Tesis Doctoral
Ingenieria de Telecomunicacion

Diseno de circuitos electronicos de
ultra-bajo consumo en tecnologias
nanometrlcas

yi el ,o't"mn i ? ,F,;mu S (’ i 3
?an"'m- T‘fl ﬂ*"‘[' -fdﬂq m 'H“—mf-u-d-c'f l\g_i,)m pnl‘ }’W’r:;é\h
,....{.hu, Waca f.u—-w VT“T’ 1aduis u;fojﬁi')‘JS
}’-ﬂﬂmmm dosmpn  Rddad!

-m mﬂ,' &?f'?ﬁ[?u{ '{{ -'--:-1" Y g P .!u P S érc __,;_

i H Fon s r.fu. r"""‘-"‘"‘" b‘-w‘f‘zﬂ-“‘if -p‘u-wae._ Lf-f._

’ a‘-j * A 'r"u?ﬁ"v-e-d m"“'j“‘“'}"“{’; i ets it-f
}i}l m_' iy _} M l.;_..u_ B ;,..J‘z.u
'Bfnmf _ﬁ( nr ‘5 &E.& [+ 8 fE-S

f.lf’.lll 'H-f ! L—-
& uluns 'Jwa r = '.1'r||_1 A

-h' el ]
J 2L B UE Y g™
\/_‘l '\" ) fl Zl--H I. “J:- o

Autor: José Maria Hinojo Montero
Director: Antonio J. Torralba Silgado
Codirector: Clara I. Lujan Martinez

Ingenieria electronica
Escuela Técnica Superior de Ingenieria
Universidad de Sevilla

Sevilla, 2016






Tesis Doctoral
Ingenieria de Telecomunicacion

Disefio de circuitos electronicos de ultra-bajo consumo en
tecnologias nanométricas

Autor:

José Maria Hinojo Montero

Director:
Antonio J. Torralba Silgado
Catedrético de Universidad
Codirector:

Clara 1. Lujan Martinez
Investigador post-doctoral

Ingenieria electrénica
Escuela Técnica Superior de Ingenieria
Universidad de Sevilla

2016






Tesis Doctoral: ~ Disefio de circuitos electrénicos de ultra-bajo consumo en tecnologias

nanométricas
Autor: José Maria Hinojo Montero
Director: Antonio J. Torralba Silgado
Codirector: Clara I. Lujdn Martinez

El tribunal nombrado para juzgar la Tesis arriba indicada, compuesto por los siguientes
doctores:

Presidente:

Vocales:

Secretario:

acuerdan otorgarle la calificacién de:

El Secretario del Tribunal

Fecha:






A mi familia
A mis profesores






Agradecimientos

e gustaria comenzar este documento mostrando mi mds profundo agradecimiento a
M mis directores, Dr. Antonio J. Torralba Silgado y Dra. Clara I. Lujidn Martinez,por
su incuestionable ayuda durante el desarrollo de esta tesis doctoral. Sin ella y su dedicacién
y guia cuando los problemas comenzaban a aparecer, estas lineas que se escriben ahora
hubieran sido imposible. Siempre estaré en deuda por todas las cosas que me han ensefiado
durante estos afios, no s6lo a nivel académico, sino personal y profesional, también. Muchas
gracias por la paciencia infinita que han tenido conmigo.

De igual forma, tengo que agradecer a Elena Cabrera por la ayuda y el apoyo que me ha
brindado durante este tiempo. Estos afios se han hecho mucho més llevaderos gracias a
largas charlas y a los momentos de diversién y desvario tomando café. Gracias a todas
nuestras "discusiones" técnicas he tenido la posibilidad de mejorar mis conocimientos,
algo que me ha ayudado a plantear y resolver mejor mis problemas. También quiero darle
las gracias al resto de personas que hacen microelectrénica, Enrique Lépez, Fernando
Muiioz, Fernando Marquez y Trini Sénchez, por siempre mostrarse disponibles cuando he
ido a consultarles alguna de las dudas que me han surgido en todo este proceso.

Serfa injusto no mencionar al resto de miembros del Grupo de Ingenieria Electrénica,
por mostrarse accesibles, asi como a todos los compaiieros de la sala, por todos esos
grandes momentos de risas que hemos vivido.

Por otro lado, tengo que darle las gracias a Dr. Jaime Ramirez Angulo y a Dra. Esther
Rodriguez Villega por su cdlida acogida durante mi estancia en sus grupos de investigacion,
haciéndome sentir como un miembro mds de su equipo. El poder colaborar con ellos ha sido
un verdadero placer ya que me ha permitido abordar otros problemas que, de otra forma,
hubieran sido imposibles abordar durante el transcurso de esta tesis doctoral. También me
gustarfa agradecerles a todas las personas que he tenido la posibilidad de conocer durante
estas estancaias En este punto, me gustaria hacer una mencién a Dr. Shanta Thoutam, con
quien compart{ muchas tardes en NMSU hablando sobre la idea de disefiar "The ultimate
LDO" y cuyas reflexiones y consultas me han llevado a investigar y aclarar muchas de
las dudas que tenia presentes. También quiero aprovechar desde estas lineas para hacer
mencion a Javier Pérez, su esposa Piedad Mayagoitia y a Javier Alvidrez, por hacerme
sentir como si estuviera en casa. Siempre recordaré esos asados y tacos que compartimos.



De igual forma, agradecerle el resto de grandes personas que he conocido durante esos
meses, Alejandro, Elam o George, grandes personas que siempre recordaré y a las que le
deseo lo mejor y espero poder ver pronto, alli donde estén.

Finalmente, y no menos importante, me gustaria agradecer el apoyo que me ha brindado
mi familia y mi pareja, quien ha soportado estoicamente muchas de mis divagaciones, a lo
largo de este proceso, por hacerme mucho mds amenas las largas jornadas y siempre estar
ahi.

José Maria Hinojo Montero

Sevilla, 2016



Resumen

1 escalado de los procesos de fabricacion de semiconductores, predicho por el Dr.
Moore en los afios sesenta, ha tenido un gran impacto en el desarrollo de la electrénica
integrada actual. Por una parte, la reduccion del tamafio de los transistores ha permitido
incrementar la densidad de integracién, dando la posibilidad a los disefiadores de introducir
un mayor nimero de funcionalidades dentro de una misma area. Por otro lado, este
fenémeno ha llevado consigo una reduccion de los costes asociados a la fabricacion,
logrando abaratar el producto final.

Esta continua evolucién e incremento de la funcionalidad dentro de un mismo circuito
integrado, implica, a su vez, un aumento de la complejidad a la hora de planificar la
generacion y distribucion de las distintas tensiones de alimentacion, necesarias para cada
uno de los bloques incluidos en el chip. Esto provoca que las especificaciones de ruido,
regulacion y/o estabilidad asociadas a cada dominio de alimentacién varien segun la
naturaleza del sistema al que se pretende alimentar. Por esta razén, los circuitos destinados
a la gestién de la potencia han tomado una mayor relevancia en los tltimos afos, puesto
que las restricciones impuestas por los sistemas integrados son cada vez mayores.

Dentro de los circuitos destinados a la gestion de potencia, los reguladores lineales y,
en concreto, los de bajo dropout se corresponden con un bloque bésico, ya que permiten
la generacion de tensiones de alimentacién muy estables, precisas y de bajo ruido. Estas
caracteristicas los convierten en el circuito ideal para alimentar a sistemas analégicos o de
radio-frecuencia, muy sensibles a variaciones de la alimentacién. Otra caracteristica de
estos bloques, que ha provocado el creciente interés de la comunidad cientifica en ellos,
es la posibilidad de poder integrarlos sin necesidad de incluir ningtn dispositivo externo,
con el consecuente ahorro econémico y de drea en la tarjeta impresa. Sin embargo, dentro
de los inconvenientes cabe destacar dos. Por una parte, la eficiencia mdxima tedrica que
pueden lograr es baja frente a soluciones basadas en capacidades conmutadas o inductores.
Por otro lado, al buscarse un esquema de compensacion interna, el polo dominante del
sistema viene fijado por un nodo interno del circuito, provocando que el polo no-dominante
esté dominado por la carga. Esto se traduce en un gran problema de estabilidad, debido a
que las variaciones que sufre la carga se traducen en un desplazamiento en frecuencia del
polo no dominante, degradando el margen de fase de todo el sistema.
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Resumen

Segtn lo descrito anteriormente, esta investigacion se ha centrado en el estudio de
reguladores lineales de tipo Low-DropOut o LDO compensados internamente y sus propie-
dades, dada la problematica de este tipo de celdas cuando se busca minimizar su consumo
quiescente. Para ello, uno de los objetivos marcados versa sobre la biisqueda de topolo-
gias alternativas que permitan el disefio de LDOs de altas prestaciones, sin suponer un
incremento del consumo quiescente y que sean vélidos para entornos de baja tensién de ali-
mentacion. En este sentido, se ha apostado por el uso de la celda Flipped Voltage Follower
como regulador debido a su baja impendancia de salida, gran estabilidad y sencillez.

Una segunda linea, se ha centrado en la bisqueda de esquemas de compensacién
simples que permitan extender la estabilidad de este tipo de regulador en todo el rango de
funcionamiento. Para ello, se ha explorado un esquema basado en la compensacion clésica
de Miller donde se ha utilizado un esquema de replica para ajustar de forma dindmica el
valor de la resistencia segiin la carga del sistema.

Por tltimo, con el objetivo de minimizar lo maximo posible el consumo quiescente
de los reguladores LDOs sin degradar las prestaciones de la respuesta transitoria, se ha
explorado el uso de buffers clase AB para gestionar la puerta del transistor de paso. Esta
técnica permite mejorar la respuesta transitoria, al ser capaz de crear corrientes elevadas
durante las transiciones sin necesidad de penalizar la eficiencia del regulador.



Abstract

The continuous downscaling of semiconductor fabrication processes, which was predicted
by PhD. Moore in 1965, have had a great impact in the development of nowadays integrated
electronics. The reduction of transistor size has allowed, on one hand, the integration of
more devices in the same drea, increasing the integration density, while, on the other
hand, has led to the reduction of fabrication costs, making the final product cheaper and
accessible.

However, this increase in the functionality of a single integrated circuit entails greater
complexity in the generation and distribution of the different biasing voltages needed
throughout one chip. Thus, as more different systems are integrated in the same chip,
more different biasing domains coexists in it, leading several different requirements of
noise, regulation and/or stability that need to be satisfied simultaneously. Therefore, power
management circuits have been acquiring greater significance as technology downscales,
reaching its maximum nowadays, when the nanoscale had taken those issues to its culmen.

Linear regulators, and more concretely, low-dropout linear regulators, are an essential
block in any power management system, able to generate precise and extremely-stable
low-noise biasing voltages what make them the ideal choice for extremely biasing-sensitive
circuits such as analog or radio-frequency systems. In addition to this, low-dropout linear
regulators can be completely integrated without needing any external device, what transla-
tes to expenses and area savings. For all these reasons, low-dropout linear regulators have
been lately acquiring extensive attention from the scientific community. However, those
circuits also have some disadvantages, indeed, the maximum theoretical efficiency that
can be achieved though low-dropout linear regulators is lower than switched capacitor or
inductor-based solutions efficiency. In addition to this, as internal compensation is required,
the system’s dominant pole is given by an internal node, making the non-dominant pole to
be fixed by the charge. This leads to a great stability concern as charge variations translate
to a frequency displacement of the non-dominant pole that degrades the whole system
phase margin.

In accordance with previously described issues, this research has been focused on
the study of minimum-quiescent consumption internally compensated low-dropout li-
near regulators (LDO). The first objective of this research is the proposal of low-voltage
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Abstract

high-performance LDO structures that do not increase quiescent consumption. Thus, the
Flipped Voltage Follower cell has been proposed as regulator due to its inherent low output
impedance, great stability and simplicity.

The second aim of this research has been the proposal of simple compensation schemes
that allow full-operation range stability. So that, a classical Miller compensation based
scheme where a replica circuit dynamically adjust the charge resistance has been proposed.

Finally, in order to minimize quiescent consumption of LDOs regulators without degra-
ding transient response performance, class-AB buffers have been proposed to drive the
pass transistor gate. This technique enhances the transient response as it generates high
currents during transitions without compromising efficiency.
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Introduccion

n el panorama actual, los dispositivos alimentados por baterfas estdn teniendo cada vez

mas relevancia. Desde un punto de vista industrial, un claro ejemplo es la expansién

del Internet de las Cosas (por su nomenclatura en inglés, Internet of Things, IoT), [1-4].

EA nivel industrial, ete nuevo paradigma de interconexién ha dado lugar a gran cantidad

de soluciones basadas en nodos inaldmbricos de muy bajo consumo [5-8]. Por su parte,

este auge se ha visto reflejado en el usuario normal a través del crecimiento de la telefonia
movil o wearables' [9].

Uno de los principales motivos de esta tendencia se debe al escalado de las tecnologias
destinadas a la fabricacién de circuitos integrados. Bajo la prediccién de la Ley de Moore
[10], la reduccién del tamafio de los transistores ha permitido incrementar la densidad
de integracion, reduciendo el coste del producto final. A su vez, este hecho ha permitido
la integracién de funciones, cada vez mas complejas, en una misma area originando el
concepto de sistema en un chip o System-on-Chips (en adelante, SoC). Dichos sistemas se
caracterizan por integrar en un mismo sustrato todos aquellos subsistemas necesarios, ya
sean bloques analdgicos, de radiofrecuencia y/o digitales, que permitan desempefiar una
determinada funcién. Este nuevo paradigma, dentro de la industria de los semiconductores,
ha provocado un cambio en la forma de concebir los sistemas. Se ha pasado de una vision
centralizada, donde el ordenador personal o PC ocupaba el centro y el resto de sistemas se
adecuaban en torno a este dispositivo; a una distribuida donde multitud de sistemas operan
entre s{ mediante una comunicacién inaldmbrica. En este nuevo esquema de interconexion,
existe una gran heterogeniedad de dispositivos méviles alimentados por baterfas. Como
consecuencia de este cambio, la filosofia de disefio de circuitos integrados se ha visto
alterada. Durante los noventa, estaba guiada por la mejora de prestaciones que dejaban
en un segundo plano aspectos como el consumo; mientras que, en la dltima década, la
reduccién en el consumo de potencia se ha convertido en un objetivo prioritario con el
auge de las soluciones de tipo SoC. Esto ha permitido desarrollar circuitos integrados de
gran eficiencia que consiguen prolongar la vida til de las baterias lo mdximo posible [11].

Es el nombre que reciben aquellos accesorios de ropa o moda que, gracias a la incorporacién de sistemas
electrénicos, tienen funciones y caracteristicas avanzadas tales como la monitorizacién del ritmo cardiaco o
funciones de realidad aumentada.



Capitulo 1. Introduccion

Como se desprende de lo anterior, el suministro, acondicionamiento y gestién de la potencia
juegan un papel fundamental en los SoCs.

Sin embargo, para que estos dispositivos alcancen el maximo de sus prestaciones, se
necesita una tensién de alimentacion estable y precisa. En este punto, los reguladores de
tension se han manifestado como un bloque imprescindible dentro de cualquier SoC actual.
Su misién es convertir la tension de entrada, procedente de una fuente de energia ruidosa y
variante en el tiempo (véase la Figura 1.1); en una tension estable, precisa e independiente
de la carga que, a la vez, permita atenuar las fluctuaciones procedentes de la fuente de
energia original. Un ejemplo de la complejidad de estos sistemas de gestion de potencia,
en un sistema actual, puede verse en [12] donde los autores presentan una descripcién de
los requisitos para un dispositivo tan extendido como un médem CDMA para un teléfono
movil. Este caso muestra la necesidad de hasta once lineas de alimentacién independientes.
Ademas, se introduce una 16gica de control para gestionar la potencia que permite apagar
aquellos médulos que no se utilicen. El objetivo de este bloque es maximizar la eficiencia
energética del dispositivo en todo momento.

Bateria

-+

Figura 1.1 Representacion de la curva caracteristica de descarga de una bateria para una
carga R; o4p ¥ la respuesta de un regulador de tensién.

1.1 Reguladores de tension

Los dispositivos encargados de entregar una tension regulada a la carga se pueden dividir
en tres grupos. El primero estarfa formado por los reguladores de capacidades conmutadas
que estdn basados en la transferencia de carga. El siguiente lo constituirfan los reguladores
por conmutacién que se caracterizan por el uso de una bobina como elemento acumulador
de energia. Por ultimo, se encontrarian los reguladores lineales. Estos hacen uso de un
elemento de paso para suministrar la potencia necesaria a la carga.

De todos ellos, los reguladores de capacidades conmutadas, también conocidos como
bombas de carga, son ampliamente utilizados, en los circuitos integrados, por su capacidad
para generar una tension distinta y/o con una polaridad diferente del valor de tensién
suministrado por la fuente de energfa principal. En lineas generales, este tipo de reguladores
es utilizado en aquellas aplicaciones sin requisitos muy exigentes, donde es aceptable una
baja eficiencia y se requiere de una baja potencia. Un ejemplo en el que su uso es adecuado



1.1 Reguladores de tension

3

son las celdas de memoria no volatil como memorias Flash, EEPROMSs* o DRAM?.

Sy S Vour
o— O

T
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Voo ——  C —Cour
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V. JLII| Generador Sl
CLK de fases msz

Figura 1.2 Topologia cldsica de un regulador de tensién basado en capacidades conmuta-
das.

La Figura 1.2 muestra el modo de trabajo de un regulador de capacidades conmutadas
donde puede observase la secuencia de apertura y cierre de los interruptores, alternativa-
mente, a pares. En primer lugar, los interruptores etiquetados como S son cerrados, lo que
permite la carga de la capacidad C; al valor de la tensién de entrada V. A continuacion,
los interruptores S; son abiertos y los etiquetados como S, son cerrados. Este cambio
coloca a la capacidad C,, cargada a la tensién Vp,, en serie con la tension de entrada,
provocando una caida de 2 - V. Por tanto, la tension de salida Vi1 del circuito serd
equivalente a 2 - Vpp. A partir de este instante, el ciclo se repite. Si el valor de Cp;7 es lo
suficientemente alto, durante la fase Sy, la tensién Vi, tendrd un valor cercano a 2 - V.

Por otro lado, la misma topologia utilizada en la Figura 1.2 puede usarse para reducir
la tension de entrada a la mitad sin mds que intercambiar los terminales de entrada
y de salida. A su vez, existe la posibilidad de utilizar configuraciones mas complejas
que permiten obtener un ratio racional de conversién. Algunas de estas topologias se
presentan en [13-20]. Como se desprende de esta funcionalidad, los reguladores basados
en capacidades conmutadas presentan una gran versatilidad, puesto que modificando los
esquemas de configuracion se pueden generar diferentes tensiones de salida.

La principal desventaja que presenta este tipo de reguladores es su reducida capacidad de
regulacién. Esto se debe a que el inico mecanismo posible para regular la tension de salida
se consigue a través de la modificacion de la resistencia de salida del sistema. Sin embargo,
para cambiar su valor es necesario alterar la frecuencia de conmutacién de los interruptores
y esta accion resulta contraproducente. Al incrementar dicha frecuencia, no sélo se aumenta
la resistencia de salida del regulador, sino que, también, se incrementa la disipacién de
potencia, lo que se traduce en una eficiencia menor. Ademads, se hace necesaria la inclusion
de circuiteria adicional que permita determinar el valor de V5,1 y que, en base a esta
modifique la frecuencia de conmutacién. Esto supone un consumo adicional que degrada
ain mas su eficiencia energética, [21]. Por este motivo, los reguladores de capacidades
conmutadas son usados en circuitos donde sélo se requiere de una conversion de la tensién
de entrada y no se necesita de una exhaustiva regulacion.

2 Electrical Erasable Programmable Read Only Memory
3 Dynamic Random Access Mode



Capitulo 1. Introduccion

En la practica, hay otras muchas consideraciones que limitan la eficiencia de los regula-
dores de capacidades conmutadas en una implementacién CMOS. Lo primero que hay que
tener en cuenta, es que para conseguir que las capacidades utilizadas para almacenar la
energia alcancen su valor, se requiere que la constante de tiempo generada por la resistencia
de conduccion, Ry, de los interruptores, y las propias capacidades sean mucho menor
que la frecuencia de conmutacién. Desde el punto de vista de la implementacién, esto
implica el uso de una elevada relacién de aspecto en los transistores que forman dichos
interruptores; lo que conlleva, a su vez, el incremento del consumo de la circuiteria que
gestiona la puerta de dichos interruptores, especialmente si se hace uso de una frecuencia
de conmutacién elevada. De ahi que, estas pérdidas adicionales deban ser consideradas
en el disefo. [22] muestra una metodologia para encontrar el tamafio 6ptimo de los inte-
rruptores y de la frecuencia de conmutacién, asegurando que las pérdidas por conduccién
sean iguales a las generadas por los pardsitos de la puerta de los interruptores. Otro factor
a tener en cuenta es que el ratio de conversién depende, directamente, de la topologia
utilizada. Asi, para conseguir determinadas relaciones, serd necesaria la implementacion
de multitud de capacidades. Esto, unido al tamafio de los interruptores, consumird un gran
drea dentro del dado de silicio. Finalmente, 1a implementacion de las capacidades, en el
propio dado de silicio, supone la aparicién de una capacidad pardsita apreciable entre cada
plato y tierra, introduciéndose pérdidas adicionales. De este razonamiento se infiere que
si se pretende lograr una alta eficiencia, se hace necesario la utilizacién de procesos de
fabricacién especificos que reduzcan dichos parasitos, o el uso de capacidades fuera del
chip, con el consiguiente incremento de costes y de drea en la tarjeta impresa.

Un segundo tipo de reguladores son los conocidos reguladores por conmutacion. Estos
se componen de una etapa encargada de convertir la sefial de entrada no regulada Vj, en
una sefial rectangular, cuyo valor promedio sea igual al valor de la tension de salida Vg r
fijada, un filtro paso bajo encargado de filtrar la sefial rectangular, de forma que a la salida
se obtenga el valor V,;;r requerido; y una l6gica de control que permite implementar el
mecanismo de regulacion. Este se encarga de comparar V- con una tensién de referencia
Ve r» para ajustar la fraccion del periodo de tiempo que la primera etapa entrega al filtro
paso bajo de V. De esta forma, por medio de una modulacién de ancho de pulso (en inglés,
Pulse Width Modulation, PWM), se controla el valor promedio de la sefial rectangular. En

la Figura 1.3, se muestra un diagrama de bloques de un regulador de conmutacion.

Tensién no Tension
regulada regulada

(V70—
o/cvssmmm " Vour
Sefial PWM
b
[y

Modulador
PWM

Filtro
Paso-Bajo

Vin —

|||—|

Figura 1.3 Diagrama de bloques de un regulador de tensién por conmutacién.



1.1 Reguladores de tension

A diferencia de los reguladores de capacidades conmutadas, la eficiencia de estos
dispositivos puede ser muy alta, aproximandose al 100% conforme los componentes
utilizados presentan un comportamiento mds ideal. En la practica, los reguladores de
conmutacion presentan una eficiencia comprendida entre el 75 % y el 90 %, [23-28].

Como se desprende de la Figura 1.3, existe una amplia variedad de combinaciones en el
esquema de conmutacion y filtrado que pueden usarse para generar una tension regulada
diferente de la tensién de entrada V;, con la misma u opuesta polaridad.

A pesar de la alta eficiencia que se puede lograr con estos reguladores, su principal
inconveniente radica en la utilizacién de un elemento inductivo como elemento de almace-
naje de energia y filtrado. Por tanto, es necesario poder integrar bobinas que presenten
un alto factor de calidad. Este hecho lleva a que la mayor parte de las veces se opte por
hacer uso de bobinas fuera del chip, lo que supone un incremento del coste del producto al
incrementar el drea ocupada en el PCB y afadir componentes extras.

V|N/l/
\Y/
REF Dispositivo
£ de paso

VO Ut

Res1

% RioanS Cour——
Rrszé e

Figura 1.4 Diagrama de bloques de un regulador lineal de tension.

Por tltimo, el tercer tipo de reguladores de tension existente son los conocidos como
reguladores lineales. La Figura 1.4 muestra un diagrama conceptual donde puede com-
probarse la existencia de tres bloques bdsicos para su implementacién. El primero se
corresponde con el elemento de paso o serie que se encarga de suministrar la potencia
requerida a la carga. El segundo componente estd constituido por una red de realimenta-
ci6én, implementada por un divisor resistivo, que permite ajustar el valor de la salida a la
referencia. Por tltimo, el tercer elemento es el denominado amplificador de error. Este
permite comparar dicha version escalada de Vi con una referencia V,, , ajustando asi,
la tensién de puerta del elemento de paso. Este mecanismo es el encargado de regular la
tension de salida.

Este tipo de reguladores se pueden clasificar como High-DropOut (HDO) o Low-
DropOut (LDO)*, donde dropout hace referencia a la minima diferencia entre la tensién
no regulada y la salida regulada que permite que el mecanismo de regulacion actde. Se
considera que un regulador es de tipo HDO cuando su tensién de dropout es superior a 600
mV, [29]. En caso contrario, se estaria ante un regulador de tipo LDO. En la prictica, la

* En este punto, se adopta la nomenclatura inglesa para facilitar al lector la comprensién, evitando pérdidas de
significado ante traducciones confusas. En adelante, las referencias a estos tipos de reguladores se haran por
sus siglas inglesas.
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tension de dropout varia entre 0.15V y 0.35V. Esta caida de tension es importante, porque
se traduce directamente en potencia disipada. Por tanto, los reguladores LDO disipan una
menor potencia que su contrapartida HDO. Esto ha provocado que los reguladores de bajo
dropout, en los ultimos afos, hayan incrementado su popularidad en el mercado de los
dispositivos con baterias.

Una segunda divisién se puede realizar atendiendo al esquema de compensacion uti-
lizado: externo o interno. En el primer caso, se hace uso de una capacidad externa de
elevado valor (en el rango de los (tF) conectada a la salida del regulador lineal, de forma
que el nodo de salida fija el polo dominante del sistema. En un regulador compensado
internamente, el polo dominante estd determinado por un nodo interno (generalmente,
el nodo asociado a la puerta del elemento de paso cuya capacidad pardsita es elevada,
del orden de decenas de pF) del circuito, provocando que el polo formado en el nodo de
salida sea uno no dominante. Como consecuencia, la capacidad que cuelga de dicho nodo
no podra superar un valor maximo para no degradar la estabilidad de todo el regulador
lineal. Este hecho unido, como se ha comentado anteriormente, al auge de las soluciones
de tipo SoC, ha provocado un cambio de tendencia, en la que los reguladores compensados
externamente estdn siendo reemplazados por aquellos compensados internamente, debido
al ahorro de costes, al menor nimero de componentes que se necesitan, y a la reduccion
de 4rea en la tarjeta impresa que suponen.

Como puede observarse, un regulador lineal se caracteriza por la simplicidad de su
esquema, puesto que requiere de pocos bloques para regular la tension de salida. Este hecho
permite obtener implementaciones de reducido coste en drea y consumo. Sin embargo,
dichos reguladores presentan dos limitaciones. Por un lado, la tensidn regulada de salida
V., nunca podrd ser superior que la tension de entrada V;,. Por otro, la eficiencia 11 nunca

podré ser superior al cociente V,,,/V;,, por lo que existe un limite tedrico para la misma.

Si se define la eficiencia energética como

P, Vol Vo1

V= out — out out __ out  “out (1. 1)

Pi Vin 'Iin B Vl ’ (Iout +Iq)

se puede observar que, a medida que la tensidn de entrada se incrementa, la caida, en
el elemento de paso, es mayor, degradandose la eficiencia. No obstante, la eficiencia
energética puede maximizarse si la tensidn V;, estd cercana a su valor minimo, conforme
la Ecuacion (1.2), y si se reduce el consumo quiescente, definido como la potencia que
emplea el regulador para funcionar correctamente, lo maximo posible.

