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Resumo

A demanda por solugoes de sistemas de gerenciamento de poténcia on-chip tem aumentado
bastante. Tal cenario é condicionado a deixar os circuitos cada vez mais independentes
de fontes de energia como baterias e a rede elétrica. A principal solu¢do é o emprego da
colheita de energia abundante no ambiente sob diversas formas: luz, movimento, radiagao,
calor e outros. Neste trabalho serao analisados alguns blocos essenciais e as consideracoes
béasicas para a implementacao da Unidade de Gerenciamento de Poténcia dos dispositivos
sem fio que realizam a coleta de energia eletromagnética. O objetivo é conseguir realizar
um bom levantamento bibliografico, seguido das implementacoes dos circuitos com auxilio
das ferramentas Cadence. Assim, os circuitos serdao implementados em nivel de transistor

e serd comparado o seu comportamento aos circuitos elencados na revisao bibliografica.

Palavras-chave: Energy Harvesting; Unidade de Gerenciamento de Poténcia; Baixo Con-

Sumao.



Abstract

The demand for on-chip power management systems has increased. Such a scenario con-
ditions circuits to become increasingly independent from energy sources such as batteries
and the power grid. The main solution is to use energy harvesting to use abundant energy
sources present in the environment in different forms, such as light, movement, radi-
ation, heat, and so forth. This work aims to analyze the blocks and the foundational
considerations of the basics of electromagnetic energy harvesting as a power source for
ultra-low-power circuits. The objective is to elaborate a comprehensive literature review
and further implementation of the circuits through the Cadence Virtuoso software. Such
circuits are to be implemented at transistor level and their respective behaviors shall be

compared to those of similar circuits previously found in the literature review.

Key-words: Energy Harvesting, Power Management Unit, Ultra-Low-Power.
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1 Introducao

Neste capitulo, sera feito uma apresentacao inicial do trabalho, conceituando-o em:
objetivos gerais e especificos, motivagoes, justificativas e metodologia. A organizagao do

trabalho também sera apresentada.

1.1 Objetivos

O presente trabalho visa realizar o projeto e caracterizacao de um regulador LDO
e um conversor DC-DC, componentes basicos de uma unidade de gerenciamento de po-
téncia. O objetivo é analisar as topologias mais utilizadas de alguns destes blocos, em
primeiro momento de maneira mais tedrica. Em um segundo momento, sera proposta a
implementacao de um circuito eletronico integrado por meio da ferramenta de desenho de
esquematico Cadence Virtuoso, na versao 6.18. Para a simulacao, sera utilizado o Spectre,

na versao 17.1.

1.2 Justificativa

Todos os dispositivos eletronicos precisam de uma fonte energética para a operagao.
Dispositivos pessoais como celulares e computadores sao exemplos triviais de dispositivos
alimentados por baterias ou por tomadas, e quando ndo por ambos. A natureza da ali-
mentacao pode ser distinta dependendo da necessidade do dispositivo. Por exemplo, nao
se pode conectar um computador diretamente nos fios de alta tensao da rede de energia.
Assim, é necessario realizar a conversao energética para um formato que seja compativel
com os dispositivos eletronicos alvos. Levando em consideragdo que um dispositivo ele-
tronico é nada mais que um conjunto de subcircuitos, também é necessario que hajam
blocos internos especificos para o gerenciamento energético. Os blocos de gerenciamento

energético compoem a Unidade de Gerenciamento de Poténcia (UGP) de um dispositivo.

O projeto de uma Unidade de Gerenciamento de Poténcia é baseado nos requisitos
de projeto das demais unidades de funcionamento de um circuito integrado. As topologias
obedecem o mesmo principio de funcionamento, adotando algumas diferengas em alguns
blocos e integrando-os em funcao dos requisitos estabelecidos. Assim, para cada projeto,
¢é necessario realizar uma etapa de otimizacao do circuito de gerenciamento energético, o

que depende primariamente da fonte energética do sistema.

Em sistemas de energy harvesting de baixissima poténcia, a fonte é normalmente

de baixa tensao e baixa corrente. Tal faz com que o projeto dos componentes seja feito a
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considerar o minimo de dissipagao possivel, resultando no maximo de eficiéncia. Assim, ha
sempre uma gama de trocas a serem consideradas, o que impacta diretamente na escolha

das topologias de circuitos que serao implementados.

Em sistemas de coleta de energia eletromagnética, o sinal apresentado é normal-
mente de baixa amplitude, baixa poténcia e de frequéncia a depender do front-end RF
(antena e circuitaria para adequacao do sinal). Apés retificado, o sinal apresenta um rip-
ple constante e baixa corrente. Logo, os blocos devem ser feitos com uma boa rejeicao ao
ruido, um baixo consumo e, a depender do casamento de impedancia, uma boa resposta

aos transientes de linha.

Devido a alta complexidade da construcao de cada bloco da Unidade de Geren-
ciamento de Poténcia, este trabalho tera foco na construcao de um conversor DC-DC
do tipo Buck e dos reguladores de tensao lineares de baixa queda (LDO), para um sis-
tema de coleta de energia eletromagnética. O conversor DC-DC Buck sera utilizado para
gerenciar a conversao da tensao ofertada pela bateria; os LDOs, por sua vez terao o enfo-
que do seu projeto direcionados para atender as especificagoes dos dispositivos de coleta

eletromagnética.

1.3 Metodologia

A metodologia utilizada no projeto foi a Top-Down. As tarefas do projeto sao sepa-
radas em etapas que nao podem ser feitas de maneira concomitante. Uma representacao
bésica desse tipo de metodologia para o projeto de circuitos digitais pode ser vista na

figura 1.

Especificacio do
Sistema

Y

Projeto Funcional

A 4

Projeto Arquitetural

A 4

Projeto Logico

Y

Empacotamento e

Teste . Fabricacao o« Projeto de Leiaute e Projeto Eletrico
=1

Figura 1 — Etapas de um projeto de um circuito integrado.

Segundo (JOHANN, 1997), essas etapas podem ser explicadas da seguinte forma:

» Especificagao do Sistema: Nessa etapa ¢ utilizada uma grande quantidade de
tempo, pois é feito a designagao das equipes, pesquisa de solugoes, definicao das

interfaces entre os blocos do sistema, e os fatores comerciais.
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« Projeto Funcional: Descreve abstratamente o sistema que funcione de forma a va-
lidar inicialmente a ideia proposta. Normalmente, utiliza-se linguagens de validagao
Very Large Scale Integration (VLSI).

« Projeto Arquitetural: Aqui sdo definidos os blocos funcionais per si. Sao definidas

as topologias e arquiteturas internas baseado no comportamento requerido.

o Projeto Légico: Aqui o projeto é refinado logicamente. Assim é feito a verificacao

da estrutura de funcionamento da unidade de controle sobre as outras unidades.

o Projeto Elétrico: Os circuitos entdo sao projetados utilizando os componentes

bésicos como capacitores, resistores, transistores e indutores.

« Projeto de Leiaute: E feito o projeto fisico do sistema: a disposicdo dos compo-

nentes, a geometria dos componentes e a extragao dos efeitos parasistas.

o Fabricacao: O circuito é enviado para a fabricacao a partir do leiaute. Nesse ponto,

nao ha acao a ser tomada pela equipe de desenvolvimento.

« Empacotamento e Teste: O circuito ¢ entdao encapsulado para a produgao em
massa, antes de passar por um lote de testes que visam caracterizar o circuito final

e encontrar possiveis erros de fabricacao e projeto.

Neste projeto, as etapas realizadas incluirao até a etapa de projeto Elétrico.

1.4 Organizacdo do trabalho

O documento segue a organizagao dada em quatro partes: Revisao Bibliografica,
Projeto, Implementacao e Resultados, e Conclusdo. A primeira parte tem o intuito de
nivelar o leitor quanto aos conceitos basicos abordados e estabelecer os componentes de
base para a realizacao do projeto. A segunda parte reflete a modelagem dos circuitos, a
implementacao e simulacao via software. A tltima parte analisa os resultados obtidos, as

possiveis melhorias e os trabalhos futuros a serem realizados.
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?2 Referencial Tedrico

Este capitulo é destinado a apresentar os conceitos basicos e pertinentes para a
compreensao do projeto dos circuitos e do resultado analisado. O contetdo serd apresen-
tado de maneira progressiva, dando énfase aos parametros de maior criticidade para a

aplicagao selecionada.

2.1 Visao Geral do Projeto

O desenvolvimento da internet das coisas (Internet Of Things - IOT) fez com que
houvesse uma nova era na revolugao industrial. Como pecas-chave desse fenomeno estao
os dispositivos sem-fio de ultra baixa poténcia, largamente utilizados em aplicacdes de
Radio Frequency Identification (RFID), dispositivos vestiveis, dispositivos biologicamente

implantaveis e no setor militar.

Apesar dos varios projetos envolvendo circuitos com baixissimo consumo de po-
téncia, os dispositivos sem-fio ainda possuem uma forte interdependéncia com as baterias,
cujo problema primario é o tempo de vida 1util finito. Sistemas auténomos que coletam
energia do ambiente sao, agora, estratégias para suplantar totalmente ou parcialmente

essa deficiéncia.

O conceito de energy harvesting consiste em capturar a energia disponivel no am-
biente e converté-la em energia elétrica utilizando um transdutor. O ambiente oferece
diversas fontes de energia como a luz (PRABHA; RINC6N-MORA, 2016), o movimento
(TORRES; RINCON-MORA, 2010), a vibragao (KWON; RINCON-MORA, 2010), o ca-
lor (TRAN-DINH et al., 2021), a radiagdo (LEICHT; MANOLI, 2017), e outras formas

de energia em que ha um transdutor adequado para coletar essa energia para o sistema.

