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RESUMO

PROJETO DE COMPARADORES STRONGARM
COM CALIBRACAO DE OFFSET

AUTOR: Davi Sehnem Castro
Orientador: Mauricio Banaszeski Da Silva

Comparadores sao circuitos que, dado duas entradas de sinal, retornam como resultado
um valor referente a qual destes sinais possui maior magnitude. Este comportamento faz
com que o comparador seja uma peca fundamental no projeto de conversores analdgicos
digitais (ADCs), ja que pode-se entendé-lo como um circuito que leva entradas analdgi-
cas para uma saida digital. Dado o avanco das tecnologias de fabricacdo de circuitos
integrados, bem como a demanda crescente de dispositivos moveis e de loT, é cada vez
mais necessario reduzir o consumo e a area demandada pelos componentes, sem com-
prometer suas caracteristicas de velocidade e precisdo. Entretanto, estas caracteristicas
de operagdo sao normalmente antagonicas, fazendo com que escolhas de projeto feitas
com o intuito de melhorar uma certa caracteristica, possa ter consequéncias indesejadas
a uma outra. Para o comparador, a redugéo da area esta diretamente relacionada com a
reducao da poténcia consumida, ao mesmo tempo que aumenta a taxa de erros de com-
paragao. Portanto, faz-se necesséario conhecer as interdependéncias entre cada um dos
parametros de operacao do comparador de forma a garantir o projeto étimo do circuito para
a aplicacao desejada. A partir desta situacao, este trabalho tem por objetivo relacionar os
parametros de operagdo de um comparador da topologia StrongARM em funcao de uma
variavel comum e, a partir disso, propor uma metodologia de projeto capaz de atender as
especificacoes da aplicacdo desejada, ao combinar o dimensionamento do comparador
com o projeto de um circuito auxiliar para a compensacao de offset. Como resultado, foi
possivel projetar um comparador com calibracdo com uma area estimada 95 vezes menor,
e com dissipacao de poténcia 55 vezes menor, para um requisito de precisao trés maior
que o comparador sem calibragao projetado.

Palavras-chave: Comparador. StrongARM. Offset. Calibragao.



ABSTRACT

DESIGN OF STRONGARM COMPARATOR WITH
OFFSET CALIBRATION

AUTHOR: Davi Sehnem Castro
ADVISOR: Mauricio Banaszeski Da Silva

Comparators are circuits that, given two signal inputs, return as a result a value referring to
which of these signals has greater magnitude. This behavior makes the comparator a key
component in the design of analog-to-digital converters (ADCs), as it can be understood
as a circuit that takes analog inputs to a digital output. With the advancement of integrated
circuit manufacturing technologies, as well as the increasing demand for mobile and loT
devices, it is increasingly necessary to reduce power consumption and the area required
by components, without compromising their speed and accuracy characteristics. However,
these operational characteristics are typically antagonistic, causing design choices made to
improve one characteristic to have unintended consequences on another. For the compa-
rator, reducing the area is directly related to reducing power consumption while increasing
the error rate in comparison. Therefore, it is necessary to understand the interdependen-
cies between each of the comparator’s operating parameters in order to ensure the optimal
circuit design for the desired application. From this perspective, this work aims to relate
the operating parameters of a StrongARM topology comparator as a function of a com-
mon variable and, based on this, propose a design methodology capable of meeting the
specifications of the desired application by combining the sizing of the comparator with the
design of an auxiliary circuit for offset compensation. As a result, it was possible to design
a calibrated comparator with an estimated area 95 times smaller, and 55 times lower power
dissipation, meeting a precision requirement three times higher than the original uncalibra-
ted comparator designed.

Keywords: Comparator. StrongARM. Offset. Calibration
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1 INTRODUGAO

Comparadores sao circuitos amplamente utilizados em circuitos eletronicos, cuja
funcao é comparar dois sinais de entrada, que podem ser valores de tensao ou corrente, e
retornar como saida um valor que indica qual destes é maior (SANGEETHA et al., 2019).
O modo de operacao de comparadores pode ser dividido em dois grupos, sendo eles
comparadores estaticos e comparadores dinamicos.

Comparadores estaticos podem ser projetados a partir de um amplificador opera-
cional operando em malha aberta, ndo tendo sua operacdo condicionada a algum tipo
de sinal habilitador ou de rel6gio. Como consequéncia, estes circuitos se caracterizam
por estarem sempre consumindo poténcia, devido ao constante processo de comparacao
(SAHU; TIWARI, 2018).

Os comparadores dinamicos, por outro lado, operam em malha fechada, através
de uma realimentacao positiva na forma de um latch regenerativo. O latch, prové a rege-
neracao dos sinais devido a existéncia de polos no semieixo positivo do plano complexo,
configurando-o como um sistema instavel. Devido a esta caracteristica, as topologias de
comparadores dinamicos necessitam ter sua operacao condicionada a algum tipo de sinal
habilitador, marcando a inicio e final da comparagcdo, momento em que deve ser realizado
o reset do sistema. Em comparagdo com os comparadores estaticos, os comparadores
dindmicos sdo mais rapidos e apresentam menor consumo de poténcia, ja que esta s6 €
demandada durante a comparacao (SANGEETHA et al., 2019).

Considerando estas diferencas, os comparadores dinamicos sao os escolhidos para
integrar circuitos de alta performance. Dada a caracteristica dos comparadores de levar
sinais de entrada anal6gicas para saidas digitais, uma aplicacdo caracteristica € no pro-
jeto de conversores analégicos digitais (ADCs), como o conversor por aproximagdes su-
cessivas (SAR) e o conversor flash (SONAR; VAITHIYANATHAN; MISHRA, 2020). Uma
topologia de comparadores comumente utilizada para este tipos de circuitos € o compara-
dor StrongARM, caracterizado por apresentar consumo de poténcia estatica praticamente
nula, saida de ponta a ponta e baixo offset de entrada (RAZAVI, 2015).

Para a aplicagdo em ADCs modernos, garantir a velocidade de comparagao é im-
portante para maximizar a frequéncia de conversao dos bits e garantir uma baixa taxa de
erros por metaestabilidade. Com relagao a precisdo do comparador, é necessario garantir
que este tenha a capacidade de identificar corretamente a relagao entre os sinais de en-
trada, independente de suas magnitudes, de forma a nao gerar erros na palavra binaria
convertida. Ja o consumo de poténcia deve ser minimizado principalmente devido a de-
manda por aplicacdes em dispositivos moveis ou loT, que requerem a operagao por longos
periodos sem recarga de bateria (SONAR; VAITHIYANATHAN; MISHRA, 2020).

Entretanto, estas caracteristicas de operacao sao, muitas vezes, antag6nicas. Ou
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seja, uma mudanca de projeto no circuito visando a redugdo do consumo de poténcia,
pode acarretar em uma reducao na precisdao de comparacao, ou uma alteragdo nas ca-
racteristicas de velocidade comparador. Portanto, € necessario entender como cada um
destes parametros se relacionam para realizar o projeto 6timo do comparador, através das
especificacoes de area dos transistores utilizados, de forma a garantir que ele atenda as
especificacoes da aplicacdo desejada.

Contudo, as especificagbes de area dos transistores ndo sao, considerando aplica-
cOes de alta performance, normalmente suficientes para atender os critérios estabelecidos
para projeto. Dessa forma, além do préprio comparador, € necessario a utilizacao de cir-
cuitos auxiliares que compensem as limitagées de performance originais do comparador.
Um dos circuitos auxiliares normalmente empregados € o calibrador, ou compensador, de
offset. Este circuito permite eliminar em grande parte o offset de entrada do comparador,
melhorando sua precisao, e permitindo que o projeto do comparador priorize outros aspec-
tos, como poténcia e velocidade, ignorando em grande parte as consequéncias sobre a
precisdo original de comparacao (XU; ABIDI, 2019).

Deste contexto, este trabalho tem por objetivo demonstrar as interdependéncias dos
parametros de operacao do comparador StrongARM e, a partir destas, propor uma meto-
dologia de projeto que melhor relacione estes parametros, de forma a garantir a operacao
6tima do comparador para a aplicagao especificada. Ainda, propdem-se uma metodologia
de projeto para um circuito auxiliar de calibragéo de offset, que funciona de forma integrada
a metodologia de projeto do proprio comparador, de forma a minimizar os impactos deste
circuito sobre o processo de comparacgao.



2 COMPARADOR STRONGARM

2.1 SOBRE O COMPARADOR E PRINCIPIOS GERAIS DE FUNCIONAMENTO

O comparador StrongARM é assim conhecido por ter sido implementado pela em-
presa de mesmo nome, StrongARM microprocessadores, mas teve seu design concebido
por Toshiba Kobayashi et al. (KOBAYASHI et al., 1992), e seu esquematico € mostrado
na Figura 1. Este circuito ganhou popularidade ja que apresenta como caracteristicas o
consumo nulo de poténcia estatica, ter saida de ponta a ponta da tensédo de alimentagao
e possuir offset de entrada baixo (RAZAVI, 2015).

Figura 1 — Comparador StrongArm

Vdd

ved
CLK o_ﬁ CLK o] M55I IfMG ,\|/|_90 CLK 5|_o CLK

MlO

w L

P Q

Vin+o_|[‘ M, M2;|_0Vin‘
CLK o_| M,

Fonte: Adaptado de (RAZAVI, 2015)

Analisando o esquematico do circuito, pode-se identificar trés subcircuitos que inte-
gram o comparador. O primeiro, composto pelos transistores NMOS M,, M, e M-, forma
um amplificador diferencial. O segundo é formado pelos transistores M3 — Mg, que compoe
um Latch regenerativo. Por fim, tem-se um circuito de pré-carga, formado pelos transisto-
res PMOS M, — M;,. De acordo com estes subcircuitos, pode-se explicar o funcionamento
do comparador em quatro fases, sendo elas Reset, Sampling ou Amplificagao, Propagacao
e Regeneracdo (RAZAVI, 2015).

Na primeira fase, denominada de Reset, o clock estd em nivel l6gico baixo, e o
circuito se encontra em um estado perfeitamente conhecido, em que todas as variaveis
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do sistema, definidas como as tensdes nas capacitancias dos drenos de M; — M,, estdo
carregadas para Vyq, pela acdo do circuito de pré carga (ABIDI; XU, 2014). Esta fase
existe para eliminar qualquer resquicio das comparagdes anteriores, possibilitando que
as Unicas fontes de desequilibrio do sistema venham da tensao diferencial de entrada.
Como mencionado anteriormente, o reset é feito através do circuito de pré carga, composto
pelos transistores M; — M;y. Como caracteristica de projeto, estes transistores devem ser
capazes de conduzir corrente suficiente para levar os nodos do circuito de volta a Vg4, em
até meio periodo de clock.

Na mudanca de clock para nivel I6gico alto, os transistores M; — M,y saem de con-
ducéao, enquanto que o transistor de cauda M, comecga a conduzir, formando um caminho
entre os nos P e () e gnd, levando ao surgimento de uma corrente I. Nesta etapa, cha-
mada de amplificacdo ou sampling, tem-se a geragdao de um ganho entre o sinal diferencial
de entrada e a tensao diferencial entre P e (), através da integracdo de uma corrente nas
capacitancias parasitas destes nés (XU; ABIDI, 2019). Esta etapa dura até que os transis-
tores M; e M, passem a conduzir, ou seja, até a tensdo entre porta Vy y e fonte Vp o dos
mesmos seja superior a tensdo de limiar V4, . Dado que todos os nodos foram inicializa-
dos em Vgq, € preciso que as tensdes em P e Q sejam descarregadas em V4. O estagio
de sampling é importante porque a amplificacao do sinal diferencial de entrada reduz o
impacto dos demais transistores no offset do circuito.

Com o final do estagio de sampling, inicia-se a terceira etapa, denominada de pro-
pagacao, caracterizada pela entrada em condugéao dos transistores M; e M,. Estes tran-
sistores estao conectados de forma cruzada, ou seja, a porta de um, esta conectada do
dreno do outro, e vice-versa. Esta configuragdo forma um feedback positivo no circuito, que
acaba por potencializar o desbalango entre os nodos causado pela entrada diferencial de
tensdo no primeiro estagio, mas sem levar a regeneragdao completa do sinal. Estes tran-
sistores sdo importantes principalmente pois, ao final da comparagéo, eles sdo capazes
de interromper a circulagao de corrente no circuito, auxiliados pelos transistores M; e Mg,
garantindo que o circuito ndo consuma poténcia estatica (RAZAVI, 2015). Assim como na
etapa anterior, a propagacao se da por finalizada quando os transistores M5 e Mg passam
a conduzir, devido a um descarregamento de |Vthp| nos nodos X e Y.

Finalizada a etapa de propagagéao, os transistores M5 e Mg entram em condugéo,
dando inicio a etapa final do circuito, chamada de regeneracdo. Assim como na propaga-
cao, o feedback positivo do circuito aumenta o desbalanco de tensao entre os nds, porém
desta vez levando a regeneracao completa. Dessa forma, ao final desta etapa, o circuito
levara os desbalancos criados anteriormente para Vyq € gnd, tornando os nodos X e Y em
saidas digitais (ABIDI; XU, 2014). Entretanto, ndo € necessario levar as saidas X e Y até
estes valores para que a comparacgao seja considerada valida, é suficiente que a diferenca
Vxy entre estes nodos seja de Vy4/2. Caso esta condi¢cdo ndo seja atendida até a descida
do clock, diz-se que o circuito se encontra em uma situagéo de metaestabilidade, e a inde-
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finicdo na saida do comparador pode se propagar para os circuitos seguintes, acarretando
em problemas de funcionamento (RAZAVI, 2020).

Por fim, na borda de descida do clock, o transistor M, sai de condug¢ao, enquanto
os transistores M; — M, sao polarizados, retornando para a primeira etapa, resetando os
nodos do comparador novamente para Vgq. O comportamento grafico caracteristico das
tensdes nos nodos do circuito em um ciclo de operacado € mostrado na Figura 2 (WHI-
TEHEAD, 2019).

Figura 2 — Ciclo de Operagao Caracteristico

Regeneracao

Tensao (V)

2.5 2.6 2.7 2.8 2.9 3
Tempo (ns)

Fonte: Adaptado de (WHITEHEAD, 2019)

2.2 PRINCIPIOS ESPECIFICOS DE FUNCIONAMENTO

2.2.1 Estagio de Sampling ou Amplificacao

Como dito anteriormente, este estagio é caracterizado pelo ganho proporcionado
entre v, e Vpg. Podemos identificar o comportamento do ganho do circuito nesta etapa
através de uma analise do circuito equivalente mostrado na Figura 3, onde Cp = C, se
refere a capacitancia equivalente vistas nos drenos de M; e M,, I é a corrente de modo
comum, e A¢ é a corrente diferencial induzida no circuito (WHITEHEAD, 2019).

Vemos que, no circuito equivalente de modo comum, ambos os capacitores se des-
carregam na mesma velocidade, ja que as capacitancias e correntes sdo iguais. Dessa
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Figura 3 — Circuito Equivalente de Modo Comum (a) e Pequenos Sinais (b) Durante o Sampling
P Q P Q
Cp Cq Cao
@ D
112 +Ai/2 -Aif2

(@) (b)

Fonte: Adaptado de (XU; ABIDI, 2019)

)
o

_\J

N

forma, temos que a diferenga de tensdo entre os nodos acaba por ser nula. Contudo, no
equivalente de pequenos sinais, percebe-se que a entrada diferencial resulta no apareci-
mento de uma corrente diferencial, que desbalanca o circuito (ABIDI; XU, 2014). Com isso,
tem-se que a tensdo entre os nés P e () é dada por

L [f A I
Vpg = /—dt——/——dt /Az’dt, 2.1
"7 Cpg Crq 2 Craq Jo &1
resultando em At
/L.
Vpg = 2.2
PQ prQ ) ( )

para uma corrente diferencial Az constante.
Sabendo ainda que Ai = g, ,vin (LI; XU; LIZUKA, 2022), temos que o ganho
dindmico em fungéo do tempo de operagao do circuito € obtido através de

VPQ(t) _ 9m 2 -t
Vin Cpro

(2.3)

Entretanto, sé estamos interessados no ganho ao final da etapa de Sampling, ou
seja, no instante em que os transistores M3 e M, passam a conduzir, definido como t =
tsmp- Da secdo anterior, sabemos que a isso ocorre quando a tenséo de modo comum nos
nés Pe @ éiguala Vpg = Vag — Vin,-

Para verificar esta situagdo, volta-se ao circuito equivalente de modo comum apre-
sentado na Figura 3 e resolve-se a equagéo da tensdo nos capacitores para t = tgmp,
resultando em

1 tsmp ]
VP,Q(tsmp) = V:jd - Vthn V;jd - C— / Edt (2.4)
P.Q
Isolando tsmp €M (2.4), encontra-se
o — Cpq - Vin,
smp —[/2 .
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Conhecida a duracao do estagio, pode-se substituir o resultado da expressao (2.5) em
(2.3), obtendo-se o ganho efetivo do estagio de sampling (RAZAVI, 2015), dado por

AUsmp _ 9mq o ° Vin, _ 9mi o ]
]/2 Idm

2.2.2 Estagio de Propagacao

Com a entrada em conduc¢ao do par cruzado formado por M3 e M,, tem-se o ini-
cio do estagio de propagacado. Para entender o comportamento deste estagio, pode-se
analisar o circuito equivalente mostrado na Figura 4.

