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Resumo
A demanda por soluções de sistemas de gerenciamento de potência on-chip tem aumentado
bastante. Tal cenário é condicionado a deixar os circuitos cada vez mais independentes
de fontes de energia como baterias e a rede elétrica. A principal solução é o emprego da
colheita de energia abundante no ambiente sob diversas formas: luz, movimento, radiação,
calor e outros. Neste trabalho serão analisados alguns blocos essenciais e as considerações
básicas para a implementação da Unidade de Gerenciamento de Potência dos dispositivos
sem fio que realizam a coleta de energia eletromagnética. O objetivo é conseguir realizar
um bom levantamento bibliográfico, seguido das implementações dos circuitos com auxílio
das ferramentas Cadence. Assim, os circuitos serão implementados em nível de transistor
e será comparado o seu comportamento aos circuitos elencados na revisão bibliográfica.

Palavras-chave: Energy Harvesting; Unidade de Gerenciamento de Potência; Baixo Con-
sumo.



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 Introdução

Neste capítulo, será feito uma apresentação inicial do trabalho, conceituando-o em:
objetivos gerais e específicos, motivações, justificativas e metodologia. A organização do
trabalho também será apresentada.

1.1 Objetivos
O presente trabalho visa realizar o projeto e caracterização de um regulador LDO

e um conversor DC-DC, componentes básicos de uma unidade de gerenciamento de po-
tência. O objetivo é analisar as topologias mais utilizadas de alguns destes blocos, em
primeiro momento de maneira mais teórica. Em um segundo momento, será proposta a
implementação de um circuito eletrônico integrado por meio da ferramenta de desenho de
esquemático Cadence Virtuoso, na versão 6.18. Para a simulação, será utilizado o Spectre,
na versão 17.1.

1.2 Justificativa
Todos os dispositivos eletrônicos precisam de uma fonte energética para a operação.

Dispositivos pessoais como celulares e computadores são exemplos triviais de dispositivos
alimentados por baterias ou por tomadas, e quando não por ambos. A natureza da ali-
mentação pode ser distinta dependendo da necessidade do dispositivo. Por exemplo, não
se pode conectar um computador diretamente nos fios de alta tensão da rede de energia.
Assim, é necessário realizar a conversão energética para um formato que seja compatível
com os dispositivos eletrônicos alvos. Levando em consideração que um dispositivo ele-
trônico é nada mais que um conjunto de subcircuitos, também é necessário que hajam
blocos internos específicos para o gerenciamento energético. Os blocos de gerenciamento
energético compõem a Unidade de Gerenciamento de Potência (UGP) de um dispositivo.

O projeto de uma Unidade de Gerenciamento de Potência é baseado nos requisitos
de projeto das demais unidades de funcionamento de um circuito integrado. As topologias
obedecem o mesmo princípio de funcionamento, adotando algumas diferenças em alguns
blocos e integrando-os em função dos requisitos estabelecidos. Assim, para cada projeto,
é necessário realizar uma etapa de otimização do circuito de gerenciamento energético, o
que depende primariamente da fonte energética do sistema.

Em sistemas de energy harvesting de baixíssima potência, a fonte é normalmente
de baixa tensão e baixa corrente. Tal faz com que o projeto dos componentes seja feito a
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considerar o mínimo de dissipação possível, resultando no máximo de eficiência. Assim, há
sempre uma gama de trocas a serem consideradas, o que impacta diretamente na escolha
das topologias de circuitos que serão implementados.

Em sistemas de coleta de energia eletromagnética, o sinal apresentado é normal-
mente de baixa amplitude, baixa potência e de frequência a depender do front-end RF
(antena e circuitaria para adequação do sinal). Após retificado, o sinal apresenta um rip-
ple constante e baixa corrente. Logo, os blocos devem ser feitos com uma boa rejeição ao
ruído, um baixo consumo e, a depender do casamento de impedância, uma boa resposta
aos transientes de linha.

Devido a alta complexidade da construção de cada bloco da Unidade de Geren-
ciamento de Potência, este trabalho terá foco na construção de um conversor DC-DC
do tipo Buck e dos reguladores de tensão lineares de baixa queda (LDO), para um sis-
tema de coleta de energia eletromagnética. O conversor DC-DC Buck será utilizado para
gerenciar a conversão da tensão ofertada pela bateria; os LDOs, por sua vez terão o enfo-
que do seu projeto direcionados para atender as especificações dos dispositivos de coleta
eletromagnética.

1.3 Metodologia
A metodologia utilizada no projeto foi a Top-Down. As tarefas do projeto são sepa-

radas em etapas que não podem ser feitas de maneira concomitante. Uma representação
básica desse tipo de metodologia para o projeto de circuitos digitais pode ser vista na
figura 1.

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

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

• Especificação do Sistema: Nessa etapa é utilizada uma grande quantidade de
tempo, pois é feito a designação das equipes, pesquisa de soluções, definição 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 validação
Very Large Scale Integration (VLSI).

• Projeto Arquitetural: Aqui são definidos os blocos funcionais per si. São definidas
as topologias e arquiteturas internas baseado no comportamento requerido.

• Projeto Lógico: Aqui o projeto é refinado logicamente. Assim é feito a verificação
da estrutura de funcionamento da unidade de controle sobre as outras unidades.

• Projeto Elétrico: Os circuitos então são projetados utilizando os componentes
básicos como capacitores, resistores, transistores e indutores.

• Projeto de Leiaute: É feito o projeto físico do sistema: a disposição dos compo-
nentes, a geometria dos componentes e a extração dos efeitos parasístas.

• Fabricação: O circuito é enviado para a fabricação a partir do leiaute. Nesse ponto,
não há ação a ser tomada pela equipe de desenvolvimento.

• Empacotamento e Teste: O circuito é então encapsulado para a produção em
massa, antes de passar por um lote de testes que visam caracterizar o circuito final
e encontrar possíveis erros de fabricação e projeto.

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

1.4 Organização do trabalho
O documento segue a organização dada em quatro partes: Revisão Bibliográfica,

Projeto, Implementação e Resultados, e Conclusão. A primeira parte tem o intuito de
nivelar o leitor quanto aos conceitos básicos abordados e estabelecer os componentes de
base para a realização do projeto. A segunda parte reflete a modelagem dos circuitos, a
implementação e simulação via software. A última parte analisa os resultados obtidos, as
possíveis melhorias e os trabalhos futuros a serem realizados.
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2 Referencial Teórico

Este capítulo é destinado a apresentar os conceitos básicos e pertinentes para a
compreensão do projeto dos circuitos e do resultado analisado. O conteúdo será apresen-
tado de maneira progressiva, dando ênfase aos parâmetros de maior criticidade para a
aplicação selecionada.

2.1 Visão Geral do Projeto
O desenvolvimento da internet das coisas (Internet Of Things - IOT) fez com que

houvesse uma nova era na revolução industrial. Como peças-chave desse fenômeno estão
os dispositivos sem-fio de ultra baixa potência, largamente utilizados em aplicações de
Radio Frequency Identification (RFID), dispositivos vestíveis, dispositivos biologicamente
implantáveis e no setor militar.

Apesar dos vários projetos envolvendo circuitos com baixíssimo consumo de po-
tência, os dispositivos sem-fio ainda possuem uma forte interdependência com as baterias,
cujo problema primário é o tempo de vida útil finito. Sistemas autônomos que coletam
energia do ambiente são, agora, estratégias para suplantar totalmente ou parcialmente
essa deficiência.

O conceito de energy harvesting consiste em capturar a energia disponível no am-
biente e convertê-la em energia elétrica utilizando um transdutor. O ambiente oferece
diversas fontes de energia como a luz (PRABHA; RINCóN-MORA, 2016), o movimento
(TORRES; RINCON-MORA, 2010), a vibração (KWON; RINCON-MORA, 2010), o ca-
lor (TRAN-DINH et al., 2021), a radiação (LEICHT; MANOLI, 2017), e outras formas
de energia em que há um transdutor adequado para coletar essa energia para o sistema.

