar em consideragdo
a limitacdo da resisténcia finita das chaves analdgicas de forma que seja de fato possivel
alcangar a imprecisdo final especificada. A partir do 3 6ryyaz estipulado, o numero de bits

minimo necessario para sua implementacao pode ser obtido de (II1.109) considerando
3 oinviciar = 3 Oproc +tol, (I1.127)

onde ol é uma tolerancia adicionada para contornar possiveis imprecisdes dos célculos e
de implementacao do circuito. O niimero de bits obtido serd um ntiimero real, que deve ser
aproximado para o maior inteiro. Esta aproximacdo aplicada 2 mesma férmula permite
obter o 3 ojy/c14L maximo que deve ser implementado para manter este nimero de bits,

de onde retirada a tolerancia, tol, obtém-se

3 OINICIALEsprc = 3 OINICIAL — PO, (II.128)

que deve ser efetivamente implementada pelo algoritmo de otimizagao.

II1.8.2 - MULTIPLICADORES DE LAGRANGE E
CONDICOES DE KARUSH-KUHN-TUCKER

Um problema de otimizacdo consiste em encontrar 0 minimo ou maximo de uma
fungdo, comumente sujeito a restricdes de igualdade e de desigualdade e € enunciado

como.

Minimizar f(X)

Sujeitoa  h;(X) = (1I1.129)
(X)
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onde X é o vetor composto pelas varidveis independentes cujo ponto X que minimiza ou
maximiza f(X) se deseja encontrar.

O método dos multiplicadores de Lagrange permite encontrar o ponto critico X
quando existem apenas restricdes de igualdade, e as condicoes de KKT (Karush-Kuhn-
Tucker) definem as condi¢des adicionais para resolver o problema com restricdes de de-
sigualdade.

A 1deia dos multiplicadores de Lagrange ¢ minimizar a fun¢do de Lagrange
M N
i=1 i=1

onde A; e y; sdo os multiplicadores de Lagrange das restri¢des de igualdade e desigual-
dade, respectivamente e a minimizacdo € realizada encontrando seu gradiente e o igua-

lando a zero
M N

VIX)+ Y 4 Vhi(X)+ ) 1 Vgi(X) =0, (IIL.131)
i=1 i=1

o que fornece um conjunto de equagcdes com nimero igual ao de varidveis do vetor X,
que sdo adicionadas as M equacdes de restricdo de igualdade. No entanto, sdo necessa-
rias mais N equagdes, correspondentes aos multiplicadores de Lagrange das restricdes de
desigualdade.

Esta questdo ¢ facilmente resolvida, pois quando o ponto Xy leva a g;(X) < 0 estas
restricdes nao interferem no problema, e assim, i; = 0 e diz-se que as restri¢cdes estao
inativas. Ja quando g;(X) = 0 estas encontram-se ativas e passam a ser restri¢des de
igualdade, onde u; > 0 (4; pode ser maior ou menor que zero). Desta forma, as seguintes

equagdes sdo adicionadas ao problema

Higi(X) =0, (II1.132)
i >0 (111.133)

O conjunto de equacdes (II1.131), restri¢des de igualdade, (I11.132) e (III.133) nomeia-se
condicdes de KKT.

I11.8.3 - TRATAMENTO DAS RESTRICOES DE
DESIGUALDADE

A presenca da inequacao (III.133) nas condicdes de KKT torna mais interessante para

resolver o problema numericamente transformar as equacoes de desigualdade em igual-
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dade. Uma restri¢ao de desigualdade
gi(X) <o (II1.134)

pode ser transformada em uma restri¢cao de igualdade pela inser¢do de uma varidavel de
folga, assim
gi(X) 4 var_folga®> =0 (I11.135)

onde é importante notar que o termo adicional nunca pode ser negativo, o que limita a
restricdo g;(X) a ser sempre menor ou igual a zero de forma a manter a igualdade.

As variaveis de folga devem ser inseridas juntas ao vetor X de forma que elas aumen-
tam o vetor gradiente e o nimero de equagdes, o que aumenta a complexidade do sistema
de equacdes.

Existem ainda as restri¢des de que as varidveis X; ndo podem ser negativas
X; > 0. (I11.136)

Estas condicdes foram tratadas no algoritmo simplesmente criando novas varidveis V;, de
forma que
X; = (V)2 (II1.137)

onde o sistema de equagdes passa a ser resolvido para as varidveis V.

I11.8.4 - METODO DE NEWTON-RAPHSON

O sistema de equacdes obtidos neste trabalho é composto por diversas fung¢des nado-
lineares, e, desta forma, a solu¢do numérica foi obtida empregando o método de Newton-
Raphson para encontrar o ponto Xy, os multiplicadores de Lagrange e as varidveis de
folga.

O método de Newton-Raphson possui convergéncia rdpida e consiste em aproximar-
se sucessivamente da solu¢do do sistema de equacdes através da linearizagdo de suas
equagdes. No caso unidimensional, por exemplo, a fun¢do f(x) = 0 é aproximada em

torno da solucdo atual ou inicial x,, por

Fx) = f(xn) + f (x0) (x —x4) =0, (I11.138)
de onde se obtém a proxima solug¢do x = x4

S (xn)

2 11.139
700 ( )

Xn4+1 = Xpn —
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e isto é feito até que a diferenca x, | — x, esteja dentro da tolerancia especificada ou até
que o numero de iteragdes ultrapasse o limite estipulado.

A mesma ideia pode ser aplicada para uma fungdo de N dimensdes, onde
Xn+1=Xn—J 7 (Xn) F(Xn), (II1.140)

onde X, 11, Xy e F(X},) sdo vetores e J —1 & a inversa da matriz Jacobiana, onde

R (X) JF(X)

_ dX X
IX)=| o5k aBX) (I1.141)
dXi X,

para o caso de duas dimensdes.

O método de Newton-Raphson possui convergéncia rapida e em alguns casos, como o
deste trabalho, isto pode fazer com que o algoritmo divirja. Por isto, ao invés de encontrar
Xp1 extrapolando F(X) para 0, optou-se por extrapold-lo para uma fragdo 6 de F(Xj),

de forma a tornar o algoritmo mais lento e evitar problemas de convergéncia. Assim
Xnir1 = Xn—J ' (Xp) F(Xn)(1-06), (I11.142)

com0<6<1.

II1.8.5 - APROXIMACOES DA SOLUCAO OBTIDA

As solucdes encontradas inicialmente pelo método de Newton-Raphson sdo nidme-
ros reais, no entanto o nimero de transistores bipolares N é um nimero inteiro tornando
necessdrio realizar uma aproximacao. Apds esta aproximacao, o algoritmo pode ser exe-
cutado novamente com o N aproximado para obter o circuito 6timo nestas condicdes. As
relacdes B entre as larguras de canal dos transistores M2 e M3,M4,MS5 e M entre os tran-
sistores M1 e M2 necessitam ser aproximadas para dividir estes transistores em unitarios
menores com o objetivo de realizar centroide-comum no layout e da mesma forma o al-
goritmo de Newton-Raphson deve ser novamente executado com estes parametros fixos

para obter um circuito mais préximo da drea minimizada.

II1.8.5.1 - APROXIMACAO DE N

Como mencionado, o nimero de transistores BJT N 4 1 precisa ser aproximado para

um inteiro. Para realizar a melhor aproximacao trés observagdes devem ser consideradas:
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1. E preciso manter o layout numa configura¢do centroide-comum para maior casa-

mento entre oS transistores;

2. O transistor Q1 € sempre o unitirio e encontra-se no centro da configuracio

centroide-comum;

3. Como Lgrporar > Waiporar, 0 emprego do mesmo nimero de transistores bipola-
res nos €ixos x e y ndo deixariam a configuracdo centroide comum quadrada e para
um melhor aproveitamento da drea em silicio uma configuracdo quadrada é mais

desejada.

A consideracdo dos itens acima permitem inferir que o nimero de transistores Ny

e Ny, dos eixos x ey, respectivamente, precisam ser impares, a razdo Nx /Ny deve ser

aproximada por Lgrporar/WeiporLar € Ny Nx = Nsorucao + 1.
O problema pode ser interpretado como indicado na Fig. IIL.9.

Nx =Ny + 2C

Q|| Qs || Qa || Qs || Qs

Ny Q7 Qs Q1 Qo Q1o

Qll QlZ Q13 Ql4 Q15

Figura I11.9: Esquema de uma configuracio centroide-comum dos BJTs.

Um algoritmo que verifica as possiveis configuracdes que fornecem

Nx __ LBiPoLAR

~ (I11.143)
Ny  Waiporar

NyNx ~ Nsorucao + 1 (III.144)

pode entdo ser implementado como abaixo, produzindo duas possiveis solu¢des para Nx
que serdo testadas para que a que encontre a menor drea total seja empregada.
Desta forma
N = Ny Nxgscormmo — 1- (II1.145)
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Algoritmo 2: Aproximacdo de N

10
11

12

13
14
15

Entrada: Nsorucao, Waiporar, LipoLAR
Saida: le ,NX2,NY
inicio

Lpiporar

WaipoLAR

Ki=K+1;
a=0;
enquanto K < Ki faca
Ny =2a+1;

_ (NipeaL+1) — N}

(2Ny) ’

c2 = ceil(c);
cl = floor(c);
]\7)(1 =Ny +2cl;
Nx, = Ny +2¢2;

K =

fim

fim

II1.8.5.2 - APROXIMACAO DE B

A razdo entre as larguras de canal B dos transistores M3, M4, M5 e M?2 precisa ser

aproximada para implementar estes transistores a partir do mesmo transistor unitario, de

forma que B serd a razdo entre o nimero de transistores unitdrios ¥ empregados em M3,

M4, M5 e o nimero de transistores unitarios X utilizados em M?2. No entanto, existem

duas restrigcoes :

1. Nao permitir transistores unitarios com largura de canal menor que 2 m para evitar

efeitos de segunda ordem, o que € expresso por um nimero de transistores unitarios
maximo, Xy4x, que pode ser empregado no transistor que possui a menor largura

de canal, admitindo Y > X. Desta forma

min (W3,W2)

111.146
um ( )

Xpax =

onde W3 e W, sdo obtidos da solucdo do problema de otimiza¢do com o valor de N

jé ajustado.

. Os transistores com menor largura de canal devem ser divididos em no minimo 2

transistores unitdrios, para que seja possivel realizar a interdigitacdo do layout dos

transistores.
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Estas duas condi¢des s@o empregadas no Algoritmo 3, que tem a funcao de fornecer os
minimos valores inteiros Y e X que aproximam a razdo B dentro de uma certa tolerincia
especificada.

Ap6s esta redefini¢ao o valor do novo B € fixado juntamente com o de N e a otimizacao

¢ novamente realizada para encontrar o ponto de minimo para esta condicao.

II1.8.5.3 - APROXIMACAO DE M

Como M1 e M2 devem estar casados, eles sdo implementados por multiplos de um
transistor unitdrio, que € definido quando a razdo B € aproximada. Desta maneira, o

nimero de transistores unitdrios que implementam Z deve ser
Z = round(MX), (111.147)

onde round € uma funcio de aproximacgdo e X, o nimero de transistores unitarios precia-
mente definido para M2 e M € a solucgdo atual dada pelo algoritmo.

Esta aproximacao fornece um novo valor para M dado por

M= X’ (I11.148)
que deve ser fixada juntamente com N e B em uma nova execucao da otimizagdo para
encontrar o circuito final a ser implementado apés a definicdo do nimero de resistores

unitdrios formadores de R, Ry e R3 e do circuito de calibragao.

II1.9 - PROJETO

As equagdes utilizadas no projeto, assim como o algoritmo de otimizacao e sua im-
plementacdo foram discutidas nas segdes anteriores. Nesta secdo, o projeto do circuito
empregando o algoritmo desenvolvido é apresentado de forma que suas caracteristicas

especificadas sdo validadas posteriormente no Capitulo V através de simulagdes.

I11.9.1 - ESPECIFICACOES

As especificacdes empregadas neste projeto podem ser visualizadas na Tabela I11.2.
A tensdo de alimentacdo Vpp,,,, € especificada como 10% abaixo de Vpp e € adici-

onalmente retirado uma tensao Vpp,., .., discutida na Secdo II1.4.4. O comprimento de
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Algoritmo 3: Menor Razdo de Inteiros

N O N AW

10
11
12
13
14
15
16

17
18
19
20
21
22
23
24
25
26
27
28
29
30
31

32
33
34
35
36
37

38
39
40
41
42
43

Entrada: razao,tolerancia, Xyax
Saida: Y, X
inicio

fim

razaoQ = razao;
se razao > 1 entao
offset = floor(razao);
razaomgy = razao + (tolerancia) — offset;
razaopi, = razao — (tolerancia) — offset;
sendo ; /* quando razao menor que 1 ela é convertida em uma
razao maior que 1 */

of fset = floor(1/razao);
razaomax = 1/(razao —tolerancia) — offset;
razaomi, = 1/(razao +tolerancia) — offset;
razao = 1/razao;
fim
achou = 0;
X=1;
enquanto achou = (0 faca ; /* Laco que busca iterativamente a
solucdo de X e Y x/

y = ceil (X - razaomgy) — 1;
teste =y/X;
se teste > razaoy,;; entao
‘ achou =1;
senao
| X=X+1;
fim
se X > Xyax entao /* Limita X em Xpyuax */
achou =1;
se X > 1 entao
| X=X-1;
fim
fim
se X — 1 entao ; /* Garante no minimo 2 transistores unitarios

*/

| X=X+1;

fim

se razao0 > 1 entao
‘ Y=X offset+y;

sendo ; /* quando a razao fornecida & menor que 1 os nimeros
X e Y devem ser invertidos */

Y=X
X =X-offset+y;
fim

fim
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Tabela I11.2: Especificagdes empregadas neste projeto.

Parametro Especificacdo
VoDun 1,8V — 10%
VDDroroa 90mvV
Tvn —10°C (263K)
Tyiax 125°C (398K)
Cr 1,47pF
MF 60°
L 5‘le
W8.9,14x 500um
3GF1NAL(%) 0,1%
Npits 5
30INICIAL pgprc (%) 1,35%
ATCMAX 5,55ppm/oc

canal L7 ndo é definido baseado no descasamento, mas sim para apresentar 0 minimo
possivel de efeito de modulagado de canal e Wy 9,,,, € escolhido para limitar a largura de
canal do par diferencial em 500um.

O valor percentual de 30r;yaz, foi escolhido como 0,1%, de forma que as chaves
analdgicas possuam uma resisténcia alta suficiente possivel de implementar.

O valor percentual de 30yniciaL,gppc € de Npyrs foi definido através da discussdo da
Secdo II1.8.1. Para isto foi necessdrio estimar Vgrepy,,, = 1,2001V, a partir das equa-
coes discutidas neste trabalho empregando valores tipicos de N, I, M e Lpiporar, €
30proc(%) = 1,175%, a partir de (I11.104). Empregando uma tolerancia tol = 0, 15%, o
procedimento conduziu a Np;rs = 5 € 30iniciALzgppc (%) = 1,35%.

O parametro AT Cy4x foi definido sem a parte correspondente a calibragdo incom-
pleta. Desta forma, considerando apenas o descasamento do par diferencial e espe-
lhos de corrente M1-M2, foi definido um AT Cpaxpypen, = SPPm/°C, que adicionado
a GTCAVMINIMP dado por (II1.120) fornece AT Cyax = 5,55ppm/°C.

I111.9.2 - DIMENSOES OBTIDAS

As especificacOes da Tabela I11.2 aplicadas ao algoritmo de otimizacdo forneceram os
parametros apresentados nas Tabelas I11.3,111.4, II1.5 e IIL.6.