Figura 4 — Circuito Equivalente de Modo Comum Durante a Propagagao

G e, T oL
— y § —
= M3:H H: M, =

P Q
__CP _|c: lldl |d2l 4—lcQ ¢ |

-+ Vin" o_||; M, M2;|_ovm‘ -+
CLK o_| M,

Fonte: Adaptado de (RAZAVI, 2015)

Em um primeiro momento, tomando o comportamento de modo comum do circuito,
repete-se a andlise feita para o estagio de sampling para determinar a duragéao da propa-
gagdo. Em modo comum, pode-se considerar que as portas dos transistores Ms 4 estéao
conectadas aos drenos, como se fossem conectados a diodo (XU; ABIDI, 2019). Dessa
forma, a diferenga de tensdo entre C'xy e Cpg € a queda tenséo entre os terminais do
'diodo’, equivalente a V4,. O circuito equivalente do sistema resultante é mostrado na Fi-
gura 5. Deste resultado, diz-se que a corrente de modo comum resultante é a soma das
contribuicdes de correntes de cada né, dado por

I

5 = ddy o = ICPA’Q + ICX’Y ) (27)
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Figura 5 — Meio Circuito Equivalente de Modo Comum Durante a Propagagéao

O
Vth

o, 2Lt el 1
On. Tt P,

Fonte: Autor (2023)

em que estas componentes sdo proporcionais as capacitancias equivalentes nos nés, ou

seja

Iy, , - Cpq 7 gy, Cxy
o A Cxy = A~ A -
CP,Q + CX,Y oY CP,Q + CX,Y

Iopg = (2.8)

Ou seja, a diferenca de tensdo entre as capacitancias permanece igual a Vi, durante a
propagacao, fazendo com que a tensdo sobre as capacitancias caiam juntas no decorrer
do estégio. Dessa forma, pode-se equacionar a a tenséo Vx y considerando que a corrente
de modo comum descarrega uma capacitancia equivalente a soma de Cpg e Cyy, de
acordo com

1 ‘1
Vxy =Vao— 5——— | =dt. 2.9
o =Ve- oo | 3 29

Mais uma vez, temos que o estagio se da por finalizado quando os transistores M5 e Mg
entram em condug&o, ou seja, quando Vxy = Vag — |Vin, |, tem-se que t = t,0p (XU; ABIDI,
2019). Substituindo esta situagdo em (2.9), resulta em

1 toop |
Vxy = Vaa — [Vin| I%d—m/ 5% (2.10)
bl 9 0

e isolando ?p0p, Obtém-se o tempo de propagagéo como

(Cxy + CP,Q)WEhp\
2fprop = [/2 .

(2.11)

Devido a ligacao cruzada entre os transistores, nao € imediatamente 6bvio o equi-
valente de pequenos sinais de modo diferencial desta etapa. Entretanto, sabendo que os
transistores podem ser modelados como fontes de corrente de valor iy, = g, (Vo — Vs) €
que, por simetria, a tensao diferencial em X deve ser igual em mdédulo, porém com sentido
contrario a de Y, temos que:

ir; = Jms(Vy — VP) = Gy (=Vx — Vp) = —gm;(Vx + Vp) (2.12)

Dessa forma, verifica-se que os transistores M3 e M, sdo modelados como fontes
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de corrente dependentes da soma das tensdes na capacitancias equivalentes no dreno
e fonte. Sabendo disso, tem-se 0 modelo de pequenos sinais desta etapa mostrado na
Figura 6 (ABIDI; XU, 2014).

Figura 6 — Circuito Isolado Durante a Propagagao

L gms . (Vp+Vy) L
O =

Fonte: Adaptado de (XU; ABIDI, 2019)

Deste modelo, pode-se estabelecer duas situagdes de operacao, relacionadas a
qual das capacitancias equivalentes € maior. Se Cp > (', tem-se que o polo deste
circuito é positivo, levando a regeneracao. Caso contrario, o circuito se comporta como um
amplificador estavel, introduzindo um feedback positivo limitado, impedindo a regeneracao
completa (XU; ABIDI, 2019).

Assumindo que o par M; e M, se mantém em saturagao durante este estagio, o que
normalmente acontece, pode-se afirmar que a principal contribuicdo para a redistribuicao
de carga entre os capacitores e para a tensao final sobre C'x se da pela corrente vinda
deste par. Dessa forma, segundo (ABIDI; XU, 2014), diz-se que o ganho neste estagio

dado por
CX + 2CP |‘/th |gm1
Ay = : d . 2.1
prop ( OX N CP > ( _[/2 ) OX,Y > CP,Q ( 3)

2.2.3 Estagio de Regeneracao

Com o término da etapa de propagacao, inicia-se o processo de regeneragao do
circuito, através da entrada em conducao do par cruzado M5 e M. Para compreender
0 processo de regeneracao, toma-se como base o circuito isolado mostrado na Figura 7
(RAZAVI, 2020).

Primeiro, assumindo que a condigéo inicial de tensdo dos capacitores é igual a
Vaa — |Vin,|, aplicamos sobre C'x uma variagdo de tenséo igual a —AVx. Isso leva a um
aumento na tensao entre porta e fonte do transistor Mg, levando a um aumento de Aly na
corrente sobre o capacitor C'y, que por sua vez o carrega em AVy. Entretanto, esta vari-
acao de tensao também aparece na porta de M5, alterando a diferenga de potencial com
relagéao a fonte neste mesmo valor, modificando a corrente resultante em — Ay, 0 que, por
fim, descarrega ainda mais o capacitor C'y. Com isso, percebe-se que uma variagao na
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tensao sobre 0 nodo € sempre intensificada pelo circuito, confirmando a operagao como
um sistema regenerativo.

Figura 7 — Circuito Isolado da Etapa de Regeneragao

Vdd

Fonte: Adaptado de (RAZAVI, 2020)

Pode-se ainda utilizar esta analise para determinar a impedancia equivalente deste
circuito, e por consequéncia, como estes transistores sdo modelados no equivalente de
pequenos sinais. Ja foi estabelecido que aplicar —AVx resulta no aparecimento de uma
corrente —Aly. Entretanto, sabemos que Alx = —g,,AVx, e portanto tem-se que
AV /Alx = —gim. Ou seja, os transistores M; e Mg atuam como resisténcias ne-
gativas no modelo de pequenos sinais, resultando no circuito equivalente da Figura 8.
Segundo (RAZAVI, 2020), a resposta deste circuito possui caracteristica analoga a da
carga/descarga de um capacitor, dada por: vxy (t) = vyy, - e e

Figura 8 — Meio Circuito Equivalente de Pequenos Sinais Durante a Regeneragao

Vx
o

-1 -1/gmg

Fonte: Adaptado de (XU; ABIDI, 2019)

Em que a tenséo inicial vyy, € dada como a tenséo diferencial no limiar da regene-
ragao, ou seja, em tsmp + tprop, Valor que corresponde ao produto entre o ganho acumulado
do circuito neste instante, dado por

(2.14)
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e a tensdo diferencial de entrada v;,, resultando em
Uxy, = AyUin - (2.15)

A constante de tempo 7,4 Nesse estagio é definida como o produto da impedancia —i
e a capacitancia equivalente C'x no né (ABIDI; XU, 2014). Nota-se que por ser um valor
negativo, 67% possui expoente positivo, e portanto a tensdo cresce exponencialmente
com o tempo, até os limites de V44 ou gnd. Dessa forma, defini-se a tensao diferencial na
saida do comparador como:

t gms ¢

vxy (t) = Ayvin - e = Aoy, - e oxv (2.16)

Assim como nos estagios anteriores, € de interesse determinar a duracao da etapa de re-
generagao, a fim de estabelecer a duracgao total da comparacao. O critério para dar a etapa
como finalizada é que a tenséo diferencial na saida seja igual a Vy4/2, momento em que
ja é possivel assumir as saidas como valores digitais (WHITEHEAD, 2019). Resolvendo
(2.16) para esta condicao, encontra-se que a duracao do estagio de regeneracgao é:

B Vaa/2\  Cxy Vaa/2
treg — Treg ° In <Avvin) — ng,G : In Avvin . (217)

Ainda, pela condicdo de metaestabilidade mencionada anteriormente, é preciso respeitar
a seguinte desigualdade

tsmp =+ tprop + treg < (2.18)

fCLK ’

em que D representa o duty cicle do clock. Para o caso especifico de um clock simétrico,
tém-se

tsmp + tprop _'_ treg < (21 9)

2foik



3 CARACTERISTICAS DE OPERACAO

Para o projeto de um comparador, podem ser definidos diversos critérios e carac-
teristicas de projeto, como a frequéncia, ganho, offset, etc. Essas definicdes, entretanto,
nao podem ser feitas de forma isolada, j& que uma escolha direcionada a definicdo da ve-
locidade de comparacgao, pode afetar, por exemplo, a rejeicdo de offset do circuito. Dessa
forma, é preciso compreender como cada parametro influencia em outro, para o correto
projeto do circuito.

3.1 POTENCIA

A poténcia consumida pelo circuito esta associada ao carregamento das capacitan-
cias parasitas nos nds do circuito em um periodo de comparacao. Sabe-se, das sec¢des
anteriores, que durante um ciclo de comparagao as capacitancias parasitas dos nodos P e
() sao levadas de V44 até gnd, enquanto que somente uma das capacitancias nos nés X e
Y sao descarregadas desta maneira (RAZAVI, 2015). Desta forma, durante a fase de reset
o0 circuito carrega estas trés capacitancias. Dada uma tensédo de alimentagéo Vg4 € uma
frequéncia de operacao fc k, tem-se que a poténcia dissipada pelo circuito € dada por

Pyiss = fok - (Cp + Cq + COxy )V - (3.1)

Desta equacao, percebe-se que a poténcia € dependente de trés fatores, sendo eles a
frequéncia de operacgéo, a tensédo de alimentagdo e a capacitancia equivalente. Dessa
forma, é possivel alterar tais parametros de forma limitar a poténcia dissipada no circuito
em um determinado valor. Dentre as opcdes, a mais impactante é a tensao de alimentagao
do circuito, ja que ela aparece como uma poténcia de dois. Para reduzir esta tensao, €
necessario utilizar tecnologias mais modernas de transistores, com menores comprimentos
de canal. Nota-se, entretanto, que uma possivel redugdo em Vgy também limita a tenséo
de modo comum Vg, geralmente de valor igual a metade de Vyq, utilizada para polarizar
os transistores do par diferencial. Uma redugdo em Vg acarreta em uma redugédo da
corrente de modo comum do circuito, ja que esta variagdo aparece diretamente na tenséao
Vas dos transistores M, , responsaveis por definir esta corrente. Com consequéncia, o par
diferencial € empurrado para a inversao fraca, o que impacta tanto na velocidade quanto
no ganho do circuito, que serdo discutidos posteriormente. Ainda, com a reducao de Vyq,
ocorre também uma diminuicdo nas tensdes entre dreno e fonte dos transistores, e, dado
que o ganho do circuito se da enquanto estes estdo em saturacao, é possivel que estes
entrem na regido de triodo antes que o circuito tenha integrado ganho suficiente. Acima
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de tudo, como mencionado, Vgg maximo € um parametro de tecnologia, e seu valor é uma
especificacao do projeto.

Em relacdo as capacitancias, simplificadamente, sabe-se que elas sao fungdes di-
retas do comprimento de canal L e largura de canal W (CAKA et al., 2007). Se tratando do
comprimento de canal L, sabe-se que o0 aumento deste parametro causa a reducao da cor-
rente no circuito na mesma proporgao, aumentando o tempo de duracdo de cada estagio
tanto pelo lado da capacitancia quanto da corrente, e levando a um aumento no ganho do
circuito. Entretanto, o impacto sobre a velocidade é mais significativo, e portanto prefere-se
manté-lo como o minimo permitido pela tecnologia, ou levemente acima, caso deseje-se
evitar efeitos de canal curto. A largura de canal W, por outro lado, pode ser modificada
de acordo com a necessidade de operacao do circuito, j& que o aumento da capacitancia
acompanha o aumento na corrente dos transistores. Nota-se que este é o parametro mais
importante para o projeto com transistores, influenciando ndo s6 na poténcia, mas como
em todas o demais critérios de projeto, que serdo explicados posteriormente.

Por fim, tem-se a frequéncia de comparacao fc .k, que impacta linearmente a potén-
cia dissipada. A consequéncia de se modificar este parametro € facil de ser constatada,
sendo ela a mudanga do numero de comparagfes realizadas em determinado periodo.
Dessa forma, ela ndo € uma alternativa vélida para o controle da poténcia do circuito. Em
suma, verifica-se que a unica solucao plausivel para a limitacdo da poténcia dissipada pelo
circuito em uma determinada tecnologia, € tornar a largura de canal W dos componentes
menor possivel, caso Vyq seja determinado por requisitos do sistema, de forma a minimizar
as capacitancias do comparador.

3.2 VELOCIDADE

O tempo total de comparacgéo é definido como a soma do tempo de duracédo dos
estagios de sampling, propagacao e regeneragao, eXpresso por

tcomp = tsmp + tprop + treg . (32)

Das equacgdes (2.5) e (2.11), sabemos que os tempos de sampling e propagacao sofrem
influencia direta da capacitancia equivalente nos respectivos nés, e sédo inversamente im-
pactadas pela corrente de modo comum do circuito. Com relacao as capacitancias para-
sitas, tem-se que elas possuem parcelas referentes a todos os transistores conectados ao
n6é em questéo, ou seja, um aumento de duas vezes em W, , ndo resulta em um aumento
de duas vezes em Cp, mas sim na contribuicédo de M, » para esta capacitancia. Dessa
forma, os impactos dos pares de transistores sdo condicionalmente diferentes entre si, de
acordo com qual transistor domina a capacitancia total do né. Ainda, tem-se que somente
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o0 par de transistores M3 4 contribui tanto para Cp quanto para Cx y, fazendo com que a
minimizacdo de W 4 seja prioritaria para o aumento da velocidade de comparagéo.

Observando pelo lado da corrente de modo comum, sabe-se que ela é definida prin-
cipalmente pelos transistores do para diferencial M, e M,. Desta forma, aumentar estes
componentes tende a reduzir a duragdo da comparacao. Entretanto, como mencionado
anteriormente, a contribuicdo do par para a capacitancia aumentara na mesma proporgao,
fazendo com que n&o se possa aumentar a largura de canal indefinidamente, mas somente
até que o impacto da capacitancia do par diferencial comece a ser dominante nos nodos
do circuito. Chegado este ponto, ndo fara sentido continuar a aumentar este parametro,
sem antes modificar o par M3 e M,. Ainda, é possivel influenciar a corrente de modo
comum através do transistor de cauda M,. Este transistor € caracterizado por operar na
regido de triodo profundo, e portanto apresenta comportamento de uma resisténcia varia-
vel em funcao de W. Dessa forma, quanto maior a largura de canal, menor a resisténcia,
e por consequéncia menor € a tensao Vps sobre o componente. Considerando que esta
é a tensédo Vs de M, ,, tem-se também um aumento em Vs para estes transistores, o
que aumenta a corrente de modo comum do circuito, reduzindo a duragédo dos estagios de
sampling e propagacao.

Com relacao ao tempo de regeneracao, a equacao (2.17) indica trés maneiras de
reduzir este valor, sendo elas a constante de tempo 7.¢4, 0 ganho acumulado ao fim da
propagacao A, e a tensdo diferencial de entrada v,. A tensdo vy, € um parametro de
entrada, e portanto ndo pode-se utiliza-lo para modificar ¢..4, sendo apenas considerado
para determinar um tempo maximo do estagio. O ganho na propagacao é impactado pela
corrente de modo comum e pelas capacitancias do circuito, seguindo a explicacao anterior.
Porém, a maior parcela deste ganho é referente a etapa de sampling, dada pela equagéao
(2.6), e portanto reduzir a corrente de modo comum € a melhor maneira de impactar o
ganho do circuito, apesar de que isso aumentaria a duragao das etapas anteriores, e dessa
forma pode-se dizer que 0 0 ganho do circuito e a velocidade de comparacao sao, no geral,
inversamente proporcionais. A constante de tempo, assim como nos casos anteriores, é
dependente da capacitancia no nodo, e portanto segue as andlises anteriores. Nota-se,
entretanto, que esta seria a maneira mais efetiva de reduzir o tempo de regeneragao, ja
que a constante de tempo impacta ¢, de forma linear, enquanto que os demais o fazem
de forma logaritmica.

3.3 META ESTABILIDADE

A condicdo de meta estabilidade esta associada a incapacidade do comparador
de regenerar os sinais de saida a tempo do final do periodo de comparagéo, dado pela
descida do clock. Caso a regeneragao nao ocorra a tempo, a indefinicao destes sinais pode
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acarretar na propagacgao de erros para circuitos que dependem das saidas do comparador.
Pela equacao (2.19), sabe-se que para evitar a condicdo de metaestabilidade o tempo
total de comparacao deve ser inferior a meio periodo de clock. Ainda, pelas equagdes
(2.5), (2.11) e (2.17), sabe-se que tsmp € tprop S80 fixos, enquanto que teq € dependente
da tensao de entrada v;,. Dessa forma, pode-se expressar uma relagdo entre frequéncia
de clock e tensao de entrada de forma a determinar as condigdes de metaestabilidade do
comparador.