Nesta senda, a energia disposta no ambiente é capaz de fornecer também infor-
mações sobre o ambiente. Uma aplicação interessante pode ser vista em (LYU; WANG;
BABAKHANI, 2020), onde é utilizada a energia eletromagnética para a alimentação de
uma tag RFID vestível, além de realizar a medição dos sinais vitais a partir da amos-
tragem da amplitude do sinal de alimentação. Com a mesma energia de alimentação, são
enviadas as informações sobre a frequência respiratória e cardíaca para um receptor ultra
banda-larga (UWB), como visto na Fig. 2.
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Figura 2 – Ilustração da tag RFID vestível para monitorização de sinais vitais. Fonte:
(LYU; WANG; BABAKHANI, 2020).

A realização desse circuito baseia-se em blocos que tenham um baixo consumo de
potência, caracterizando-os como sistemas ultra-low power. A alimentação desses circui-
tos baseia-se em blocos básicos utilizados normalmente na unidade de gerenciamento de
potência: reguladores LDO, Conversores DC-DC, retificadores e charge-pumps. Os blo-
cos que compõem o sistema de gerenciamento de potência necessitam operar em baixo
consumo, além de oferecer mais robustez a alguns parâmetros, como o Power Supply Re-
jection Ratio (PSRR) e a regulação de linha. Tais nuances serão abordadas nos capítulos
seguintes.

2.2 Conversores DC-DC
Os conversores DC-DC são circuitos que convertem um nível de tensão DC de

entrada em outro nível de tensão DC de saída que pode ser maior ou menor que o nível
de entrada. Seu funcionamento consiste no chaveamento síncrono ou assíncrono de um
filtro LC. São dois os conversores DC-DC mais básicos: buck e boost. As topologias dos
conversores supracitados podem ser vistas na Fig. 3.
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(a) Topologia para o conversor do tipo buck.
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(b) Topologia para o conversor do tipo boost.

Figura 3 – Arquiteturas dos conversores DC-DC mais básicos.
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Ambos os conversores são baseados em um filtro do tipo LC, que pode ser modelado
como visto na Fig. 4. A função de transferência desse circuito é facilmente obtida por meio
do divisor de tensão, resultando na Eq. 2.1 (MITCHELL; MAMMANO, 2001).

𝑉𝑜(𝑠)
𝑉𝑖(𝑠) =

1
𝐿𝐶

𝑠2 + 𝑠

𝑅𝐿𝐶
+ 1

𝐿𝐶

(2.1)

+

−

+

-

Ls

1/Cs RLVi(s) Vo(s)

Figura 4 – Filtro LC básico utilizado nas topologias de conversores DC-DC buck e boost.

A partir da função de transferência é possível ver que, para um filtro com pouco
fator de amortecimento, a frequência de corte (𝜔𝑐) do filtro pode ser dada pela Eq. 2.2.

𝜔𝑐 ≈
√︃

1
𝐿𝐶

(2.2)

Tendo feito isso, há agora duas formas principais de se realizar o controle das
chaves: por modulação de largura de pulso (PWM) ou por modulação de frequência de
pulso (PFM). O modo PWM opera por meio da comparação do sinal da saída por um
sinal de referência, em que o resultado do erro entre esses dois sinais é comparado com
uma onda dente de serra que realiza a modulação da largura de pulso, como é visto na
Fig. 5.

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

O controle PFM, no entanto, não 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 saída do
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amplificador de erro é comparado com uma tensão de referência (𝑉 𝑟𝑒𝑓) e por uma tensão
gerada por um circuito de transcondutância constante (𝑉 𝑏𝑖𝑎𝑠1). A saída do sinal PFM
então é modulada segundo a queda de tensão do circuito abaixo ou acima dos limiares
definidos.

R

S

Q

Q

−

+

−

+

VREF

Error

Vbias1

PFM

PFM

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

É possível realizar o projeto de um conversor DC-DC com modos PWM e PFM
mútuos, melhorando a eficiência 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 é mais rápida. Entretanto, em baixas cargas, a eficiência do modo PWM caí
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 tensão
de referência. Assim, em baixas cargas, o controle PFM sobressaí sobre o PWM, pois
modula a frequência com o qual o indutor é chaveado. A grande desvantagem do modo
PFM é a baixa velocidade de resposta ao transiente e o ripple máximo 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 compensação

A operação 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 estágio de
potência que incluí o conjunto de capacitores, indutores e/ou transformadores que com-
porão o formato do filtro; as chaves para o chaveamento de tensão no filtro; e o modulador
de sinal PWM. Também pode ser visto o amplificador de erro, que é responsável por rea-
lizar a retroalimentação e a compensação. A tensão de saída é retroalimentada por meio
da amostragem da tensão 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 útil quando
a tensão de saída está baixa, e diminui o ciclo útil quando a tensão de saída está alta.
Isso caracteriza como uma malha com realimentação 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 estágio de potência. O comportamento do ganho e fase de malha definirão o quão
bem funcionará o conversor DC-DC (SHEEHAN; DIANA, 2016).

Três parâmetros que são dependentes do ganho e da margem de fase são a largura
de banda, a margem de ganho e a margem de fase. A largura de banda de um sinal
representa o quão bem o circuito responderá a transientes de carga: quanto maior a largura
de banda, mais veloz será a ação de compensação da malha. A margem de fase ditará
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o tipo de resposta que o circuito terá 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 parâmetro passível para avaliação. Para um bom
projeto, consideram-se margens de fase entre 45∘ e 60∘ uma faixa ideal; margens de ganho
de aproximadamente −6𝑑𝐵 e abaixo; e larguras de banda de aproximadamente um quinto
ou um décimo da frequência de chaveamento um valor adequado.

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:
há oscilações durante as trocas de carga. Isso implica que a margem de fase está baixa
(aproximadamente 45∘ ou um pouco acima). Ao passo que o circuito da Fig. 9b mostra
um fator de amortecimento bem melhor não causando oscilações durante os transientes
de carga. Note, entretanto, que um circuito com uma margem de fase maior possuí 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 especificação que atenda os
requisitos do projeto.
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(a) Resposta transiente com baixo fator de
amortecimento (criticamente amortecido),
causando oscilações durante os transientes
de carga.

(b) Resposta transiente com bom fator de
amortecimento (super amortecido), não
causando oscilações na tensão durante os
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 Compensação Tipo I

A compensação do tipo I pode ser vista na Fig. 10. Esta é o tipo mais simples de
compensação. É composta apenas por um pólo dado pelo capacitor 𝐶𝑐𝑜𝑚𝑝, e é normalmente
utilizada quando se tem uma carga de corrente constante, como a alimentação de um LED
(LEE, 2014). Este tipo providencia apenas um único polo na origem, causando uma queda
no ganho de −20𝑑𝐵/𝑑𝑒𝑐.

CCOMP

−

+

Vdd

VREF

RFBT

RFBB

VC

VFB

Figura 10 – Esquemático de um compensador do tipo I.

A frequência de cruzamento do ganho unitário (0𝑑𝐵) pode ser dada pela Eq. 2.3.
Na condição estado DC, as entradas do amplificador são virtualmente curto-circuitadas.
Isso determinará o valor da tensão de saída. Entretanto, quando aplicado uma perturbação
no circuito, do ponto de vista de análise frequencial, somente o resistor 𝑅𝐹 𝐵𝑇 entrará na



Capítulo 2. Referencial Teórico 25

análise, sendo o resistor 𝑅𝐹 𝐵𝐵 apenas um resistor de polarização (LEI; MAN, 2004).

𝑓𝑝1 = 1
2𝜋𝑅𝐹 𝐵𝑇 𝐶𝑐𝑜𝑚𝑝

(2.3)

Tal compensação é pouco utilizada por ser mais útil quando tem-se sistemas com
deslocamento de fase mínimo. Além disso, o fato de possuir apenas um pólo, faz com
que a frequência em que ocorre o ganho unitário seja baixa, caracterizando-o como um
circuito com uma resposta ao transiente bastante lenta. A resposta em frequência desse
circuito pode ser vista na Fig. 11.

Figura 11 – Resposta em frequência para o compensador do tipo I. Fonte: (SHEEHAN;
DIANA, 2016).