Nesta senda, a energia disposta no ambiente é capaz de fornecer também infor-
magoes sobre o ambiente. Uma aplicagao interessante pode ser vista em (LYU; WANG;
BABAKHANTI, 2020), onde é utilizada a energia eletromagnética para a alimentagao de
uma tag RFID vestivel, além de realizar a medi¢ao dos sinais vitais a partir da amos-
tragem da amplitude do sinal de alimentacao. Com a mesma energia de alimentacao, sao
enviadas as informagoes sobre a frequéncia respiratoria e cardiaca para um receptor ultra

banda-larga (UWB), como visto na Fig. 2.
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Figura 2 — Ilustracao da tag RFID vestivel para monitorizacao de sinais vitais. Fonte:
(LYU; WANG; BABAKHANTI, 2020).

Wearable
RFID Tag

A realizagao desse circuito baseia-se em blocos que tenham um baixo consumo de
poténcia, caracterizando-os como sistemas ultra-low power. A alimentacao desses circui-
tos baseia-se em blocos basicos utilizados normalmente na unidade de gerenciamento de
poténcia: reguladores LDO, Conversores DC-DC, retificadores e charge-pumps. Os blo-
cos que compoem o sistema de gerenciamento de poténcia necessitam operar em baixo
consumo, além de oferecer mais robustez a alguns pardmetros, como o Power Supply Re-
jection Ratio (PSRR) e a regulagao de linha. Tais nuances serdo abordadas nos capitulos

seguintes.

2.2 Conversores DC-DC

Os conversores DC-DC sao circuitos que convertem um nivel de tensao DC de
entrada em outro nivel de tensao DC de saida que pode ser maior ou menor que o nivel
de entrada. Seu funcionamento consiste no chaveamento sincrono ou assincrono de um
filtro LC. Sao dois os conversores DC-DC mais basicos: buck e boost. As topologias dos

conversores supracitados podem ser vistas na Fig. 3.

D +
Vin 1-D C—= R, % Vour Vin

(a) Topologia para o conversor do tipo buck. (b) Topologia para o conversor do tipo boost.

Figura 3 — Arquiteturas dos conversores DC-DC mais bésicos.



Capitulo 2. Referencial Teorico 20

Ambos os conversores sdo baseados em um filtro do tipo LC, que pode ser modelado
como visto na Fig. 4. A funcao de transferéncia desse circuito é facilmente obtida por meio

do divisor de tensao, resultando na Eq. 2.1 (MITCHELL; MAMMANO, 2001).

1
Vls) I
sz) —32+ S +L (21)
R;C LC
L,
2115
+
viss (D) ue== RS V)

Figura 4 — Filtro LC basico utilizado nas topologias de conversores DC-DC buck e boost.

A partir da funcao de transferéncia é possivel ver que, para um filtro com pouco

fator de amortecimento, a frequéncia de corte (w.) do filtro pode ser dada pela Eq. 2.2.

[ 1

Tendo feito isso, ha agora duas formas principais de se realizar o controle das
chaves: por modulagdo de largura de pulso (PWM) ou por modulagiao de frequéncia de
pulso (PFM). O modo PWM opera por meio da comparagao do sinal da saida por um
sinal de referéncia, em que o resultado do erro entre esses dois sinais é comparado com

uma onda dente de serra que realiza a modulacao da largura de pulso, como é visto na
Fig. 5.

Error Amp Amplified Error

DC Reference —+ Voltage, V_

Feedback —/ C.Dmp PWM

Signal B Control
Sawtooth
Reference

Figura 5 — Esquema de controle por PWM para os conversores DC-DC. Fonte: (MIT-
CHELL; MAMMANO, 2001).

O controle PFM, no entanto, nao é como o PWM (o sincronismo é gerado pelo

sinal dente de serra). Um esquema de controle PFM pode ser visto na Fig. 6. A saida do
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amplificador de erro é comparado com uma tensao de referéncia (Vref) e por uma tensao
gerada por um circuito de transcondutancia constante (Vbiasl). A saida do sinal PFM

entao ¢ modulada segundo a queda de tensao do circuito abaixo ou acima dos limiares
definidos.

VREF +

Error 0—[
+

Viiast © P

L1R Q|—o PFM

—1S Q ——~ PFM

Figura 6 — Esquema de controle por PFM para os conversores DC-DC. Fonte: (LIOU et
al., 2007).

E possivel realizar o projeto de um conversor DC-DC com modos PWM e PFM
mutuos, melhorando a eficiéncia final, como visto na Fig. 7. Em cargas mais pesadas, o
controle PWM é mais eficiente, o ripple é reduzido devido ao sincronismo e a resposta a
transientes ¢ mais rapida. Entretanto, em baixas cargas, a eficiéncia do modo PWM cai
principalmente devido as percas do chaveamento dos transistores e pela descontinuidade
da corrente no indutor, o que faz com que haja o retorno de corrente para a tensao
de referéncia. Assim, em baixas cargas, o controle PFM sobressai sobre o PWM, pois
modula a frequéncia com o qual o indutor é chaveado. A grande desvantagem do modo
PFM é a baixa velocidade de resposta ao transiente e o ripple maximo é expressivamente
aumentado (LIOU et al., 2007).
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Figura 7 — Conversor DC-DC buck com os modos PWM e PFM implementados. Fonte:
(HA et al., 2014).

2.2.1 Método de compensacao

A operagao de uma conversor DC-DC em alta carga, como visto, é feito primari-
amente pelo PWM. Um diagrama de um conversor DC-DC genérico utilizando o modo
PWM em malha fechada pode ser visto na Fig. 8. Nesta figura pode ser visto o estagio de
poténcia que inclui o conjunto de capacitores, indutores e/ou transformadores que com-
porao o formato do filtro; as chaves para o chaveamento de tensao no filtro; e o modulador
de sinal PWM. Também pode ser visto o amplificador de erro, que é responséavel por rea-
lizar a retroalimentacao e a compensacao. A tensao de saida é retroalimentada por meio
da amostragem da tensao de um divisor resistivo. O sinal de controle gerado por meio do
amplificador de erro é enviado para o modulador PWM que aumenta o ciclo 1til quando
a tensao de saida estd baixa, e diminui o ciclo util quando a tensao de saida esta alta.
Isso caracteriza como uma malha com realimentacao negativa. Portanto, o ganho e a fase
de malha é um compromisso entre o ganho e fase do amplificador de erro, do modulador

e do estagio de poténcia. O comportamento do ganho e fase de malha definirdo o quao

bem funcionard o conversor DC-DC (SHEEHAN; DIANA, 2016).

Trés parametros que sao dependentes do ganho e da margem de fase sao a largura
de banda, a margem de ganho e a margem de fase. A largura de banda de um sinal
representa o quao bem o circuito responderd a transientes de carga: quanto maior a largura

de banda, mais veloz serd a acao de compensacao da malha. A margem de fase ditard
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o tipo de resposta que o circuito terd a transientes: sub amortecida, super amortecida
ou criticamente amortecida. Por fim, a margem de ganho relaciona-se diretamente com
a margem de fase, sendo também um parametro passivel para avaliacdo. Para um bom
projeto, consideram-se margens de fase entre 45° e 60° uma faixa ideal; margens de ganho
de aproximadamente —6d B e abaixo; e larguras de banda de aproximadamente um quinto

ou um décimo da frequéncia de chaveamento um valor adequado.

Power Stage: Load
VN |Inductor/Transformer| Vour e
Power Switches l } AL :
Modulator :’ 1 :
| |
Ve V'our I | !
e Compensation 'I_'est T L___T.
Signal
Error
Amp VRer =

Figura 8 — Controle em malha fechada de um conversor DC-DC PWM em malha fechada.
Fonte: (SHEEHAN; DIANA, 2016).

A Fig. 9a mostra uma resposta criticamente amortecida para o transiente de carga:
hé oscilagoes durante as trocas de carga. Isso implica que a margem de fase esta baixa
(aproximadamente 45° ou um pouco acima). Ao passo que o circuito da Fig. 9b mostra
um fator de amortecimento bem melhor nao causando oscilagoes durante os transientes
de carga. Note, entretanto, que um circuito com uma margem de fase maior possui uma
resposta ao transiente um pouco mais lenta do que o circuito com menor margem de fase.
Assim, cabe ao projetista ajustar a margem de fase em uma especificacdo que atenda os

requisitos do projeto.
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leCroy laCroy
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lout - lour
| Vour ‘ Vour
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(a) Resposta transiente com baixo fator de (b) Resposta transiente com bom fator de
amortecimento (criticamente amortecido), amortecimento (super amortecido), nao
causando oscilagoes durante os transientes causando oscilacoes na tensao durante os
de carga. transientes de carga.

Figura 9 — Resposta ao degrau de carga de um conversor DC-DC buck real. Fonte: (SHE-
EHAN; DIANA, 2016).

2.2.1.1 Compensacdo Tipo |

A compensacao do tipo I pode ser vista na Fig. 10. Esta é o tipo mais simples de
compensacao. E composta apenas por um pélo dado pelo capacitor C'omp, € ¢ normalmente
utilizada quando se tem uma carga de corrente constante, como a alimentacao de um LED

(LEE, 2014). Este tipo providencia apenas um tinico polo na origem, causando uma queda
no ganho de —20dB/dec.

vdd

C|C|OMP
RFBT g | |

Figura 10 — Esquemético de um compensador do tipo I.