A partir a equacao (2.17), pode-se determinar o efeito que reduzir v, por um deter-
minado fator £ tem sobre .4 (RAZAVI, 2020), obtendo

Vaa/2
treg + Alreg = Treg - IN (m) : (3.3)

Isolando Ateg, tém-se que
Atreg = Treg - In(k) . (3.4)

A partir deste resultado, e conhecido o tempo de comparac¢ao para uma determinada ten-
sdo de entrada vin,, pode-se reescrever a desigualdade da expressao (2.19) como

1
2fok

tcomp(vino) + Treg - In(k') < (3.5)

Vi,

emque k =

- A partir desta relagcao, pode-se determinar a frequéncia maxima de clock
para a menor tenséo v, . que deseja-se comparar sem erros de metaestabilidade.
Assumindo, por exemplo, que o tempo de comparacdo para vin, = 10mV seja

tcomp = 150ps € que a constante de tempo projetada seja 7.g = 20ps, segue que

10mV 1
wmw+mm.m( m )

SETTR (3.6)

Vinmin
Considerando que a menor tensdo que deseja-se regenerar sem erros de metaestabili-
dade seja v, = 1uV/, substitui-se este valor em (3.6) e determina-se a maior frequéncia
de clock como fcx = 1.5GHz. Alternativamente, considerando que a especificagcdo de
projeto dada € fc.k, pode-se determinar a minima tensado de entrada que nao provoca
erros de metaestabilidade ao isolar v;, em (3.5), chegando em

tcomp(“ﬂo) + Treg - ln(vi”O) B 2fiu<

In(vin,,) > , (3.7)

Treg

que para os mesmos parametros do exemplo anterior e para foixk = 2GHz resulta em
Vingin 2, 671V

Sabendo que os possiveis valores na entrada do comparador formam uma distribui-
cao uniforme entre +Vy4 € — Vg4, pode-se determinar a taxa de erros por metaestabilidade
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através da probabilidade de a entrada do comparador estar entre +vin,, € —vin,,,» dada de
acordo com a funcao de probabilidade para uma distribuicdo uniforme
(+Uinmin) — (_Uinmin)

Vinmin
P(Uinmin) - (""‘/Eid) — (_‘/dd) - ‘/dd . (38)

Considerando a operacdao em uma dada frequéncia, defini-se a taxa de erros por metaes-
tabilidade como

€M = P(Uinmm) - fouk - (3.9)

Substituindo na expressao (3.9) o exemplo em que fok = 2GHz e vy, . = 67uV, e utili-
zando Vg = 1.1V, encontra-se que a taxa de erro € ¢y =~ 120 - 103/5. Considerando que
este resultado é aquém do esperado, pode-se redefinir o valor de fc k utilizado a partir da
definicdo da taxa de erros desejada. Substituindo (3.7) em (3.9) e rearranjando a equacao,
obtém-se

S = In(ear - Vaa) — toomp (Ving ) + Treg * IN(¥in, ) )
2Treg foLK Treg

In( fork) — (3.10)
Assumindo que € necessario garantir uma taxa de erros maxima de e¢); = 3.3 x 1079/,
equivalente a um erro a cada dez anos, e considerando os mesmos parametros dos demais
exemplos, encontra-se a partir de (3.10) que foik é 590 M Hz.

Durante o projeto do comparador, a minimizacao dos erros por metaestabilidade
esta ligada principalmente a definicdo do pardmetro 7.4, ja que ele define a proporgéo
do aumento do tempo de regeneracdo, como mostrado pela equagéo (3.4). A equacao
(2.17) mostra que 7 aumenta com Cyy e reduz com g, ;, Na mesma proporgdo. A
capacitancia C'xy pode ser reduzida pela diminui¢éo de s 4 e W5 . Contudo, reduzir W; ¢
também causa uma diminuigdo em g,,, , por um fator igual a raiz desta mudanga. Dessa
forma, para impactar 7.4 através de W; g € preciso que Ms s ndo dominem a capacitancia
do né (RAZAVI, 2020).

3.4 OFFSET

Como discutido anteriormente, o comparador define uma saida binaria de acordo
com a comparacgao das magnitudes do sinal de entrada. Em um circuito ideal, o compara-
dor seria capaz de identificar corretamente uma diferenca infinitesimal entre estes sinais,
entretanto, um circuito real apresenta néo idealidades que podem afetar sua operacgéo. Es-
tas n&o idealidades sao originadas de variabilidades do processo de fabricagéo, e podem
ser classificadas entre globais ou locais.

Variag6es globais afetam igualmente todos os componentes de um determinado
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chip, resultando em uma variagdo de performance em relacdo a média dos chips fabri-
cados. As variagoes locais afetam individualmente os componentes do circuito, alterando
as caracteristicas entre cada transistor do chip fabricado, causando um descasamento, ou
mismatch, entre estes dispositivos (BOSCH; STEYAERT; SANSEN, 2004). Para o compa-
rador, 0 mismatch se mostra especialmente prejudicial, ja que a simetria dos pares de tran-
sistores é fundamental para o correto funcionamento do circuito. Dessa forma, é preciso
considerar os efeitos do mismatch entre os componentes durante o projeto do comparador,
limitando sua influéncia sobre o resultado a comparacao.

Pode-se descrever o efeito do mismatch entre dois transistores analisando um par
diferencial operando com uma mesma tensao Vgs. Sabe-se que a corrente que circula em
cada transistor do par, assumindo operagdo em saturagao, é expressa por

Iy = g(VGS_Vth)Q : (3.11)

Considerando uma variagao sobre os parametros dos transistores decorrente do mismatch,
pode-se determinar qual a variagdo A, resultante de pequenas variagdes nos parametros
Vin € B no circuito tomando a funcao diferencial total de (3.11) (ZIRGER, 2007), dada por
01, 01, 01,
Al; = —A — AV —AVp . 3.12
1= 55 B+ Vs Gs Ve (3.12)
Dado que a tensado Vgs € igual para ambos os transistores, tem-se que AlVgs = 0, e
portanto expande-se a equagao como

Ap

Al = (VGS —Vin)? — B(Vas — Vin)AVqp (3.13)

Dividindo este resultado por (3.11), obtém-se a variagdo da corrente em relagdo a média

como
Al,  AB  2AV,

_—— 3.14
Iy B Vas — Vi (314)
que pode ser reescrita em funcao do nivel de inversdo como
Al AB
— = - A A
P 5 Vin - Id (3.15)

Por fim, deve-se generalizar o resultado levando em consideragao a distribuicao estatistica
dos parametros (PELGROM; DUINMAIJER; WELBERS, 1989), resultando em

U%_dfd) _ \/ (@) ; (U(AVth) . ff[_j) . (3.16)

Como explicado na Secao 2, a diferenga entre as tensdes nas entradas do compara-

dor resulta no aparecimento de uma corrente diferencial no circuito, que leva a regeneracao
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das tensdes na saida do circuito. Considerando que o mismatch também causa o apareci-
mento de uma corrente diferencial, pode-se modelar esta variagdo de corrente como uma
mudanca efetiva nas tensdes vistas nas portas dos transistores, para componentes perfei-
tamente casados. Para isso, multiplica-se (3.16) por 1;/g,,, obtendo-se

o(AVis) = \/ (o(AV))* + (M]—) | 3.17)

B Im

A Figura 9 exemplifica esse modelo de representagdo no comparador. Ainda, a influéncia

Figura 9 — Representagdo do Mismatch no Comparador

Vdd
1

s T
AV,

ST ra—
AVg, ,

H;w “ I
AL

Fonte: Autor (2023)

de cada uma destas varia¢des de tensédo pode ser resumida a uma variagdo equivalente
na entrada do par diferencial o(V,s), denominada de offset. Esta relagéo é direta para os
transistores M o, enquanto que para os pares Ms 4 e Msg, deve-se referir as variacdes
de tensdo a entrada do comparador através do ganho no inicio de condug¢ao de cada um
destes pares. Para os transistores Ms 4 utiliza-se o ganho da etapa de sampling A,

enquanto que para M; ¢ utiliza-se o ganho acumulado ao final da propagagéo A,. A raiz
da soma da variancia de cada uma destas contribui¢cdes resulta no offset equivalente visto
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pelo comparador, e é dado por

7(Ves) = \/ (7(AVes,)” + (—U(iVGS3’4>>2 + (—U(AZ‘T“'”@))Q 3.18)

Usmp

Os parametros o(AVy) e o(AB)/5 que compde a expressao (3.17) sdo caracte-
rizados por uma distribuicdo gaussiana centrada em zero, e (PELGROM; DUINMAIJER,;
WELBERS, 1989) mostra que elas podem ser modeladas como a soma de duas contribui-
cOes diferentes, uma relacionada a area do componente, e outra relacionada a distancia
entre os componentes no waffer de fabricacdo. Considerando que os transistores estao
lado a lado na fabricagédo do comparador, pode-se descartar esta componente, chegando
na expressao (3.19), que mostra o desvio padrao para um parametro o de fabricagao.

A

ola) = N (3.19)

O parametro A, € chamado de constante de proporcionalidade de area, e pode ser

obtida através de simulagdes, que serdo discutidas posteriormente, ou através de look up
tables da tecnologia, normalmente disponibilizada por fabricantes. Dessa forma é possi-
vel determinar as contribuicbes de cada par de transistores para o offset do comparador
com base no conhecimento deste da constante de proporcionalidade de area de cada
parametro, e da area dos transistores utilizados. Utilizando este conceito, escreve-se a
contribuicdo de cada par para o offset como

_\ WM1,2L WM1,2L g
A\%th A% I 2
AV _ _ Msa _ PMsa ) Zd 3.20
U( GSJW:;,AL) (WM&AL) _'_ (WM3’4L g ( )
A2th A% I;\?
AVosy,,) =y| [ s ) 4 (2w ) (Lu)7
0'( GSMSﬁ) \ (WMS’GL + WM5$6L P

O modelo apresentado por (PELGROM; DUINMAIJER; WELBERS, 1989) para a
determinagao do offset do comparador € limitado, ja que considera uma quantidade re-

U(AVGSMLQ )

duzida de parametros, através de uma extrapolacéo baseada na operagdo em saturagao
dos componentes. Entretanto, estes resultados oferecem uma aproximacao boa o sufici-
ente para o problema apresentado. Um modelo mais completo € proposto em (DRENNAN;
MCANDREW, 1999), enquanto que (BOSCH; STEYAERT; SANSEN, 2004) apresenta um
compilado de modelos de mismatch.

Das expressoes obtidas, pode-se destacar alguns parametros que podem ser pro-
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jetados com o fim de limitar o offset do circuito. O primeiro, e mais facilmente identificavel,
€ a area dos transistores utilizados. O comprimento de canal L é normalmente definido
como o valor minimo permitido pela tecnologia, e portanto tem-se que a principal escolha
de projeto € a largura de canal . Entretanto, das se¢des anteriores, sabe-se que um
aumento de W impacta diretamente as capacitancias do circuito, o que leva tanto a um au-
mento do consumo de poténcia, quanto a uma possivel redugcédo na velocidade do circuito,
colocando estes critérios de projeto em conflito.

Contudo, pelas equacoes (3.19) e (3.20), nota-se que, para um mesmo valor de W,
as contribui¢cdes de cada par de transistores séo diferentes entre si, pela relacdo do ganho
do circuito no momento da entrada em conducgao do par em questdo. Dessa forma, as
dimensdes dos transistores M; e M,, que compde o par diferencial, acabam por ser mais
impactantes o offset do circuito. Com isso, € possivel balancear o offset primariamente
através de um aumento da area destes transistores, limitando o impacto sobre a poténcia
e velocidade do circuito, ja que os transistores M3 — Mg podem permanecer pequenos, em
comparagao.

Por fim, observa-se também que a componente o(Af) de o(AVys) € influenciada
por um ganho igual ao inverso do nivel de inverséo g,, /I, do circuito. Dessa forma, pode-
se reduzir o impacto desta componente ao operar com uma relagéo de g,,/1; elevada,
ou seja, em inversao fraca ou moderada. A operacdo em inversao fraca € obtida quando
Vas < Vi, enquanto que a inversao moderada € caracterizada por Vgs ~ Vi,. Estas
condi¢cOes podem ser atingidas pela determinagao da tensdo de modo comum do circuito
Vo, cujos demais impactos foram previamente discutidos. Valores tipicos de g,,,/I; quando
em inversdo moderada estdo em torno de 10 — 20V !, e cerca de 30V ! para inverséo
fraca, 0 que torna a componente relacionada a  desprezivel.

Para o projeto de um comparador, é preciso garantir que o(V,s) seja inferior a um
determinado valor aceitavel de offset ¢, ou seja, o(Vos) < €. Este valor é escolhido com
base na aplicacado desejada, e deve levar em conta a taxa de erro de comparagao acei-
tavel. Entretanto, como este é um parametro estatistico, com distribuicdo normal, ele nao
garante que todos os circuitos fabricados com base no projeto atendam o critério estabe-
lecido. Quando é feito um projeto em que o(V,s) < €, garante-se que cerca de 68.26% dos
circuitos fabricados apresentaréo offset inferior a . Dessa forma, para garantir a robustez
do projeto para a maior parte das situagdes, deve-se realizar o projeto considerando requi-
sitos mais rigidos. Por exemplo, para 30(V4s) < €, garante-se robustez para 99.73% das
situacoes.
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3.5 RUIDO

Assim como o offset, o ruido pode ser entendido como uma variacdo na tensao de
entrada do comparador, alterando a polarizagdo dos transistores e podendo levar a um
erro de comparacao. Da mesma forma, o ruido também assume valores dentro de uma
distribuicdo gaussiana com media zero. Entretanto, diferente do offset, o ruido n&o se torna
um valor deterministico uma vez que o circuito é construido, se mantendo sempre um valor
aleatdrio, dentro de sua distribuigao estatistica, para cada comparacao realizada.

No comparador, o ruido de entrada do circuito aparece como uma diferenca entre
as tensdes nos nés P e () durante o sampling, e nos n6s X e Y durante a propaga-
céo, através da integragdo de uma corrente diferencial i,(¢) nas capacitancias respectivas
(WHITEHEAD, 2019). Assumindo que Cpq > 2Cx y, pode-se reduzir o impacto do ruido
somente ao estagio de sampling, dado por

1 tsmp )
'Unp,Q = @/0 Zn(t)dt . (321)

Contudo, o resultado de interesse néo é vy, ,, mas sim a variancia vﬁPQ, dado por

( /0 o z’n(t)dt>2] , (3.22)

em que o fator de 2 aparece devido a soma das variancias de M; e M,. Considerando

o=

npqQ C%QE

que a poténcia ndo é uma operacao linear, ndo é possivel alterar a ordem das operagdes
de média e integracado. Por isso, deve-se substituir a operagao da integral ao quadrado por
uma integral dupla, resultando em

2 tsmp tsmp
Vano = o E { / / in(t) - in(t))dtdt'| . (3.23)
P,Q 0 0

A partir desta manipulacao, pode-se inverter a ordem das operagdes, e resolver primeiro
Elin(t) - in(t')], que é a autocorrelagado do ruido de M, que para o ruido térmico, é
dado por 2kTvg,,6(t) (NUZZO et al., 2008), onde k é a constante de Boltzmann, T é
a temperatura absoluta em Kelvin e v € um parametro da tecnologia. Substituindo este
resultado em (3.23), e resolvendo a integral dupla, tem-se que o resultado é

s—  AKTvgmtsmp '

e = C (3.24)

Para referir este resultado a entrada do comparador, basta dividi-lo pelo quadrado do ganho
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do estagio de sampling, cujo resultado é

T 4kTYgmtsmp _ AET .ﬁ
fin A%CI%Q VinlCrq  9m

, Opr > 20X7y . (325)

Caso a suposigdo de que Cpg > 2Cx y nédo for verdadeira, deve-se considerar o impacto
do ruido para além do tempo de sampling. Em (XU; ABIDI, 2019), sdo deduzidas expres-
soes para as demais relagbes entre Cp e C'x y, mostradas nas equagdes (3.26) e (3.27).

" Vin(2Cpo + Cxy)  Gm’

QCRQ < CX,Y (326)

— 8KT~ Iy
Y = Vin(3Cpo + Cxy) . 9_m7
Com relagao ao ruido flicker, sabe-se que sua variancia cai proporcionalmente com
a frequéncia (GULER; PUSANE; DUNDAR, 2014), e considerando que o tempo de integra-
cao da corrente diferencial durante o sampling e propagacgao é da casa dos pico segundos,
sua contribui¢cdo para o ruido do comparador pode ser ignorada.

CP,Q ~ CX,Y (327)

Ainda, pode-se determinar o ruido referido a tenséo de entrada experimentalmente,
a partir de uma simulagao transiente com ruido. Primeiro, deve-se desbalancear levemente
a tensdo de entrada do circuito com um valor constante |Vi,, — Vi,,| > 0, de forma a
alterar a probabilidade de a saida assumir valores de zero ou um (RAZAVI, 2020), como
exemplificado na Figura 10.

Figura 10 — Probabilidade de a Comparagéo Resultar em "1’ ou ’0’ Devido a um Desbalango Vi,, — Vin,

Probabilidade
de '"1' na
saida
Probabilidade

4 de '0' na
Saida
0 A\

-V.

inl ~in2

Fonte: Adaptado de (RAZAVI, 2015)
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O circuito deve ser simulado por um grande numeros de ciclos de clock, onde cada
resultado da comparagao deve ser amostra-do. Com os resultados da amostragem, pode-
se determinar a probabilidade P de a saida assumir valores iguais um, em respeito a
tensao de entrada utilizada na simulagado. Dado que o ruido assume distribuicdo normal,
determinar-se seu desvio padrao o(v,) utilizando a fungdo de erro inversa (GILES, 2012),
como mostrado pela equacao (3.28).

