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Resumo

A significativa evolugdo das tecnologias da microeletrénica e os cada vez maiores niveis de
integracdo de semicondutores por unidade de drea, permitem a integragc@o de circuitos mistos (di-
gitais e analégicos) de elevado desempenho — menores consumos relativos e maiores frequéncias
de operacdo. Porém, estes circuitos sdo também mais sensiveis a variabilidade dos parametros
funcionais (devido a variacdes do processo de fabrico e a degradacio com o tempo de funciona-
mento) e a efeitos de grandezas externas, particularmente temperatura e tensao de alimentacio —
o conjunto dos desvios usualmente designados por PVT (Process, Voltage, Temperature).

Os circuitos digitais tendem a apresentar maior tolerincia a erros devidos a estes desvios,
contudo em circuitos analdgicos e de radiofrequéncia podem ocorrer falhas funcionais notdrias
para as mesmas condi¢des PVT.

O processo industrial que permite testar todas estas condicdes € de alto rigor, moroso, e dificil,
elevando assim o seu custo final de fabrico. Uma forma de mitigar este problema consiste em
recorrer a circuitos de autoteste e de autocalibracio — também conhecidos por Built-in Self-
Test (BIST) e Built-In Self-Calibration. Como ja é conhecido, este tipo de circuitos estd bem
estabelecido no dominio dos circuitos digitais e dada esta necessidade t€ém vindo a ser usados
também em circuitos anal6gicos e mistos.

Esta dissertagdo tem como objetivo desenvolver uma metodologia de autocalibracio para um
circuito Phase-Locked Loop (PLL) aplicando algoritmos de Machine Learning do tipo feature
selection e pattern recognition, mais concretamente backward-forward selection e processo de
regressdo gaussiana, para corre¢do de pardmetros fundamentais do funcionamento do circuito.
Recorre-se a programacio e integracdo de um modelo matemadtico criado em Matlab, com o in-
tuito de estabelecer um conhecimento "a priori" dos fatores relevantes a desvios PVT que afetam
uma func¢do objetivo, em sequéncia do qual é estabelecido um processo que permite autotestar
e autocalibrar a PLL. O circuito que realiza este processo foi implementado e validado com um
modelo VHDL, dando resultado a um médulo RTL register-transfer level sintetisavel .
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Abstract

Given the significant evolution of microeletronics technology over the years, as it was previ-
ously foreseen by the famous Moore’s Law, semiconductors have become increasingly smaller in
size allowing integration of digital, analogue and mixed circuits with better performance, such as
lower power consumption and higher operating frequency. However, it is not always possible to
maintain the conditions required to guarantee the good performance level necessary for its proper
functioning.

The deviation from the desired operation is generally due to adverse conditions generated
by factors related to the fabrication process, as well as temperature and power supply voltage
variations — the so called PVT (Process, Voltage, Temperature) variations. The digital circuits
tend to have a greater margin of acceptance to these deviations, but in the analogue and radio
frequency circuits domain, critical failures may occur for the same PVT conditions leading to
wear and malfunction.

The industrial process that allows to test all these conditions is time consuming, difficult to
implement and of high rigor, thus increasing the cost involved in maintaining this type of circuits
in optimal operating conditions. The solution to this problem has resorted to the construction of
self-test and self-calibration circuits, also known as Built-in Self-Test (BIST) and Built-In Self-
Calibration (BISC). As already known, these types of circuits are well established in the field of
digital circuits and given the above identified need, there has been an increasing request to adopt
them also in the analogue and mixed-signal domains.

This dissertation aims to develop and implement self-calibration mechanisms for a Phase-
locked-loop (PLL) circuit by applying Machine Learning feature selection and pattern recognition
algorithms, namely backward-forward selection and gaussean regression processes, to characte-
rize fundamental parameters of the proposed circuit. Using the programming and integration of
a mathematical model created in MatLab, in order to establish an "a priori" knowledge of the re-
levant PVT deviations factors that affect an objective function, a system is then established that
allows to self-test and self-calibrate the PLL. The circuit that realizes this process was imple-
mented and validated with a VHDL model, resulting in a full synthesible register transfer level
module.
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“I don’t care that they stole my idea . ..
I care that they don’t have any of their own.”

Nikola Tesla, electrical engineer and physicist.
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Capitulo 1

Introducao

Neste capitulo s@o abordados os aspetos introdutérios do trabalho a desenvolver na dissertacao.
E feita uma contextualiza¢do do problema e do 4mbito em que se insere, é descrita a abordagem
seguida na realizacdo do projeto, e sdo referidos os motivos pelos quais foi escolhida o tema
desta dissertacdo. Finalmente, sdo apresentados os objetivos do projeto e € descrita a estrutura do

presente documento.

1.1 Contextualizacao

O uso de mecanismos de autoteste, também conhecidos por built-in self-test ou mais simples-
mente BIST, é cada vez mais recorrente na produgdo de circuitos eletrénicos de alta fiabilidade,
independentemente de o circuito ser de varidvel discreta ou continua, isto é analdgico, digital, ou
misto. De um modo geral, estes mecanismos recorrem a cépias do circuito principal (funciona-
mento paralelo), a dados guardados em memdria com informacao previamente obtida ou capturada
em tempo-real, ou a circuitos auxiliares de leitura e corre¢cdo de dados.

O circuito a usar como caso de estudo neste trabalho é uma PLL (Phase-locked-loop). Este
tipo de circuito € muito utilizado em sistemas de telecomunicagdes, radio e computadores. Sdo
geralmente responsdveis pela geracdo de sinais de reldgio, circuitos moduladores e desmodula-
dores, assim como em circuitos de recuperacdo de relégio em sistemas de comunicacao série. A
PLL permite a geracdo de um sinal de saida cuja fase se mantém em sintonia com a do sinal de
entrada. A manutencio desta relacdo implica que a frequéncia do sinal de saida seja capaz de
seguir a frequéncia do sinal de entrada mantendo-as iguais, isto € sincronizando-as. Além desta
funcionalidade, o circuito permite gerar multiplos da frequéncia de entrada funcionando assim
como multiplicador ou divisor de frequéncia.

A verificacdo do funcionamento da PLL € daf um desafio nas areas de testabilidade, nomeada-
mente no que diz respeito a encontrar solu¢cdes que sejam capazes de corrigir desvios que afetam
o seu desempenho. Estes desvios estdo geralmente associados a efeitos de naturezas diferentes
sendo agrupados em variagdes de processo, temperatura e tensdo. O modo como se manifestam

numa PLL € também diferente, apresentado erros que afetam a qualidade do sinal, através de
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ruido de fase e/ou espurios, assim como a estabilidade do sistema, isto €, a sintonia e o tempo de
estabelecimento apds a resposta transitoria.

O circuito analégico de uma PLL € responsdvel pela maior parte dos erros atras referidos, pelo
que € sobre estes que deve incidir o maior esforco de projeto no que diz respeito a minimizar a
sua sensibilidade a efeitos PVT, e devem ser estes os primeiros visados nas metodologias de teste

e calibrag@o.

1.2 Motivacao

Dada a necessidade de manter o desempenho de circuitos analdgicos e mistos, aqui concreta-
mente de PLL, dentro dos limites das tolerancias estabelecidos, tém sido desenvolvidos métodos
que permitem testar e calibrar estes sistemas. O estado da arte atual aponta para mecanismos que
visam o uso de circuitos de autoteste (ou BIST), entre os quais se inclui os que realizam a ob-
servacdo e cdlculo em tempo-real das varidveis PVT e do seu efeito no circuito. Esta abordagem
requer a inclusdo em grande escala de circuitos auxiliares fidveis, dado que também estes podem
apresentar defeitos, o que aumenta os custos de projeto e producgao.

Nesta dissertagdo é proposto um método de autoteste e calibracdo de uma PLL, em que se
procura minimizar as desvantagens do uso de circuitos BIST referidos no estado da arte, aplicando
algoritmos de Machine Learning conhecidos, por meio da otimizacdo dos modelos dos efeitos
PVT e dos circuitos de corre¢do a implementar, assim como minimizar o recurso a cilculo em
tempo-real. Deste modo, os algoritmos de correcdo podem ser guardados num circuito de memoria

simples e é reduzida a complexidade dos circuitos auxiliares necessdrios.

1.3 Objetivos

O trabalho desenvolvido nesta dissertacio foca-se essencialmente nos seguintes aspetos:

e Revisdo dos mecanismos associados a ocorréncia de defeitos e desvios das caracteristicas

de desempenho dos circuitos analdgicos e mistos;

e Revisdo da teoria do funcionamento e das caracteristicas de desempenho das PLL, e le-
vantamento do estado da arte de metodologias de teste e de projeto para a testabilidade de
PLL;

e Aplicar algoritmos de Machine learning do tipo feature selection, mais concretamente backward-
forward selection, para caracterizacdo de parametros fundamentais do funcionamento do

circuito proposto;

e Extrapolar condi¢des de calibracdo e teste através do reconhecimento de padrdes com re-

curso a um processo de regressdo gaussiana;
e Criacdo e validacdo de um modelo matemadtico/légico de autocalibracdo de uma PLL;

e Implementacio e verificagio do algoritmo em VHDL.
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1.4 Estrutura do Documento

Este documento esta estruturado em cinco capitulos, sendo o presente o de Introdugdo. Nos
capitulos seguintes faz-se uma revisdo bibliografica, sdo apresentados os fundamentos de dese-
nho de PLLusada como caso de estudo, descreve-se a estratégia de projeto para a calibracio e a
testabilidade proposta, e por fim apresentam-se as conclusdes principais.

No presente capitulo, sdo abordados o enquadramento, a motivagao e os objetivos da disser-
tacdo. Como revisdo do Estado da Arte sdo apresentadas técnicas de caracteriza¢do descritas em
artigos cientificos publicados na tltima década.

No capitulo Fundamentos de Desenho da PLL serd apresentado a metodologia para o projeto
do desenho para o circuito em andlise da PLL e a sua implementacdo em CMOS.