V.

in,min — Vout,nom + Vdropout (12)

En la Figura 1.5 se muestra un ejemplo de cémo varia la eficiencia de un regulador
lineal ante diferentes valores de la tension de entrada V;, y del consumo quiescente /.
Para el ejemplo, se ha tomado un regulador ideal cuya tension de salida es V,,; ,,0,, = 1V,
Varopow = 0-2V 'y una corriente de salida /,,, maxima de 0.1A. Se han supuesto cuatro
consumos quiescentes distintos. En todos los casos, se puede comprobar que el maximo
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Figura 1.5 Ejemplo de la variacién de la eficiencia de un regulador lineal frente a la
corriente I7 5, p para distintos valores de la tension de entrada y del consumo
quiescente.

Finalmente, en la Tabla 1.1 se recogen las principales propiedades de los diferentes
tipos de reguladores de tension que se han presentado, a modo comparativo. En ella se
puede observar cémo la ventaja principal de los reguladores lineales es la de presentar
una salida con muy poco ruido frente a los reguladores de conmutacién o capacidades
conmutadas. Ademads, implementarlos en una tarjeta impresa supone un ahorro frente a
los otros dos grupos, debido al menor nimero de componentes necesarios. A pesar de
ello, los reguladores lineales presentan dos inconvenientes. el primero es su eficiencia,
que es inferior a la de los otros dos grupos. No obstante, cuando la tensién no regulada
es cercana al valor de dropout, su eficiencia se incrementa. La segunda desventaja es el
hecho de no poder generar una tensién de salida superior al valor de entrada. No obstante,
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si estas limitaciones son dejadas en un segundo plano, los reguladores lineales se utilizan
extensamente en aplicaciones donde se requieren de altas prestaciones como una rapida
respuesta frente a variaciones de la carga y un alto rechazo a ruidos procedentes de la
tension de entrada.

Tabla 1.1 Tabla comparativa de las principales caracteristicas y aplicaciones de los regula-
dores lineales, de capacidades conmutadas y por conmutacion.

Tipo de regulador Lineal Capacidades Conmutacion
conmutadas

Elevacion de la tension No Si Si

Reduccién de la tension Si Si Si

Inversion de la polaridad No Si Si

Eficiciencia Pobre Pobre Alta

Ruido Bajo Alto Alto

Regulacién Alta Pobre Media

Area Pequena Media/Alta Media/Alta

Coste Bajo Medio Alto

Aplicaciones Bloques Anal6- DRAM, Flash, Microprocesadores,
gicos, RF, requi- EEPROM bloques digita-
sitos altos de re- les, SRAMs?
gulacién

¢ Static Random Access Memories

1.2 Objetivos

Atendiendo a lo descrito en el punto anterior, esta tesis se centra en el estudio de los
reguladores lineales de tipo Low-DropOut o LDO compensados internamente y sus propie-
dades, como consecuencia de la problemaética que este tipo de disefios presentan cuando
se requiere un bajo consumo quiescente. De manera que los objetivos que se han marcado
durante el transcurso de la investigacion, se correspondan con la bisqueda de topolo-
gias alternativas que permitan el disefio de LDOs de altas prestaciones, sin suponer un
incremento del consumo quiescente y que sean validos para entornos de baja tension de
alimentacién. Asimismo, se han buscado esquemas de compensacion simples que permitan
extender la estabilidad e investigado técnicas conocidas, como los seguidores de tensioén
o las estructuras de ganancia cascodos, que permitan atacar la problemaética desde otra
perspectiva.

Las ideas propuestas se han implementado en tecnologias CMOS modernas (65 y 180
nanémetros), con el fin de validar los resultados obtenidos por simulacién. Este hecho
ha supuesto, también, resolver la problematica del test de medida asociado a este tipo de
circuitos con unas caracteristicas muy particulares.
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1.3 Aportaciones

Las principales contribuciones desarrolladas, durante el transcurso de esta tesis doctoral,
se recogen a continuacion.

* Aportacién 1. Se ha procedido al disefio de un regulador LDO compensado inter-
namente y basado en la celda Flipped Voltage Follower o FVF en una tecnologia de
65 nanémetros. En esta primera aportacion, se hace uso de técnicas de acoplamiento
RC para poder incrementar las prestaciones del regulador, ante variaciones de la
tensién de entrada o de la carga.

* Aportacién 2. Se ha disefiado un regulador LDO compensado internamente y basado
en la celda Flipped Voltage Follower o FVF en una tecnologia de 65 nanémetros.
En esta segunda aportacion se utiliza un novedoso esquema para incrementar la
respuesta transitoria del regulador frente a variaciones de V;, o de I, permitiendo
reducir el consumo quiescente de la celda.

* Aportacién 3. Se presenta un nuevo esquema de compesancién basado en la com-
pensacidn clasica de Miller. Para ello se introduce una resistencia variable cuyo
valor se modifica acorde a la zona de funcionamiento del regulador. De esta forma,
se consigue salvar las limitaciones impuestas por el esquema clasico.

* Aportaciéon 4. Se hace uso de un seguidor de tension tipo clase-AB con mejora
del slew-rate y del ancho de banda para atacar a la puerta del elemento de paso.
Esta técnica permite incrementar la respuesta transitoria sin penalizar el consumo
quiescente.

1.4 Organizacion

Esta memoria se encuentra organizada como se especifica seguidamente. Como ha podido
comprobarse, el Capitulo 1, estd dedicado a introducir al lector en la problematica de la
generacion de una tension de alimentacion precisa y estable.

El Capitulo 2, supone una revision de las caracteristicas principales que definen a un
regulador LDO compensado internamente, y los problemas a los que un disefiador debe
hacer frente cuando plantea este tipo de celdas. Ademads, se presentan aquellas técnicas
destinadas a resolver alguno o varios de estos problemas. Asimismo, se muestran las
contribuciones de mayor relevancia que se han realizado en la literatura para su resolucion.
El cierre del capitulo estd formado por una comparativa de aquellos reguladores mas
relevantes publicados hasta la fecha, con el objetivo de que el lector obtenga una idea
aproximada del rango de valores de los distintos pardmetros.

Seguidamente, el Capitulo 3 presenta la utilizacion de las celdas FVF y CAFVF como
reguladores LDO compensados internamente. En él, se realiza un andlisis de sus ventajas
e inconvenientes, presentando aquellas técnicas que se han propuesto en la literatura
cientifica con el objetivo de mitigar sus debilidades. Al final de esta revision, se muestra
una comparativa de los trabajos recogidos. Tras ello, se encuentran dos de las aportaciones
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llevadas a cabo durante el transcurso de esta tesis doctoral, para la mejora de la respuesta
transitoria de la celda CAFVF.

El Capitulo 4 explica una nueva técnica de compensacién basada en la compensacién
clasica de Miller. En €l, se muestra una comparativa de la técnica propuesta frente al esque-
ma cldsico y a un esquema con resistencia. Ademds, se detalla la topologia seleccionada
para su implementacion fisica. Al final del capitulo, se muestran los resultados obtenidos
del chip de prueba.

El siguiente capitulo, Capitulo 5, introduce un regulador LDO basado en la topologia
clasica donde se ha incorporado un buffer para manejar la puerta del elemento de paso.
Este buffer esta basado en un seguidor de tension clase-AB. Al igual que en los capitulos
anteriores, al finalizar éste se presentan los resultados obtenidos de las medidas.

Finalmente, en el capitulo Capitulo 7 se muestran las conclusiones obtenidas, asi como
las posibles futuras lineas de investigacién que pueden seguir a este estudio.



2 Reguladores de tipo LDO
internamente compensados

n este capitulo, se va a realizar una introduccién a los reguladores lineales de tipo
E LDO compensados internamente, repasando sus caracteristicas principales. De esta
forma, se pretende introducir al lector en la problematica de este tipo de celda, asi como
en el significado de las magnitudes utilizadas para evaluar su rendimiento.

oViy

Vrer© Dispositivo
: B de paso

VOUT

Amplificador
de error

RF Bl

RLOAD cOUT

Ves

Red de Res2
realimentacion

IE—AW—A.

Figura 2.1 Esquema clasico de un regulador LDO con transistor PMOS.

Una vez expuestas las magnitudes que caracterizan el rendimiento de los reguladores
lineales, se van a detallar los problemas asociados a este tipo de sistemas, dividiéndose en
tres areas:

 Estabilidad. En este apartado se especifica como afecta que el polo dominante del
regulador sea fijado por un nodo interno y no por la capacidad de salida. Ademas,
se hace una revision de las principales publicaciones destinadas a la mejora de la

11
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estabilidad, presentando al final de la seccién una tabla resumen donde se recogen
sus principales caracteristicas.

* Respuesta transitoria. Describe de forma cuantitativa como influyen en la respuesta
transitoria las variaciones de la carga y de la tensién de entrada. A su vez, se presenta
una recopilacién de las principales técnicas propuestas en la literatura destinadas
a su mejora en los reguladores LDOs compensados internamente. Finalmente, se
muestra una tabla con las especificaciones de los trabajos presentados.

* Rechazo a las variaciones de la tensién de entrada. Se estudia como afectan
las variaciones de la tensién de entrada en estos sistemas. Como en los apartados
anteriores, se recogen los principales trabajos destinados a su mejora. Al final de la
seccion, se presenta una tabla donde se muestran las principales caracteristicas de
los trabajos expuestos.

Seguidamente, se facilitan al lector las principales figuras de méritos utilizadas para
comparar los reguladores LDOs asi como una comparativa de los trabajos recopilados
durante el estudio de la problemdtica asociada. Por dltimo, se presentan unas breves
conclusiones a modo de cierre.

2.1 Conceptos claves de los reguladores LDO compensados interna-
mente

La Figura 2.1 muestra la topologia cldsica de los reguladores LDOs. En ella el elemento de
paso se corresponde con un transistor PMOS. La principal ventaja de usar un transistor de
este tipo radica en que la tension de dropout, V0, puede ser tan baja como una Vpy,,.
Desde el punto de vista de los dispositivos operados por baterias, el uso de un transistor
PMOS permite un mayor aprovechamiento de la bateria, al disponer de un mayor rango
de operacidn, extendiendo su vida 1til. Sin embargo, estos presentan una gran desventaja:
ocupan una mayor drea que su version NMOS para una corriente 1, ., fija, motivada por
una reduccién de la movilidad del transistor.

A pesar de que las variaciones de la carga y la tensién de entrada afectan al compor-
tamiento en gran sefial del regulador, para estudiar sus principales caracteristicas, es
necesario acudir a un modelo de pequeiia sefial. En él, se asumird que el amplificador
de error presenta un comportamiento ideal. Tras esta simplificacion, el circuito quedaria
como se muestra en la Figura 2.2

Atendiendo al modelo presentando en la Figura 2.2, se observa que

R -
sz Vm vollt
—_—) —_ V —_—
v bel + bez out REF + r

P 2.1)
1 1

- _|_ P
1R +Rpy Ry

Emp |Vin —A

=V
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Figura 2.2 Modelo de pequena sefal de un regulador LDO de tipo PMOS.

1

gmp + a
Vour = A bez 1 vin+
gm]) Vbe1+be2 [bel+be2]HRLHr0P (2‘2)
EmpAy
+ Rypo 1 VreF

A V.
Emp v Rypr Ry [Ryp1+Rpsa]RLl[rop 1

donde g, , y r,, representan la transconductancia y resistencia de salida del transistor de
paso, respectivamente, A, se corresponde con la ganancia del amplificador de error, R,
es una resistencia equivalente que permite modelar a la carga conectada a la salida del
regulador LDO'y Ry, y Ry, hacen mencidn a las resistencias que implementan la red
de realimentacion. Si se asume que g,,,r,, > 1y Rpy; +Rpyp > 1, 1a Ecuacion (2.2) se
puede simplificar como se muestra en la Ecuacién (2.3)

Emprop gml’r"pAV
Vot N Ky Vint o Fm VREF (2.3)
BmpTop v Ry +Ryy  SmpTop v Ry Ry

Una vez obtenido este resultado, el término R, / [R o1 TR sz] pasa a representarse
por 3, indicando de esta forma, que se corresponde con el factor de realimentacién. De
esta ecuacion se desprende que v;, es atenuada por la ganancia del amplificador de error
A, mientras que V5, procedente de una referencia de tension, no. Por tanto, v,,, se puede
reducir al valor mostrado en la Ecuacion (2.4).

Nvin+l

Vout = AVB EVREF

(2.4)
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2.1.1 Regulacion de linea

La regulacién de linea representa una medida que indica cémo de robusto es un regulador
de tension frente a las variaciones del nivel de continua en la tension de entrada. Por tanto,
este parametro es un indicador de las variaciones, que en régimen estacionario, sufre la
salida regulada ante un cambio, en la tensién de entrada. Se define como se indica en la
Ecuacion (2.5).

AV
Reg.Linea = FM (2.5)

L

Idealmente, la salida regulada V,,, debe ser fija hasta que el bucle de regulacion pierda
su efectividad. Sin embargo, la ganancia finita del amplificador de error va a provocar una
dependencia de V,,, con respecto V;,. Para su célculo, al igual que se ha mostrado en la
seccion anterior, se acudird a un modelo donde el transistor de paso es sustituido por su
modelo de pequeiia sefial, mientras que el resto de componentes se representardn de forma
ideal. La Figura 2.3 muestra cémo quedaria el circuito.

Figura 2.3 Modelo de pequeiia senal utilizado para el cdlculo de la regulacion de linea de
un regulador LDO de tipo PMOS.

Asumiendo una variacién AV}, en la tension de entrada, se obtiene una variacion en el
nodo de salida V,,, que atiende a la Ecuacién (2.6), donde se puede asumir que

AV 1 1
Reg.Linea = — 2 ~ 7 = — (2.6)
AV, ~a R T AB
VRep1+R 2

En la Ecuacién (2.6) se puede observar cémo a una mayor ganancia del amplificador de
error, la regulacion de linea mejora.
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2.1.2 Regulacion de carga

Esta segunda magnitud es una representacion de la robustez del regulador de tensién frente
a los cambios en la corriente demandada por la carga. Su definicion se presenta en la
Ecuacion (2.7). Al igual que en el caso de la regulacion de linea, se corresponde con una
magnitud que caracteriza el régimen estacionario del regulador. En este caso, se recurre
nuevamente al modelo de pequefia sefial para su estudio, Figura 2.4.

Figura 2.4 Modelo de pequeiia seifial utilizado para el célculo de la regulacion de carga de
un regulador LDO de tipo PMOS.

AV,
Reg.carga = —24 2.7
load
Si se asume una variacién Al en la carga, esta provocard que el nodo de salida cambie
acorde a la Ecuacién (2.8).

AV 1
Reg.carga = = out ~ _ s A, (2.8)
load gmp Ryp1+R 1o

2.2 Problematica

El disefo de reguladores LDO compensados internamente presenta, fundamentalmente,
dos retos: la estabilidad, desde el punto de vista de un sistema realimentado que se somete a
variaciones, y la respuesta transitoria. Afiadido a estos dos problemas, y como consecuencia
directa de la eleccién del polo dominante, existe un tercer punto de estudio, la respuesta
frente a variaciones en la tensién de alimentacién. A continuacién se detallan cada uno de
estos problemas.
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2.2.1 Estabilidad

Un regulador LDO compensado internamente supone que, en el esquema utilizado en la
Figura 2.5a, el polo dominante estd asociado al nodo de la puerta del transistor de paso.
Esto se debe a la gran capacidad pardsita que aparece en dicho nodo, como consecuencia
del elevado tamafio requerido por el transistor de paso, ya que éste es el encargado de
suministrar la corriente demandada por la carga. De esta forma, el polo no dominante del
sistema vendra determinado por el nodo de salida.

VIN

VREF

cOUT

1

(a) Regulador LDO compensado internamente.

A A
0] =
= S
'g Wp,dom -g Wp,dom
& oo
S (1]
2 s
0dB frecuencia [Hz]= odB :)recuencia [Hz]=
/ Wp,no-dom / p,no-dom
UGF UGF

(C) Respuesta en frecuencia para una corriente /,

(b) Respuesta en frecuencia para una corriente L, out

alta. baja.

Figura 2.5 Respuesta en frecuencia de un regulador LDO compensado internamente.

El principal problema de que el polo no dominante esté fijado por el nodo de salida es
que éste varia segun la carga del sistema [30]. Este proceso se ejemplifica en la Figura 2.5b
y Figura 2.5¢ donde se ha asumido un modelo de dos polos para simplificar el diagrama.
Asf, cuando la carga demande una gran corriente al sistema, la resistencia de salida R,
serd pequefia, empujando el polo a alta frecuencia. En cambio, cuando la carga reduce
la corriente requerida, R,,, se incrementa, lo que provoca que el polo no dominante se
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acerque a la frecuencia de ganancia unitaria (en inglés, UGF'), degradando la estabilidad
del sistema. Atendiendo a este modelo, la funcion de transferencia del sistema se muestra
en la Ecuacién (2.9).

Cod
iy Vouls) __ A8mpReq 152 ]
7 o 2 (2.9)
Vin(s) l+sa; +s°a,

donde
a :Rp [Cp +Cgs + (1 +gmpr0p) ng} +Req [COUT +th +de +C’d] (2.10)

@ =R 4R, [Cour [Cp + Cys +Ca] +Coa [C, +Cy]] 2.11)

Como se desprende de la Ecuacion (2.9), si se tiene en cuenta que g,,,r,, > 1y
Cour > C, > {ng,CgS,Cdb,Csd}, los polos del sistema se pueden aproximar por la
Ecuacién (2.12) y Ecuacién (2.13).

1

. — (2.12)
b gmpropcgd
CoyrC
W,y o200 (2.13)
gmpcgd

Como puede verse en la Ecuacion (2.13), el polo no dominante depende de la trans-
conductancia del transistor de paso, g,,,, y de la capacidad parésita C,,. Esto provoca
que el cambio del punto de operacion de dicho transistor, al cambiar las condiciones de
carga, provoque una variacion de este polo. De tal forma que, en condiciones donde la
corriente requerida por la carga sea elevada, g,,, tendrd un valor cercano a la unidad. En
este caso, @, se desplazard a alta frecuencia, reduciendo su impacto en el margen de fase.
Sin embargo, al reducirse I; 4, €l valor de la transconductancia disminuird. Este cambio
motivard un acercamiento del polo no dominante a frecuencias medias. Por consiguiente,
el margen de fase decrementard su valor, debido a la degradacion en la fase que este
acercamiento de ), a la frecuencia UGF provoca. La Figura 2.6a y Figura 2.6b muestran
la variacién que sufren estos pardmetros para un transistor de paso cuando R; cambia.

En el caso del polo dominante, a pesar de presentar una dependencia con g,,,, y r,,,,, éste
permanece aproximadamente constante. Esto se debe al hecho de que el producto g,,,,7,,,
apenas sufre variacién para una carga moderada o baja. No obstante, cuando la corriente
Iroap es alta, @, se ve reducido, asi como la ganancia A,; de todo el sistema debido al
valor del mismo. En la Figura 2.7, se muestra cémo se modifica el producto g,,,r,, en
funcioén de la corriente de carga.

Atendiendo a la descripcion anterior, en la Figura 2.8 se observa un ejemplo real del
diagrama de Bode de un regulador LDO compensado internamente. Como se ve, la varia-
ci6én que sufre el polo no dominante en los reguladores LDO compensados internamente

! Unity Gain Frequency
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provoca que el sistema se vuelva inestable. Por esta razén, es necesario utilizar técni-
cas de compensacién en frecuencia. Estas permiten mover este polo a una frecuencia lo
suficientemente alta como para que no se degrade la estabilidad del sistema.

La literatura ha aportado diferentes soluciones a esta problemdtica. Una de las primeras
técnicas destinadas a la mejora de la estabilidad se corresponde con la descrita en [31].
Los autores utilizan una técnica de compensacién basada en el control del factor de
amortiguamiento [32]- [33] que permite incrementar el ancho de banda del sistema en lazo
abierto. Tal y como se representa en la Figura 2.9, su implementacion fisica requiere de una
capacidad de compensacion C,, responsable de fijar el polo dominante del sistema, y de
un bloque que permite el ajuste del factor de amortiguamiento. La finalidad de este bloque,
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Diagrama de Bode
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Figura 2.8 Respuesta en frecuencia de un regulador LDO compensado internamente para
diferentes valores de R; .

compuesto por una ganancia negativa —Apr y una capacidad Cp, radica en incrementar
el factor de calidad del par de polos complejos conjugados que aparecen en alta frecuencia,
de forma que el sistema se haga estable. De acuerdo a [33], los valores, para cada uno de
estas magnitudes, deben ser los mostrados en la Ecuacién (2.14) y la Ecuacién (2.15).

8CCour

nggmp

Cpr =Cc =8m (2.14)

Ema :4gm1 (215)

La principal ventaja de este esquema de compensacion, frente a uno cldsico como puede
ser la técnica Nested Miller Compensation, es la eliminacion de la capacidad interna Cp»,
responsable de la degradacion del ancho de banda. Una segunda ventaja es la reduccion del
valor de los elementos pasivos requeridos para su implementacién, por lo que se consigue
un ahorro en drea. No obstante, como principal desventaja de esta técnica cabe sefialar
el incremento de la potencia estatica disipada por el regulador como consecuencia de la
introduccién de elementos activos para implementar la ganancia negativa —App.
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Figura2.9 Estructura de la técnica de control del factor de amortiguamiento propuesta
en [31].

Una variante de la técnica anteriormente expuesta es la presentada en [34], donde los
autores muestran una técnica de compensacién basada en la reduccion del factor de calidad
Q. Con este fin, se hace uso de un esquema que permite controlar el factor de calidad del
par de polos complejos conjugados no dominantes, mejorando la estabilidad frente a cargas
bajas. Para ello, se reutiliza la carga activa del par diferencial del amplificador de error
como buffer de corriente. De esta forma, se consigue reducir el valor del factor de calidad
del polinomio de segundo orden que fija el par de polos complejos no dominantes. Ademas
de estos elementos, es necesario introducir un etapa adicional encargada de generar un
cero en el semiplano izquierdo con el objetivo de mejorar la estabilidad e incrementar
la corriente que se inyecta en la puerta del transistor de paso. La Figura 2.10 muestra el
modelo de pequefia sefial de esta solucion.

Tal y como puede verse en la Figura 2.10, el aporte principal de esta técnica lo constituye
la reutilizacién de estructuras del propio circuito para efectuar la compensacién. Asi, se
evita afiadir nuevas ramas al circuito que introduzcan un consumo adicional. Como punto
negativo, cabe destacar el hecho de que la salida de cada una de las etapas se encuentra
cargada por las capacidades de compensacion, lo que provoca una reduccion dréstica del
slew-rate del regulador LDO presentado.

Otra forma de mejorar la estabilidad de los reguladores LDO compensados internamente
se corresponde con el uso de un multiplicador capacitivo, mediante la utilizacién de buffers
de corrientes, [35]. Esta técnica se basa en el empleo de elementos activos para incrementar
el efecto de la capacidad de compensacion. De esta forma, se consigue reducir el area
total empleada por la misma, aspecto critico en la integracion de sistemas dentro de un
mismo chip. A su vez, cabe destacar que el drea consumida por los elementos activos es
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Figura 2.10 Estructura de la técnica de control del factor de calidad propuesta en [34].

despreciable debido a la reutilizacién de partes de los propios amplificadores operacionales
ya existentes en el disefio.

Una de las primeras publicaciones registradas en la literatura que hace uso de esta
técnica en un regulador LDO compensado internamente se corresponde con [36]. En
ella, el autor muestra un regulador basado en un amplificador de dos etapas, donde la
etapa de salida se corresponde con el transistor de paso. La Figura 2.11 representa un
diagrama simplificado del esquema utilizado. Como puede observarse, la capacidad C es
la responsable de realizar la separacién de los polos mientras que C, es la encargada de
hacer dominante el nodo interno en alta frecuencia. Ademas de esta técnica, el autor hace
uso de un buffer entre la primera y segunda etapa para incrementar el slew-rate en el nodo
de puerta, y empujar a alta frecuencia los polos no dominantes.

Vin

lias,1 (b lgias,2 lgins,3 él { >
4
_|

Vis | Vger Vaias
|

P e =9

Figura 2.11 Estructura de un regulador LDO haciendo uso de la técnica propuesta en [36].

Otros ejemplos de esta técnica se pueden encontrar en [37-44]. En concreto, [39]

introduce el uso de un derivador formado por una capacidad C.p y un buffer de corriente.
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Este tltimo componente presenta una doble finalidad. Por una parte, permite establecer
un camino directo entre la salida del regulador LDO vy la puerta del transistor de paso.
Por tanto, las variaciones de la tensién de salida V7, sensadas y transformadas en una
corriente por la capacidad Cp, son inyectadas en la puerta del transistor de paso. Esto
permite incrementar el slew-rate en dicho nodo, mejorando la respuesta transitoria de
todo el sistema. Por otro lado, la inclusién de dicho buffer permite modificar la respuesta
en frecuencia del regulador, separando los polos del sistema en bucle abierto ya que la
capacidad Cp es vista desde el nodo de la puerta del transistor de paso como C = A5Ccp,
donde Ay representa la ganancia del buffer de corriente. El efecto multiplicador de la
técnica propuesta permite reducir el valor de la capacidad C.p necesaria, permitiendo
ahorrar drea. Dicha arquitectura se puede contemplar con mds detalle en la Figura 2.12.

A pesar de los casos anteriores, el uso de un buffer de corriente no es incompatible con
las técnicas cldsicas de compensacion. El esquema presentado en [44], hace uso de buffers
de corriente con un esquema de compensacion Reverse Nested Miller Compensation,
(RNMC) para generar dos grados de libertad a la hora de disefiar el regulador propuesto.

Figura 2.12 Estructura de un regulador LDO haciendo uso de la técnica propuesta en [39].

En la Tabla 2.1 se recogen las principales caracteristicas de los trabajos anteriormente
mencionados.

2.2.2 Respuesta transitoria

La capacidad de un regulador LDO para reaccionar frente a cambios en la tensién de
alimentacién y/o a variaciones de la corriente demandada por la carga define su respuesta
transitoria. Esta serd mejor cuanto menor sea la magnitud de los picos de tensién producidos
a su salida, y menor sea el tiempo de establecimiento. Este aspecto resulta critico para
evitar que la carga conectada al regulador sufra comportamientos andmalos, como un
apagado accidental (un microcontrolador) o pérdida de prestaciones (un VCO).
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Figura 2.13 Esquema de un regulador LDO ante cambios (a) en la tensién de alimentacién
y (b) en la corriente de carga .

La Figura 2.13a muestra un ejemplo de variacion de linea. En este caso, se propone
el estudio de la respuesta de linea cuando la tensién de entrada se incrementa hasta su
valor mdximo en un tiempo finito #,, volviendo a recuperar su valor inicial, en un tiempo
dado, 7;. La respuesta de un regulador LDO ideal, cuyo lazo de realimentacion presenta un
ancho de banda infinito, se muestra en la Figura 2.14a. En ella, se puede observar como
al cambiar la tensién V;y, la respuesta del bucle de control es inmediata, modificando la
tension de puerta del transistor de paso para ajustarla a la nueva situacioén lo que provoca
que Vour, Iyos € Icap permanezcan inalterados.