A frequéncia de cruzamento do ganho unitario (0dB) pode ser dada pela Eq. 2.3.
Na condicao estado DC, as entradas do amplificador sao virtualmente curto-circuitadas.
Isso determinara o valor da tensao de saida. Entretanto, quando aplicado uma perturbacao

no circuito, do ponto de vista de andlise frequencial, somente o resistor Rppr entrard na
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andlise, sendo o resistor Rppp apenas um resistor de polarizagao (LEI; MAN, 2004).

1
B 27TRFBT C1comp

fpl (2.3)

Tal compensacao ¢ pouco utilizada por ser mais 1til quando tem-se sistemas com
deslocamento de fase minimo. Além disso, o fato de possuir apenas um pélo, faz com
que a frequéncia em que ocorre o ganho unitario seja baixa, caracterizando-o como um
circuito com uma resposta ao transiente bastante lenta. A resposta em frequéncia desse

circuito pode ser vista na Fig. 11.
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Figura 11 — Resposta em frequéncia para o compensador do tipo I. Fonte: (SHEEHAN;
DIANA, 2016).

2.2.1.2 Compensacdo Tipo Il

A compensagao do tipo II pode ser vista na Fig. 12. Tal compensagdo possui um
polo na origem, e um par zero-polo, sendo normalmente utilizada em conversores DC-DC
no controlados em modo corrente (RAHIMI; PARTO; ASADI, 2010). A posi¢ao do polo
pode ser encontrada a partir da Eq. 2.5 (considerando Ciyp >> Chp) € a posigdo do

zero a partir da Eq. 2.4.
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Figura 12 — Esquemaético de um compensador do tipo II.

1
e = ———— 2.4
f 277Rcompccomp ( )
i (25)
e RcompOHF .

Tal compensacao ¢ usada para conversores que detém apenas um polo em seu filtro
com um deslocamento de fase maximo de 90°. Estes casos sao encontrados em conversores
de topologia boost, buck-boost e fly-back operando em modo descontinuo. E como dito,
conversores operando em controle por modo corrente também sao casos onde o filtro
possui apenas um polo. Como o polo é causado pelo capacitor de filtro e a resisténcia
de carga, a frequéncia com o qual ele ocorre é extremamente baixa. Nesse sentido, para
que a resposta ao transiente seja estendida, é necessario que a largura de banda também
o seja. Para isso, ¢ adicionado um zero, dado pela Eq. 2.4, antes do primeiro polo do
filtro, causando um avanco de fase e melhorando a largura de banda consequentemente. A
largura de banda agora passa a ser ditada pelo polo de alta frequéncia dado pela Eq. 2.5
(LET; MAN, 2004). A resposta em frequéncia desse tipo de compensador pode ser vista
na Fig. 13.
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Figura 13 — Resposta em frequéncia para o compensador do tipo II. Fonte: (SHEEHAN;
DIANA, 2016).

2.2.1.3 Compensacao Tipo Il

Para o conversor PWM em modo tensao, o tipo de compensa¢ao mais comum é
o Proporcional-Integrativo-Derivativo (PID), ou compensagao tipo 3. Tal controlador é
munido de dois zeros em baixas frequéncias e dois polos em mais altas frequéncias. O

esquematico deste tipo de circuito pode ser visto na Fig. 14.

vdd
Cur

1 [l

c Il

FE Ccomp  Recomp
Regr % !
R
Vs ~

Figura 14 — Esquemaético de um compensador do tipo III.

Considerando que o filtro LC utilizado no conversor DC-DC Buck é composto por
dois pdlos complexos conjugados, tem-se que a fase serd invertida 180°. Tal inversao pro-
voca a instabilidade do controle em malha fechada, tornando-o alimentado positivamente.
E necessério, portanto, realizar a compensacio desse atraso de fase por meio de um avanco
de fase. O avango de fase é realizado por meio de zeros, f.e, € ff., como visto na Fig. 15.
Assim, é possivel entao estabilizar o sistema realizando a compensacao da fase antes de
atingir o produto ganho-banda (LEI; MAN, 2004).
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Figura 15 — Resposta em frequéncia para o compensador do tipo III. Fonte: (SHEEHAN;
DIANA, 2016).

Intrinsecamente, o capacitor utilizado no filtro LC possui uma resisténcia equi-
valente chamada Equivalent Series Resistance ESR. Tal resisténcia implementa um zero
adicional no sistema, f.s, que é dependente do valor da resisténcia, e que, por sua vez, é
fortemente dependente da tecnologia do capacitor utilizado. Para capacitores ceramicos,
o valor de ESR ¢é de aproximadamente de 3 — 5mf2; para capacitores eletroliticos, o ESR
utilizando a composi¢ao de polimero de aluminio é, normalmente, na faixa de 10 — 20m{2.
J& para capacitores eletroliticos construidos com outras composicoes, o valor do ESR pode
chegar a faixa de centenas de m§) (SHEEHAN; DIANA, 2016).

As Eqgs. 2.6, 2.7, 2.8 e 2.9 que modelam os polos e zeros do compensador do tipo
ITI, assumindo que os valores dos componentes serao Cy > C3, Ry < Ry e Ry < R3. Para
se realizar uma boa compensacao do conversor DC-DC Buck PWM em modo tensao,
precisamos realizar o avanco de fase uma frequéncia logo apds o atraso de fase, ou seja,
numa regiao entre o segundo zero e o primeiro polo, e o segundo pélo deve ser posto
em metade da frequéncia de amostragem. Como maneira de mitigar o zero proveniente
do ESR, o primeiro polo é posto na mesma frequéncia do zero proveniente do ESR. O

resultado final da compensagdo em malha fechada pode ser vista na Fig. 15 (RAHIMI;
PARTO; ASADI, 2010).

1
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1

P2 = 27TR303

2.3 Low Drop-out Voltage Regulators

Os Low Drop-out (LDO) wvoltage requlators sao blocos essenciais nos sistemas de
gerenciamento de poténcia. Eles sdo normalmente utilizados em sistemas que necessitam
de uma fonte de tensao com o minimo de ripple para os blocos analdogicos e de radio-

frequéncia com sensibilidade ao ruido.

O formato béasico de construcao de um regulador LDO pode ser visto na Fig. 16a.
A construgao basica compreende basicamente um pass transistor (Mp), um amplificador
de erro (AE), uma realimentacao (Rr; € Rpo) e um capacitor fora do chip (Cp). A fonte

de corrente I, compreende a carga requerida.

VRer

Dominant
| Pole

(a) Arquitetura de um regulador LDO com o

capacitor externo. (b) Arquitetura de um regulador LDO sem ca-

pacitor externo.

Figura 16 — Diferentes arquiteturas de reguladores LDO. Fonte: (TORRES et al., 2014).

A maior limitagao do circuito da Fig. 16a é que o capacitor C', é da ordem de alguns
microfarad. Esse capacitor incrementa o valor total do sistema e ocupa um espaco precioso
no circuito. Ja na Fig. 16b é utilizado uma arquitetura de regulador que nao necessita
do capacitor externo, diminuindo o custo final do sistema. A principal desvantagem dessa

arquitetura é a instabilidade em baixas cargas.

A funcao de transferéncia de um regulador LDO sem capacitor externo é dado
pelo diagrama da Fig. 17 e utiliza a Fig. 16b como referéncia. A entrada e saida sdo dadas

por Vi, e Vou, respectivamente. O fator de realimentacao é dado por 3, e A, é o ganho
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do transistor M,. O polo de saida do sistema dado por wy,. A fungao de transferéncia do

amplificador de erro pode ser dada pela Eq. 2.10.

Aspo
L, AE com um polo

Aup(s) = { 1+ 5/wm, (2.10)

AFE o0 .
: ., AE com dois polos
(L /) (1 + 5/02) g

Vin +-/I \ N Ap

K’/ 1+ 5/wpo > Vour

-

Apa(s) [« q; 8 L

VreF

Figura 17 — Diagrama do controle em malha fechada de um LDO sem capacitor externo.

A estabilidade de um circuito pode ser dada a partir do produto ganho-banda
(GBW) e da relagao com a localizagao dos polos e zeros na frequéncia. A robustez de uma
estabilidade é dada principalmente pela margem de fase. Estabelecendo uma margem
de fase entre 45° e 60°, garante-se a estabilidade do circuito mesmo depois dos erros de
fabricacao, além de oferecer uma boa resposta a transientes. O diagrama de bode para
um regulador LDO sem capacitor externo com dois polos (um polo no amplificador de

erro) pode ser visto na Fig. 18.
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Figura 18 — Diagrama de bode para um LDO sem capacitor externo e com amplificador
de erro de um estagio. Fonte: (TORRES et al., 2014).

Observando a Fig. 18, é facil perceber que para se obter uma boa margem de fase

é necessario que o polo de baixa frequéncia esteja em frequéncias mais baixas, e o polo de
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alta frequéncia seja deslocado para mais altas frequéncias. Para manipular esses polos no
circuito, ¢ necessario conhecé-los. O polo de alta e baixa frequéncia, dados por wyy € wpi,

podem ser expressos pelas equagoes 2.11 e 2.12.

o = gciit x I, (2.11)

Jo,EA
= : e 2.12
a)pl (Cl—i-(l—i—Ap)CZ) X L ( )

onde

Jout = Gds + 9L + gs,

1
% = Rp1+ Rpo’
gas = M1,
Imp = \/Kpjb
Ap = @ =~ KpIL : L = \/?p y
Gout K- I, K\I
GBW — ng;EA

Alguns parametros sdo importantes para caracterizar o funcionamento de um re-
gulador LDO. A melhoria em uma caracteristica depende da topologia utilizada, e ha
sempre uma troca entre a performance das propriedades do regulador LDO. Tais fatores

serao descritos nas subsegoes subsequentes.