Em seguida é feita um estudo das variacdes PVT no circuito da PLL, tomando uma meto-
dologia a dois passos, sendo inicialmente feita uma formulacio a priori, recorrendo a simulagdo
estatistica para obtencdo de um grande conjunto de dados de treino, e procede-se ao seu enqua-
dramento por forma a criar padrdes de treino e um modelo matemadtico que caracteriza com maior
certeza o funcionamento mais provavel. Com base neste, é concebido a posteriori um algoritmo
que segue uma estrutura légica por forma a calibrar pardmetros criticos do circuito, através do uso
de principios de sistemas reconfigurdveis. E por fim implementado o algoritmo numa descri¢do
VHDL de modo a simular e obter resultados que demonstram a convergéncia para uma solucdo de
autocalibragdo.

No tltimo capitulo sdo apresentadas as conclusdes finais e sdo delineadas propostas de trabalho

futuro.
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Capitulo 2

Metodologias de Auto Teste e
Calibracao — uma revisao

2.1 Circuitos Analdégicos e mistos

Um circuito analdgico ou misto é considerado um sistema de varidvel continua, i. e., que
expressa uma variacdo de uma grandeza, por exemplo corrente ou tensdo, segundo uma fungdo
continua no tempo. Num sinal analégico ndo existem descontinuidades de valores e ndo ocorrem
alteracdes bruscas de um valor em relag@o ao anterior, contrastando com os niveis bem definidos

e assumidos como instantdneos em termos 16gicos associados aos circuitos digitais.

(a) M (b)
9V
@ e
26y g
G s
= =
3V—- sv—
o H—t+—+— . | i
El 2 h L Lo kot Lk
Time Time ty

Figura 2.1: Sinal analdgico em (a) e sinal digital em (b).

Sendo os valores manipulados por circuitos digitais representados por dois niveis distintos,
entre 0s quais existe uma margem de separacdo, estes circuitos sdo mais robustos a variagdes
das caracteristicas dos seus componentes. Nos analégicos, o ponto de funcionamento continuo
acompanha e € afetado pelas ndo idealidades dos componentes, nomeadamente as devidas a efeitos
PVT, tais como variacdes da tensdo de threshold e consequentemente do ponto de funcionamento

estdtico de transistores MOSFET, com consequéncias na diminui¢do ou aumento da corrente de

polarizagdo dos circuitos.
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A titulo de exemplo, considere-se o circuito do andar de saida de um ADC (conversor anal6-

gico/digital) e o efeito do ruido de duas fontes de tensao.

Figura 2.2: Ruido em um ADC [1].

O efeito transitorio da alteragc@o de tensdes de alimentagdo ilustrado na figura 2.2 causa flutu-
acoes de tensdo e corrente, provocando ruido de alta frequéncia que terd consequéncias na relacdo
sinal ruido (SNR) do ADC.

E possivel verificar na figura 2.3 que caso ocorram varia¢des transitrias na tensio, a capaci-
dade de rejeitar estas variagdes é menor com o aumento da frequéncia, isto é, o circuito é mais
propicio a ter degradacdo do seu funcionamento com variacdes de tensdo em frequéncias mais

altas.

PSRR (dB)

10
0.1 0.3 1 3 10 30

NOISE FREQUENCY (MHz)

Figura 2.3: PSRR vs ruido da fonte em frequéncia para o ADC12040 [1].

Como referido, para além da tensdo e da corrente é também de denotar o efeito da temperatura
nos circuitos analégicos em geral, e nos MOSFET em particular. Revendo alguns conceitos acerca

de semicondutores temos que, a corrente de polarizacdo num MOSFET determina a sua regiao de
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operacdo, podendo operar em modo de triodo (a equagdo 2.1) ou saturacdo (equacdo 2.2), ndo
considerando para este assunto a regido de operagdo em inversao fraca (subthreshold).

-7 4=100am

\
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Figura 2.4: Alteracdo da dependéncia da temperatura de Vg pela espessura do 6xido d e dopagem
Ny [2].
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Figura 2.5: Dependéncia da corrente, devido a variacdes PVT numa tecnologia de 90 nm [2].

w V2
Ip= HnCon <(VGS —Vru)Vps — %S) s Ves>Vrw e Vps <Vgs—Vru 2.1

C, W
an o~ Z(VGS ~Veu)* (1 +A(Vos —Vosa), Ves>Vew e Vos>Ves—Ven  (22)

Ip =

O valor da tensdo de threshold varia com a temperatura (equagdo 2.4) por efeito da sensibili-

dade do potencial de Fermi a temperatura (equacdo 2.5).

Ve = Vi +20r + 7/ 20F (2.3)
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) Vru _ aq)gs a¢F Y a¢F
oT  dT +2 or * V20r OT 24)
¢r = (kT /q)In(Na /Ni) (2.5)

Um exemplo da variag@o da derivada da Vyy com a temperatura para diferentes valores da espes-

sura do 6xido d e da dopagem N, € apresentado na figura 2.4.

Atendendo a equacdo 2.2, além da variacdo da temperatura pela tensdo de threshold (Vry) ha
também efeitos nesta variagdo pela mobilidade eletrénica (¢). A reducdo da mobilidade com o

aumento da temperatura € dado por

W(T) = u(Ty) () N (2.6)

onde 7 € um valor de temperatura de referéncia e T a variacio de temperatura [21].

Capacitive/Electromagnetic
on-chip coupling
Substrate Noise

. Random Process
Coupling l
Parasitic Effects \4

Variations
/ Element Mismatches
/ Inaccurate Models

Inadequate chip Failing chip

Performance Decrease in yield
Degradation M ineficient chip y
Dver-design, Non-optima
Power Solutions

Figura 2.6: Contribuicdes na variabilidade do fabrico de CMOS em escala nanométrica [3].

Dentro dos efeitos PVT, os mais criticos tendem a ser os devidos a variabilidade do processo.
A variabilidade do processo é geralmente tida como um novo desafio atendendo a diminui¢do do
tamanho da tecnologia. No entanto, os problemas associados a estes desvios ja eram considerado
ha mais de 50 anos quando Shockley fez um estudo da flutuagdo aleatéria em jungdes p-n [22].
Atualmente estes desvios sdo cada vez mais considerados com o uso de tecnologias nanométri-
cas em CMOS, tendo um forte impacto no desempenho do circuito, nomeadamente em termos de
maiores tempos de propagacdo e aumento dos consumos dindmico e estatico. Estes podem impli-
car a degradagdo do processo de fabrico (yield), levando a custos acrescidos € a maior tempo de

producao.
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Figura 2.7: Classificacdo das variacdes de processo [4].

Estas variacdes sao agrupadas, do ponto de vista do momento em que ocorrem e da extensao

dos seus efeitos, como variacdes 2.7:

e [ntra-die — resultantes de limitagdes/efeitos estocdsticos do equipamento durante o pro-
cesso de fabrico de um circuito especifico (die) decorrentes, por exemplo, de variagdes as-
sociadas ao processo CMP (planarizacdo quimico-mecanica) e de efeitos de alinhamento e
proximidade 6tica (limitagdo da lente). Por forma a caracterizar estas variagcdes de processo,

€ usado o método estatistico de Monte Carlo;

e Inter-die — constantes em todo o die variando entre diferentes die de uma wafer ou lote de

wafers. Estas variagdes sdo geralmente cobertas em simulagdes de cantos (corners);

Na inddstria, a designa¢do mais usada para as variagdes de processo € associada as situagdes
mais extremas denominadas de cantos (corners) e identificadas por duas letras. Nestas, a primeira
refere-se a variacdes nos transistores NMOS e a segunda nos transistores PMOS. As quatro com-
binacdes mais comuns sdo: FF (fast-fast), SF (slow-fast), SS (slow-slow), FS (fast-slow) e TT
(typical-typical); que designam combinacdes de valores dos pardmetros que levam a um desem-
penho mais ripido (F) ou mais lento (S) dos transistores em portas l6gicas, comparando com o

comportamento nominal esperado (TT) de cada um dos transistores [23].

2.1.1 Efeitos PVT numa PLL

Estes efeitos PVT implicam falhas e deterioragdo do desempenho de uma PLL, sendo a sua

prépria dindmica e funcionamento alterados em relagdo ao comportamento nominal pretendido.
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penho da PLL, em trés grandes pardmetros [24] :

Metodologias de Auto Teste e Calibracdo — uma revisio

Time domain
Jjitter

>

Frequency domain
phase noise

Spur

Figura 2.8: Alteracdes no desempenho da PLL por efeitos PVT [3].

A observabilidade dos efeitos PVT € geralmente categorizada, no que diz respeito ao desem-

e Ruido de fase;
e Espirios;

e Tempo de aquisi¢do e overshoot.

A implicacdo destas interferéncias levam a que pardmetros fundamentais para o correto funci-

onamento do sistema, sejam modificados, podendo alterar o sinal de tal modo que ele saia da

Capture-Range, impedindo assim que a PLL nunca consiga fazer Lock ao sinal de entrada.

e podem ser de tal modo extremos, a ponto de levar a PLL a sair da gama de captura e impe-

dindo que consiga fazer sintonia (Lock) com o sinal de entrada.
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Figura 2.9: Impacto de variagdes VT na frequéncia a saida do VCO [5].
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Cada bloco da PLL apresenta uma sensibilidade prépria a variacdes PVT e a de cada um deles
depende do modo como for implementado.Na figura 2.9 ilustra-se o impacto das varia¢des de
tensdo e de temperatura na frequéncia de VCO do tipo oscilador em anel implementados com
inversores simples (alimentados em tensdo) e com inversores alimentados em corrente (current

starved).

200 o — @ TT comer - %
'*_\ === 7| 85 comer a
180 'a_‘ =| FF comer ?
N
= 160
k=]
£ 140
=
=
e 120
=]
100
1100
12
G
Sy
ﬁ'ﬂ'g "

Figura 2.10: Impacto de variacdes PVT na banda de passagem em malha fechada de uma PLL [6].

Na figura 2.10 ilustra-se o impacto de variacdes do processo na largura de banda do ganho em
anel e na margem de fase, a diferentes frequéncias do sinal de sistemas de navegacdo global por
satélite (GNSS).

2.2 Métodos de teste - Aplicacoes e BIST

Dadas as imperfei¢des resultantes dos efeitos PVT, é comum recorrer a mecanismos de corre-
¢do do funcionamento do circuito. Um conjunto significativo destas solu¢des recorre a circuitos

auxiliares que promovem correcdes através de valores e calculos feitos em tempo real [25].