‘/inl - ‘/ing
V2 -inverf{2P — 1}|

o(vy) = (3.28)

3.6 KICKBACK NOISE

O kickback noise é caracterizado por uma variagao da tensao de entrada em decor-
réncia de uma mudanca na tensao dos nos do circuito, acoplados através das capacitan-
cias parasitas dos transistores. A Figura 11 mostra as principais capacitancias que causam
este efeito, em que C}, denota a capacitancia de saida do circuito anterior (RAZAVI, 2015).

Figura 11 — Capacitancias para a Andlise do kickback noise

Con, | P Q | Cop,

e
CLK o_‘,&”: M,

Fonte: Adaptado de (RAZAVI, 2015)

Notam-se duas influéncias simultaneas nas tensdes de entrada, uma decorrente da
mudanca de clock no gate de M, através da associagdo das capacitancias Cgp, € Cgs,,
e a outra da mudanga de tens&o no dreno de M, — M,, através da capacitancia Cgp, -
O efeito total sobre a tensdo na entrada € dado pela soma destas parcelas, mostrado na
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equacao (3.29), em que Coix = Cap, ||Cas, -

Coik Cap
Avin, = AVogk=——--—+ AVpog——"~=-—.
Vins oK Coik + Cin Pe Cep, + Cin

Considerando que, normalmente, Ci, >> Cg ik, Cap,, pode-se dizer que o efeito do

(3.29)

kickback noise cresce linearmente com o aumento da largura de canal W dos transisto-
res, dado a relagdo com as capacitancias parasitas. Ainda, quanto maior a capacitancia
utilizada para o sinal de entrada, menos impactante é o efeito do kickback noise.

Outra caracteristica € que as duas parcelas da equacgao (3.29) sdo sempre opostas
em sinal, ja que a subida do clock leva ao descarregamento dos nés P e (), enquanto que
a descida do clock leva a carga dos nos de volta a V. Ainda, dado que Coix > Cap,,
devido a associacao em série, o efeito da variacao de tensdo em P e () domina o efeito
sobre a entrada.



4 EXTRACAO DOS PARAMETROS DA TECNOLOGIA

Os parametros de tecnologia sdao normalmente disponibilizados em arquivos PDK
(Process Design Kit) da tecnologia utilizada. Entretanto, caso nesta secao sdo mostradas
maneiras de encontrar estes parametros de forma experimental.

41 PARAMETROS DE MISMATCH

Para o inicio do projeto do comparador, é necessério identificar os pardmetros A,,,
e Ag que relacionam o mismatch do transistor com a sua area, chamados de constan-
tes de proporcionalidade de area. Estes parametros permitem definir a area W L minima

dos transistores de modo a limitar o(AVgs) @ um valor maximo ¢, definido pela seguinte

desigualdade
A%/th A% Iy ’
o(AVgs) = \/(m) + (m) (g—m> <e. (4.1)

De acordo com as discussoes sobre offset anteriores, sabemos que operar na in-

versdo fraca ou moderada limita a influéncia de o(ApS) /5. Assumindo que o comparador
opera nesta, podemos desconsiderar esta parcela, o que resume o offset do circuito a sua
parcela relacionada a o(AV4, ), ou seja

Ay,
o(AVgs) = o(AVy) = L 4.2
( GS) ( th) \/m ( )
Manipulando o resultado de (4.2), podemos escrever Ay, como
Ay, = o (AVin) VWL . (4.3)

Dessa forma, extraindo os resultados de o(AVj,) para diferentes valores de W,
pode-se definir o valor da constante de proporcionalidade. Isso pode ser feito através
de uma simulacao DC, em que se realiza uma simulacdo Monte Carlo para cada W, em
um Unico transistor polarizado com uma tensao Vs de interesse, cujo resultado deve ser
multiplicado por v/2 de forma a considerar a relagdo entre dois transistores.

Para este projeto, utilizou-se uma tensdo Vgs = 0.55V/, valor equivalente a tensao
de modo comum utilizada no comparador. A largura W foi variada entre 5um e 120pm com
passo de 5um, com dez mil iteragées da simulagdo monte carlo cada.

Ainda, a extracdo de parametros foi realizada para dois tipos diferentes de cons-
trucbes de transistores, sendo elas a padréo e a low-Vth, ou low voltage threshold. A
primeira é a utilizada para a maior parte dos transistores do circuito, enquanto que a se-
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gunda serd utilizada para os transistores do par diferencial. O motivo é que a tensdo de
limiar padrao da tecnologia € aproximadamente 0.6V, valor superior a tensdo de modo
comum utilizada, o que degradaria a velocidade do circuito, enquanto que a /vt possui ten-
sao de limiar de aproximadamente 0.5V/. Com o resultado das simulagdes, encontra-se
Ay, = AVmM&4 ~ 5.0697 - 107°V'm, A% = AVmML2 ~ 5.3415 - 107°V'm.

Na Figura 12 e Figura 13 sdo mostradas a comparacao das curvas obtidas através
de simulagao com as construidas a partir do paradmetro extraido. Das curvas obtidas, nota-
se que o modelo calculado é mais preciso para valores grandes de W L, e se afasta dos
resultados simulados quanto menor for este parametro. De qualquer forma, os resultados
sao proximos o suficiente para o inicio do projeto do comparador.

Figura 12 — Transistor Normal - o(AV4,) Simulado e o(AV4,) Calculado

121
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g
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4
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0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 2.2

v (WL) (1zm)

Fonte: Autor (2023)

4.2 CAPACITANCIAS

As capacitancias equivalentes dos n6s do comparador sdo parametros comuns a
grande parte das expressdes que regem o comportamento do circuito. Para obter uma es-
timativa destes valores, pode-se extrair as capacitancias parasitas de um transistor base,
polarizado de forma a reproduzir a regido de operacao de interesse. Para os transisto-
res NMOS, as regides de operagao de interesse sao definidas como a metade da fase de
sampling e metade da fase de propagacao. Para os transistores PMOS, o ponto de opera-
¢ao definido é a metade da propagagao. A Tabela (1) mostra os valores obtidos para um
transistor de 1um.

A partir destas informacgdes, € possivel determinar as capacitancias equivalentes



Figura 13 — Transistor Ivt - 0(AV4,) Simulado e o(AV4,) Calculado
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Fonte: Autor (2023)

Tabela 1 — Relagao das Capacitancias para Ponto de Operagao Correspondente

NMOS NMOS PMOS
Ponto de |0 = Vdd — Vin/2 Vb = Vg Vb = Vg — Vin/2
Operacio Vs =gnd Vs = Vg — Vin/2 Vs = Vg
Ve = Vem Ve = Vad Va = Vad — Vin/2
Cly 12.9525mF/m? | 4.6160mF/m? 4.7030mF/m?
Csg/W — 0.35fF/pum —
Cps/W 0.35fF/pum 0.32fF/pum 0.29fF/pum
Cap/W 0.11fF/um 0.12fF/pum 0.12fF/um
Cas/W 0.34fF/um 0.12fF/um 0.13fF/um

Fonte: Autor (2023)
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nos nés somando as parcelas respectivas de cada transistor. O calculo de C'p, € dado por

CP,Q = WLQ . (CDB/W + CGD/W)
+W374 . (OSB/W + Ccs/W)
+W710- (Cpp/W + Cas/W) ,

que substituindo pelos valores da Tabela (1) resulta em

CP,Q = Wl’g . (046fF//JTTL> + W3,4 . (047fF/,um) + W7710 . (042fF/,um)

(4.4)

(4.5)
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Ja o valor de C'x y € obtido através de

CX,Y = W374 . (CDB/W -+ Cgs/W -+ CGD/W)
+W576 . (CDB/W + CGS/W + CGD/W) (4.6)
+W879 . (CDB/W+ CGS/W) ,

que a substituindo pelos valores correspondentes da Tabela (1) resulta em



5 PROJETO DE COMPARADOR SEM CALIBRACAO DE OFFSET

Neste capitulo sera desenvolvido o projeto de um comparador que nao utiliza cir-
cuito auxiliar para a calibracédo de offset, dependendo apenas das relacoes de area dos
transistores. E estabelecido como requisito para o projeto que o comparador apresente
o(Vos) < 1.5mV.

5.1 DEFINICAO DO PAR DIFERENCIAL M, — M,

Para o projeto do comparador sem compensacao, inicialmente considera-se o cri-
tério de projeto de o(Vos) < 1.5mV e determina-se, através dos parametros extraidos, o
tamanho minimo dos transistores para cumprir com esta condi¢ao. Substituindo (3.20) em
(8.18) e desconsiderando-se a influéncia de Az, devido a consideragdo de operacdo em
inversao fraca, tem-se que o offset € dado por

O'(V ) . (AVthlwl,2>2 n 1 (‘AVthMgA)2 4 L(AVthA4576)2 (5.1)
os) Wi, oL A2 Wy, L A2 Wy L '

Vsmp

Sabendo ainda que a maior parte do offset do circuito € referente ao par diferencial, ja
que a contribuicdo dos demais pares sao divididas pelo ganho do estagio referente, pode-
se aproximar o offset do circuito apenas pelas contribuicbes de M, e M-, resultando na
expressao

(A, ,)?

o(Vos) ~ W L
1,2

(5.2)

que resolvida para o(Vys) = 1.5mV/, resulta em Wy, , =~ 320um.

Com esta escolha de largura de canal para o par diferencial, garante-se que o offset
do circuito estard em torno do requisito de projeto. Posteriormente, em outras etapas de
projeto, devera ser feito um ajuste fino na escolha deste parametro, de forma a considerar
o impacto dos demais transistores, bem como otimizar a velocidade e ganho do circuito.

5.2 DEFINICAO DO TRANSISTOR DE CAUDA M,

Definido as larguras de canal de M, — M, prossegue-se para a definicdo do transis-
tor de cauda M, do circuito. Como explorado na se¢ao referente a velocidade do circuito,
este transistor impacta de forma direta a corrente de modo comum do circuito, e portanto
influencia o ganho e velocidade de comparagao. Dessa forma, um bom objetivo para a de-
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finicdo da largura W deste componente é a maximizacao da relagdo ganho/velocidade do
circuito, ou seja, encontrar o valor em que continuar a reduzir W, ndo oferegca um aumento
significativo no ganho do circuito em relagéo a sua velocidade de comparacéo.

Este processo pode ser feito através de um parameter sweep, em que varia-se
Wy em um intervalo de valores. Para isso, defini-se momentaneamente a largura dos
transistores M3 — My como W5 4 = 320pum e dos transistores Ms — Mg como 160pm. Estas
escolhas podem ser feitas ja que estes componentes ndo interferem significativamente no
ganho estagio de sampling, que é a etapa de interesse para a maximizacdo do ganho
do circuito. A simulagéo é feita considerando uma tensao diferencial de entrada de v, =
10mV, e o ganho do circuito pode ser medido graficamente através do quociente entre a
subtragéo das tensdes nos nodos @) e P, e vy, ou seja, A, = @. O resultado desta
simulagao € mostrado na Figura 14.

n

Figura 14 — Ganho da Etapa de Sampling A.,,.. no Tempo para Diferentes Larguras de Canal W

Usmp
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Fonte: Autor (2023)

Nesta simulagdo, o clock do circuito cruza por Vyy/2 em 30.015ns, dando inicio
ao estagio de sampling. A tenséao diferencial nos nodos ) e P entdo comega a subir,
até chegar ao ponto maximo, aproximadamente na entrada em conducao de Mz — M,.
Tomando os valores maximos de cada simulagdo como aqueles utilizados par o calculo
do ganho do estagio de amplificacao, tem-se que este variou entre aproximadamente 3.46
para W, = 640um, sendo atingido em aproximadamente 13ps, e 4.3 para Wy = 32um,
sendo atingido em aproximadamente 48ps. Dessa forma, nota-se claramente a relagéo
inversa entre o ganho e a velocidade do estagio, resultante da mudanca da largura de
canal do transistor de cauda M. Percebe-se também que para ambos estes parametros,
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o retorno obtido ao levar W, aos extremos é diminutivo, ou seja, a elevagdao no ganho de
tensao ao reduzir W, é muito inferior a perda de velocidade resultante, e vice versa.

Considerando estas observagdes, escolhe-se um valor de W, que relacione de
forma coerente os pardmetros de ganho e velocidade do circuito. Analisando os resul-
tados da simulagao, define-se inicialmente que W, = 160um, que resulta em um ganho de
aproximadamente 3.7.

5.3 DEFINICAO DO PAR CRUZADO M; — M,

As larguras de canal W3 — W,, interferem de forma direta na poténcia do circuito,
e de forma inversa na sua velocidade de comparagédo, como discutido nas sec¢des ante-
riores. Com isso, é desejavel minimizar ao maximo estes parametros de forma a melhor
operacgao do circuito. Entretanto, como também discutido previamente, e evidenciado pela
expressao (5.1), quanto menor W5 — Wy, maior seré o impacto deste par de transistores no
offset equivalente do comparador. Dessa forma, é preciso garantir que a escolha destes
parametros nao ira resultar na quebra do critério de projeto estabelecido.

Como a definicdo dos transistores do par diferencial M; — M, e do transistor de
cauda M, ja foi realizada, € possivel retornar para a equacao (5.2) e, desta vez, considerar
a contribuicdo de M3 — M, para o célculo de o(V,s), dado que a Unica indefinigdo passa a
ser a largura de canal destes componentes. Dessa forma, o offset passa a ser dado pela

(V )_ (AVthML2)2+ 1 (AVthM3A>2 (5 3)
O TN W L A2 WL '

Usmp

expressao

A partir de (5.3), podes-se isolar Wy, ,, resultando em

Avthju ’ WM
W _ 3,4 1,2 . 54
Mo ( A UQ(%S)WM1,2L - (AVthMl,2)2 ( )

Usmp

Substituindo os resultados encontrados anteriormente, tem-se que a largura de ca-
nal de M3 — M, necessaria para garantir o(Vos) < 1.5mV é de 2.24mm. Este valor é
obviamente muito grande, e leva a um grande consumo de poténcia e degradacao de
velocidade, sendo inviavel de ser implementado. Entretanto, o motivo por tras de resul-
tado é facilmente verificavel, ja que durante a definicdo de W, 5, assumiu-se que somente
M, — M, contribuiam para o (V4s), € portanto, para respeitar a condi¢éo estabelecida, W;
e W, precisariam ser extremamente grandes, de forma a possuirem contribuicdo essenci-
almente nula. Com isso, deve-se realizar um ajuste fino em 11/, 5, tornando este parametro
levemente maior, de forma a permitir uma redugao significativa em W 4.

Em simulag&o, isso é feito realizando uma variacdo AW, , > 0 em W 5, enquanto



40

que Ws 4 é dado pela expresséo (5.4). Nota-se também que W, mantém a proporgéo obtida
anteriormente com relagdo a W, 5, de 50%. Dessa maneira, é realizado um parameter
sweep em W 5 entre 320pum e 1600m, e observa-se a relagéo entre as larguras dos pares
de transistores, bem como o consumo de poténcia e duragdo do estagio de amplificagéo
resultante, de forma embasar a escolha de W, , e W5 4. A curvas obtidas sdo mostradas
na Figura 15, Figura 16 e Figura 17 respectivamente.

Figura 15 — Relacéo entre W, 2 e W3 4 para atingir Vos = 1.5mV
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Fonte: Autor (2023)

Figura 16 — Relacéo entre W, 5 e a Poténcia do Circuito para vy, = 1mV
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Fonte: Autor (2023)

A primeira coisa que pode ser observada é que todos os parametros analisados se-
guem o mesmo comportamento de acordo com o aumento de W », decaindo rapidamente
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Figura 17 — Relagéo entre W, 5 e a Duracéo do Estégio de Sampling
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Fonte: Autor (2023)

para valores proximos ao inicialmente projetado, e se aproximando da saturagao para va-
lores muito maiores. O decaimento elevado de W3 4 na Figura 15 é explicado pela equagéo
(5.3), que mostra o impacto limitado de W3 4, de acordo com o inverso do ganho ao qua-
drado, o que faz com que um pequeno aumento de W, » permita uma grande redugéo de
W 4.

Os resultados das figuras 16 e (17) sdo consequéncia direta desta grande reducao
comparativa entre W, e W54, j& que ambos estes parametros sdo influenciados pelas
capacitancias equivalentes do circuito, como evidenciado pelas equacdes (3.1), (2.5) e
(2.11), e estas por sua vez sao diretamente proporcionais a largura de canal de todos os
componentes conectados ao nodos. Sendo que a reducao das capacitancias de Ms;— M, é
consideravelmente maior que o aumento das provenientes de M; — M, o efeito dominante
sobre o circuito é o da redugao poténcia dissipada e do tempo de duragdo da comparagao.