La Figura 2.14b representa un caso mds realista donde el amplificador de error se ha
implementado como un sistema con un polo dominante, Figura 2.13a. Esta consideracién
va a provocar que el lazo de realimentacion presente un ancho de banda finito y, por
tanto, el regulador no pueda responder instantineamente a las variaciones de la tensién de
alimentacién, causando que la tensién V7 cambie. Como se puede ver, mientras que la
tension V;y permanece constante, la tensién de puerta del transistor de paso se fija a un
valor que permite generar la corriente demandada por la carga. Sin embargo, cuando Vy, se
incrementa, la tensién de puerta no es capaz de seguir dicho incremento instantdneamente,
como consecuencia del ancho de banda finito del lazo de realimentacion. Por tanto, la
caida Vi del transistor de paso se incrementa, aumentando la corriente /g inyectada por
el transistor de paso. Este incremento de corriente fluye hacia la capacidad Cyy;7, puesto
que la corriente I; 54 permanece constante. Por tanto, la tensién V,,;;; aumenta. Este
comportamiento se mantiene hasta que el lazo de control comienza a actuar, incrementado
Vearre Y reduciéndose la corriente que genera el transistor de paso, lo que supone que
Vour reduzca su valor. El proceso finaliza, una vez que el amplificador de error se encarga
de fijar V47£ a sunuevo valor, haciendo que la caida Vg, se mantenga constante. En este
instante, la tension de salida habrd alcanzado nuevamente su valor nominal y la corriente
I0s serd equivalente a la demandada por la carga, I; o4p-

Si la tensién de entrada Vj se reduce repentinamente, el proceso que tiene lugar es
contrario al anterior. En esta nueva situacion, la caida Vs se ve reducida, motivando que la
corriente generada por el transistor de paso, /g, sea menor que /; 5, p. Esta diferencia de
corriente es aportada por la capacidad C,,;; puesto que, si se asume que I} 4 €s constante,
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Figura 2.14 Esquema de un regulador LDO ante cambios (a) en la tensién de alimentacién
y (b) en la corriente de carga .

Iy oap = Lyios + Icap- ESto va a provocar que la tension Vi, reduzca su valor, hasta que
el lazo de realimentacién comience a actuar, reduciendo el valor de V7. A partir de
ese punto, la caida Vy; y la corriente I;,,y comenzardn a incrementarse acercdndose a
su valor original, permitiendo que V7 regrese a su valor nominal. Finalmente, una vez
que Vgares Vour € Iyos recuperen su valor inicial, la corriente I-4p volverd a ser cero,
permitiendo que la capacidad Cyy7 recupere su carga inicial.

Otro aspecto importante de la respuesta transitoria es la capacidad de reaccién del
regulador LDO frente a variaciones rapidas de la carga; es decir, a cambios en la corriente
que entrega al dispositivo que se encuentra a su salida. La Figura 2.15 representa un
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ejemplo de variacion de la carga, donde se pretende estudiar el caso en que la corriente
I; osp» demandada por la carga, incrementa su valor hasta alcanzar su mdximo en un tiempo
t,. A continuacion, y tras un intervalo de tiempo no definido, 7', recuperard su valor inicial
transcurrido un instante ¢ Iz Para este nuevo caso, la respuesta de un regulador LDO ideal,
mostrada en la Figura 2.15a, es instantdnea. Al no presentar una limitacién de ancho de
banda, el lazo de control responde en el mismo instante que la corriente I 4 cambia,
modificando la tensién V47 para ajustar la caida Vg a las nuevas condiciones. De esta
forma, la tensién Vo1 y la corriente I, p permanecen constantes.

La Figura 2.15b presenta la respuesta del regulador LDO en el caso de usar un modelo
de amplificador operacional de un sélo polo y ganancia finita para el amplificador de error,
como el indicado en la Figura 2.13b. Al igual que en la respuesta transitoria de linea, esta
consideracién va a limitar el ancho de banda del lazo de realimentacion, y, por consiguiente,
la capacidad de regulacién del LDO para mantener constante la tensién de salida V7.
En este nuevo caso, cuando la corriente I; 5, , aumenta su valor rdpidamente, el lazo de
control no es capaz de reaccionar ante esta variacion, y el exceso de corriente que demanda
la carga debe ser suministrado por la capacidad Cyy,7, incrementdndose la corriente /-4 p.
Esto provoca una reduccién de la carga almacenada en Cy;7, decrementdndose el valor de
la tensién de salida V7. Una vez que el lazo de control comienza a actuar e incrementa
la tensién de puerta del transistor de paso, I-4p se reduce y la corriente I3, comienza
a aumentar para suministrar el nuevo valor I; 5, . Alcanzado este punto, la tensién de
salida comienza a recuperar su valor nominal. Una vez que el lazo de regulacién consigue
establecer el nuevo valor de V47, la caida Vg logra ajustarse a la nueva condicién y la
tension de salida alcanza su valor nominal. Esta situacién serd permanente hasta que se
produzca un nuevo cambio en la carga.

Por su parte, cuando /; 4 reduce su valor en un breve intervalo de tiempo, la caida V
se encuentra en su valor mdximo debido a que el regulador estd suministrando ; pap ux-
Esto provoca que mientras el lazo de control es capaz de actuar, el exceso de corriente que
se genera sea absorbido por la capacidad de salida, como se refleja en la Figura 2.15b. Por
todo ello, V7 incrementa su valor debido al aumento de la carga de dicha capacidad.
Esta condicion se mantiene en el tiempo hasta que el lazo de control recupera su capacidad
de actuacién. A partir de ese instante, el amplificador de error comienza a incrementar
el valor de V475, reduciendo la caida Vs y, por tanto, la corriente ;¢ entregada a la
carga lo que permite que I-4p se anule y V7 alcance su valor mdximo. A continuacion,
la tension de puerta del transistor de paso alcanzard su valor final, permitiendo que V1
recupere su valor nominal y la corriente ;¢ se ajuste al valor demandado por la carga.
Llegado este punto, el lazo de realimentacion se encargard nuevamente de regular /;;g,
Veare Y Vour-

Como se desprende de esta descripcion cualitativa de la respuesta transitoria de un
regulador LDO, el ancho de banda del lazo de realimentacion, asi como la capacidad
de cargar y descargar la puerta del transistor de paso, son dos parametros criticos a la
hora de conseguir mejorar la respuesta transitoria global . Siguiendo esta linea, se han
publicado durante los dltimos afios una gran cantidad de trabajos, [45-62], que buscan
mejorar la respuesta transitoria acudiendo a técnicas como la polarizacién adaptativa y/o
dindmica del amplificador de error, el uso de amplificadores de error de tipo clase AB o
buffers que permitan cargar y descargar la puerta del transistor de paso rdpidamente, sin
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Figura 2.15 Esquema de un regulador LDO ante cambios (a) en la tensién de alimentacién

y (b) en la corriente de carga .

incrementar el consumo quiescente. Seguidamente, se presentan algunos de los trabajos
mds significativos destinados, principalmente, a mejorar la respuesta transitoria.

Una de las primeras técnicas utilizadas para mejorar la respuesta transitoria de los
reguladores LDOs internamente compensados es el uso de circuitos polarizados dindmi-
camente. Esta se basa en modificar la corriente de polarizacién del regulador conforme
varia I; o, p. Por tanto, para cargas ligeras, dicha corriente se minimiza con el objetivo de
maximizar la eficiencia en corriente. Ahora bien, para cargas altas, se tiende a aumentar
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con la finalidad de incrementar la velocidad del lazo de control y la ganancia, permitiendo
al regulador reaccionar con mayor rapidez a las posibles variaciones de la carga. Por su
parte, la principal desventaja que presenta esta técnica es la propia variacién del consumo
quiescente asi como la complejidad a la hora de disefiar este tipo de soluciones. Esto dltimo
se debe al hecho de que es necesario estudiar cada una de las regiones de funcionamiento
del regulador para comprobar la estabilidad del mismo.

La primera aparicién de un regulador LDO compensado internamente haciendo uso de un
buffer con polarizacién dindmica se presenta en [45], donde el autor usa como amplificador
de error un esquema propuesto por [63]. En este caso, la corriente de polarizacién del
par diferencial es generada mediante un amplificador en corriente. Esto provoca que la
ganancia de lazo abierto de este amplificador operacional autopolarizado se incremente por
un factor g, .r,,siendo g, . la transconductancia del transistor que actia como fuente
de corriente y r,, la resistencia de salida de la etapa que genera la tension de puerta del
mismo. A su vez, la corriente que polariza el par diferencial serd proporcional a I; p4p.-

En [46], los autores hacen uso de un conversor de corriente de tipo I (CCI?) para sensar
la corriente entregada a la carga y poder generar una corriente de polarizacién proporcional
a la misma. La principal ventaja de utilizar este método es que la corriente /g4 sigue con
exactitud a I; o4 p, permitiendo minimizar la regulacién de carga al incrementar el ancho
de banda del lazo de control. La Figura 2.16 representa la celda utilizada para monitorizar
la corriente entregada a la carga.

Vin

Figura2.16 Regulador LDO haciendo uso de un CCI para sensar la corriente I;p4p ¥
generar una corriente de polarizacion/g;, ¢ proporcional.

La idea de sensar la corriente I; 5, se reaprovecha en [48] y [52] para una mejora de la
respuesta transitoria. Los autores de [48] dividen la fuente de corriente que polariza el
amplificador de error en dos, una es la encargada de generar una corriente /4 constante y
de valor reducido. La otra fuente es la responsable de suministrar la corriente proporcional
al valor de la carga, I, 5. Como se desprende de la Figura 2.17, esta corriente es generada
a través de un espejo de corriente simple. De esta forma, al igual que en el caso anterior,
el ancho de banda y el slew-rate del amplificador de error se ven aumentados conforme la

2 Current Conveyor Type I
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carga del regulador se incrementa, permitiendo cargar y descargar la capacidad pardsita
de puerta del transistor de paso con mayor rapidez. Sin embargo, las dimensiones del
transistor encargado de replicar las variaciones de la carga deben ser ajustadas para poder
replicarlas correctamente. Esto se debe a que la caida Vg, que dicho transistor presenta,
es mayor que la tensién de dropout. Por consiguiente, su tamafio debera ser inferior al
del transistor de paso, una vez se consideren los efectos provocados por la modulacién
del canal. El uso de un espejo de corriente simple es replicado en [53] para generar la
corriente de polarizacién adaptativa. A diferencia del trabajo anterior, el amplificador de
error es implementado mediante un transconductor de alto ancho de banda presentando
en [47].

Espejo de
Ves corriente

Figura 2.17 Regulador LDO haciendo uso de un espejo de corriente simple para generar
Ipras €n [48].

El trabajo [52] utiliza el conversor de corriente propuesto en [46] para sensar la carga,
en vez de un espejo de corriente simple, y afiade un nuevo bloque para mejorar los picos
producidos en la tensién de salida como consecuencia de la variacién de la corriente de
carga. Este nuevo bloque se encarga de incrementar ain més el slew-rate del amplificador de

error en el nodo de puerta. Los transistores se han disefiado para trabajar en subthreshold.

De esta forma, en los instantes de cambio de la corriente I}, se puede generar una
corriente alta que ayude a la carga y descarga de la capacidad pardsita del transistor sin
incrementar el consumo quiescente de todo el regulador en condiciones estacionarias.

En [56], los autores proponen el uso de un amplificador de error con polarizacién
adaptativa que presenta una alta ganancia y alto slew-rate. Con ello pretenden mejorar la
respuesta transitoria manteniendo la topologia cldsica de un regulador LDO. En concreto,
el amplificador de error propuesto se basa en los trabajos publicados en [64] y [65]. Por una
parte, la mejora del slew-rate se efectiia mediante un esquema de polarizacién adaptativa
basado en la celda Flipped Voltage Follower (FVF) [66,67]. Como resultado, en presencia
de una sefial de entrada, esta celda permite incrementar la corriente de polarizacién de
la etapa de entrada, superando la corriente de polarizacion Ig;,¢. Sin embargo, cuando
la sefial de entrada deja de aplicarse, el consumo de la etapa de entrada se corresponde
con Ig;,¢. Por su parte, la mejora de la ganancia se efectiia a través de la utilizacién de dos

amplificadores de puerta comiin cuya salida es sumada a través de un espejo de corriente.



30

Capitulo 2. Reguladores de tipo LDO internamente compensados

A su vez, para incrementar atin mas el slew-rate del amplificador de error en el nodo de
puerta, se utiliza un bloque que permite acoplar las variaciones de la tensioén de salida al
nodo de puerta asi como actuar de compensacion, al aprovechar el efecto multiplicador
que presenta. Este bloque estd compuesto por un amplificador de puerta comiin y una
capacidad C,, responsable de compensar el regulador presentado. La Figura 2.18 muestra
la estructura de todo el conjunto.
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Figura 2.18 Regulador LDO haciendo uso de un esquema de polarizacién adaptativa
basado en la celda FVF con mejora de la ganancia.

En contraposicién con los trabajos anteriores, en [54], los autores proponen un esquema
de polarizacién adaptativo que les permite dividir el transistor de paso en dos: uno de
tamano reducido, encargado de suministrar la corriente cuando la demanda por parte de
la carga es baja, y otro, de gran dimensién, destinado a proporcionar altas cargas. Este
ultimo puede ser encendido o apagado en funcién del valor de la corriente I; 4p. Con
ello consiguen que, para corrientes bajas, la segunda etapa del amplificador de error se
encuentre en triodo, apagando el transistor de paso principal. A partir del instante en el que
la corriente I; ;4 p supera un cierto umbral, esta etapa comienza a amplificar, encendiendo
el transistor de mayor tamafio. Esta separacion permite disponer de dos lazos de control,
compuestos por dos y tres etapas de amplificacion. La virtud principal de este esquema es
la mejora de la estabilidad cuando la corriente demandada por la carga es baja, al convertir
el regulador en un sistema de dos polos. Por su parte, la corriente de polarizacién del
amplificador de error es generada a través de un espejo de corriente, de igual forma que
en los trabajos anteriormente analizados. No obstante, en este caso, el transistor utilizado
para sensar la corriente es el transistor de tamafio reducido lo que les permite limitar la
cantidad de corriente que se genera para el amplificador de error. Por tanto, se consigue
reducir el consumo quiescente del regulador sin perder prestaciones. En [61], los autores
presentan un esquema similar. Sin embargo, a diferencia de [54], la corriente I; ;4 se
estima a partir del nodo de puerta.
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Por tltimo, [62] presenta una metodologia de disefio de reguladores LDOs con polariza-
cion adaptativa donde los autores buscan una solucién de compromiso que les permita
optimizar la respuesta transitoria, la eficiencia en corriente y el consumo quiescente. Con
el fin de ilustrar esta metodologia, utilizan el esquema presentando en la Figura 2.19, donde
se puede observar un esquema cldsico de polarizacién adaptativo, junto con el uso de una
compensacion de tipo Nested Miller. A partir de este esquema, se determina la relacion
existente entre la corriente de polarizacién del amplificador de error y el valor minimo de
la corriente de carga para que el regulador sea estable. Ademds, esta relacién les permite
determinar el ratio 6ptimo que debe presentar la fuente de corriente adaptativa para no
degradar la eficiencia en corriente.
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Figura 2.19 Regulador LDO haciendo uso de un esquema de polarizacién adaptativa
basado en la celda FVF con mejora de la ganancia.

Otra técnica utilizada para mejorar la respuesta transitoria de los reguladores LDOs
radica en incrementar el slew-rate del amplificador de error. Esta mejora permite reducir
el tiempo de carga y de descarga de la capacidad pardsita del transistor de paso ya que el
amplificador de error requiere de un menor tiempo para fijar el nuevo valor de tensién en
la puerta del mismo. La utilidad de esta técnica radica en que el consumo quiescente del
regulador no varia en funcién de la carga del mismo, por lo que el punto de operacién del
amplificador de error se mantiene.

Una forma de mejorar esta magnitud se encuentra en el uso de una etapa de salida de
tipo push-pull. Un ejemplo de ello se puede encontrar en [47], donde los autores utilizan
dos amplificadores de puerta comtn y un circuito de suma en corriente. Este tltimo bloque
es necesario para poder controlar la etapa push-pull. Con este esquema, consiguen una
mejora de la respuesta de linea y de carga. Otro ejemplo es el presentado en [49] donde
los autores implementan un circuito para el aumento del slew-rate negativo con el fin de
mejorar la respuesta del regulador frente a incrementos de la corriente demandada por
la carga. Para ello, implementan un segundo lazo de control con alto ancho de banda,
permitiendo al regulador responder con mayor rapidez frente a variaciones de I; o, p. El
mayor inconveniente de este esquema es que la introduccién de este segundo lazo de
control actia al mismo tiempo que el lazo principal, degradando la estabilidad del sistema.
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Ademads, la mejora del slew-rate se hace Gnicamente en un sentido, el negativo. Esto
provoca que el amplificador de error deba prensetar un mayor consumo quiescente debido
a que es el responsable de cargar la capacidad parasita del transistor de paso, cuando la
corriente I o, p se reduce.

Otro circuito para incrementar atin mas el slew-rate puede verse en [55], donde se
hace uso de un amplificador clase AB, basado en un OTA publicado en [64]. Este bloque
se encarga de controlar la etapa push-pull a través de dos comparadores en corriente,
responsables de detectar si se estd produciendo un incremento o una reduccién de la
tension de salida V7. De esta forma, si la corriente I; 4 se reduce rdpidamente, la
salida del comparador asociado se activa, incrementando la corriente de carga de la
capacidad pardsita. En el caso contrario, cuando /;,p se incrementa, V7 tiende a
disminuir. Este cambio es detectado por el otro comparador, provocando el aumento de la
corriente de descarga. Como consecuencia, se consigue mejorar la respuesta en gran sefial
del regulador de forma independiente del lazo principal de control.

Otro ejemplo de uso de esta variante para mejorar el slew-rate se presenta en [57]. Los
autores proponen el uso de un transistor de paso que integra un buffer con una etapa de
salida de tipo push-pull para manejar la puerta del transistor de paso. La finalidad de este
buffer es doble. Por una parte, desde el punto de vista de gran sefial, ayuda a evitar la
limitacién por slew-rate del amplificador de error. Por otra, desde un punto de vista de
pequeiia sefial, ayuda a mejorar la estabilidad de todo el sistema, al empujar a frecuencias
mds altas el polo debido a la capacidad parasita del transistor de paso.

Otra forma de mejorar la respuesta transitoria se basa en la utilizacién de acoplamientos
RC que permitan mejorar el slew-rate del amplificador de error en los momentos de
variacién de la tensién de entrada o de la corriente requerida por la carga. Un ejemplo de
esta técnica se presenta en [50] donde se propone un circuito de polarizacién dindmico
que aprovecha los acoplamientos RC, para incrementar la corriente del amplificador de
error, en los instantes de cambio de la tension de salida. Para ello, los autores utilizan dos
comparadores que les permiten detectar cudndo se estd produciendo una variacién en la
tension V7 y en el sentido en que ésta se da. Estas sefiales son las utilizadas para generar
los incrementos de la corriente de polarizacién. El trabajo [51] usa las tensiones V7 y
Vrer para incrementar la corriente de la etapa de salida del amplificador de error.

Por ultimo, otra variante destinada a la mejora de la respuesta transitoria se corresponde
con el trabajo presentado en [60] donde los autores modulan la tensién de sustrato del
transistor de paso para reducir su tension umbral V;;,. Esto les permite, dada una corriente
I; o4p maxima, reducir el tamafio del transistor. Por tanto, la capacidad parasita asociada a
la puerta del mismo se reducird, empujando el polo dominante del sistema a una frecuencia
mds alta. Esto permite un incremento del ancho de banda de todo el sistema que repercute
en una mejora del tiempo de respuesta. Para modular la tensién de sustrato, los autores
utilizan un segundo amplificador de error que les permita fijar correctamente dicha tension,
evitando que el diodo que forma la unién sustrato-fuente entre en conduccién. El principal
inconveniente de esta técnica radica en el uso de este segundo amplificador que requiere
de un gran ancho de banda, y, por tanto, un alto consumo quiescente para garantizar la
estabilidad de todo el sistema.

En la Tabla 2.2 y Tabla 2.3 se recogen las principales caracteristicas de los trabajos
anteriormente mencionados.
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2.2.3 Rechazo a las variaciones de la tension de alimentacion

El rechazo a las variaciones de la tension de alimentacion (en inglés, Power-Supply Ripple
Rejection o PSRR) hace referencia a la capacidad de regular la tensién de salida V,,, frente
auna tensién de entrada ruidosa. A diferencia de la regulacion de linea, el PSRR determina
la medida en la que las perturbaciones de baja y/o alta frecuencia existentes en V;, van

a aparecer en la tension regulada. La Figura 2.20a muestra los diferentes caminos que

afectan al PSRR en un regulador LDO junto con una representacion del PSRR, Figura 2.20b.

Como se puede observar, existen tres caminos diferentes que contribuyen al PSRR. El
primero de ellos procede del bloque que genera la tensién Vi . Este camino contribuye
fundamentalmente a las bajas frecuencias. El segundo se origina como consecuencia del
valor finito que posee el amplificador de error al rechazo de las variaciones de la tensién
de alimentacién. El dltimo camino estd compuesto por dos contribuciones. Por un lado,
el del bucle principal de regulacién y, por otro lado, el caricter finito de la resistencia de
salida del transistor de paso asi como la presencia de capacidades pardsitas que acoplan
las altas frecuencias a la salida.

PSRR [dB]

Path 1 |Path 2|Path 3
P

>
frecuencia [Hz]

(b)

Figura 2.20 Representacion de las posibles contribuciones al PSRR. (a) Caminos desde
V., a V,,, por donde las interferencias de la linea pueden acoplarse y (b)

contribuciones de los diferentes caminos al PSRR .

Para determinar como afectan cada una de estas contribuciones a un regulador LDO, se
utilizard el modelo de pequeiia sefial mostrado en la Figura 2.21, donde el amplificador
de error ha sido sustituido por un amplificador ideal de ganancia A, y un tnico polo,
®, =1 /Rpcp' En el caso del transistor de paso, éste se ha modelado utilizando un
modelo de pequefia sefial para frecuencias medias, donde se han tenido en cuenta todas
las capacidades pardsitas que afectan. Por tltimo, la impedancia de salida se ha modelado
Unicamente como una capacidad, puesto que el objetivo de este estudio son los reguladores
LDO compensados internamente para su utilizacién en SoCs. Por tanto, la capacidad C,,,
se corresponde con la suma de las capacidades pardsitas que el regulador observaria desde
cada una de las cargas colocadas a su salida. Si se desea extender el estudio a reguladores
lineales compensados externamente, seria necesario considerar la inductancia pardsita, L,.,

y la resistencia serie equivalente, Ry g, presentes en cualquier condensador fisico.
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Resolviendo las ecuaciones nodales del modelo anterior, se tiene la Ecuacion (2.16).

2
Vou(s) _ Reg 1 8mprop+s-aits”-a

PSRR(s) = =— 2.16
( ) Vin(s) Top l+gmpRquvﬁ+s'bl+s2'b2 ( )
donde
Roy = (Rppi + Ry IR |7, (2.17)
R.
B = fb2 (2.18)
Ry + Ry
a1 =R, (14 8prop) [Cp+ Ca] + 70y [Cap + Cud] (2.19)
a; = r()pRp [th + Csd] [Cp + Cgs + ng] + r()pRngngd (2.20)
by =Ry [Cour +Coq+Cap +Cog] +R,, [Cpy 4 Cog + Coy] +
+gmpRngdReq _RequdAvﬁ (2.21)
by=R,R,, [ [Cour +Coa+Cap+Cra] [Cp+Co +Cpa] — cgzd} (2.22)
T Vin
N Ce+Cep Cyp+Csq

.
I
. S
. e
I eae Seo V.
' o

.~ sg| — —
| ' s — BmpVsg S Fop ———

.
i N

Figura 2.21 Modelo de pequeiia sefial utilizado para el célculo del PSRR.

Asumiendo que g,,,r,, > 1, y particularizando la Ecuacion (2.16) para s = 0, puede
verse que el valor del PSRR coincide con el de la regulacion de linea, Ecuacién (2.6).
Este resultado era de esperar debido a que la regulacién de linea mide la inmunidad de la
tension regulada a variaciones de la tensién de DC de V.

PSRR(0) — Nea 1 *8mplop 1
Top 1+gmpRquvﬁ Avﬁ

La Figura 2.22a muestra una curva tipica de PSRR para un regulador LDO compensado
internamente. Como se puede observar, a partir de @, ~ 1/R » [C »+C gd] , larespuesta
se degrada, como consecuencia de la pérdida de ganancia del bucle de regulacién. Esta
degradacion persiste hasta que se hace dominante el efecto de la impedancia de salida. No

(2.23)
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obstante, cuando se trata de un LDO compensado externamente, donde la capacidad Cpyr
es dominante, el efecto de la impedancia de salida se observa en un rango de frecuencias
mucho menor. Esto provoca que el efecto de la pérdida de ganancia del bucle de regulacion
se reduzca, logrando un mejor PSRR a altas frecuencias. Dicho resultado se puede observar
en la Figura 2.22b. La Tabla 2.4 recoge los valores utilizados para la obtencion de las
curvas mostradas en la Figura 2.22.

PSRR (1, =100 [mA]) PSRR (1,,, =100 [mA])

30
AFO=00

e g i #
2 ¢\ ¢ /
100 \cg;o_o_o_o o0 ¢
1% o o-0-0-0-2 SO 100)
:120 1500000
1 *© Frecuencia [Hz) *© " o ! Frecuencia [Hz] 10 m
(a) (b)
Figura 2.22 Ejemplo de PSRR para un LDO compensado (a) internamente y (b) externa-

mente.

Tabla 2.4 Tabla con los valores utilizados para la obtencién de las curvas mostradas en la

Figura Figura 2.22.
Magnitud Valor Magnitud Valor
A, 10°[V /V] Emp 0.776[Q7]
Ry 10[kQ] Cys 10.85[pF]
R; 10[Q] Coa 6.685[pF|
R, 1[kQ] Cop 0.779[pF]
C, 25[pF] Cup 4.636[pF]
W/L 250 x (50/0.18)[um]/[um] Cy 27.65[fF)]

Como se desprende de la Figura 2.22, en los reguladores LDO compensados internamen-
te existe una degradacion de prestaciones en las frecuencias intermedias. En los dltimos
afios, se ha visto un creciente interés por resolver esta problemadtica [68—84]. Una de las
soluciones maés sencillas presentadas consiste en la utilizacién de un filtro RC paso de
baja que atentie la tensién de entrada, [68]. La principal ventaja de este método es que la
atenuacion extra que supone este filtro paso de baja se refleja directamente en el PSRR
del regulador. No obstante, el valor de la resistencia utilizada debe mantenerse bajo (en
el rango de 1-10€2), para minimizar la potencia disipada en ella y evitar la reduccion del
rango de tension disponible. Por tanto, para que el filtro paso de baja sea relevante, el
valor de la capacidad debe incrementarse a valores comprendidos en el rango de 1-100uF,
haciendo imposible su integracién dentro del dado de silicio. Como consecuencia de estas
restricciones, esta técnica no es viable en sistemas que requieren de una alta escala de
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integracion (SoCs), baja tensién de alimentacion y bajo consumo. De igual modo, si el
filtro paso de baja se implementa mediante una inductancia, el valor requerido para la
misma y la potencia disipada en la resistencia de deriva, debido a la disparidad entre los
valores de la impedancia de la fuente ( encargada de suministrar la tensién V;y al circuito)
y la entrada del regulador, hacen inviable su integracién dentro de un sistema.