Na Tabela III.6 podem ser vistos a drea estimada 6tima obtida antes das aproximagdes
discutidas na Secdo II1.8.5 e a drea estimada implementada apds estas aproximagdes. A
area final estimada € apenas 0,55% maior do que a drea 6tima, o que demonstra que o
efeito das aproximagdes sobre o ponto 6timo é muito pequeno. A tensdao de referéncia
nominal também & apresentada e estd de acordo com a estimada anteriormente, enquanto

a incerteza nominal realizada foi inferior a especificada. Isto se deve ao fato da especifi-
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Tabela III.3: Dimensdes fornecidas pelo algoritmo para os transistores MOS

Transistor ~ Wy(um) MULT W(um) L(um)
M1 1,87 48 89,76 25,68
M2 1,87 12 2244 25,68
M3, M4, M5 1,87 2 3,74 25,68
M6 0,4 1 0,4 5
M7 0,4 2 0,8 5
M8, M9 244.26 1 24426  7.60

Tabela I11.4: Dimensdes dos resistores fornecidas pelo algoritmo.
Resistor R(kQ)

W(um) L(um)
Rl 6331 2 7831
R2 281,15 2 34515
R3 7029 2 86,85

Tabela II1.5: Parametros fornecidos para os transistores bipolares.

Parametro Valor
N 14
Nx 5
Ny 3
WaipoLar 2 um

Lpiporar 9,80 um

Tabela I11.6: Outros parametros fornecidos pelo algoritmo

Parametro Valor
CC 0 pF
I, 1,663 uA
M 4
B 0,17
Ry/R; 4,44
VREEyou 1,2001 V
TC 12,68 ppm/°C
3OINICIALys 0,3 %
3OINICIALpLEMENTADO 1,214 %
Area Otima 0.009377mm?
Area Implementada  0.009429 mm?

cacdo de AT Cyax ser mais restritiva do que a da imprecisao inicial no caso em questao.
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I11.9.3 - CALIBRACAO

O algoritmo ndo fornece as dimensdes finais dos resistores e dispositivos empregados

na calibragcdo. Todos estes parametros sdo definidos nesta se¢do.

I11.9.3.1 - REDE RESISTIVA

A rede resistiva € obtida pelo procedimento descrito na Secdo II1.6.1. De forma
a aproveitar completamente o nimero de bits empregado e observando que o valor de
30INICIAL ypremENTADo D@ Tabela 116 fo1 menor do que o especificado, a imprecisao final
¢ dada por (II1.110)

3OINICIAL ypLEMENTADO (%) +tol = 10,0909 %.

30FINALyp (%) = &

INpiTs — 2
O emprego de (III.111) produz
AV _ 20yniciaLtrtol 1091
MINyp — WNprs —p mV,

0 que permite calcular através de (I11.112)

AVMINyp

= 656,22Q. I11.149
I(TgeF) ( )

Rpir =
Da mesma forma Rypsrr pode ser obtido através de (II1.113) e (I11.114), que fornecem

Roparr = Ro — (2WBrs=™1) _ 1) Rgp = 271,31 k9. (111.150)

111.9.3.2 - DIMENSIONAMENTO DOS RESISTORES

Com os valores de Rgjr € Roparr encontrados € necessario realizar o dimensiona-
mento dos resistores através da utilizacdo de células unitdrias menores. Para isto, é pri-
meiramente necessdrio definir em quantas partes deseja-se particionar Ry, levando em
consideracao o comprimento de cada resistor unitdrio resultante. Neste trabalho, foi de-

cidido empregar Ng, = 8 resistores unitdrios para implementar R; no valor de

R
Ry = — =17,91384Q, (IIL151)
R
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e desta maneira Rypsgr devera possuir um nimero de resistores unitdrios igual a

R
— “2PART 34 28, (II.152)

Ry

N, Ropart

que pode facilmente ser aproximado por 34,25 pelo emprego da associacdo em série 34
resistores unitdrios em série e 4 resistores unitdrios em paralelo. Da mesma forma R3
deverd empregar
Ng, = 115—3 = 8,88, (II1.153)
U
que decidiu-se implementar aproximadamente por 8,75, utilizando uma associagdo em
série de 8 resistores unitarios em série, 2 resistores unitarios em paralelo e mais 2 resis-
tores unitdrios em paralelo. O valor escolhido foi baseado no niimero total de resistores
unitdrios Ng, + Ng,p,zr + Nr, = 60, que permite realizar um layout em centroide-comum
com dimensdes proximas de um quadrado.
Como a resisténcia Ryg em funcdo de W e L, dada por (II1.36), ndo € linear em relacao
a W /L, optou-se por calcular os valores de Wg,, e Lg,,, de forma a manter a drea total de

R igual a obtida pelo algoritmo em fun¢do do descasamento, com o sistema de equagdes

Ng,Wry Lz, = W, Lz, , (IIL.154)
L, —2LpN +2RpN LN +2ReNnD
Wg, +dw

Ry = Rsy , (II.155)
onde, se ocorrer de Wy, ser menor do que 2 pum, estipulado pela regra (I11.32), este para-
metro € fixado neste valor e Lg,, € reencontrado empregando (II1.36). A execugdo deste
procedimento conduziu a Wg, =2 um e Lg, = 10,45 um.

Os resistores de calibracdo foram implementados de forma separada no layout, de
forma a simplificd-lo. Como Rpjr possui uma resisténcia muito baixa, optou-se por
implementa-lo através do uso de 4 resistores em paralelo e restringindo W = Wg,,. Desta

maneira,

4Rpi7 (W, +dw) —2Renp — 2LaN(Rpy — Rsh)
Rsy

LapiT = ~ 3,97 um. (I11.156)

A Tabela II1.7 resume os resultados desta secdo.

Tabela II1.7: Implementacdo dos resistores.
Resistor R(kQ) Ng  Wg,(um) Lg,(um)

Ry 63,31 8 2 10,45
Roparr 271,05 34,25 2 10,45
2
2

R3 69,24 8,75 10,45
4 RprT 2,625 1 3,97
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I11.9.3.3 - CHAVES ANALOGICAS

As chaves analdgicas foram implementadas por transistores PMOS, pois € possivel
evitar o efeito de corpo e obter um Vs — V7 maior do que seria possivel com um transistor
NMOS, o que possibilita alcancar uma menor resisténcia ON. Para o projeto da chave foi
utilizada (III.13) avaliada em Ty4x, pois Roy possui seu maior valor, e é expressa na

forma
1

kp(Tvax) % (VG —Vro(Tmax) — M(VD + VS))

Roy = ;
onde Vs =0, Vp =~ 0 e Vg = VreRy, =~ 1,2V. Além disto, L = 0,18 um, 0 menor com-
primento de canal da tecnologia para minimizar o efeito de injecdo de cargas, € Roy €
especificado como 10% de Rp;r, de forma que este ndo interfira significativamente na
calibracdo. Todas essas considera¢des permitem calcular W = 77,45 ~ 78 um a partir de
(1I1.9.3.3).

Os transistores de chave foram implementados por 8 transistores em paralelo com um

Wy = 9,75 um. Os valores implementados sdo apresentados na Tabela I11.8.

Tabela I11.8: Implementacdo das chaves analdgicas.

Chave Analégica Nrransistores Wu Wroal (‘Ll,m) L(/.Lm)
M15—-M19 8 9,75 78 0,18

I11.9.4 - CIRCUITO DE START-UP

Como discutido no Capitulo 11, circuitos de tensdo de referéncia de bandgap necessi-
tam de um circuito de partida (start-up). Este trabalho empregou um circuito similar ao
apresentado na Fig. I1.12, com a diferenga que o transistor M3 da saida é implementado
por um transistor NMOS, o que torna necessdrio a utilizacdo de mais um inversor légico.
O circuito equivalente € apresentado na Fig. III1.10. Esta troca foi realizada pois o em-
prego de dois inversores 16gicos em cascata permite que na situagdo em que o circuito ja
se encontra ligado, a influéncia do circuito de start-up seja muito menor do que empre-
gando apenas um inversor. Isto ocorre pois na realidade Vgrgr ndo representa exatamente
um nivel 16gico "1", o que , observando a Fig. I1.12, produz uma saida no inversor légico
acima de OV e consequentemente uma corrente em M3 capaz de interferir na precisdao
do circuito de bandgap. O emprego do segundo inversor 16gico permite que esta saida
seja reconvertida em um nivel l6gico "1"(Vpp), de fato, e a troca de M3 por um transis-
tor PMOS seja realizada uma vez que este nivel 16gico passa a ser aquele em que este

transistor ndo deve possuir condugdo.
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—||:M10 —||:M12
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'l: M14

—|l:M11 —|l:M13

Figura II1.10: Circuito de start-up implementado no projeto.

Tabela I11.9: Dimensdes empregadas no circuito de start-up.

Transistor W (um) L(um)

M10,M12 0,22 10

M11,M13 0,22 0,18
M14 0,22 10

As dimensOes utilizadas neste bloco encontram-se na Tabela II1.9. O valores elevados

de comprimentos de canal t€ém o objetivo de limitar a corrente constante dos inversores

l6gicos e limitar a corrente de partida de M14.



CAPITULO IV

LAYOUT

IV.1 - INTRODUCAO

Na fase de layout é realizado o desenho das mascaras do circuito que serdo utilizadas
durante o processo de fabricagcdo. Esta fase € importante, pois nela podem ser reduzidos
os efeitos espaciais do descasamento e os erros sisteméticos, discutidos no Capitulo III,
através da utilizacdo de técnicas como centroide comum, cross-quad e uso de elementos
dummy [35].

Nas secoes seguintes sdo apresentados o layout final do circuito e o de cada bloco in-
dividualmente, onde sdo apresentadas as configura¢des centroide-comum utilizadas, que

foram cercados com anéis de guarda (guard rings) para mitigar efeitos de ruido [35].

IV.2 - LAYOUT DO CIRCUITO COMPLETO

O layout completo do circuito pode ser visto em alta resolu¢cdo na Fig. IV.1 (a), en-
quanto na Fig. IV.1 (b) o mesmo € mostrado com especificacdes do que cada parte repre-
senta. Devido a necessidade dos espelhos de corrente PMOS estarem casados, inclusive
as cargas ativas M4 e M5 pertencentes ao AmpOp, todos eles foram organizados em um
unico bloco. Desta forma, o AmpOp ndo encontra-se todo em uma drea especifica, mas
dividido pelo CI (Circuito Integrado), como se pode notar na Fig. IV.1 (b). Adicional-
mente, ao redor do circuito pode-se visualizar o guard ring empregado para protecao
contra ruido.

Nas proximas secdes sdo mostrados detalhes adicionais a respeito da realiza¢do de
cada bloco.

A idrea final empregada pelo circuito é de aproximadamente 0,035703 mm?, tendo
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206,08 um de comprimento e 173,25 um de largura. Comparada com a drea estimada
obtida pelo algoritmo de otimizagdo, a implementada é cerca de 3,79 vezes maior. Esta
diferenca ja era esperada, e o espaco extra corresponde ao espacamento entre os disposi-
tivos, aos espacos empregados para realizar as conexdes e ao emprego de componentes

dummies.

]

Hitn

|
=i
=——1

]

Espelhos . Par .
PMOS — Diferencial
MI-M5 M8, M9
Veer
Transistores Resistores
Bipolares Ry, Ropart, R3
Q1-Q15
GND

Calibragao

(b)
Figura IV.1: Layout do Circuito Completo. (a) Visdao Ampliada. (b) Organizacao.
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IV.2.1 - TRANSITORES BIPOLARES

Para reduzir os efeitos de gradiente de processo, os transistores bipolares foram orga-
nizados em centroide comum, onde o transistor Q1 esta localizado no centro e os outros 14
transistores encontram-se ao seu redor. Esta configuracdo pode ser vista na Fig. IV.2 (a),
enquanto sua implementagao pode ser vista na Fig. IV.2 (b) cercada por um guard ring.

Outro ponto chave refere-se as bordas de cada transistor. Para que dois dispositivos
estejam bem casados, eles devem enxergar as mesmas fronteiras de forma a uniformizar o
etching de suas bordas durante a fabricagdo, de forma que aos transistores das extremida-
des superior, inferior e das laterais devem ser anexados resistores dummies, que possuem
a finalidade de proporcionar que os transistores mais externos enxerguem as mesmas bor-
das que os mais internos. Consequentemente, foram anexados ao redor dos transistores

mais externos da Fig. IV.2 (a) transistores bipolares dummies (referenciados como D).

][> J[ o J[ o ][r]
][ e J[ o J[ e ][o]
][ e J[ o J[ o ][o]
][ e J[e J[ o ][o]
[o][ e J[ e ][ @ ][p]
[o][ e J[ e J[ e ][o]
][ o J[ o ][ o ][o]

Figura IV.2: Layout dos transistores bipolares Q1 € Q> ---Q,,+1. (a) Esquema. (b) Imple-
mentacao.

IV.2.2 - RESISTORES

Os resistores Ry, Roparr € R3 devem estar bem casados, e com este objetivo os trés
foram divididos em funcdo de uma resisténcia unitaria R = 7,9138kQ2, onde o nimero
de células empregadas para cada um foi, respectivamente, 8, 38 e 14 de acordo com
a Tabela III.7. Desta forma, as técnicas de interdigitacdo e centréide comum puderam
ser utilizadas para reduzir os efeitos negativos dos gradientes de processo. O resultado
¢ apresentado na Fig. IV.3 (a) rodeado por resistores dummies referenciados como D,

enquanto sua implementagdo pode ser vista na Fig. IV.3 (b) cercada por um guard ring.
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(a) (b)

Figura IV.3: Layout dos Resistores R, Ropagrr € R3. (a) Esquema. (b) Implementagdo.

IV.2.3 - PAR DIFERENCIAL

Assim como para os resistores, no layout do par diferencial do AmpOp foram em-
pregadas as técnicas de interdigitacdo e centroide comum para minimizar os efeitos dos
gradientes de processo. Para isto, cada transistor do par foi dividido em 32 transistores
com largura e comprimento de canal de 7,64 um e 7,6 um, respectivamente, implementa-
dos por 8 transistores divididos em 8 gates, como pode ser visto na Fig. IV.4 (a). Também
foram utilizados transistores dummies nas partes superiores e inferiores, indicados por D.
Nao foram empregados dummies nas laterais pois estes obrigatoriamente estariam direta-
mente conectados aos 8 transistores de 8 gates, € mesmo que os terminais dos dummies
fossem curto-circuitados algum fluxo de corrente indesejado poderia fluir pelo AmpOp,
resultando em uma tensao de offser. O esquema utilizado para o layout e sua implementa-
¢do encontram-se, respectivamente, nas Figs. IV.4 (a) e IV.4 (b), onde nota-se o emprego

do guard ring.
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LD 1 Dl D] D D | DI D] D]

M9 | M8 | M8 [ M9 | M9 | M8 [ M8 | M9

M8 | M9 | M9 | M8 | M8 | M9 | M9 | M8

MO | M8 | M8 | M9 | M9 | M8 | M8 | M9

M8 | M9 | M9 | M8 | M8 | M9 | M9 | M8

M8 | M9 | M9 | M8 | M8 | M9 | M9 | M8

M9 | M8 | M8 [ M9 | M9 | M8 [ M8 | M9

M8 | M9 | M9 | M8 | M8 | M9 | M9 | M8

MO | M8 | M8 | M9 | M9 | M8 | M8 | M9

Lol bl D] D DI D]IDJ] D]

(a) (b)

Figura IV.4: Layout do par diferencial composto pelos transistores M8 e M9. (a) Es-
quema. (b) Implementagao.

1V.2.4 - ESPELHOS DE CORRENTE PMOS

Como mencionado anteriormente, os transistores M1 e M2, pertencentes ao espelho
de corrente principal do circuito de bandgap, o transistor M3 da polarizagdo do AmpOp
e os transistores M4 e M5 pertencentes a carga ativa do AmpOp devem estar bem casa-
dos. Desta forma, eles foram divididos em transistores unitarios com 1,87 um de largura
de canal e 25,68 um de comprimento de canal, o que possibilitou aplicar a técnica de
centroide comum, como se pode observar no esquema da Fig. IV.5 (a).

Os transistores M3, M4 e M5, por terem um menor nimero de transistores unitarios
e pela necessidade de estarem bem casados entre si, foram posicionados no centro do
esquema, onde para os transistores M4 e M5 foi empregada a técnica de cross-quad.