Dessa forma, é evidente a vantagem de aumentar a largura de canal de M; — M,,
devido ao impacto positivo nos trés parametros analisados. Na Figura 18 é mostrado a
variagao do produto entre a poténcia dissipada e o tempo de sampling, e a partir dela pode-
se determinar a melhor relacédo entre 1, » e W3 4 de forma a minimizar estes parametros.
Pelo comportamento apresentado, observa-se que Tsmp - P volta a aumentar quando W »
comega a se aproximar de 400m, que ocorre porqué W, , passa a dominar a capacitancia
parasita do né. Tomando um valor um pouco abaixo, defini-se 0s novos valores de largura
de canal como: W 5 = 380um, W54 = 120pm e Wy = 190um.
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Figura 18 — Relacéo entre W, 5 e o Produto entre a Poténcia e a Duragédo do Estagio de Sampling
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Fonte: Autor (2023)

5.4 DEFINIGAO DO PAR CRUZADO M; — M;

A escolha de de W5 4 € baseada na maximizacdo da velocidade de regeneracéo do
circuito, que pela equacéo (2.17), € dependente da tensdo diferencial de entrada v, e da
constante de regeneragao 4. A tenséo v, € um parametro que foge do controle, porém
Treg € CONstante através de qualquer valor de entrada do circuito, tornando-o o parametro
de projeto para a escolha da largura de canal. Sabe-se que a constante de tempo € dada
por Cx,y/gms Onde ambos pardmetros dependem de Wsg,. Contudo, a capacitancia
equivalente C'x y também é influenciada por M; 4 e o circuito conectado a saida, fazendo
com que, em um certo intervalo, o impacto de s ¢ seja proporcionalmente maior em g, ,,
levando a uma redugdo em 7. Dessa forma, deve-se encontrar o valor de W;¢ que
minimiza 7.4, levando a maxima velocidade de regeneragéo e a minimizag&o dos erros por
metaestabilidade. Somado a isso, deve-se atentar a poténcia dissipada do circuito que se
eleva junto com o aumento de Wi .

Para identificar o valor de 74 sem realizar a extragéo de Cx,y/gm,, € possivel
aproveitar sua caracteristica de invariancia com relacao a vj,, e extrai-lo ao realizar-se a
comparacao entre os tempos de regeneracao para simulagées com entradas de tensao
distintas. Considera-se duas situa¢cées de comparacgao: a primeira com tensao de entrada
vin, € tempo de regeneragao i, € a segunda com tensao de entrada v, € tempo de
regeneragao f.g,. A partir da expresséo (2.17), pode-se calcular o delta de tempo entre
estas situagdes, resultando na seguinte equacao

2 2
Atreg = tregz — lregi = Treg lln <M> —In <AVL/>} : (5.5)

A”pmp Viny Vprop Viny
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Simplificando esta express&o e isolando 7.4, 0btém-se como resultado
tre92 - tregl
Treg — , :
In Ying.
Ving

Definindo ¢, como 0 momento que Vy — Vx = Vyq/2 e realizando as simulagdes

(5.6)

para cinco valores de v, entre 10mV e 1uV, em que 10mV é tomada como a tensédo de
referéncia, e para W;  entre 10pum e 100um. Os resultados obtidos para 7.4 S840 mostrados
na Figura 19 e para a poténcia na Figura 20.

Figura 19 — Relagéo entre Ws ¢ € Treg
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Fonte: Autor (2023)

Assim como nas analises para a escolha da largura de M3 — My, a Figura 19 mos-
tra um comportamento proporcional a 1V, apresentando grande variagéo para s ¢ pe-
queno, até atingir saturagdo para valores elevados deste parametro. Nota-se ainda que
Treg NAO0 apresenta variago significativa para uma mudanga de vi,, como esperado. Obser-
vando a Figura 20, conclui-se que a poténcia dissipada cresce linearmente com a variacao
de W54, devido ao aumento da capacitancia C'xy. Este aumento é pouco significativo,
sendo inferior a 10% para o intervalo mostrado. Isso pode ser explicado pelo impacto li-
mitado de C'x,y no calculo da poténcia, dado pela equacéo (3.1), quando comparado aos
demais parametros.

A partir destes resultados, comprovamos a observacdo de que aumentar Ws ¢ reduz
o tempo de regeneragéo, através da redugdo do valor de 7y € aumenta a poténcia dissi-
pada pelo circuito, e dessa maneira, deve-se selecionar um valor para Ws ¢ que relacione
estes parametros de forma satisfatéria. Defini-se entdo que W5 = 60um, ja que a partir
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Figura 20 — Relacéo entre W5 ¢ e a Poténcia Dissipada para v;, = 10mV’
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Fonte: Autor (2023)

deste valor a diminuigdo de 7.4 deixa de ser significativa, e portanto 7eq ~ 12ps.

5.5 DEFINICAO DOS TRANSISTORES DE PRE-CARGA M; — M,

Por fim, deve-se determinar as larguras dos transistores de pré-carga do compa-
rador. O critério para esta escolha é de que o circuito deve ser capaz de carregar todos
0s nds para Vgg em meio ciclo de clock. Com isso, tem-se que esta escolha esta asso-
ciada a frequéncia de operacao do circuito, que esta condicionada as caracteristicas de
metaestabilidade do comparador, de acordo com a equacao 3.5.

Realizando uma simulagao preliminar, para v, = 10mV’, encontra-se que o compa-
rador levou 100ps para regenerar completamente a saida. Substituindo este valor em (3.5),

obtém-se )

2foik
Se, por exemplo, requer-se que o comparador tenha capacidade de comparar tensbées na
casa de 100nV sem erros, substitui-se £ = 10m1//100nV na expressao (5.7) e obtém-se
que a frequéncia maxima de operacao é fok ~ 2GH z.

Utilizando este resultado, pode-se entdo projetar os transistores de pré carga. Por
simulagéo, verifica-se que W7 1o = 60um e Wy 9 = 40um sé@o suficientes para a pré carga
do circuito. Nota-se que M7 1o > My o, que pode ser explicado pela diferenca das capaci-

100ps + Treg |n(k) < (57)
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tancias no nos, ja que Cpg > Cx y, 08 transistores responsaveis por P e () precisam ser
maiores.

5.6 ANALISE DE FUNCIONAMENTO

5.6.1 Verificacao do offset

Finalizado o projeto, deve-se comprovar que este atende o critério inicialmente es-
tabelecido, sendo esta verificagao feita através de uma busca binaria em uma simulagao
monte carlo. Essencialmente, para cada iteragdo da monte carlo, os parametros dos com-
ponentes do circuito serdo alterados, fazendo com que o offset seja diferente em cada
simulacdo. Realiza-se entdo uma busca binaria sobre a tensdo de entrada do circuito e
se verifica para qual tensdo as saidas do comparador trocam de valor, ou seja, mudam
de 0V para Vg4 € vice versa. Como o offset é entendido como uma mudanga efetiva em
Vas, a tens@o para o qual esta mudancga acontece é definida como o offset equivalente do
circuito, portanto V,s = vj,. Conhecido o valor desta tensao para cada uma das simulagées
realizadas, é entao possivel calcular o desvio padréo o(Vqs).

Como parametros para as simulagdes, € definido um total de 100.000 iteracdes
pra a simulagdo monte carlo, enquanto que a busca binaria é definida para um intervalo
de —20mV a 20mV com passo minimo de 0.1u. A Figura 21 apresenta o histograma
normalizado das tensdes de offset encontrados para as simulagdes realizadas.

Nota-se que a distribuicdo segue o esperado, sendo uma normal com média zero.
O desvio padrao o(Vqs) obtido desta simulagdo é de 1.20mV/, marcado pela linha pon-
tilhada roxa, e esta de acordo com a especificacdo de projeto, cujo limite superior € de
1.5mV. Desta simulacéo, ainda é possivel determinar a contribuicédo individual dos pares
de transistores, 0 que permite a verificar se o par M; — M realmente é responsavel pela
maior parte do offset do circuito. Como resultado, tem-se que a contribuicdo de M; — M,
€ 1.106mV, enquanto que os demais transistores tem contribuicdo de 0.4648mV’, de forma
que o(Vos) = /(1.106mV )2 + (0.4648mV)2 = 1.20mV.

Com estes resultados, seria plausivel reduzir ainda mais a largura dos transistores,

de forma a diminuir o tempo de comparacao e poténcia do circuito, mantendo o critério
de o(V4s) < 1.5mV. Entretanto, opta-se por manter o circuito de acordo com o projeto
realizado.
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Figura 21 — PDF do Offset do Comparador
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Fonte: Autor (2023)

5.6.2 Verificacao de Poténcia

Substituindo na equacgéo (3.1) os valores estimados de Cpg = 256 fF'e Cxy =
118 fF', dadas pelas equacgdes (4.4) e (4.6), e considerando a operacao em 1GH z, obtém-
se que a poténcia dissipada pelo circuito é de cerca de 0.8 mIV. Sabe-se que, devido
a corrente momentanea entre V44 € gnd durante a comparagao, este valor de poténcia
sera maior na operacao real. A Figura 22 mostra a poténcia dissipada pelo circuito para
diferentes valores da tensao de entrada.

Nota-se que a poténcia dissipada pelo circuito cai com o aumento da tensao de
entrada do circuito. Isso acontece devido a diminuigdo do tempo de curto circuito, ja que a
velocidade de comparagao também aumenta com v;,. Comparado com o valor calculado
de 0.8 mWV, o poténcia obtida por simulacao é cerca de 50% maior para vi, = 100 mV.

5.6.3 Verificacao de Ruido

Dado a relacao de dependéncia do ruido com o inverso da capacitancia, e por con-
sequéncia com o inverso de W, mostrado pelas nas equacgdes (3.25), (3.26) e (3.27), é na-
tural esperar que o ruido deste projeto seja pequeno. Para determina-lo, primeiro obtém-se
a densidade espectral de poténcia (PSD) de um transistor com as mesmas caracteristicas
de M; — M,, polarizado nas mesmas condicdes de operagdo do comparador ao final do
sampling, mostrado na Figura 23.
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Figura 22 — Poténcia Dissipada para Diferentes Valores de vy,
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Deste gréfico, deve-se extrair o valor de 4kTyg,, para as altas frequéncias, que
resulta em aproximadamente 4.6 - 1072! A?2/Hz. Por simulagdo, sabe-se que o nivel de
inversao do comparador € gI—*: ~ 11.5 e que g,, =~ 200mS. Ainda, pela equacgao (4.4), tem-
se que Cpg ~ 256 fF. Substituindo estes resultados em (3.25), encontra-se que o desvio
padréo do ruido seja o(v,) = 0.119mV.

A partir deste valor, tem-se uma boa estimativa para realizar a verificagdo por si-
mulagao detalhada na secdo de ruido. Utilizando Vi,; — Vine = 0.1mV, e amostrando
8000 ciclos de clock em uma simulagao com ruido transiente, obteve-se uma probabili-
dade P = 82.9% de se obter um na saida Y. Substituindo este valor em (3.28), encontra-se
o(va) = 0.105mV.

Comparado com o offset, este valor € aproximadamente doze vezes menor, € por-
tanto ndo é significativo, sendo desnecessario realizar modificagdes no projeto de forma a
alterar este parametro.

5.6.4 Verificacao de Kickback Noise

Para analisar o impacto do kickback noise na entrada do circuito, deve-se substituir
as fontes de tenséao utilizadas como entrada por capacitores cuja condi¢éo inicial € Vg £
vin/2, definidos para capacitancia de 10pF' e v, = 10mV. Ainda, inicializa-se os nodos
do circuito de forma a representar o final de uma comparacéo, com Vg = Vy = Vg €
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Figura 23 — PSD do Transistor
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Vx = Vp = Vo = 0V. Na Figura 24 € mostrado a variagéo de tensdo de modo comum
AVey = % e a Figura 25 mostra a variagao da tensao diferencial Avj,.

Da Figura 24 percebe-se que, na descida do clock, a tensao sobre os capacitores de
entrada sobe rapidamente cerca de 8.5mV’, e permanece neste valor durante todo estagio
de reset. Na subida do clock, a tensao retorna ao seu valor original, porém nao imediata-
mente. Dos resultados da Figura 25, nota-se que no inicio da pré carga, a diferenca entre
0s capacitores cresce em cerca de 4001V, e estabiliza em cerca de 100u.V, permanecendo
neste valor por todo estagio. Na subida do clock, existe uma rapida variacao desta tensao,
primeiro reduzindo-a e entdo a aumentando, até que ela retorna para seu valor original. A
maior diferenga em relacdo ao valor original € de 570V .

Ambos estes comportamentos podem ser indesejaveis para o funcionamento do
circuito. A variacdo em grande sinal pode ser indesejavel se uma das entradas estivesse
conectada a uma tensao de referéncia, que ndo segue esta variacdo de tensdo. Dessa
forma, o efeito do kickback noise atua somente sobre uma das entradas, o que causa uma
mudanca significativa na tenséo diferencial vista pelo circuito. Ja a variacao diferencial
pode ser danosa caso, por exemplo, a tensao sobre os capacitores precise ser alterada
durante o reset, cuja precisdo pode ser comprometida pela variacao de tensao causada
pelo kickback noise, gerando um offset efetivo na tenséo diferencial vista pelo circuito.
Normalizando estas variagdes de tensdo de acordo com a capacitancia utilizada na entrada
do circuito, tem-se uma variagdo maxima de 85mV pF' na entrada comum e de 5.7mV pF
na tensao diferencial.
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Figura 24 — Efeito do Kickback Noise Sobre a Tensao dos Capacitores de Entrada
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Fonte: Autor (2023)

5.6.5 Resumo de Projeto

A Tabela (2) mostra as larguras de canal W utilizadas no comparador, enquanto
que a Tabela (3) mostra os parametros e caracteristicas de operacao do circuito.

Tabela 2 — Larguras de Canal W Utilizadas para o Comparador

M o M; 4 Mse | Mri0 | Mso My
W | 380um | 120pum | 60pum | 60pum | 40pum | 190um

Fonte: Autor (2023)

Tabela 3 — Caracteristicas de Opera¢do do Comparador

tsmp Treg P CP,Q C’X,Y U(%s) 0<Un>
Calculado | 23ps | 11.8ps | 0.8mW | 256 fF | 118fF | 1.5mV | 0.120mV
Simulado | 20ps | 12ps | 1.18mW | 276fF | 145fF | 1.2mV | 0.105mV

Fonte: Autor (2023)

Comparando os resultados da Tabela (3), pode-se dizer que as equagdes de projeto
utilizadas foram capazes de, na maior parte, descrever corretamente o comportamento
final do comparador. Com relacédo a P, cuja diferenca foi significativa, pode-se explica-la
em sua maior parte ao fato de que a expressao (3.1) desconsidera a poténcia dissipada
devido ao curto circuito momentaneo que ocorre durante a comparagao, que para este
circuito corresponde a cerca de 50% da poténcia calculada.

Independente destas diferencas, este projeto mostra a inviabilidade de utilizar a
dependéncia do offset com a area dos transistores para projetar um comparador de alta
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Figura 25 — Efeito do Kickback Noise Sobre a Tensao Diferencial de Entrada
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precisao e baixa poténcia. Entretanto, a partir dele pdde-se definir uma metodologia de
projeto para a maximizacdo das demais caracteristicas do comparador, bem com uma
proporcao entre as larguras dos transistores para a operagao 6tima do circuito, que sera
mantida para os proximos projetos utilizando circuitos de calibracéo.



6 PROJETO DE COMPARADOR COM CALIBRACAO DE OFFSET

Neste capitulo sera desenvolvido o projeto de um comparador que utiliza circuito
auxiliar para a calibracdo de offset. E estabelecido como requisito para o projeto que o
comparador apresente (V) < 0.5mV com a melhor relagéo entre poténcia e velocidade
possivel.

6.1 PRINCIPIO DE FUNCIONAMENTO

Este método consiste em utilizar um circuito auxiliar capaz de conectar capacitores
nos nos do circuito, de forma a causar um desbalanceamento intencional em suas capa-
citancias, levando ao aparecimento de um offset de mesma magnitude que o presente no
circuito, porém de sinal contrario, anulando o impacto do mesmo (XU; ABIDI, 2019).

Para eliminar completamente o offset, seria necessario conectar um capacitor capaz
de assumir qualquer valor de capacitancia. Entretanto, s6 é possivel a utilizacao de valores
discretos de capacitancias, através de uma cadeia de capacitores de diversos valores, em
que um sistema de controle deve selecionar a combinagdo que melhor minimize o offset
do comparador. A Figura 26 exemplifica o circuito resultante.

Figura 26 — Comparador com Calibragao
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Fonte: Adaptado de (XU; ABIDI, 2019)

Os valores das capacitancias utilizados seguem uma progressao geométrica de
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razdo 2, dados por
Co=0Cy-2", 0<n<N-1, (6.1)

em que C é a capacitancia base, ou unitaria, e N é o total de capacitores utilizados.
O resultado esperado pés calibragéo é a modificacao da distribuicdo gaussiana ori-
ginal do offset do comparador para uma distribuicdo uniforme, limitada pela resolu¢do do

circuito de calibracdo V... Entretanto, somente os valores de offset contidos um determi-

Sres*
nado intervalo, escolhido a partir do yeild requerido para a calibragéo, e definido como um
multiplo do offset original do circuito ko (V4s), sofrem esta mudanga. Dessa forma, existem
valores de offset que ndo sao devidamente corrigidos, de acordo com a definigcao do para-
metro k& durante o projeto do circuito. Estes valores sao subtraidos de ko (V4s), mantendo a
caracteristica normal de distribuigcdo. A Figura 27 exemplifica a mudancga das distribuicdes

de offset pré e pds calibracao.