2.2.1 Circuitos auxiliares de teste

Os circuitos auxiliares de teste baseiam-se em métodos de built-in self-test (BIST). Estes per-
mitem que um sistema se autoteste de modo a manter requisitos tais como alto rendimento de
producdo, reduzida necessidade de ciclos de reparacgdo, e evitar as desvantagens associadas a limi-
tacdo de acesso a nds de teste e a maior custo de teste durante o processo de fabrico. O propdsito
principal dos mecanismos de BIST € o de ultrapassar a complexidade e como tal reduzir o custo
resultante da utilizacdo de equipamento de teste externo.

A figura 2.11 ilustra um caso de aplicacdo de mecanismos de BIST por forma a corrigir e
testar variacdes de entradas no sistema. E feita uma compara¢do com valores jd conhecidos e

aplicar estimulos que sdo observaveis a saida.
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Figura 2.11: Exemplo de diagrama de blocos de um mecanismo de BIST [7]

2.2.2 Redes de sensores e DSP

Em [3] arealizacdo de testes com circuitos auxiliares € feita recorrendo a uma rede de sensores
que observam diferentes grandezas ou pardmetros, com os quais se permite saber o estado do num
sistema de comunicag¢do rddio. Dado o recurso a circuitos de processamento digital de sinal (DSP),

como ilustrado na figura 2.12, é requerida a conversao dos sinais observados em valores digitais.
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sensor @DAC sensor 1
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Figura 2.12: Sensor network usando a um DSP para calibracdo de um circuito RF [3]
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Esta abordagem implica em geral grandes custos, dada a utilizacdo de diversos sensores € o
DSP ser geralmente de grandes dimensdes. Outra desvantagem é a necessidade de cédlculo em
tempo real, exigindo que o potencial de cdlculo do DSP seja suficientemente elevado para manter

os niveis desejados de desempenho do circuito RF.

2.2.3 Aplicacao de PSO para reconfiguracio automatica de Hardware

O método de Particle Swarming Optimization procura a melhor solu¢do de um problema se-
gundo uma abordagem de aproximacdes sucessivas, em que em cada iteracio se experimenta nova
combinac¢do dos dados disponiveis, no sentido de otimizar a solu¢cdo candidata até que seja seja sa-
tisfeita uma medida de qualidade pré-estabelecida. Esta abordagem recorre a padrdes conhecidos
que, através de métodos heuristicos, definem qual a sele¢do de features fundamentais por forma a

melhorar as caracteristicas do sistema.

QuickCog

Stimuli, Parameters [
(C/C+F, HDLs) [k
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Results
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Constraints §< ION
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B i e .-;
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Figura 2.13: Metodologia para concecao em sistemas inteligentes de baixa poténcia reconfigura-
veis [8].

Em [8] € apresentada uma abordagem baseada em PSO com o objetivo de aumentar a toleran-
cia a desvios de desempenho de circuitos sensores de muito baixo consumo. Para o efeito sdo usa-
dos circuitos de baixa poténcia reconfiguraveis, compostos por uma matriz de células (Fig.2.15).
Diferentes combinagdes destas células permitem obter fatores de correcdo dos desvios deteta-
dos, tomando um modelo comportamental e a definicdo da funcdo objetivo do algoritmo PSO.
A determinacdo da melhor combinagdo a usar em cada caso é baseados em classificadores 1-NN
(nearest neighbor). Nos métodos baseados em classificadores k-NN ¢ atribuida uma classificagao
aos dados de treino k mais préximos no espago total de dados (feature space), cujo resultado da
classificacdo € o objeto considerado classificado, isto €, com o objeto sendo atribuido a classe mais

comum entre seus k vizinhos mais préximos — para k positivo e inteiro, tipicamente pequeno —
[26].
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O algoritmo de PSO utilizado, resumido na figura 2.14, consiste em, partindo de um grande
conjunto de dados de treino (train samples), dividi-los em conjuntos de treino e de teste. Dos
dados de treino sdo extraidos os melhores conjunto de pardmetros (features) caracteristicos do
desempenho dos sensores usados para classificar os dados de teste. A escolha das melhores fea-
tures € um desafio nestas implementacdes, decorrendo daf a necessidade de aplicar algoritmos de

feature selection, os quais irdo ser descritos na secc¢io 2.3.1.

train test
samples samples
L J L J
Feature Computation Feature Computation
Y l
best
Feature features Feature
Selection Selection
normalized Normalization - Normalization
“‘“"I" min - (Recall)
samples max
Reduced- L ]
Nearest Hardware Modelling
Neighbor of
1-Mearest Neighbor
v prototypes
optimized
Evolutionary Optimization prototypes
(PSO or GA)
Hardware Modelling
= of

1-Nearest Neighbor

Figura 2.14: Algoritmo usado em PSO [8].



2.2 Métodos de teste - Aplicagoes e BIST 15

8 prototypes analog signal
(sensor)

8 features

[ Min. dist. sorier :|

!

class. result

Figura 2.15: Diagrama de blocos de um modelo de classificacdo 1-NN [8].

Segundo os resultados apresentados neste artigo consegue-se um ganho de 67% no ntimero
de circuitos corretamente classificados, o que seria equivalente a um aumento do rendimento da

producdo de 67%.

2.2.4 Cancelamento de efeitos PVT usando sistemas de autoteste

No artigo [9] é apresentado um método de compensacdo de efeitos PVT em PLL baseado na
utilizacdo do reldgio de referéncia externo e num FDC (frequency-to-digital converter) usado para
converter as frequéncias dos sinais de referéncia e de saida da PLL em valores numéricos. Através
da contagem do ntimero de ciclos de relégio a saida do oscilador € possivel decidir (em tempo-
real), apds comparacao com uma referéncia, se estes correspondem a um aumento/decréscimo do

valor pretendido da frequéncia de funcionamento em steady-state.

Inicialmente, para compreender as falhas no desempenho da PLL, é feita uma andlise de sen-
sibilidades juntamente com simula¢des de cantos (corners) criticos para diferentes processos e
temperaturas, por forma a pesar os efeitos PVT. A figura 2.16 ilustra a variag@o do jitter em con-
sequéncia do ruido gerado na tensdo de alimenta¢do, em fun¢do do aumento da corrente média do

VCO e da capacidade de desacoplamento da tensdo de alimentacao.

O método proposto foi testado na implementacao de uma charge-pump PLL, mostrando uma
compensacio adequada de PVT melhorando o desempenho em jitter € consumo de energia como

resultado.
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Figura 2.16: Dependéncia do jitter em fun¢do da corrente média de comutacdo e da capacidade de
desacoplamento da fonte de alimentagéo [9].
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Figura 2.17: Circuito proposto para compensacdo e detecio PVT [9].

Y

Como ilustrado na figura 2.17 a calibracdo ¢ feita ajustado a polarizagdo do VCO. A palavra
CNT<N:0> permite alterar o comportamento do VCO de modo a diminuir os efeitos do jitter
apresentados na figura 2.16, forcando-o o VCO a seguir um valor 6timo para definir o ponto
correto de oscilacdo.

Como referido em 2.1.1, para além das varia¢Ges no sinal a saida, € feito no artigo [10] uma
observacgao diferente da apresentada por [9], observando os efeitos PVT na resposta dinamica,
mais concretamente na resposta ao degrau de frequéncia resultante da alteracdo na reprogramacao
do bloco do divisor N. E apresentado um circuito digital de autoteste baseado numa méaquina de
estados, que altera o bloco divisor da frequéncia, apresentado um reencaminhamento alternativo
do sinal a saida do VCO numa malha com valor de N distinto. Dada a dependéncia de parametros
como overshoot e a banda da PLL com o valor de N, € possivel caracterizar variagdes PVT com

comparacgdo de valores que seguem a solucdo de uma equacao associada a estes 2.18.
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Figura 2.18: Resultados do mecanismo de autoteste apresentado em [10].

Por forma a avaliar a capacidade de medicao do sistema € apresentado na figura 2.18 uma com-
paragdo dos valores simulados com os estimados. O recurso a este tipo de estimacdes apresenta
uma diminui¢do do tempo/custo associado a testes de producdo — em wafer-level e package —
aumentado assim a cobertura do desenho para teste (design-for-test). No entanto, apesar das consi-
deragdes feitas ndo é demonstrado uma forma de criar um sistema que permita uma autocalibracdo

da PLL, sendo feito apenas uma demonstracdo do exercicio da festbench aplicada.

2.2.5 Consideracoes de autocalibracao para sintetizadores de frequéncia

Em [11] é apresentada uma metodologia de avaliacdo do funcionamento do oscilador da PLL.
A ideia apresentada neste artigo consiste em encontrar um ponto de funcionamento inicial ideal,
que otimize o bloco em causa. A forma como é executado o algoritmo proposto recorre a uma
recursividade ndo parametrizada, isto é, sem limites superiores/inferiores previamente estabele-
cidos, por forma a comparar os valores de K., com aqueles que a PLL apresenta um melhor
funcionamento.

Dada a dependéncia do K,., com os valores das capacidades, seja a implementacdo feita
usando um oscilador LC ou em osciladores em anel, a correcdo € feita por variagdo do valor
da capacidade, usando para isso um banco de capacidades.

A forma como € feita a escolha do valor a usar no banco de capacidades consiste na leitura
e comparacdo direta com a frequéncia de referéncia, como € ilustrado na figura 2.20. A leitura
da frequéncia de oscilagdo € feita forcando o oscilador a operar num ponto de funcionamento
determinado, neste caso V,,;/2, desligando-o do resto do circuito, sendo portanto uma calibra¢do
feita (off-line). E feita aqui uma pesquisa binaria (binary search algorithm), que consiste numa

busca do conjunto do cédigo C — a saida do banco de capacidades da figura 2.20 — que faca
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proposto. (b) Principio de operacao [11].
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Figura 2.21: Convergéncia do principio de autocalibracio por meio de comutacao de capacidades
[11].

convergir para a solucdo, representado numa comutagdo sequencial do bit correspondente a cada
switch que ativa uma capacidade, por forma a que os valores de fast e slow do comparador digital

atinjam um threshold minimo.