Los autores de [69,71] proponen una técnica para mejorar el PSRR de un regulador LDO
basado en la utilizacién de un transistor NMOS que actda como cascodo del transistor de
paso [85]. La Figura 2.23 muestra un esquema simplificado de la técnica. De esta forma, se
aisla la fuente del transistor de paso de las posibles fluctuaciones de la tensién de entrada.
No obstante, para el correcto funcionamiento del cascodo, se requiere que la tensién de
puerta del mismo sea mds alta que la tension V. Ademads, al actuar este transistor como
un seguidor de tension, es importante minimizar el ruido en su terminal de puerta. Por este
motivo, los autores introducen una bomba de carga encargada de alimentar a la referencia
mostrada en la Figura 2.23. El filtro paso de baja que se coloca a la salida de la referencia
permite atenuar atin mds las variaciones de V;, en dicha tensién de polarizacién. Haciendo
uso de esta estrategia, los autores consiguen una mejora cercana a los 30dB para una
frecuencia de S0MHz. Sin embargo, el principal problema de esta técnica radica en el
incremento de la tension de alimentacion, provocando que el regulador LDO requiera
de una tensién de dropout cercana a 0.6V, valor inapropiado para los actuales requisitos.
Otra desventaja es el consumo de drea que implica la integracion de la bomba de carga, la
referencia y el transistor NMOS cascodo, cuyas dimensiones deben permitir el paso de la
corriente /; o4p mdxima. Esta misma técnica se puede observar en [72,73]. Sin embargo,
los autores sustituyen el circuito que genera la referencia por un regulador lineal con un
elemento de paso formado por un transistor NMOS. Esta modificacién les permite reducir
la potencia disipada por la referencia usada en [71] asi como el tamafio de las capacidades
de la bomba de carga, ya que este elemento s6lo se encarga de alimentar al amplificador
de error del regulador (1uA). Por su parte, en [73], [81] hacen uso de dos reguladores
auxiliares para aumentar la inmunidad de la tensién de puerta del transistor cascodo, y, en
consecuencia, el nivel de desacople del transistor de paso. Esto provoca que la tensién de
dropout del regulador se vea incrementada para albergar a este segundo regulador.

Una forma alternativa propuesta por [70] es el uso de un circuito de réplica que propor-
cione una version escalada de la corriente suministrada a la carga. De esta forma, se puede
tener un segundo lazo de control de baja ganancia y alto ancho de banda, lo que permite
conseguir una respuesta transitoria adecuada a la aplicacion sin necesidad de degradar
el rechazo a las variaciones de la tensién de alimentacién. Para ello, los autores separan
el camino directo de ganancia del camino de realimentacién, sumando ambos caminos
mediante un amplificador de corriente. Sin embargo, el principal inconveniente de esta
aproximacion es el parecido que debe tener el circuito de replica con el principal, a través
de las diferentes regiones de funcionamiento, complicando la arquitectura excesivamente.

En [74,75], los autores proponen un nuevo esquema para incrementar el PSRR en alta
frecuencia. Para ello, introducen un camino directo entre la tension de entrada (terminal
de la fuente) y la puerta del transistor de paso, que permite acoplar sus fluctuaciones. De
esta forma, se consigue que la corriente del transistor de paso sea independiente de las
variaciones de Vjy, puesto que se ha eliminado la dependencia de la tension Vg con ésta.
Como resultado, en la carga no aparecerdn estas variaciones. No obstante, para poder
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Figura 2.23 Diagrama de bloques de la técnica propuesta en [69,71] para mejorar el PSRR.

efectuar esta cancelacion es necesario amplificar las variaciones de la tensién de entrada a
un valor de (8,,, + 8asp)/&mp» asi se compensa el efecto de la resistencia de salida finita
del transistor de paso, ademds de generar un cero en la respuesta del PSRR que permite
cancelar el efecto del polo dominante del regulador LDO. Por tanto, se consigue extender
la atenuacion en baja frecuencia hasta los 9MHz. La Figura 2.24 expone el diagrama de
bloques de la implementacién llevada a cabo por los autores.

Una solucién equivalente se propone en el trabajo [78]. Los autores optan por introducir
un filtro paso de banda como camino directo de acoplamiento de la tensién de entrada. En
este caso, la segunda etapa del amplificador de error es utilizada para realizar la suma en
corriente del lazo de realimentacién creado por el amplificador de error y el filtro paso
de banda. El principal problema de esta solucién radica en que s6lo permite mejorar la
capacidad para rechazar fluctuaciones en la tensién de alimentacién en las frecuencias
medias, requiriendo de un circuito de ajuste para adaptarse a las diferentes condiciones de
carga.

El trabajo desarrollado en [82] propone un técnica de mejora del PSRR basada, también,
en la generacién de un camino directo entre la tension de entrada y el nodo de puerta
del transistor de paso. A diferencia de los trabajos anteriormente analizados, donde la
tension de alimentacién se amplificaba o filtraba, esta nueva técnica sirve para generar una
corriente proporcional a las variaciones de la tensién de alimentacién. Para ello, se utiliza
una réplica escalada del transistor de paso polarizado con una corriente I; , correlada
con I; o4p. Esto permite que los pardmetros de pequefia sefial de la réplica tengan un
valor equivalente a los del transistor de paso. En la puerta de dicho transistor, es donde se
lleva a cabo el acoplamiento de las fluctuaciones de la tension de entrada a través de una
conexién diodo. Esto permite generar una corriente proporcional a dichas variaciones. A
continuacién, dicha corriente es amplificada para conseguir que la funcién de transferencia
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Figura 2.24 Diagrama de bloques de la técnica propuesta en [75] para mejorar el PSRR.

entre la puerta y la tension V; sea 1. Por tltimo, esta corriente es convertida a tension, por
medio de un buffer de corriente, y acoplada al nodo de puerta del transistor de paso. Con
este proceso, la tensién Vg del transistor de paso no dependerd de la tensién de entrada,
consiguiendo incrementar el PSRR hasta que este camino pierda ganancia en frecuencia. La
ventaja principal de este esquema radica en que es apto para cualquier condicion de carga
del regulador LDO y no hace uso de capacidades externas, por lo que resulta conveniente
para su integracion en sistemas SoCs. Ahora bien, la complejidad del disefio supone su
desventaja mas destacable.

En la Tabla 2.5 se muestran las caracteristicas de los trabajos anteriormente presentados.
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2.3 Comparativa estado del arte

De la seccién anterior se desprende que un regulador LDO internamente compensado
requiere de un bajo consumo quiescente, una rapida respuesta transitoria y un alto rechazo
a las variaciones en la tensién de alimentacion. Este conjunto de requisitos dificulta
enormemente el estudio comparativo de los diferentes trabajos publicados debido a que
cada uno de ellos mejora alguno de los aspectos anteriormente mencionados. Por este
motivo, para poder llevar a cabo una comparativa objetiva, es necesario utilizar una figura
de merito (FOM 3) que permita evaluar, de manera equitativa, los diferentes trabajos. En
este sentido, se utilizard la FOM propuesta en [86] que posibilita comparar la respuesta
transitoria de los diferentes reguladores a partir del consumo quiescente (), la méxima
corriente que es capaz de entregar el regulador a la carga (/;gap qy) Y €l tiempo de
respuesta (7}). Esta dltima magnitud se define segtin la Ecuacién (2.24), donde AV, 7
representa la mdxima variacion de la tension V1 cuando se produce una variacion de la
linea o de la carga. La Ecuacién (2.25) presenta la expresion final de la FOM. Como se
puede observar, cuanto menor sea el valor de la FOM, mejor serd la respuesta transitoria
del regulador LDO frente a variaciones.

CorAV,
Tr: ouT our (224)
ILOAD.max
I, Co AV, 1 AVl
FOM =T, q _ ~our2Your q = Cour— oUT’q (2.25)
11 0AD max Troapmax  1LoAD max 150AD max

La Tabla 2.6 recoge los valores obtenidos de la FOM por los principales reguladores
LDOs compensados internamente que se han publicado en los dltimos afios. Por su parte,
la Figura 2.26 representa en el eje de ordenadas el valor de la FOM obtenido frente al
consumo quiescente de los trabajos publicados. En este caso, cuanto mds cercano al origen
de coordenadas, mejor serd el rendimiento del regulador. Segtin muestra la leyenda, las
referencias que aparecen en color azul se corresponden con aquellos trabajos que se han
centrado en mejorar la estabilidad, el color rojo representa a los reguladores que mejoran
la respuesta transitoria, usando técnicas como la polarizacién activa y, por dltimo, el color
negro, representa a aquellos que se han centrado en mejorar el rechazo a variaciones en la
tension de alimentacion.

Atendiendo a los resultados mostrados en la Tabla 2.6 y la ??, el regulador que con-
sigue la mejor FOM de los trabajos expuestos es el presentado en [56] con un valor de
24.28fs. Este se corresponde con uno de los trabajos destinados a mejorar la respuesta
transitoria gracias al uso de una amplificador con polarizacidon adaptativa basado en el
trabajo pbulicado en [64] y [65]. Sin embargo, a pesar de conseguir el valor mds bajo de la
comparativa, en la ?? aparece en la zona central, indicando que el ratio entre la eficiencia
energética y la respuesta transitoria es mejorable. Esto se debe al gran consumo quiescente
que presenta el trabajo cuando la corriente de carga I; o, €s alta.

El segundo mejor regulador de la comparativa se corresponde con el propuesto en [78].
A pesar de tratarse de un trabajo que se centra en la mejora del PSRR del regulador, su

3 Figure of Merit
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respuesta transitoria es equiparable a la de los trabajos que proponen técnicas especificas
para mejorarla gracias a la utilizacién de un amplificador de error basado en el trabajo
publicado en [34]. Para incrementar la respuesta transitoria, los autores utilizan una etapa
de salida tipo push-pull. El transistor PMOS es controlado por la salida de la primera etapa
mientras que el transistor NMOS es gestionado por la salida negativa del par diferencial de
entrada. Esto permite incrementar la corriente en el nodo de puerta del transistor de paso
en los momentos de transicién sin necesidad de incrementar el consumo quiescente de
todo el sistema. No obstante, a pesar de presentar la FOM mads baja de toda la comparativa,
no presenta el mejor ratio de respuesta transitoria frente a eficiencia energética. Por este
motivo, el trabajo se halla en la zona media del eje de abscisas. De acuerdo a la ??, el
trabajo que presenta el mejor ratio es el propuesto en [47] cuyo consumo estdtico es de
tan sélo 1.2uA. Sin embargo, las grandes variaciones que sufre la tension V7 cuando
cambia la corriente entregada a la carga penalizan su FOM.

Tabla 2.6 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.

[31] [39] [40]% [41]* [42] [44] [46]  [47]
T, [ns] 0.19 032 42 036 5.18 140 0.025 1.5

FOM, [fs] 722 416 16380 388.8 2331 63000 107.29 36

[48]  [49] [50]1 [52] [53] [54] [55]  [56]

T, [ns] 0.036 0.175 170 0.155 0474 0.0688 047 0.117
FOM, [fs] 245 65.975 4420 589.16 33.18 56.69 65.8 24.28

[57] [58]  [59] [61]1  [62] [72] [73] [76]
T, [ns] 0394 284 0362 021 0.195 7.13 1.4 690
FOM, [fs] 127.59 2.77e5 156.384195.3 27495 4.99e4 2.89e4 2.65¢7

[78] [811° [8117 [82]
7. [ns] 0.0392 1.167 1225 04

FOM, [fs] 29.01 2.78e3 4.48e3 440

“Valores obtenidos por simulacién b No aporta informacion sobre la capacidad de carga
¢ Un s6lo pre-regulador 4 Dos pre-reguladores

Segtin esta comparativa, los trabajos que obtienen mejores resultados son aquellos
que proponen una mejora de la respuesta transitoria debido a que la FOM propuesta
en [86] favorece este aspecto. Como contrapartida, otros autores han propuesto diferentes
FOMs que permitan evaluar otros aspectos de un regulador LDO compensado internamente
distintos a la respuesta transitoria frente la carga. Las FOMs mds representativas se recogen
en [47], [87] y [88].

En el primer caso, [47], los autores proponen una FOM que enfatiza el tiempo de
respuesta del regulador a diferencia de la FOM tradicional utilizada, Ecuacién (2.25). Para
ello, se propone la sustitucion del pardmetro 7,, Ecuacién (2.24), por el propio tiempo de
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establecimiento. No obstante, Is autores no especifican cémo determinan el valor de esta
magnitud. La Ecuacién (2.26) muestra la expresion final de la FOM indicada.

I
FOM, = Trﬁ (2.26)

LOAD
Ahora bien, los autores de [87] proponen una versién modificada de la figura de mérito
mostrada en la Ecuacién (2.25), que busca normalizar el impacto que presenta el tiempo
de subida, 7,;,, y de bajada, #,;, del estimulo utilizado para verificar el comportamiento
del LDO frente a variaciones de la carga. Con ello, se busca establecer una comparativa
més justa, dada la disparidad de criterios existentes en la literatura para verificar el compor-
tamiento de este tipo de celdas. La expresion final de la FOM propuesta se puede observar
en Ecuacién (2.27), donde K =1t,;, /t,;,|™™. Este pardmetro serd siempre mayor o igual
que la unidad, puesto que en el mejor caso, el tiempo 7, 0 74, utilizado coincidird con

el minimo.

AVoyrl
FoM; =k —291"4 (2.27)
AILOAD
DUT {>c {>o
x1 x4 x16 x64

dela

Figura 2.25 Esquema conceptual para determinar la métrica F Oy 4,4, de un inversor.

Por ultimo, en [88] se proponen dos nuevas figuras de mérito basadas en las anteriores,
persiguiendo establecer una comparativa mas justa. Estas nuevas FOMs se corresponde
con las mostradas en la Ecuacién (2.28) y la Ecuacién (2.29). En el caso de la Ecuacion
(2.28), y puesto que la relacion entre la variacion que sufre la tensién V1 con respecto al
tiempo 7,5, 0 24y €s no linear, los autores introducen una dependencia del factor K, usado
en la Ecuacion (2.27), con la raiz cibica. A su vez, normalizan la respuesta transitoria
haciendo uso de la métrica independiente del proceso F Oy 4.4y, [89-91]. Esta se basa en
la estimacion del retraso introducido por un inversor cuando se excita tal y como representa
la Figura 2.25. La puerta del inversor con tamafio unidad se altera a través de un inversor
de tamafio 1/4, mientras que a su salida, el inversor unitario encuentra un conjunto de
cuatro inversores de tamafio x4. Con estas modificaciones, se pretende eliminar la ventaja,
debida a su mayor velocidad, que presentan las tecnologias modernas. La segunda FOM
propuestas por estos autores, elimina el factor K de escalado usado en la Ecuacién (2.27)
y la Ecuacién (2.28), conservando unicamente la normalizacién por el término F Oy g,/4y-
En esta nueva FOM, el tiempo de respuesta 7,. se determina como el tiempo que tarda el
regulador en establecer la salida frente a un cambio de la corriente de carga I; . p.

AVoyr [, + Ioap|™)]
F04,delayAILOAD

FOM, =K'/ (2.28)
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I + I min
FOM, = T,w (2.29)
FO4,delayAILOAD
Para finalizar la presentacion de las diferentes figuras de méritos que se han publicado
en la literatura, se presenta en la Tabla 2.7 una comparativa del valor obtenido por los

diferentes reguladores previamente estudiados.

Tabla 2.7 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.

[31] [39] [401° [4117 [42] [44] [46] [47]
FOM, [fs] 72.2 416 16380 388.8 2331 63000 107.29 36
FOM, [ps] 760 19500 9750 2160 2250 1800 858.3 96
FOM; [mV] 7.22 104 1638 19.44 2331 6.3 515 0.72
FOM, [V /us] 1.680 9.232 6.499 11936 7.360 1.423 10.244 34.777
FOMs [picol 1905 7.831 3.333 14.286 3.061 2.190 58.390 5.423

[48] [49] [50] [52] [53] [54] [55] [56]
FOM, [fs] 245 65975 4420 589.16 33.18 56.69 658 24.28
FOM, [ps] 34025 3393 3640 9120 105 4944 378  134.88
FOM; [mV] 245 066 044 589 1.66 1.7¢6 658  6.07
FOM, [V /us] 3.856 0967 1.099 19.089 6.774 645.248 16.935 126.617
FOMs [picol 4.972 0.256 0.095 26.533 1.940 9.055e6 7.763  29.375

[57] [58] [59] [61] [62] [72] [73] [76]
FOM, [fs] 127.59 2.77e5 156.384 1953 27495 4.99e4 2.8%9e4 2.65¢7
FOM, [ps] 388.8 1.948e5 5313.6 1581 42300 14000 11700 3.072¢7
FOM; [mV] 0.64 13.83 156 15.62 2750 2995 289 8.832¢7
FOM, [V /us] 5.035 109.149 6.171 15.578 18.080 61.696 45.028 3020.31
FOMs [picol 1.187 35.678 0.791 13.773 19976 2.857 0.608 6.095¢6

(78]  [811° [8117 [82]
FOM, [fs] 29.01 278¢3 4.48¢3 440
FOM, [ps] 296  23833.3 36583.3 6600
FOM; [mV] 14504 16.68 2689 22
FOM, [V /us] 8489 8362 13.477 6.270
FOM;s [pico] 6.380 8.107 12.443 1.455

“Un sélo pre-regulador > Dos pre-reguladores  © Valores obtenidos por simulacién
4 No aporta informacién sobre la capacidad de carga
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2.4 Conclusiones

Este capitulo ha presentado la topologia clasica utilizada para la implementacién de un
regulador LDO compensado internamente, asi como los principales problemas que afectan
a esta estructura.

En primer lugar, desde el punto de vista de la estabilidad de todo el regulador, el hecho
de asociar el polo dominante a un nodo interno del circuito provoca que los polos no domi-
nantes estén fijados por la carga. Esto conduce a que a medida que la corriente demandada
por la carga varie, su posicién se modifique, afectando seriamente a la estabilidad del
regulador. Por tanto, serd necesario realizar un estudio de los polos y ceros del sistema para
diferentes regimenes de funcionamiento que permitan garantizar la estabilidad en todos
ellos. Una de las principales soluciones que se muestran en la literatura, se corresponde
con la utilizacién de técnicas cldsicas de separacién de polos junto con nuevas alternativas
destinadas a controlar el factor de calidad del par de polos complejos conjugados no
dominantes.

La respuesta transitoria ocupa otro aspecto muy importante que debe resolverse, pues-
to que repercute, de forma directa, en el funcionamiento de la carga. Por ejemplo,una
reduccién abrupta de la tension de salida puede provocar que el sistema conectado al
regulador se apague. En este sentido, la ausencia de una capacidad de salida C;;1 de gran
valor provoca que estas variaciones no puedan ser amortiguadas, cediendo o absorbiendo
parte de su carga. Por tanto, se debe intentar minimizar las variaciones y el tiempo de
establecimiento de la tensién de salida V7. Siguiendo este razonamiento, las técnicas
propuestas para mitigar este problema se han basado en el uso de esquemas de polarizacion
adaptativos y etapas de salida en el amplificador de error que mejoren el slew-rate en el
nodo de puerta del transistor de paso.

El tercer gran problema que afecta a este tipo de circuitos se corresponde con las
variaciones en la tensidn de entrada debido a su aplicacidn, al ser utilizado, principalmente,
en sistemas SoCs donde van a coexistir sistemas digitales y analdgicos. Por tanto, es
necesario mejorar el rechazo a estas variaciones en todo el espectro de frecuencias para
aislar en la medida de lo posible los bloques sensibles de las sefiales de alta frecuencia
procedente del resto de bloques.

Por tltimo, se presenta una comparativa de los trabajos presentados en la literatura con
el objetivo de solventar alguno de los problemas anteriormente comentados. Ademads, se
introducen las principales figuras de méritos utilizadas para comparar los reguladores
expuestos.






Enfoque alternativo: FVF

La topologia clasica de un regulador LDO precisa de una alta ganancia de lazo para mejorar
su capacidad de regulacion, como se ha visto en la Ecuacién (2.4) y Ecuacién (2.6). Sin
embargo, este incremento de ganancia tiene como contrapartida una degradacion de la
estabilidad en lazo cerrado de todo el sistema, al acercar los polos no dominantes a la
frecuencia UGF. Por tanto, es necesario establecer una solucién de compromiso entre la
precision con la que se desea generar la tension regulada V1 y la estabilidad de todo el
sistema, [92,93].

N

\
_| | Mg ass

VOUT

l)II.C)AD

IBIAS,I

Figura 3.1 Esquema de un regulador LDO usando la celda (a) FVF y (b) CAFVF .

A pesar de los esfuerzos dedicados a paliar esta problemdtica mediante el uso de las
técnicas vistas en el capitulo anterior, diversos autores han optado por la bisqueda de
una topologia alternativa que presente de forma inherente una buena regulacion. En este
sentido, la celda Flipped Voltage Follower, FVF, [66,67] cumple con estas expectativas
y ha sido utilizada como regulador LDO como consecuencia de su baja impedancia de
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salida y gran estabilidad en frecuencia. No obstante, uno de los primeros usos de esta
celda como regulador LDO se corresponde con [86], donde los autores utilizan la celda
Cascode Flipped Voltage Follower [94] (en adelante, CAFVF) como etapa de potencia.
Con anterioridad, esta misma celda habia sido utilizada como buffer en [95] para manejar
la puerta del transistor de paso.

En este capitulo, se procederd a describir las celdas FVF y CAFVF y su funcionamiento
como regulador LDO. Esta descripcion permitird ver las ventajas e inconvenientes que este
esquema presenta frente a la topologia cldsica. Seguidamente, se presentardn los trabajos
publicados en la literatura cientifica que han hecho uso de esta celda para implementar
reguladores LDOs. Por tltimo, se mostrardn las aportaciones que se han realizado para la
mejora de las prestaciones del CAFVF, desde el punto de vista de su respuesta transitoria
y regulacion.

3.1 Regulador LDO basado en el FVF y CAFVF

La celda FVF, Figura 3.1a, supone una evolucién del amplificador en configuracién de
drenador comin o, también denominado, seguidor de tensidén. A pesar de haber sido
utilizada con anterioridad en la literatura cientifica, no es hasta la referencia [66] cuan-
do se identifica esta celda y se acufia su nombre. Su principal ventaja radica en la baja
impedancia de salida que presenta, r, = 1/g)e4 g%”“‘“ MEA | lograda, gracias a la realimen-
tacion local introducida. Esta caracteristica permite al FVF suministrar una gran cantidad
de corriente a la carga. Sin embargo, su capacidad de absorcion estard limitada por la
corriente de polarizacién de la rama, representada por la fuente Ip; ¢ en la Figura 3.1a.
Este comportamiento va a provocar que, al ser utilizado como un regulador LDO, el FVF
sea capaz de responder rdpidamente ante una demanda de corriente por parte de la carga.
Por el contrario, su tiempo de respuesta vendrd determinado por la corriente Ig;44;. Si se
opta por usar un valor pequefo de /g4 ; para reducir su consumo quiescente, el tiempo
que la tension de salida V5,1 tarde en recuperar su valor nominal se verd notablemente
incrementado.

La Figura 3.2 establece una comparativa de la estructura del FVF con la topologia cldsica
de un regulador LDO. Como se puede observar, el transistor M, se corresponde con el
transistor de paso, encargado de suministrar la corriente necesaria a la carga. Por su parte,
el transistor My, actia como amplificador de error, puesto que se trata de un amplificador
en configuracion de puerta comiin. De esta forma, la tensién V5;;7 es comparada con una
referencia de tension, Vi, para generar la sefial de control de la puerta del transistor de

paso. Este mecanismo permite ajustar la tensién V47, a través de la realimentacion local,

. M .
de forma que la caida Vi /" se corresponda con el valor adecuado que permita generar la

corriente I o4 p requerida.

La tension Vgp se relaciona con V7 a través de la Ecuacién (3.1) donde Vg [ME
coincide con la caida Vg del transistor que actia como amplificador de error. Esta tension
es un valor constante e independiente de la corriente requerida por la carga.

Vour = Vrer + Vs MEA (3.1
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Figura 3.2 Comparativa entre la (a) topologia cldsica y (b) basada en el FVF .

El mecanismo por el cual la tension Vo1 se regula se representa en la Figura 3.3. En
concreto, cuando la corriente demandada por la carga [; 4, aumenta su valor de forma
repentina, la tensién Vj,r tenderd a reducir su valor, quedando por debajo del valor
establecido por Vigp. Por tanto, la caida Vgg|ME4 reducird su valor provocando que la
tension Vg, disminuya, debido a la ganancia no inversora del amplificador de puerta
comun que constituye My ,. De esta forma, la VSG|MP"” se incrementard, aumentando la
corriente que se inyecta a la carga y a la capacidad de salida, Cyyr. Debido a esto, la
tension V¢ ird aumentado hasta alcanzar de nuevo su valor nominal. En el caso contrario,
si I; g4p reduce su valor, la tension V7 tiende a incrementarse, aumentando la caida
Vs|ME4 y, en consecuencia, la tension Vg, rz. Asi, la corriente que inyecta el transistor
de paso a la carga se verd reducida, al decrementar su cafda Vy;|Mres. Este mecanismo
permitird que la tension de salida reduzca su valor hasta alcanzar el establecido por la
referencia Vpp nuevamente.

ILOAD

VOUT N

VREF

VSG I MEA

7

VSGIMpass

VG ATE

Figura 3.3 Mecanismo de regulacién de un regulador LDO basado en el FVF.
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La primera vez que se hace uso del FVF como regulador LDO es en [96] y [97]. Aqui,
los autores utilizan la estructura mostrada en la Figura 3.1a para generar la tensién regulada
Vo junto con un amplificador de ganancia unitaria para la generacion de la tensién Vp .
El disefio completo se presenta en la Figura 3.4. Como puede apreciarse, la tensién Vp;,
procedente de una referencia de tension y provista a la entrada del amplificador de ganancia
unitaria, es reproducida a su salida. Esto provoca que la tensién Vg quede definida por
la Ecuacion (3.2).

AT s
H W

I—XBG | Vger |
| | Mea

MEA,l

2lainsa loms. @ (T @

- - - - -
Amplificador para
generar Vgge

ILOAI’

Figura 3.4 Regulador LDO basado en el FVF presentado en [97].

Vier = Vg — Vg |MEA! (3.2)

Haciendo el transistor Mg, | en conexion diodo, insertado en la etapa de salida del

amplificador, igual al transistor My, y al tener la misma corriente de polarizacién, se

. M, ; .. . .
cumple que la caida VSGEA'l = VSAébA. Por tanto, usando la Ecuacién (3.1) y la Ecuacién

(3.2) se llega a la relacion expuesta en la Ecuacion (3.3).

Vour = Vrer (3.3)

El gran inconveniente que presenta este trabajo se correspoden con su respuesta transi-
toria, cuyo comportamiento es asimétrico debido al uso de una fuente constante, Ip;,g;,
para descargar la capacidad pardsita de la puerta del transistor de paso. Esto provoca que
para reducir el pico ascendente de la tensién V7 se necesite incrementar el consumo
quiescente. Otro aspecto a tener en cuenta seria la baja ganancia de lazo que presenta el
FVF, provocando un incremento de la regulacién de carga y linea.

Otra muestra de regulador basado en el FVF es el presentado en [98—100]. Los autores
sustituyen el transistor de paso en el FVF por una estructura autodenominada composite
transistor, [101]. Esta celda, mostrada en la Figura 3.5, estd compuesta por una etapa de
amplificacién de gran ancho de banda, [102], y un transistor, encargado de suministrar
la corriente requerida. La etapa de ganancia afiadida tiene como misién gestionar la
capacidad parésita del transistor de paso y aportar un incremento de la ganancia de
lazo abierto, mejorando su capacidad de regulacién. A su vez, la realimentacion de tipo
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Figura 3.5 Implementacion de la estructura denominada composite transistor.

paralelo de la etapa de ganancia provoca que la resistencia de salida de esta celda sea
aproximadamente R, .., ~ 1/ 8y > [101]. Esto permite desplazar a alta frecuencia el
polo formado por R, .., ¥ 1a capacidad parasita del transistor de paso, mejorando la
estabilidad e incrementando el ancho de banda del sistema. En la Figura 3.6 se muestra el

esquema completo del regulador.

Otra propuesta, derivada del trabajo anterior, se encuentra en [100]. No obstante, en este
caso, se le afiade una nueva rama, con la finalidad de mejorar la estabilidad del regulador
frente al valor de la capacidad Cyy;r. Este nuevo esquema de compensacion permite
incrementar su valor maximo hasta los 100nF.