Figura 27 — Distribuicdo Normal Pré Calibracéo e Distribuicao Uniforme Pés Calibracao
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Fonte: Autor (2023)

Se tratando de uma distribuigcdo uniforme, pode-se facilmente obter o desvio padrao
o(Vos,, ) @ partir de sua relagao com os limites da distribuicdo, determinados pela resolugéo

de calibragao V., dado por

Sres ?

O—(%Scal) = L = . (62)
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6.2 TEORIA DA CALIBRACAO

Inicialmente, é necessario conhecer o impacto que AC' tem sobre o offset do cir-
cuito. Uma forma de determinar tal impacto € mostrado em (XU; ABIDI, 2019), em que a
carga integrada em Cpg e Cxy devido a um ACp, € igual a carga proveniente de um
offset equivalente na entrada do comparador através do sampling e da propagacao

Vos : (tsmp + tprop) *Om = ACP,Q : 2Vth ) (6-3)

logo,
2ACpq 1q

2Cpo+Cxy gm
Esta solugdo € uma forma simplificada de determinar o impacto que um desequilibrio de

Vos = (6.4)

capacitancias nos nds tem sobre o circuito, ja que ela ndo leva em conta a regeneragao
proporcionada por M3z — M, na propagagao, ao assumir que as tensées em X e Y seguem
o comportamento das tensdes em P e () durante este estagio. Alternativamente, esta ex-
pressao pode ser alcangada através de uma andlise das tensdes nos nés do comparador,
semelhante as realizadas para as expressdes dos estagios de sampling e propagacgao,
considerando o efeito de um ACp no circuito.

Tomando como verdadeira a simplificacao utilizada por (XU; ABIDI, 2019), pode-
se estender o resultado obtido em (2.2) para a tensédo entre os nés X e Y até o final da
propagacgao. Entretanto, neste caso, a diferenca de tenséo entre os nés ndo surge devido
a uma corrente diferencial Ai integrada em uma capacitancia equivalente até o fim da
propagacao, mas sim de uma diferenca de tempo At que a corrente de modo comum atua
sobre um dos nés em relagao ao outro, descrito por

1/2- At

="' - 6.5
QC’P,Q + OX7Y (6:5)

Uxy

O valor de At representa o efeito que AC tem sobre o tempo de sampling e propagagao.
Para determina-lo, primeiro adiciona-se AC' nas expressoes (2.5) e (2.11) e faz-se sua
soma, cujo resultado é

‘/th . (20}3}@ + CX,Y + QACRQ)

Zfsm|o + tprop + At = [/2 . (6.6)
Isolando a parcela referente a AC' em (6.6), encontra-se
Vin - 2ACPq
At = —— 7 6.7
t 7 (6.7)

Por fim, substituindo (6.7) em (6.5), encontra-se a tensdo em fungdo de ACp. Dividindo
este resultado pelo ganho do estagio de sampling (2.6), tem-se o offset equivalente na
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entrada do circuito causado por ACp g, que € dado por

WNCpo Iy

Vi = k@ 1
o 20po +Cxy Gm

(6.8)

Deste resultado, nota-se que é possivel causar um offset artificial na entrada do
circuito através do desbalango das capacitancias dos nos, que pode ser utilizado de modo a
se contrapor ao offset original do circuito. Ainda, tém-se que a influéncia de ACp g no Vi €
modificada por dois caminhos, sendo eles as capacitancias equivalentes originais nos nés
do comparador Cp € C'xy € o nivel de inversdo do circuito g¢,,,/I; de M, ». Dessa forma,
comparadores que apresentam alta capacitancia equivalente ou que operam em inversao
fraca permitem um ajuste mais preciso para um mesmo ACp aplicado. Entretanto, isso
também significa que € necessario um ACp, maior para eliminar grandes offsets.

O maximo offset residual pds calibracdo € a resolugéo do circuito de calibragao
Vosws» € € dada pelo menor ACp  possivel de ser implementado. No circuito de calibragéo,
este € definido como (Y, e portanto estabelece-se a resolugdo do circuito de calibragao

como 5. ;
Ve .. = =270 Zd , 6.9
OSres QCP’Q _|_ CX7Y gm ( )
que pode ser reescrita de forma a encontrar Cj
Ve m
Cy = (—2) (2Cpo + Cxy) - g[— . (6.10)
d

Outro parametro importante é a capacidade maxima de rejei¢ao de offset, que esta
associada ao maximo desbalanco que o circuito de calibragdo pode causar ao comparador,
que acontece quando todos os capacitores estdo acoplados, cujo valor € dado pelo soma-
tério das capacitancias da equacéo (6.1), e pode ser escrito com base no maior capacitor
de calibragdo Cy_4, de acordo com

N—-1

> Co-2"m2- Oy (6.11)
0

Escrevendo a maxima rejeicdo de offset como um multiplo do o(V,s) pré calibragao, esco-
Ihido de acordo com o yield necessario para o circuito, substitui-se o resultado de (6.11)

em (6.8), e obtem-se
2(2-Cy_ 1,
/{;.U(Vos):w._d'
20p0 +Cxy 9m
Isolando C'y_1, pode-se obter o valor minimo do maior capacitor de calibragao necessario,
dado por

(6.12)

k-o(V, m
Cn_1 = (%) (2Cpo + Cxy) - gl—d . (6.13)

Com estes resultados, é possivel determinar 0 nimero de capacitores necessarios
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para o circuito de calibragdo ao resolver a expressao (6.11) e isolar N, resultando em

N = log, (Cg()l) +1. (6.14)

Reescrevendo (6.14) com base nos resultados das expressdes (6.13) e (6.10), obtém-se
N em funcao dos parametros de offset do circuito, dado por

N = log, (k;—(v"*’)) . (6.15)
OSres

Com estas equagdes, seria possivel realizar o projeto do comparador com circuito
auxiliar de calibracdo. Entretanto, assim como feito para o primeiro projeto, é necessario
expressar as equacoes em funcao do parametro W do transistores. Para isso, é necessario
relacionar o(V4s) € as capacitancias do circuito com a largura de canal dos transistores
utilizados.

Ja foi mostrado que o parametro o(V,s) do comparador pode ser obtido através da
expressao (5.1). Foi também mostrado que a contribuicdo de M5 — My é desprezivel, e
portanto pode ser omitida da expressao. Dessa forma, pode-se reescrever (5.1) como

CA2 W g Wy - A2
. (6.16)

2
(V ) jélvthj\/]ly2 Vsmp Vth]\/{:j‘4
0\Vos) =
Wi L. A2

Usmp

Para a andlise das equagdes, é mantida a propor¢cdo de W, »/Ws, = 3.15 obtida para o
primeiro projeto, e portanto tem-se que

A\Qlth ' Alz)sm + 315 ' A\Qlth y
7(Ves) = ( LA ) - (6.17)

Usmp

As capacitancias Cpg e Cx,y também podem ser escritas com base em W, ,, ja
que estas variam linearmente, devido a propor¢ao fixa entre os transistores de 3.15. Para
isso, extrai-se dois parametros especificos para a proporg¢ao de transistores estabelecida
a partir do projeto sem calibragéo, que relacionam cada capacitancia com W, », dadas por

ara — Cra 639pF /m , axy _ Cxy

= =y N ATOpE/m (6.18)

Substituindo estes resultados na equacgéo (6.9), escreve-se a resolugao de calibragdo em

funcdo de W, , como
2-C) 1y

Wi (2ARS + Asn ) Im

A Figura 28 mostra a resolugao de calibragao, a partir da equacao (6.9), obtida em funcao

(6.19)

%Sres -

de uma variagdo em W, 4, para diferentes valores de (. Da Figura 28, fica evidente que
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Figura 28 — Resolucéo de Calibragdo V4., em Fungéo de W » para Diferentes Valores de Cy
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Fonte: Autor (2023)

o tamanho do comparador impacta a capacidade que C, tem de compensar o offset do
circuito, ja que para W, , pequenos, uma redugdo em C, causa uma mudanga significativa
em Vi, €nquanto que para W, , grandes, V., N80 apresenta grande mudancas.

Por outro angulo, a Figura 29 mostra a maxima capacitancia C, que pode ser uti-

lizada para se atingir determinados V5., €m fungéo de 11, ;. Nota-se o comportamento

Sres

Figura 29 — Capacitancia Unitaria Maxima Cy em Fungdo de W, , para Diferentes Valores de Vs,

1.2 vV  =lmV
0s

VvV  =3mV
0s

VvV  =5SmV
0s

C, (1F)

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
W, 5 (um)

Fonte: Autor (2023)

linear das curvas, com diferenga na inclinagdo de acordo com a resolugéao de calibragao
desejada. Para comparadores menores, se torna necessario utilizar valores de C,, de me-
nor magnitude, o que pode ser limitado pela capacidade da tecnologia de prover tais ca-
pacitancias. Caso esta limitagéo exista, tem-se como alternativa o aumento de W, 5, que
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possibilita 0 uso de valores maiores para Cj.
A Figura 30 mostra o comportamento de C'y_; em fungéo de W, ,, para diferentes
yeilds, definidos através do parametro k£, com base na equacédo (6.13). Diferente de Cj,

Figura 30 — Capacitéancia Cy_; Minima em Fungéo de W, » para Diferentes yeilds k

3.0 3]
k=4

25 —k=5 i
k=6

2.0

1.5

CN-I (fF)

1.0

0.5 7

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
W, , (um)

Fonte: Autor (2023)

que apresenta comportamento linear, Cy_; varia de acordo com a raiz de W, 5. Conside-
rando W, » pequeno, percebe-se que a diferenga entre Cy_; para cada condicdo de yeilds
também é pequena. J& para W, , grande, essa diferenca passa a crescer junto, sendo
necessario aumentar significativamente a capacitancia utilizada para aumentar o yeild de
projeto.

Por fim, a relagao entre Cy maximo e Cy_; minimo € usada para determinar o nu-
mero de componentes necessarios para a calibragdo, com base na equagao (6.14). A
Figura 31 relaciona estes parametros para diferentes requisitos de V4. Nota-se que,
quanto mais rigido for o requisito de Vg, maior serd o numero de componentes neces-
sario. Relacionando com a Figura 29, pode-se atribuir este resultado a necessidade de se
utilizar um valor de Cy menor, aumentando o numero de incrementos de capacitancias ne-
cessarias para alcangar o valor de C'y_;. Com relagéo a IV, o, verifica-se que quanto maior
a area do comparador, menor € a quantidade de capacitancias necessarias. Considerando
uma situagao de projeto, em que se deseja minimizar o tamanho dos componentes, deve-
se avaliar se é preferivel reduzir W, » as custas de adicionar um novo componente de
calibragcdo. Ainda, se tratando de um intervalo de W , em que o numero de capacitancias
necessarias é a mesma, existe pouco incentivo para escolher o maior W, 5 do intervalo,
fora limitagé@o tecnoldgica ou outro fator externo.

Considerando um exemplo de projeto para um comparador e circuito de calibracao,
sdo tomados como requisitos: a capacidade de compensar quatro vezes o offset original
do circuito; e que o maximo o(Vqs,,) apos a calibragdo seja inferior a 0.5mV .
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Figura 31 — Capacitancia C'y_; Minima em Fungéo de W » para Diferentes Valores de k

V_  =lmV
os
6 _______________ : _VOS =5mV
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Fonte: Autor (2023)

Conhecido o(Vqs,, ), pode-se determinar V, . a partir da expressao (6.2), que re-
sulta em Vg, = 0.866mV. A Figura 32 e Figura 33 mostram, respectivamente, os valores
de capacitancia maximo para Cy e minimo para C'y_1, enquanto que a Figura 34 mostra
0 numero de capacitores N necessarios para o circuitos de calibracao em fungdo de uma
variacdo de W, 5 entre 2um e 20pumA.

A Figura 34 indica trés intervalos relevantes para a determinagéo de W, ,. Para va-
lores menores que 2.2um, seriam necessarios 7 componentes de calibracao, para valores
entre 2.2um e 9.0um seriam necessarios 6 capacitancias, enquanto que valores superi-
ores a 9um requerem 5 componentes. Considerando que, dentro de cada intervalo, nao
existe incentivo para selecionar maiores valores de W, », a largura escolhida deveria ser
a minima para cada intervalo. Entretanto, considerando que a menor capacitancia que
pode ser utilizado € de 50aF’, devido a limitagbes de tecnologia, o projeto é limitado para
Wi 2 > 5.5um, e portanto escolhe-se W, , = 6um, sendo entdo necessarios 6 capacitores
para o circuito de calibragao.

A partir desta definicao, utiliza-se a relagdo entre larguras de canal previamente
estabelecida e obtém-se os parametros de cada transistor, mostrados na Tabela (4). Os
valores das capacitancias sao mostrados na Tabela (5).

Tabela 4 — Larguras de Canal W Utilizadas para o Comparador

Mg | M3y | Mse | Mra0 Ms o Moy
W | 6um | 2um | 1um | 1.2um | 0.36um | 3um

Fonte: Autor (2023)

Utilizando a equacao (6.13), pode-se verificar 0 quanto a calibragédo € capaz de re-
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Figura 32 — Capacitancia Méxima Cy em Funcdo de W o
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Fonte: Autor (2023)

Tabela 5 — Valores de Capacitancias Utilizadas

Co Cy Cy Cs Cy Cs
C' | 50aF | 100aF | 200aF" | 400aF | 800aF' | 1600aF

Fonte: Autor (2023)

mover, calculando o valor de C'y_; e substituindo na expresséo, cujo resultado 50mV". Di-
vidindo este resultado pelo offset calculado na equacéo (6.17) para W, » = 6m, encontra-
se uma relacédo de aproximadamente 5. Com isso, espera-se que o circuito seja capaz de
corrigir cerca de 50(V4s), valor superior ao minimo desejado.



Figura 33 — Capacitancia Minima C'_; em Fungéo de W »
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Fonte: Autor (2023)

Figura 34 — Numero de Capacitores N em Fungdo de W, »
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Fonte: Autor (2023)
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6.3 ANALISE DE FUNCIONAMENTO

6.3.1 Verificacao do Offset

Para a verificagdo do processo de calibragcao, novamente realiza-se uma simulacao
monte carlo com 100 mil itera¢des. Para cada iteracdo da monte carlo, o offset do compa-
rador deve ser corretamente identificado e compensado. De modo a realizar a comparagao
entre os resultados pré e pés calibracdo, sdo extraidos desta simulacdo ambos os para-
metros de offset. A Figura 35 mostra a distribuicao dos valores pré calibragdo, enquanto
que a Figura 36 mostra a distribuicdo pos calibragao.

Figura 35 — PDF do Offset Pré Calibragao

PDF

-40 -30 -20 -10 0 10 20 30 40
VOS (mV)

Fonte: Autor (2023)

A Figura 35 revela uma distribuicdo de offsets com caracteristica normal, cujo des-
vio padrao é o(V,s) = 9.1mV'. Na Figura 36, percebe-se a mudanga para uma distribuicao
uniforme, cujos limites estdo em aproximadamente 0.83mV e, por consequéncia, o des-
vio padrao é o(Vos) = 0.48mV. Considerando que o circuito foi projetado para um offset
pos calibragédo de o(Vos) < 0.5mV, pode-se dizer que o comparador atendeu tal requisito.
Ainda, nota-se na Figura 35 que em uma das iteragdes da monte carlo, o offset do circuito
foi superior a 36mV, valor correspondente a 40 (V,s), € que esta situacéo foi corretamente
compensada pelo circuito de calibracéo, levando o offset para um valor inferior a |Vys,|-

Dessa forma, também pode-se afirmar que a calibragdo atendeu o requisito de compensar
quatro vezes o offset original do circuito.
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Figura 36 — PDF do Offset Pés Calibragéo
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Fonte: Autor (2023)

Através da insercdo de um offset deterministico ao comparador, é possivel verificar
o limite da capacidade de corregao do circuito de calibragdo. lterando sobre este parame-
tro, estabelece-se que o0 maximo offset possivel de ser eliminado é 41.6mV, equivalente a
4.60(Vos)-

6.3.2 Verificacao de Poténcia

Substituindo as estimativas de Cpy = 4.2 fF e Cxy = fF na equagdo (3.1),
para a operagao em foxk = 1GHz, tém-se que a poténcia dissipada pelo circuito é de
aproximadamente 13 V. A Figura 37 mostra a poténcia dissipada considerando 1 uV <
vin < 100 mV/, obtidas por simulagao.

Assim como no primeiro projeto, a poténcia dissipada pelo circuito é cerca de 50%
maior que a calculada, considerando a operagao com vy, = 100 mV. Isso mostra que a
contribuicdo da corrente de circuito € significativa, independentemente da largura de canal
utilizada, e por consequéncia, da magnitude da corrente do circuito.
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Figura 37 — Poténcia Dissipada para Diferentes Valores de vy,
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Fonte: Autor (2023)

6.3.3 Verificacao de Ruido

Com base nas expressdes (3.25), (3.26) e (3.27), pode-se dizer que ruido deste
projeto serd mais impactante que o do primeiro, devido a grande redugédo da capacitancia
do circuito. Sabendo ainda que a capacitancia se relaciona com W de forma linear, pode-
se aproximar o valor do ruido deste projeto pela raiz do quociente entre W, , de cada
projeto, ou seja, que o ruido deve ser 3?2‘7‘;”

Repete-se 0 processo realizado para a extragao de PSD do ruido do primeiro pro-
jeto, porém para W, 5 = 6um, em que encontra-se 71.87 - 1072*A%/Hz. Por simulag&o,
sabe-se que o nivel de inversao do comparador é % ~ 11.5 e que g,, =~ 3.5m.S. Ainda,

~ 8 vezes maior que o do primeiro projeto.

pela equacdo (4.4), tem-se que Cp ~ 4.2fF .Utilizando a equagéo (3.25), que fornece
como estimativa de ruido o(v,) = 0.88mV’.