2.3.1 Drop-Out

Drop-Out é a queda minima necessaria entre a tensao de entrada e a tensao de
saida. Esse parametro é exclusivamente determinado pelo pass device, que deve manter-
se em estado de saturagao mesmo providenciando o maximo de corrente (TANTAWY;
BRAUER, 2004). Assim, a escolha da tensao de entrada pode ser dada pela Eq. 2.13.

Vin = Vour,gm + Vpo (2.13)

O transistor de passagem pode ser do tipo PMOS ou NMOS, como visto na Fig.
19. Para o transistor PMOS, quanto menor a tensao na porta, menor sera a resisténcia
Rpg. Segue-se que quanto mais proxima a tensao de entrada, menor tera de ser a tensao
na porta para manter o valor de Rpg baixo. O valor maximo de Rpg, entdo acontece
na saturagao negativa do amplificador de erro, resultando em uma queda de tensao dada

pela corrente maxima, oy, multiplicada pelo Rps. Nota-se, também, pela Fig. 20, que
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a queda de tensao é menor quanto maior for a tensdo de entrada. Isso se da porque a

tensao Vgg torna-se mais negativa, diminuindo ainda mais o Rpg.

O regulador utilizando o transistor NMOS da Fig. 19 possui a vantagem princi-

pal de ser menor em tamanho em relacao aos transistores PMOS, pois a mobilidade dos

elétrons é maior que a mobilidade das lacunas (RAZAVI, 2021). Entretanto, essa topo-

logia faz com que o circuito aumente a sua complexidade. A primeira complexidade é a

necessidade de um elevador de tensdao - nesse caso, um charge pump - na alimentagao

do amplificador de erro para manter o Rpgs quando a tensao de entrada se aproxima da

tensao de saida.

Vour = Vger x (1+R1/Ry)
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Figura 19 — Dispositivo de passagem sendo transistor PMOS ou NMOS. Fonte: (TAN-
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Figura 20 — Tensao de Dropout vs. tensao de entrada para o regulador LDO comercial

TPS799. Fonte: Tezas Instruments.
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2.3.2  Power Supply Rejection

Uma das principais fungoes dos reguladores LDO é proporcionar um sinal com
baixo ruido e boa estabilidade. Tais caracteristicas nao sao muito factiveis com outros
blocos como os conversores DC-DC e os charge pumps (SHYLAJA; RINCON-MORA,
2021). Sendo assim, os reguladores LDO também sao utilizados em conjunto com esses

outros blocos, facilitando o projeto com um sinal mais estavel, como visto na Fig. 21.

[ VIN v
—— R ©—=— LDO —>©

| Battery I <~ | Dig Loads Ana. Loads

Figura 21 — Aplicacao tipica de reguladores LDO com outros blocos gerenciadores energia,
onde SL é um regulador chaveado. Fonte: (SHYLAJA; RINCON-MORA,
2021)

A métrica para medi¢do de ruido da entrada para a saida chama-se Power Sup-
ply Rejection (PSR) e pode ser definida como a inabilidade do sistema de amplificar o
sinal de ruido da entrada para a saida. O PSR ¢é inversamente proporcional ao ganho de

alimentacgao, e pode ser expressado pela Eq. 2.14.

1 Vv,
A = — =
INT PSR TV,

(2.14)

Nos reguladores LDO, as fontes de ruido da entrada para a saida podem ser dadas
por diversos caminhos, como visto na Fig. 22. O primeiro caminho é o principal caminho
dado por meio do pass device. O segundo caminho é resultado da condutancia finita do
pass transistor - sendo mais significante em tecnologias com menor valor de largura. O
terceiro caminho ¢ causado pelo amplificador de erro. O quarto caminho é causado pela
fonte de referéncia ( Bandgap). Normalmente o quarto caminho de ripple é desconsiderado,
pois assume-se que a referéncia de tensao possui uma boa rejei¢do ao ruido da linha (EL-
NOZAHI et al., 2010).
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Figura 22 — Principais caminhos para a passagem do ruido da entrada para a saida. Fonte:
(EL-NOZAHTI et al., 2010)

Para o primeiro e segundo caminho, a fun¢ao de transferéncia do regulador LDO
¢ dada pela Eq. 2.15.

‘/ou 1 m : s
t(s)’ _ + Ym,MP " Tds,MP (2.15)
1,2 Tds,M P 4 Tds,M P gm,MP’f’ds,MPAeoRf2

Zi(s)  Rp+Rpp (Rp+Rp)(l+ )

w

onde g, prp representa a transcondutdncia do pass transistor (Mp) e rgs aprp representa a
resisténcia de canal do transistor. Z, é a impedancia total do n6 V,,; dada sem considerar
os resistores de realimentacao. A., é o ganho em frequéncia nula e w, é o polo dominante
do amplificador de erro. Pela Eq. 2.15, é possivel notar a dependéncia do PSR com o

ganho de realimentagao principalmente em baixas frequéncias.

Com o aumento da frequéncia, o polo comega a degradar o ganho de realimentacao,
diminuindo a rejeicao ao ruido. O limite superior e inferior para o espectro devido ao
primeiro e segundo caminho podem ser vistos nas equagoes 2.16 e 2.17, respectivamente.
Note que para a alta frequéncia, as variaveis nao variam com a frequéncia, promovendo

uma resposta plana.

(s=0) ——— (2.16)
Aeai
Re + Ry

Ry, - Tds,MP
Ry +ras,mp

(s = 00) ™ gmmp (2.17)
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Para o terceiro e quarto caminho, a fungao de transferéncia é dada pela Eq. 2.18.

Aeo
v gm,MPZtot(S)Hii
out o We
2(s) = T O (PSRR. + PSRpc) (2.18)

(B + Ry)(1+ =)

e

onde Zio(s) = Z1(s)//rasmap//(Rp1 + Rp2), PSRR,. é a taxa de rejeigdo de ruido do
amplificador de erro, PSRp¢q ¢ a rejeicao da fonte de alimentacao do Bandgap. O terceiro
e quarto caminho sdo, portanto, amplificados, contribuindo para a formacao do PSR do
regulador LDO. Para altas frequéncias, o polo dominante do amplificador de erro faz com
que a funcao de transferéncia tenda a zero, resultando um ripple bastante atenuado na

salda.

A Fig. 23 mostra a contribui¢ao de cada caminho na formacao do PSR total. Note
que o primeiro e segundo caminho sao os Unicos atuantes em alta frequéncia. Para o
terceiro e quarto caminhos, ¢ possivel reduzir ainda mais o PSR em baixas frequéncias

pelo aumento no ganho da malha.

% A
=
0 dB / »
frequency
Total
— Path 1+2

Figura 23 — Contribuicao de cada caminho na frequéncia. Em vermelho, o resultado so-
mado de cada caminho no PSR. Fonte: (TEEL, 2005b).

2.3.3 Regulacdo e Transiente de Linha

O transiente de linha mensura a resposta da saida em funcdo de uma variacao
brusca na entrada. Como é um parametro que é relacionado a resposta frequencial do sis-
tema, esse parametro estd atado ao Power Supply Rejection (PSR). A diferenga principal
entre as duas métricas é que o PSR relaciona-se com os parametros de pequenos sinais,
enquanto o transiente de linha relaciona-se com os parametros de grandes sinais, que é

em natureza muito mais complicado de se analisar analiticamente (TEEL, 2005b).

Para simplificacao, assume-se uma analise de pequenos sinais para o transiente de
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linha, que pode se correlacionar com o PSR por meio da Eq. 2.19.

AVOUT = PSR(S) : A‘/[N (219)

onde AViy = Vitep/s no dominio de Laplace e PSR(s) é a fungao de transferéncia para
o PSR.

A regulacao de linha também avalia a variagdo da tensao de saida em relacao a
tensao de entrada. Entretanto, essa andlise é feita em estado estavel, sendo representada
pela Eq. 2.20.

AVour
AV}N t—00

Regulacao de linha = (2.20)

Tal parametro também se relaciona diretamente com o PSR, mas em seu valor de
frequéncia nula (PSR(s = 0)). Vale dizer, portanto, que a melhoria na métrica de PSR

também resulta em uma melhoria nas métricas de regulagao e transiente de linha.

2.3.4 Transiente de Carga

Essa métrica refere-se a excursdo maxima da tensao de saida e o tempo de estabi-

lizacao quando aplicado um degrau na corrente consumida pelo circuito.

Figura 24 — Modelo de regulador LDO sem capacitor externo para andalise do transiente
de carga. Fonte: (TORRES et al., 2014).

Considerando a Fig. 24, o modelo de pequenos sinais para a impedéancia de saida
¢ dado pela Eq. 2.21

o Rout . 1 + S(Cl + OQ)RO,EA
1 + BgmeRo,EAgmpRout 52 CL(CQ + Cl) + CQCl +5 CZ
ﬂgme.gmp Bgme + 1

Zo($)

(2.21)
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onde gme € Ry pa denotam a transcondutancia do amplificador de erro e a resisténcia
de saida, respectivamente, e Ry = Tasp||(Rr1 + Rr2). Pequenas mudancas na corrente
causam modificagoes na impedancia de salda dada pela Eq. 2.21. A impedéancia de saida
em reguladores LDO sem capacitor externo aumenta em relacao ao ganho de malha aberta,

onde isso pode ser melhorado pelo aumento da largura de banda.