2.2.1.2 Compensação Tipo II

A compensação do tipo II pode ser vista na Fig. 12. Tal compensação possuí 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 posição do polo
pode ser encontrada a partir da Eq. 2.5 (considerando 𝐶𝑐𝑜𝑚𝑝 >> 𝐶𝐻𝐹 ) e a posição do
zero a partir da Eq. 2.4.



Capítulo 2. Referencial Teórico 26
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Figura 12 – Esquemático de um compensador do tipo II.

𝑓𝑧𝑒𝑎 = 1
2𝜋𝑅𝑐𝑜𝑚𝑝𝐶𝑐𝑜𝑚𝑝

(2.4)

𝑓𝐻𝐹 ≈ 1
𝑅𝑐𝑜𝑚𝑝𝐶𝐻𝐹

(2.5)

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

2.2.1.3 Compensação Tipo III

Para o conversor PWM em modo tensão, o tipo de compensação mais comum é
o Proporcional-Integrativo-Derivativo (PID), ou compensação tipo 3. Tal controlador é
munido de dois zeros em baixas frequências e dois pólos em mais altas frequências. O
esquemático deste tipo de circuito pode ser visto na Fig. 14.
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RFF

CFF

Figura 14 – Esquemático de um compensador do tipo III.

Considerando que o filtro LC utilizado no conversor DC-DC Buck é composto por
dois pólos complexos conjugados, tem-se que a fase será invertida 180∘. Tal inversão pro-
voca a instabilidade do controle em malha fechada, tornando-o alimentado positivamente.
É necessário, portanto, realizar a compensação desse atraso de fase por meio de um avanço
de fase. O avanço de fase é realizado por meio de zeros, 𝑓𝑧𝑒𝑎 e 𝑓𝑓𝑧, como visto na Fig. 15.
Assim, é possível então estabilizar o sistema realizando a compensação da fase antes de
atingir o produto ganho-banda (LEI; MAN, 2004).
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Figura 15 – Resposta em frequência para o compensador do tipo III. Fonte: (SHEEHAN;
DIANA, 2016).

Intrinsecamente, o capacitor utilizado no filtro LC possuí uma resistência equi-
valente chamada Equivalent Series Resistance ESR. Tal resistência implementa um zero
adicional no sistema, 𝑓𝑒𝑠𝑟 que é dependente do valor da resistência, e que, por sua vez, é
fortemente dependente da tecnologia do capacitor utilizado. Para capacitores cerâmicos,
o valor de ESR é de aproximadamente de 3 − 5𝑚Ω; para capacitores eletrolíticos, o ESR
utilizando a composição de polímero de alumínio é, normalmente, na faixa de 10 − 20𝑚Ω.
Já para capacitores eletrolíticos construídos com outras composições, o valor do ESR pode
chegar a faixa de centenas de 𝑚Ω (SHEEHAN; DIANA, 2016).

As Eqs. 2.6, 2.7, 2.8 e 2.9 que modelam os polos e zeros do compensador do tipo
III, assumindo que os valores dos componentes serão 𝐶2 > 𝐶3, 𝑅1 < 𝑅2 e 𝑅1 < 𝑅3. Para
se realizar uma boa compensação do conversor DC-DC Buck PWM em modo tensão,
precisamos realizar o avanço de fase uma frequência logo após o atraso de fase, ou seja,
numa região entre o segundo zero e o primeiro polo, e o segundo pólo deve ser posto
em metade da frequência de amostragem. Como maneira de mitigar o zero proveniente
do ESR, o primeiro polo é posto na mesma frequência do zero proveniente do ESR. O
resultado final da compensação em malha fechada pode ser vista na Fig. 15 (RAHIMI;
PARTO; ASADI, 2010).

𝑧1 = 1
2𝜋𝑓𝑅2𝐶2

(2.6)

𝑧2 = 1
2𝜋𝑓𝑅3𝐶1

(2.7)

𝑝1 = 1
2𝜋𝑅1𝐶1

(2.8)
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𝑝2 = 1
2𝜋𝑅3𝐶3

(2.9)

2.3 Low Drop-out Voltage Regulators
Os Low Drop-out (LDO) voltage regulators são blocos essenciais nos sistemas de

gerenciamento de potência. Eles são normalmente utilizados em sistemas que necessitam
de uma fonte de tensão com o mínimo de ripple para os blocos analógicos e de radio-
frequência com sensibilidade ao ruído.

O formato básico de construção de um regulador LDO pode ser visto na Fig. 16a.
A construção básica compreende basicamente um pass transistor (𝑀𝑃 ), um amplificador
de erro (AE), uma realimentação (𝑅𝐹 1 e 𝑅𝐹 2) e um capacitor fora do chip (𝐶𝐿). A fonte
de corrente 𝐼𝐿 compreende a carga requerida.

(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 limitação do circuito da Fig. 16a é que o capacitor 𝐶𝐿 é da ordem de alguns
microfarad. Esse capacitor incrementa o valor total do sistema e ocupa um espaço precioso
no circuito. Já na Fig. 16b é utilizado uma arquitetura de regulador que não necessita
do capacitor externo, diminuindo o custo final do sistema. A principal desvantagem dessa
arquitetura é a instabilidade em baixas cargas.

A função de transferência de um regulador LDO sem capacitor externo é dado
pelo diagrama da Fig. 17 e utiliza a Fig. 16b como referência. A entrada e saída são dadas
por 𝑉𝑖𝑛 e 𝑉𝑜𝑢𝑡, respectivamente. O fator de realimentação é dado por 𝛽, e 𝐴𝑝 é o ganho
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do transistor 𝑀𝑝. O polo de saída do sistema dado por 𝜔𝑝𝑜. A função de transferência do
amplificador de erro pode ser dada pela Eq. 2.10.

𝐴𝐴𝐸(𝑠) =

⎧⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎩
𝐴𝐴𝐸,𝑜

1 + 𝑠/𝜔𝑝1
, AE com um polo

𝐴𝐴𝐸,𝑜

(1 + 𝑠/𝜔𝑝1)(1 + 𝑠/𝜔𝑝2)
, AE com dois polos

(2.10)

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 relação com a localização dos polos e zeros na frequência. 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
fabricação, 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.

Figura 18 – Diagrama de bode para um LDO sem capacitor externo e com amplificador
de erro de um estágio. Fonte: (TORRES et al., 2014).

Observando a Fig. 18, é fácil perceber que para se obter uma boa margem de fase
é necessário que o polo de baixa frequência esteja em frequências mais baixas, e o polo de
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alta frequência seja deslocado para mais altas frequências. Para manipular esses polos no
circuito, é necessário conhecê-los. O polo de alta e baixa frequência, dados por 𝜔𝑝0 e 𝜔𝑝1,
podem ser expressos pelas equações 2.11 e 2.12.

𝜔𝑝0 = 𝑔𝑜𝑢𝑡

𝐶𝐿

∝ 𝐼𝐿 (2.11)

𝜔𝑝1 = 𝑔𝑜,𝐸𝐴

(𝐶1 + (1 + 𝐴𝑝)𝐶2)
∝

√︁
𝐼𝐿 (2.12)

onde

𝑔𝑜𝑢𝑡 = 𝑔𝑑𝑠 + 𝑔𝐿 + 𝑔𝛽,

𝑔𝛽 = 1
𝑅𝐹 1 + 𝑅𝐹 2

,

𝑔𝑑𝑠 = 𝜆𝐼𝐿,

𝑔𝑚𝑝 =
√︁

𝐾𝑝𝐼𝐿,

𝐴𝑝 = 𝑔𝑚𝑝

𝑔𝑜𝑢𝑡

≈
√︁

𝐾𝑝𝐼𝐿 · 1
𝐾 · 𝐼𝐿

=

√︁
𝐾𝑝

𝐾
√

𝐼𝐿

,

𝐺𝐵𝑊 = 𝛽𝑔𝑚,𝐸𝐴

𝐶2

Alguns parâmetros são importantes para caracterizar o funcionamento de um re-
gulador LDO. A melhoria em uma característica depende da topologia utilizada, e há
sempre uma troca entre a performance das propriedades do regulador LDO. Tais fatores
serão descritos nas subseções subsequentes.