Para que todos os transistores enxergassem as mesmas fronteiras foram empregados
transistores dummies , indicados por D na Fig. IV.5 (a). A Fig. IV.5 (b) apresenta a imple-

mentacao deste layout envolta por um guard ring.
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Figura IV.5: Layout dos transistores dos espelhos de corrente PMOS M1, M2, M3, M4 e
MS5. (a) Esquema. (b) Implementacao.

I1V.2.5 - ESPELHO DE CORRENTE NMOS

No projeto do espelho de corrente NMOS, constituido pelos transistores M6 e M7 que
polarizam o AmpOp, foi empregada a técnica de interdigitacdo, que foi possivel pois o
transistor M7 é composto por dois transistores contendo a mesma largura de canal do tran-
sistor M6. O esquema de como o layout foi realizado pode ser observado na Fig. IV.6 (a)
onde optou-se por nao empregar dispositivos dummies, pois este par de transistores con-
tribui apenas com um erro sistematico, que foi considerado irrelevante no projeto. Apesar
disto, o impacto do emprego dos dispositivos dummies na drea seria muito baixo, e estes
poderiam ser facilmente empregados de forma a reduzir este erro. A implementacdo do

layout pode ser vista na Fig. IV.6 (b) cercada por um guard ring.

] =
-} TE
M7 ] =

(@) (b)

Figura IV.6: Layout dos transistores M6 e M7, responséveis pela polarizacio do AmpOp.
(a) Esquema. (b) Implementacdo.
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IV.2.6 - RESISTORES DE CALIBRACAO

Os resistores de calibragdo foram implementados utilizando resistores unitarios com
uma resisténcia de 4 Rgyr, fornecida na Tabela IIl.7. Desta forma, os resistores de cali-
bracdo Rprro, Rpir1, Rpir2, Rpir3 € Rprra, citados do bit menos ao mais significativo,
sd30 compostos, respectivamente, por 4 resistores unitarios em paralelo, 2 resistores unita-
rios em paralelo, um Unico resistor unitdrio, 2 resistores unitirios em série e 4 resistores
unitarios em série.

Foi utilizada a técnica de interdigitagdo, como se pode observar na Fig. IV.7 (a), assim
como empregaram-se também resistores dummies ao redor da rede resistiva. A imple-

mentagdo do esquema do layout pode ser vista na Fig. IV.7 (b).
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Figura IV.7: Layout dos resistores Rpjro, RpiT1, RpiT2, Rpir3 € Rprra pertencentes ao
esquema de calibragdo. (a) Esquema. (b) Implementacao.

I1V.2.7 - CHAVES ANALOGICAS

Cada chave analégica empregada, M15, M16, M17, M18 e M19 foi implementada
por um transistor dividido em 8 gates, cuja largura total e comprimento de canal sdo,
respectivamente, 78um e 0,18 um, conforme descrito na Tabela III.8. O esquema de

layout e sua implementagdo encontram-se, respectivamente, nas Figs. IV.8 (a) e IV.8 (b).
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As chaves analdgicas em conjunto com os resistores de calibracdo foram cercadas por
um guard ring de forma a reduzir efeitos de ruido externos e mitigar seu ruido em outros

blocos do circuito.

M15 M16 M17 M18 M19

Figura IV.8: Layout das chaves analégicas M 15, M16, M17, M18 e M19. (a) Esquema.
(b) Implementacdo.

IV.2.8 - START-UP

Para os transistores M 10, M11, M12, M13 e M14, pertencentes ao circuito de start-
up, nao houve nenhum cuidado especifico, uma vez que nio é um circuito que exige que
seus componentes estejam casados. O esquema do layout deste circuito, juntamente com
sua implementagdo, pode ser visto na Fig. IV.9. Nao foi empregado um guard ring em
volta deste bloco, esta escolha foi feita para permitir um melhor aproveitamento da area

do chip, inserindo-o em um pequeno espago desocupado.

M10 M12 M14

(@ (b)

Figura IV.9: Layout dos transistores M 10, M11, M12, M13 e M 14, pertencentes ao cir-
cuito de start-up. (a) Esquema. (b) Implementacao.



CAPIiTULO V

SIMULACOES

V.1 - RESULTADOS A SEREM APRESENTADOS

Neste capitulo sdo apresentados os resultados obtidos através de simulagdes. S@o

apresentados dois principais pontos:
1. Circuito fornecido pelo algoritmo;
2. Circuito com calibracao inclusa.

No segundo caso sdo comparados os resultados do circuito esquemético com o circuito

extraido do layout realizado.

V.2 - CONSIDERACOES

Como mencionado na Sec¢do II1.5.3.4, o simulador nao considera efeitos de descasa-
mento relacionados ao efeito de corpo, e por isto os resultados referentes a incerteza obti-
dos pelo algoritmo e simulados irdo diferir. Para compensar este efeito, as especificacdes
devem ter a parte referente ao efeito de corpo desconsiderada, o que produz os resultados
encontrados na Tabela V.1, que espera-se que sejam satisfeitos pelas simulagdes.

Os parametros 3 6pnaL(%) € TCpax (ppm/°C) também sédo incluidos na tabela de-
vido a utilizagdo no projeto de um fator de conforto & = 2, desta forma, espera-se que
os resultados simulados destes dois parametros se encontrem na faixa determinada pelos

valores na tabela.
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Tabela V.1: Resultados realizados pelo algoritmo e esperados pela simulagao.

Parametro Realizado pelo Algoritmo Esperado na Simulacio
36PR0C(%) 1,18 1,18
3GM15(%) 0,3 0,29
3oviciar(%) 1,214 1,21
30FiNaL(%) 0,0909 0,0454
TCyax (ppm/°C) 17,8 17,43

V.3 - CIRCUITO FORNECIDO PELO
ALGORITMO

As simulagdes apresentadas a seguir correspondem aquelas obtidas do circuito esque-
matico que emprega os parametros fornecidos pelo algoritmo de otimizagdo e estes sao

comparados ao previsto pelos valores computados, encontrados nas Tabela II1.6.

V.3.1 - COMPORTAMENTO EM RELACAO A
TEMPERATURA

A primeira simulagdo foi realizada para obter o comportamento da tensao de referén-
cia em funcdo da temperatura, o que é facilmente feito com uma simulacao de varredura
DC da temperatura. O resultado pode ser visto na Fig. V.1 (a), onde a curva tracejada
refere-se a simulagdo e a continua ao calculo tedrico realizado pelo algoritmo através dos
modelos descritos no Capitulo II1.

A Fig. V.1 (b) apresenta o erro entre as curvas de simulacdo do esquemadtico e a calcu-
lada pelo algoritmo. A diferenca € linear em fun¢do da temperatura e apresenta um erro
maximo de 0,22 mV em baixas temperaturas, uma diferenca provavelmente provocada
pelo modelo empregado para o transistor bipolar.

Das curvas da Fig. V.1 (a) € possivel extrair a tensao de referéncia na temperatura de 27
°C, e o coeficiente de temperatura (TC), dado por (I1.30). Estes pardmetros encontram-se
na Tabela V.2.

Tabela V.2: Tabela com algumas caracteristicas referentes ao circuito fornecido pelo al-
goritmo.

Parametro Calculado Simulado
Vrer(27°C) (V) 1.2000 1,2002
TC (ppm/°C) 12,74 13,41
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Figura V.1: Comportamento do Circuito Fornecido pelo algoritmo em fun¢do da tempera-
tura. (a) Tensao de referéncia em funcdo da temperatura. (b) Erro entre o valor da tensao
de referéncia do circuito simulado e a tens@o calculada pelo algoritmo.

V.3.2 - REGIME TRANSITORIO

Foram realizadas simula¢des em regime transitério, visando verificar o comporta-
mento da referéncia de tensdo ao iniciar-se o circuito. O método de teste consistiu em
utilizar a tensdo de alimentagdo como um degrau de tensdo aproximado, que vai de 0 a 10
V em 10 ns. A simulacdo foi realizada sem utilizar o circuito de start-up, cujo resultado
encontra-se na Fig. V.2 (a), verificando que o circuito permanece no estado inicial, como
discutido no Capitulo II. Posteriormente, realizou-se o teste com o circuito de start-up,
cujo resultado foi o esperado, ou seja, o circuito assume o estado ligado sem apresentar

um grande overshoot, como pode ser visto na Fig. V.2 (b).
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Figura V.2: Andlise da tensdo de referéncia em fun¢do do tempo no circuito fornecido
pelo algoritmo. (a) Sem circuito de start-up. (b) Com circuito de start-up.
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V.3.3 - COMPORTAMENTO EM FUNCAO DA TENSAO DE
ALIMENTACAO

Uma simulacao de varredura DC da fonte de alimentag¢do foi realizada para verificar a
sensibilidade da referéncia de tensdo em relacdo a sua tensao de alimentago, o resultado
¢ apresentado na Fig. V.3, onde € possivel notar que a partir de 1,3 V o circuito passa a
funcionar, mas s passa a apresentar alta rejeicao apos aproximadamente 1,6 V, proximo

ao ponto de operagdo minimo de projeto.
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Figura V.3: Comportamento do circuito fornecido pelo algoritmo em fung¢do da tensdo de
alimentacdo.

Através de uma simulagdo DC empregando Vpp = 1,62V podde-se obter a corrente
através do resistor Ry, Ig,, € a corrente Total do circuito, I7orar, que sdo comparadas as
correntes calculadas pelo algoritmo na Tabela V.3 e demonstram uma boa aproximagao

do modelo de equagdes e parametros empregados.

Tabela V.3: Tabela contendo a corrente sobre o resistor R; e a corrente total consumida
pelo circuito.

Pardmetro  Calculado Simulado
I, (LA) 1,663 1,662
ITOTAL (‘LLA) 9,163 9,159

V.3.4 - TAXA DE REJEICAO DA FONTE DE
ALIMENTACAO (PSRR)

Para avaliar o PSRR foi empregada uma varredura AC da fonte de tensdo de alimen-

tacdo e graficada a curva dada por (I.36), cujos resultados podem ser vistos na Fig. V.4
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paro o caso do circuito sem carga capacitiva na saida e o caso com uma carga de 1,47
pF na saida. Destes graficos podem ser estimados o PSRR DC, apresentados nas Tabe-
las V.4 e V.5 juntamente com os resultados obtidos por simula¢des de Monte Carlo com
1000 iteracdes. Adicionalmente, foi avaliado o PSRR em 60 Hz, 120 Hz e 100 kHz,
pois ao utilizar-se uma fonte de alimentagdo ligada a rede elétrica brasileira uma das duas
primeiras frequéncias serd a que mais contaminard o circuito de bandgap, dependendo
da retificagdo empregada na fonte de alimentagdo, e a ultima frequéncia representa uma

frequéncia de chaveamento. Em ambos os casos o circuito possui um alto PSRR.
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Figura V.4: Taxa de rejeicdo da fonte de alimentagdo (PSRR) para o circuito fornecido

pelo algoritmo.

Tabela V.4: PSRR em virias frequéncias do circuito fornecido pelo algoritmo para o caso
sem carga capacitiva.

Monte Carlo

Média 3o
PSRR DC (dB) 100,7 94,66 27,87
PSRR@60 Hz (dB) 94,7 90,46 12.29

PSRR@ 120 Hz (dB) 89,59 87,34 7,2
PSRR@100 kHz (dB) 25,54 25,55 1,65

Parametro Nominal

V.3.5 - ESTABILIDADE

Para comprovar a eficdcia do método aplicado para compensar a margem de fase do
circuito deste trabalho foi realizada uma simulagdo de estabilidade, abrindo a malha do

circuito da mesma forma que nos cdlculos apresentados no Apéndice C. As respostas de
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Tabela V.5: PSRR em vdrias frequéncias do circuito fornecido pelo algoritmo no caso em
que a saida possui uma carga capacitiva de 1,47 pF.

Monte Carlo

Média 3o
PSRR DC (dB) 100,7 94,7 28,30
PSRR@60 Hz (dB) 94,7 90,46 12.29

PSRR@ 120 Hz (dB) 89,59 87,34 7,2
PSRR@ 100 kHz (dB) 23,98 24 1,52

Parametro Nominal

ganho e fase simuladas e as calculadas pelas expressoes do Apéndice C empregando as
duas possiveis ramificacdes de (III.126) encontram-se na Fiq. V.5. O método I consiste na
combinacdo SELECT_POLO e SELECT _ZERO igual a0 e 1, respectivamente, enquanto
o método II emprega a combinagio 1 e 0, respectivamente. E possivel observar que até
uma frequéncia de aproximadamente 300 kHz as duas aproximacdes sdo boas, mas a

obtida pelo Método II aproxima melhor a resposta de fase, tendo sido empregada neste

projeto.
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Figura V.5: Resposta em frequéncia do ganho de malha aberta do circuito fornecido pelo
algoritmo.

A margem de fase especificada e obtida pela simulacdo pode ser vista na Tabela V.6 e

representa uma boa aproximagao.

Tabela V.6: Tabela contendo a margem de fase calculada e simulada no circuito esquema-
tico fornecido pelo algoritmo.

Pardmetro Calculado Simulado
MF 60° 58,67°
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V.3.6 - RUiDO

O ruido na saida do circuito também foi computado e pode ser visto na Fig. V.6. O
Valor do ruido RMS computado de 0,1 a 10 Hz foi de 8,32 uVgzys.

Ruido (V?/Hz)

10"
Frequéncia (Hz)

Figura V.6: Resposta em frequéncia do ruido.

Tabela V.7: Ruido RMS na saida do circuito esquematico final e extraido.

Pardmetro  Simulado
Ruido 8,32 uVRMS

V.3.7 - SIMULACAO DE MONTE CARLO

Para verificar a robustez do projeto empregando as equacdes utilizadas neste trabalho
foram realizadas 1000 iteracdes da simulacdo de Monte Carlo, que resultaram nas distri-
buigdes estatisticas da tensdo de referéncia e de seu coeficiente de temperatura apresenta-
das nos histogramas da Fig. V.7 no caso em que se considera descasamento e processo em
conjunto. Os resultados para a média e o valor 30 destes parametros podem ser visuali-
zados na Tabela V.8 ndo s6 para o caso total, mas também considerando-se descasamento
e processo de forma separada.

Na Tabela V.8 também sao colocados os resultados esperados da simulag¢do apresen-
tados na Tabela V.1 para fins de comparagio. E possivel notar que as porcentagens dos
desvios padrdes nos casos total e somente processo apresentaram um erro de aproximada-

mente 0,03%, um erro pequeno capaz de ser compensado pela tolerancia especificada de
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0,15 %, e que o desvio padrao de descasamento apresentou uma variagdo muito menor,
0,006 %.
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Figura V.7: Andlise de Monte Carlo para o circuito fornecido pelo algoritmo. (a) His-
tograma do valor da tensdo de referéncia na temperatura de 27°C. (b) Histograma do
coeficiente de temperatura.

Tabela V.8: Resultados da simulagao de Monte Carlo para o circuito fornecido pelo algo-
ritmo.

Condi¢ao Parametros Média 3o Porcentagem | Esperado
Total Vrer(27°C)  1,20055 V14,88 mV 1,239 % 1,210 %
TC (ppm/°C) 18,98 15,89 83,7 % -
Processo Vrer(27°C) 1,2006 V 1447 mV 1,205 % 1,18 %
TC (ppm/°C) 18,77 15,75 83.9 % -
Descasamento Vrer(27°C) 1,2001 V3,56 mV 0,296 % 0,29 %
TC (ppm/°C) 13,88 2,79 20,1 % -

Para ver o que ocorre as curvas da tensdo de referéncia em fungdo da temperatura
quando ocorre descasamento e variagdes de processo basta observar o resultado da simu-
lagdo de Monte Carlo realizada apresentado na Fig. V.8. Sdo apresentadas também em

preto as curvas de 30.

V.4 - CIRCUITO FINAL COM CALIBRACAO

Nesta secdo sdo apresentados os resultados obtidos para o circuito final, aquele em
que o mecanismo de calibracdo, composto por uma rede resistiva e chaves analdgicas,
¢ incluido. As simula¢des de cardter nominal como comportamento em relagdo a tem-
peratura, resposta transitoria ¢ PSRR sao realizadas empregando o cddigo de calibragao

01111, que em teoria iguala o circuito aquele fornecido pelo algoritmo. Simulacdes de
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Figura V.8: Comportamento do Circuito Fornecido pelo algoritmo em fun¢do da tempe-
ratura de 1000 iteragdes de Monte Carlo, considerando a variagdo total (descasamento +
processo).