Essa métrica é dificil de se analisar de maneira analitica quando aplicado um
degrau de maior magnitude. A primeira dificuldade é a transicdo entre as regides de
operacao do transistor. A segunda dificuldade é em relagdao a capacitancia parasitica do

pass transistor que varia em funcdo da regiao de operagao.

E visto que a melhoria no slew rate minimiza a excursio do sinal de safda em
degrais mais altos de corrente. Tal parametro é relacionado ao amplificador de erro e a
capacitancia de porta total (Cy,), onde aumentando a corrente de saida do amplificador
de erro e minimizando a capacitancia de porta do pass transistor, ha uma diminuicao

significativa na excursao do sinal de saida, como visto na Fig. 25.
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Figura 25 — Reducao na excursao negativa do sinal de saida vs. corrente de polarizacao
do amplificador de erro. Fonte: (TORRES et al., 2014).

2.3.5 Regulacdo de Carga

Tal como a regulacao de linha, a regulacao de carga é uma métrica que mostra a
variacao da tensao de saida em funcgao da variacao de corrente em estado estavel, como

sugere a Eq. 2.22.

AVour

Load Regulation =



Capitulo 2. Referencial Teorico 38

Essa métrica é relacionada a resisténcia de saida de malha fechada dada pela Eq.
2.23.

1

Rout,cl - Zo(o) - m
mp 0

(2.23)

Observando o denominador da Eq. 2.23, vé-se que quanto maior o ganho do am-
plificador de erro, menor sera o valor da resisténcia de saida, caracterizando uma melhor

regulagao de carga.

2.3.6  Ruido

O ruido é algumas vezes confundido com o PSRR, pois se trata de um sinal inde-
sejado na saida. Embora o efeito seja o mesmo, a natureza dessas métricas sao diferentes.
O PSRR significa a quantidade de ripple que aparece na saida em funcao da entrada. O
ruido, por outro lado, é um fendmeno fisico inerente a todos os componentes eletronicos
(exceto os capacitores), e podem ser classificados como ruido térmico, ruido de corrente
e ruido de contato (PITHADIA, 2009).

O ruido térmico é inerente aos resistores e transistores devidos a resistividade
do material. Junto ao ruido térmico, o ruido de corrente também é natural, tendo uma
poténcia plana em todo o espectro. O ruido de contato acontece nos transistores devido

ao contato imperfeito entre os materiais. A poténcia do ruido pode ser vista na Fig. 26.

1 Roll-off due tolimited amplifier BV Roll-off dueto imied amplifier BYY

o ’ o

" ~ - y

r oo e T Lo
Thermal / Shot Flicker Flicker+ Thermal

Figura 26 — Espectro em frequéncia dos trés tipos de ruido. Fonte: (PITHADIA, 2009).

A indicacéo do ruido é dado por meio da densidade espectral (uV/v/Hz) ou por
meio da tensao de ruido (uVgys). A densidade espectral consegue mostrar a quantidade
de ruido presente em cada unidade de frequéncia. A tensao de ruido é um valor tinico que
refere-se a integral de todo o ruido no espectro; muito 1til quando se quer realizar uma

comparagao entre dois sinais ruidosos.

A partir da Fig. 27, pode-se ver claramente as fontes de ruido de um regulador
LDO. A densidade de poténcia espectral pode ser dada pela Eq. 2.24. Observe que foi

desconsiderado o erro pelo pass transistor (Mp), pois devido a realimentagao, o ruido é



Capitulo 2. Referencial Teorico 39

dividido pelo ganho de malha fechada, que é muito maior que a densidade espectral do

ruido. Vale dizer que o ruido proveniente do amplificador de erro nao pode ser amenizado.

Ri\? Ri\?
Sn,o(f) = (Sn,ref(f) + Sn,e(f)) <1 + R;) + Sn,RQ <1 + R;) + Sn,Rl (224)
Unregulated
Input Voltage
Vref
. Regulation
S i FET
®s, ., Voltage ~"* TG Sio
Amplifier quﬁ.r & °
®Sn,e Cc R
1 1
= Sn,R1 § Resr
R, —C,
Sh.ro

Figura 27 — Diagrama em blocos tipico de um regulador LDO descrevendo as fontes de
ruido. Fonte: (TEEL, 2005a).

A primeira principal fonte de ruido do regulador LDO é o Bandgap, em que a
densidade espectral é dada por S, ,.r. Normalmente, esse ruido pode ser mitigado pela
imposicao de um filtro passa-baixas na saida do Bandgap, melhorando também o PSR.

Entretanto, essa solucao faz com que o tempo de inicializagao do regulador LDO aumente.

A segunda principal fonte de ruido é o divisor resistivo de tensao. Normalmente
feito com uma area grande, esse componente sofre de ruido térmico que é dado por 4kT'R,
onde k é a constante de Boltzmann, T' é a temperatura e R é a resisténcia. Assim, ha uma
troca entre corrente quiescente do circuito e ruido: quanto maior o tamanho dos resistores,

menor a corrente quiescente, e vice-versa (TEEL, 2005a).
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3 Implementacoes e Resultados

Neste capitulo serdao apresentadas algumas implementacoes feitas para o projeto.

Assim, serao apresentados as implementacdes dos sub-blocos referentes ao conversor DC-

DC e ao regulador LDO. Apés, serd mostrado o resultado final do circuito em paralelo

com uma discussao dos resultados.

3.1 Conversor DC-DC Buck

Um diagrama de blocos béasico do conversor DC-DC buck implementado neste

trabalho pode ser visto na Fig. 28. Consiste basicamente de um conversor em modo

tensao e a modulagao do sinal de erro é feita exclusivamente em modo PWM.

Vin
Mp
Dead Ti Gat L
ead Time ate -
Generator Driver a11k © Vou
My C = Ry
Ve -
PWM _mr -
Comp.
i Compensador
Bandgap | 125V v %
Ref. Sawtooth _ FB
Generator EA
Soft n Veer
Start
Mux —
SEL

Figura 28 — Diagrama em blocos do conversor DC-DC buck implementado.

Para o projeto de cada um dos blocos, foram definidos os requisitos do conversor

buck com base nos requisitos elencados em (LIOU et al., 2007), que também é um trabalho

direcionado para dispositivos portateis. Os requisitos sao sumarizados na Tab. 1.
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Tabela 1 — Especificagoes basicas para a construcao do conversor DC-DC buck.

Parametro Min. Tipico Max.
Tensao de saida (V) 1.75 1.8 1.85
Tensao de entrada (V) 2.5 3 3.3
Corrente de saida (A) 5m 50m 200m
Consumo do circuito (A) 50 5001 7001
Ripple de tensao (V) Im 15m 25m
Ripple de corrente (A) TBD 0.2 Injsa. 0.4 Injsa.
Frequéncia do Clock(MHz) | 0.9 1 1.1
Largura de banda (kH z) 90 100 120
Tempo de estabilizagao (s) 1 50; Azolg Z d@s tep

3.1.1 Filtro LC

O filtro LC foi realizado com vistas a atender algumas especificagoes iniciais rela-
cionadas principalmente ao ripple de corrente e ripple de tensao, tais como vistos na Tab.
1. Assim, utilizando o método de célculo dado em (BRIGITTE, 2011), foram encontrados

os seguintes valores para o indutor e o capacitor:

e L=10.22uH

o C'=22uF

Plotando a resposta em frequéncia de tal filtro podemos obter a seguinte resposta

em frequéncia vista na Fig. 29.
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Figura 29 — Resposta em frequéncia do filtro LC projetado.
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Com os valores dos componentes definidos e arbitrando uma resisténcia Rgsg =

220mf$2 maxima, é possivel agora encontrar os valores em frequéncia do filtro:

e fo=15TkHz
. Q=289

. fESR = 72, 3kHz

3.1.2 Método de compensacao

O método de compensacao utilizado para o conversor DC-DC Buck foi o PID (tipo
[IT). Tal foi escolhido, pois é o que melhor se adequa para as necessidades de compensagao
frequencial da malha, que precisa de um avanco de fase de pelo menos 130° para que a

margem de fase esteja entre 45° e 90°.

Dessa forma, foram encontrados os seguintes valores para os componentes da rede

de compensacao fixando o valor de Rpgg = 126k(2:

o Ccomp = H3pF
o Cpp = 183pF

e Cup = 830fF

e Rcomp = 192k€)

] RFBT = 55k}

A disposi¢ao dos componentes no circuito podem ser melhor vistas na Fig. 30, que

também foi o circuito implementado no simulador.

Vdd (|3|HF
I
830fF
Cor = C R
512}123;2 % 183pF COMP COMP
Ry 53pF  192kQ
11kQ v
FB
Rigp % — V¢
126kQ VREFO_+

Figura 30 — Circuito de compensagao tipo III (PID) implementado para a compensagao
em malha fechada do conversor.
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A partir de tais valores pode-se ter a resposta em frequéncia do compensador
visto na Fig. 31. Tal figura mostra a reposta em frequéncia do controlador em um am-
plificador considerado ideal. Assim, pode-se ver que o par inicial de zeros possui uma
frequéncia proxima e ocorrem aproximadamente em 10kH z, um pouco antes da frequén-
cia de ressonancia do filtro LC. O poélo subsequente ocorre aproximadamente em 70k H z,
o que elimina o efeito do zero proveniente da resisténcia ESR do capacitor. O tltimo polo
ocorre na frequéncia de amostragem, aproximadamente 1M Hz. Sumarizando, temos as

seguintes localiza¢des dos polos e zeros do sistema:

o Frea=15,838kH 2;

fr2 = 15,738k H z;

o« frp=T2,34kHz;

L fhf =1MHz.
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Figura 31 — Resposta em frequéncia do compensador PID projetado utilizando um am-
plificador de erro ideal.