2.3.1 Drop-Out

Drop-Out é a queda mínima necessária entre a tensão de entrada e a tensão de
saída. Esse parâmetro é exclusivamente determinado pelo pass device, que deve manter-
se em estado de saturação mesmo providenciando o máximo de corrente (TANTAWY;
BRAUER, 2004). Assim, a escolha da tensão de entrada pode ser dada pela Eq. 2.13.

𝑉𝐼𝑁 ≥ 𝑉𝑂𝑈𝑇(𝑛𝑜𝑚) + 𝑉𝐷𝑂 (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 tensão na porta, menor será a resistência
𝑅𝐷𝑆. Segue-se que quanto mais próxima a tensão de entrada, menor terá de ser a tensão
na porta para manter o valor de 𝑅𝐷𝑆 baixo. O valor máximo de 𝑅𝐷𝑆, então acontece
na saturação negativa do amplificador de erro, resultando em uma queda de tensão dada
pela corrente máxima, 𝐼𝑂𝑈𝑇 , multiplicada pelo 𝑅𝐷𝑆. Nota-se, também, pela Fig. 20, que
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a queda de tensão é menor quanto maior for a tensão de entrada. Isso se dá porque a
tensão 𝑉𝐺𝑆 torna-se mais negativa, diminuindo ainda mais o 𝑅𝐷𝑆.

O regulador utilizando o transistor NMOS da Fig. 19 possuí a vantagem princi-
pal de ser menor em tamanho em relação 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 tensão - nesse caso, um charge pump - na alimentação
do amplificador de erro para manter o 𝑅𝐷𝑆 quando a tensão de entrada se aproxima da
tensão de saída.

Figura 19 – Dispositivo de passagem sendo transistor PMOS ou NMOS. Fonte: (TAN-
TAWY; BRAUER, 2004)

Figura 20 – Tensão de Dropout vs. tensão de entrada para o regulador LDO comercial
TPS799. Fonte: Texas Instruments.
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2.3.2 Power Supply Rejection

Uma das principais funções dos reguladores LDO é proporcionar um sinal com
baixo ruído e boa estabilidade. Tais características não são muito factíveis com outros
blocos como os conversores DC-DC e os charge pumps (SHYLAJA; RINCÓN-MORA,
2021). Sendo assim, os reguladores LDO também são utilizados em conjunto com esses
outros blocos, facilitando o projeto com um sinal mais estável, como visto na Fig. 21.

Figura 21 – Aplicação típica de reguladores LDO com outros blocos gerenciadores energia,
onde SL é um regulador chaveado. Fonte: (SHYLAJA; RINCÓN-MORA,
2021)

.

A métrica para medição de ruído da entrada para a saída chama-se Power Sup-
ply Rejection (PSR) e pode ser definida como a inabilidade do sistema de amplificar o
sinal de ruído da entrada para a saída. O PSR é inversamente proporcional ao ganho de
alimentação, e pode ser expressado pela Eq. 2.14.

𝐴𝐼𝑁 = 1
𝑃𝑆𝑅

= 𝑉𝑜

𝑉𝑖𝑛

(2.14)

Nos reguladores LDO, as fontes de ruído da entrada para a saída 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 condutância finita do
pass transistor - sendo mais significante em tecnologias com menor valor de largura. O
terceiro caminho é causado pelo amplificador de erro. O quarto caminho é causado pela
fonte de referência (Bandgap). Normalmente o quarto caminho de ripple é desconsiderado,
pois assume-se que a referência de tensão possuí uma boa rejeição ao ruído da linha (EL-
NOZAHI et al., 2010).
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Figura 22 – Principais caminhos para a passagem do ruído da entrada para a saída. Fonte:
(EL-NOZAHI et al., 2010)

.

Para o primeiro e segundo caminho, a função de transferência do regulador LDO
é dada pela Eq. 2.15.

𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑉𝑖𝑛

(𝑠)
⃒⃒⃒
1,2

= 1 + 𝑔𝑚,𝑀𝑃 · 𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃

1 + 𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃

𝑍𝐿(𝑠) + 𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃

𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2
+ 𝑔𝑚,𝑀𝑃 𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃 𝐴𝑒𝑜𝑅𝑓2

(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)(1 + 𝑠
𝜔𝑒

)

(2.15)

onde 𝑔𝑚,𝑀𝑃 representa a transcondutância do pass transistor (𝑀𝑃 ) e 𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃 representa a
resistência de canal do transistor. 𝑍𝐿 é a impedância total do nó 𝑉𝑜𝑢𝑡 dada sem considerar
os resistores de realimentação. 𝐴𝑒𝑜 é o ganho em frequência nula e 𝜔𝑒 é o polo dominante
do amplificador de erro. Pela Eq. 2.15, é possível notar a dependência do PSR com o
ganho de realimentação principalmente em baixas frequências.

Com o aumento da frequência, o polo começa a degradar o ganho de realimentação,
diminuindo a rejeição ao ruído. O limite superior e inferior para o espectro devido ao
primeiro e segundo caminho podem ser vistos nas equações 2.16 e 2.17, respectivamente.
Note que para a alta frequência, as variáveis não variam com a frequência, promovendo
uma resposta plana.

𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑉𝑖𝑛

(𝑠 = 0) ≈ 1

𝐴𝑒𝑜
𝑅𝑓2

𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2

(2.16)

𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑉𝑖𝑛

(𝑠 = ∞) ≈ 𝑔𝑚,𝑀𝑃
𝑅𝐿 · 𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃

𝑅𝐿 + 𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃

(2.17)
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Para o terceiro e quarto caminho, a função de transferência é dada pela Eq. 2.18.

𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑉𝑖𝑛

(𝑠) =
𝑔𝑚,𝑀𝑃 𝑍𝑡𝑜𝑡(𝑠) 𝐴𝑒𝑜

1 + 𝑠
𝜔𝑒

1 + 𝑔𝑚,𝑀𝑃 𝑍𝑡𝑜𝑡(𝑠)𝐴𝑒𝑜𝑅𝑓2

(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2)(1 + 𝑠

𝜔𝑒

)

(𝑃𝑆𝑅𝑅𝑒 + 𝑃𝑆𝑅𝐵𝐺) (2.18)

onde 𝑍𝑡𝑜𝑡(𝑠) = 𝑍𝐿(𝑠)//𝑟𝑑𝑠,𝑀𝑃 //(𝑅𝑓1 + 𝑅𝑓2), 𝑃𝑆𝑅𝑅𝑒 é a taxa de rejeição de ruído do
amplificador de erro, 𝑃𝑆𝑅𝐵𝐺 é a rejeição da fonte de alimentação do Bandgap. O terceiro
e quarto caminho são, portanto, amplificados, contribuindo para a formação do PSR do
regulador LDO. Para altas frequências, o polo dominante do amplificador de erro faz com
que a função de transferência tenda a zero, resultando um ripple bastante atenuado na
saída.

A Fig. 23 mostra a contribuição de cada caminho na formação do PSR total. Note
que o primeiro e segundo caminho são os únicos atuantes em alta frequência. Para o
terceiro e quarto caminhos, é possível reduzir ainda mais o 𝑃𝑆𝑅 em baixas frequências
pelo aumento no ganho da malha.

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

2.3.3 Regulação e Transiente de Linha

O transiente de linha mensura a resposta da saída em função de uma variação
brusca na entrada. Como é um parâmetro que é relacionado a resposta frequencial do sis-
tema, esse parâmetro está atado ao Power Supply Rejection (PSR). A diferença principal
entre as duas métricas é que o PSR relaciona-se com os parâmetros de pequenos sinais,
enquanto o transiente de linha relaciona-se com os parâmetros de grandes sinais, que é
em natureza muito mais complicado de se analisar analiticamente (TEEL, 2005b).

Para simplificação, assume-se uma análise 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.

Δ𝑉𝑂𝑈𝑇 = 𝑃𝑆𝑅(𝑠) · Δ𝑉𝐼𝑁 (2.19)

onde Δ𝑉𝐼𝑁 = 𝑉𝑠𝑡𝑒𝑝/𝑠 no domínio de Laplace e 𝑃𝑆𝑅(𝑠) é a função de transferência para
o PSR.

A regulação de linha também avalia a variação da tensão de saída em relação a
tensão de entrada. Entretanto, essa análise é feita em estado estável, sendo representada
pela Eq. 2.20.