Definindo Vi,, — Vin, = 0.8mV para a verificagéo por simulagéo, e amostrando 8000
ciclos de clock, obteve-se uma probabilidade P = 88% de se obter Vg na saida Y. Uti-
lizando estes parametros na equagao (3.28), encontra-se o(v,) = 0.7mV. Dessa forma,
confirma-se as estimativas anteriores, ja que este valor é muito superior ao obtido pelo
primeiro projeto, sendo cerca de 7 vezes maior.

Ainda, tem-se que este resultado é préximo a resolugéo do circuito de calibracao,
determinada como 0.8mV. Com isso, pode-se dizer que o circuito tem sua precisao limi-
tada pelo offset e pelo ruido com contribuicées semelhantes. Considerando uma operagao
genérica, esta relagdo se mostra satisfatoria, ja que qualquer tentativa de melhora destes
parametros levaria a uma piora das demais caracteristicas do comparador. Isso acontece
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devido a impossibilidade de aumentar a resolug¢ao de calibragdo, tornando o aumento das
capacitancias do circuito o Unico modo e reduzir o offset, sendo também a condicdo de
melhora do ruido.

6.3.4 Verificacao de Kickback Noise

Repetindo a simulagéo feita para o primeiro projeto, utilizando capacitores de 10pF'
e vn = 10mV, tem-se o comportamento de modo comum na capacitancia de entrada
mostrada pela Figura 38, e o comportamento diferencial mostrado pela Figura 39.

Figura 38 — Efeito do Kickback Noise Sobre Vi

150 - n

= 100 7
3
=
>u

< 50r 7

0
10 10.5 11 11.5 12 12.5 13
Tempo (ns)

Fonte: Autor (2023)

Da Figura 38, nota-se que a variacao de tensdo na mudanca do clock para o0 modo
comum é de aproximadamente 130uV, enquanto que o comportamento diferencial da Fi-
gura 39 mostra uma variagdo maxima de 15uV em relagdo ao valor original durante a
subida do clock. Normalizando estes resultados pelo valor de capacitancia utilizado na
entrada, tem-se 1.3mV pF' para o comportamento de modo comum, e 150uV pF para o
comportamento diferencial.

6.3.5 Resumo de Projeto

A Tabela (6) mostra a comparacéao entre os valores calculados e simulados das ca-
racteristicas de operacao do circuito projetado. Assim como para os dados do primeiro
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Figura 39 — Efeito do Kickback Noise Sobre v,

100 - 7

0 (1Y)
(9,]
(@)

Av.
()

10 10.5 11 11.5 12 12.5 13
Tempo (ns)

Fonte: Autor (2023)

Tabela 6 — Caracteristicas de Operagdo do Comparador

tsmp Treg P CP,Q CX,Y O'(Vos) 0<Un)
Calculado | 21ps | 1bps | 13uW | 4.2fF | 2.3fF | 0.5mV | 0.734mV
Simulado | 20ps | 13.7ps | 21uW | 419fF | 2.77fF | 0.48mV 0.7mV

Fonte: Autor (2023)

projeto, percebe-se que os valores calculados aproximaram adequadamente o comporta-
mento do circuito. Com relagdo a poténcia, mais uma a contribuicdo da corrente de curto
circuito foi de aproximadamente 50% da poténcia calculada.

Comparando os resultados de cada projeto, nota-se diferencga significativa em di-
versos parametros. A maior mudanga esta na poténcia dissipada pelo circuito, que caiu
de 1.25mW para 20uW, ou seja, cerca de 63 vezes. Isso acontece devido a grande di-
minui¢do no tamanho dos transistores, e por consequéncia as capacitancias equivalentes,
indicada pela comparacgao entre a Tabela (2) e a Tabela (4). Ainda, esta reducgéao foi feita
sem afetar o offset do circuito, devido ao uso do circuito auxiliar de calibragdo. Com rela-
cao ao ruido, verifica-se uma piora em cerca de 7 vezes, que também pode ser atribuida
a reducao da area ativa dos transistores, ja que assim como o mismatch, o ruido tam-
bém depende de W L. Por fim, também percebe-se uma pequena piora na constante
de regeneracao, em cerca de 1.3ps, que poderia ser corrigida com um pequeno ajuste em
W 6.
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6.4 CALIBRACAO UTILIZANDO MOSCAPS

6.4.1 Projeto dos Capacitores

Os capacitores utilizados no circuito de calibracao séo feitos a partir de capacitores
MOS, ou MOSCaps, que consistem de transistores com dreno e fonte conectados, cuja ca-
pacitancia é proporcional a tensao destes terminais em relagdo a porta. Estes dispositivos
sao utilizados, ao invés de capacitores MON ou MIN, devido a sua capacidade de fornecer
valores de capacitancias muito pequenas, na casa dos 107'8F. A Figura 40 exemplifica
como os MOSCaps séao utilizados como capacitores controlaveis.

Figura 40 — MOSCap Utilizado como Capacitor

P, Q P, Q

— Vi
Fonte: Adaptado de (XU; ABIDI, 2019)

Para compor o circuito de calibragao, o dreno/fonte do MOSCap é conectada a uma
tensao de controle V4, que alterna entre Vg4 € gnd, enquanto que a porta € conectado ao
nd P ou () do comparador. Considera-se que o MOSCap esta ativo quando Vg, = 0, € ndo
ativo quando Vi = V.

Entretanto, o decaimento da tensdo em P e () durante a comparacao resulta numa
mudanca da tensao entre os terminais do MOSCap, levando a uma variacao de sua ca-
pacitancia no decorrer da comparagédo. A Figura 41 mostra esta variagdo de capacitancia
para um MOSCap com tamanho minimo.

A partir do comportamento descrito pela Figura 41, pode-se retirar duas conclu-
sOes sobre as caracteristicas do circuito de calibragdo. A primeira € que, mesmo quando
o MOSCap n&o esta ativo, ele contribui com uma capacitancia parasita C°" a capacitan-
cia equivalente do comparador. Além disso, quando ele esta ativo, a capacitancia que o
componente adiciona ao comparador ndo € seu valor maximo, mas sim um valor efetivo
médio C*, que para esta tecnologia é definido como a capacitancia quando Vp g = Vgq/2.
Sabendo que, para a calibragao, o que interessa € a diferenga entre o valor efetivo € 0 nao
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Figura 41 — Variagao da Capacitancia do MOSCap
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Fonte: Autor (2023)

ativo, define-se que o valor de capacitancia capaz de efetuar a calibragao é
Cy =" — o (6.20)

Para o caso do MOSCap minimo, tem-se que a capacitancia do componente desativado é
Col = 36aF e a efetiva &€ C°" | que substituindo na expressao (6.20) resulta em Cy min =
28aF'.

Além da dependéncia com relagdo a tensao, a capacitancia do MOSCap também
€ proporcional a area W L de canal do componente, porém de maneira distinta para cada
parametro. A Figura 42 mostra este comportamento em funcao de uma variacao de %
e ﬁ vezes em relagdo aos tamanhos minimos Wy, € Lmin. Para uma variagéo de W,
ambos valores de C°f e C*f aumentam linearmente na mesma proporgao desta variagéo,

ou seja, estes valores sao relacionados por

1%
O = Crin* 7+ (6.21)
e por
1%
cet = et : 6.22
min Wmin ( )

Dessa forma, a relagéo entre estes valores de capacitancia permanece constante indepen-
dente da largura de canal do componente, e portanto segue que

W W
Cy = (C*" — ¢y A Co,min W (6.23)
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Figura 42 — Variacdo das Capacitancias C* e C°" do MOSCap em funcéo de W ou L
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Fonte: Autor (2023)

Considerando agora uma variagao em L, nota-se que apesar de ambos os valores
serem linearmente impactados, somente C®" varia na mesma proporcdo L, enquanto que
C°™ apresenta maior resisténcia a esta variagdo, que pode ser atribuido ao efeito de canal
curto (DUVVURY, 1986) e pelo implante de halo (GUPTA et al., 2017). Dessa forma, para
pequenas variacdes, pode-se considerar que C°" é independente de L, fazendo com que
a proporcao entre C°" e C ndo seja mantida, e portanto segue que

L
Co ~ I : Cr%fifn - Cr?1fifn . (6.24)
min

6.4.2 Equacoes de Projeto

Para a realizagao do projeto com o comportamento real dos MOSCaps, deve-se
adaptar as equagdes desenvolvidas de forma a considerar as nao idealidades do compo-
nente, mostradas na Figura 41. Primeiro, € necessério determinar o efeito das capacitan-
cias parasitas C°" dos MOSCaps, j& que estas alteram a capacitancia base em P e Q
independente de sua condi¢cdo de operacao. Pela equacéao (6.21) e (6.23), sabe-se que
as capacitancias em ambas as situagdes possuem comportamento linear com relacao a
W. Dessa forma, pode-se expressar a relacdo entre elas como uma constante, dado um

determinado L, igual a
Co
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Ainda, como elaborado anteriormente, os valores de capacitancia do circuito de calibragao
seguem uma progressao geométrica, cujo maior valor possivel de ser utilizado é aproxi-
madamente duas vezes a maior capacitancia do circuito, como demonstrado pela equacgao
(6.11). Sabendo da relagao obtida pela equacgéao (6.25), pode-se utilizar o resultado da
expressao (6.11) de forma a obter a capacitancia parasita total adicionada ao comparador
em fungéo da capacitancia do maior MOSCap circuito, dada por

N-1

2.CM 2.0y
IR 04+N1_1 - aN L (6.26)
0

Esta capacitancia soma-se a capacitancia original no né do comparador de forma sime-
trica, ou seja, ela ndo causa desequilibrio no circuito, e portanto ndo contribui no processo
de calibracdo. Com este resultado, pode-se retornar a expressao (6.12) e somar a contri-
buicdo de capacitancia da equagéo (6.26) em Cp, resultando em

k- (Ves) = (22 CCN ) a (6.27)
(CPQ+ Al 1)+CX,Y Im
Isolando C_, obtém-se
. 2
Oy = B 0Wes) - (2Cpg + Cxy) (6.28)

(&t

Comparando as equacodes (6.27) e (6.28) com as equacgoes (6.12) e (6.13), nota-se
que foi adicionada uma nova dependéncia entre a capacitancia C'y_, e o offset original
0(Ves), ou W se utilizada a relagado dada pela expressao (6.17). Esta relagao implica que é
necessario uma valor ainda maior de capacitancia para corrigir um mesmo offset maximo,
quando comparado com o caso ideal, ja que o aumento da capacitancia base do n6 devido
as parasitas reduz o impacto das capacitancias de calibragdo do circuito, ainda que ndo em
proporcao suficiente para impossibilitar a calibragdo. Ainda, a equacao (6.28) indica que
ha limites de escolha para W, ja que um valor muito pequeno levaria a uma capacitancia
negativa e a impossibilidade de calibrar.

De forma semelhante, é necessario somar o resultado de (6.26) em C'p na expres-
séo (6.9), resultando em

2-C I
‘/;)Sres = 2. CN 01 : _d . (6-29)
2(Cpo+—21)+Cxy 9m
Substituindo o resultado de (6.28) em (6.29) e simplificando, obtém-se
26y (1~ La(Ves))
Vosies = - . (6.30)

20pgo +Cxy
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Por fim, pode-se manipular este resultado de forma a encontrar Cy para uma dada resolu-
cao
Voswes - (2C C
Cp = Yosm: - (2Cpo T Cxy) | (6.31)
2 (L~ Lo (Vi)

Assim como para o caso anterior, o resultado das equacgdes (6.30) e (6.31) mos-

tram que Cj e Vs, passam a ter uma outra dependéncia com W, e ndo somente pelas
capacitancias do comparador. Mais uma vez, essa nova dependéncia estabelece limites
para a escolha de W, bem como a existéncia de pontos maximos ou minimos, ja que as
equacgdes deixam de ser de primeira ordem.

Com relacdo ao numero N de MOSCaps que necessitam ser utilizados, tem-se que
o resultado da equacédo (6.14) continua descrevendo corretamente as necessidades de
calibracao do circuito, e portanto continua valida. Substituindo (6.28) e (6.31) em (6.14),
encontra-se 0 mesmo resultado da equacéao (6.15), mostrando que esta também continua
valida.

Diferente do caso idealizado, em que era suficiente determinar as equagdes de
projeto do circuito de calibracdo, também € necessario entender os impactos que as ca-
pacitancias parasitas do MOSCap tem sobre os parametros de operagdo do comparador.
Com a poténcia do circuito, soma-se ao valor de C'p na expresséo (3.1) o resultado de
(6.26), que resulta em

2-Cny

Piiss = fork - (Q(CP,Q + )+ nyy) % (6.32)

que pode ser simplificado utilizando o resultado de (6.28), de forma a obter

Via - fok - (2Cpg + Cxy) - Oéﬁ

Piss =
¢ a;—i — ko (Vo)

(6.33)

Pode-se facilmente perceber que o resultado obtido se resume a uma alteragao proporcio-
nal da poténcia dissipada em fung¢édo da contribuicdo da calibragdo. Dividindo o resultado
de (6.33) por (3.1), obtém-se o fator de aumento da poténcia do circuito devido ao circuito

de calibracao, dada por

i

Plactor = - , 6.34
factor Oégl—i _ kO’(Vos) ( )

lembrando que o (V,s) continua obedecendo a relagéo estabelecida na equagao (6.17), que
expressa que

V) Ay, Ay 315 Ay,
ol Wio- L- A2 '

Usmp

Analisando o fator obtido na expressao (6.34), nota-se que ele é sempre maior que um, ou
seja, a calibracado nunca afetara a poténcia dissipada de maneira a reduzi-la. Nao s¢ isso,
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mas a relagao estabelecida entre 0 aumento da poténcia dissipada e a largura de canal é
que, quanto menor for 1/, maior sera o impacto sobre a poténcia do circuito.
Se tratando da velocidade, as capacitancias parasitas do MOSCap afetam somente
o tempo de laténcia de comparagao, ou seja, os tempos de sampling e propagacao. Isso
acontece porque o tempo de regeneragdo, como mostrado pela equacao (2.17), nao é
afetado por variagbes na capaciténcia Cp. O impacto sobre os tempos relevantes, ja
simplificado, € dado por
(2Cp@ + Cxy) - Vin O‘gl_,i
1/2 adt — ko (Vo)

g

temp + torop = . (6.35)

Mais uma vez, pode-se dividir o resultado pelo tempo sem o efeito da calibragdo e deter-
minar o fator de mudanca do tempo de laténcia da comparagao, cujo resultado é

s
t = o ) 6.36
factor Ozl—d _ k’O(%S) ( )

9m

Curiosamente, este resultado € igual ao obtido para o fator de mudanca da poténcia dis-
sipada pelo circuito da equacao (6.34), e portanto seguem 0s mesmos comentarios feitos
anteriormente.

Em relagao ao ruido, pode-se determinar o impacto da capacitancia parasita modifi-
cando as equacgoes (3.25), (3.26) e (3.27). Entre elas, a diferenga sera apenas em relagéo
a magnitude do impacto, porém o sentido sera sempre o0 mesmo, o de melhorar as ca-
racteristicas de ruido do circuito. Tomando a equacao (3.26) como exemplo, tém-se seu
resultado ja simplificado dado por

— 4kT~ I; k

2 = | — — —a(V 2Cpgo < Cxy . 6.37
i Vin(2Cpg + Cxy) <9m Oéa( OS)> ’ he s (6:37)
Dividindo este resultado pela equacao original e tomando a raiz quadrada, tem-se que o

fator de mudanca do ruido é

all — ko (Vi)

Untactor = o OéI—d ) QCP,Q < CX,Y . (638)

am

Este resultado é o inverso do obtido em (6.34) e (6.36), e portanto € sempre menor que
um, atuando no sentido de reduzir o ruido do comparador.
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6.4.3 Projeto do Circuito de Calibracao

Este projeto, assim como o feito para o circuito idealizada, tem como objetivo re-
lacionar as capacitancias de calibragdo com a largura de canal W, , do comparador. En-
tretanto, esta ndo € mais uma relagao direta, ja que a capacitancia é obtida através das
caracteristicas de area do MOSCap. Desta forma, séo infinitas as maneiras em que se €
possivel atender os requisitos de offfset do projeto, combinando os parametros W, » com
W e L do MOSCap. Portanto, deve-se determinar qual a combinacdo menos impactante
para a operagao 6tima do comparador.

Sobre W, », sabe-se de segdes anteriores que minimizar este parametro é benéfico
para a operagdo do comparador, desde que o offset seja devidamente compensado, ja
que isto resulta em uma redugao da poténcia circuito. Com relagdo ao MOSCap, este tem
como caracteristica indesejada a adicdo de capacitancias parasitas C°" ao comparador,
degradando sua velocidade e caracteristicas de poténcia. Da equagéo (6.21), observa-se
que a capacitancia parasita cresce na mesma proporgao do parametro W do componente,
e portanto é desejavel manté-lo o menor possivel. Ja para uma variacdo em L, tém-se
que C°" n&o é significativamente afetada. Portanto, para a definicdo de C,, deve-se dar
prioridade a uma mudanga no parametro L. do MOSCap, em relacao a alteragao em W,
de forma a minimizar a capacitancia parasita adicionada. O motivo de o ajuste de Cj
ser benéfico, ao invés de utilizar o minimo valor possivel, é a redugdo da quantidade de
MOSCaps necessarios para a calibragdo do comparador, j4 que cada componente a mais
que € necessario dobra a capacitancia parasita adicionada pelo circuito, decorrente da
relagédo binaria entre os MOSCaps.