O comportamento em malha fechada é dado considerando apenas o indutor e o
capacitor retroalimentados pela rede de compensacgao PID projetada, cujo grafico pode ser
visto na Fig. 32. Assim, mesmo acontecendo o polo complexo com alto fator de qualidade,
o circuito de compensacao atua logo depois com um avango de fase, aumentando a largura

de banda e aumentando a margem de fase.
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Figura 32 — Resposta em malha fechada sem considerar o efeito de modulacao PWM sobre
o circuito filtro.

Um dado de interesse a ser analisado é a largura de banda. Isso pode ser feito

observando em que frequéncia os valores de magnitude das respostas em frequéncia de
1

51p € LC se interceptam. Na Fig. 33, é possivel ver que o ponto de cruzamento das duas
magnitudes ocorre em aproximadamente 90k H z.
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Figura 33 — Resposta em frequéncia da magnitude inversa do PID e da magnitude do
filtro LC.

Como amplificador de erro para o compensador, foi utilizada a topologia balanced
de amplificador operacional, tal como visto na Fig. 34. Essa topologia foi escolhida por

possuir apenas um polo em baixa frequéncia, e possibilitar altas correntes no estagio de
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saida; importante para a alimentacao da rede de capacitores e resistores do compensador.

A resposta em frequéncia deste amplificador pode ser vista na Fig. 35.
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Figura 34 — Amplificador operacional em topologia balanced.
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Figura 35 — Resposta em frequéncia do amplificador de erro de arquitetura balanced. Tal
apresentou uma margem de fase de 45°, para uma carga de 1pF'.

Agora, levando em consideracao o ganho e a largura de banda finita do amplificador
de erro, a resposta em frequéncia do compensador final vista na Fig. 36. Tal figura mostra

em linha cinza e tracejada o ganho em malha aberta do amplificador operacional balanced;
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em linha preta e tracejada, o compensador considerando um amplificador de erro ideal; e

em linha continua e preta o ganho do compensador utilizando o amplificador operacional

balanced.
80 7.,. — Aor] ]
6ol e — Comp. balanced | |
— A _.'_"_'_.,_ _____________________ Comp. ideal
240 . : |
m
=,
© 20 i
<
B
g= 0 i
2
= =20 i
—40 i

101 102 103 104 10° 106 107 108 109

Frequéncia [Hz]

Figura 36 — Comparativo das respostas em frequéncia do compensador com o amplificador
de erro real e ideal.

3.1.3 Chaves semicondutoras

Para realizar o chaveamento da tensao no filtro LC sao utilizadas chaves de semi-
condutores, ou seja, transistores PMOS e/ou NMOS. A determinagio das caracteristicas
destas chaves sao dadas principalmente pela resisténcia entre dreno e fonte, Rpg, de um

transistor quando estd em regime de triodo profundo (Deep-triode ).

Utilizando o transistor PMOS para o chaveamento do semiciclo positivo do PWM,
e o transistor NMOS para o chaveamento do semiciclo negativo e realizando a simulagao
em ponto de operacao do transistor com a tensao de porta no maximo, alcancou-se os

valores de W/L vistos na Fig. 37 para um valor alvo de Rpg = 100mS).
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Figura 37 — Dimensionamento das chaves feito para o conversor DC-DC sincrono.
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Com tais chaves, a capacitancia total do transistor MO foi de aproximadamente

205pF e do transistor M1 de aproximadamente 65pF. Com esta alta capacitancia, é

necessario um estagio de buffer para realizar o chaveamento da porta das chaves semi-

condutoras. Um circuito que cumpre essa func¢ao é visto na Fig. 38. Tal incrementa o

valor de % a cada estagio, mas desbalanceando os transistores NMOS e PMOS da cadeia

inversora. Isso é feito para que nao haja momentos de curto-circuito entre os transistores,

ja que a corrente é incrementada a cada estagio de inversao do buffer.
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Figura 38 — Circuito de buffer para realizar o disparo das chaves semicondutoras.
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3.1.4 Gerador de Tempo Morto (Dead Time Generator)

Uma das dificuldades que existe é o caso em que ambos os transistores das chaves
sao ligados, causando o curto-circuito entre eles. Isso ¢ um dos principais fatores para a
reducao da eficiéncia de um conversor chaveado e também redutor de vida ttil. Assim,
¢é necessario um tempo morto entre o chaveamento dos transistores: um intervalo entre
o chaveamento em que nem o transistor PMOS nem o transistor NMOS estao ligados.
O tempo morto (dead time) é dado por meio de uma regra empirica de 30ns para uma
corrente de saida igual a 14 (LIOU et al., 2007).

Nesse sentido, neste projeto foi implementado um dead time de aproximadamente
12ns, utilizando a topologia vista na Fig. 39. Com tal topologia, ambos os sinais nao irao

interferir um no outro até que o tempo de atraso seja cumprido.

INo Delay
Time {>O °My

Delay
# Time ° M

Figura 39 — Circuito para a geracao do tempo morto.

Para a geracao do atraso ("delay"), foi utilizado o circuito da Fig. 40. Note que o
segundo estagio inversor esta com os transistores NMOS e PMOS em lugares invertidos.
Isso foi feito para que fosse adicionado mais tempo de atraso para o circuito sem neces-
sariamente ter de aumentar o tamanho da largura do canal: componente principal para a

capacitancia de gate e consequentemente para o montante total de atraso.

Vdd

e
L

Figura 40 — Circuito com uma cadeia de inversores para a geracao do atraso entre os sinais
de chaveamento.
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A performance do circuito pode ser verificada por meio da Fig. 41 e da Fig. 42. O

tempo morto gerado entre as entradas é de aproximadamente 13ns.
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Figura 41 — Grafico no tempo da geracao de tempo morto entre as saidas para os tran-
sistores de chaveamento.
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Figura 42 — Gréfico no tempo da transi¢do de nivel baixo para alto na geragao de tempo
morto.

3.1.5 Comparador

O comparador é um circuito extremamente importante para todo o conjunto, pois
ele realiza a implementagao da modulagdo do sinal de erro com o sinal dente de serra e
realiza a selecao do sinal de referéncia do amplificador de erro. Dois parametros sao chave

na construgdo de um comparador: o ganho e a largura de banda. A largura de banda
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informa a velocidade com que o circuito ira reagir a entrada, e o ganho dara a resolucao
ou sensibilidade do sinal a entrada. Os parametros de estabilidade nao sao importantes no
projeto de um comparador, pois eles nao sao circuitos que trabalharao em malha fechada
(ou pelo menos nao deveriam) (ALLEN; HOLBERG, 2011).

O circuito implementado para ser o comparador pode ser visto na Fig. 43. Note
que na saida do circuito ha um par de inversores. Tais sdo postos para que aumente a
capacidade de fornecimento de corrente na saida sem necessariamente diminuir a largura
de banda. Nesse caso, a largura de banda é aumentada, pois o primeiro polo sera dado pela
resisténcia de saida do comparador multiplicado pela soma das capacitancias do primeiro
circuito inversor. Além disso é implementada uma realimentacao positiva no circuito, o
que faz com que a velocidade e o ganho sejam ainda mais ampliados (GREGORIAN,
1999).
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Figura 43 — Esquematico do comparador realimentado positivamente.

A resposta em dominio do tempo do circuito pode ser vista na Fig. 44, enquanto a
resposta em dominio do tempo pode ser vista na Fig. 45. Observando a largura de banda,
podemos estimar qual serd o provavel comportamento no tempo. Assim, a largura de

banda sendo de GBW = 100M H z, entao o valor de transicao sera de aproximadamente

Lrise = tfall = ﬁ = 10ns.
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Figura 44 — Resposta transiente do comparador realimentado positivamente.
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Figura 45 — Resposta frequencial do comparador com realimentacao positiva.

3.1.6 Gerador de Dente de Serra

A geragao de dente de serra é dada pelo circuito da Fig. 46. O principio de funcio-
namento é por meio da carga e descarga do capacitor C;. A carga é realizada de maneira
linear até 1,8V e entdo retorna para 0V, num periodo de 1us. Para garantir a linearidade
da carga é posto um transistor PMOS em uma corrente constante de 1.8uA, garantindo
que nessa regiao o transistor esteja ainda em zona de saturacao e com pouca modulacao

do comprimento do canal.
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Figura 46 — Esquemaético do gerador de onda dente de serra implementado.

A descarga do capacitor deve ser feita por meio de um transistor NMOS, cuja

corrente consumida seja tal que possa drenar a energia do capacitor em menos de 5ns.

Para que o disparo do NMOS possa ser feito de maneira sincrona é implementado um

circuito de detecgao de borda de subida que consiste em uma porta légica XOR que recebe

em suas duas entradas o sinal de clock, mas um deles com um pequeno atraso.

O resultado da performance do circuito pode ser visto na Fig. 47. Observe que o

capacitor Cj é descarregado apenas na borda de subida do sinal de clock, o que faz com

que a onda dente de serra tenha o mesmo periodo da frequéncia de amostragem: 1M H z.