Monte Carlo no tempo também sio realizadas para atestar o funcionamento do mecanismo
de calibracdo.

Daqui em diante as simulagdes referentes ao circuito antes da confec¢ao do layout sera
referenciado como "esquemadtico", enquanto as simulac¢des referente ao circuito extraido
do layout desenvolvido serd referenciado como "extraido".

V.4.1 - COMPORTAMENTO EM RELACAO A
TEMPERATURA

O comportamento em relacdo a temperatura foi obtido por uma simulacio de varre-
dura DC tendo a temperatura como parametro. Os resultados para os circuitos esquema-
tico e extraido sao apresentados na Fig. V.9.
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Figura V.9: Comportamento do Circuito Final na Condi¢do nominal com cédigo de Cali-
bracao "01111".
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CAPITULO V
De acordo com a Fig. V.9 os dois resultados sdo muito proximos e as diferencas tem

como responsdveis os elementos parasitas pertencentes a implementacdo do layout.
Na Tabela V.9 encontram-se alguns parametros de caracterizagdo dos dois circuitos,

que apresentam diferencas bem pequenas. O valor da tensdo de referéncia diferencia-se

do valor calculado pelo algoritmo devido a implementacdo da calibragdo.

Tabela V.9: Tabela com algumas caracteristicas referentes ao circuito fornecido pelo al-

Esquematico Extraido
1,19991 1,19988

12,79 12,75

goritmo.
Parametro

Veer (27°C) (V)
TC (ppm/°C)

V.4.2 - REGIME TRANSITORIO

A Fig. V.10 (b) contém os resultados obtidos das simula¢des transitorias. Primeiro, na
Fig. V.10 (a) o circuito esquematico foi testado sem o circuito de start-up, onde verificou-
se que a tensdo de referéncia ndo convergiu para seu valor nominal. Em seguida, foram
realizadas simulagdes para os circuitos esquemadtico e extraido com o circuito de start-up
e, como esperado, o circuito passa a atingir a tensao de referéncia adequada apds algumas

dezenas de us, como pode ser observado na Fig. V.10 (b). A diferenca de tempo de
subida nos dois casos deve-se ao elevado nimero de capacitincias parasitas nao presentes

no circuito esquematico, o que deixa o circuito extraido mais lento.
Devido a dificuldade em simular o circuito extraido sem o circuito de start-up apenas

o resultado para o circuito esquemadtico € apresentado neste caso.
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Figura V.10: Andlise da tensdo de referéncia em funcdo do tempo no circuito final na

condi¢do nominal. (a) Sem circuito de start-up. (b) Com circuito de start-up.
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V.4.3 - COMPORTAMENTO EM FUNCAO DA TENSAO DE
ALIMENTACAO

O método utilizado para obter o grafico da tensdo de referéncia em funcido de sua
tensao de alimentacdo € o mesmo apresentado na Se¢ao V.3.3, e os resultados obtidos por
este procedimento para os circuitos esquemadtico e extraido encontram-se na Fig. V.11.
Nota-se que estes circuitos possuem um overshoot bem mais elevado que o do circuito
fornecido pelo algoritmo, cujo resultado foi apresentado na Fig. V.3. No entanto, a partir
de Vpp =~ 1,54V o circuito pode ser considerado operando em seu valor nominal e a

rejeicdo da fonte de alimentagdo torna-se muito mais elevada.
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Figura V.11: Comportamento do circuito final em func¢do da tensdo de alimentacdo na
condi¢do nominal.

Através de uma simulacdo DC empregando Vpp = 1,62V pdde-se obter a corrente
através do resistor Ry, Ig,, € a corrente total do circuito, ITorar, apresentados na Tabela
V.10, cujos valores encontram-se em pleno acordo com os apresentados na Tabela V.3
para o circuito fornecido pelo algoritmo. Note, que no circuito extraido a corrente pelo
resistor Ry ndo pode ser obtida uma vez que os pontos de teste ficam restritos 4 tensao de

referéncia e a alimentacdo do circuito, como apresentado anteriormente na Fig. IV.1 (b).

Tabela V.10: Tabela contendo a corrente sobre o resistor R; e a corrente total consumida
pelo circuito final.

Parametro  Esquemdtico Extraido
I, (LA) 1,661 -
ITOTAL ([.LA) 9,156 9,139
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V.4.4 - TAXA DE REJEICAO DA FONTE DE
ALIMENTACAO (PSRR)

O PSRR foi obtido através de uma varredura AC realizada da mesma forma que na
Secdo V.3.4. Os resultados podem ser vistos na Fig. V.12 paro o caso do circuito sem carga
capacitiva na saida e para o caso com uma carga de 1,47 pF. Destes graficos € avaliado
o PSRR DC, apresentado na Tabela V.4 e V.5 juntamente com os resultados obtidos por
simulacdes de Monte Carlo com 1000 iteracdes. Adicionalmente, foi avaliado o PSRR
em 60 Hz, 120 Hz e 100 kHz. Em ambos os casos o circuito possui um alto PSRR, com

excessao da alta frequéncia.
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Figura V.12: Taxa de rejeicao da fonte de alimentacdo (PSRR) para o circuito final.

Tabela V.11: PSRR do circuito final em varias frequéncias para o caso sem carga capaci-
tiva.

Monte Carlo

Média 30

PSRR DC (dB) 81,94 82,28 9,15
PSRR@60 Hz (dB) 81,77 82,02 7,89

Circuito Parametro Nominal

Esquemdlico  popR@120Hz (dB) 81,31 8141 6,54
PSRR@100kHz (dB) 2634 26,52 1,68
PSRR DC (dB) 8423 84,72 11,46
) PSRR@60 Hz (dB) 82,6 8253 591
Extraido

PSRR@ 120 Hz (dB) 79,73 79,56  2.85
PSRR@100 kHz (dB) 19,38 19,39 1,41
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Tabela V.12: PSRR do circuito final em vdrias frequéncias no caso em que a saida possui

uma carga de 1,47 pF.

Monte Carlo

Circuito Parametro Nominal —
Média 3o
PSRR DC (dB) 83,92 844 10,84
Esquemdtico PSRR@60 Hz (dB) 83,64 83,92 8,805
PSRR@ 120 Hz (dB) 82,89 82,94 6,69
PSRR@ 100 kHz (dB) 25,26 2526 1,34
PSRR DC (dB) 84,21 84,69 11,4
Extraido PSRR@60 Hz (dB) 82,58 82,52 5,89
PSRR@ 120 Hz (dB) 79,73 79,55 2,84
PSRR@100 kHz (dB) 19,37 19,39 0,81

V.4.5 - ESTABILIDADE

A estabilidade do circuito esquemadtico foi analisada da mesma forma descrita na Se-

cdo V.3.5, mas para o circuito extraido esta simula¢do ndo podde ser realizada devido a

dificuldade de acesso aos nés internos do layout, como mencionado na Secao V.4.3. As

respostas de ganho e fase simuladas e as calculadas pelas expressdoes do Apéndice C

empregando as duas possiveis ramificagdes de (II1.126) encontram-se na Fiq. V.13. O
método I consiste na combina¢do SELECT _POLO e SELECT_ZERO igual a0 e 1, res-

pectivamente, enquanto o método II emprega a combinacdo 1 e 0, respectivamente. E

possivel observar que até uma frequéncia de aproximadamente 300 kHz as duas aproxi-

macoes sdao boas, mas a obtida pelo Método II aproxima melhor a resposta de fase, tendo

sido empregada neste projeto.
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Figura V.13: Resposta em frequéncia do Ganho de Malha aberta do circuito fornecido
pelo algoritmo.
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A margem de fase especificada e obtida pela simulacdo pode ser vista na Tabela V.13
e encontra-se de acordo com os resultados obtidos para o circuito esquemadtico fornecido

pelo algoritmo.

Tabela V.13: Tabela contendo o valor da margem de fase do circuito esquematico final.

Parametro Esquematico
MF 55,77°

V.4.6 - RUIiDO

O ruido na saida dos circuitos final e extraido foram computados e podem ser vistos
na Fig. V.14. O Valor do ruido RMS computado de 0,1 a 10 Hz foi de 8,340 uVgzuys
para o circuito esquematico e 8,341 Vgys para o circuito extraido, apresentando pouca

diferenca em relac@o a simulagdo do circuito fornecido pelo algoritmo.

Ruido (V?/Hz)

10"
Frequéncia (Hz)

Figura V.14: Resposta em frequéncia do ruido.

Tabela V.14: Ruido RMS na saida do circuito esquematico final e extraido.

Parametro Esquemdtico Extraido
Ruido (,LLVRMs) 8,340 8,341
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V.4.7 - SIMULACAO DE MONTE CARLO

Uma simulac¢do de Monte Carlo com 1000 iteracdes do estado nominal foi realizada
para os circuitos esquemadtico e extraido de forma a comparar o resultado obtido para o
circuito esquematico gerado pelo algoritmo. Foi analisada apenas a situacdo total, que
considera descasamento e variagdes de processo, dos pardmetros Vgrgr(27°C) e TC e seus

histogramas podem ser vistos nas Figs. V.15 e V.16, respectivamente.

Numero de Ocorréncias
i
NUmero de Ocorréncias

%80 1,188 1195 1203 1,210 1218 1,225 %80 1,188 1195 1203 1,210 1,218 1,225
Tens&o de Referéncia (V) Tens&o de Referéncia (V)

(a) (b)

Figura V.15: Andlise de Monte Carlo para o circuito final na condi¢do nominal, foram
realizadas 1000 iteracdes. (a) Histograma do valor da tens@o de referéncia na temperatura
de 27°C. (b) .
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Figura V.16: Andlise de Monte Carlo para o circuito final na condi¢cdo nominal. (a)
Histograma do valor da tensdo de referéncia na temperatura de 27°C. (b) .

Os resultados contendo média e o valor de 3¢ encontram-se na Tabela V.15. Se o
valor percentual de 3¢ for comparado ao valor da Tabela V.8, correspondente ao circuito
fornecido pelo algoritmo, serd percebida um aumento de 0,016% no circuito esquematico
e um aumento de 0,002 % no circuito extraido , diferengas que encontram-se numa faixa

desprezivel. O TC também sofre um aumento, mas nao € relevante neste ponto do trabalho
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uma vez que no projeto nada foi assumido em relacdo a este parametro antes da execucao
da calibracdo. A curva em fun¢do da temperatura de todas as iteragdes € apresentada para

fins de comparacdo na Fig. V.26 em conjunto com as obtidas apds a calibracao.

Tabela V.15: Resultados da simulacdo de Monte Carlo para o circuito final.

Circuito Parametros Média 3o Porcentagem
. Vrer(27°C) 120023 V15,06 mV 1,255 %
Esquematico o) 18,93 16,73 88,34 %
) Veer(27°C) 1,20033 V1485 mV 1,237 %
Extraido o om/eC) 18,69 17,12 91,60 %

V.4.8 - TESTE DO MECANISMO DE CALIBRACAO

Os resultados obtidos até aqui nao levam em consideracio o funcionamento da rede
resistiva de calibracd@o. Esta secao aborda o teste deste dispositivo, de forma a verificar sua
efetividade em realizar a reducdo da imprecisdo da tensdo de referéncia para no maximo
0,0909%VREFy,,, €m 27 °C, conforme descrito na Tabela V.1.

O teste consiste em avaliar a imprecis@o do circuito de bandgap através de simulagdes
de Monte Carlo, e verificar se o circuito de calibracdo é capaz de produzir em todos os
casos (iteragdes) a tensdo de referéncia na nova faixa de precisdo especificada. Para isto,
€ necessdrio testar todas as combinagdes bindrias das chaves analdgicas e verificar, dentre
estas, aquela cujo valor de tensdo associado encontra-se ou mais se aproxima da faixa
desejada. Para realizar isto, € necessdria a utilizagdo de um circuito auxiliar de teste,

abordado na secdo a seguir.

V.4.8.1 - CIRCUITO DE TESTE

O teste dos cddigos bindrios e as comparagdes entre os valores de tensdo resultan-
tes devem ser feitos por um circuito auxiliar, que aproveita a organizacdo dos codigos
bindrios de calibracdo para que ndo seja necessario o teste de todas as combinacdes pos-
siveis. Os codigos estdo organizados em ordem crescente, de forma que o menor valor
da tensdo de referéncia estd associado ao cédigo binario 00000, para qual todas as cha-
ves analdgicas estdo em curto-circuito, e a maior tensdo de referéncia estd associada ao
codigo 11111, em que todas as chaves encontram-se em circuito aberto. Supondo uma
simulacao no dominio do tempo, se o circuito de bandgap for inicializado com o menor
valor da tensao de referéncia (00000) e, a medida que o tempo passar, esta tensdo for gra-

dativamente elevada (c6digo aumente), para algum cédigo bindrio a tensdo de referéncia
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cruzard o valor de tensao limiar Vyjpar =~ 1,1996 V, dada pela combinagao de (II1.106)
e (III.107). Neste momento, o circuito de teste deve fixar o cddigo bindrio, pois este é
aquele capaz de levar a tensdo de referéncia para a faixa requerida. Portanto, o circuito
de teste consiste basicamente de um contador crescente, um comparador € uma tensao de

limiar para comparagdo, como mostrado na Fig. V.17.

<t o (9] i o
: 8 7 EEEK
> K=l <} - n . . .
O 04 Bit4 Bit3 Bit2 Bitl Bit0
Contador Crescente
-nny -nny Clock >
1 Enable Reset

|
)
Reset d

Vimar = 1,1996 V (;; Comparador
L Veee |

Figura V.17: Esquema bdsico do circuito utilizado no teste do mecanismo de calibragao.

Como pode ser visto na Fig. V.17, € necessaria a utilizacdo de um sinal de reset, de
forma a garantir que o primeiro c6digo a ser testado seja efetivamente 00000. E necessario
também um sinal com forma de onda quadrada, denominado clock na Fig. V.18, que ditara
o intervalo de tempo entre os testes de dois cddigos bindrios consecutivos, de forma que
a cada transi¢do de subida o contador decresce sua contagem para alterar os resistores de
calibracdo. Este intervalo de tempo deve ser suficiente para que a tens@o atinja o regime
permanente. Com esse objetivo foi empregado um periodo de 50 pts.

As transicoes de codigo sé ocorrerdo enquanto a tensdo de referéncia de bandgap
Vrer for menor do que a tensdo de limiar V74, pois esta situacdo faz com que a saida
do comparador esteja com um nivel 16gico alto, mantendo o contador habilitado. Quando
a tensdo Vggr se torna igual ou superior a Viyyar, a saida do comparador vai para um
nivel 16gico baixo, fixando o dltimo cédigo testado e desabilitando a contagem. Este
ultimo cédigo € o que ajusta Vggr, de forma que o circuito de calibragdo € efetivo se este
valor estiver dentro da nova faixa de imprecisdo especificada para todas as iteracdes da
simulacao de Monte Carlo. Adicionalmente, o valor de 3¢ da distribui¢cao também pode
ser avaliado e um bom indicativo € que este esteja abaixo da imprecisao requerida, embora
a distribuicdo final possa ndo ser gaussiana.

O contador sincrono mostrado na Fig. V.18 foi projetado a partir da tabela verdade de
um contador decrescente empregando o mapa de Karnaugh [36]. Para transforma-lo em
um contador crescente as saidas NOT dos flip-flops passam a ser empregadas.