A partir destas andlises, segue que para determinar a relagdo entre Cy, e I, 5 que
minimiza a capacitancia parasita C°" adicionada ao circuito para um determinado V..,
deve-se definir que o0 MOSCap é projetado utilizando W = W, tendo sua capacitancia
Cy controlada por L e dada pela equacéao (6.24). Contudo, a equagéo (6.25) mostra que
o parametro o« é dado pela relagéo entre C, e C°", que é constante somente para uma
variacao em W do MOSCap, e variavel para L. Para o caso em que W = Wy, pode-se
reescrever (6.25) como

Co

que pode ser modificada de forma a encontrarmln
Co=a-CoM . (6.40)
Deste resultado, segue que C pode ser determinado pela definicdo de «, que por sua vez
¢ utilizado para encontrar L. Substituindo (6.40) em (6.29), tém-se que
20091 (3% — 20 (Vos))

Vo n 6.41
OSres 2CP7Q + CX’Y 9 ( )




73

e isolando a em (6.41), por fim obtém-se

o = Voses - (2Cpq + Cxy) + 2k (Vos) - G- (6.42)
2 off Cda

min =~ g,

A partir da expressao (6.42), pode-se obter as caracteristicas de area do MOSCap
gue menos impactam o comparador com parasitas, para cada largura de canal I, , e um

determinado Vqs,.,. A Figura 43 mostra esta relacdo para diversos valores de W .

Sres *

Figura 43 — Relagéo entre « e Wy o para k = 4 e Vs, = 0.866 mV
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Fonte: Autor (2023)

Conhecido o melhor valor de o para cada W, », pode-se determinar o L correspon-
dente ao substituir o resultado da expressao (6.24) em (6.25), cujo resultado é

_L Cef_f _ Crof_f
o= Lo TE_T, (6.43)

min
e isolar a variavel de interesse, obtendo-se

_ LininCoi - (@ + 1)
o Ceff

min

L

(6.44)

Entretanto, a Figura 43 n&o oferece informagdes suficientes para a escolha de W .
Portanto, avalia-se o impacto sobre outros parametros de operagao do comparador. A Fi-
gura 44 relaciona W,  com o nimero de MOSCaps necessarios para compor a calibragéo,
o ruido de entrada, e as caracteristicas de velocidade e poténcia.

A partir da Figura 44, pode-se eliminar alguns valores de projeto para W, 5. Con-
siderando o impacto sobre as caracteristicas de velocidade e poténcia, nota-se que para
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Figura 44 — Caracteristicas do Circuito em Fungéo de W, , para k = 4
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Fonte: Autor (2023)

W12 < 4um, a degradagéo destas caracteristicas cresce rapidamente, e portanto no séo
boas escolhas de projeto. Da mesma forma, quando W, » > 8um, nota-se um retorno dimi-
nutivo para estas caracteristicas e, considerando a preferéncia por minimizar W ,, também
nao se mostram boas escolhas de projeto. Dessa forma, deve-se escolher uma largura de
canal que respeite a condi¢cdo 4um < Wi, < 8um. Com relagdo ao comportamento de
ruido, sabe-se que nao é desejavel que este seja superior ao offset do circuito, ou seja,
é preciso que v, < Vqs.. Dessa forma, o menor valor de W, , que cumpre ambas as
condigbes € W, , = 4m, sendo a escolha feita para o projeto do comparador.

Determinado I 5, pode-se retornar a Figura 43 e substituir o valor correspondente
de « na equacao (6.44) a fim de determinar o comprimento de canal dos MOSCaps, cujo
resultado é L =~ 60nm, sendo o valor definido para o projeto.

A Tabela 7 mostra as larguras de canal utilizadas para os transistores do compa-
rador, enquanto que a Tabela 8 mostra as caracteristicas dos MOSCaps do circuito de
calibracao.
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Tabela 7 — Larguras de Canal W Utilizadas para o Comparador

Mo | My Ms Mzi0 | Mso | My
Wl 4dpm | 1.25pum | 0.625pum | 0.8um | 0.7um | 2um

Fonte: Autor (2023)

Tabela 8 — Caracteristicas dos MOSCaps

Co | & | G | G | Ci | Cs
L 60nm
W | 120nm | 240nm | 480nm | 960nm | 1920nm | 3840nm
C 56a 112aF | 224aF | 448aF 896a F 1792aF
Co" | 36aF | T2aF | 144aF | 288aF | 576aF | 1152aF

Fonte: Autor (2023)

6.5 ANALISE DE FUNCIONAMENTO

6.5.1 Verificacao de Offset

Para a determinagao das caracteristicas de offset do projeto, sao repetidos os pro-
cedimentos realizados para o caso idealizado, através de uma simulacdo monte carlo de
100 mil iteragdes. A Figura 45 mostra a distribuicdo do offset pré calibragdo do circuito,
enquanto que a Figura 46 mostra o resultado pos calibragéo.

Figura 45 — PDF do Offset Pré Calibracao
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Fonte: Autor (2023)
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Figura 46 — PDF do Offset Pés Calibracéo
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Fonte: Autor (2023)

A Figura 45 mostra a distribuicdo gaussiana caracteristica do offset, cujo desvio pa-
drao é o(V4s) = 10.5mV. Ja a Figura 46 mostra uma distribuigao diferente da inicialmente
esperada, apresentando uma dispersao de valores nas pontas do histograma, semelhante
ao ocorrido em uma distribuicdo normal. Este comportamento € explicado tanto pelo deslo-
camento em ko (Vys) dos valores fora da capacidade de caliragdo, quanto pela ocorréncia
de mismatch sobre as capacitancias dos MOSCaps, que também seguem um distribui-
¢ao normal. Dessa forma, a distribuicdo resultante acaba por ser alterada, se tornando
uma mescla entre a distribuicdo uniforme e a normal. Essa mudanga, entretanto, ndo al-
tera significativamente o desvio padrao do offset pds calibragdo, que neste caso € igual a
0(Ves) = 0.43mV, respeitando o critério estabelecido de o(V,s) < 0.5mV. Destas simu-
lacbes, também identificou-se 0 maximo offset que a calibracao é capaz de corrigir, cujo
valor é 41mV, correspondente a aproximadamente 4o (V,s), também de acordo com os
parametros de projeto.

6.5.2 Verificacao de Poténcia

A poténcia estimada pela equacao (6.33) é de aproximadamente 15 uWW. Apesar
da reducao largura de canal dos transistores do comparador, as capacitancias parasitas
adicionadas pelos MOSCaps séo suficientes para elevar as capacitancias Cp de forma
suficiente para compensar esta diferenca, mantendo a poténcia relativamente parecida,



77

quando comparado ao projeto anterior. A Figura 47 mostra os valores de poténcia obtidos
por simulagdo. Mais uma vez, a diferenga entre o valor calculado e o simulado para v, =
100 mV é de aproximadamente 50%.

Figura 47 — Poténcia Dissipada para Diferentes Valores de vj,

Vin V)

Fonte: Autor (2023)

6.5.3 Verificacao de Ruido

Durante o projeto do comparador, utilizou-se a estimativa de ruido como um critério
para a determinagdo da largura de canal. Por esta estimativa, tem-se que o ruido do
comparador deve ser de aproximadamente o(v,) = 0.8mV'.

De forma experimental, definindo Vi, — Vi,, = 0.8mV/, obteve-se uma probabilidade
P = 82% de o resultado da comparacgéo ser 1. Utilizando a expressao (3.28), encontra-se
que o ruido do circuito é o(v,) = 0.86mV..

6.5.4 Verificacao de Kickback Noise

Na Figura 48 e Figura 49 sdo mostrados o efeito do kickback noise sobre a tensao
de modo comum e diferencial, respectivamente, na entrada do circuito.

No comportamento de modo comum, € observado uma variagdo de 93,V com a
mudanca de clock. Ja para o comportamento diferencial, a maior variagdo observada € de
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cerca de 7.7uV . Normalizando estes valores em relagdo ao capacitor de 10pF' utilizado na
entrada do circuito, tém-se que a variagdo de modo comum é de 930uV pF', enquanto que

a diferencial € de 77uVpF'.

Figura 48 — Efeito do Kickback Noise Sobre Vi
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Na Tabela (9) s@o mostradas as caracteristicas do circuito projetado.

Tabela 9 — Caracteristicas de Operagao do Comparador

tsmp Treg P C(P,Q CX7Y U(‘/os) U(Un)
Calculado | 26ps | 15ps | 15uW | 5.2fF | 1.AfF | 0.5mV | 0.761mV
Simulado | 30ps | 14ps | 22uW | TfF 2fF | 043mV | 0.86mV

Fonte: Autor (2023)

Percebe-se que mesmo com a redugéo das larguras de canal W em 33% em re-

lacdo ao projeto anterior, ainda houve um aumento nas capacitancias equivalentes em P
e (. Ou seja, as capacitancias parasitas adicionadas pelos MOSCaps superam a redu-
cao das capacitancias provenientes da area do comparador. Como consequéncia, tanto
o tempo de sampling quanto a poténcia do circuito sofreram um aumento quando com-
paradas aos resultados da Tabela (6). Com relagdo aos demais parametros, ndao nota-se

diferenga significativa.
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Figura 49 — Efeito do Kickback Noise Sobre v,
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Fonte: Autor (2023)

6.6 PROJETO DO CIRCUITO DE CONTROLE

O circuito de controle é feito a partir de uma maquina de estados que, através de
sucessivas comparagoes, identifica o sinal do offset e seleciona a melhor combinagéo de
capacitores para eliminar o offset do circuito.

Para compor a maquina de estados, pode-se separa-la em duas partes principais.
Uma delas € composta pelo algoritmo de busca binaria, responsavel por determinar a
combinacao de calibracao correta. A outra é responsavel por guardar a informagéao do
sinal do offset e determinar o inicio e fim da calibracao.

Na Figura 50, € mostrado o diagrama de estados para um exemplo de 4 bits, onde
SoCal é o sinal para o inicio da calibragao, V3 representa a saida Y do comparador apos
um ciclo de comparacao e pode ser entendida como o sinal do offset, enquanto que cada
estado mostra a configuragdo de MOSCaps ativos em cada comparagao (ativos em zero).

Essencialmente, o que é feito € uma comparacao inicial com todos os componentes
de calibracado desativados e entrada de tensdo diferencial nula. Dessa forma, a tensao
sendo comparada no circuito serd o préprio offset do comparador, e com isso pode-se
identificar o sinal do offset do circuito. A partir da definicdo do sinal do offset, pode-se
dar inicio a calibragdo no n6 correspondente P ou () do comparador, a partir do algoritmo
da busca binaria. Ou seja, se o resultado da primeira comparacao € Vy = 1, mantém-se
0os MOSCaps do né () desativados, e procura-se a combinagdo de MOSCaps no né P do
comparador. A busca binaria é feita ao ativar o MOSCap que quebra o intervalo de busca
ao meio, que devido a distribuicao binaria € o MOSCap mais significativo, e entdo fazendo
uma nova comparagao. Se o sinal do offset nao mudar, ativa-se o proximo MOSCap mais
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Figura 50 — Diagrama de Estados

SoCal=1

Fonte: Autor (2023)

significativo, e repete-se o0 processo ao realizar uma nova comparagcdo. Em contrapartida,
se o sinal do offset for alterado, tém-se que o MOSCap ativado nesta iteragdo adiciona mais
capacitancia que o necessario, e portanto deve ser desativado, enquanto que o proximo
MOSCap mais significativo deve ser ativado para a proxima iteragdo. Este processo se
repete até que o ultimo MOSCap seja ativado. Através da busca binaria, garante-se que,
contanto que o offset original do comparador esteja dentro das capacidades de calibragao
projetadas para o circuito, o offset pés calibracao sera igual ou inferior a resolugao de
calibragéo Vs,,..

Para determinar a maquina de estados que reflete 0 comportamento apresentado,
deve-se notar algumas caracteristicas. Primeiro, nota-se que ambos os lados do diagrama
sdo compostos pelos mesmos estados, sendo a Unica diferenca o critério que leva a tran-
sicao entre eles. Entretanto, percebe-se ainda que estes critérios sdo exatamente opostos
entre si, ou seja, um lado do diagrama olha para Vi e outro para Vi-. Ainda, sabe-se que
Vy = Vx, e portanto pode-se reduzir o diagrama a somente uma das partes, ao selecionar
qual das tensdes de saida se quer verificar apds cada comparacao, o que deve ser reali-
zado uma unica vez no estado inicial do diagrama. Além disso, ao final da calibracao, o bit
menos significativo esta sempre ativo, e o nimero de estados finais é igual a 2¥~!, sendo
N o numero de bits do sistema. A Figura 51 mostra o circuito I6gico implementado para o
projeto, tomando o exemplo de 4 bits.

Quando o sinal SoCal muda para nivel l6gico alto, € feito 0 set ou reset de todos



Figura 51 — Maquina de Estados
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Fonte: Autor (2023)

0s componentes, através de um circuito de deteccao de borda, e, com a descida do clock,
habilita-se o inicio da calibracdo ao levar o sinal EnCal para nivel alto. Este clock é o
mesmo que o do comparador, e ao final desta primeira comparacgéao, € definido o estado
do sinal SelectPQ, que por sua vez € usado para selecionar qual das tensdes de saida
serd utilizada durante a calibracao através de um MUX, bem como selecionar qual dos nés
do circuito sera calibrado, através dos DEMUX do circuito. A busca binaria é feita pela
combinacao de um shift-register, cujo estado inicial é setado com todas a saidas em nivel
alto, e a tensao de saida selecionada do comparador. Em resumo, a cada comparagao
feita, o shift-register habilita o MOSCap do estado atual e serve como clock do flip-flop
que controla 0 MOSCap anterior, que tera seu estado definido pela tensdo de saida do
comparador. O final da calibragdo é dado quando o ultimo bit do shift register EoCal passa
para nivel Iégico baixo, que acontece um ciclo de clock apdés o MOSCap menos significativo
ser ativado.



7 CONSIDERAGOES FINAIS

Neste trabalho, foram desenvolvidas metodologias para o projeto de um comparador
StrongARM e de um circuito de calibracao de offset, que podem ser utilizadas para o pro-
jeto individual de cada circuito, ou unidas para o desenvolvimento de um projeto conjunto.
Ainda, foi desenvolvido um circuito I6gico de controle para a implementacédo do processo
de calibracgao.

A metodologia de projeto do comparador mostra o impacto que cada conjunto de
transistores tem sobre as caracteristicas de velocidade, poténcia e precisao do circuito, per-
mitindo que o projeto seja feito de forma a atender os critérios estabelecidos pela aplicagéo
desejada. Ainda, propde-se um projeto padrao que melhor relaciona as caracteristicas de
poténcia e velocidade do comparador, e que controla o parametro de precisao a partir de
uma Unica variavel, a largura de canal dos transistores do par diferencial W ».

Para o projeto do circuito de calibracdo, a metodologia desenvolvida permite a de-
finicado das caracteristicas de area dos dispositivos de calibracdo que menos impactem os
parametros de poténcia e velocidade do comparador, a partir da definicao das caracteris-
ticas de precisdo desejadas. Considerando o projeto conjunto dos circuitos, esta metodo-
logia também associa a definicdo do parametro W, , para a maximiza¢do da performance
do circuito.

Com o projeto do comparador sem calibragado, evidenciou-se as consequéncias de
se utilizar somente o sizing dos transistores para atender critérios relativamente rigidos de
precisdo. Para o exemplo desenvolvido, cumprir com o requisito de o (V,s) < 1.5 mV resul-
tou em um circuito com consumo de poténcia maior que 1 mWW para operagdo em 1GH z,
bem como a utilizagdo de transistores com até 3 mil vezes o tamanho minimo. Utilizando
o circuito de calibragéo, com requisito de offset de o(V,s) < 0.5 mV', o comparador proje-
tado apresentou consumo de poténcia cerca de 55 vezes menor, bem como uma redugao
de 95 vezes na éarea estimada. Em contrapartida, houve uma reducao na velocidade de
comparacao e nas caracteristicas de ruido do comparador.

Para trabalhos futuros, pode-se realizar a validagdo das metodologias desenvolvi-
das em outras litografias, e verificar as peculiaridades de tecnologias maiores ou menores.
Ainda, pode-se realizar a comparacao entre outros tipos de circuitos de calibracdo, como
o body-bias, autozero, e outros, verificando em qual situagdo cada um destes métodos é
preferivel em relagdo aos demais. Por fim, pode-se desenvolver uma metodologia para o
projeto em layout do comparador. Esta etapa pode se mostrar desafiadora devido a neces-
sidade de garantir a simetria do circuito. Sabendo que os /ayers de metal e as conexdes
por vias adicionam capacitancias diferentes ao circuito, é preciso realizar as conexdes de
forma a adicionar o mesmo valor de capacitancias parasitas nos pares de transistores.
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