O valor maximo do conjunto total do banco de capacidades é apresentado com um resolugdo
direta de 16bits, ndo sendo apresentado um estudo prévio de como € obtido, tomando-se como
uma gama "suficiente"para cobrir todos os casos de desvios, é portanto dada sem colocar nenhum
estudo PVT anterior, sendo que dai, o valor do banco de capacidades conter um valor arbitrario

inicial, sem qualquer limite.

Este tipo de abordagem para mecanismos de autocalibracdo, baseados em comutacido de um
conjunto de elementos que alteram a dindmica de um bloco da PLL, tem sido muito utilizado na

literatura atual, sendo que apresenta uma

No artigo [12] € apresentado uma metodologia a qual segue a comutacdo de um banco de
resisténcias, com recurso a blocos digitais — contadores, comparadores, etc— por forma a garantir
medir desvios das variacdes PVT, e calibrar a PLL, observando as variacdes de jitter a saida do

oscilador.

Na figura 2.22 os autores sugerem uma comutacdo de um banco de resisté€ncias, por forma a
variar a corrente num oscilador LC, esta que afeta diretamente a frequéncia de oscilagdo deste,
sendo feita uma detec@o dos desvios desta (jitter) com recurso a um circuito de detec@o de picos e
contagem. A convergéncia desta solucao para o resultado pretendido deste é muito semelhante ao

apresentado em [11].
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Figura 2.22: Autocalibrag¢do de um oscilador LC [12].

2.3 Algoritmos de selecao de variaveis e reconhecimento de padroes

A aprendizagem automatica (em inglés: "machine learning") € um subdominio da ciéncia da
computacdo que evoluiu do estudo do reconhecimento de padrdes e da teoria da aprendizagem
computacional em inteligéncia artificial. Em 1959, Arthur Samuel definiu aprendizagem auto-
madtica como o "campo de estudo que d4 aos computadores a facilidade de aprender sem serem
explicitamente programados”. A aprendizagem automatica explora o estudo e construgao de algo-
ritmos que podem aprender com os proprios erros e fazer previsdes sobre dados. Tais algoritmos
operam construindo um modelo a partir da amostragem das entradas, a fim de fazer previsdes ou
decisdes guiadas pelos dados ao invés de simplesmente seguir instrugdes programadas inflexiveis
e estiticas. Enquanto que na inteligéncia artificial existem dois tipos de raciocinio (o indutivo,
que extrai regras e padrdes de grandes conjuntos de dados, e o dedutivo, que recorre a uma andlise
I6gica para construir argumentos, através de premissas/argumentos para obter uma conclusio), a
aprendizagem automdtica s6 se preocupa com o indutivo.

Dentro do mundo de aprendizagem automatica existe um grande conjunto de algoritmos que,
como referido em [27, 28], € necessdrio selecionar criteriosamente de modo a melhor adequar a
aplicacdo em causa, tendo também presente o objetivo final.

A aprendizagem automatica pode ser classificada em duas grandes categorias:

e Aprendizagem supervisionada: a maquina aprende através de um conjunto de saidas e en-
tradas, de modo a mapear uma regra de conexdo entre elas usando um mediador, também

usado o termo "professor” [29].

e Aprendizagem ndo supervisionada: nestes nfo existe uma regra a seguir uma vez que o
algoritmo aprende sozinho através das entradas e o resultado destas na saida; sdo métodos

muito exigentes mas que permitem chegar a padrdes mais dificeis de obter por mediagao.

As aplicagdes podem ser categorizadas pelo impacto que t€ém no conjunto de dados subjacente.

Sendo dadas por :

o (lassificacgao;
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Regressao;

Agrupamento (Clustering);

Estimacdo de densidade para distribui¢des;

Reducdo do espaco/dimensdo de dados, também conhecido por feature selection.

Esta dltima apresenta caracteristicas muito interessantes no que diz respeito a integragcdo para
uso em circuitos complexos onde € dificil encontrar uma (boa) metodologia para decidir quais os
fatores que realmente intervém no sistema [30, 8]. As aplicacdes como a regressdo apresentam
também uma integrac¢do apropriada em sistemas eletrénicos, de modo a que permite prever e defi-
nir padrdes utilizando grandes conjuntos de dados [31, 8, 14]. O método apresentado na subseccdo
2.2.3, é um método de aprendizagem supervisionada, sendo que o impacto no conjunto de dados

consiste em uma classificacdo destes.

2.3.1 Feature selection

Por feature, no contexto de aprendizagem automadtica e reconhecimento de padrdes, entende-
se uma caracterfistica associada a um fendmeno a ser observado e/ou uma propriedade mensuravel
[32]. As features sdo representadas geralmente por valores numéricos, no entanto existem também
Sfeatures estruturais como palavras e grafos geralmente usados em reconhecimentos de padrdes e
em SVM. O conceito de feature é relacionado como o seguimento de uma varidvel atributiva usada
em métodos estatisticos.

A defini¢do de feature selection pode resumir-se em, dado um conjunto de features X =
{x;]i = 1...N}, encontrar o subconjunto Yy;, com M < N, que maximize uma fung¢io objetivo j(¥),

idealmente P(correct) apresentado em [13, 33].

Yy = {xi1,Xi2, ..., Xim } = argm jy,maxJ {x;li = 1..N} 2.7

Os dois métodos apresentados nesta sec¢do baseiam-se na forma de aproximagdo que se deseja

ter, sendo mostrados os seguintes algoritmos.

o Sequential forward selection
Comecando com um conjunto vazio, sequencialmente adicionar a feature x* que maximize
j{Yx +x*} quando combinadas com as features Y; que ji foram previamente selecionadas

no algoritmo 1.

Algorithm 1 Sequential forward selection

1: Comega com um conjunto vazio Yp = {&'}

2: Seleciona a melhor feature seguinte x™ = arg, o, max] (Y + x)
3: AtualizaV . =Y, +xT k=k+1

4: Vai para o 2° estado
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Este algoritmo tem melhores resultados quando o subconjunto de features 6timo é pequeno.
Quando a procura ainda estd no inicio, isto é o conjunto esta vazio, um grande nimero de
estados pode ser avaliado. Se o conjunto estiver quase a completar-se, a regido examinada
pelo algoritmo 1 é mais estreita sendo que a maioria das features ja foi selecionada. A maior
desvantagem do algoritmo 1 é que € incapaz de remover features consideradas obsoletas

apos a adig¢do de outras features.

o Sequential backward selection
Comecando por um conjunto completo, remove-se sequencialmente a feature x~ que menos
reduz o valor da fung@o objetivo J(Y —x~ ). Neste tipo de fun¢des, conhecidas por non-
monotonic, apesar de se lhe remover features, aumenta a funcgdo objetivo, isto é, J(¥; —
x7) > J(Y).

Algorithm 2 Sequential backward selection

1: Comeca com um conjunto completo Yy = X

2: Remove a pior feature x™~ = argx, maxJ (Y —x)
3: Atnaliza Y =Y —x 3 k=k+1

4: Vai para o 2° estado

O algoritmo 2 funciona melhor quando o subconjunto de features 6timo é grande, dado que
ird ocupar mais tempo a selecionar grandes subconjuntos. A maior limitagao deste algoritmo

¢ a incapacidade de reavaliar a qualidade de uma feature previamente descartada [34].

Empty feature set Empty feature set

Full feature set Full feature set

(a) Sequential forward selection (b) Sequential backward selection

Figura 2.23: Comparacdo grafica do feature set, sendo a regido mais estreita a representacio da
evolucio dos algoritmos [13].

Tém sido propostos varios métodos e algoritmos de feature selection [35, 36]. A aplicagdo
destes em circuitos eletrénicos analdgicos e mistos é entdo um desafio que se justifica dadas as
vantagens inerentes, sendo ainda relativamente reduzido o nimero de casos de aplicacido conheci-

dos. Apresenta-se de seguida o exemplo de aplicacdo a um sistema microeletromecanico.
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2.3.2 Reducio do erro de frequéncia em MEMS

Nesta subsecc¢io € apresentado um exemplo de aplicagdo de um algoritmo Sequential backward-
Sforward selection no projeto de um oscilador microeletromecanicos (MEMS) de modo a minimi-
zar a sensibilidade da sua frequéncia de oscilagdo a variagdes estruturais ocorridas no processo de
fabrico [14].

Os sistemas MEMS, também referidos como micromdquinas, sio sistemas “inteligentes” cons-
truidos a escala micrométrica, ou mesmo nanométrica, que envolvem estruturas mecanicas e cir-
cuitos eletrénicos, implementados sobre um mesmo substrato de silicio. Em alguns casos, podem
também encontrar-se sistemas 6ticos € mesmo quimicos.

Os MEMS osciladores ou ressonantes, t€ém sido considerados como substitutos para os oscila-
dores baseados em cristal de quartzo em sistemas eletronicos. Um oscilador MEMS, comparando
com o cristal de quartzo, é mais pequeno, mais barato e tem compatibilidade com CMOS. Quanto
a comparacio do consumo de poténcia é ainda um tema de discussao, dada a variabilidade de apli-
cacdes destes [37]. Deste modo os MEMS sao potenciais candidatos a serem usados em aplicacdes

em circuitos eletrénicos de pequena escala.

Figura 2.24: Desenho de um oscilador MEMS [14]

Contudo, como as dimensdes dos MEMS sao reduzidas as interferéncias das PVT afetam
mais estes do que aos cristais de quartzo. No estudo referido em [14] o processo de otimizacdo
¢é feito com recurso a algoritmos de aprendizagem automaética, por forma a diminuir o ndmero
de pontos para calibrar e testar o circuito, mantendo um nivel aceitdvel de erro. Comeca-se por
adicionar/remover — dependendo do conjunto inicial de features — as features que alteram a
equacgdo de oscilagdo da MEMS, e alterando estas, é avaliada consoante um valor objetivo, se a
inser¢do/remocao destas permitem convergir para uma solugdo aceitdvel. Dado que a frequéncia
de oscilagdo depende da tensdo de polarizacdo V. € da temperatura, é necessario construir uma
tabela que relaciona a temperatura com a Vj,,; para um valor fixo de frequéncia, isto € f,, =
f (Vbias, Tiemp)- Definindo a curva que mais se ajuste ao comportamento da frequéncia de saida da

MEMS em 2.8, tomando {x, f) : i =1,2,...,m} — em que m corresponde ao nimero de dados
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de treino —, onde x' = [xgi) ,xg)]T para o par temperatura-Vj;,s e f) a frequéncia medida.