E importante observar que a funcio enable é implementada por uma funcio légica
AND entre os sinais enable e clock, para que o contador seja desabilitado se o sinal de

enable for mantido em nivel 16gico baixo. Este esquema apresenta um problema quando



CAPITULO V SIMULACOES 101

0a 0

Bit4
Bit3
Bit2
Bitl
Bit0

—
or
03
Q2
o1
Q0

1a
10
00 o
o7 |8i
e
[ ;—cé
T o A
0 o
a
PAd 20
10
z ETlsi
00
O o
d7
0 A
€
Z [a]
€
T N |N
€d
3 O o
0 q¢
Eq o
£0
20 a
10
00
[s2)
%lgl
O o
—q
Eq A
[52]
D |
< |<r
O, Ol
O o
=
3
o A
T
a
T
14
Z Nk
o| S
i 3|
v0 2 il
@
o

Figura V.18: Circuito digital do contador decrescente com enable e preset.
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utilizado em conjunto com o comparador, pois os efeitos capacitivos do circuito de band-
gap podem fazer com que apds o chaveamento dos resistores de calibracdo a tensdo de
referéncia aumente subitamente e decresca rapidamente, como mostrado na Fig. V.19,
passando duas vezes pela tensdo de limiar. Assim, o contador serd desabilitado erronea-
mente apds a primeira passagem pelo limiar, e na segunda passagem ele serd reabilitado
fazendo com que a contagem prossiga sem que a tensao de referéncia associada ao codigo
anterior tenha sido testada de fato. Este detalhe é capaz de provocar saltos na contagem
e erros no procedimento de teste. Portanto, foi adicionado ao esquema da Fig. V.17 um
flip-flop tipo D ap6s o comparador, responsavel por manter o contador habilitado durante
todo o periodo de teste de um codigo (50 ws).

1,2700

Tenséao de Referéncia(V)

1,1996 b

1,1750 : .
0,44 0,45 0,46 0,47

Tempo (ms)

Figura V.19: Dois cruzamentos pela tensdo de limiar devido aos efeitos capacitivos.

O circuito completo empregado no teste € apresentado na Fig. V.20, onde pode ser
visto o flip-flop tipo D e o comparador, que foi implementado por uma fonte de tensao
controlada por tensdo, com elevado ganho e saida limitada entre O V e Vpp. Também
foram adicionados ao esquema duas fontes de tensdo de forma de onda quadrada, deno-
minadas S/ e S2. A fonte S1 € utilizada como sinal de clock do flip-flop D e € igual ao
sinal de clock do contador atrasado em um periodo, pois neste periodo os dois se encon-
tram sob a acdo da funcdo preset. A fonte S2 tem a finalidade de desabilitar o flip-flop
tipo D ap6s dado um tempo suficientemente grande (2VB/7s x 50 us) para encontrar a
combinacao bindria correta. Isto € necessario, pois deseja-se saber também o comporta-
mento do circuito calibrado em funcao da temperatura e, como € necessario inicialmente
realizar o ajuste da tensdo de referéncia, esta informacdo deve ser obtida pela simulacio
transitdria, apds este ajuste, através de uma opg¢ao do simulador que permite a mudanga da
temperatura de simulagdo a partir de determinado tempo informado. Como esta mudanca
de temperatura terd um efeito transitério na tensdo de referéncia, o que faria o circuito de
teste voltar a realizar a contagem para a procura pelo melhor cédigo, o contador precisa
ser desabilitado. Desta forma, apds o periodo de tempo de 32 x 50 us, o flip-flop tipo D

¢ desabilitado de forma a nao permitir que o contador volte a realizar a contagem.
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Figura V.20: Circuito empregado no teste do mecanismo de calibracio.

O circuito de teste da Fig. V.20 pode ser avaliado no circuito extraido, onde o valor
final da tensao de referéncia Vggp convergiu para o valor nominal apresentado na Tabela
V.9. O grafico mostrando o ajuste € apresentado na Fig. V.21. Neste teste foram empre-

gados os sinais indicados na Fig. V.22 para o controle do circuito de teste.

V.4.8.2 - RESULTADOS DA SIMULACAO DE MONTE CARLO

Com a metodologia de avaliacdo do circuito de calibragdo apresentada, nesta secao
sdo descritos os resultados do teste realizado através da simulagdo de Monte Carlo. Na
Fig. V.23 é mostrado o resultado no dominio do tempo de 20 iteragdes de Monte Carlo,
de forma que se pode observar a redugdo progressiva do espalhamento das curvas obtidas,
o que indica a reducdo da imprecisdo. Foram graficadas apenas 20 curvas devido ao
elevado nimero de pontos nesta simulacdo, o que dificulta a obtencao de mais curvas no
simulador.

ApOs observar o comportamento do circuito, resta saber se a reducdo da imprecisao
por ele fornecida € capaz de cumprir a especificacdo do projeto. Para isto, foram realiza-
das 999 iteracdes da simulacdo de Monte Carlo, que foi o maximo de simulac¢des possivel
devido ao longo periodo requerido pelas simulagdes. Os histogramas obtidos para a ten-
sao de referéncia e seu coeficiente de temperatura, obtidos na condi¢c@o de variacao total

(descasamento + processo), sdo apresentados, respectivamente, nas Figs. V.24 e V.25,



CAPITULO V SIMULACOES 104
< 1,351
©
‘S 1,20 pb—y B | - |
c
@ 1,051 1.215F
D 0,90 1.z»|
& 0,754 s 'Y
) 0,60’ 0 010203040506 07 0809 1
©
o 045
T 0,30
S 0,15
l_ 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

0
0 01 02 03 04 05 06 0.7 08 09 1

1 1 1 1 |
1.1 12 1.3 1.4 15 16 1.7
Tempo (ms)

Figura V.21: Teste dos resistores de calibracdo no circuito esquematico com calibragdo.
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Figura V.22: Sinais para o circuito de teste: clock, preset, S1 e S2.

para os circuitos esquemadtico e extraido.
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Figura V.23: Gréfico ilustrando a reducgao progressiva do espalhamento da tensao de re-
feréncia.
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Figura V.24: Histogramas da tensdo de referéncia na temperatura de 27°C obtida por si-
mulag@o de Monte Carlo com 999 iteragdes visando a avaliagdo da redug@o de imprecisao.
(a) Circuito esquemadtico. (b) Circuito extraido.

Os resultados extraidos do histograma encontram-se na Tabela V.16 onde € possi-
vel observar que a porcentagem de 30 da tensdo de referéncia do circuito esquematico
extrapola um pouco a especificacdo mdximo de 0,0909% e o 3o do circuito extraido a
ultrapassa por 0,0264%, no entanto, a distribui¢ao obtida nio € gaussiana, como pode ser
observado nos histogramas, e o objetivo principal € que todas as amostras calibradas pos-
suam a tensdo de referéncia inferior a 1,2006 V ((1-0,0454)%) conforme projetado, ou,
na pior das hipéteses, abaixo de 1,2012 V ((1-0,0909)%) conforme especificado. Desta
forma, uma andlise mais detalhada precisa ser realizada.

A andlise € feita através da Tabela V.17, onde os niimeros N1 e N2 correspondem ao
nimero de amostras que ultrapassam, respectivamente, o valor projetado méximo (Vrer =
1,20064V, TC = 17,43ppm/°C), e o valor especificado maximo (Vggr = 1,20119V,
TC = 17,8ppm/°C), cujos valores sdo obtidos a partir da Tabela V.1. Tomando apenas
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Figura V.25: Histogramas do coeficiente de temperatura obtido por simulagdo de Monte
Carlo com 999 iteragdes visando saber a influéncia da calibracdo neste parametro. (a)
Circuito do esquemético. (b) Circuito extraido.

Tabela V.16: Resultados da simulagdo de Monte Carlo para o circuito final ap6s a calibra-
cao.

Circuito Parametros Média 3o Porcentagem
Eeouemdtico VREF(2T°C) 120020 V' 1,145 mV  0,0954 %
q TC (ppm/°C) 13,54 2,69 19,85 %
) Vrer(27°C) 120017 V. 1,462 mV  0,1218 %
Extraido o om/eC) 13,49 3,04 22,56 %

o circuito extraido, nota-se que para a tensao de referéncia 58 amostras (5,8 %) ultrapas-
sam o valor de projeto e apenas 5 amostras (0,5%) extrapolam o valor especificado, logo
a especificagdo € satisfeita em 99,5 % dos casos. Adicionalmente, na Tabela V.17 sao
apresentados os valores maximos da tensdo de referéncia considerando todas as amos-
tras (coluna valor maximo) e retirando as 5 amostras contabilizadas em N2 da andlise
(coluna Valor Médximo sem N2), onde percebe-se uma grande diferenca entre eles, 6,5
mV. A mesma andlise € realizada para o TC, onde € revelado que as 4 amostras fora
da especificacdo de TC pertencem ao conjunto de 5 amostras fora da especificacdo da
tensdo de referéncia. A observacdo dos resultados da simulacdo no dominio do tempo
revela que estas 5 amostras ndo foram calibradas, uma vez que seu valor inicial (c6digo
"00000") ja ultrapassava Viyrag. As curvas de Vrgr em fungdo da temperatura, antes e
apos a calibracdo podem ser vistas na Fig. V.26, onde também foram graficadas em preto
as curvas correspondentes aos limites de 30 e percebe-se que o circuito ndo calibrado
também possui pontos que ultrapassam este valor. Percebe-se ainda a grande redu¢io no
espalhamento das curvas apds a calibracdo, com excecdo dos 5 pontos.

Até agora considerou-se a imprecisdo da tensdo de referéncia em 27°C e do TC de
forma separada, no entanto, o melhor € considerar toda a faixa de temperatura no calculo
da imprecisao de forma a considerar os dois parametros em um unico, o que pode ser

realizado utilizando o método da caixa (box-method) discutido no Capitulo II. Estes re-
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Tabela V.17: Andlise detalhada dos pontos que fogem das especificacdes.

Circuito Parametros N1 N2 Valor Maximo Valor Maximo sem N2
L. Vrerp(27°C) 58 3 1,2050 V 1,2009 V
Esquemitico TC 2 2 1996 ppm/°C 17,03 ppm/°C
) Vrerp(27°C) 66 5 1,2076 V 1,2011V
Extraido TC 4 4 2660 ppm/°C 16,95 ppm/°C
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Figura V.26: Curvas de Vggr vs. T correspondentes as iteragdes de Monte Carlo para o
circuito final antes e ap0s a calibracdo.(a) Curvas de Vrgr vs. T antes da calibracdo. (b)
Curvas de Vger vs. T ap6s a calibracao.

sultados encontram-se na Tabela V.18, considerando como limites as curvas de 30 obtidas
empregando os valores da Tabela V.16.

Tabela V.18: Imprecisao da tensdo de referéncia entre -10°C e 125°C empregando o mé-
todo da caixa (box-method).

Circuito Média Imprecisdo (3 o) Porcentagem
Extraido 1,19939 V 2,858 mV 0,238 %

V.5 - COMPARACAO COM OUTROS
TRABALHOS

Esta sec¢do apresenta através da Tabela V.19 um resumo das principais caracteristicas
simuladas para o circuito extraido do /ayout, desenvolvido neste trabalho, comparadas a
outros trabalhos encontrados na literatura. Existe uma grande dificuldade em fazer com-
paracdes entre circuitos de referéncia de tensdo, pois o parametro de imprecisdao de Vrgr
¢ calculado de distintas formas em cada trabalho ou nem € calculado. Em geral, maior

importancia é dada a redu¢do do parametro de TC e sua divulgacdo, quando na verdade
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um baixo coeficiente de temperatura nao necessariamente produz uma boa precisao do va-
lor nominal, como € o caso de [10] e [11], cujos resultados encontram-se na Tabela V.19
e as imprecisdes apresentadas foram estimadas pelo método da caixa através das curvas
maxima e minima fornecidas de Vyrr vs. T encontradas nestes trabalhos. Outro fato
relevante € que muitas vezes os trabalhos possuem metas diferentes, como baixa impreci-
sdo, baixo TC ou baixissimo consumo de poténcia e isto faz com que alguns parametros
possuam grandes diferencas tornando a comparacao invidvel. Desta forma, procurou-se,
na medida do possivel, selecionar projetos que possuem uma linha de pesquisa proxima a

deste trabalho para realizar a comparagao.

Tabela V.19: Tabela comparativa das caracteristicas do circuito extraido deste trabalho
com outros trabalhos encontrados na literatura.

Pardmetro Este Trabalho * (1817 11377 [101" [t
Tecnologia (1m) 0,18 0,35 0,16 0,18 0,13
Tensdo de Alimentagdo (V) 1,8 +10% 293a3,3 1,8 £10% 1,2 1,2
Corrente de Alimentagdo(tLA) 9,139 9,3 55 36 120
Area Ativa (mm?) 0,035703 0,097 0.12 0,036 0,063
Vrer (V) 1,20017 1,2204 1,0875 0,767 0,735
Imprecisdo antes de Calibrar(%) 1,237 0,65 - - -
Imprecisdo depois de Calibrar(%) 0,0909 0,204 - - -
Veer (V) 1,19939 - 1,0875 0,7688 0,7294

(Box-Method)
Imprecisdo antes de Calibrar(%)

(Box-Method) 1,64 0,734 0,75 0,976 1,799
Imprecisdo depois de Calibrar(%)
(Box-Method) 0,238 0,31 0,15 0,943 N.A.
Niimero de Amostras 999 36 61 8 8
Nimero de Bits 5 4 9 13 N.A.
Faixa de Temperatura (°C) -10 até 125 -10 até 100 -40 até 125  -40 até 120 -40 até 120
TC(ppm/°C) 12,34 2 16,95 10,47 a 24,71 Sal2 34a69 42al174
PSRR (dB) >73,56 @ DC  57,38a77,38 @ DC 74@ DC - 30@100kHz
Ruido (UVrus) 8,341 - 6,1 - -

*Dados obtidos por simulagdes do circuito extraido do layout. TDados obtidos de medigdes do circuito fabricado.

Este trabalho empregou um processo de 0,18 um, cujo comprimento de canal € similar
ao das referéncias empregadas a excecao de [18], que foi escolhido por seguir a mesma
linha de pesquisa deste trabalho. Sua tens@o de alimentagdo estd de acordo com a tecno-
logia empregada, uma vez que, diferente de [10] e [11], ndo possui o foco de baixa tensao
de alimentagdo. Mesmo assim, seu consumo de corrente é pelo menos 4 vezes menor
que [13], [10] e [11], o que o torna mais eficiente em termos de consumo de poténcia.
Sua drea efetiva é da mesma ordem da empregada em [10] e bem menor que os outros,
0 que em conjunto com a imprecisao ap6s calibrar de 0,238%, calculada pelo método da
caixa, comprova a eficicia deste trabalho, mesmo com uma faixa de temperatura menor.
Esta imprecisdo é bem inferior a apresentada em [10] e em [11] ainda que estes trabalhos
empreguem métodos de compensagdo de curvatura, o que permite alcangar coeficientes
de temperatura reduzidos como apresentado na Tabela V.19. Adicionalmente, apesar do
coeficiente de temperatura em [10] ser bem inferior ao deste trabalho, sdo necessdrios

13 bits para garantir este desempenho, enquanto o trabalho aqui apresentado emprega 5
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bits, e, embora [11] ndo empregue calibracdo, sua auséncia faz com que os coeficientes
de temperatura das amostras apresentem uma grande variacdo entre si. O resultado de
0,15% em [13] é obtido pela combina¢do do emprego de uma técnica de compensacao da
curvatura, calibracdo em uma unica temperatura utilizando 9 bits (embora o artigo men-
cione que apenas 6 bits seriam suficientes) e a técnica chopper, que possui o objetivo de
eliminar o offset de seu amplificador operacional, maior fonte de erros de um circuito de
referéncia que o utiliza, o que possui um nivel de complexidade do circuito maior do que
o apresentado nesta dissertacao.

Embora os resultados apresentados correspondam apenas as simulagdes e as referén-
cias apresentem resultados experimentais, isto ja € capaz de mensurar a eficiéncia do

projeto realizado e sua posi¢@o na literatura recente.



CAPITULO VI

CONCLUSOES

VI.1 - CONCLUSOES GERAIS

Este trabalho tratou do projeto de um circuito de referéncia de tensdo de bandgap
através do desenvolvimento de um algoritmo que permite um projeto de esforco minimo,
que respeite essencialmente especificagdes de tensdo de alimenta¢do minima (Vpp,,,, ), de
imprecisdo na temperatura de 27°C (30y,,,) € variagdo maxima do coeficiente de tempe-
ratura AT Cy4x realizando um procedimento de calibracdo e que resulta no emprego de
uma drea minima em silicio.