Regulação de linha = Δ𝑉𝑂𝑈𝑇

Δ𝑉𝐼𝑁

⃒⃒⃒
𝑡→∞

(2.20)

Tal parâmetro também se relaciona diretamente com o PSR, mas em seu valor de
frequência nula (𝑃𝑆𝑅(𝑠 = 0)). Vale dizer, portanto, que a melhoria na métrica de PSR
também resulta em uma melhoria nas métricas de regulação e transiente de linha.

2.3.4 Transiente de Carga

Essa métrica refere-se a excursão máxima da tensão de saída e o tempo de estabi-
lização quando aplicado um degrau na corrente consumida pelo circuito.

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

Considerando a Fig. 24, o modelo de pequenos sinais para a impedância de saída
é dado pela Eq. 2.21

𝑍𝑜(𝑠) = 𝑅𝑜𝑢𝑡

1 + 𝛽𝑔𝑚𝑒𝑅𝑜,𝐸𝐴𝑔𝑚𝑝𝑅𝑜𝑢𝑡

· 1 + 𝑠(𝐶1 + 𝐶2)𝑅𝑜,𝐸𝐴

𝑠2 𝐶𝐿(𝐶2 + 𝐶1) + 𝐶2𝐶1

𝛽𝑔𝑚𝑒𝑔𝑚𝑝

+ 𝑠
𝐶2

𝛽𝑔𝑚𝑒 + 1

(2.21)
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onde 𝑔𝑚𝑒 e 𝑅𝑜,𝐸𝐴 denotam a transcondutância do amplificador de erro e a resistência
de saída, respectivamente, e 𝑅𝑜𝑢𝑡 = 𝑟𝑑𝑠𝑝||(𝑅𝐹 1 + 𝑅𝐹 2). Pequenas mudanças na corrente
causam modificações na impedância de saída dada pela Eq. 2.21. A impedância de saída
em reguladores LDO sem capacitor externo aumenta em relação ao ganho de malha aberta,
onde isso pode ser melhorado pelo aumento da largura de banda.

Essa métrica é difícil de se analisar de maneira analítica quando aplicado um
degrau de maior magnitude. A primeira dificuldade é a transição entre as regiões de
operação do transistor. A segunda dificuldade é em relação a capacitância parasítica do
pass transistor que varia em função da região de operação.

É visto que a melhoria no slew rate minimiza a excursão do sinal de saída em
degrais mais altos de corrente. Tal parâmetro é relacionado ao amplificador de erro e a
capacitância de porta total (𝐶𝑔𝑔), onde aumentando a corrente de saída do amplificador
de erro e minimizando a capacitância de porta do pass transistor, há uma diminuição
significativa na excursão do sinal de saída, como visto na Fig. 25.

Figura 25 – Redução na excursão negativa do sinal de saída vs. corrente de polarização
do amplificador de erro. Fonte: (TORRES et al., 2014).

2.3.5 Regulação de Carga

Tal como a regulação de linha, a regulação de carga é uma métrica que mostra a
variação da tensão de saída em função da variação de corrente em estado estável, como
sugere a Eq. 2.22.

Load Regulation = Δ𝑉𝑂𝑈𝑇

Δ𝐼𝐿

⃒⃒⃒
𝑡→∞

(2.22)
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Essa métrica é relacionada a resistência de saída de malha fechada dada pela Eq.
2.23.

𝑅𝑜𝑢𝑡,𝑐𝑙 = 𝑍𝑜(0) = 1
𝛽𝑔𝑚𝑝𝐴𝐸𝐴,𝑜

(2.23)

Observando o denominador da Eq. 2.23, vê-se que quanto maior o ganho do am-
plificador de erro, menor será o valor da resistência de saída, caracterizando uma melhor
regulação de carga.

2.3.6 Ruído

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

O ruído térmico é inerente aos resistores e transistores devidos a resistividade
do material. Junto ao ruído térmico, o ruído de corrente também é natural, tendo uma
potência plana em todo o espectro. O ruído de contato acontece nos transistores devido
ao contato imperfeito entre os materiais. A potência do ruído pode ser vista na Fig. 26.

Figura 26 – Espectro em frequência dos três tipos de ruído. Fonte: (PITHADIA, 2009).

A indicação do ruído é dado por meio da densidade espectral (𝜇𝑉/
√

𝐻𝑧) ou por
meio da tensão de ruído (𝜇𝑉𝑅𝑀𝑆). A densidade espectral consegue mostrar a quantidade
de ruído presente em cada unidade de frequência. A tensão de ruído é um valor único que
refere-se a integral de todo o ruído no espectro; muito útil quando se quer realizar uma
comparação entre dois sinais ruidosos.

A partir da Fig. 27, pode-se ver claramente as fontes de ruído de um regulador
LDO. A densidade de potência espectral pode ser dada pela Eq. 2.24. Observe que foi
desconsiderado o erro pelo pass transistor (𝑀𝑃 ), pois devido a realimentação, o ruído é
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dividido pelo ganho de malha fechada, que é muito maior que a densidade espectral do
ruído. Vale dizer que o ruído proveniente do amplificador de erro não pode ser amenizado.

𝑆𝑛,𝑜(𝑓) = (𝑆𝑛,𝑟𝑒𝑓 (𝑓) + 𝑆𝑛,𝑒(𝑓))
(︂

1 + 𝑅1

𝑅2

)︂2
+ 𝑆𝑛,𝑅2

(︂
1 + 𝑅1

𝑅2

)︂2
+ 𝑆𝑛,𝑅1 (2.24)

Figura 27 – Diagrama em blocos típico de um regulador LDO descrevendo as fontes de
ruído. Fonte: (TEEL, 2005a).

A primeira principal fonte de ruído do regulador LDO é o Bandgap, em que a
densidade espectral é dada por 𝑆𝑛,𝑟𝑒𝑓 . Normalmente, esse ruído pode ser mitigado pela
imposição de um filtro passa-baixas na saída do Bandgap, melhorando também o PSR.
Entretanto, essa solução faz com que o tempo de inicialização do regulador LDO aumente.

A segunda principal fonte de ruído é o divisor resistivo de tensão. Normalmente
feito com uma área grande, esse componente sofre de ruído térmico que é dado por 4𝑘𝑇𝑅,
onde 𝑘 é a constante de Boltzmann, 𝑇 é a temperatura e 𝑅 é a resistência. Assim, há uma
troca entre corrente quiescente do circuito e ruído: quanto maior o tamanho dos resistores,
menor a corrente quiescente, e vice-versa (TEEL, 2005a).
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3 Implementações e Resultados

Neste capítulo serão apresentadas algumas implementações feitas para o projeto.
Assim, serão apresentados as implementações dos sub-blocos referentes ao conversor DC-
DC e ao regulador LDO. Após, será mostrado o resultado final do circuito em paralelo
com uma discussão dos resultados.

3.1 Conversor DC-DC Buck
Um diagrama de blocos básico do conversor DC-DC buck implementado neste

trabalho pode ser visto na Fig. 28. Consiste basicamente de um conversor em modo
tensão e a modulação do sinal de erro é feita exclusivamente em modo PWM.

−

+

Compensador

EA

Vout

−

+

Gate
Driver

VFB

VREF

Sawtooth
Generator

VC

MP

MN

Dead Time
Generator

Soft
Start

PWM

L

C RL

Bandgap
Ref.

Mux

Comp.

Comp.
−

+

SEL

1.25V

Vin

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 portáteis. Os requisitos são sumarizados na Tab. 1.
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Tabela 1 – Especificações básicas para a construção do conversor DC-DC buck.

Parâmetro Min. Típico Máx.
Tensão de saída (𝑉 ) 1.75 1.8 1.85

Tensão de entrada (𝑉 ) 2.5 3 3.3
Corrente de saída (𝐴) 5𝑚 50𝑚 200𝑚

Consumo do circuito (𝐴) 50𝜇 500𝜇 700𝜇
Ripple de tensão (𝑉 ) 1𝑚 15𝑚 25𝑚

Ripple de corrente (𝐴) TBD 0.2 · 𝐼𝑀á𝑥. 0.4 · 𝐼𝑀á𝑥.