F9=Y Ya, (xg"))’ (ng>)" onde,0< j,0<k,i+j<n (2.8)
j ok

Verificando diferentes dispositivos, de modo a comparar as diferencas no seu processo, e apli-
cando a tabela é possivel comparar o efeito das interferéncias PVT na calibracdo do oscilador
MEMS. Para determinar o melhor funcionamento e corre¢do do erro associado a frequéncia de-
sejada, € aplicado o algoritmo de sequential backward-forward selection que seleciona os valores
corretos do par temperatura-Vj;,s para estabilizar o sistema. A figura 2.25 demonstra a eficicia
da aplicacdo dos algoritmos referenciados. Pode ver-se que ao fazer uma selecdo do conjunto de
fatores que alteram a dindmica da oscilacdo da MEMS, € possivel obter um melhoramento do de-
sempenho do sistema, sem recorrer a uma complexidade superior, caso se for considerado todos

as features para calibragao.
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Forward search: Average error 3 -
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(a) Erro médio usando Sequential forward selection (b) Erro médio usando Sequential backward selection

Figura 2.25: Reducio do erro da frequéncia aplicando algoritmos de Sequential backward-forward
selection [14].

A inclusdo de circuitos auxiliares de teste e de calibragdo em circuitos eletrénicos, nomeada-
mente no analégicos e mistos, permite uma mais eficiente detecdo de falhas e a correcdo do seu
desempenho, evitando assim custos adicionais com perdas de circuitos defeituosos, apds o fabrico
e durante o seu servico na aplicacdo.

Porém, o projeto destes circuitos auxiliares nem sempre segue metodologias de otimizacdo,
nomeadamente porque nio € avaliado corretamente todo o dominio das variagdes em causa e ndo
s@o0 usados os modelos que mais fielmente tratam essas variacdes e dependéncias. Este facto pode
ter consequéncias no dimensionamento do niimero de células para efeitos da calibragdo, em que
ndo é estabelecido uma correlagdo dos valores maximo necessdrios para satisfazer uma maior

cobertura de efeitos PVT , sem o sobre-dimensionamento — como € o caso do dimensionamento
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dos bancos de capacidade apresentados — levando a que exista um desperidico a nivel de consumo
e ocupagdo em area por circuitos que podem nem ser utilizados.

A aplicacdo de ferramentas de machine learning permite desenvolver mecanismos mais efici-
entes de calibragdo, sendo que o uso destas permite uma melhor sele¢do e previsdo de tratamentos
de dados.

Nesta dissertac@o, recorre-se ao uso destes por forma a caraterizar o impacto de efeitos PVT

no desempenho de circuitos analdgicos-mistos, mais concretamente uma PLL.
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Capitulo 3

Fundamentos de desenho da PLL

A PLL é um circuito misto que se baseia numa malha de realimentacdo de fase para manter
a frequéncia do sinal gerado sincronizada com a frequéncia do sinal de entrada tomado como
referéncia. A figura 3.1 ilustra o diagrama de blocos genérico de uma PLL — o sinal de erro e(¢)
resultante da comparagdo das fases dos sinais de entrada (ref () e realimentado (div(z)) constitui,
apos filtragem para extrair o seu valor médio v(¢), o sinal de controlo de um oscilador controlado
por tensdo (VCO) de modo a que este adapte a sua frequéncia a frequéncia do sinal de entrada. A
frequéncia do sinal de saida out(r) é N vezes maior do que a do sinal de entrada caso na malha de

realimentacgao seja usado um divisor por N [15].

[1[] [refey t ut t(t
re ( ) Phase El: ) . Anall:olg Vl: ) ou ( )
* VvVCO
Divider j¢——

T vy T

Figura 3.1: Arquitetura de uma PLL [15].

Nas primeiras implementacdes de PLL, os blocos constituintes eram inteiramente analdgicos:
um multiplicador analégico como detetor de fase, um filtro RC passivo e/ou ativo do tipo passa
baixo, e o bloco do VCO como o gerador o sinal de saida. Mais recentemente, com a evolucdo
dos circuitos digitais, o uso de detetores de fase digitais tornou-se mais recorrente, sendo estes
geralmente portas em disjuncdo exclusiva (XOR) ou multivibrador biestavel (flip-flops) do tipo JK
e D. Este tipo de PLL é denominada digital, ou hibrida/misto.

27
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E também possivel desenhar PLL puramente digitais (ADPLL), como &, por exemplo, pro-
posto em [38]. Para efeitos de emulagdo, a PLL pode ser modelada recorrendo a modelos dos pré-
prios circuitos constituintes ou a modelos comportamentais que simulam apenas 0 comportamento
linearizado dado pelas func¢des de transferéncia dos blocos. A titulo de exemplo, é implementado
uma Software PLL (SPLL), através da sua emulacdo numa DSP em [39].

Para efeitos de classificagdo, a ordem da PLL € determinada pelo ndmero de polos da fungdo
de transferéncia, e o tipo dado pelo nimero de polos na origem (ou integradores) da fungao de
transferéncia em malha aberta. Como o VCO contribui sempre com um polo na origem, cardter
inerente a integracdo de uma tensdo/corrente de controlo, cada PLL é pelo menos da ordem 1 e
tipo 1. Com a contribuic¢ao dos polos do filtro a ordem e o tipo de PLL aumentam e quanto maior o
tipo, melhor é o desempenho da PLL em acompanhar a frequéncia e a fase do sinal de entrada. Por
exemplo, uma PLL de tipo 2 é capaz de seguir um salto em fase, bem como em frequéncia com
erro zero de fase no estado estaciondrio, enquanto que uma PLL do tipo 1 s6 consegue acompanhar
um mudanga de salto em fase.

Sao de seguidas apresentadas PLL baseadas em circuito mistos tipo 2 de ordem 3, uma vez que
as dedugdes e principios de funcionamento, s@o as bases para o desenvolvimento da arquitetura
proposta, a qual serd implementada na seccao 3.2 em CMOS. As equacdes da dindmica do sistema
sdo deduzidas para que possam ser empregadas posteriormente usando teoria de controlo. De
modo a analisar o funcionamento da PLL é necessario descrever quais os blocos que a constituem,

assim como o funcionamento de cada deles.

ﬁl Anilise do sistema

por modelo matematico

Requesito cumprido Correcgdo

Simulagdo

Alteracdo
MATLAB e CPPsim

\LRequesito cumprido

Implementacgio
Cadence CMOS 130nm

Simulacdo
Cadence Spectre

Requesito cumprido

Implementacio
final

Figura 3.2: Diagrama dos passos de desenho da PLL.

O planeamento seguido para o desenho da PLL segue os passos apresentados na figura 3.2.
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3.1 Modelo linear

O modo de operacdo deste circuito consiste no calculo da diferenca de fase de dois sinais ¢,
e ¢ou, sendo que devido a existéncia de uma realimentacio negativa, a fase a saida ¢, ¢ ajustada

de modo a sincronizar com a fase do sinal da entrada ¢;, [16].

_ 1de)
T 2m dt

o) =27 [ f(0)dr = £(0) G.1)

A ocorréncia deste condi¢do denomina-se lock e/ou steady-state, isto €, assumindo um estado de
estabilidade, sendo que neste caso a frequéncia a entrada do detetor de fase é igual a da referéncia,

entrando assim em sintonia.

Din = Pour 3.2)

fout :N'fref (33)

O modo de operagdo ¢ definido essencialmente em torno de uma frequéncia central que admite
uma largura de banda correspondente a duas gamas dentro das quais a PLL consegue assegurar
sintonia entre frequéncias, Lock range e Capture range definindo um limite para cada um, tal

como apresentado na figura 3.3.

Capture range
G e >

f

oscilagdo

Figura 3.3: Relacdo do Lock Range e Capture Range em torno da frequéncia de oscilacdo.

Por capture range, entende-se por uma gama de frequéncias correspondente ao desvio de
frequéncia do sinal entrada, sobre as quais o detetor de fase e 0 VCO conseguem atuar/reagir com
rapidez suficiente para que seja atingido o estado de lock sem ter que percorrer outro ciclo de
comparagdo da referéncia de entrada. J4 para lock-range é uma gama mais curta de frequéncias
de desvio de frequéncia do sinal entrada do detetor de fase, as que o oscilador ret€ém o valor da
frequéncia de saida apds a resposta transitéria.

O sinal de frequéncia mais elevada f,,, ird conservar as caracteristicas desejaveis (isto &, pre-
cisdo de frequéncia e estabilidade ao longo do tempo e temperatura) do sinal de entrada. Conse-

quentemente, um oscilador controlado por tensio, de baixa qualidade, em conjunto com um sinal
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de referéncia de alta qualidade, mas de menor frequéncia, produz uma sinal de alta qualidade e

alta frequéncia.

3.1.1 Projeto da PLL a usar como caso de estudo
3.1.2 Requisitos do sistema

As especificagdes seguintes definem o desenho da PLL assim como vdrias das decisdes toma-

das para que seja ajustado o funcionamento pretendido.
e A PLL seja capaz de sintetizar pelo menos 6 frequéncias numa gama entre 50-600 Hz;
e O valor para o Jitter de frequéncia a saida menor que 1%;

e Tomar atenc¢do 4s limitacdes de 4drea e consumo.

3.1.2.1 Detetor de fase

O detetor de fase compara o sinal a saida do divisor com o sinal de referéncia, gerando a
saida um sinal que é aproximadamente proporcional ao erro de fase ¢,. Calcula o desvio de
fase entre sinal proveniente da malha fechada com o sinal de entrada obtendo A¢ em relacdo
ao primeiro. O valor em tensdo a saida € proporcional a diferenca de fase entre a referéncia
e a saida do divisor. Deste modo o funcionamento do detetor de fase pode ser equiparado a
um detetor de erro. O funcionamento € entdo proporcional a A¢@, correspondendo uma saida
[UP,DOWN] = [1,0] ao caso em que o sinal de referéncia estd em avango em rela¢do ao sinal
realimentado, e [UP,DOWN] = [0, 1] ao inverso, isto &, 3.4.

upP
1 e—D Q °
fref o—P Q—
R
R _
fav — QF—
DOWN
1 —D Q °

Figura 3.4: Exemplo de detetor de fase de 3 estados [16].