Uma topologia de circuito de tensdo de referéncia que faz uso de um amplificador
operacional e possui a soma dos componentes PTAT e CTAT por modo de tensdo foi em-
pregada. Suas equagdes de polariza¢ao, de variagdo com a temperatura, de sua imprecisao
devido a descasamento e processo, dos erros associados a calibracdo em uma tnica tem-
peratura e de sua estabilidade foram estudadas e detalhadas. Além disto, para que fosse
possivel realizar um algoritmo de projeto capaz de fornecer o circuito que respeitasse 0s
parametros especificados, foi preciso utilizar modelos de dispositivos que apresentassem
baixo nivel de complexidade, mas resultassem em resultados suficientemente acurados.

Desta forma, o estudo possibilitou o projeto de um circuito de teste com especificacdes
iniciais de tensdo de alimentacdo minima de 1,62V, imprecisao final maxima a tempera-
tura de 27 °C ap6s a calibragdo de 1% e maximo coeficiente de temperatura de 18,23
ppm/°C em uma faixa de temperatura de -10°C a 125 °C, empregando uma calibragdo de
5 bits em uma tnica temperatura.

O layout do circuito obtido foi confeccionado e apresentou uma area de 0,035703
mm?, menor em relagcdo aos trabalhos consultados [13], [10], [11], com é&reas 0,12 mm?
0,036 mm? e 0,063 mm?, respectivamente, como exposto na Tabela V.19. O circuito

foi extraido do layout e uma simulacao de Monte Carlo com 999 iteragdes foi realizada
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para atestar o cumprimento das especificacoes. O mesmo foi polarizado com uma tensao
de 1,62V e consome uma corrente total de 9,139 uA, que comparado com os trabalhos
citados acima apresenta menor consumo de corrente (S5uA, 36uA e 120uA). Nesta con-
dicdo, a simulagc@o de Monte Carlo obteve como resultado uma imprecisao final em 27 °C,
apos a calibragdo, menor que 0,0909% e um maximo coeficiente de temperatura de 16,95
ppm/°C em 99, 5% das amostras. Tais resultados sdo satisfatorios frente aos pardmetros

especificados e demonstram a eficiéncia do algoritmo proposto.

V1.2 - TRABALHOS FUTUROS

O circuito apresentado neste trabalho foi fabricado em duas rodadas (batches) distin-
tas, 20 chips por rodada, 2 amostras por chip de forma que se possa avaliar o resultado
efetivo do projeto. A préxima etapa incluird a confeccdo de um circuito de teste e reali-
zacdo das medidas dos circuitos fabricados de forma a verificar seu desempenho.

Este trabalho ndo realiza compensacao de curvatura como os outros, logo seria interes-
sante expandir a discussao para esta drea realizando um estudo similar ao aqui discutido
para a topologia de circuito descrita em [9], que permite a implementacdo de compensa-
cdo de temperatura de forma mais facil uma vez que a soma dos componentes PTAT e
CTAT nao € realizada através de tens@o e sim corrente. Esta topologia é empregada em
[10] e [11] encontrados na Tabela V.19.
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APENDICE A

PROPAGACAO DE ERROS E
INCERTEZAS APLICADA A
MICROELETRONICA

A.1 - DESCRICAO

Este apéndice descreve o método de propagacao de erros e incertezas, aplicada a dis-
positivos microeletronicos como uma forma de estimar e limitar os efeitos de descasa-
mento, ocorrido entre dispositivos iguais na pastilha de silicio.

As bases para esta andlise residem nas equacdes de Pelgrom [14] e na férmula para

propagacdo de incertezas [32—-34], ambas discutidas a seguir.

A.2 - FORMULA GERAL PARA PROPAGACAO
DE INCERTEZAS

A férmula utilizada para propagar erros e incertezas €, na verdade, resultado de uma
aproximacao da série de Taylor [34], sendo assim vélida para erros pequenos, o que € util
na aplicagdo de redugdo de descasamento entre componentes, onde busca-se reduzi-los.

Para introduzir a ideia, vamos trabalhar com uma fungio f(X,Y), onde X e Y sdo
varidveis aleatdrias que possuem uma distribui¢do estatistica, ou seja, uma incerteza, ou
desvio padrdo, ox e oy associada. Desta forma, a func¢do f(X,Y) também terd uma
distribui¢do estatistica, uma vez que € formada de operacdes envolvendo X e Y. A férmula

de propagagéo de erros € capaz de expressar a incerteza Oy y), independentemente das
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operacdes existentes na fungao.
Para a fungdo de duas varidveis exemplificada, supondo que X e Y sejam descorrela-

cionadas, a formula sera

Ofx.y) 0X oY

X=X

. (aﬂx,m

2 2
Gx) + (af(X?Y) -Gy) , (A.1)

Y=Y

onde X e Y sdo os valores médios de X e Y, respectivamente.
A equacdo (A.1) pode ser expandida também para um nimero N de varidveis, que

sejam correlacionadas, pela equacdo

B, ) (R

i=1 i=1 j=i+1

. . GX,‘ : GXJ' 'RXI‘X]'7
X=X

(A.2)
onde Rx.x ¢ € o coeficiente de correlacdo entre as variaveis X; e X, X refere-se ao conjunto
de variaveis X; e X corresponde a seus valores médios.

A equagdo (A.2) é conhecida como a lei de propagacdo de incertezas [34]. No en-
tanto, costuma-se assumir que as varidveis aleatorias sejam descorrelacionadas, sendo

mais interessante considerar a equacao

o (9FX)
%ix) = L ( X,

i=1

2
oX,.) . (A.3)

Pode-se observar que (A.3) € a generalizagdo da (A.1), e esta é a que sera utilizada

X=X

neste trabalho.

A.3 - AS EQUACOES DE PELGROM

As equacoes de Pelgrom [14] s@o equacdes que fornecem as incertezas bases para tra-
balhar com descasamento de dispositivos. Elas expressam descasamento entre transistores
MOS, resistores, capacitores e transistores bipolares, onde os pardmetros necessarios sao
fornecidos pelo fabricante. Para um parametro genérico P, a equagdo de Pelgrom ¢ dada

por
2

Oip = % + S3D?, (A4)
onde, AP ¢ a diferenca do parametro P de dois dispositivos que possuem as mesmas
dimensdes nominais, representando seu descasamento, Ap € o termo referente ao desca-
samento do parametro P, fornecido pelo fabricante, WL € a area do canal do dispositivo,
D € a distancia entre os dispositivos e Sp € o termo correspondente a distincia entre os

dispositivos. Assim, € possivel notar que quanto mais proximos 0os componentes € maior
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suas areas, maior serd o casamento entre eles. No entanto, o efeito da distincia ndo é
considerado pelo simulador e, para distincias menores que 1 mm [32] ou emprego de
técnicas de layout como cross-quad, interdigitacao e centroide-comum, seu efeito € de
pouca influéncia, de forma que o produto Sl% D? pode ser desprezado.

As equacdes de Pelgrom que serdo consideradas neste trabalho sdo:

A2

%
Oavyy = W—? (A.5)
2 2

<GA[3MOS) _ A_ﬁ (A.6)

Bumos wL’

onde
w

Byos = .UCoxf, (A7)

com U igual a mobilidade dos portadores majoritdrios, C,y igual a capacitancia do 6xido
por unidade de area, W igual a largura do canal e L igual ao comprimento de canal do

transistor MOS. Para a resisténcia dos resistores a equacao é

e para os pardmetros referentes ao transistor bipolar Is e B = I¢/Ip

2 2

Onig " _ Al
( I ) WL (A9)

2 A2

Oup B
—r) =_£ A.10
(') = o

onde especificamente neste projeto (A.10) ndo foi considerado.

A.4 - PROPAGACAO DE INCERTEZAS
APLICADA A TRANSISTORES MOS

Para conhecer o efeito do descasamento entre dois transistores é preciso utilizar uma
expressao que relacione seus principais parametros. Para manter a validade dos resultados
para a regido de saturacao de todos os niveis de inversdo se emprega a funcdo do modelo
EKYV [26]

Vo -V
Ip = Isppc f (% —Vs) , (A.11)
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onde F' (% — VS> € uma fun¢do como a interpolada (II1.7) e

Ispec = 2np105 U Buos. (A.12)

A equacdo (A.11) relaciona as varidveis de interesse Ip, para o uso de espelhos de
corrente, € Vg, no caso de se estar trabalhando com um par diferencial na auséncia de
efeito de corpo. Desta forma, o descasamento entre dois transistores iguais é refletido
em um erro destes dois componentes, sendo a fonte de erro proveniente das varidveis
dependentes do processo Vg € Byos, que possuem varidncias dadas por (A.5) e (A.6),
respectivamente.

Desta forma, considerando que Vyg e Byos sejam descorrelacionadas (A.3) pode ser

aplicada, obtendo-se as expressoes gerais:

o\ 2 m 2 Oag 2 am 2
Ip Ip Byos Ip

2 2
Ip O o
2 2 D “ABuyos Alp
o =0 —_— A.14
AV —OAvy, T (gm BMOS) + (gm) ) ( )

onde gm ¢ a transcondutancia do transistor. Estas equacdes podem ser utilizadas em dois

casos particulares:
e Transistores como espelhos de corrente;

e Transistores como par diferencial

A.4.1 - ESPELHO DE CORRENTE

Quando os transistores estdo numa configuracao de espelho de corrente, suas tensoes
entre gate e source Vgs sdo iguais, como pode ser visto na Fig. A.1, onde nominalmente

Ip, = Ip, = Ip.

Figura A.1: Transistores como espelhos de corrente.

Desta forma, o desvio padrdo de cay,, € zero e o erro relativo de corrente (Ip, —Ip,)/Ip
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entre os dois transistores, dado por (A.13), torna-se

our\ 2 am 2 Oap 2
2) = (S opy, | 4 (—aes ) (A.15)
Ip Ip Byos

Se as equagdes de Pelgrom forem aplicadas, teremos

OAIp 2_ 1
Ip )] WL

onde ndo € considerado o efeito de corpo.

2
gm 2
(EAVTO) + AﬁMOS] ’ (A.16)

A equacdo (A.16) é importante, mas a variancia refere-se a diferenca Alp entre as cor-
rentes de dreno dos dois transistores €, em muitos casos, € necessaria a variancia do valor
absoluto. Assim, valendo-se do fato de Alp = Ip, — Ip, e, considerando-as descorrelacio-

nadas, obtém-se

2 , G
GIDI - GIDZ - TD. (A17)

A.4.2 - PAR DIFERENCIAL

Se os transistores estiverem em uma configuragdo de par diferencial, como mostrado
na Fig. A.2, a expressdo para a variancia de Ay, a tensdo de offset de entrada, € dada por

(A.14) e repetida aqui:

OVys = OAvy = Oavyy T g—m m + am , (A.18)

onde 07, € o descasamento de corrente de dreno proveniente de uma carga ativa por

exemplo.

IDI\L lIDZ
Input - o—| |—o Input +
PRF ek

VGsl PY VGS

2

Figura A.2: Par Diferencial.
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Se as equagdes de Pelgrom forem utilizadas, a Eq. (A.18) torna-se

2 2
1 Ip ©
2 D D OA]
AVTo—l— <_gmABMOS> ]+ <_gm IDD) . (A.19)

As Egs. (A.16) e (A.19) obtidas sdo vdlidas para todas as regides de operacdo do

2 2 _
OVps = OAVgs = WL

transistor MOS [32], e podem, portanto, ser aplicadas a vérios tipos de projetos, tendo
sido amplamente utilizadas neste.

Na maioria das tecnologias, desprezar o termo Ag das expressdes consiste em um boa
aproximagao [32], uma vez que Ag < Ay;,, gm/Ip. No entanto optou-se neste projeto por

considera-lo, de forma a obter resultados mais acurados.

A.4.3 - CONSIDERACAO DO EFEITO DE CORPO

Embora o simulador ndo considere a variacdo dos parametros referentes ao efeito de
corpo em sua simulacdo de Monte Carlo, neste projeto optou-se por considera-lo devido
ao par diferencial estar sujeito a ele. O efeito de corpo atua alterando o valor de Vrg,

normalmente expresso pela equacio [27]

Vi =Vro+7(V20F + Vs — \/20F), (A.20)

e seu descasamento dado por

1
OAVy = \/ﬁ <AVT0 +Ay(\/2¢F +Vs— \/Zd)p)) , (A.21)

onde @r € o potencial de Fermi e y € o parametro de processo relativo ao efeito de corpo
que sofre descasamento. O pardmetro de descasamento A, em geral ndo € especificado
no manual do fabricante, o que impossibilita sua utilizacdo. No entanto, no modelo EKV,
de forma aproximada [27]

Vr = Vro+ (nyos — 1)Vs, (A22)

e o descasamento de Vr € dado por

Ay, ( VS)
Gy, — 1+ 5, A23
s =\ g, (42

onde ¢g ~ 2@r +4Ur na inversao forte. A grande vantagem desta equacdo € que ela

dispensa o conhecimento do descasamento do pardmetro . No entanto, 0s experimentos
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realizados por Croon em [37] sugerem que

Ay Vo) ¢
Oy = 20 (142 A24
AV W ( ¢0) ( )

onde o ~ 0,33 para transistores com comprimento de canal longo.

De forma a avaliar (A.23) e (A.24) em relacdo a (A.21) foram utilizados os dados
de um processo 0,7y m [27] aproximados: 2¢r = 0,8V e vy = 0,72V1/2 ¢ também Ay =
6,5 x 103 um para um transistor nmos. Os trés modelos podem ser comparados na Fig.

A.3 juntamente com a aproximacgao de (A.24)

Ay, ( Vs)
Oy, = a3, A25
M= AT % (A.25)

onde se nota que (A.23) € uma particularidade de (A.25) com a =0, 5.

GAMMA
—O— EKV

—&— CROON P
- B = CROON APROXIMADO

L L L L L L
0.2 04 06 0, 02 04 0,6

8 Vsllzv)
Figura A.3: Comparacido de Modelos de oay, com efeito de corpo considerado.

Como € possivel observar em A.3, o modelo proposto por Croon [37] é mais acurado
que aquele do modelo EKV, no entanto, o expoente & torna o algoritmo, que emprega
célculo simbdlico, mais lento. Desta forma, optou-se por empregar a aproximacgao (A.25),
que fornece um bom resultado se comparado ao modelo EKV.

A constante @y pode ser extraida através do uso da equacdo de nysos [38]

nyos =1 +L>
2v/¢o+Vp

que € empregado como uma constante no modelo mais simplificado, apesar da dependén-

(A.26)

cia de Vp.



APENDICE A 123

A.5 - PROPAGACAO DE INCERTEZAS
APLICADA A RESISTORES

A equagdo de Pelgrom aplicada aos resistores fornece o descasamento de resisténcias
AR = R, — R;. No entanto, € mais interessante obter o desvio padrdo absoluto de cada uma
delas. Desta forma, conhecendo a variancia da diferenca, é possivel obter um equivalente

dado por

2 > _ Ok
GR] - GRZ — T (A27)

Outra relagdo importante € o caso em que se realiza um resistor R; como a associa¢ao
em série de N resistores unitarios R. Como a variancia de R serd a soma das variancias
de R, obtém-se

2 2
GRI — NGR. (A28)

A.6 - PROPAGACAO DE INCERTEZAS
APLICADA A BJTS

O descasamento dos transistores bipolares afeta basicamente os pardmetros f3 e e I,
que assumindo uma corrente constante resulta em um descasamento de Vgp, cuja equagao
é

_ B
VEB = UT In (m) N (A29)

onde aplicada (I11.79) resulta em

» _( Ur ? op ? 2 [ Ol ?
GAVEB_ (B+1> (F) +UT (E) ) (A.30)

onde, neste projeto o termo referente a B € inexistente e o referente a Is é dado por

2 2
Als +<A’SW> ] (A.31)

2 2
Oavyy = UT
EB Wgir LT Wair
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A.7 - APLICACAO AO CIRCUITO DE
REFERENCIA DE BANDGAP DESTE
TRABALHO

Como visto anteriormente, a elevagdo da area dos componentes resulta em um maior
casamento entre eles, o que reduz a imprecisdo da tensdo de referéncia. No entanto,
um aumento generalizado destas dreas para garantir determinado nivel de precisdo pode
conduzir a um circuito com uma drea total desnecessariamente grande. Por isto, uma
otimizagdo € necessdria e para tal € preciso conhecer a contribui¢do de cada dispositivo
na imprecisao da tensdo de referéncia. Para isto, as equacdes de Pelgrom sdo aplicadas as
varias partes do circuito, necessitando-se avaliar apenas os principais descasamentos do

circuito da Fig. I1.10, que foram identificados como:
1. Descasamento dos transistores bipolares (Oy,,; );
2. Descasamento do espelho de corrente composto por M1 e M2 (oy,,, ,);
3. Descasamento dos resistores Ry e Ry (0y;);

4. Descasamento dos transistores do amplificador operacional (0y,,,,,,), caracteriza-

dos como um offset de entrada (Oy,,).