Frequência do Clock(𝑀𝐻𝑧) 0.9 1 1.1
Largura de banda (𝑘𝐻𝑧) 90 100 120

Tempo de estabilização (𝑠) < 20𝜇𝑠 @
150mA load step

3.1.1 Filtro LC

O filtro LC foi realizado com vistas a atender algumas especificações iniciais rela-
cionadas principalmente ao ripple de corrente e ripple de tensão, tais como vistos na Tab.
1. Assim, utilizando o método de cálculo dado em (BRIGITTE, 2011), foram encontrados
os seguintes valores para o indutor e o capacitor:

• 𝐿 = 10.22𝜇𝐻

• 𝐶 = 22𝜇𝐹

Plotando a resposta em frequência de tal filtro podemos obter a seguinte resposta
em frequência vista na Fig. 29.
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Figura 29 – Resposta em frequência do filtro LC projetado.
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Com os valores dos componentes definidos e arbitrando uma resistência 𝑅𝐸𝑆𝑅 =
220𝑚Ω máxima, é possível agora encontrar os valores em frequência do filtro:

• 𝑓0 = 15, 7𝑘𝐻𝑧

• 𝑄 = 8, 9

• 𝑓𝐸𝑆𝑅 = 72, 3𝑘𝐻𝑧

3.1.2 Método de compensação

O método de compensação utilizado para o conversor DC-DC Buck foi o PID (tipo
III). Tal foi escolhido, pois é o que melhor se adequa para as necessidades de compensação
frequencial da malha, que precisa de um avanço 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 compensação fixando o valor de RFBB = 126𝑘Ω:

• CCOMP = 53𝑝𝐹

• CFF = 183𝑝𝐹

• CHF = 830𝑓𝐹

• RCOMP = 192𝑘Ω

• RFBT = 55𝑘Ω

A disposição dos componentes no circuito podem ser melhor vistas na Fig. 30, que
também foi o circuito implementado no simulador.
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Figura 30 – Circuito de compensação tipo III (PID) implementado para a compensação
em malha fechada do conversor.
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A partir de tais valores pode-se ter a resposta em frequência do compensador
visto na Fig. 31. Tal figura mostra a reposta em frequência do controlador em um am-
plificador considerado ideal. Assim, pode-se ver que o par inicial de zeros possui uma
frequência próxima e ocorrem aproximadamente em 10𝑘𝐻𝑧, um pouco antes da frequên-
cia de ressonância do filtro LC. O pólo subsequente ocorre aproximadamente em 70𝑘𝐻𝑧,
o que elimina o efeito do zero proveniente da resistência ESR do capacitor. O último polo
ocorre na frequência de amostragem, aproximadamente 1𝑀𝐻𝑧. Sumarizando, temos as
seguintes localizações dos polos e zeros do sistema:

• 𝑓𝑧𝑒𝑎 = 15, 838𝑘𝐻𝑧;

• 𝑓𝑓𝑧 = 15, 738𝑘𝐻𝑧;

• 𝑓𝑓𝑝 = 72, 34𝑘𝐻𝑧;

• 𝑓ℎ𝑓 = 1𝑀𝐻𝑧.
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Figura 31 – Resposta em frequência 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 compensação PID projetada, cujo gráfico pode ser
visto na Fig. 32. Assim, mesmo acontecendo o polo complexo com alto fator de qualidade,
o circuito de compensação atua logo depois com um avanço 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 modulação PWM sobre
o circuito filtro.

Um dado de interesse a ser analisado é a largura de banda. Isso pode ser feito
observando em que frequência os valores de magnitude das respostas em frequência de

1
𝑃 𝐼𝐷

e 𝐿𝐶 se interceptam. Na Fig. 33, é possível ver que o ponto de cruzamento das duas
magnitudes ocorre em aproximadamente 90𝑘𝐻𝑧.
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Figura 33 – Resposta em frequência 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 frequência, e possibilitar altas correntes no estágio de
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saída; importante para a alimentação da rede de capacitores e resistores do compensador.
A resposta em frequência 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 frequência do amplificador de erro de arquitetura balanced. Tal
apresentou uma margem de fase de 45∘, para uma carga de 1𝑝𝐹 .

Agora, levando em consideração o ganho e a largura de banda finita do amplificador
de erro, a resposta em frequência 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 contínua e preta o ganho do compensador utilizando o amplificador operacional
balanced.
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Figura 36 – Comparativo das respostas em frequência do compensador com o amplificador
de erro real e ideal.

3.1.3 Chaves semicondutoras

Para realizar o chaveamento da tensão no filtro LC são utilizadas chaves de semi-
condutores, ou seja, transistores PMOS e/ou NMOS. A determinação das características
destas chaves são dadas principalmente pela resistência entre dreno e fonte, 𝑅𝐷𝑆, de um
transistor quando está 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 simulação
em ponto de operação do transistor com a tensão de porta no máximo, alcançou-se os
valores de 𝑊/𝐿 vistos na Fig. 37 para um valor alvo de 𝑅𝐷𝑆 = 100𝑚Ω.
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Figura 37 – Dimensionamento das chaves feito para o conversor DC-DC síncrono.

Com tais chaves, a capacitância total do transistor M0 foi de aproximadamente
205𝑝𝐹 e do transistor M1 de aproximadamente 65𝑝𝐹 . Com esta alta capacitância, é
necessário um estágio de buffer para realizar o chaveamento da porta das chaves semi-
condutoras. Um circuito que cumpre essa função é visto na Fig. 38. Tal incrementa o
valor de 𝑊

𝐿
a cada estágio, mas desbalanceando os transistores NMOS e PMOS da cadeia

inversora. Isso é feito para que não haja momentos de curto-circuito entre os transistores,
já que a corrente é incrementada a cada estágio de inversão 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
são ligados, causando o curto-circuito entre eles. Isso é um dos principais fatores para a
redução da eficiência de um conversor chaveado e também redutor de vida útil. Assim,
é necessário um tempo morto entre o chaveamento dos transistores: um intervalo entre
o chaveamento em que nem o transistor PMOS nem o transistor NMOS estão ligados.
O tempo morto (dead time) é dado por meio de uma regra empírica de 30𝑛𝑠 para uma
corrente de saída igual a 1𝐴 (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 não irão
interferir um no outro até que o tempo de atraso seja cumprido.

IN
MN

MP

Delay
Time

Delay
Time

Figura 39 – Circuito para a geração do tempo morto.

Para a geração do atraso ("delay"), foi utilizado o circuito da Fig. 40. Note que o
segundo estágio inversor está 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
capacitância de gate e consequentemente para o montante total de atraso.

Vdd

IN OUT

Figura 40 – Circuito com uma cadeia de inversores para a geração 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 – Gráfico no tempo da geração de tempo morto entre as saídas para os tran-
sistores de chaveamento.
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Figura 42 – Gráfico no tempo da transição de nível baixo para alto na geração de tempo
morto.

3.1.5 Comparador

O comparador é um circuito extremamente importante para todo o conjunto, pois
ele realiza a implementação da modulação do sinal de erro com o sinal dente de serra e
realiza a seleção do sinal de referência do amplificador de erro. Dois parâmetros são chave
na construção 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 irá reagir à entrada, e o ganho dará a resolução
ou sensibilidade do sinal à entrada. Os parâmetros de estabilidade não são importantes no
projeto de um comparador, pois eles não são circuitos que trabalharão em malha fechada
(ou pelo menos não deveriam) (ALLEN; HOLBERG, 2011).

O circuito implementado para ser o comparador pode ser visto na Fig. 43. Note
que na saída do circuito há um par de inversores. Tais são postos para que aumente a
capacidade de fornecimento de corrente na saída sem necessariamente diminuir a largura
de banda. Nesse caso, a largura de banda é aumentada, pois o primeiro polo será dado pela
resistência de saída do comparador multiplicado pela soma das capacitâncias do primeiro
circuito inversor. Além disso é implementada uma realimentação 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 – Esquemático do comparador realimentado positivamente.