UP, A9 >0
Outpp X 0, Ap=0 (3.4
DOWN, A¢ <0
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em que o erro de fase em tensdo, correspondente a saida do PD, é dado por:

0c(t) = Kp[Pou (t) — ¢in(t)], Com Kp o ganho do detetor de fase (3.5)

T T I I
[
e | ! fr | ‘ :
fdiv ! ! fgi
1
uP Up
[ I |
DOWN DOWN
L 1 |

(a) Sinal da saida atrasado em relacdo a referéncia (b) Sinal da saida adiantado em relagdo a referéncia

1L

Figura 3.5: Exemplo de funcionamento do detetor de fase 3.4.

Na operacdo do PD, as comutacdes em R (reset) provocam um transitério ( glitch) que pode
ser interpretado por um impulso de pequena duracdo, que nao interfere diretamente na operagao,
sendo que apenas a média do valor da diferenga de fase é tomado com o resultado. No entanto
a sua influéncia ird provocar erros, principalmente na tensdao de controlo a entrada do oscilador
[40, 41].

E este bloco que esté encarregue de definir o estado da PLL, isto é, quando A¢ = 0 durante

vérios ciclos do reldgio de referéncia € atingido o estado de lock [42].
3.1.2.2 Charge-pump

O bloco charge pump transforma os sinais em tensao gerados pelo detetor de fase em impulsos

de corrente, consoante a variagdo de A¢ [43].

Icp+

WP - — — "~
lout

DOWN = — — -

Figura 3.6: Funcionamento da charge-pump.
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As seguintes equacdes modelam a resultante a saida do charge-pump, com a variagdo da fase
A¢ a saida do detetor de fase [43].
t+Tres A(I) -Tref
0= [ 7 kp(wde =1,
0| A¢
Iyye = =1lp— .
avg Tref cp T (3 6)
Iavg Icp
Kyq = — = — Alrad
Pd=Ag o
O valor médio da corrente de saida do charge pump € entdo dado por:
A¢
Loy =1.p— 3.7
out cp ' ( )

que corresponde a seguinte tabela 3.1 dado o valor vindo do detetor de fase.

Tabela 3.1: Resultado consoante o valor de A¢ para efeitos de carga no filtro.

UP DOWN  Condicao Sentido/valor
1 0 Carrega 1, no sentido do filtro
0 1 Descarrega 1, no sentido contrério do filtro
0 0 - Lo =0
1 1 - 1, N30 €0

3.1.2.3 Filtro
O filtro considerado é um filtro passa-baixo, podendo ser de 1? ou 2% ordem e ativo ou passivo

—
[

=
YAA%

]

I

Figura 3.7: Filtro passa baixo lead-lag [17].

A andlise dindmica da PLL depende do comportamento deste bloco. A equagdo 3.8 apresenta
o ganho em tensado do filtro implementado, porém como a saida do CP é em corrente temos de
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usar o ganho em transimpedancia 3.9.

PO =2l = (Rt ) /s

SC] SC2
sR1C1+1
_ 6o
SR1C1+1 +L (38)
sCy sCy
sR1C; +1

$(C1+Co) (BG4 1)

(&+1)

s (wip + 1)
em que @, = ﬁ e W, = g}'g] CC22 que caso C; > C; se pode aproximar por ®, = ﬁ e 0 ganho
vem dado por 1/(C; +C;) = 1/C; [44].

Zeq (S) = Kfiltro (3.9

3.1.2.4 Oscilador controlado por tensao

O oscilador controlado por tensdo (VCO) € o bloco mais importante e complexo no desenho
da PLL. Este circuito oscila em torno de uma frequéncia central e permite varrer uma dada gama
de frequéncias, consoante o valor de tensio de controlo a entrada.

Existem vdrias arquiteturas de VCO, sendo as mais comummente usadas em PLL as realiza-
¢oes com osciladores LC e as baseadas em topologias de oscilador em anel — que recorrem ao
uso de inversores em malha fechada como € o caso (ring oscillator).

A equacdo geral da frequéncia de oscilagdo de um oscilador do tipo LC é:

1

f osc — m

(3.10)

e a de um ring oscillator:

Fove = ! 3.11)

Y Andares de atraso

Ambas as equacdes representam a frequéncia livre, sendo que no caso de um VCO é necessario

expressar a dependéncia do valor de V., resultante fungdo de transferéncia 3.12.

,_d0
dt
Wyeo = Wref + KycoVin ) Vin = Verr

'
Oous (1) = @yeot :tcho/ Vieo(T)dT 3.12)

Vicoys =V CcOS <(Dre rEKveo / Vicon, dt)

_ Wyeo Ko
H,co (S) = =
Vvco s
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0w

cho = W |:

rad/s} (3.13)

Vv

De modo analitico, isto €, por andlise da curva de funcionamento do oscilador, é também possivel

expressar o valor do ganho K, através da equacdo 3.14.

K. . <fvc0 (Vctrlz ) - fvcu (Vctrll )
veo —

) 21 Vetrt, > Verrty, N Ve, € Linearg,, (3.14)
Vctrlz - Vctrl 1

3.1.2.5 Divisor

Devido a necessidade de geracdo de uma gama de frequéncias a saida superior a da entrada,
é necessdrio que a entrada do detetor de fase seja comparada uma frequéncia da mesma gama.
Isto implica que a frequéncia a saida do oscilador seja dividida de modo a estabelecer a igualdade
em 3.3. Esta divisdo de frequéncias consiste num conjunto de atrasos, realizados por blocos que
realizam uma divisao por N inteiro, ou fracionario.

A divisdo inteira consiste num bloco digital, ao qual € ligado um conjunto de contadores
em cadeia, operando de modo assincrono com a frequéncia de entrada igual ao valor da saida
anterior, acumulando assim 1 ciclo por cada ciclo de relégio, isto é caso seja feita uma divisdo
por 2, podendo obter-se valores de divisdes superiores usando circuitos l6gicos mais complexos
[45, 46].

A divisdo fracionaria apresenta uma arquitetura diferente, sendo geralmente realizada com
moduladores do tipo XA [47].

3.1.3 Analise dinAmica

De forma a compreender o funcionamento do sistema, ¢ feita uma andlise atendendo as leis de

teoria de controlo apresentadas pelo livro em [24].

KdK»F(S) K,uK, ¢ sRC; +1
)= Kl ) _ B a1
S(C] —I—Cz) <‘C1+C2 + ])

De modo a simplificar as seguintes dedugdes, ¢ tomada uma notacdo mais compacta para a ex-

pressdo do ganho K),; juntamente com o ganho do filtro e de N.

K., — Kpa _ Lep
pdae = /N T 2mCIN

(3.16)

A funcido de transferéncia do sistema em malha fechada visto pela entrada do detetor de fase é

dada por:

_ G _ Gls) 1+2
Oref  14+G(s) 1+ 2 42

Kpdykco — OpKpdy,

H(s)

5 (3.17)
KVL'()
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Se se considerar m, > ®,, isto €, que a relagao < 0.1, a funcdo de transferéncia em malha

aberta € simplificada por:

— KpdaltchoF(S) Kpa Kyeo (1 + a%)

G(s) = = (3.18)
Ns s (1 + w%,)
o que resulta na funcéo de transferéncia em malha fechada
+2 Kpdy Koo (1+%)
H(s) = = : (3.19)

pd Ko
1 + + K Kvm Kpd ltKVCO + s "” + S2

pdgjs

Partindo da equagdo 3.19 € feita uma andlise seguindo a aproximagdo a um sistema de 2°

ordem, para a funcdo de transferéncia:

2L W5+ @?
H(s)simpies = N T (3.20)
A frequéncia natural do sistema, também conhecida por ressonéncia, ¢ dada por:
KycoKpa,, (3.21)
e o valor do coeficiente de amortecimento (damping factor) é definido por:
o, R,
= 2(;; > KycoKpa,, C? (3.22)

O tempo de assentamento (settling time) t; é dado em fungdo de { e w, e 0 erro em regime

estacionario errogg

—In(erroys)

‘o (3.23)

ty =

A margem de fase é dada sabendo a frequéncia de travessia e as frequéncias do polo e do zero.

o, o,
O = arctan(az) — arctan(w—;) (3.24)

A frequéncia de travessia ¢ dada por uma aproximacdo da extensdo do valor do zero do fil-
tro. Este parametro define diretamente a banda da PLL, pelo que a condigdo 3.26 é geralmente

verdadeira quando a banda é efetivamente reduzida em relacio a frequéncia de referéncia [24].
o, ~ —= (3.25)

Uma boa aproximacgdo para saber a estabilidade em malha aberta do sistema, considerando

a aproximacgdo a um sistema linear, obtém-se comparando a frequéncia de travessia com a da
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referéncia.

(O
AT (3.26)

W, <
(14

wref)
. . ~ O 2 P 21 :
Caso a banda da PLL seja maior e a relacio %f menor, é necessdrio fazer uma anélise assumindo
C
as leis de sistemas discretos, sendo a condi¢do em 3.26 neste caso ndo aplicada.
De modo a definir os parAmetros que permitem determinar a estabilidade do sistema em re-
gime estaciondrio e caso a condi¢do 3.26 ndo seja regular, é necessario definir o valor de K’ [17],

denominado de ganho em malha aberto normalizado.

1
K — _ (3.27)

T, T,
c’)ref (1 + wref)
Gardner [17] define os valores a e b como parametros usados para estabelecer limites dos valo-
res dos polos em malha fechada, tomando uma andlise a um sistema de funcdo de transferéncia
discreta, isto é a estabilidade restrita ao circulo unitario, ou seja,
Ci

b=1+—
s

( 27rbwz>
a=exp| — o
(4

em que b > 1 = C; > (. O critério de estabilidade de Gardner [17] mantém uma relagdo entre

(3.28)

os valores da frequéncia de entrada @; = 27 f,.r, 0s parametros a e b, e a frequéncia angular do

Zero ;.
4(1+a)
/
K< 21(b—1)w. [2n(1+ o 2(1-a)(b-1) (3.29)
w;b ; b

3.1.4 Resultados simulacio MATLAB

Os resultados apresentados foram obtidos seguindo uma metodologia tedrico-experimental,
em que foram feitos varrimentos de varios parametros dos circuitos depois de calculados os valores
tedricos. Com a variagdo de grandezas dindmicas na sec¢do 3.1.3, juntamente com varrimentos de
parametros dos circuitos, como por exemplo o K,..,, foi possivel encontrar solugdes que garantem
as primeiras condi¢des de estabilidade do sistema.