VlN
°

Mpass

| Mea
Igias,1

Figura 3.6 Implementacion del regulador LDO basado en el FVF presentado en [98].

En contraste con lo anterior, [103] propone la utilizacién de un transistor cascodo
(Figura 3.7) para mejorar la ganancia y la respuesta transitoria de todo el sistema. Por
un lado, la ganancia es mejorada gracias a que este transistor permite incrementar la

transconductancia de Mgy, siendo su nuevo valor la suma de ambas, g, .

Sy, - Esto provoca que la ganancia del amplificador de puerta comtn formado por Mg, y
N

My, sea Acg = (14 &umyoarTo)RL/ (R +7,), donde R, representa la resistencia de carga

del amplificador de puerta comin y r,, su resistencia de salida. Por otro lado, desde el

punto de vista de la respuesta transitoria, la inclusioén del transistor cascodo afade un

- gmMEA +
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camino de descarga de la capacidad pardsita en el nodo de puerta que no estd limitado por
una fuente fija de corriente. Como resultado, se forma una etapa de tipo clase-AB que
permite controlar el consumo quiescente. Una ventaja adicional de afiadir dicho transistor,
es el incremento de la resistencia de salida de la fuente de corriente. Esto provoca que
el polo dominante, asociado a dicho nodo, sea empujado a frecuencias mds bajas. Por
tanto, se incrementa la separacion entre el polo dominante y no dominante, mejorando la
estabilidad del regulador LDO.

Sin embargo, afiadir el transistor M, para obtener los beneficios anteriormente indica-
dos, provoca un aumento de la tensién minima de entrada. A diferencia de la estrutuctura

clasica de la celda FVF, cuya V,’,'\‘,i" = V;é” ass VD 5‘”', la estructura propuesta por [103] in-

. ; Mpass+2Vps|;
crementa esta magnitud en una Vpg|*”, pasando a V/i" = Vg7 P8 r Como se recoge

en la tabla resumen de caracteristicas presentada por el autor, este planteamiento presenta
una tension de entrada minima de 1.4V. Por este motivo, este disefio no es escalable a
tecnologias nanométricas, donde la tension de alimentacion es inferior a 1.2V

Vin
Veare
_| Meass

Vour

Cour lioan

Figura 3.7 Mejora propuesta en [103] de un regulador LDO basado en el FVF.

A diferencia del dltimo caso presentado, una forma de mejorar la ganancia del regulador
LDO basado en el FVF, sin necesidad de limitar el rango de la tensién de entrada, es
la utilizacién de la version CAFVF, representada en la Figura 3.1b. La ventaja de esta
celda, descrita en [94], es la inclusion del transistor My en el lazo de realimentacion
local para incrementar la ganancia total de la celda. Esto se debe a que, desde un punto de
vista de pequefia sefial, este nuevo transistor es visto como un segundo amplificador de
puerta comun. Por tanto, su efecto se suma al del transistor M ,. Otra de las ventajas que
presenta afadir este nuevo transistor es la reduccién de la impedancia de salida. El valor
de ésta pasa a ser el representado en la Ecuacion (3.4), asumiendo que Rg,Rp, > 1, ,
donde Rp; y Rp, representan la impedancia de salida de las fuentes Igj451 € Igjaso ¥ 1),
la resistencia de salida del transistor M.

1
R = (3.4)

r r
gmMnamgmMEA gmMCN OMpass* OMcy
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Una de las primeras referencias que muestran la posibilidad de utilizar el CAFVF como
regulador LDO internamente compensado es [86]. En este caso, dada la coincidencia tem-
poral de la publicacién con el articulo [94], los autores no hacen uso de dicha nomenclatura.
La idea propuesta consiste en sustituir el transistor de paso de la topologia cldsica por un
conjunto de celdas CAFVF, en su version PMOS. La Figura 3.8 representa un diagrama de
bloques de la solucién presentada por los autores, asi como la implementacion de cada una
de las etapas que sustituyen al transistor de paso. Estas estan disefiadas para una corriente
de salida maxima de 5mA, requiriendo un total de 20 etapas para suministrar la méxima
carga del regulador, 100mA. Una particularidad que presenta este disefio es el uso de una
etapa de réplica en el lazo de realimentacién. Esta se utiliza para garantizar la estabilidad
del sistema cuando I; 54, = 0. De esta forma, la funcion de lazo abierto del sistema no
depende del punto de operacién del transistor de paso, evitando la implementacién de
algunas de las técnicas vistas en Capitulo 2. Sin embargo, la desventaja mas destacable que
presenta este disefio es el uso de una gran capacidad, 600pF, requerida para estabilizar el
sistema y desacoplar posibles ruidos procedentes del exterior. En concreto, los autores
hacen uso de una tecnologia de fabricacién de 90nm CMOS, donde el regulador LDO
consume una 4rea total cercana a 0.1mm?. De este valor, los autores destinan el 90 % de
la 4rea a integrar dicha capacidad. Por tanto, a pesar de la rdpida respuesta transitoria
que presenta el regulador, la gran drea consumida por esta capacidad limita su uso en los
sistemas de tipo SoCs, donde esta magnitud es un recurso muy limitado.

Vour,rer

Etapa de
salida replica

Vrers Verre
O

M,

Verne

M,

(a) (b)

Figura 3.8 Esquema de un regulador propuesto en [86]. (a) Diagrama de bloques del
circuito y (b) celda CAFVF usado para generar la corriente de salida.

Como se ha visto en el caso del FVF, usar la celda CAFVF paraimplementar un regulador
LDO tiene como inconveniente el uso de fuentes estdticas para polarizar las diferentes
ramas del disefo. Esto provoca una limitacion en la respuesta transitoria del regulador, al
poder cargar y descargar la capacidad pardsita de la puerta de M, inicamente a través de
una corriente constate. De ah{ que, para poder mejorar la respuesta transitoria del regulador,
se requiera un aumento del valor de estas fuentes. Dicha accién, que supone incrementar
el consumo quiescente del regulador, provoca, a su vez, una degradacién de la eficiencia
del mismo. En consecuencia, es necesario buscar soluciones alternativas. Algunas de las
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propuestas publicadas en la literatura se basan en dos técnicas, el uso de acoplamientos
capacitivos, que permiten convertir las fuentes estdticas Ip;4q; € Igj45, €n dindmicas, y
el uso de buffers, insertados en el lazo de realimentacién, cuya finalidad es gestionar la
capacidad pardsita del transistor de paso.

f IBlAS 2
Vsms up
Cw T

Con _L VIN VBIAS

Veias,on

Vi

Figura 3.9 Mejora de la respuesta transitoria propuesta en [104] basada en un detector de
picos.

En relacién al uso de los acoplamientos capacitivos, en [104], los autores proponen su
utilizacién para la implementacién de un detector de picos. Este bloque permite incremen-
tar de forma dindmica las corrientes de polarizacién del regulador ante la presencia de
transiciones en la tensién V. Como consecuencia, consiguen superar las limitaciones de
slew-rate impuestas por el uso de corrientes estdticas en el nodo de puerta, reduciendo los
tiempos de carga y descarga de la capacidad pardsita asociada a dicho nodo. La Figura 3.9
representa la implementacién del detector de picos y de las fuentes dindmicas de corriente
Igias1 € Ipiaso- Una solucion similar se propone en [105], donde los autores utilizan este
acoplamiento capacitivo, al que afaden un amplificador operacional, para incrementar la
variacion en la puerta del transistor que actia como fuente de corriente. Asi consiguen
lograr un mayor incremento de la corriente inyectada o absorbida en el nodo de puerta,
mejorando el slew-rate del CAFVF.

La referencia [106] propone un nuevo mecanismo para cargar y/o descargar la capacidad
pardsita de la puerta de M, eliminando la utilizacién de los acoplamientos capacitivos.
Como se puede observar en la Figura 3.10, los autores afiaden al nodo A una etapa de tipo
push-pull controlada por un circuito digital. Este se encarga de detectar las transiciones que
se producen en los nodos A y B cuando la tension V1 varia como consecuencia de un
cambio en I} 5, . La deteccion de estos eventos se lleva a cabo a través de la comparacion
de la sefal generada en A o B y una copia retrasada de la misma. De esta forma, consiguen
generar un pulso para activar el transistor correspondiente de la etapa push-pull durante la
transicién de la carga, apagdndolo una vez se ha establecido. La cadena de inversores que
atraviesa la sefial permite retrasarla lo suficiente como para garantizar la estabilidad del
regulador, evitando que el mecanismo propuesto conmute en todo momento.

La segunda técnica registrada en la literatura es el uso de un buffer. En la Figura 3.11
se presenta un esquema de su utilizacién en la celda FVF, Figura 3.11a, y CAFVF, Figu-
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Figura 3.10 Mejora de la respuesta transitoria haciendo uso de una etapa push-pull por
control digital.

ra 3.11b. El inconveniente principal que presenta esta técnica es la introduccién de un
elemento nuevo en la cadena de sefial. Esto provoca que se complique atin més el estudio
de los polos y ceros de la funcién de lazo abierto.

Vin

IBIAS,Z

Buffer

Vrer
Mcn °—|

lias,1

(@ (b)

Figura 3.11 Esquema de la utilizacién de un buffer para gestionar la capacidad pardsita
del transistor de paso en un (a) FVF y un (b) CAFVF.

Un ejemplo del uso de esta técnica se encuentra en [87] y [107], donde los autores
utilizan como buffer un amplificador fuente comun no inversor en el CAFVF. Este nuevo
elemento introducido les permite incrementar la ganancia de lazo abierto del sistema a la
vez que les permite extender el rango dindmico en la puerta del transistor de paso. De esta
forma, se posibilita una reduccion del tamafio del transistor de paso, lo que implica una

menor capacidad pardsita de puerta, ya que es posible lograr una mayor caida V| Mpass*

Por tanto, consiguen un mayor ancho de banda para el sistema sin necesidad de incrementar
la corriente estética del regulador. A su vez, para aumentar el slew-rate del dispositivo
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en el nodo de puerta, se hace uso de un acoplamiento capacitivo que permite detectar las
variaciones de la tensién V7 v, asi, poder incrementar de forma dindmica la corriente
en la entrada del buffer, logrando reducir el tiempo de respuesta ante variaciones de la
corriente Iy o p-

Los autores de [108] y [109] presentan un sistema que puede ser utilizado como regulador
LDO y puerta digital de potencia, [110], entregando una corriente /,;;7 mdxima de 4A. La
Figura 3.12 muestra el diagrama de bloques del regulador presentado. En ella, se muestra la
presencia de un multiplexor, MUX1, que permite seleccionar el modo de funcionamiento a
través de la 16gica de control, adaptando la tensién de salida a las necesidades del sistema
en un momento determinado. Asi, en el modo LDO, se puede comprobar que los autores
implementan dos lazos de realimentacién usando la celda CAFVF para ello. Asi, el lazo
formado por el amplificador de error, el transistor M, y la capacidad pardsita asociada a
su puerta se encargan de fijar el valor de la tensién V1. Por su parte, el lazo constituido
por el propio CAFVF es el encargado de responder frente a las variaciones producidas en

VOUT'

VIN
be
M, PD
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4 Meass
lgias,2 E'M :::::Cg MUX1 Vour
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[ RFBl:: Cour lioap
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Figura 3.12 Regulador LDO presentado en [109].

Desde el punto de vista de la estabilidad, los autores implementan un esquema de
compensacion compuesto por los transistores M, My y los elementos pasivos R, y C,.. La
idea de este esquema es generar una red de retraso que permita compensar el movimiento
del polo no dominante, generado por la capacidad Cp;7. Ademds, los elementos My, R,
y C.. constituyen un multiplicador capacitivo en baja frecuencia, permitiendo reducir el
valor de la capacidad C,. necesaria para la implementacién de la red de retardo, donde el
valor de C, debe ser varias veces el de la capacidad pardsita C,. El transistor Mg se utiliza
para limitar la ganancia total del regulador en lazo abierto, mejorando la estabilidad.

A continuacién, en la Tabla 3.1 se recogen, a modo comparativo, las principales caracte-
risticas de los reguladores LDO presentados anteriormente. Con el fin de poder realizar una
comparativa equitativa, se utilizard la F OM| presentada en la Ecuacién (2.25). Los valores
obtenidos por cada uno de los trabajos se presentan en la Tabla 3.2. Como puede verse,
el trabajo que consigue mejor FOM es el presentado en [87], debido a su bajo consumo
quiescente y de la pequeiia capacidad Cp; 1 utilizada a la salida del regulador.
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Tabla 3.2 Valores de la FOM obtenidos por los reguladores LDO basados en el FVF y
CAFVF.

[86] [87] [97]¢ [991° [100]

T, [ns] 0.54 0.09 0.58 77.11 15.40
FOM, [fs] 32400.00 7.48 1102.00  20357.04 7299.60

[103] [105] [106] [109]¢
T,

A [ns] 0.48 0.11 2.00 131.25
FOM, [fs] 334.93 27.75 156.00  328125.00

“ Estimacion realizada a partir de los datos proporcionados por el articulo
® Valores obtenidos por simulacién

3.2 Aportaciones

Tal y como se ha visto en la seccién anterior, un regulador LDO compensado internamente
y basado en la celda FVF o CAFVF, presenta una limitacién en su respuesta transitoria
debido, principalmente, al uso de fuentes estaticas de polarizacion. Al disponer Ginicamente
de una corriente constante, la carga y descarga de la capacidad pardsita del transistor de
puerta presenta un tiempo de respuesta marcado por el valor de dichas corrientes. Esto
supone que, si se quiere incrementar la velocidad de respuesta del regulador, se tenga que
incrementar el valor de las fuentes de polarizacién, aumentando el consumo quiescente y,
por tanto, la potencia disipada por el propio regulador. Para evitar aumentar las pérdidas
producidas por el consumo quiescente del regulador, se proponen dos variantes basadas en
acoplamientos capacitivos que permitan convertir las fuentes de polarizacién de la celda
CAFVF en dindmicas.

En este punto, es necesario indicar que el uso de acoplamientos capacitivos para la
mejora de la respuesta transitoria es una técnica conocida y utilizada en numerosos disefios,
donde se busca una mejora de la respuesta transitoria sin degradar su consumo. En el caso
de los reguladores de tipo LDO, existen varias soluciones que hacen uso de esta técnica con
anterioridad al trabajo presentado, como se puede comprobar en [103,104]. No obstante,
dada la sencillez de la técnica, de forma paralela al desarrollo de esta tesis doctoral se han
publicado diversos trabajos como [105], editado en 2013, [106, 108], divulgados durante
el aio 2015, o [109], correspondiente al afio 2016. En todos ellos, los autores hacen uso de
uno o varios acoplamientos para la mejora de la respuesta transitoria frente a variaciones
de la carga. Sin embargo, en ellos no se hace referencia a la respuesta del regulador frente
a variaciones de la tensién de entrada.

En este sentido, las aportaciones que se presentan en las Subseccién 3.2.1 y Subsec-
cién 3.2.2 buscan la mejora de la respuesta transitoria frente a variaciones de la tensién
de linea o de la carga, de forma simultdnea. En ambos casos, el objetivo es mantener la
variacion de V,;;7 dentro de unos limites frente a estimulos con tiempos de subida y de
bajada similares. Para ello, no s6lo se ha hecho uso de acoplamientos capacitivos, sino
que ademds se han usado transistores polarizados en la regién de triodo para conseguir un
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mayor incremento de la corriente de polarizacion en los instantes de transicion. De acuerdo
con esto, la aplicacion de esta técnica en tecnologias nanométricas en reguladores LDO
resulta novedosa. Asimismo, se ha utilizado un esquema gain-boosting para incrementar
la ganancia de lazo abierto del regulador, permitiendo mejorar la regulacion de linea y de
carga.

En el caso de la primera aportacion, la fuente de corriente Ip;,g,, Figura 3.1b, se
transforma en una fuente dindmica gracias al acomplamiento capacitivb de la tensién Vjy
y Vour, con el objetivo de acelerar la carga de la capacidad pardsita del transistor de paso.
Por su parte, para la conversion de la fuente /g5 ; se ha utilizado un amplificador que
consigue la inversién necesaria para lograr la descarga de la capacidad pardsita de Mp,g.
Con el fin de mejorar el incremento de la corriente en las transiciones, los transistores
encargados de generar dicha corriente se han polarizado en triodo para conseguir un mayor
aumento.

Finalmente, la segunda aportacién consigue sustituir uno de los dos acoplamientos
utilizados en el disefio anterior por un camino directo entre la salida, V5,7, y la puerta del
transistor de paso. Este cambio permite descargar con mayor rapidez la capacidad pardsita
de Mp, s, logrando una menor caida de la tension regulada cuando I; o, incrementa su
valor o V;y sufre una reduccién. Al igual que en la aportacion anterior, los transistores
responsables de generar esta corriente de descarga han sido polarizados en la regién
de triodo para conseguir un mayor aumento. A su vez, se consigue reducir el consumo
quiescente al simplificar la estructura.

3.2.1 Aportacion 1

La estructura propuesta, basada en la celda CAFVF, se muestra en la Figura 3.14. Como
puede observarse, las fuentes Ip;ug | € Ipjas, han sido sustituidas por dos fuentes de
corriente dinamicas, dependientes de la tension Vin' ¥ Vour- La Figura 3.14a representa el
esquema utilizado para la implementacion de I, 5, mientras que la Figura 3.14b, muestra
el acoplamiento capacitivo junto con el amplificador diferencial usado para hacer Iy, AS.1
dindmica. Para estos circuitos, si la tensién V}, incrementa su valor, el nodo X tiende,
instantdneamente, a aumentar, provocando que la corriente que circula por el transistor M.,
sea mayor. Por tanto, la corriente Iz, ,, utilizada para cargar la capacidad parasita (C,,)
de puerta de Mp, g, €3 mayor, lo que permite reducir el tiempo que tarda el nodo de puerta
en alcanzar su nuevo valor. Ademads, con el objetivo de magnificar este efecto, la tensién
Vour €s acoplada, ya que tiende a aumentar, también. Al mismo tiempo, pretendiendo
lograr un comportamiento simétrico, se ha realizado un esquema similar con la fuente
de corriente Ip4g 1. Sin embargo, para llevarlo a cabo se ha necesitado un amplificador
diferencial para comparar la variacién producida, tanto en la tensién de entrada como en
la de salida, y generar una respuesta proporcional, que aumente la corriente de descarga
Ipias.1-

Cabe destacar que la tension en la puerta de M,,, transistor de entrada del amplificador
diferencial mostrado en la Figura 3.14b, se compara con una referencia de tensién Vy
que se genera a partir de M,,-M,,, eliminando la necesidad de utilizar una referencia
externa de tension. Los elementos Ry y Cy estabilizan esta refernecia de tension frente a
transiciones rapidas de Vi y Vpyr-
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Los valores de los elementos pasivos Ryp, Cyp 1, Cypa ¥ Rpys Cpy 1> Cpy 2 han sido
calculados para maximizar las variaciones de la tension de puerta de los transistores M, y
M, respectivamente. Para ello, el valor de las resistencias Ry;p y Rpy es lo suficientemente
grande como para establecer correctamente el punto de operacion de M, y M,,. A conti-
nuacion, el valor de las capacidades es calculado de forma que se logre el incremento de
la corriente de polarizacién necesario, Ecuacion (3.5). En esta ecuacion, R se corresponde
con el valor usado de Ry;p y Rpy. A su vez, AV,,, es la variacion de la tension de puerta
necesaria para que el transistor genere, durante las variaciones de V;y y V1, el aumento
de corriente necesario. Por tltimo, AV representa la variacion sufrida por V;y o Vi1, €n

un intervalo de tiempo Az.

R AV At
C= A In [1 AV } (3.5)

De igual modo, para mejorar la ganancia en lazo abierto de todo el sistema, se han
introducido dos amplificadores complementarios [111, 112], Figura 3.14c y Figura 3.14d.
Por ultimo, los elementos C3, R y M,, mostrados en la Figura 3.14a, se afiaden con el fin
de reducir los incrementos de la tensioén de salida cuando la corriente demandada por la
carga se reduce o la tensién de entrada se incrementa. En condiciones estacionarias, donde
no se producen variaciones de V;y 0 I; gap, M, estd polarizado en la regién de corte, a
través de R5, evitando incrementar el consumo quiescente del regulador LDO. Sin embargo,
cuando alguna de estas dos magnitudes aumenta su valor, C; acopla la variacion producida
en el nodo Y a la puerta de M,, entrando este tltimo en conduccién. Este mecanismo
permite crear un camino de descarga que conduce el exceso de corriente hacia tierra. Como
resultado, se consigue reducir el incremento de V7.

Estabilidad

El principal método para estudiar la estabilidad de cualquier sistema, incluido un regulador
LDO, consiste en el andlisis de su modelo de pequefia sefial. En este caso concreto, el
modelo simplificado que se ha utilizado para llevar a cabo este estudio se muestra en la
Figura 3.15.

T
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ro10 [1/8m,10 E: )Vgs,s BmeVsgs S Fog V,s,pasxg Cs,pass 1 gm,nassvsg,nass:i Fopass
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T 1 C
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out C in
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Figura 3.15 Modelo de pequeiia sefial del regulador LDO propuesto.
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Los valores g,,., r,,, y C,, representan la transconductancia, la resistencia de salida y la
capacidad pardsita vista a tierra de la etapa i-ésima, respectivamente. Para este modelo
se han contemplado los efectos que, sobre la respuesta en frecuencia del sistema, pueden
ejercer los acoplamientos RC.

La Ecuacion (3.6) recoge la funcién de transferencia asociada al modelo de pequefia
sefial mostrado en la Figura 3.15.

1+a1s+a2s +a3s +a4s +a55 +a6s +a7s +a85

H
(s) =AoL 1+ bys+bys? + bys® + bys* + bssd + bgs® + bys” + bgs® + bys®

(3.6)
donde
AOL = gm,ng,ng,pKlR(),3RBia.\'ing||RZ;7[7)]L<;M0SRLOADH"0.]J (37) a; = R3C3 (38)

a) = R1R3C3 [Cl +C2] (39)

cl RiR3RY}! C1C3Cqs3
a3 = R,RyC5C), [RM [C1+C2]— m} e (3.10)

out
Ry, Nmos

a, = RiR3RyC,CG5Cy K,

gm,pRM

1
ng73 ll - +

1 Cos 3 RgngMos Cou3
+g o } +g - + K ng75+7input — (3.1
m, 0,3 m,3 0,3 0 gm5 gb7PM0S
7ng,p . 2ng,3
Em,p 8m3

out out out
Rgb,NMOSCgs,3 - Rgb,NMOSRgb,PMOSng,p
Kl 8m,3 Kl Em,p

as = R R3Ry G, C5Cy [ng,3

out
R, nmosRap, PMOSC

”’l ut
KoK18m5R ) prros

Rout
gb,PMOS {om Coo3Cogs—
b.NMOS“gs, ,
KOKlgm37ro3 & g

N R R pr10sCrCoa 3Coas .
Kogm,pgm,3gm,58m,1o

(3.12)
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Si se centra la atencién en el denominador de la funcion de transferencia, Ecuacion
(3.6), dada su complejidad se ha considerado que la frecuencia a la que se produce el polo
dominante es mucho menor que el resto de polos y ceros que constituyen el sistema. Esta
aproximacién permite aproximar el polo dominante de acuerdo con la Ecuacién (3.25),
donde el coeficiente b; se muestra en la Ecuacién (3.16).

1
a5 (3.25)

D

o
h=A
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2
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[
=
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Figura 3.16 Respuesta en frecuencia del regulador LDO propuesto.

Por su parte, el polo no dominante viene fijado por la resistencia de salida, R3, y la
capacidad de carga, C; o4 p, como era de esperar. Este hecho va a provocar que este segundo
polo se mueva hacia la frecuencia UGF a medida que I; o, se reduzca. En consecuencia,
el margen de fase tiende a empeorar, al aumentar la contribucién de este polo al dominante.
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Tabla 3.3 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.

Ioap Ganancia [dB] PM [°]

100 [uA] 68.53 47.12
1 [mA] 68.87 112

10[mA] 68.85 130.4
100 [mA] 62.74 139

Asi pues, se ha implementado un esquema de compensacion clasico basado en el efecto
Miller con resistencia de anulacién para mejorar el margen de fase para valores de I; o p
comprendidos entre 100uA y 100mA. Se ha implementado a través de los elementos
R,=1kQyC, =6pF.

A modo de conclusion, la Figura 3.16 representa la respuesta en frecuencia del regulador
propuesto basado en simulaciones post-layout para diferentes valores de la corriente de
carga, I; o4p. En todas ellas, se ha supuesto el peor caso desde el punto de vista de la
estabilidad. Este se corresponde con el uso de una capacidad C,y;;7 = 100pF. La Tabla 3.3
recoge los valores de ganancia y margen de fase correspondientes al diagrama de Bode
mostrados anteriormente. La Figura 3.17 representa un diagrama polo-cero donde se han
dibujado los polos y ceros mds significativos del sistema. Tal y como comprobarse, a
medida que /; 5, disminuye su valor, el polo no dominante reduce su valor, provocando
la degradacion del margen de fase. Para evitarlo, el cero introducido por la compensacién
de Miller se ha colocado en la vecindad para contribuir a una mejora del margen de fase.

Imag(s)

-0 |mAD|rm_
o %-0 low| ™"
X-O IlOADlmm
'= x
e ]
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e z [
Real(s) -~ 7 P1
.? X
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Figura 3.17 Diagrama polo-cero del regulador LDO propuesto.

Resultados experimentales

El disefio propuesto ha sido implementado en una tecnologia CMOS estandar de 65nm. La
Figura 3.18a muestra una microfotografia del circuito integrado disefiado a la que se ha
sobrepuesto la vista del layout, para poder observar la ubicacién del mismo. Una vista mas
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detallada del disefio puede observarse en la Figura 3.18b. En ella, el bloque A (color rojo),
se corresponde con el transistor de paso; la seccién B (color amarillo) estd constituida
por la celda CAFVF junto con las fuentes de corriente dindmicas y la compensacién. Por
dltimo, C (color negro) representa el circuito de polarizacién utilizado para generar las
diferentes tensiones de cascodo utilizadas. El drea total consumida por este regulador es
de 0.0276mm?. El regulador ha sido disefiado para suministrar una corriente mixima de
100mA y soportar una capacidad de carga Cp;r de hasta 100pF.
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Figura 3.18 (a) Microfotografia del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.

A continuacién se muestra la caracteristica estatica, o respuesta en DC del regulador,
para Coyr = 100pF e I; gap = 100mA, Figura 3.19a, y Coyr = 100pF € I pup = 0.1mA.
Esta medida permite verificar que la caida V,,,,,, se corresponde con el valor especi-
ficado para I; o4 p|"*". Con este objetivo, se utiliza como estimulo de entrada una sefial
triangular de periodo 7' = 10ms, variando entre OV y 1.2V, el valor maximo admitido por
la tecnologia. El periodo elegido debe ser lo suficientemente lento como para no afectar
al comportamiento normal del regulador. Tras someter al regulador a esta entrada, cabe
destacar que su salida permanece constante e igual a 0.683V para una tensioén Vj superior
a 0.877V, en el caso representado en la Figura 3.19b. Esto se traduce en que la tension de
dropout, Vo p0u» €8 de 0.194V, valor ligeramente inferior al valor deseado de 0.2V'.

La Figura 3.20 representa la respuesta transitoria del regulador cuando la corriente de
carga varia entre 0.1mA y 100mA, haciendo uso de un tiempo de subida, ¢,, y de bajada, ¢ Iz
de 1us. La prueba se ha realizado para el peor caso, donde Cyp;r = 100pF y Vi = 0.9V.
Bajo estas condiciones, las medidas realizadas han mostrado que V5;;7 incrementa su valor
123mV cuando la corriente requerida reduce su valor de 100mA a 0.1mA, Figura 3.20b.
En el caso de que I} o, se incremente, V5,7 sufre una reduccién de 148mV, respecto de
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Figura 3.19 Respuesta estdtica del regulador propuesto para (a) Coyr = 100pF e I; pup =

su valor nominal. Por su parte, el tiempo de establecimiento' del regulador frente a este
estimulo es inferior a 4.48us.
Con respecto a la regulacién de linea, las medidas realizadas para evaluar la respuesta

transitoria frente a variaciones de Vjy se han realizado usando una capacidad de 100pF .