A resposta em domínio do tempo do circuito pode ser vista na Fig. 44, enquanto a
resposta em domínio do tempo pode ser vista na Fig. 45. Observando a largura de banda,
podemos estimar qual será o provável comportamento no tempo. Assim, a largura de
banda sendo de 𝐺𝐵𝑊 = 100𝑀𝐻𝑧, então o valor de transição será de aproximadamente
𝑡𝑟𝑖𝑠𝑒 = 𝑡𝑓𝑎𝑙𝑙 = 1

𝐺𝐵𝑊
= 10𝑛𝑠.
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Figura 44 – Resposta transiente do comparador realimentado positivamente.
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Figura 45 – Resposta frequencial do comparador com realimentação positiva.

3.1.6 Gerador de Dente de Serra

A geração de dente de serra é dada pelo circuito da Fig. 46. O princípio de funcio-
namento é por meio da carga e descarga do capacitor 𝐶1. A carga é realizada de maneira
linear até 1, 8𝑉 e então retorna para 0𝑉 , num período de 1𝜇𝑠. Para garantir a linearidade
da carga é posto um transistor PMOS em uma corrente constante de 1.8𝜇𝐴, garantindo
que nessa região o transistor esteja ainda em zona de saturação e com pouca modulação
do comprimento do canal.
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Figura 46 – Esquemático 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 síncrona é implementado um
circuito de detecção de borda de subida que consiste em uma porta lógica 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 𝐶0 é descarregado apenas na borda de subida do sinal de clock, o que faz com
que a onda dente de serra tenha o mesmo período da frequência de amostragem: 1𝑀𝐻𝑧.
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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 não haja um degrau
inicial muito abrupto na entrada do circuito, e consequentemente fazendo-o inicializar com
a largura de pulso gradual. Se a tensão de referência for aplicada no circuito durante a
inicialização, o valor de erro entre a entrada e a saída será alto, o que inicializará o circuito
com valor do ciclo útil do PWM no máximo. A inicialização com o ciclo útil no máximo
fará com que a tensão 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 tensão
da partida suave seja igual ao valor de tensão de referência. O circuito que implementa a
partida suave pode ser visto na Fig. 48. É composto de um transistor PMOS que realiza a
carga constante no capacitor 𝐶0. Os transistores 𝑀0 e 𝑀2 realizam o controle de habilitar
e desabilitar o circuito.
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Figura 48 – Circuito de partida suave implementado.

A performance do circuito pode ser vista na Fig. 49. O circuito ao chegar na tensão
máxima para de consumir corrente, e só 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 tensão constante indepen-
dente da tensão, temperatura e processo. Para isso, é utilizado uma referência de tensão
de bandgap. Tal tensão é proveniente da compensação de tensão por meio de dois com-
ponentes eletrônicos que possuem uma tensão proporcional à temperatura - o resistor
- e inversamente proporcional à temperatura - o transistor bipolar de junção. Somando
ambos, conseguimos um dispositivo robusto às três condições dadas (RAZAVI, 2005).

O circuito de tensão de referencia bandgap pode ser visto na Fig. 50. Além do
circuito de bandgap também é inserido um circuito de inicialização. Esse circuito se faz
necessário para que a garanta que a referência de tensão não seja nula, já que essa também
é uma condição válida.
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Figura 50 – Esquemático da referência de tensão por bandgap implementado.

A simulação de temperatura pode ser vista na Fig. 51. O circuito apresentou
um desvio de 1, 3 𝑝𝑝𝑚/∘C a 27∘C, 14, 65 𝑝𝑝𝑚/∘C a 0∘C e −17, 53 𝑝𝑝𝑚/∘C a 100∘C. A
Fig. 52 contém a variação do desvio em 𝑝𝑝𝑚/∘C para todos os valores de temperatura
considerando a tensão de alimentação nominal de 3.3𝑉 .
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Figura 51 – Análise da tensão em ponto de operação do circuito de referência em função
da temperatura. Também, uma variação na tensão de alimentação (𝑉𝑑𝑑).
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Figura 52 – Análise da variação de tensão em função da temperatura em 𝑝𝑝𝑚.

Como bem explicitado anteriormente, a tensão é mantida constante pela compen-
sação da saída por meio das curvas PTAT e CTAT. O comportamento de ambas pode ser
visto na Fig. 53.
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Figura 53 – Gráfico das curvas PTAT e CTAT para o circuito de referência de tensão por
bandgap.

A simulação transiente do circuito pode ser vista na Fig. 54, onde é mostrado o
tempo de inicialização de aproximadamente 130𝜇𝑠. Observe que o tempo de inicialização
é alto, entretanto a referência gerada pelo bandgap somente terá início após a partida
suave, o que confere um tempo mais que suficiente para a estabilização.
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Figura 54 – Simulação transiente do circuito de referência de tensão bandgap. É observado
um tempo de estabilização de aproximadamente 130𝜇𝑠.

3.1.9 Multiplexador de sinais analógicos

Em vistas a realizar a troca entre as tensões de partida suave e bandgap é neces-
sário um multiplexador de sinais analógicos. Tendo em vista que os sinais são de alta
impedância, isso dá uma liberdade para a escolha dos transistores serão responsáveis pelo
chaveamento dos sinais. Assim, o circuito com implementa o multiplexador analógico pode
ser visto na Fig. 55. Nesse ponto, este é o circuito mais trivial deste trabalho.

EN

A1

A2

VOUT

Figura 55 – Esquemático da implementação do multiplexador analógico.

3.2 Resultados da Simulação do Conversor DC-DC Buck
Realizando a simulação de todos os blocos implementados na configuração vista

da Fig. 28, foi possível realizar o bom controle da tensão de saída do conversor DC-DC
buck. O primeiro resultado de interesse é a resposta ao degrau de carga. Pode se ver na
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Fig. 56, é feito um degrau de carga de um valor 𝑅𝐿 = 100Ω para um valor 𝑅𝐿 = 18Ω,
e o valor máximo de desvio da tensão nominal é de 45𝑚𝑉 e o valor de acomodação de
aproximadamente 20𝜇𝑠.
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Figura 56 – Resposta transiente do conversor quando aplicado um degrau de carga de
200𝑚𝐴 para 18𝑚𝐴. Durante a transição de carga, o desvio da tensão nominal
é de 45𝑚𝑉 e o tempo de estabilização de aproximadamente 20𝜇𝑠.

Na Fig. 57, pode-se ver a resposta do degrau de carga de 𝑅𝐿 = 100Ω para 𝑅𝐿 = 9Ω.
Mais uma vez, o tempo de acomodação é de aproximadamente 20𝜇𝑠 e o desvio da tensão
nominal de 49𝑚𝑉 . Assim, as respostas para os degraus de carga são bastante similares, e
indicam uma boa performance do circuito por atender as especificações iniciais.

Outro parâmetro 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 resistência 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 máximo da tensão no instante de transição é
de 49𝑚𝑉 , com um tempo de estabilização de aproximadamente 20𝜇𝑠.

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 máximo estimado pela
especificação. E que em baixas cargas, a corrente do indutor entra em modo descontínuo,
o que faz com que a eficiência 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 possível ver a inicialização do circuito na Fig. 59, que inicializa com a
partida suave, e depois estabiliza na tensão nominal de 1.8𝑉 . Também é possível ver a
resposta do circuito à variações de carga abruptas.
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Figura 59 – Gráfico que mostra a inicialização suave do conversor e a estabilização. Na
imagem, também é possível ver a aplicação das variações de carga abruptas.

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

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

Tecnologia TSMC 0.18
Tensão de entrada (𝑉 ) 3.3𝑉
Tensão de saída (𝑉 ) 1.8𝑉
Ripple de tensão (𝑉 ) 17𝑚𝑉

Frequência de oscilação 1𝑀𝐻𝑧
Saída de Corrente máx. 200𝑚𝐴

Consumo do circuito 1.1𝑚𝐴

Eficiência 97.96%@200𝑚𝐴
88%@18𝑚𝐴

Indutor off-chip 10.22𝜇𝐻
Capacitor off-chip 10𝜇𝐹

3.3 Implementação do LDO
A implementação do LDO terá como base a estabilização da tensão proveniente do

retificador com uma corrente máxima de 18𝑚𝐴. A arquitetura básica considerada para a



Capítulo 3. Implementações e Resultados 61

implementação pode ser vista na Fig. 60.
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Figura 60 – Diagrama em alto nível do regulador LDO implementado.