Desta maneira, (I11.79), considerando que todos estes erros sejam descorrelacionados,
assume a forma da restrigdo Como descrito no Capitulo III, a imprecisdo da tensdo de

referéncia € fornecida pela relacao

2 G‘%

o PROC

_ 2 2 2 2
VeRer — + OVgyr + GVMI,Z + 7 + OVopamp?

onde os termos G‘% , G‘% , G‘% e G‘% sdo obtidos através das equagdes apresentadas
BJT M1,2 R OPAMP

nas secdes anteriores deste apéndice e principalmente por (A.3). Estes termos se referem

aos seguintes blocos do circuito, respectivamente:
1. Descasamento dos transistores bipolares (Oy;;);
2. Descasamento do espelho de corrente composto por M1 e M2 (GVMI,Z);
3. Descasamento dos resistores Ry € R (Ov,);

4. Descasamento dos transistores do amplificador operacional (0y,,,,,,), caracteriza-

dos como um offset de entrada (oy,).
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Nas secoes abaixo serdo apresentados os célculos relativos a estas imprecisoes, que
resultam nas expressdes mostradas na Secdo I11.5.3.
O circuito empregado € novamente ilustrado na Fig. A.4, agora acrescentado de algu-

mas variaveis.

Voo Voo

M1

A
v

N Transistores

Figura A.4: Circuito do projeto incluindo a tensdo de offset de entrada do AmpOp e
representacdo das correntes I e I, descasadas.

A.7.1 - DESCASAMENTO DOS TRANSISTORES
BIPOLARES (Oy,,,)

O efeito do descasamento dos BJTS pode ser obtido observando a equagdo da tensdo

de referéncia R
2
Vrer = VEB, + <R_1 + 1> (Ve, — VEB, ) (A.32)

onde supondo Vgp, € Vgp, descorrelacionados pode-se aplicar (A.3), deste modo, € pos-

sivel obter

2
R
2 52 2 2 2
OVir = GV532 + (GVEBI + GVEBZ> (Rl + l) ) (A.33)
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com
vzl A Arsw \*
o JUR| Al ( ISW) , (A.34)
EBp D _WB]T Lpjr Weir
vl A Arsw )
) 2 7 ISW
o U | A35
Ven, =2 | NWasr Lz (WBJT> ] o

A.7.2 - DESCASAMENTO DO ESPELHO DE CORRENTE
M1 —M?2

O descasamento entre os transistores M1 e M2 resulta em uma diferencga nas correntes
I e I, apresentadas na Fig. A.4, o que causa um erro tanto na tensdo Vgp,, referente
ao transistor composto por Q»,Q3,...,0On+1, quanto na diferenca de tensdao AVgp. Para
realizar a andlise, primeiro € necessario encontrar a relagc@o entre estas correntes € a tensao

de referéncia Vggr, que serd

1 b R, I
Vi =Urh|{—= —+1|UrIn| N— A.36
REF TH(NIS>+<R1+> Tﬂ< 12), ( )

que pode ser reescrita como

Ur I R> I
Veer = UpIn [ ——1n ( N2 2 i1 )urm (N2 A37
Rer =2t H<len( 12)>+(R1+ ) Tn( 12)’ (A7

onde, supondo que /; e I, sdao descorrelacionadas, pode-se aplicar (A.3) lembrando que
Iy = MI,, obtendo

1 R lon\ (on)

) 2 2 2 il L

e e (L RN % A38
GVREF GVMI.,Z T (ln(MN) + Rl * ) ( I] > * < 12 > ’ ( )

onde, I e I, sdo os valores médios destas correntes, iguais a Ip. Assim, o emprego de
(A.16) e (A.17) resulta em:

U? 1 1 R 2
2 T 2
iz T 2w, I, ( M) <ln(MN) Ry >

2
m
A3+ (gl—zzAVmP) ] (A39)

A.7.3 - DESCASAMENTO ENTRE R; E R,

O descasamento das resisténcias de R e R, provoca um erro na tensao de referéncia,

assim como o erro do valor absoluto de R através da alteracdo da corrente /. Para avaliar
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o erro provocado, encontra-se a relacao entre as resisténcias e a tensao de referéncia:

Urln(MN) 1 R
VREF:UT1n<T( ) )+(2

—+1 ) UrIn(MN). A.40
R, MNIq R1+> rin(MN) (A40)

Supondo as resisténcias Ry e R, descorrelacionadas, a variancia de R, pode ser ex-
pressa pelo uso de (A.28):

Of, =g, (A41)
onde r = Ry /R;. Assim, o emprego de (A.3)) conduz a

242
2 2 UTAR

OViger = OVp = 2 (WL)

[(1+7In(MN))*+r In*(MN)] . (A.42)
Ry

A.7.4 - EFEITO DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL

Os descasamentos no par diferencial e na carga ativa do AmpOp, da Fig. A.5, sdo
responsdveis pela geracdo de um offset de entrada que aparecerd na tensao de referéncia
com um ganho. Desta maneira, sdo dois passos a serem seguidos para encontrar o efeito
do offset de entrada na tensao de referéncia: o primeiro € encontrar a expressao para o

offset e o segundo avaliar seu efeito na saida do circuito de referéncia.

VDD VDD VDD

S
o—||: M3 ma || {[ w™s

Input - o—{|  w™s Mo [—o Input +

ve |} I M7

Figura A.5: Amplificador Operacional.

A expressdo para a tensdo de offset é dada pelo descasamento do par diferencial (M8
e M9) que ja leva em consideracdo o descasamento das cargas ativas (transistores M4 e
M5), e € expressa por (A.19), onde no terceiro termo, (A.16) é substituida pela férmula

correspondente ao descasamento da carga ativa. Desta forma, o offset devido ao descasa-
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mento € dado por

N ) O TV
Yos T WegLgo | Vv \gmgo P

2 2
1 I3 9 ) 2 (8m4 5 )
+ : AL+ S Ay , (A.43)
WysLys (gm8,9 Pr Lis '

onde Ay, € empregado devido ao efeito de corpo existente no par diferencial. A expressao

apresentada finaliza finaliza o primeiro passo. O passo seguinte € realizado através da

andlise do circuito da Fig. A.4, o que permite encontrar a expressao da tensdo de referéncia

Urin(MN)+YV, 1 R
VREF:UTID( rIn(MN) + Vos )+(

2
22 1) (Urn(MN) 4V, A4
R MNI; R >( rIn(MN)+Vos), (A44)

em que, se (A.3) for aplicada, resultara na equagdo final

2
1 R
2 _ 2 _ 2
OVer = OVvpor — (ln( N) + R, + 1) Oy2,- (A.45)

Desta forma, a andlise dos descasamentos do circuito € concluida, podendo iniciar-se

a fase de otimizagdo encontrada no Capitulo III.
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ERRO DO COEFICIENTE DE
TEMPERATURA APOS A CALIBRACAO

B.1 - DESCRICAO

Este apéndice trata do erro de Coeficiente de Temperatura devido a calibra¢ao. Este
erro ocorre, pois erros que nao sdo PTAT sao corrigidos pelo ajuste da razao de resisténcias
R> /R, cujo resultado é PTAT, desta maneira, embora o valor a temperatura ambiente
seja acertado o TC nado o é. Ainda que todos estes erros fossem PTAT, a incapacidade
de corrigir completamente a tensdao de referéncia a temperatura ambiente impede que o
coeficiente de temperatura possua erro nulo em relacio a seu valor nominal.

Os principais erros no circuito deste projeto sao
1. Descasamento do espelho de corrente M1-M2;
2. Offset do AmpOp;

3. Calibracao incompleta. Estes sdo aproximadamente mensurados nas se¢des seguin-

tes.

B.2 - METODO DE ANALISE

Para realizar esta andlise é necessdrio obter a expressdao para a tensdo de referén-
cia ideal Vrgr,,,, (T), sem erros, e a férmula da tensdo de referéncia compensada
VREFCOMP(T), onde € inserido o erro a ser analisado e o fator de compensagdo referente a

calibracdo dos resistores ACr de forma que se possa encontrar o erro entre as duas funcdes
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em fungdo da temperatura

VERRO(T) = VREFeomp(T) — VREFppar (T)s (B.1)

e a partir deste
Verro(Tuax)

(B.2)
Vrer (Trer) (Tyax — Tvin)

TCgrro =

B.3 - ESPELHO DE CORRENTE M1-M2

Os erro do espelho M1-M2 é expresso pela razdo I;(T)/L(T), onde os transistores

por definicdo estdo operando na saturacio da inversdo forte, e suas expressoes sao dadas

por
T0) (T \’
I(T) _Puos,(T0) ( ) (Vs(T) — Vro, ) (B.3)
2npos  \Trer
T0) ([ T \’
(1) =0T ( ) (Vas(T) = Vro,)?, (B.4)
2npos  \TRer
onde a dependéncia de f,,,, com a temperatura ji foi explicitada pelo emprego de
(IIL.51), e
1-y
2 L (T T \*
Vos(T) = Vi, (7) + | 22052 Ther) ( ) , (B.5)
Bumos, TREF

encontrada a partir de (II1.52), onde Vyo(T) pode ser modelado simplificadamente por
[11]
Vro(T) = Vro(Trer ) + TCymos, (T — TreF)- (B.6)

O emprego das expressoes apresentadas fornece

2

1y
1 T AV, T 2
iy Z Puos, (Trer) (| AVro ( REF) ’ (B.7)
b Buos, (TreF) by T
onde AVT() = VT()2 — VT()l €
2 L (T,
by — | 2108 2 REF)' (B.8)
Bumos,

Para encontrar o erro causado pelo descasamento das correntes, basta empregar o
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método descrito na Secao B.2, onde

Ur In( MN

VrEFipgar (T) =Urln e +CrUrIn(MN) (B.9)
NISRl
Ur ln( (T) )

I
VREFCOMP(T) =Urln + (CR —|—ACR>UT1I1 (Iz( )N) , (B.10)

NIsR(T)

com Cg = 1+ R, /R;. Igualar estas duas equagdes em T = Trpp permite obter a constante

de calibragao

CrIn(MN) +In(In(MN)) —In (1n (1—1(TREF)N)>

ACR = - —Cg, (B.11)
In (é(TREF)>
que ap0s substituida na funcdo (B.10) pode ser empregada para encontrar
I In (f-l(T)N)
VERRO(T) =Ur (CRln(MN) —Hn(ln(MN)) —1In (ln (_(TREF )))
b In (1—1 TREF) )
1
- (CRln(MN) +In(In(MN)) —In (ln (I—I(T)N) ))} : (B.12)
2
que por sua vez pode ser aproximada por
CrIn(MN)+1 117 117
Verro(T) = : (1 7 ) (__1(T) - ——I(TREF)) - B
ln(MN)—l—MI—;(TREF)—l MIZ MI

O erro no coeficiente de temperatura vai depender da variagdo da razdo I)(T)/L(T),
que por sua vez depende do descasamento de Vrg, B e até de I(Trer) como pode ser
visto em (B.7) e (B.8). No entanto, ao aplicar a formula (A.3) a (B.13), o efeito do des-

casamento de Byos,, Buos, € (Trer) mostra-se nulo, e, desta forma, fornece o seguinte

resultado
2 1 R Tegr \ T
2 REF \ *?
(o} =—U o —+ —=+1 —1 B.14
ER <1n(MN)+R1+ )((TMAX) ) (B.14)
1
X , (B.15)
Vrer (TRerF) (Tvax — Tuin)
onde

1 1 A7
ORvy =5 (1 +A—4> % (B.16)

O erro € avaliado em Tyy4x, pois o maior desvio possivel € obtido para valores tipicos

de desvio AVrg. Um grafico comparando VRep .., € VREF oy, Quando AVrg = SmV €
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apresentado na Fig. B.1

1,2440

1,2420

1,2400

Veee V)

1,2380

1,2360

\V; V V,
— = = = ' REF - @ = REF
REF beal comp,

CcomP,
2

1,2340 I
-40 -25 -10 5 20 35 50 65 80 95 110 125

Temperatura (°C)

Figura B.1:  Comparagdo de VreFz,,» €OM VREF:oyp, » Para AVro = 5mV, e VRERoyp, »
para AVyg = —5mV considerado.

B.4 - Offset DO AMPOP

As observagdes realizadas no Capitulo III acerca do projeto do par diferencial permi-
tem inferir que este estard polarizado em inversdo fraca ou moderada. Neste caso, com o

emprego das equagdes de inversdo fraca obtidas de (III.11)

T
Vs =Vrog (T) +nyosy Vs +nmosyUr In ( ( ) ) (B.17)
Ispecy (T)
VG9 :VT()9 (T) +nposyVs +nmosyUr In ( ( ) ) (B.18)
Ispec, (T)

onde Ispgc inclui BnMOSN’ € possivel demonstrar que o offset obtido pode ser considerado
constante com a temperatura.
O offset do par diferencial é dado por

1 T (T
VGg — VG9 = AVT08’9 +nyosyUr In (%) +nyosyUr In (IiETi) , (B.19)
8

onde I4(T)/I5(T) é a razdo das correntes nos transistores M4 e M5 e é dada de forma
equivalente a (B.7), assim
1y
Utper T AVTO, 5 (TREF) 2
REF  ba T
1)
Mo (TreF ) pa( REF)), (B.20)
us(Trer ) Us(TREF)

Vos = Vis — Ve, =AVrog g +2nmosy

—|—nM05N UT In <
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onde o (1 —)/2 é préximo de 1, uma vez que Yy = —1, 1 para os transistores PMOS. Isto

permite extrapolar o offset por

AVrg 9(TReF ) Ma(TREF
Vs = AVTO&Q 20105, Ut 4.5 (,LL ( ) Ha( )

—=+n Urln
MOSNE=T us(Trer ) Us(TreF)

s ) . (B.21)

desta maneira, € possivel notar que os dois primeiros termos sdo independentes da tem-
peratura, enquanto o ultimo € PTAT. No entanto, como discutido na Se¢do A.4.2 a parte
do descasamento de B(u) é muito menor do que a de V¢, o que torna a tensdo de offser
aproximadamente constante com a temperatura.

Para mensurar o efeito no TC apds a calibracdo € preciso definir

Urln(MN)

NIsR((T)

UrIn(MN)+Vps
NIsR((T)

VrEFpea, (T) =UrIn ( ) +CrUrIn(MN) (B.22)

VREFCOMP(T) =Urln ( ) + (CR + ACR) (UT ln(MN) + VOS); (B.23)

onde fazendo VreF, oy (TREF) = VREF,pp., (TREF) € possivel encontrar aproximadamente

1 1
ACg = -V, B.24
R 08 <1n(MN) +CR> Vos + Uty IN(MN)’ (B-24)

que substituida em (B.23) permite encontrar

Vos + Ur In(MN
+CR) (1— os +UrIn(MN) ) (B.25)
Vos + Unppr In(MN)

Verro(T) = Vos <ln(MN)

A aplicagdo de (A.3) a (B.25) fornece

1

Oor¢C :( +_2_|_1)Gv (MAX— ) 1
Yoramp In(MN) = R %\ Trer VRer (Trer) (Tyax — TMHE/])B’%)

avaliada em Ty4x, onde oy, € dada por (A.43). Na realidade esta expressdo € uma

aproximacgao quando Oypgs assume valores pequenos, como pode ser visto na Fig. B.2

para Vps = 1mV. Para valores grandes de offset (B.26) deixa de valer.
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1,2430

1,2410F

V)

i 1,2390f
o
>

1,2370F

] A

AY
—VREF - -VREF - -VREF N\
\DEAL comp, comp, \

T

1.2350 i : : : : : : i
""7-40 -25-10 5 20 35 50 65 80 95 110 125
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Figura B.2: Comparagdo de Vgrep 4, » COM VREFCOMPl , quando Vps = 1mV, e VREFCOMP2’
quando Vps = —1mV considerado.