Segtin muestran la Figura 3.21ay Figura 3.21b, la corriente de carga usada es de 100mA. La
sefial de entrada se ha variado entre 0.9V y 1.2V, usando un tiempo de subida y de bajada
de 1us. Ante estas condiciones, se ha obtenido una variacién de V- de +16mV / —TmV,
respecto de su valor nominal. Por otro lado, la Figura 3.21c y Figura 3.21d se han obtenido
con I; p4p = 0.1mA. Al someter el circuito disefiado a la misma variacion de la tension de
linea que en la medida anterior, la salida V5,7 muestra una incremento de SmV cuando
la tensién V;5 aumenta su valor. Por contra, cuando V;y reduce su valor de 1.2V a 0.9V,
la maxima variacion medida es de —12mV. En estas cuatro medidas, el peor tiempo de
establecimiento es inferior a 3.61us.

Para terminar, las caracteristicas principales del regulador propuesto se exponen en la
Tabla 3.4. Como puede apreciarse, a pesar de que la tension regulada presenta variaciones
pequefias frente a cambios de V}y;, la regulacién de linea presenta un elevado valor. Este se
debe al rango de variacién AV;y utilizado, ya que dicho rango aparece en el denominador
de la expresion utilizada para el cdlculo de la regulacién de linea, Ecuacién (2.5).

! Este valor ha sido medido como el tiempo que tarda la tension regulada en alcanzar el 1 % del valor nominal
de Voyr
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Tabla 3.4 Resumen de las caracteristicas del regulador presentado.

Regulador Regulador
propuesto propuesto
Proceso [nm] 65 AV variando Vjy
Vin [V] 0.9-1.2 e Maximo [mV] 16
Vour [V] 0.7 e Minimo [mV] -7
VD ROPOUT [mV] 200 AV /zre [V /usl 0.3/1
11 0AD max [mA] 100 AVyyr variando I; pup
1, ' [MA] 39.62 e Maximo [mV] 148
Cour [pF] 100 e Minimo [mV] -412
n | LLoAD max [ %] 99.9604 My oap/t (mA/ps) 99.9/0.1
Area [mmz] 0.0276 Regulacién de linea [mV/V] 15.55
Regulacién de carga [uV/mA]l 261.92
FOM [fs] 221.87
“ Peor caso

3.22 Aportacion 2

La mejora de la respuesta transitoria de un regulador LDO basado en la celda CAFVF,
manteniendo constante su consumo quiescente, pasa por la mejora del slew-rate en el
nodo de puerta. Una forma de conseguirlo es a través del uso de fuentes dindmicas de
polarizacidn, como se ha visto en la Subseccién 3.2.1. No obstante, un método alternativo
para mejorar esta magnitud, se corresponde con el uso de un amplificador operacional que
introduzca un camino rapido de descarga entre la salida y el nodo de puerta del transistor
de paso, permitiendo mantener el consumo quiescente de la celda por debajo de 14pA. La
Figura 3.22a recoge una version esquematizada del circuito implementado. Como puede
verse, Ipj45 -, responsable de cargar la capacidad parésita C,,, se sustituye por una fuente de
corriente dependiente de la tension de entrada y de salida, Figura 3.22a, al igual que en el
disefio mostrado en la Figura 3.14. Del mismo modo, el incremento de la ganancia se hace
por medio de los dos amplificadores de baja tensién y alto rango de variacién, [111,112].

Asimismo, el camino utilizado para realizar la descarga de la capacidad parésita C,, del
transistor Mp, g, se efectda a través de un amplificador inversor, encargado de transformar
los cambios de la tension de entrada y de salida, en incrementos de corriente, Figura 3.22b.
En concreto, cuando V;y 0 V5,7 reducen su valor, la corriente a través de los transistores
M, 4 y M5 aumenta, debido al cambio de su regién de operacion, como se describe en [113].
Este efecto, unido al del factor multiplicador del espejo de corriente compuesto por los
transistores M3 — M4, genera un pico de corriente en el nodo V47 que ayuda a descargar
rdpidamente la capacidad C,,. La Figura 3.23 muestra cémo las corrientes de carga y
descarga de C,, incrementan su valor en los instantes de variaciones, contribuyendo a
mejorar el slew-rate del CAFVF. Cabe resaltar que la tension Vg4 usada para polarizar
correctamente los transistores M7 y M5, procede de una fuente externa. Por dltimo, con
el objetivo de ahorrar potencia estdtica, el amplificador se ha disefiado para trabajar en la
region de inversion moderada, sin que suponga una degradacion de sus prestaciones.
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Figura 3.23 Corrientes generadas a través de las fuentes dindmicas I, ,, curva azul, y
del camino rdpido de descarga, curva roja.

A diferencia de otras soluciones anteriores, el uso de este camino directo entre la salida
y la puerta de Mp,qg permite mejorar la respuesta transitoria sin incrementar de forma
notable el consumo quiescente del regulador propuesto. En particular, la corriente estatica
consumida por éste se corresponde con 1.4uA. Sin embargo, durante los momentos de
transicion, la corriente de descarga que puede llegar a generar este bloque es de hasta
21.5uA, gracias al uso de los acoplamientos capacitivos y a la técnica descrita en [113].

Estabilidad

El andlisis de estabilidad del regulador LDO propuesto se estudia a partir del modelo
de pequeiia sefial mostrado en la Figura 3.24, donde g, , R, y C,, representan la trans-
conductancia, la resistencia de salida y la capacidad pardsita vista a tierra de la etapa
i-ésima, respectivamente. Cabe destacar que el efecto que ejercens los acoplamientos RC
introducidos para la mejora de la respuesta transitoria son despreciables a baja frecuencia.
Por esta razén, no se han incluido en el modelo de pequefia sefial presentado.
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Figura 3.24 Modelo de pequeiia sefial del regulador LDO propuesto.

La Ecuacion (3.26) recoge la funcion de transferencia asociada al modelo de pequeia
sefial mostrado. En estas expresiones, g, . v 7, , se corresponden con la transconductancia
y la resistencia de salida del transistor X representado en la Figura 3.22. El término R%p
modela la resistencia de salida del camino introducido entre el nodo V7 y la puerta del
transistor de paso, Figura 3.22b. Los elementos RngMOS,Rgb’PMOS,ngM Sy ngM 5 estan
asociados a la resistencia de salida de los circuitos usados para incrementar la ganancia
del regulador asi como a la capacidad total vista en la puerta de los transistores M3 y M5,
respectivamente. Por dltimo, R; y C; modelan a la carga conectada a la salida del circuito

propuesto.

14a;s+a,s® + a3s3 +ayst +ass® + a6s6

H(s)=A 3.26
) = AL 7 s £ bys® £ bos® + bs + s (3-:26)
donde
AorL = 8ma8&m pRESPRLoADIT,,  (B2T)  a; =RyCs (3.28)
ay = R3C5 [Ry2Cypz + Rygi Cop] (3.29)
R CNMOS g CPMOS
a3 = RsRysCsCoy | Ryy1 Cogt + g”’NMI‘fl 884 gb*PMIO(i 88 (3.30)
1 1
a, = ERMIRSRgb,NMOSCMlCM2C3C517\;M0S [83+Rz\42] (3.31)
m,
1

as = ﬁRMlR3Rgb,NMOSRgb,PM0SCM1CM2C3C31'\;M0SC£;/I o8 WifP

1o ’ (3.32)

R
+—M2 Ry, + ]
gm’3r(1,3 gm,ng,Sro,?a
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Si se analiza el denominador de la funcién de transferencia Ecuacién (3.26), el polo
dominante del sistema se encuentra determinado por la Ecuacién (3.41), donde se puede
comprobar que éste se encuentra fijado por el valor de las capacidades de compensacion

Cun Y Carn-

1

wp7d0m = (341)

gm,pR%LgPRL”ro,p [CMI + CM2 + ng,p]

o
S
=}
2
5
3
>
g0l il il il il il il il N
10° 10" 10° 10° 10* 10° 10° 10 10° 10°
Frequencia [Hz]
Q‘\AAAAAAAM .
DA A A A
-100
-200
=
(]
-300
@
w
ool —O— 1,0 ,5=1000A
_e_ILOAD=1mA
ool —— ILOAD=lOmA
ILOADZIOOmA
~600 R R R A A I R 11 A R R T R R AT 1 I AR I BRIt
10° 10" 10° 10° 10* 10° 10° 10 10° 10°

Frequencia [Hz]

Figura 3.25 Respuesta en frecuencia del regulador LDO propuesto.

Por su parte, el polo no dominante viene fijado por la resistencia de salida, R 3, y la
capacidad de carga, C; o, p. Asi pues, una reduccion de la corriente I; o, desplazard este
polo a las proximidades de la frecuencia UGF, degradando la estabilidad del regulador.
Con el propésito de mejorar el margen de fase para valores de I; ), comprendidos entre
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1001A y 100mA, se ha implementado un esquema de compensacion Nested Miller (NMC),
compuesto por los elementos Ry,;; = 1kQ, Cy;y = 5pF, Ry, = 10kQ y Cypp = 8pF.

Para finalizar este andlisis de estabilidad, la Figura 3.25 representa la respuesta en
frecuencia del regulador propuesto basado en simulaciones post-layout para diferentes
valores de la corriente de carga, I; 4. En todos las situaciones, se ha contemplado el
peor caso desde el punto de vista de la estabilidad, el cual se corresponde al uso de una
capacidad Cypr = 100pF . La Tabla 3.5 recoge los valores de ganancia y margen de fase
correspondientes al diagrama de Bode mostrados anteriormente.

Tabla 3.5 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.

Ioap Ganancia [dB] PM [°]
100 [LA] 55.03 125.4
1 [mA] 55.20 125.6
10 [mA] 54.86 125.4
100 [mA] 49.59 124.2

Al igual que en la Subseccion 3.2.1, la Figura 3.26 representa la variacion de los polos
y ceros del sistema segun I; o4 p-

z — Imag(s)
o - %-O low|”
o %-O low|™
P3
x’ *
2 P2
—a 02— 229> 1—
Real(s) 2 P1

Figura 3.26 Diagrama polo-cero regulador LDO propuesto.

Resultados experimentales

El regulador LDO propuesto ha sido disefiado e implementado en una tecnologia CMOS
estdndar de 65nm. La Figura 3.27a presenta una microfotograffa de la celda dentro del chip
fabricado, sobre la que se ha superpuesto una vista del layout, para poder identificarlo. Una
vista ampliada del disefio se puede ver en la Figura 3.27b, donde el bloque denominado
como A (color rojo), representa al transistor de paso, el rectingulo marcado como B (color
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amarillo) se corresponde con la circuiteria de control y, por dltimo, C (color negro) es el
circuito de polarizacién, encargado de generar las tensiones de cascodo correspondientes.
El 4rea total ocupada por el regulador es de 0.0292mm?. Se ha disefiado para suministrar
una corriente maxima de 100mA, soportando una capacidad de carga, Cyy7, variable en
el rango comprendido entre OpF y 100pF.

/
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Figura 3.27 (a) Microfotografia del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.

Seguidamente, se muestra la caracteristica estatica, para Co;r = 100pF € I;pup =
100mA, Figura 3.28a, y Coyr = 100pF e I; gup = OmA, Figura 3.28b. Como estimulo
de entrada, se ha utilizado una sefal triangular de periodo 7" = 10ms, variando entre
0V y 1.2V. Habria que subrayar que la tensién regulada permanece constante e igual a
0.688V para V;y > 0.881V. Por tanto, se cumple que V;,,,,,,, = 0.193V, un valor cercano
al establecido en las especificaciones.

La Figura 3.29 muestra la respuesta transitoria frente a variaciones de la corriente
requerida por la carga. En todos los supuestos, las medidas efectuadas se han realizado
bajo el peor caso, es decir, cuando Vjy = 0.9V y Cyyr = 100pF. La Figura 3.29a y
Figura 3.29b han sido obtenidas cuando la corriente de carga conmuta de 0.1mA a 100mA,
y viceversa, en un tiempo de subida y bajada de 100ns. Bajo estas condiciones, la tensién

regulada presenta una variacién de +123mV / — 394mV con respecto a su valor nominal.

Del mismo modo, la Figura 3.29c y Figura 3.29d representan la variacion sufrida por Vg1
cuando I; o, p varia entre 0.1mA y 100mA. En este segundo caso, el tiempo de subida y de
bajada utilizado ha sido de 1ps. Ante este nuevo estimulo, la tensién de salida presenta
una variacion maxima de 75.9mV . El tiempo de establecimiento, para cada una de las
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D PEl 2 9P Vo Mo d
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Figura 3.28 Respuesta estdtica del regulador propuesto para (a) Coyr = 100pF e I pup =
100mA y (b) Coyr = 100pF e I; pup = 0.1mA.

medidas anteriores, es de 4.64 s y 4.21 s, respectivamente.

En cuanto a la regulacion de linea, las medidas llevadas a cabo para comprobar la
respuesta transitoria frente a variaciones de V,y, se han efectuado para I; ;, , = 100mA,
Figura 3.30a y Figura 3.30b, € I; 5up = 0.1mA, Figura 3.30c y Figura 3.30d. En ambos
casos, el valor de la capacidad de carga ha sido de 100pF. Para evaluar la respuesta del
regulador, se ha variado la tensién de entrada entre 0.9V y 1.2V, usando un tiempo de subida
y de bajada de 1uLs. Ante estas condiciones, se ha obtenido una variaciéon maxima de V1
de +45.2mV / — 61.2, respecto de su valor nominal para el caso donde I; 4, = 100mA.
Bajo la minima corriente demandada por la carga, I;54p = 0.1mA, la variacién de la
tension Vo se ha mantenido por debajo de 42.5mV. Por tltimo, el peor tiempo de
establecimiento ha sido inferior a 5.17us.

Para concluir, la Tabla 3.6 recoge las caracteristicas principales del regulador propuesto.
En ella se puede observar que, al igual que en el caso anterior, la regulacion de linea
presenta un elevado valor motivado por el pequefio rango que V; puede variar.
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Tabla 3.6 Resumen de las caracteristicas del regulador presentado.

Regulador propuesto

Proceso [nm] 65
Vin [V] 0.9-1.2
Vour [V] 0.7
VbrorouTt [(mV] 200
11.0AD max [mA] 100
Iq“ [MA] 17.69
Cour [pF] 100
n |,L0ADJW [ %] 99.9823
Area [mm?] 0.0292
AV variando Vi

e Maiaximo [mV] 45.2

e Minimo [mV] -61.4
v/ v/ s 03/1
AVgyr variando I o4 p

e Maximo [mV] 123

e Minimo [mV] -394
AILOAD//'_e [mA/us) 99.9/0.1
Regulacion de linea [mV /V] 5.6138
Regulacion de carga [LV /mA] 433.8020
FOM [fs] 91.46

a
Peor caso

3.3 Conclusiones

Los reguladores LDO basados en el FVF representan una alternativa a tener en cuenta
frente a la topologfa cldsica presentada en el Capitulo 2. En consonancia con lo visto
a lo largo de este capitulo, las prestaciones conseguidas por los disefios expuestos son
equiparables a los resultados conseguidos haciendo uso de un esquema clésico.

Para demostrar la viabilidad de esta técnica en tecnologias modernas, se han presentado
dos reguladores LDO compensados internamente y basados en la celda text realizados en
una tecnologia CMOS estandar de 65nm. De acuerdo con lo visto, la primera aportacién
consigue solventar los problemas de regulacién de linea de la celda CAFVF mediante el
uso de fuentes de corriente dindmicas. De esta forma, el tiempo de respuesta, asi como las
variaciones de la tension regulada se reducen. La segunda aportacioén prescinde de una de
las dos fuentes dindmicas, con el objetivo de reducir el consumo quiescente. En este caso,
para solventar la problemdtica asociada a la descarga de la capacidad C,, del transistor
de paso, se ha optado por incluir un camino entre el nodo V7 y Vgarg, de forma que
el bloque introducido permite sensar las variaciones de la tensién regulada, generando
una corriente proporcional a las mismas. Con esta modificacion, el consumo quiescente
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consigue reducirse un 55.35 %. Ademads, dicha reduccién no afecta significativamente a
las variaciones de la tensién regulada y al tiempo de respuesta del regulador, como se
desprende de los resultados presentados en la Tabla 3.4 y Tabla 3.6.

Tabla 3.7 Valores de la FOM obtenidos por los reguladores LDO basados en el FVF y
CAFVF.

(53] [56] (78] [87]

T, [ns] 0.4740 0.0900 0.0392 0.1100

r

FOM, [fs] 33.18 7.48 29.01 27.75
[106]¢ [105] Aport. 1 Aport. 2

T. [ns] 2.0000 0.1170 0.56 0.52

FOM, [fs] 156 24.28 221.87 91.46

“ Estimacién realizada a partir de los datos proporcionados por el articulo

La Tabla 3.8 muestra una comparativa que permite poner en perspectiva los dos regula-
dores LDO planteados en este capitulo. Para ello, se han seleccionado los tres trabajos que
presentan mejor FOM? haciendo uso de la topologia clésica, [53,56,78], y los tres mejores
basados en la celda FVF, [87,105,106]. Segiin puede verse, los resultados obtenidos se
encuentran préximos al estado del arte. En concreto, la segunda aportacién presenta la
tercera mejor FOM de las soluciones basadas en la celda FVF. Por su parte, del andlisis
de la Tabla 3.8 se puede comprobar la gran respuesta de las soluciones presentadas frente
a variaciones de la tension de linea, gracias al uso de fuentes de polarizacién dindmicas.
Este hecho provoca que los cambios de V1 sean muy inferiores a los presentados por
el trabajo [53] y equiparables a los resultados obtenidos por [105] y [87]. Sin embargo,
en estos dos dltimos casos los tiempos de subida y de bajada utilizados son altos (1ms 'y
10us, respectivamente), favoreciendo un menor AV,,,,.

Para finalizar, la Figura 3.31 y Figura 3.32 muestran una comparativa visual de las
aportaciones propuestas con el resto de reguladores de la comparativa. En ambos casos,
cuanto mas cerca del origen de coordenadas se encuentre, mejor serd la respuesta del regu-
lador y menor consumo estatico tendrd. La Figura 3.31 ubica las aportaciones realizadas
en este capitulo dentro de los reguladores LDO basados en la celda FVF. Como puede
observarse, se encuentran cerca del estado del arte. Por su parte, la Figura 3.32 compara
ambos trabajos con los reguladores expuestos en la Tabla 3.8. En este tltimo caso, ambos
disefios estdn cerca de los trabajos recogidos en la comparativa.

2la comparacion de los distintos trabajos se ha realizado usando la FOM presentada en la Ecuacién (2.24) y
Ecuacién (2.25)
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Figura 3.31 Comparacién de las aportaciones presentadas en este capitulo frente a los
trabajos publicados basados en la celda FVF.
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Figura 3.32 Comparacién de las aportaciones presentadas en este capitulo frente a los
trabajos con mejor FOM publicados.



Esquema adaptativo basado en la
compensacion de Miller

aestabilidad en los reguladores LDO compensados internamente es uno de los aspectos
L criticos de estos bloques, como se ha visto en el Capitulo 2, Subseccién 2.2.1. Por este
motivo, en la literatura se pueden encontrar diferentes trabajos, [31], [34], [39-42], [44],
que han propuesto técnicas destinadas a solventar este problema. Sin embargo, el mayor
inconveniente que presentan estos esquemas es la introduccion de bloques activos que
incrementan la complejidad de todo el sistema. Esto supone una limitacién durante la
fase de disefio puesto que la topologia debe poder adaptarse al esquema de compensacion
usado. Ademads, se requiere de un estudio pormenorizado de la funcién de transferencia
del regulador, bajo las diferentes condiciones de carga.

Por esta razén, en este capitulo se presenta una variacién de la compensacion de Miller,
donde la resistencia utilizada para la generacion de un cero que mejore el margen de fase
es sustituida por un transistor que funciona en la region lineal. Este cambio permite poder
llevar a cabo el ajuste del valor de la resistencia de canal mediante la modificacién de
la tensién de puerta. Para ello, es necesario la utilizacién de un circuito de réplica que
determine el punto de operacion del transistor de paso y permita calcular la tensién Veypy
correcta en cada instante.

4.1 Compensacion de Miller: separacion de polos

Una de las formas mads sencillas de llevar a cabo la compensacién en frecuencia de un
sistema se conoce como polo dominante, [114,115]. Esta técnica consiste en identificar
el nodo responsable del polo dominante del sistema e incrementar la capacidad vista por
el mismo, reduciendo la frecuencia en la que se produce. Asi, se consigue incrementar
la separacion con el polo no dominante, aumentando la estabilidad del sistema. En la
prictica, esta compensacion no es ttil por el elevado valor de la capacidad que se requiere,
haciendo inviable esta técnica para su implementacién en soluciones de tipo SoC, y por la
degradacion de las prestaciones, debido a la gran reduccién del ancho de banda.

93
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Sin embargo, si se combina con el efecto Miller, [116], su implementacion fisica puede
llevarse a cabo de forma eficiente. Por esta razén, esta implementacién se conoce como
compensacién de Miller o separacion de polos. Para su explicacién, se va a considerar
el sistema ideal representado en la Figura 4.1, donde puede verse el modelo de pequeia
sefial de un sistema compuesto por dos etapas amplificadoras. La primera se corresponde
con el amplificador de error, implementado como un sistema ideal de un sélo polo en
primera aproximacion, y la segunda, representa al transistor de paso. Bajo esta premisa,
C, agrupa a las capacidades pardsitas del transistor de paso que van del nodo de puerta
a la salida. Por su parte, los elementos C,,; y R,; son la capacidad pardsita y resistencia
de salida asociadas a la salida del amplificador de error. El elemento Z se corresponde
con la impedancia usada para efectuar la compensacion del sistema. Por ultimo, Cyyr y

R,, ., modelan la carga de un regulador LDO.

Vout

vy
’:_|
o
c

=V
'I|—|

Figura 4.1 Modelo de pequena sefial de dos etapas amplificadoras con una capacidad de
acoplamiento entre ellas.

Asumiendo que la impedancia Z estd formada por una capacidad inicamente, la funcién
de transferencia en lazo abierto del regulador queda como se muestra en la Ecuacién (4.1).

| — S Codpuss
8m
H(s)=A,, — Smpass 4.1
(s) OLT ¥ sd;, + s%dy @1
donde
AoL = 8m, gmpAssRO|R0LoAD *2
dll = R()l CPI +R()L0AD [COUT +CC +C8dPASS] +

+R01 (CC +ngPASS) [1 +ngASSR”LOAD] “-3)

dip = R01R0L0AD [CPI (CC + ngPAss + COUT) +Cour (CC + ngPASS)} (4.4)
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Figura 4.2 (a) Respuesta en frecuencia y (b) diagrama polo-cero del sistema representado
por la Ecuacién (4.1) para diferentes valores de I; o, p.
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Con el objetivo de obtener una expresion manejable, que pueda resultar util a la hora de
disefar, se va a considerar que C,y 450 < Co < Copyr Y &, Ry, > 1. Estas simplificaciones
no suponen una pérdida de generalidad debido a que los valores g, y R, no se ven
afectados por la variacion del punto de operacién del transistor de paso. Esto permite
simplificar la Ecuacién (4.3) y Ecuacion (4.4), obteniendo la funcién de transferencia
mostrada en la Ecuacién (4.5).

CotCodpygs }

A [1 .
H (S) ~ OL ’ 8mpass
I+ [ROLOADCOUT + R01 Ce [1 + ngASSROL()AD} ] + S2R01 ROLOADCOUTCC

4.5)

Segtn puede apreciarse, el sistema estarfa compuesto por dos polos y un cero ubicado
en el semiplano derecho, como consecuencia del camino creado por la capacidad existente
entre el nodo de salida y la puerta del transistor de paso, Cc 4 C,q,,, - Este cero, al estar
en frecuencias intermedias, va a provocar la degradacion del margen de fase del regulador.
La Figura 4.2 muestra la variacién de los polos y ceros de un regulador cuya funcién de
transferencia es la mostrada en la Ecuacién (4.1). Por esta razon, es necesario eliminarlo y,
para ello, se pueden utilizar diferentes técnicas: uso de una compensacién cascodo, de un
seguidor de tensién o de una resistencia en serie con la capacidad de compensacion, [114].

La primera opcién requiere la presencia de una fuente de corriente cascodo en el nodo
Viare» 1o que provoca una reduccion del rango de tensién que puede variar dicho nodo.
Para evitar que los transistores de la fuente de corriente cascodo entren en la regién lineal,
el valor minimo de la tensién Vg,7p se incrementa a Vgarg | = 2Vpslyy- Por tanto,
al aumentar, la caida Vs; de Mp,qs se reduce, y, para una corriente de carga dada, el
tamafo del transistor deberd ser mayor [117]. Esto lleva a un aumento del drea y de los
pardsitos asociados a Mp, ¢, algo no deseable. Por otro lado, el uso de un seguidor de
tension consigue bloquear el paso de corriente, a través de la capacidad C¢ +C,g,,, ., €ntre
Vour ¥ Vgare- eliminando el cero en el semiplano derecho. A pesar de esto, esta solucién
afecta, nuevamente, al rango de sefial disponible en el nodo de puerta. Finalmente, el tercer
método que permite eliminar este cero, se corresponde con la inclusioén de una resistencia
en serie con la capacidad de compensacion. Al tratarse de un elemento pasivo, el rango de
sefial en el nodo de puerta no se ve afectado. Por este motivo, resulta de gran interés su
utilizacion.

Al contemplar el uso de este elemento, la funcion de transferencia de todo el regulador
queda como se muestra en la Ecuacién (4.6).

1+S R-C, CC+ng,pasx:| 52 RCCCng,]msx
c-C -

8mpyss 8mpass
4.6
1 +Sd21 +52d22+53d23 ( )

H(s)=AoL

donde

AoL = 8m 8mpssRoi Ropoup @D
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d21 = R(}pASS (COUT + CC + ng,puss) + (1 JrgmpAssRoLoAD) Ro1 (ng,pass + CC) +
+R,, Cpy +ReCe (4.8)

d22 = RoLOADRol [(COUT +Cp1) (ng,pass +CC) +C0UTCp1] +

+ ( 1+ ngASSRUPASS) RCROl ngsPaSSCC + RCR01 CCCP1 +
+ RCROPASSCC (COUT + ng,pass) (49)
d23 = RCROLOADROI CC [COUT (ng,pass + Cpl) + ng,passcpl] (410)

Al igual que en el caso anterior, si se asume que C¢ > C,y 1,44, €l numerador de la
Ecuacion (4.6) puede aproximarse como se muestra en la Ecuacion (4.11). Tal y como
puede verse, si se elige adecuadamente el valor de R, el cero puede trasladarse al semiplano
izquierdo, consiguiendo mejorar el margen de fase del sistema.

N(s)=1+45Cc |Rc— @.11)

1 ] . S2 RCCCng,pass

MPASS ngASS

En el caso concreto de que Re > 1/g,,,,..» € obtienen los ceros mostrados en la
Ecuacién (4.12) y Ecuacién (4.13).