Nas simulagdes apresentadas a seguir foram feitas alguma assun¢des com base no projeto de
PLL para diferentes constantes de tempo, mas que se ajustam para a PLL em causa, sendo feita

uma equivaléncia das seguintes condigdes:
e Garantir que @, < Wyf
° W, > > W, > O

e O valor de #; na ordem das centenas de milissegundos dado que a gama de #; o< Ty ¢
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A cada grafico da figura 3.8 correspondem diferentes valores de {, varrendo valores do erro

para os quais se considera ter sido atingido o regime estaciondrio errog € 0 nimero de ciclos em

relacdo ao periodo da frequéncia de referéncia N5, como é apresentado na equagao 3.30.

As curvas sdo respetivamente, de cima para baixo, as correspondentes ao varrimento de Njocks =

5 até Ngjocks = 15 com incremento de 1 relégio por passo.

_ —In(errog)
CTre chlocks

n

em que Ty, Nejocks = s COMO Visto na equagdo 3.23.

(3.30)

Atendendo a funcio de transferéncia, foi feito a andlise da resposta transitéria, comecando por

assumir pontos iniciais até convergir para uma soluco aceitavel e passivel de implementacdo com

valores realistas, isto é, que a resultante da parametrizacio contenha um equilibrio para os blocos

respetivos, atendendo as condicdes previamente definidas no inicio desta subsecc¢ao.
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Figura 3.9: Simulagdes iniciais considerando H (s) um sistema de 3* ordem.

Na simulag@o ilustrada em 3.9 € feito um varrimento dos valores de w, da figura 3.8 com os
respetivos valores de §, fixando K., = 27-10krad/V, N =96 ¢ I, = 10pA , sendo definidos os

parametros do filtro 3.8 em funcio destes.

Tabela 3.2: Primeiras parametrizacdes do filtro em relacdo a figura 3.9.

_ cholcp
2aNw?’

G =0,1Cy,

R;

(3.31)

10 15

30

40

Ci1 =Cip=Ci3 (UF)

17,7 7.9

2

1,1

& =0,707

R, (kQ)

8 12

24

32

L=1

R (kQ)

11,3 17

22,6 283 339 395 452

=14

R (kQ)

16 237

31,6 39,5 474 553 633
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As solugdes obtidas seguindo este método, apesar de conduzirem a uma boa resposta em si-
mulagdo Matlab para os diferentes valores varridos, apresentam uma banda demasiado reduzida,
isto €, para desvios muito pequenos da frequéncia a entrada da PLL, esta pode perder a sintonia
muito facilmente.

Para ultrapassar esta limitagdo, foi feito um ajuste diferente, isto é, ao invés de se fixar o valor

de £, foi fixado o valor da banda e ajustado o ganho em malha aberta, por forma a minimizar o

tempo de estabelecimento.

Zeta : 0.455
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o
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o

70 F

60

50
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40
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20
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Erro em steady state (0.01 = 1%)

Figura 3.10: Varrimento para w, superior.

Para aumentar a banda € necessdrio aumentar o valor @, o que implica aumentar o valor de
@,, sendo necessario ajustar os restantes parametros para que esta implementacdo seja estavel.

Na figura 3.10 € feito o mesmo varrimento para @, seguido em 3.8, mas para um valor inferior
de ¢.
O resultado de § apresentado em 3.10 e a resposta do sistema ilustrada nas figuras 3.11 e 3.12,
foram obtidos por tentativa/erro apds vérias tentativas, em que o varrimento foi feito fixando a

largura de banda para o valor de w, =27x-15, K4, € @, = 27-387,5, e feito um varrimento do

K., de 27 - 15k até 27 - 70k com saltos de 27 - Sk.
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Figura 3.11: Aproximagdo de H(s) a um sistema de 2* ordem.
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Figura 3.12: H(s) sem considerar aproximacao de 2% ordem.

A implementacdo final é portanto caracterizada pelos pardmetros apresentados em 3.32 e as

resposta comportamentais apresentadas na figura 3.13.
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Para caracterizar a andlise dindmica da PLL, os valores de 3.32 s@o substituido nas equacdes

da secc¢do 3.1.3.
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Figura 3.13: H(s) implementado.
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Quanto a estabilidade apresentada pela equacdo 3.29 é obtido que:

4(1+a
U+a) =0.57862
2r(b—1)w, 27:(1+a)a)z+2(1—a)(b—1)
w;b ; b
(3.34)
=0.34663

0.34663 < 0.57862 c.q.d

3.1.5 Resultados de simulacio em CppSim

O CppSim® ¢ simulador comportamental, criado por Michael Perrott [15], permite a simu-
lacdo de blocos complexos descritos pela sua fun¢do de transferéncia (figura 3.14a) expressa em

linguagem orientada a objetos C++.

Vol Ro v
Ry v1o—w¢v:|i

Y T “T

v |: V. Vo 1 Vo
LN (N B BN "Tvsrac, [

1+sR,C, p 272

Vot Vnose Lowpass
® KL

f 1+s/wgom

Nonlinearity
(a) Modelacdo em alto nivel. (b) Modelagao em baixo nivel.

Figura 3.14: Processo de modelagdo dos blocos em CppSim® [15].

Para modelagdes mais detalhadas é possivel incluir ficheiros SPICE e Verilog®, por forma a
pormenorizar os parametros de defini¢do do circuito em causa e das interconexdes de elementos
basicos, como € o caso ilustrado na figura 3.14b. O uso deste simulador, durante o trabalho
realizado, facilitou a implementacio e simulacdo de sistemas complexos, de modo a obter um

conjunto-solugdo inicial de boa qualidade para caracterizacdo do comportamento da PLL.

As simulagdes realizadas com este simulador foram feitas de modo a verificar os valores dos

parametros obtidos em Matlab com um modelo mais préximo da implementacdo final.
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Figura 3.15: Esquematico do modelo CppSim da PLL[15].

O aumento da largura de banda da PLL para valores para os quais banda,; > @.r/10, como
referido em 3.1.3 pelo critério de estabilidade de Gardner [17], requer uma ateng@o especial no
que diz respeito a estabilidade, uma vez que a maioria dos simuladores faz uma aproximacao ao
modelo de 22 ordem, ndo tendo em conta a transformada discreta como € feito na equacgéo 3.34.
Esta (possivel) consideracdo, na implementacdo em causa, leva ao aparecimento de resultados
inconclusivos para implementagdes em limites mais rigorosos de estabilidade, sendo s6 possivel
obter uma solug@o mais préxima da real com um simulador mais rigoroso, os quais podem ser
comparados com os resultados da implementagao final no simulador Cadence Spectre®, tal como
serd descrito na na seccdo 3.2.6 . No entanto, para simulacao de variacdes da frequéncia de entrada,
o simulador CppSim apresenta resultados satisfatérios, que permitem tirar conclusdes para uma
primeira implementagdo em CMOS do circuito simulado em alto nivel.

Na figura 3.16 ¢ feito a titulo de exemplo uma realizacao da tabela 3.2, tomando:

Ci=1,45uF G =0,1C; Ry =55,3kQ (3.35)
= 0, =27-19.8rad/s @, =27m-1.98 rad/s
Kyco =10kHz/V I, =10 uA N =96

As respostas apresentadas nas figuras 3.16 e 3.17 mostram que uma PLL com maior banda
adapta-se melhor a pequenos desvios da entrada, sem perder a sintonia, apresentando apenas um
erro que € diretamente proporcional ao desvio da frequéncia a entrada. E também possivel verificar

na figura 3.16 que o overshoot é também maior.
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Figura 3.16: Resposta a um degrau de 1 Hz em F,,; para os resultados em 3.35.
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Figura 3.17: Resposta a um degrau de 1Hz em F,,; — resultados em 3.32 com a exce¢do de

Ko =17 kHz.
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Figura 3.19: Resposta ao degrau para K,., = 65 kHz para a parametrizacio final em 3.32.
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Algumas realizacOes da tabela s@o bastante estdveis e até apresentam uma banda melhor que
a da figura 3.16, no entanto apresentam um tempo de estabelecimento muito superior como € o
seguinte:

Ci=17,7TuF C,=0,1C; R;=16,3kQ (3.36)
= @, =271-0,5557rad/s @, =2m-5,557 rad/s
Kyco =10kHz/V I, =10 uA N =96
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Figura 3.20: Reposta a um degrau de 1 Hz em F,, ¢ para os valores de 3.36

O CppSim apresenta uma boa caracterizag@o da resposta do sistema ao degrau, no entanto para
valores de K, muito superiores (Fig. 3.19), em comparacdo com a frequéncia que deve atingir
a saida apds transitério, entra em condi¢des em que V,,,; atinge valores negativos, perdendo (por
vezes) assim a convergéncia desejada.
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3.2 Implementacao dos blocos

A implementacdo do circuito foi feita em ambiente Candence Virtuoso ® usando uma tecno-

logia de 130 nm para uma tensao de alimentacio de Vy; = 1,2 V.

3.2.1 Detetor de fase

= Do—>
I D

:l] l Lagcomp
"

Catraso

- DOWN
M,
fdiv >C= Dc

Figura 3.21: Detetor de fase [18].

O detetor de fase implementado € apresentado na figura 3.21. O valor 16gico no né Lagcomp
¢ o complemento "atrasado"da comparagdo das entradas fr.r € fyiv, isto €, os sinais sdo atrasados
durante a comparagdo por uma capacidade Cy 450 = 50 pF € por uma cadeia de inversores, que
operam como buffers de sincronizacdo. As saidas UP e DOWN sio geradas seguindo o principio
apresentado em 3.1.2.1.