B.5 - CALIBRACAO INCOMPLETA

A situagcdo em que a calibragdo ndo é totalmente realizada pode ser expressa da se-

guinte forma:

VREFpea, (T) =VEB, + CRUT In(M N) (B.27)
VrEFooup(T) =VieB, + (Cr +ACR)Ur In(MN) + BT, (B.28)

onde BT refere-se ao erro PTAT, que se fosse todo compensado resultaria em um erro de

TC nulo. No entanto, na compensacao incompleta

Vmin
2 )

VREFCOMP - VREF]DEAL = 6 (B.29)

como descrito na Se¢do II1.6.1, onde & foi incluido de forma a considerar apenas a cali-

bracdo especificada. Da solugdo desta equacdo é obtido

%
2 AgN — BTgeF
ACg = , (B.30)
Ut In (M N )
que substituido em (B.23) permite encontrar
T .V
Verro(T) E—20 —B(T — Trer), (B.31)

- Trer® 2

Como B € um coeficiente varidvel, dependente do termo a ser compensado, que pode

assumir valores positivos ou negativos e € a priori desconhecido, uma boa aproximacao é
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utilizar apenas o termo dependente de Vyrv

T 5VM]N
Trer = 2

Verro(T) —B(T —Tger), (B.32)

que pode ser por sua vez empregado subtraido do erro em 7" = 300K para fornecer uma

estimativa do erro de TC dado por

% 1) 1
MIN < MAX 1) (B.33)

Oorc = )
Vniconrir 2 \Tgrer Vrer (TRer) (Tvax — Tuin)

O efeito deste erro para um Vjy correspondente a uma imprecisao desejada de 0,2%

pode ser visto na Fig. B.3.

1,2430

1,2410

v)

Ll 1,2390 1
w 4

- 'VREF _VRE; -n -VREF

IDEAL comp, comp,

1,2350
~40

-25 -10 5 20 35 50 65 80 95 110 125
Temperatura (°C)

Figura B.3: Comparacio de VreF,; » COM VREFCOMP]’ quando Vi >0V, e VREFCOMPQ’
quando Vjs;ny < OV considerado.

B.6 - ERRO TOTAL DE TC

O erro total de TC pode ser encontrado admitindo que os erros estudados anterior-

mente sdo descorrelacionados, desta maneira

2
Orc = GTCVMl,z + GTCVOPAMP + GTCVIMCOMPLETA ’ (B'34)

que pode ser empregado na especificacdo de um AT Cy4x para uso no problema de otimi-

zagao.
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ESTABILIDADE DO CIRCUITO
EMPREGADO

C.1 - DESCRICAO

Este apéndice aborda a estabilidade do circuito de bandgap empregado. As capaci-
tancias parasitas dos transistores M1 e M2 juntamente com a resposta em frequéncia do
AmpOp e a realimentacdo de sua polarizacdo, constituida pelos transistores M1, M2, M3,
M6 e M7, podem fazer com que o BGR se torne instdvel, como ocorreu nos primeiras
simulacdes realizadas neste projeto. A instabilidade pode ser evitada pelo controle das
dimensdes dos dispositivos para controle dos polos e zeros ou/e pela inclusdo de um ca-
pacitor de compensa¢do. De forma a manter a drea do circuito implementado otimizada,
o controle dos principais polos e zeros da malha fechada do circuito também foi incluido
na otimizagao.

A seguir serd apresentado um modelo de pequenos sinais e a andlise em malha aberta
do circuito de BGR.

C.2 - MODELO DE PEQUENOS SINAIS

Primeiramente, € necessério possuir um modelo de pequenos sinais capaz de carac-
terizar bem o transistor para solu¢do do problema. Para isto recorre-se novamente ao
modelo EKV [26, 39, 40] , de onde pode ser derivado o esquema apresentado na Fig.
C.1(a). Em comparag¢@o aos modelos tradicionalmente estudados, este possui duas trans-
capacitancias, C,, e Cy,5, € uma transcondutancia gmg = nyos gm.

Aproximacdes na regido de saturacdo direta da inversdo fraca e forte dos valores
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das capacitancias e trans-capacitancias sao encontradas nas tabelas C.1 e C.2, respecti-
vamente, e podem ser empregadas para tentar fazer uma maior simplificacdo do esquema
C.1(a). Para isto, compara-se C,, € Cg, a Cgs, uma vez que estas capacitdncias ou nio
interferirdo ou aparecerdao somadas a ultima nas possiveis configuragdes de amplificador,
com exce¢do da dreno-comum, que nao € empregada no circuito em questdo. Como nysos
estd sempre proximo de 1, o capacitor Cy, serd sempre uma parte de Cyq, geralmente me-
nor que 30%, logo Cg;, € desprezado do esquema. Embora Cy, seja pequeno, em inversao
fraca ele frequentemente serd compardvel a Cgs , pois IC ~ 0,1, e desta forma C,, ndo
pode ser desprezado. Adicionalmente, como na maioria dos casos ndo existe efeito de
corpo e nyps € proximo da unidade, pode-se também aproximar gmy por gm e Cy por
C,,. Assim, o modelo de pequenos sinais empregado neste trabalho foi simplificado ao

esquema apresentado na Fig. C.1 (b), onde ry é expresso por

1 GL+G C.1)

"= I

e as constantes C; e C, sdo diferentes para inversao forte e fraca.

C

G o D
° I °

Cop == Cys lo

(gm - S.Cm)Vq (9Ms - 5.Crng) Vs
° Il ' °
Csb
(a)
C

G 0 D
(e, 1 0

Cop = Cys = lo

(gm + 5.Cip)vgs

w
owm

(b)

Figura C.1: Modelo de pequenos sinais no EKV. (a) Modelo de pequenos sinais. (b)
Modelo de pequenos sinais simplificado.

C.3 - ANALISE DA ESTABILIDADE

A andlise de estabilidade consiste em avaliar o ganho de malha aberta S A do circuito

considerando o modelo de pequenos sinais. Para tal o circuito da Fig. C.2 é empregado,
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Tabela C.1: Capacitancias no modelo EKV para transistores em saturacdo direta.

Capacitiancia Inversdo Fraca Inversdo Forte

Cs/(Cox W L) Ic 5
ng / C()x W LOV
—1 —1
Cgb / (Cox w L) ""ZEZ s nynaios

Csb/(coxWL) (nMOS - 1) Cgs/(coxWL)

Tabela C.2: Trans-capacitancias no modelo EKV para transistores em saturacdo direta.

Transcapacitancia Inversdo Fraca Inversdo Forte
IC 4
Cm/ (Cox W L) 3 15

Cms/(coxWL) npmos % npmos 14_5

onde € considerado que a variacdo de tensao e as capacitancias dos transistores bipolares

sd0 muito pequenas e estes sdo desprezados.

.

_|

Cyd;

M2

1.
Il

1
il 1

Figura C.2: Circuito para andlise da estabilidade.

Os capacitores C4 e Cy sdo uma combinagao de capacitancias apresentadas posterior-
mente e Cy € uma capacitancia que representa a carga capacitiva do circuito, neste caso a
capacitancia de entrada do buffer utilizado para teste.

Note que a realimentacao da polarizagdo foi explicitada e interrompida uma vez que

ela afeta a estabilidade. Desta maneira, o ganho da malha passa a ser

G(s) = B(s)A1(s) +Aa(s), (C2)
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onde A (s) é a fungdo de transferéncia do AmpOp, B (s) é a fungdo de transferéncia da re-
alimentacdo principal e A, (s) é a fungdo de transferéncia da realimentagio de polarizagdo
para a saida V,,;.

O problema da funcédo de transferéncia G(s) é dividido no cdlculo das trés fung¢des

individuais, onde se encontram o ganho DC, os zeros e os polos aproximados.

C.3.1 - GANHO A; DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL

O circuito completo do amplificador operacional é apresentado na Fig. C.3, onde

CA :CC + (Cgs1 + Cgbl) + (Cgsz +Cgb2) + (CgS3 + Cgb3) +ng1 (1 +gmy R3)
+Coa, (14gma (R +R2)),
CE :2 (Cgs475 + Cgb4’5 ),

Ry :r08,9//r04.5
considerando o efeito Miller do circuito externo e ry, //ro s >> 1 / gmys.

I Ce gll(gm‘t,s-sCmu,)

(gmy5-sCmy ) :l | —l_

v ,}j
|

q
C9d4.5

CAI RA% ng8'9 J_ ngs,g
= = -Vinl2 Lg(gms.g'scms.g) (gms.s'scms.g)’j }:I; +Vin/2

Figura C.3: Circuito empregado para obter o ganho A (s).

A partir do circuito apresentado se pode escrever o sistema nodal e calcular o ganho
Vour /Vin facilmente através do uso do software Matlab ou outro software matematico. Este
calculo permite determinar o ganho DC

A1(0) = gmg 9 Ry, (C.3)
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€ OS Z€ros

_ &mo
ngsg + Cm8,9 ,
8Mmaqs
Cg+ C,d&g —2Cp ’

Z =+ (C4)

Zy=—2

(C.5)

No entanto, as expressdes dos polos ficam demasiadamente complexas e uma melhor
solugdo € calcular simplificadamente os polos associados a cada n6 através das constantes
RC. Para realizar isto desprezam-se as trans-capacitancias C,,, uma vez que sao pequenas
se comparadas as capacitancias dos nds e afetam pouco os polos, o que ja ndo é verdade no
caso dos zeros. Considera-se também o efeito Miller das capacitancias Cgy, redefinindo

C4 e Cg como

Ch =Cc + (Cysy + Copy ) + (Cs, + Cgpy ) + (Cgs; + Cgpy) + Coa, (1+8m1 R3) + Cods
+ Coa, (14-gm2 (R1 +R2)),
C;:“ =2 (C8S4,5 + Cgb4,5) + ngss,97

(C.6)
e os polos do amplificador tornam-se
P ! (C.7)
1= CA RA, :
8My s
P =— =, C.38
o) cL (C.8)
Desta maneira, a funcdo de transferéncia é expressa como
—7Z — 7
(s—21)(s—2) (C.9)

A1<S) = gmg’gRA (S—Pl) (S—Pz) .

C.3.2 - GANHO 3 DA REALIMENTACAO

O transistor M1 e o resistor R3 podem ser eliminados para realizar o cdlculo da fun¢do
de transferéncia da rede beta. Assim, o circuito a ser utilizado no cdlculo € apresentado
na Fig. C.4, onde C; € dado por

gms 9
G = Cgsg.e + Cgb&9 + ng8‘9 (1 + ) :
' 8Mmy s

O cdlculo do ganho DC, dos polos e zeros da rede beta seguem o mesmo principio
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[
H

Vin I
Cyd, | c
Vout %
(e

L

"l
. L
1

Figura C.4: Circuito da rede beta utilizada no computo de S (s).

mostrado para o ganho do amplificador. Assim,

P(0) = —gmaRy, (C.10)
m

“s +%’ (C.11)

Py=- (R2+Ry) (CL+ngz(11+ RS (C.12)

h= _Iﬁ’ (C.13)

e a funcdo de transferéncia dada por

(S—Z3)
(S—P3)(S —P4) )

B(s) = —gmR, (C.14)

C.3.3 - GANHO A> DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL

O circuito de pequenos sinais correspondente a realimentagdo provocada pela auto-
polarizacdo do AmpOp € apresentado na Fig. C.5.

As expressoes dos zeros encontrados pela solugdo das equagdes nodais do circuito
ficam muito complexas devido a presenga de C,y,, por isto, foi considerado que este
capacitor € um miltiplo de Cgq, ; € o efeito de Cy € Gy, foram desprezados. Desta

maneira, seguindo o método apresentado anteriormente o ganho DC de A, (s) é

—1
.
A>(0) ~ 377 <1+ Ow) ~1, (C.15)

2gme Foy 5

uma vez que gmy = 2 gmg € rog, >> I, 5, pois 0 comprimento de canal do par diferencial
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I Ce gl/(gm‘;,s—SCmA,s)
Vout j

ngs,g

' S ngs,g
(o éj
4,5 l:l log o logg I:l g
1/gm5%

Vin

1,
—H
I

|
v 1 fo;

Figura C.5: Circuito empregado para obter o ganho A;(s).

¢ bem menor que o do espelho de corrente M1-M2, devido a suas regides de operagao.

Da mesma maneira os zeros sao

1

Zy=— ) (C.16)
g 9 (ng4,5 + ng8,9 )

Zs =+ 81 (C.17)
Cedr

Zem+ 89 7. (C.18)
Cm&g

&My 5

Z7 =+ : =73, (C.19)

ng4.5 + Cm4,5
tendo em mente que Cyqy = Cgq, 5, € 0s polos sdo dados por
P. : (C.20)
5= :
4gm879C858,9
1

Ps=— ) (C.21)

8Me (ng4,5 + ng7 )
1
- —P C.22
7 CA RA 15 ( )
p=-5045 _p, (C.23)
Cg

onde Py foi desconsiderado por ser bem maior que os outros. Assim, a expressao geral de

As(s) é

(s—=Z1)(s—Z3) (s —Z4) (s — Zs)
(s=P)(s=P)(s—h5)

As(s) = (C.24)
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e (C.2) pode ser escrita como

(s—2Z1)(s—7Z3)

G(s) = — gmg 9gmaRaR) PG PGP B ) (C.25)
X <(S—Zz) (s—py)— 8= %) Sn;j;)ngég) (S_P“)) , (C.26)

a partir de (C.9),(C.24) e (C.14). E necessario computar o termo entre parénteses em
(C.26) para obter os zeros resultantes, o que nao é uma opcao boa a ser implementada
no algoritmo devido a complexidade. Mas apds uma observacdo da equacdo € possivel
notar que o segundo termo entre parénteses encontra-se dividido pelo ganho 3(0)A;(0),
que em geral é maior que 500. Uma opg¢ao € desprezar este termo, o que significa que a
realimentacio da polarizagdo do amplificador € ignorada. Este método produz um bom
resultado aproximado, mas hd uma segunda opcdo para tentar considerar o efeito dos
zeros desprezados, que € desprezando o termo entre parénteses. Desta maneira, se durante
a simulacdo do circuito a MF nao for satisfatéria empregando uma forma, pode-se tentar
com a outra.

O objetivo de conhecer os polos e zeros aproximados € poder estimar a margem de

fase para ser possivel especificd-la no projeto. Desta forma,

1 { ™ —1{ @ _1{ @o
MF = E—Zmn ! <E) —Ztan ! (Z) +Ztan ! (Z—E> , (C.27)

onde Pg, Zp e Zg sao respectivamente, os médulos dos polos do lado esquerdo, zeros do
lado direito e zeros do lado esquerdo, e @y € a frequéncia em que o ganho € 0 dB. Esta
frequéncia pode ser encontrada, notando que P; serd o polo dominante e admitindo que

nao existe nenhum outro polo ou zero entre sua frequéncia e a de 0 dB, assim
wp = B(0)A(0) Py, (C.28)

que junto a (C.27) fornece a restri¢cao

4
T _ Ao Py 1 Ao Py
MF, <( )90"— tan~' (2221 _ SELECT POLOt Aol
psvec < (qa) 90"~ Lran ™ (%57 roLowan (!
AP AoP
~ Y tan ' (22 ) + SELECT_ZERO tan™" | =2 ), (C.29)
i=13 Zi %

onde MFgsppc € a margem de fase especificada em graus e SELECT_POLO e
SELECT_ZERO, assumem os valores O ou 1, de acordo com o método descrito ante-

riormente.
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