3.5
3

=== Clock IMH=~
Sawtooth

Tempo [ps]

3.2

1076

Figura 47 — Resposta transiente do circuito gerador de dente de serra. Fonte:autor.
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3.1.7 Partida Suave (Soft Start)

A partida suave de um circuito com malha fechada faz com que nao haja um degrau
inicial muito abrupto na entrada do circuito, e consequentemente fazendo-o inicializar com
a largura de pulso gradual. Se a tensao de referéncia for aplicada no circuito durante a
inicializagao, o valor de erro entre a entrada e a saida sera alto, o que inicializara o circuito
com valor do ciclo 1til do PWM no méaximo. A inicializagdo com o ciclo 1itil no maximo
fara com que a tensao sobre o indutor seja subitamente aumentada, o que pode provocar

a queima das chaves, e consequente a inoperabilidade do circuito.

Para evitar isso, é inserido um circuito de partida suave ("soft start"). O circuito de
partida suave se baseia na carga de um capacitor até o momento em que o valor da tensao
da partida suave seja igual ao valor de tensao de referéncia. O circuito que implementa a
partida suave pode ser visto na Fig. 48. E composto de um transistor PMOS que realiza a
carga constante no capacitor Cy. Os transistores M, e M, realizam o controle de habilitar

e desabilitar o circuito.
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M=10 M=1
° Vour
MO —L_c¢o
IREF EN o—c—{ I: nfet 100.0pF
W=2u
L =0.35u
M=l

Figura 48 — Circuito de partida suave implementado.

A performance do circuito pode ser vista na Fig. 49. O circuito ao chegar na tensao

maxima para de consumir corrente, e sé inicializa outra partida suave sob o chaveamento
da porta enable (EN).
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Figura 49 — Resposta transiente do circuito de partida suave.

3.1.8 Bandgap

Uma necessidade do circuito é que ele mantenha uma tensao constante indepen-
dente da tensdo, temperatura e processo. Para isso, é utilizado uma referéncia de tensao
de bandgap. Tal tensao é proveniente da compensacao de tensao por meio de dois com-
ponentes eletronicos que possuem uma tensao proporcional a temperatura - o resistor
- e inversamente proporcional a temperatura - o transistor bipolar de junc¢ao. Somando

ambos, conseguimos um dispositivo robusto as trés condigoes dadas (RAZAVI, 2005).

O circuito de tensao de referencia bandgap pode ser visto na Fig. 50. Além do
circuito de bandgap também é inserido um circuito de inicializagdo. Esse circuito se faz
necessario para que a garanta que a referéncia de tensao nao seja nula, ja que essa também

¢ uma condigao valida.
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Figura 50 — Esquemaético da referéncia de tensao por bandgap implementado.

A simulacdo de temperatura pode ser vista na Fig. 51. O circuito apresentou
um desvio de 1,3ppm/°C a 27°C, 14,65 ppm/°C a 0°C e —17,53ppm/°C a 100°C. A

Fig. 52 contém a variacao do desvio em ppm/°C para todos os valores de temperatura

considerando a tensao de alimentacao nominal de 3.3V.
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Figura 51 — Analise da tensao em ponto de operagao do circuito de referéncia em funcao

da temperatura. Também, uma variagdo na tensao de alimentagao (V).
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Figura 52 — Andlise da variagao de tensdao em funcao da temperatura em ppm.

Como bem explicitado anteriormente, a tensao é mantida constante pela compen-
sacao da saida por meio das curvas PTAT e CTAT. O comportamento de ambas pode ser

visto na Fig. 53.
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Figura 53 — Grafico das curvas PTAT e CTAT para o circuito de referéncia de tensao por
bandgap.

A simulacao transiente do circuito pode ser vista na Fig. 54, onde é mostrado o
tempo de inicializagdo de aproximadamente 130us. Observe que o tempo de inicializa¢ao
é alto, entretanto a referéncia gerada pelo bandgap somente tera inicio apds a partida

suave, o que confere um tempo mais que suficiente para a estabilizagao.
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Figura 54 — Simulacio transiente do circuito de referéncia de tenséo bandgap. E observado
um tempo de estabilizacao de aproximadamente 130us.

3.1.9 Multiplexador de sinais analdgicos

Em vistas a realizar a troca entre as tensoes de partida suave e bandgap é neces-
sario um multiplexador de sinais analégicos. Tendo em vista que os sinais sao de alta
impedancia, isso da uma liberdade para a escolha dos transistores serao responsaveis pelo
chaveamento dos sinais. Assim, o circuito com implementa o multiplexador analégico pode

ser visto na Fig. 55. Nesse ponto, este ¢ o circuito mais trivial deste trabalho.

A, o !
% -
? > Vour
SR ST 1
A, o ]

Figura 55 — Esquemaético da implementagdao do multiplexador analégico.

3.2 Resultados da Simulacdo do Conversor DC-DC Buck

Realizando a simulagdo de todos os blocos implementados na configuracao vista
da Fig. 28, foi possivel realizar o bom controle da tensao de saida do conversor DC-DC

buck. O primeiro resultado de interesse é a resposta ao degrau de carga. Pode se ver na



Capitulo 3. Implementacoes e Resultados 58

Fig. 56, é feito um degrau de carga de um valor Ry = 1002 para um valor R; = 182,
e o valor maximo de desvio da tensao nominal é de 45mV e o valor de acomodagao de

aproximadamente 20us.
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Figura 56 — Resposta transiente do conversor quando aplicado um degrau de carga de
200mA para 18mA. Durante a transicao de carga, o desvio da tensao nominal
é de 45mV e o tempo de estabilizacao de aproximadamente 20us.

Na Fig. 57, pode-se ver a resposta do degrau de carga de R;, = 1002 para R; = 912.
Mais uma vez, o tempo de acomodagao ¢ de aproximadamente 20us e o desvio da tensao
nominal de 49mV . Assim, as respostas para os degraus de carga sao bastante similares, e

indicam uma boa performance do circuito por atender as especificagoes iniciais.

Outro parametro interessante é o valor do ripple, onde para um consumo de 18mA
e 200mA o valor foi aproximadamente o mesmo, de 17,2mV. Tal valor de ripple elevado

é por conta do alto valor de resisténcia ESR, onde foi considerado o pior caso.
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Figura 57 — Resposta transiente do conversor quando aplicado um degrau de carga de
18mA para 200mA. O desvio maximo da tensdo no instante de transigao é
de 49mV, com um tempo de estabilizacao de aproximadamente 20us.

Observando agora a corrente no circuito a partir da Fig. 58, podemos ver o ripple
em baixa e alta carga é de aproximadamente 80mA, que é o maximo estimado pela
especificacao. E que em baixas cargas, a corrente do indutor entra em modo descontinuo,

o que faz com que a eficiéncia do circuito diminua.
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Figura 58 — Resposta transiente da corrente do conversor quando aplicado um degrau de
carga de 200mA para 18mA.

Por fim, é possivel ver a inicializacdo do circuito na Fig. 59, que inicializa com a
partida suave, e depois estabiliza na tensao nominal de 1.8V. Também ¢é possivel ver a

resposta do circuito a variacoes de carga abruptas.
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Figura 59 — Grafico que mostra a inicializagdo suave do conversor e a estabilizagdo. Na
imagem, também ¢é possivel ver a aplicacao das variagoes de carga abruptas.

Uma sumarizagao da performance do conversor DC-DC buck projetado pode ser
visto na Tab. 2. Em geral, a performance atendeu todas as especificagoes, com ressalvas
pelo consumo do circuito médio em operacdo. Tal consumo excessivo deve-se ao fato
dos sub blocos do sistema terem um consumo elevado, cabendo entao um projeto mais
refinado de cada um para uma operagao em corrente mais baixa. Também, um fator que
influéncia diretamente no alto consumo é o driver das chaves semicondutoras: um melhor

balanceamento sera o essencial para combater este alto consumo.

Tabela 2 — Resultado da performance do conversor DC-DC buck.

Tecnologia TSMC 0.18
Tensao de entrada (V) 3.3V
Tensdo de saida (V) 1.8V
Ripple de tensao (V) 17TmV
Frequéncia de oscilagao 1MHz
Saida de Corrente max. 200mA
Consumo do circuito 1.1mA
Eficiancia 97.96%@200m A
88%@18m A
Indutor off-chip 10.22uH
Capacitor off-chip 10uF

3.3 Implementacao do LDO

A implementagao do LDO terda como base a estabilizacao da tensao proveniente do

retificador com uma corrente maxima de 18mA. A arquitetura bésica considerada para a
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implementagao pode ser vista na Fig. 60.
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Figura 60 — Diagrama em alto nivel do regulador LDO implementado.

3.3.1 Amplificadores Operacionais de um Estagio

De modo a analisar as estruturas dos reguladores LDOs, serd feito a implementacao
da topologia mais simples. Ela é regida por meio de um amplificador de um estagio, o
transistor de regulacdo e a realimentacao. O circuito serd construido de forma a nao ter

uma capacitancia externa, tal como visto anteriormente na Fig. 16b.

A primeira topologia de amplificador operacional pode ser vista na figura 61, onde
trata-se de um circuito classico regido por um par diferencial e um espelho de corrente

PMOS como carga.
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Figura 61 — Implementacao do amplificador operacional simples com apenas um estagio.

A segunda topologia pode ser vista na Fig. 62, tratando-se de um amplificador

do tipo folded cascode (FC). Em relagdo ao circuito da Fig. 61, este possul um maior

ganho em malha aberta, apenas um polo, auto-compensacao e uma faixa de entrada de

modo comum maior em relagao as outras topologias com um ganho equivalente (ALLEN;

HOLBERG, 2011).