1
= 4.12
21 RCCC ( )
71 (4.13)
I — — .
2 ng,pass/gmpASS

En general, el valor de R y C se elige para hacer estable el regulador LDO para
el peor caso, es decir, cuando la corriente de carga es minima, I; 54p = OmA. En esta
situacién, el polo no dominante se encuentra en las proximidades de la frecuencia UGF,
por lo que ubicar z; en sus proximidades, ayuda a mejorar el margen de fase. Sin embargo,
este método de disefio supone un problema cuando la corriente /; 4 aumenta, ya que
la posicién de z; es fija. A medida que I;,p aumenta de valor, este cero provoca que la
frecuencia UGF se incremente, dando lugar a una a una reduccion drastica del margen de
fase. De ahi que sea necesario realizar un sistema que permita efectuar un seguimiento de
I; oap- de forma que se pueda ajustar el valor de R de acuerdo a las condiciones de carga
del momento. La Figura 4.3 ejemplifica este proceso para un regulador LDO compensado
internamente. En ella, se muestra la respuesta en frecuencia para diferentes valores de

1 LOAD-
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Figura 4.3 (a) Respuesta en frecuencia y (b) diagrama polo-cero del sistema representado
por la Ecuacién (4.6) para diferentes valores de I; o, p.
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Como se desprende del andlisis anterior, es necesario un mecanismo que permita ajustar
el valor de la resistencia R, Figura 4.4a, segin el valor de la corriente demandada por la
carga al regulador. De esta manera, se puede conseguir mejorar el margen de fase fijando un
valor minimo para todo el rango de funcionamiento, desde I; p1p =0 a I pup = Loap|™ "
Por este motivo, se propone la implementacion mostrada en la Figura 4.4b. Como puede
verse, la resistencia R se divide en tres resistencias diferentes. R se introduce para
garantizar la estabilidad del regulador cuando se cumple que I; 54p = OmA. Una segunda
resistencia, R, asegura el desplazamiento del cero que aparece en el semiplano derecho
al semiplano izquierdo, independientemente del valor de la combinacién de R-; y Ryg-
Por tltimo, Ry 4 se corresponde con una resistencia variable, implementada mediante un
transistor que trabaja en la regién lineal. Su valor se controla a través de la modificacién
de su tension de puerta, Verpy .-

AAAA,

j Ryag

Resistencia
variable propuesta

I=AAAA

(a) (b)

Figura 4.4 (a) Esquema de un regulador LDO compensado internamente con resistencia
de cancelacion. (b) Esquema propuesto con resistencia variable.

La resistencia implementada por Mp, ve modificado su valor por el circuito mostrado en
la Figura 4.5. Este esquema de control estd compuesto por Mp; € g4 2, que representan
una réplica de la rama de salida del regulador, asi como por los amplificadores diferenciales
A,y A,, latension de referencia denominada V-, p, procedente de una referencia externa,
y, por ultimo, un desplazador de nivel que permite generar el valor correcto de Vorpy -

El transistor Mp, se corresponde con una version escalada del transistor de paso, Ecua-
cién (4.14) donde N = 200, que permite recrear su comportamiento, evitando el consumo
de drea que implica la implementacion fisica de Mp,gs. De esta forma, al fijar la corriente
que circula por él, mediante I, ,, y forzando a través del amplificador diferencial A| que
su caida Vg se corresponda con la tensién de dropout; se consigue generar la tension de
referencia Vypr garg- El valor de I, se elige como una version escalada de la corriente
de carga que provoca una degradacién del margen de fase del regulador LDO. El factor de
escala K debe corresponderse con el elegido para la réplica del transistor de paso, Mp,,
con el objetivo de garantizar que el comportamiento de éste sea el correcto. Esto supone



100

Capitulo 4. Esquema adaptativo basado en la compensacion de Miller

R,
A
Wy

VCTRL {

lgias,3

1 Resistencia
~ variable propuesta

del regulador

Figura 4.5 Diagrama de bloques del circuito propuesto para controlar el valor de la resis-
tencia Ry »p.

que se deba satisfacer la relaciéon K = N = 200.

(z)

Una vez generada la tension de referencia, A, se encarga de compararla con Vg7, €l
valor de la tension de puerta del transistor de paso, generando una salida proporcional al
valor de la carga. Por iltimo, a través del desplazador de nivel formado por M; ¢ € I, 3,
la salida generada por A, se transforma en la tension de control, Vioyp;, encargada de
modificar el valor de la resistencia Mp,. La Figura 4.6 representa la variacién de r,| Mps
con la corriente de carga, I; 4p-

_ V/D g i
Mp, N

6 4

25 7

15r

e [Q]

R_ equivalente [Q]

c

05F

Figura 4.6 (a) Variacién de la resistencia de salida r, de Mp,. (b) Variacién de la resistencia
equivalente de la compensacion.
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A continuacion, la Tabla 4.1 muestra una comparativa del margen de fase del circuito
mostrado en la Figura 4.4a y de la técnica propuesta, Figura 4.4b. Como se puede compro-
bar, la implementacion de un esquema que ajusta el valor de la resistencia R en funcién
de la carga permite mejorar el margen de fase del regulador LDO en todo su rango de
funcionamiento.

Tabla 4.1 Tabla comparativa del margen de fase obtenido por simulacién para el esquema
basado en el uso de una resistencia (ZNR) y la solucién propuesta.

I oap ZNR [°] Esquema I oap ZNR [°] Esquema
propuesto [°] propuesto [°]
0[mA] 62.61 61.43 100[1A] 8.90 70.82
100[nA] 64.3 63.18 1[mA] 472 89.87
1[pA] 65.95 66.70 10[mA] 16.67 92.15
10[uA] 35.21 57.8 100[mA] 60.74 92.87

Finalmente, se ha usado como amplificador de error el mostrado en la Figura 4.7, [82].
Este se corresponde con una topologfa de dos etapas. Cabe destacar que la primera etapa se
compone de un par diferencial de tipo PMOS, mientras que la segunda etapa se encarga de
generar la tension de salida del amplificador, gracias ala suma de las corrientes diferenciales
generadas. Esta se lleva a cabo a través del espejo de corriente formado por los transistores
My y M10. Por su parte, la realimentacién local introducida por las resistencias Ry rp
permite cancelar la sefial diferencial en el nodo comtin de puerta de los transistores M5 y
M,, ademds de fijar su tensién de puerta, mejorando el rechazo a variaciones del modo
comun del amplificador. Por tltimo, los transistores cascodos M, y Mg se incluyen para
incrementar la ganancia de la segunda etapa, ya que mejoran su resistencia de salida.

LI . @ . |'JM
|_ym L{:};:/Gm
7]

i

RCMFB RCMFB

Figura 4.7 Esquema del amplificador de error utilizado para el cémputo del margen de
fase presentado en la Tabla 4.1.
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4.2.1 Estabilidad

El estudio de la respuesta en frecuencia del regulador propuesto requiere de un andlisis del
modelo de pequefia sefial mostrado en la Figura 4.8, donde se ha ignorado el sistema de
control de la resistencia Mp, por no encontrarse en el camino de sefial y, como consecuencia
de ello, no afecta al comportamiento en frecuencia del regulador. En este modelo, G,,,
R,y C,, representan la transconductancia, la resistencia de salida y la capacidad pardsita
en el nodo de salida asociada a la primera y segunda etapa del amplificador de error,
respectivamente. En relacion a esto, R 3, se corresponde con la resistencia equivalente
vista a la salida del regulador, es decir, R,3 = 7, puss|| [Rp1 + R 2] |Rpoap- Por dltimo,
se ha supuesto que la capacidad pardsita asociada a la salida de la primera etapa es
despreciable, puesto que se cumple C,; < C,, < Cppsp. De esta forma, se obtiene la

funcion de transferencia mostrada en la Ecuacion (4.15).

Vout

T T i1

Figura 4.8 Modelo de pequeia sefial del regulador LDO propuesto.

4 1—|—a1s+a232
oL 1 +b1S+b2S2 +b353

H(s)

donde

AOL = GM] GMng,passRolRoZR(B
_ CC + ng,pass - gm,passRCCC

a
8m,pass
RCCCng,pass
ay =— ————"—
gm,pas‘.\'

bl :R02 [Cgs,pass + ng,pass + CC} + R03 [CLOAD + ng,pass + CC] +
+ gm,pussR()ZR().’a [CC + ng,pus.\']

(4.15)

(4.16)

4.17)

(4.18)

(4.19)
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b 2 :R02R03 [CLOAD [Cgs, pass + ng ,pass + CC ] + Cgs, pass [ng ,pass + CC ] ] +

+RCCC [R02 [ng,pass + Cgs,pass} + R03 [CLOAD + ng,pass” + (420)
+ gm,passR02R03RCCCng,pass
by =R ,R;3RCe [Croap [Cgs,pass +C,yd,pass] +Cyy passCod pass) 4.21)

La Figura 4.10 muestra el diagrama de Bode para diferentes valores de I} 4, obtenido
a través de simulaciones post-layout. En todos las situaciones estudiadas, el valor de la
capacidad de salida es C;r = 100pF, correspondiente al peor caso. La Tabla 4.2 recoge
la ganancia y el margen de fase obtenido para las distintas corrientes de carga usadas.

Tabla 4.2 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.

I oap PM [°] Ganancia [dB] I oap PM [°] Ganancia [dB]
0[mA] 61.39 49.33 10 [uA] 57.59 55.45
1[nd] 6141 49.33 100[ud] 7078 57.29
10[nd] 6163 49.37 1[mA] 89.87 58.27
100(nA] 6328 49.71 10[mA]  92.16 58.38
1 [uA] 66.75 51.85 100 [mA] 92.85 27.94

Por tltimo, la Figura 4.9 muestra la evolucién de los polos y ceros del sistema en funcién
de la carga. Como se puede observar, cuando I;y,p €s alta, el polo no dominante estd
constituido por un polo complejo conjugado, p, 3, de muy alta frecuencia. Por tanto, su
impacto en el margen de fase no tiene repercusién, al ubicarse varias décadas después de la
frecuencia de ganancia unitaria. A su vez, a medida que la corriente de carga se reduce, el
polo complejo conjugado se transforma en dos polos reales. Uno de ellos se ubica en alta
frecuencia mientras que el segundo, se halla préximo a la frecuencia de ganancia unitaria,
UGF'. En este punto, el margen de fase comienza a degradarse paulatinamente, a medida
que I; o4 p reduce su valor. A la par, el cero introducido por la compensacion de Miller,
adapta su valor a las nuevas condiciones para que el margen de fase no se degrade.

Imag(s)

Real(s) P2 12 2z P1 P1 2 7

Figura 4.9 Diagrama de polos-ceros asociado al regulador LDO propuesto.
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Figura 4.10 Diagrama de Bode para distintos valores de I} 4 p-

4.3 Resultados experimentales

El regulador LDO propuesto se ha implementado en una tecnologia CMOS estandar de
65nm. La Figura 4.11a presenta una microfotografia de la celda dentro del chip fabricado,
sobre la que se ha superpuesto una vista del layout, para poder identificarlo. Una visién
ampliada del disefio, se puede ver en la Figura 4.11b. En ella, el bloque A (color verde)
representa al transistor de paso, B (color rojo ) se corresponde con el amplificador de error
y la red de realimentacién constituida por Rpp; y Rppy, C (color naranja) es el bloque
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de control de la resistencia variable Ry,z; y, por dltimo, D engloba a los circuitos de
polarizacidn, tanto para generar las tensiones de cascodo internamente como las diferentes
corrientes de polarizacion. La capacidad ubicada a la derecha del transistor de paso se
corresponde con C. El drea total ocupada por el regulador es de 289um x 151um. Se ha
disefiado para suministrar una corriente mdxima de 100mA, soportando una capacidad de
carga, Coy 7, variable en el rango comprendido entre OpF y 100pF.

L R

(a) (b)
Figura 4.11 (a) Microfotografia del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.

La Figura 4.12 muestra la caracteristica estatica para cuatro valores de la corriente de
carga distintos, I; o4 p = 100mA (Figura4.12a), I; oup = 1mA (Figura4.12b), I; psp = 10uA
(Figura 4.12¢) e I; g4, p = OmA (Figura 4.12d). En todas las situaciones, se ha utilizado
como entrada una sefial triangular de periodo T = 10ms, variando entre OV y 1.2V. Como
puede verse, la tension V1 es cercana a 0.8V para valores pequefios de I;p4p. Sin
embargo, como consecuencia de una desviacion en la resistencia parasita en el nodo de
salida, cuando la corriente demandada por la carga es mdxima, I; o4, = 100mA, la tensién
regulada cae hasta los 0.754V. A su vez, en este caso, el valor de la tensién de entrada
para el que el LDO propuesto comienza a regular su salida es V;,y = 0.991V, dando lugar a
una tesnion de dropout de 0.237V . Este valor resulta ligeramente superior al considerado
en las especificaciones del regulador. Esta desviacion sufrida se explica en mayor detalle
en la Seccién 4.4.

A continuacién, se estudia la respuesta transitoria frente a variaciones de la corriente
requerida por la carga. En todas las situaciones, las medidas realizadas se han hecho
bajo el peor supuesto, es decir, cuando V;y = 1.0V y Cyyyr = 100pF. La Figura 4.13a 'y
Figura 4.13b han sido obtenidas cuando la corriente de carga conmuta de OmA a 100mA, y
viceversa, en un tiempo de subida y bajada de 100ns. Bajo estas condiciones, la tensién

regulada presenta una variacién de +242mV / — 336mV con respecto a su valor nominal.

Por su parte, la Figura 4.13c y Figura 4.13d representan la variacion de V1 cuando
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I; oap varia en todo su rango de funcionamiento, entre OmA y 100mA, con un tiempo de
subida y de bajada de 1us. Ante este nuevo escenario, la tension de salida presenta una
variacion maxima de 232mV . El tiempo de establecimiento para cada una de las medidas
anteriores es de X17.05us y 16.79Ls, respectivamente.

Las medidas llevadas a cabo para el estudio de la regulacién de linea se han efectuado
para I; o,p = 100mA, Figura 4.14a y Figura 4.14b, e I; p4p = 0.1mA, Figura 4.14c y
Figura 4.14d. En todos los casos, se ha utilizado una capacidad de carga de 100pF'. Para
evaluar la respuesta del regulador, se ha variado la tensién de entrada entre 1.0V y 1.2V,
usando un tiempo de subida y de bajada de 1us. Ante estas condiciones, se ha obtenido
una variacién de V7 de +28.9mV / — 19.4mV respecto de su valor nominal, para el caso
donde I; 4 p = 100mA. Por su parte, cuando I; o4, = OmA, la variacién de la tensién Vi
medida es de 10.3mV / — 16mV . Por dltimo, el peor tiempo de establecimiento ha sido
inferior a 5.48s.

Para finalizar esta seccion, la Tabla 4.3 recoge las principales caracteristicas del regulador
propuesto.

File Control _Setup Measure Analyze Utilities _Help 12:30PM File Cons Measure _Analyze _Utilities _Help. 12:00PM
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Figura 4.12 Respuesta estdtica del regulador propuesto para Cyyp = 100pF € (2) I;pap =

100mA, (b) I pap = 1mA, (¢) I pup = 104A y (d) I pap = OmA.
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Tabla 4.3 Resumen de las caracteristicas del regulador presentado.

Regulador propuesto

Proceso [nm] 65
Vin [V] 1.0-1.2
Vour [V] 0.8
VbrorouTt [(mV] 200
11.0AD max [mA] 100
1 q“ [MA] 17.88
Cour [pF] 100
n |,L0ADJW [ %] 99.9821
Area [mm?] 0.0436
AV variando Vi

e Maiaximo [mV] 28.9

e Minimo [mV] -19.4
v/ v/ s 02/1
AVgyr variando I o4 p

e Maiaximo [mV] 242

e Minimo [mV] -336
Ay oap/t [mA/us] 100/0.1
Regulacion de linea [mV /V] 26.5
Regulacién de carga [LV /mA] 780.57
FOM [fs] 103.35
4 Peor caso

4.4 Discrepancias

Los resultados presentados en la seccidn anterior, Seccion 4.3, arrojan diferencias entre
las medidas experimentales y las simulaciones post-layout efectuadas. En concreto, para
valores bajos I; o4 p entre 0mA y 1mA, la caracteristica estatica del regulador presenta un
comportamiento oscilante cuando la tensién de entrada se encuentra comprendida entre
0.6V y 0.8V, valor nominal de la tension regulada. A partir de este punto, las oscilaciones
desaparecen, mostrando la regulacion esperada por parte del sistema disefiado. Este hecho
puede verse reflejado en la Figura 4.12b, Figura 4.12c y Figura 4.12d. Como consecuencia
de esta divergencia entre la respuesta medida y la simulacion efectuada, se ha realizado
una baterfa de pruebas para determinar su origen.

La Figura 4.15 representa el diagrama del esquema utilizado para medir la respuesta

estdtica del regulador. Por una parte, para evitar la limitacion en corriente que presenta
la salida del generador de sefales utilizado, Rohde & Schwarz AM300, se ha necesitado

utilizar un buffer intermedio capaz de suministrar la corriente requerida por el LDO.

En concreto, se ha optado por el uso de un integrado comercial de la compaififa Linear
Technology cuya referencia es LT1210. Este mismo dispositivo ha sido utilizado para medir
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Rohde & Schwarz
AM300

1
1

Cioap

II—'WW—°/—'

Rioan,1 Rioap,2 Rioan,s Rioan,a Rioan,s Rioao,s Rioan,7 Rioan s Rioan,e

Figura 4.15 Esquema utilizado para medir la respuesta caracteristica del regulador pro-
puesto en el laboratorio.

la respuesta caracteristica del resto de disefos expuestos en esta tesis doctoral sin presentar
ninguna anomalia. No obstante, una alternativa al uso de este elemento activo consistiria en
la utilizacién de un bias tee’. De esta forma, se aisla el suministro de la potencia necesaria
de la generacidn del estimulo. Sin embargo, dado que este tipo de elementos son tipicos
en sistemas de radiofrecuencia destinados a comunicaciones, el puerto de RF presenta una
limitacion en ancho de banda. La frecuencia minima admisible por estos dispositivos es
100kH z, mientras que la maxima puede alcanzar las decenas de gigahertzios. Debido a
esto, se descarto el uso de esta opcidn. Por otro lado, la carga se ha emulado mediante el
uso de resistencias pasivas con una precision del 1 %. En todos las medidas efectuadas, el
valor de la capacidad C; ), es de 100pF, correspondiente al peor caso desde el punto de
vista de la estabilidad.

La Figura 4.16 muestra las medidas del comportamiento para 9 valores distintos de
I; oap cuando V;y varia entre OV y 1.2V Para ello, se ha optado por utilizar una sefial
triangular como estimulo de entrada con un periodo lo suficientemente lento como para
que la respuesta transitoria del regulador no domine la prubea. Segtn se aprecia, la tensién
regulada V5;;7 presenta una oscilacién en el rango que va desde los 0.58V hasta los 0.8V,
donde el bucle de regulacién toma el control del sistema y estabiliza la tensién. No obstante,
este procedimiento no ocurre cuando /; 4p = 10mA, donde se observan oscilaciones en
la banda donde V), debe permanecer constante.

Esta misma baterfa de pruebas se ha realizado de forma paralela en el simulador. Con el
objetivo de recrear el esquema de medida utilizado en esta herramienta, las simulaciones
post-layout efectuadas contemplan el uso del buffer intermedio utilizado. En este caso
concreto, al no suministrar el fabricante un fichero de SPICE que lo modele, se ha optado
por usar un modelo de primer orden de un amplificador operacional, al que se le ha afiadido
la red de componentes pasivos requeridos por dicho buffer. La Figura 4.17 muestra los
resultados obtenidos de esta bateria de simulaciones post-layout donde se puede observar
cémo la salida del regulador permanece estable sin mostrar signos de oscilaciones. Por tanto,

Este dispositivo se corresponde con una red de tres puertos que permite establecer el punto de polarizacion sin
afectar a otros dispositivos.
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Figura 4.17 Simulacién transitoria post-layout de la caracteristica estética frente a diversos

valores de la corriente de carga.
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las simulaciones realizadas para garantizar la integridad del disefio no estdn correladas
con las medidas experimentales llevadas a cabo.

Posteriormente, se ha realizado una segunda prueba para determinar si el esquema de
medida utilizado puede ser el causante de este comportamiento. Esta se ha basado en
la simulacion de la respuesta del circuito usando como sefiales de entrada los valores
medidos en el laboratorio. Para ello, se ha llevado a cabo una simulacién en la que se
han utilizado la sefial V},, capturada en el laboratorio como fuentes de estimulo. De esta
forma, el resultado que se espera de esta prueba es determinar si la tendencia que muestra
la salida regulada V,;;7 del LDO propuesto es similar a la observada en medida. Dado
el gran coste computacional que implica la simulacion, ésta se ha realizado a nivel de
esquemadtico y para el peor caso observado, es decir, cuando I; 5,4, = 10mA. El resultado
obtenido se muestra en la Figura 4.19. Como se puede observar, al hacer uso de la sefial
real medida en el laboratorio, el comportamiento de la tensién V7 simulada se asemeja
al valor medido en el laboratorio. Sin embargo, la oscilacién que muestra la sefial real,no
ha sido posible recrearla haciendo uso del simulador. No obstante, se considera que puede
deberse a la existencia de corrientes de fuga en la tarjeta de medida disefiada teniendo
en cuenta el bajo valor de las corrientes de polarizacién utilizadas [118]. En el caso de
la corriente que polariza el bucle el de regulacion, su valor es de 10nA. Por otro lado, la
corriente encargada de polarizar el circuito de réplica es de 16nA. Estos valores son lo
suficientemente bajos como para poderse ver afectados por cualquiera de las fuentes de
fuga existentes en una tarjeta impresa.
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Tiempo [s]

Figura 4.18 Comparativa entre el valor de la tensién V7 simulado y real, usando como
estimulo el valor medido de V;y usando una carga I; o, p = 10mA.
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Figura 4.19 Comparativa entre el valor de la tensién V1 simulado y real, usando como
estimulo el valor medido de V;y usando una carga I; 4, = 100uA.

Por 1ltimo, como consecuencia de la divergencia existente entre la medida y la simula-
cion de la respuesta caracteristica del regulador propuesto, se ha realizado una segunda
version del mismo donde se han utilizado técnicas especificas para mitigar el posible efecto
del missmatch en el bucle de regulacion y en el circuito de réplica utitilizado para modifi-
car el valor de la resistencia en la compensacion de Miller. Entre las técnicas utilizadas,
destaca el uso del centroide comun y el uso de transistores dummies, para lograr una mayor
simetria en la celda. A su vez, se ha incrementado la distancia de los anillos de guarda que
rodean a los transistores PMOS y NMOS para reducir su efecto sobre la tensién umbral
del propio transistor [119-123], provocando que ésta se aproxime a su valor nominal. Esta
nueva version ocupa un drea de 246.8umx227.44um.

4.5 Conclusiones

Como se ha visto en este capitulo, la estabilidad en los reguladores LDO es de vital
importancia para garantizar el correcto funcionamiento del regulador y de la carga que se
le conecta. En este sentido, uno de los esquemas mads sencillos, y extensamente utilizado
para compensar amplificadores operacionales, es 1a compensacion de Miller con resistencia
de anulacion. De esta forma, se consigue eliminar la degradacién del margen de fase que
genera el cero ubicado en el semiplano derecho, como consecuencia del camino directo

que crea la capacidad parasita Cyy 4, del transistor de paso. No obstante, como se ha
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Figura 4.20 Comparativa entre (a) la primera y (b) la segunda versién del layout .

mostrado al comienzo de este capitulo, la variacién de los parametros de pequefia sefial en
el transistor de paso, provoca que esta compensacion no sea efectiva en todos los casos de
funcionamiento, como se ha mostrado en la Figura 4.3.

Con el objetivo de solventar esta limitacion, se ha presentado un esquema de compen-
sacion basado en el ajuste del valor de la resistencia R segun el valor de la corriente
demandada por la carga. Para ello, se ha implementado la técnica propuesta en una tecno-
logia CMOS estandar de 65nm. De los resultados obtenidos, se observa que el regulador
LDO es estable para todo el rango de funcionamiento, es decir, desde la ausencia de carga
a su salida hasta una carga maxima de 100mA. Al mismo tiempo, la estabilidad del sistema
no se ve comprometida cuando la tensién de linea varfa.

La Tabla 4.5 muestra una comparativa de las principales magnitudes de los reguladores
publicados en la literatura cientifica. En este caso, los trabajos expuestos en dicha tabla han
sido seleccionados por presentar alguna técnica especifica para estabilizar el regulador,
de forma que se puedan contextualizar los resultados obtenidos. Como se desprende de
las medidas obtenidas, las variaciones de V5;;7 son similares a las de las publicaciones
recogidas. Cabe destacar que los valores presentados para AV, frente a cambios de
I; osp se corresponden con un tiempo de subida y de bajada de 0.1s. Por este motivo, son
ligeramente superiores a los del resto de disefos presentados. Cuando dichos tiempos se
incrementan a 1us, la variacién que sufre la tensién regulada es de +232mV / — 110mV,
aproximandose a los valores del resto de trabajos.

Por su parte, el valor de la figura de mérito obtenido por este regulador es de 103.35f's.
La Tabla 4.4 recoge la FOM de cada uno de los reguladores expuestos en la Tabla 4.5 a
modo comparativo. Segin se puede ver, el trabajo expuesto presenta el segundo mejor



4.5 Conclusiones

115

Tabla 4.4 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.

[31] [39] [401¢ [41]¢ [42] [44]  Apor- Apor-
tacion tacion*
T [ns] 0.19 0.32 42 0.36 5.18 140 0.58 0.13

r

FOM, [fs] 7220 416 16380 388.80 2331 63000 103.35 24.36

“ Valores obtenidos por simulacién

valor de la FOM. El primer puesto se encuentra ocupado por [31], que se corresponde con
un regulador implementado en una tecnologia de 0.6um y que hace uso de una técnica para
modificar el factor de amortiguamiento del par de polos complejos conjugados que aparece
en la funcion de transferencia del sistema. En este caso, los autores presentan la respuesta
transitoria de la tension de salida para un cambio de I; 5., de 90mA, es decir, la corriente
que emula a la carga varia entre 10mA y 100mA en 0.5us. Ante este estimulo, la solucién
propuesta en este capitulo obtiene una variacién de V¢ de +96.93mV / —39.36mV,
respecto a su tensién nominal V- = 0.8. Si se actualiza el cdlculo de la figura de mérito
con estos nuevos valores, se obtiene una FOM = 24.37 fs. En consecuencia, al utilizar
los mismos estimulos que [31], la solucién presentada ocuparia el primer lugar de la
comparativa.

Por dltimo, la Figura 4.21 supone una representacion grafica de la comparativa llevada
a cabo en la Tabla 4.5. Al igual que se ha visto en el capitulo anterior, cuanto mas cerca
del origen de coordenadas se encuentre el trabajo, mejor serd la respuesta del regulador y
menor su consumo quiescente. La leyenda “Aportacion*” representa al valor de la FOM
que alcanza el regulador presentado en este capitulo bajo el test de medida empleado
en [31].

105 _
a1 &
1401 4=
104 L
) 1421 0
=10°F
2
a1 Xsa
2| »
10 Aportacion
> B11 0O
4 Aportacion*
101 Il
10° 10

Consumo quiescente (Iq)[uA]

Figura 4.21 Comparacién de la aportacién presentada en este capitulo frente a los trabajos
publicados cuyo objetivo es mejorar la estabilidad.
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Regulador LDO de ultra-bajo
consumo

os sistemas de gestion de potencia han adquirido una gran importancia en los dltimos
L afios, sobre todo en aplicaciones de bajo consumo, debido a la necesidad de reducir
la potencia estdtica consumida por los diferentes bloques, [124]. La importancia de este
tipo de sistemas se ha hecho atin més notoria cuando han surgido las redes de sensores
inaldmbricas [125] (WSNs'), donde los nodos que las componen estén alimentados por
baterfas o, en algunos casos, de la energia que son capaces de recolectar del entorno que
les rodea, [126]. Por este motivo, reducir al maximo el consumo de potencia de cada
uno de los bloques que componen los nodos supone extender la vida ttil de las baterfas
lo méaximo posible. En este sentido, uno de los bloques criticos se corresponde con los
reguladores LDO, encargados de suministrar la tensién de alimentacion, que siempre se
encuentran en estos dispositivos.