3.3.1 Amplificadores Operacionais de um Estágio

De modo a analisar as estruturas dos reguladores LDOs, será feito a implementação
da topologia mais simples. Ela é regida por meio de um amplificador de um estágio, o
transistor de regulação e a realimentação. O circuito será construído de forma a não ter
uma capacitância 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 clássico regido por um par diferencial e um espelho de corrente
PMOS como carga.
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Figura 61 – Implementação do amplificador operacional simples com apenas um estágio.

A segunda topologia pode ser vista na Fig. 62, tratando-se de um amplificador
do tipo folded cascode (FC). Em relação ao circuito da Fig. 61, este possuí um maior
ganho em malha aberta, apenas um polo, auto-compensação e uma faixa de entrada de
modo comum maior em relação as outras topologias com um ganho equivalente (ALLEN;
HOLBERG, 2011).
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Figura 62 – Implementação do amplificador operacional folded cascode com apenas um
estágio.
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Para entender o impacto desse componente no comportamento dos LDOs, é im-
portante conhecer de antemão a performance individual de cada amplificador operacional.
Observando, primeiramente, o comportamento dos amplificadores no domínio da frequên-
cia, tem-se os gráficos das Figs. 63 e 64. Ambas as comparações utilizaram um capacitor
de 5pF como carga, pois é aproximadamente a capacitância total do pass transistor.

O amplificador de um estágio apresentou um ganho em baixas frequências 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 parâmetros podem ser comparados na Tab. 3.

Tabela 3 – Valores de performance mensurados na análise em frequência dos amplificado-
res implementados.

Parâmetro analisado Estágio único Folded Cascode
Polo 1 3, 77𝑘𝐻𝑧 32, 11𝐻𝑧
Polo 2 ≈ 10, 7𝑀𝐻𝑧 13, 6𝑀𝐻𝑧
GBW 1, 49𝑀𝐻𝑧 1, 42𝑀𝐻𝑧

Margem de fase 89∘ 88∘

Ganho em DC 57𝑑𝐵 93𝑑𝐵
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Figura 63 – Desempenho em frequência do amplificador de um estágio.



Capítulo 3. Implementações e Resultados 64

100 101 102 103 104 105 106 107 108 109

−50

0

50

100

Frequência [Hz]

M
ag

ni
tu

de
[d

B(
V

)]

−150

−100

−50

0

Fa
se

[𝜃
∘ ]

Figura 64 – Desempenho em frequência do amplificador FC.

O segundo parâmetro de interesse é o slew rate, ou seja, a taxa de tensão por
segundo que o amplificador é capaz de alcançar. Isso traduz a velocidade de saída 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 1𝑀𝑉/𝑠.
Já é esperado que o slew rate dos amplificadores sejam parecidos, pois a largura de banda,
observada no parâmetro GBW da Tab. 3, de ambos é próxima.
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Figura 65 – Resposta transiente a um degrau de entrada para a medição 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 análise do intervalo de entrada
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de modo comum (ICMR) do amplificador. Esse intervalo é dado a partir da análise de
linearidade da saída do amplificador em configuração de ganho unitário. Tendo essa defi-
nição em mente, pode-se observar ICMR dos amplificadores a partir da Fig. 66 . Para o
amplificador de estágio único, 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 – Análise do ICMR para os amplificadores operacionais.

Por último, e de maior importância, é necessário analisar o Power Supply Rejection
Ratio (PSRR) dos amplificadores operacionais, pois como visto na seção 2.3.2, eles são as
fontes majoritárias para a propagação do ripple no circuito. O PSRR para o amplificador
de um estágio e FC podem ser vistos na Fig. 67, onde o melhor desempenho observado é
do LDO com amplificador folded cascode.
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Figura 67 – Análise do PSRR para os amplificadores operacionais.
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3.4 Comparação de Dois Reguladores LDOs
A comparação de ambos os reguladores LDOs será dada em conjunto e sob as

mesmas condições, como visto na Fig. 68.
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Figura 68 – Circuito de testes utilizado para avaliar a performance do circuito com um
amplificador de erro na topologia folded cascode ou com estágio único.

O primeiro passo para realizar a construção de um regulador LDO é verificar a
estabilidade dele em malha fechada. Isso pode ser feito por por meio da análise de corrente
no loop (ferramenta já implementada no Cadence). Utilizando dessa ferramenta, tem-se
o gráfico do comportamento em frequência para a regulador LDO com amplificador de
estágio único visto na Fig. 70. Para o regulador com amplificador FC, tem-se o gráfico na
Fig. 69.
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Figura 69 – Desempenho em frequência do amplificador FC.
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Figura 70 – Desempenho em frequência do amplificador de estágio único.

Ambos os LDOs forma otimizados para terem uma margem de fase de 50∘ e uma
largura de banda de aproximadamente 2𝑀𝐻𝑧. A margem de ganho para o regulador
com amplificador de estágio único 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 mudança brusca na carga de saída, fazendo com que a corrente
varie de 100 para 10𝑚𝐴, foi possível observar o comportamento da Fig. 71. Já para uma
transição de uma carga de 10𝑚𝐴 para 100𝜇𝐴, 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 estabilização.
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Figura 72 – Resposta transiente a um degrau de carga alta para carga baixa com vistas
a observar o tempo de estabilização.

Por último, tem-se o parâmetro de rejeição de ruído, mostrado na Fig. 73, para o
regulador com amplificador FC e de estágio simples, respectivamente. Em baixas frequên-
cias, é notável uma melhor performance do amplificador FC, atingindo −71𝑑𝐵 aproxi-
madamente. Entretanto, em altas frequências, o regulador com amplificador de estágio
único 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 – Análise do PSRR para os reguladores LDOs.
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4 Conclusão e Trabalhos Futuros

Os circuitos de gerenciamento de potência se assemelham muito uns dos outros.
A diferença entre as topologias são as responsáveis pelas nuances nos parâmetros de
desempenho de cada circuito. Sendo assim, como cada aplicação exige uma privilegiação
de alguns parâmetros em relação a outros, o requisito de um projeto de gerenciamento
de potência está atado primariamente aos demais blocos pertencentes a aplicação, e em
segundo a fonte energética que alimenta o circuito.

Como visto na seção 2.1, há diferentes formas de alimentação, cada uma com sua
peculiaridade que exige uma estratégia diferente para a extração máxima de potência da
fonte. Nas seções 2.2 e 2.3, foram analisados de maneira teórica os blocos básicos principais
que serão construídos neste trabalho, de forma a montar o arcabouço de conhecimento
para escolha da melhor estrutura de unidade de gerenciamento de potência. Na seção 3.1,
foram mostrados as implementações e performances de cada sub bloco do conversor DC-
DC buck. Na seção 3.2, foram mostrados os resultados do conversor com todos os blocos
integrados. Por fim, na seção 3.4, foi observado o comportamento dos reguladores LDOs
com relação a modificação do amplificador de erro. Nisso, foi mostrado que a mudança de
topologia do amplificador de erro impacta diretamente na maioria dos parâmetros, com
maior ênfase na rejeição de ripple da rede.

Nessa ótica, este trabalho mostrou a implementação e os resultados de alguns
blocos da Unidade de Gerenciamento de Potência para a aplicação de dispositivos sem fio
alimentados por bateria. Os resultados atingiram os requisitos estabelecidos em quase sua
totalidade. No conversor DC-DC, a especificação de consumo não foi atendida, entretanto
as demais especificações foram atendidas e, no que tange a simulação, alcançou bons
resultados. O regulador LDO apresentou uma melhor performance sobre o PSRR quando
utilizado um amplificador de erro FC, que é o principal parâmetro de interesse para a
aplicação. Portanto, tendo em vista os resultados obtidos, é possível com isso realizar a
implementação 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 auxiliará na eficiência total do circuito; implementar o modo
de controle PFM para o uma melhoria na eficiência em baixas cargas; implementar os
demais blocos da UGP: retificador e conversor DC-DC boost, que servirá para o circuito
de carregamento da bateria por meio da energia proveniente da coleta de energia eletro-
magnética.
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