Vvdd
M4 M5
pfet VB] pfet
W=15u W=15u
L=Iu L=Iu
M=1 M=1
T\
M6 M7
pfet VBZ pfet
W=Tu :I I: W=Tu
L=2u L=2u
M=1 M=1
| ° Vour
MO Ml
AV o_| I: nfet nfet :I l_oV M8 AV/ M9
IN- W=15u W=15u INt - pfer :I | B3 | I: nfet
I L=2u L=2u w=lsu L w=1su
ref M=1 M=1 L=2u L=2u
M=1 M=1
MI10 Mil1
ri\t{IeSt xﬁt nfet :I I I I: nfet
W=15u W=15u
}Yf;lu YféSu L=2u L=2u
M1 Mo] M=1 M=1

Figura 62 — Implementacao do amplificador operacional folded cascode com apenas um

estagio.
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Para entender o impacto desse componente no comportamento dos LDOs, é im-
portante conhecer de antemao a performance individual de cada amplificador operacional.
Observando, primeiramente, o comportamento dos amplificadores no dominio da frequén-
cia, tem-se os graficos das Figs. 63 e 64. Ambas as comparagoes utilizaram um capacitor

de 5pF como carga, pois é aproximadamente a capacitancia total do pass transistor.

O amplificador de um estagio apresentou um ganho em baixas frequéncias bastante
inferior ao amplificador FC, onde para o primeiro foi observado um ganho de aproxima-
damente 52dB, enquanto para o segundo foi observado um ganho de aproximadamente

93dB. Os demais parametros podem ser comparados na Tab. 3.

Tabela 3 — Valores de performance mensurados na analise em frequéncia dos amplificado-
res implementados.

Fase --- [0°]

Parametro analisado | Estagio tinico | Folded Cascode
Polo 1 3,TTkHz 32,11Hz
Polo 2 ~ 10,7TMH=z 13,6 M Hz
GBW 1,49M H = 1,42MH =z
Margem de fase 89° 88°
Ganho em DC 57dB 93dB
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Figura 63 — Desempenho em frequéncia do amplificador de um estagio.
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Figura 64 — Desempenho em frequéncia do amplificador FC.

O segundo parametro de interesse é o slew rate, ou seja, a taxa de tensdo por
segundo que o amplificador é capaz de alcangar. Isso traduz a velocidade de saida do
amplificador. Pode-se observar o slew rate dos amplificadores na Fig. 65, onde a taxa de
subida é de aproximadamente 900kV /s, e a taxa de descida de aproximadamente 1M V/s.

Ja é esperado que o slew rate dos amplificadores sejam parecidos, pois a largura de banda,
observada no parametro GBW da Tab. 3, de ambos é préxima.
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Figura 65 — Resposta transiente a um degrau de entrada para a medicao do slew rate.

Ambos apresentam uma taxa de descida de 1MV/s e uma taxa de subida de
aproximadamente 900kV/s.

A modelagem do pass transistor é dependente da andlise do intervalo de entrada



Capitulo 3. Implementacoes e Resultados 65

de modo comum (ICMR) do amplificador. Esse intervalo é dado a partir da andlise de
linearidade da saida do amplificador em configuracao de ganho unitario. Tendo essa defi-
nicdo em mente, pode-se observar ICMR dos amplificadores a partir da Fig. 66 . Para o
amplificador de estagio tnico, tem-se um intervalo de entrada entre 0,6V e 3,08V; para

o amplificador FC, tem-se uma entrada entre 0,56V e 3,1V.
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Figura 66 — Anélise do ICMR para os amplificadores operacionais.

Por 1dltimo, e de maior importancia, é necessario analisar o Power Supply Rejection
Ratio (PSRR) dos amplificadores operacionais, pois como visto na segao 2.3.2, eles sao as
fontes majoritarias para a propagacao do ripple no circuito. O PSRR para o amplificador
de um estagio e FC podem ser vistos na Fig. 67, onde o melhor desempenho observado é
do LDO com amplificador folded cascode.

vfolded === Vsingle aemmm ==

—20

—40

—60

Magnitude [dB(V)]

—80

109 10' 102 10 10* 10° 108 107  10%  10°

Frequéncia [Hz]

Figura 67 — Anélise do PSRR para os amplificadores operacionais.
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3.4 Comparacao de Dois Reguladores LDOs

A comparacdo de ambos os reguladores LDOs serd dada em conjunto e sob as

mesmas condi¢oes, como visto na Fig. 68.
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Cum I lo) VOUT
- i tSW=25].LS tSWZSOMS

Regr
9kQ
Ry, Ry,

1.8kQ 18kQ

VREF

o—e

RFBB ®

9kQ

Figura 68 — Circuito de testes utilizado para avaliar a performance do circuito com um
amplificador de erro na topologia folded cascode ou com estagio tnico.

O primeiro passo para realizar a construcao de um regulador LDO ¢ verificar a
estabilidade dele em malha fechada. Isso pode ser feito por por meio da analise de corrente
no loop (ferramenta j4 implementada no Cadence). Utilizando dessa ferramenta, tem-se
o grafico do comportamento em frequéncia para a regulador LDO com amplificador de
estégio unico visto na Fig. 70. Para o regulador com amplificador FC, tem-se o grafico na
Fig. 69.
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Figura 69 — Desempenho em frequéncia do amplificador FC.
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Figura 70 — Desempenho em frequéncia do amplificador de estdgio tnico.

Ambos os LDOs forma otimizados para terem uma margem de fase de 50° e uma
largura de banda de aproximadamente 2M Hz. A margem de ganho para o regulador
com amplificador de estagio tinico é de 20,95dB, enquanto para o amplificador FC é de
22,79dB. Com isso, é esperado mais adiante que o circuito tenha uma boa resposta aos

transientes.

Aplicando uma mudanca brusca na carga de saida, fazendo com que a corrente
varie de 100 para 10mA, foi possivel observar o comportamento da Fig. 71. J& para uma

transi¢ao de uma carga de 10mA para 100pA, é observado o comportamento visto na Fig.
72.
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Figura 71 — Resposta transiente a um degrau de carga baixa para carga alta com vistas
a observar o tempo de estabilizacao.
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Figura 72 — Resposta transiente a um degrau de carga alta para carga baixa com vistas
a observar o tempo de estabilizacao.

Por tultimo, tem-se o parametro de rejeicao de ruido, mostrado na Fig. 73, para o
regulador com amplificador FC e de estagio simples, respectivamente. Em baixas frequén-
cias, é notavel uma melhor performance do amplificador FC, atingindo —71dB aproxi-
madamente. Entretanto, em altas frequéncias, o regulador com amplificador de estagio

unico tem uma melhor performance que o FC, o que é esperado pela blindagem conferida
a topologia pela carga ativa PMOS.
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Figura 73 — Analise do PSRR para os reguladores LDOs.
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4 Conclusao e Trabalhos Futuros

Os circuitos de gerenciamento de poténcia se assemelham muito uns dos outros.
A diferenca entre as topologias sao as responsaveis pelas nuances nos parametros de
desempenho de cada circuito. Sendo assim, como cada aplicagdo exige uma privilegiagao
de alguns parametros em relagao a outros, o requisito de um projeto de gerenciamento
de poténcia estd atado primariamente aos demais blocos pertencentes a aplicagao, e em

segundo a fonte energética que alimenta o circuito.

Como visto na secao 2.1, ha diferentes formas de alimentagao, cada uma com sua
peculiaridade que exige uma estratégia diferente para a extracdo maxima de poténcia da
fonte. Nas se¢oes 2.2 e 2.3, foram analisados de maneira tedrica os blocos basicos principais
que serao construidos neste trabalho, de forma a montar o arcabouc¢o de conhecimento
para escolha da melhor estrutura de unidade de gerenciamento de poténcia. Na secao 3.1,
foram mostrados as implementagoes e performances de cada sub bloco do conversor DC-
DC buck. Na se¢ao 3.2, foram mostrados os resultados do conversor com todos os blocos
integrados. Por fim, na secao 3.4, foi observado o comportamento dos reguladores LDOs
com relagao a modificagao do amplificador de erro. Nisso, foi mostrado que a mudanca de
topologia do amplificador de erro impacta diretamente na maioria dos parametros, com

maior énfase na rejeicao de ripple da rede.

Nessa o6tica, este trabalho mostrou a implementacao e os resultados de alguns
blocos da Unidade de Gerenciamento de Poténcia para a aplicacao de dispositivos sem fio
alimentados por bateria. Os resultados atingiram os requisitos estabelecidos em quase sua
totalidade. No conversor DC-DC, a especificacao de consumo nao foi atendida, entretanto
as demais especificacoes foram atendidas e, no que tange a simulacao, alcangou bons
resultados. O regulador LDO apresentou uma melhor performance sobre o PSRR quando
utilizado um amplificador de erro FC, que é o principal pardametro de interesse para a
aplicacao. Portanto, tendo em vista os resultados obtidos, é possivel com isso realizar a

implementacao inicial da UGP.

4.1 Trabalhos Futuros

Como trabalhos futuros, espera-se otimizar o consumo do circuito do conversor
DC-DC quando ativo, o que auxiliara na eficiéncia total do circuito; implementar o modo
de controle PFM para o uma melhoria na eficiéncia em baixas cargas; implementar os
demais blocos da UGP: retificador e conversor DC-DC boost, que servira para o circuito
de carregamento da bateria por meio da energia proveniente da coleta de energia eletro-

magnética.
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