Por este motivo, en este capitulo se expone un regulador LDO compensado internamente
cuyo consumo quiescente es inferior a 0.6A. Para ello, se ha utilizado un esquema basado
en la topologia cldsica, a la que se ha intercalado un buffer clase AB para efectuar la carga
y/o descarga de la capacidad pardsita del transistor de paso.

5.1 Introduccion

A la hora de disefiar reguladores LDO de ultra bajo consumo, aquéllos que presentan una
corriente quiescente inferior a 1 LA, se deben tener en cuenta dos aspectos criticos. Por
una parte, la impedancia de salida del amplificador de error, asi como de las posibles
etapas intermedias es muy alta, como consecuencia de las bajas corrientes de polarizacién
utilizadas. Esto provoca que se generen polos de baja frecuencia que degradan la respuesta
en frecuencia. Por tanto, es necesaria la introduccién de un esquema de compensacién que
no genere un consumo adicional. De esta forma, aquellas técnicas de compensacién que
hagan uso de bloques activos, como [36], [31] o [39], quedarian descartadas.

! Wireless Sensor Networks
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Por otra parte, el tiempo requerido por el amplificador de error para manejar la capacidad
pardsita de puerta de Mp, ¢ tiende a ser alto, como resultado de las bajas corrientes de
polarizacion usadas, nuevamente. Esto lleva al uso de esquemas donde se intercala un
buffer de tipo clase AB entremedio del amplificador de error y el propio transistor de
paso. Por todo ello, se puede mantener controlado el consumo quiescente del regulador
en condiciones estdticas, donde no se producen variaciones de la corriente demandada
por la carga o de la tensién de entrada, mientras que durante los instantes de variacion,
el buffer puede generar la corriente suficiente como para cargar o descargar rapidamente
dicha capacidad pardsita, de modo que la respuesta transitoria no se vea resentida.

5.2 Arquitectura

El regulador LDO propuesto se muestra en la Figura 5.1. Como se puede observar, el
amplificador de error estd compuesto por un amplificador operacional Folded Cascode
al que se le han incorporado los amplificadores A, A,, A3 y A4 para mejorar la ganancia
en tension, Figura 5.2a. Estos se corresponden con los amplificadores de baja tension
y alto rango de sefial utilizados en el Capitulo 3 para mejorar la ganancia de las celdas
presentadas alli, Figura 5.2b y Figura 5.2c.

—vvy

(a) (b)

Figura 5.1 (a) Vista simplificada del regulador propuesto y (b) esquematico del buffer
utilizado para manejar la puerta del transistor de paso.

A su vez, para mejorar el rango de sefial e incrementar el slew-rate en el nodo de puerta,
V. se ha usado un buffer en tensién clase AB [127] que permite incrementar la corriente
de carga y/o descarga de la capacidad pardsita del transistor Mp,¢s. Para conseguir este
funcionamiento, se ha utilizado un acoplamiento RC como se muestra en la Figura 5.1b.

Como se puede apreciar, la resistencia R sirve para establecer el valor de tensién Vgp, en
el nodo Vy. De esta forma, la corriente que circula por la rama compuesta por los transistores
Mp,, Mg, y My estd bien fijada. Por su parte, desde un punto de vista transitorio, cuando
la tensién de entrada al buffer V}, p, reduce su valor, debido a un aumento en la corriente
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demandada por la carga o a una disminucion de la tensién V,y, la caida Vg del transistor
Mp, se incrementa debido a que V; no cambia inmediatamente. Durante ese instante, el
nodo Vy tiende a incrementar su valor y, como consecuencia del acoplamiento RC, el nodo
Vy tiende a aumentar también. Esto provoca que la corriente que inyecta Mp, se reduzca,
favoreciendo la descarga de la capacidad parasita de puerta del transistor Mp,gg, Cy,. Por
su parte, cuando V,N_’ p aumenta su valor, la caida VSG| My, S€ hace menor, provocando la
reduccién momentdnea de la tensién de los nodos Vy y Vy, respectivamente. Esto permite
que la corriente que inyecta My, aumente, favoreciendo la rdpida carga de C,,

Vaurrer

(b) ()

Figura 5.2 Estructura del regulador propuesto. (a) Detalle del amplificador de error usado
para incrementar la ganancia, (b) detalle de los amplificadores A, A,, (c) A3 y
Ay.

5.2.1 Estabilidad

El estudio de la estabilidad requiere analizar su modelo de pequefia sefial equivalente,
representado en la Figura 5.3. De esta forma, se puede obtener la funcion de transferencia
en lazo abierto de todo el sistema, permitiendo la obtencién de los polos y ceros que
definen la respuesta en frecuencia del regulador LDO.

La Ecuacion (5.1) representa la funcién de transferencia de todo el sistema. Los valores
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Figura 5.3 Modelo de pequeiia sefial del regulador LDO propuesto.

8m; Y T, Tepresentan la transconductancia y la resistencia de salida del transistor i — ésimo,
respectivamente. Hay que sefialar que los elementos pasivos Gy, ¢, Ry, s han sido incluidos
en este andlisis para evaluar su impacto en la Ecuacion (5.1). Por otro lado, las capacidades
C.. son las responsables de llevar a cabo la compensacién del regulador propuesto, haciendo
uso de un esquema conocido como Compensacion Hibrida Cascodo o HCF c, [128-132].

H (s) = 1+a1s+a2s2+a3s3+a4s4+a555+a656+a7s7+a8s8 5.1)
oL 1 +bls+bzs2+b3s3 +b4s4+b5S5 +b6S6+b7S7+b8S8+b939 ’
donde
. Kl KOgm,ng,6gm,8gm,pr(1,6r0,8r(),lOro,Z Hr(),4r(),pHRLOAD|| [RFBI +RFBZ] (5.2)
oL~ .
Em127 0117012 | Ko8m.670.6R02IRo 4+ K18 870 8010
ay = [148m1170.1311/8m.13) RoufCrus (5.3)
o ZZfPMOSng,PMOS RZZ?NMOSng,NMOS 54
a, = < + a (5:4)
1 0
t
a3 =C PMOSROZIPMOS C RZZINMOSC%NMOS a; (5.5)
8 & Kigms KK,
_ RngNMOSRgzt,PMOSng,NMOSng,PMOSCc 56
4= KK, o (56)
Em sl 189

2 Siglas procedentes del inglés, Hybrid Cascode Feedforward Compensation
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Si se asume que existe un polo de muy baja frecuencia, este se puede aproximar a partir
del término Ecuacién (5.11). Por tanto, el polo dominante del regulador LDO propuesto
vendra determinado por la Ecuacién (5.20).

1

o
2 [Kom 6 o602 1T0a) || [Ki&msTos0.10) To plIRLI [Rpp1 + Rppa] C.

p,dom ~

(5.20)

La Figura 5.4 muestra el diagrama de Bode para diferentes valores de I; 4, obtenido a
través de simulaciones post-layout. En todos los casos, el valor de la capacidad de salida
es Coyr = 100pF, correspondiente al peor caso. La Tabla 5.1 recoge la ganancia y el
margen de fase obtenido para las distintas corrientes de carga usadas.

150

100+ TN
P
P By
v &
501 T
o e
kA A &
o
g o Tt
= A PN
=4 ha
N
g S—od
= © —0— 1, 0pp=100uA \
—0— I opp~1mA ]
L onp=10mA
-100 — ILOAD=100mA
-150 Lol ol ol Lol ol ol Lol Lol ol
10° 10” 10" 10° 10" 10 10° 10" 10° 10°
Frecuencia [Hz]
100~
b oo A o
—0—0—0—0—0—0._.
¢
-300 +|LOAD=100“A
B
aool lLonp=10mA
L onp=100mA
-500
Lol ol ol Lol ol PR Lol ol ol
10° 107 107 10° 10" 10 10° 10* 10° 10°

Frecuencia [Hz]

Figura 5.4 Diagrama de Bode para distintos valores de I; o p-
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Tabla 5.1 Valores del margen de fase y de la ganancia obtenidos de la respuesta en fre-
cuencia del regulador LDO propuesto.

I oap PM [°] Ganancia [dB|
100[uA]  129.14 64.25
1 [mA] 128.72 65.34
10[mA]  127.44 65.34
100(mA]  117.04 65.1

5.3 Resultados experimentales

Con el objetivo de validar el regulador propuesto, la celda se ha fabricado en una tecnologia
CMOS estandar de 0.18 um. El regulador se ha disefiado para entregar una corriente maxima
de 100mA con una tensién nominal de salida de 1.0V y una capacidad Cpy1|"*" = 100pF.
Por su parte, la tensién de entrada puede variar desde 1.2V hasta 1.8V, tensién maxima
soportada por los transistores nominales de la tecnologia empleada.

La microfotografia del chip se muestra en la Figura 5.5a. Como puede verse, se ha
superpuesto la vista de layout de la celda para mostrar la disposicién del disefio. La
Figura 5.5b presenta una vista mds detallada de la implementacién fisica. El bloque A
(color rojo) se corresponde con el transistor de paso, B (color naranja) es el amplificador
de error, C (color verde) sefiala la ubicacién del buffer utilizado para gestionar la puerta de
Mpygs; y, por tltimo, el bloque D (color azul) se corresponde con el circuito de polarizacion
y generacion de las tensiones de cascodo. Por su parte, el rectingulo nombrado como E
(color negro), se corresponde con capacidades de desacoplo que permiten estabilizar las
tensiones de cascodo. El drea total que ocupa el regulador, sin contar las capacidades de
desacoplo, es de 315um x 460um, lo que supone un area de 0.1449mm?. No obstante,
considerandolas, el drea total ocupada es de 0. 195m?2.

Figura 5.5 (a) Microfotografia del chip fabricado y (b) detalle del layout realizado.
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La Figura 5.6a y la Figura 5.6b muestran la caracteristica estdtica del regulador para
I oap = 100mA e I} oo p = OmA, respectivamente. En ambas situaciones, Cpr = 100pF
es el valor que se corresponde con el peor caso desde el punto de vista de la estabilidad.
Al igual que en los capitulos anteriores, se ha utilizado como estimulo de entrada una
sefial triangular de periodo 7' = 10ms con una amplitud A = 1.8V, , y un nivel de continua
DC = 0.9V. Como puede comprobarse, Vo7 = 0.982V para toda V;y > 1.142V lo que
supone una tension V., ., = 0.164V, valor ligeramente inferior a la tension objetivo de
0.2v.

A continuacién, en la Figura 5.7 se muestra el consumo quiescente del regulador LDO
propuesto para diferentes valores de la carga. Estos se han obtenido emulando la carga con
un potencidmetro y modificando su valor para recorrer todo el rango de funcionamiento.
A su vez, la tension de entrada se ha fijado a su valor minimo, V;,y = 1.2V mientras que
Coyr = 100pF.

File Conlrol _Selup Measure _Analyze Utilities _Help 5:58 AM File_Control Setup Measure Analyze Utilities _Help 10:00 AM

kS JE 24 9P 984w 13 JF[or 2 9P e[ Hw

0.982v

B8 [% Sl | Sl
N\

(a) (b)

Figura5.6 Respuesta estitica del regulador propuesto para (a) Coyp = 100pF e I} pup =

La Figura 5.8 muestra la respuesta transitoria de la celda disefiada frente a variaciones
de la corriente de carga. En todos ellos, las medidas se han realizado asumiendo el peor

caso de funcionamiento, es decir, aquella situacién en la que Vy;y = 1.2V y Cyyyr = 100pF.

Bajo estas condiciones, la Figura 5.8a y la Figura 5.8b muestran la variacién de la tension
de salida cuando I, ), varfa su valor entre I;p|™" = 100UA a I, pup|™*" = 100mA
con un tiempo de subida, 7, y de bajada, ¢, de 1us. En esta situacion las variaciones

que presenta la tensién regulada son de 274mV / — 368mV, respecto de su valor nominal.

A su vez, la Figura 5.8c y la Figura 5.8d representan la modificacién de V1 cuando
I oap varia entre 1mA y 100mA, con 7, =t = 1us. En este nuevo caso, la tensién de
salida muestra un exceso 274mV cuando la corriente de carga reduce su valor, mientras
que cuando ésta se incrementa, V7 sufre una reduccién de 268mV . Por su parte, el
peor tiempo de establecimiento medido se produce para el caso en el que I; o4 sufre un
cambio de 99.9mA, obteniendo un valor de 23.58us. La regulacion de carga obtenida es
de 85.44uV /mA.
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Para el estudio de la regulacién de linea, se han utilizado diferentes valores de la corriente
de carga de forma que se pueda validar el correcto funcionamiento del regulador disefiado.
En todos los casos, el valor de la capacidad Cy+ que se ha utilizado es de 100pF. La
Figura 5.9a y la Figura 5.9b representan la variacién de la tension de salida para un cambio
en Vyy entre 1.2V y 1.8V con t, =1, = ljis y una corriente I 54 = 100mA. Ante este
cambio, la tensién V5,7 presenta una variacién de 246mV / —281mV, respecto de su valor
nominal. Por su parte, cuando la corriente de carga se reduce a 0.1mA y V; se somete a la
misma perturbacion, V7 presenta una variaciéon méaxima de 254mV . El peor tiempo de
establecimiento medido es de 731.16Ls y se obtiene para el caso en el que I; o4, = 100mA.
Por dltimo, el regulador propuesto presenta una regulacién de linea de 2.50mV /V.

Corriente [nA]

Lono (A

Figura 5.7 Variacién del consumo quiescente del regulador LDO propuesto en funcién de
110D

Para finalizar esta seccion, la Tabla 5.2 recoge las principales caracteristicas del regulador
LDO expuesto.

Tabla 5.2 Resumen de las caracteristicas del regulador presentado.

Regulador Regulador
propuesto propuesto
Proceso [um] 0.18 AV variando Vi
Vin [V] 1.2-1.8 e Miximo [mV] 246
Vour [V] 1.0 e Minimo [mV] -281
VDROPOUT [mV] 0.164 v/, Vs 0.6/1
11.0AD max [mA] 100 AVgyr variando I; g4 p
° [nA] 0.585" e Miximo [mV] 274
Cour [pF] 100 e Minimo [mV] -368
n |ILOAD,max [ O70] 99.9994 AILOAD/tre [mA /s 99.9/1
Area [mm?] 0.195 Regulacién de linea [mV/V] 2.5
Regulacién de carga UV /mA]  85.44
FOM [fs] 3.76

b N N,
“ Peor caso Incluye el consumo del circuito de polarizacion
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5.4 Conclusiones

Uno de los principales requisitos impuestos por la tendencia de la electrénica es el bajo
consumo. En consecuencia, es necesario minimizar el consumo de todos los bloques de
un sistema. A este respecto, el disefio de reguladores de tension de ultra bajo consumo
es critico para maximizar todo lo posible la vida de la bateria e, inclusive, operar sin
necesidad de ésta. Por esta razon, el regulador LDO presentado en este capitulo busca
minimizar el consumo quiescente sin que el resto de prestaciones se vean degradadas.
Se ha optado por una solucioén inspirada en la topologia clasica de los reguladores
LDO, puesto que se ha intercalado un buffer de tension clase AB entre el amplificador
de error y el transistor de paso. El uso de éste permite reducir las especificaciones del
amplificador de error, al no tener que cargar y/o descargar la capacidad parésita C,, de
puerta de Mp, ¢ directamente. Por tanto, es posible encontrar una topologia que cumpla con

las restricciones de ancho de banda y ganancia y posea una baja corriente de polarizacion.

Por su parte, el seleccionar un buffer clase AB, permite mantener controlado el consumo
quiescente del mismo y, en los momentos de transicién, multiplicar ésta para poder manejar
adecuadamente la carga y/o descarga de la capacidad C,, del transistor de paso.

Tabla 5.3 Valores de la FOM obtenidos por los trabajos expuestos.

[47] [53] [54] [55] [56] [78]  Aportacién
T, [ns] 1.50 0.47 0.07 0.47 0.12 0.04 0.64
FOM, [fs] 36.00 33.18 56.69 6580 2428 29.01 3.76

“Valores obtenidos por simulacién

La Tabla 5.4 muestra una comparativa del trabajo expuesto en este capitulo junto con los
seis reguladores mds representativos que hacen uso de la topologia clasica. Por su parte, la
Tabla 5.3 muestra los valores de la figura de mérito obtenidos por los distintos reguladores
mostrados. De esta comparacion, se puede comprobar que el regulador propuesto consigue
mejorar a las soluciones presentadas.

Para finalizar, la Figura 5.10 muestra una representacion grafica del valor de la figura
de mérito de cada trabajo frente al consumo quiescente. De esta forma, la proximidad al
origen de coordenadas supone una mejor respuesta del regulador frente a variaciones, ya
que el valor conseguido por la FOM muestra un valor mds bajo, y un menor consumo
estatico.
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102_
55,
1551 A

O wun 53
X 1531 78] %
[56]

FOM [fs]
=
o»—-

D Aportacion

10° 10°
Consumo quiescente (Iq)[uA]

10°
107

Figura 5.10 Representacién de la FOM expuesta en Ecuacién (2.25) frente al consumo

quiescente del regulador.
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Conclusiones

1 escalado de las tecnologias de fabricacion CMOS ha permitido satisfacer dos de las
principales necesidades de la industria electrénica: la alta integracién de sistemas en
un mismo chip y la reduccién del drea consumida por estos en el PCB. Sin embargo, como
contrapartida a esta evolucion, los sistemas de gestion de la potencia han visto incrementar
su complejidad, ya que en estos nuevos dispositivos existen multitud de dominios de
tension, responsables de alimentar a los diferentes subsistemas. Este hecho ha provocado
que los reguladores lineales de bajo dropout, con compensacion interna, hayan cobrado una
especial relevancia en los dltimos afios por varios motivos. Por una parte, al no necesitar
componentes externos, no soélo reducen la lista de dispositivos externos necesarios, sino
que ademds se consigue un ahorro significativo de drea. De esta forma, se puede reducir
el tamafio del PCB. Por otro lado, la posibilidad de ser integrado permite la creacion de
esquemas de distribucion de potencia dentro del propio chip, destinados a la mejora de la
eficiencia energética.

Por estas razones, la investigacion llevada a cabo durante el transcurso de esta tesis
doctoral se ha centrado en el disefio de reguladores de bajo dropout compensados in-
ternamente y la problemadtica asociada a su disefio. En este sentido, se han propuesto
diferentes soluciones orientadas al bajo consumo sin que ello suponga una reduccion de
las prestaciones.

Una linea de investigacion seguida ha sido el estudio de reguladores LDO basados en
la celda CAFVF. Como consecuencia de sus bondades, baja impedancia de salida y gran
estabilidad en frecuencia, el FVF se ha presentado como alternativa al esquema cldsico
de regulacién como se ha podido observar en la introduccién del Capitulo 3. En este
aspecto, se han propuesto dos reguladores LDO que permiten solventar los problemas
asociados a la respuesta transitoria que presenta el FVF al ser usado como regulador.
Las técnicas propuestas para dicha mejora se han basado en el uso de acoplamientos
capacitivos, convirtiendo las fuentes estdticas de corrientes que polarizan los disefios en
dindmicas, en el caso de la primera aportacién. Esto permite incrementar la corriente
de carga y de descarga de la capacidad de puerta del transistor de paso sin necesidad de
incrementar el consumo quiescente de todo el regulador. En la segunda aportacién, se
ha optado por combinar el acoplamiento RC junto a un camino de rdpida descarga. Esta
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variacion permite reducir el consumo estatico hasta un 55 % sin suponer una degradacién
de las prestaciones.

Una segunda linea de investigacion se ha centrado en el estudio de la estabilidad de estas
celdas, como se ha podido verificar en el Capitulo 4. Con este objetivo, se ha propuesto un
esquema basado en la compensacion de Miller con resistencia de anulacién. Para solventar
los problemas de estabilidad, motivados por la gran variacién de los pardmetros de pequefia
sefial del transistor de paso, se ha optado por la implementacién de una rama de réplica que
permita establecer una tension de referencia con la que comparar el punto de operacion
del regulador LDO. Esto permite fijar el valor de la resistencia variable R en el punto
critico de estabilidad, consiguiendo estabilizar el regulador propuesto para cualquier valor
de la carga.

Por ultimo, se ha desarrollado un regulador LDO de ultra bajo consumo basado en la
topologia clasica que pueda ser utilizado en sistemas de energy harvesting. Con el objetivo
de eliminar las restricciones que impone gestionar la capacidad pardsita del transistor de
paso al amplificador de error, se ha utilizado un buffer clase AB. Este permite mantener
bajo el consumo quiescente mientras que en los instantes de transicién puede generar una
gran corriente destinada a la carga y descarga de dicha capacidad pardsita.

6.1 Trabajo futuro

A continuacién, se detallan nuevas lineas de investigacién que suponen una evolucién del
trabajo desarrollado en el marco de esta tesis doctoral. Estas se pueden agrupar en dos
grandes vertientes: la mejora de los sistemas de regulacién de la tensién de alimentacién y
la integracidn de sistemas de captacion de energia que permitan minimizar o, inclusive,
eliminar el uso de baterias.

Desde el punto de vista de sistema, el estudio de nuevas técnicas que permitan mejorar
prestaciones como el PSRR es necesario. En los sistemas analdgicos de altas prestaciones,
la reduccién de las variaciones de la tension de alimentacién es critico. Un ejemplo se puede
ver en [70, 133, 134]. Para ello, es necesario un estudio a nivel de sistema pormenorizado
que contemple todas las fuentes que contribuyen a degradar dicha magnitud. Este permitira
proponer soluciones que no impliquen el incremento del consumo quiescente o el uso de
técnicas que incrementen la caida de dropout.

Una segunda linea de investigacion a llevar a cabo dentro de los sistemas de regulacidn,
se corresponde con el uso de esquemas hibridos que permitan obtener soluciones muy
eficientes desde el punto de vista de la potencia. El gran inconveniente que presentan los
reguladores lineales es su baja eficiencia cuando la tensién de linea es muy superior a la
tension Vyy|™" = Voyr + Varopou- D€ este modo, puede resultar muy 1til la busqueda de
sistemas de regulacién hibridos que incorporen un regulador basado en conmutacién y otro
lineal. De esta forma, cuando la tensién de linea se desvia del valor V;y|™", el regulador
conmutado es capaz de establecer a su salida una tensién V1N|’”i”, permitiendo que el
regulador lineal trabaje en su zona de médxima eficiencia energética. En esta linea, surge la
posibilidad de explorar el beneficio que puede reportar el uso de tecnologias diferentes a
las CMOS convencionales, como puede ser el uso de transistores de Nitruro de Galio o
GaN. La industria dedicada a la electrénica de potencia estd introduciendo transistores
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de GaN en aquellas aplicaciones que requieren de conversiones de potencia dado su bajo
coste y alta eficiencia, [135-137]. Por tanto, puede resultar interesante caracterizar este
tipo de procesos para determinar el impacto que presenta su uso en la regulacién de la
tension de entrada.

Por dltimo, el trabajo a desarrollar en la integracion de sistemas de captacion de energia
o energy harvesting dentro de la cadena de conversidn de potencia radica en el estudio de
las principales caracteristicas de las fuentes ( solar, térmica o RF) y c6mo extraer la maxima
cantidad de energia de las mismas. Asi pues, es necesario el estudio de nuevos circuitos
de arranque o startup, capaces de funcionar a partir de tensiones muy bajas, del orden
de decenas de milivoltios. En dicho caso, se pueden utilizar este tipo de esquemas para
alimentar sensores de ultra bajo consumo, [5], o mantener la carga de supercondensadores,
evitando que ésta se pierda a través de las corrientes de fuga de los mismos. De esta forma,
estos dispositivos podran utilizarse como reemplazos de las baterias convencionales.






Conclusions

echnoogy downscaling has satisfied two of the most important needs of nowadays
T industrial electronics. As a consequence of higher integration density, the coexistence
of several systems in the same chip becomes plausible and great area reduction is achieved
as PCB size diminishes. However, this technology evolution entails an increase in the power
management systems complexity as plenty of different voltage domains coexists, biasing
the different systems that are integrated together. This fact has led internally-compensated
low-dropout regulators to become more relevant during the last years. On the one hand,
as no external components are needed, the external circuitry and PCB are simplified and
reduced in area. On the other hand, as they can be completely integrated, power distribution
through the chip can be handled inside the same silicon dice, what leads to an improvement
in energy efficiency.

For all these reasons, the research carried out during this PhD has been focused in
internally compensated Low Dropout (LDO) regulators design. Thus, different low-power
high-performance solutions have been proposed following two different approaches.

In the first approach, the CAFVF cell- based LDO regulators has been studied and
designed. The CAFVF cell properties (low output impedance, high frequency stability)
make it a suitable alternative to the classical regulation scheme as it was presented in
CHAP FVF. Regarding this, two LDO that improve the FVF- based LDO transient response
were presented. The technique proposed in the first contribution uses capacitive coupling
in order to turn the static current sources into dynamic. This allows the pass transistor
gate capacitance charge and discharge current to increase without increasing the regulator
quiescent consumption. In the second contribution fast discharge path was used in addition
to the RC coupling in order to reduce the static power consumption up to a 55 % without
degrading the performance.

The second approach was focused on the study of the stability of those cells, as it was
seen in CHAP3. So that, a miller compensation scheme with nulling resistor was proposed.
In order to mitigate the stability problems caused by the large variation of the pass transistor
small signal parameters, a replica branch that allows to set a reference voltage to compare
with the LDO regulator operation point was implemented. This allows the setting of the
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variable resistor RC in the critical stability point, so that the proposed regulator becomes
stable for any load value.

Finally, an ultra-low power LDO regulator based on the classical topology was developed
for energy harvesting systems. In order to get rid of the limitation that the pass transistor
parasitic capacitance imposes to the error amplifier, a class AB buffer was used. This
buffer keeps the quiescent consumption low at the same time it provides a large current to
the above-mentioned parasitic capacitance in the transient events.

7.1 Future work

In this section, future work areas that directly derive from this PhD. research are going to
be presented. They can be assembled into two main objectives: the improvement of the
biasing voltage regulation systems and the integration of energy harvesting systems that
minimize or even eradicate the battery usage.

From the system point of view, new techniques focused on the improvement of performan-
ces such as the PSRR are required. In high performance analog systems, the minimization
of the biasing voltage variation is a main concern. An illustrative example of this can be
found in [70, 133, 134]. Thus, a detailed system-level study that identifies all the possible
origins of biasing voltage degradation is needed. From this study, new solutions that
maintains quiescent consumption while increasing the dropout could be proposed.

Regarding regulation systems, hybrid schemes could provide very efficient solutions
from the power point of view. The main disadvantage of linear regulators is realted to its
low efficiency when line voltage is much higher than V,y|™" = V7 + Vyy, pout- THUS, it
would be very useful the hybrid regulation system research that involves a switching based
and a lineal regulator. So that, when the line voltage varies from V,y|™", the switched
regulator can maintain a V;|™" output voltage while linear regulator is able to operate at
its maximum energetic efficiency. This future research should also involve the study of the
possible benefits of using non -conventional CMOS technologies, such as GaN transistors.
In fact, power electronics industry is introducing GaN transistors in applications that
requires power conversion due to its low cost and high efficiency. CITA. Therefore, those
fabrication processes should be characterized in order to determinate its impact in input
voltage regulation.

Finally, regarding power conversion in energy harvesting systems, the study of the main
sources (solar, thermic, RF) and how to harvest the maximum amount of energy of them
should be carried out. Thus, new starting circuits able to operate with extremely low
voltages (= 10mV’) would be needed. Those new schemes could also be used in ultra low
power sensors or in supercapacitors charge maintenance as a replacement of conventional
bateries.
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