Tabela 3.3: Resultado em Lagc,mp pelas entradas fr.r € fai-

fref fdiv Lagcomp

1 1 0
0 0 1
1 0 Mantém
0 1  Mantém

Tabela 3.4: Dimensionamento do detetor de fase.

Transistor  Tipo  W(um) L(nm)
My M, NMOS 0,32 120
M5 M, PMOS 1,52 120
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O dimensionamento das portas l16gicas € feito para valores minimos das dimensdes da tec-
nologia (L). Em todas as portas 16gicas da PLL segue-se a parametrizacio apresentada em 3.5,
exceto no caso de transistores em série, para os quais € ajustado o valor de W por forma a manter
arelagdo f = % = 4.75, esta que € resultante da comutagdo de 1 para O (e vice-versa) de um

inversor simples em CMOS, para o qual o valor da comutagdo seja Vy,/2 [45].

Tabela 3.5: Dimensionamento das portas l6gicas da PLL.

Transistor  Tipo  W(um) L(nm)
Todos NMOS 0,16 120
Todos PMOS 0,76 120

3.2.2 Charge-pump de duplo andar

O bloco da charge-pump segue uma arquitetura diferencial puramente CMOS, geralmente
usada para se obter maior exatiddo a baixas frequéncias, devido a menor sensibilidade a efeitos

nao ideais como current mismatch, modulag@o do canal, clock feedthrough e injecao de carga [16]
[19].

Mlz MlS
| [
|

M14 M16

P wd s Hw wedE

Vref, | Out
. 1
Vbias2 M; I M,

| | |
Vbias b m, |E M, Msl:ll [ M;

Figura 3.22: Circuito do charge-pump [19] .

O modo de funcionamento 3.23 consiste na comutagao alternada entre dois andares, sendo a

corrente gerada pelos transistores M| e M, dos primeiros andares diferenciais espelhada para o
andar de saida.
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Figura 3.23: Funcionamento charge-pump [19].

Para diminuir os efeitos ndo ideias, como é o caso do desemparelhamento das correntes de
descarrega e de carga, que podem aparecer como ruido e spurs de referéncia no espectro do sinal
a saida, € proposto o uso de um circuito de compensagdo juntamente com o 2° andar. Este cir-
cuito € composto por um amplificador operacional cujas entradas estdo ligadas entre Vier € Vour,
atuando como um seguidor de tensdo entre estas. Ao manter um nivel de emparelhamento entre as
tensdes destes dois pontos € feita uma regulacdo da corrente a saida, diminuindo assim possiveis

interferéncias a entrada do VCO.

Tabela 3.6: Dimensionamento do charge-pump.

Transistor Tipo  W(um) L(nm)
My My, M3 M4y Ms Mg M7 Mg Mg M1y NMOS 0.16 120
My My M3 M4 Mys Mie PMOS 0,76 120
Mis Mg PMOS 1,1 120

As tensdes Vbias = 450 mVe Vbias2 = 700 mV permitem ajustar o ponto de funcionamento

dos transistores que geram as correntes de polarizacgao.

Relativamente ao desenho do amplificador operacional, foi desenhado uma arquitetura sim-
ples, sendo que o requerimento apresentado por [19] sugere que o ganho 3.37 seja o suficiente-

mente elevado, para que as pequenas diferengas entre os nés V,.r € Out sejam amplificadas.
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Figura 3.24: Amplificador operacional.

O ganho em tensao, saida ndo diferencial / entrada diferencial, para Ms = Mg e M3z = My, é.

Aora = (=55 = 55)(roa/ [106) ) - (=8 (o / /7))

= 8m3 c8my (1’04//1’06)(7‘07//1’02)

3.37)

Tabela 3.7: Dimensionamento do amplificador operacional.

Transistor  Tipo  W(um) L(nm)
My PMOS 15,2 120
Ms Mg PMOS 0,76 120
M3 M, NMOS 0,16 120
M NMOS 0,32 120
M, NMOS 3,2 120

Por forma a avaliar a solucio apresentada foi feito uma simulacdo em que € for¢ada a injecao
e retirada de carga no filtro, de modo a observar o valor da corrente a saida para diferentes valores
de Vctrl .
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Figura 3.25: Caracterizagdo da corrente I., do charge-pump.

Como se pode verificar na figura 3.25, a corrente apresenta uma curva mais plana para os
niveis de tensdo (média) pretendidos para o funcionamento do filtro.

O declive para valores menores que 0,2 V em 3.25a e para valores superiores a 1 V em 3.25b,
devem-se a limites de funcionamento do circuito 3.22 assim como também a efeitos da nao linea-
ridade da carga/descarga da capacidade C.

O valor da corrente a saida do charge-pump estd muito proximo do desenhado, apresentando
um valor de /., = 11,5 pA correspondendo a uma variacdo de 9% com um desemparelhamento de
5%, para ambas as situagdes DOWN em 3.25a e UP em 3.25b, considerando a zona de interesse

de funcionamento entre 0,2V e 1V.

3.2.3 Filtro lead-lag

O filtro implementado corresponde ao da figura 3.26, ao qual corresponde a funcdo de trans-
feréncia apresentada na seccéo 3.1.3, para C; = 900 nF, C, = 35nF e R; = 11,789 kQ.

Fase

-110

-120

-130 1

140 f

Fase

-150 ¢

Magnitude (dB)

-160

-170

100 . . . . 180 . . . .
10° 10" 102 10° 10* 10° 10° 10! 10? 10° 10* 10°
Frequéncia (rad/seg) Frequéncia (rad/sec)

Figura 3.26: Diagrama de Bode para o filtro.
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Por forma a caracterizar o conjunto detetor de fase, charge-pump, e filtro foi feito um varri-
mento do erro de fase A¢, de 0 e 7 (Fig. 3.27a). E possivel verificar algumas caracteristicas que
anteriormente seria dificil de obter, como é o caso desta implementacdo nfo apresentar uma zona
morta para o detetor de fase e a limitagdo de 7 [18].

Up
mn
. PFD / VL‘(‘P]I[
dw—" Down —_C1
7T .
<R + 2

(a) Figura de um detetor de fase, charge pump e filtro
passa baixo adaptada de [48].

—up
1245 — DowN

61.9

Voltage: mV
o

-57.8

1112+

| | | | |
-0.997 -m/2 0 /2 0.997
Phase offset: Radians

(b) Ganho do detetor de fase, charge-pump e filtro.

Figura 3.27: Caracterizagdo da resultante do ganho K),; € do ganho do filtro.

3.2.4 Oscilador em anel

A arquitetura do oscilador em anel é comummente usada em PLL, dada a simplicidade de
projeto, apresentar consumo reduzido, e, para a frequéncia em questao, evitar o uso de indutincias
diminuindo a 4rea total de implementacdo. Este é o bloco que tende a apresentar a maior sensibi-
lidade a desvios PVT, dado incluir na sua constituicio o maior nimero de elementos analégicos
presentes numa PLL [49, 50],
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Figura 3.28: Circuito da célula de atraso e a respetiva fonte de corrente.

A célula de atraso é composta por 2 inversores e uma capacidade C;, = 10pF — o andar

current starved composto pelos transistores M,, M3, Mg, € M7, € um inversor convencional (Mg

eMy). Quando o valor de In= 0 os transistores em condu¢do do andar current starved sdo o Mg e

M7, carregando a capacidade Cy, esta que é descarregada quando In= 1.

O transistor M| funciona como fonte de corrente, esta que é espelhada para o transistor M;, o

mesmo acontece para Ms e Mg.

In=0

In=1

s Vsde > Vige — Vine

v Va2 > Vg2 — Vi

Tabela 3.8: Dimensoes da célula de atraso.

Transistor  Tipo  W(um) L(um)
M, M, NMOS 0,16 10
M; NMOS 0,16 1

My NMOS 0,32 0,12
Ms Mg PMOS 0,76 10
M, PMOS 0,76 1

Mg PMOS 1,52 0,12

(3.38)

Cada célula apresenta um atraso dado pela soma dos atrasos de cada andar, e fecr = tgeiay,, +
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tdelayi,,v , €m que

. 2Cy,

delay.s

o Huy ¢ Coxz,e (W2,6/L276) (Vgsz,s - Vlh2.6)2 (3.39)
G '
26

A capacidade Cy,,,, vista pelo terminal Out € dada pelas capacidades intrinsecas dos transistores

My e Mg. Aplicando o teorema de Miller resulta Cr,, ~ 2(Cqgq, + Cyqy). Para o inversor simples

tem-se
t 2CLier
del inv o<
o Uny g C0x4,8 (W4,8/L478) (VDD - Vlh4,3 )2
o 2(ng4 + ngs)

i48

(3.40)

A corrente i4 g € resultante de uma comutacdo rapida, ndo sendo limitada por nenhum transistor,

como o é no andar current starved, de que resulta um pico de curta duragao.

038uA (2.604u)

r T T T T T 1 r T T T T T
300.0 400.0 500.0 600.0 700.0 800.0 900.0 300.0 400.0 500.0 600.0 700.0 800.0
V (mV) V (mV)

(a) Variagdo por aumento de V., NMOS. (b) Variagao por aumento de V,,,; PMOS.

Figura 3.29: Corrente aos terminais do andar current starved.

Nas figuras 3.29a e 3.29b sio ilustrados os valores da corrente no dreno dos transistores M,
e M7 em fungdo de V5, = V4, 0s picos da corrente sdo resultantes da transicdo de 1 para O e
vice-versa.

Como C;, > C;,
o atraso total do célula e por consequéncia do oscilador, sendo entao fefecr = tdelay,,- Apesar de

w € 128 > 26, 0 andar current starved € o que efetivamente contribui para
ndo ter um efeito de acréscimo no 7, f..;, 0 andar de inversores simples € necessdrio para o correto
funcionamento do circuito, atuando como buffers de corrente, impedindo que transitérios de cor-
rente que circulam nas capacidades C,y dos andares current starved a jusante gerem transitorios

de tensdo nas capacidades anteriores.

900.0
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Figura 3.30: Esquematico VCO [5].

O bloco implementado contém 3 células de atraso, e um dltimo inversor a saida, para que esta

seja formatada em amplitude, Sendo portanto composto por N..;; = 3 inversores current starved,

4 inversores casuais e 3 capacidades C;. A equacdo de funcionamento do oscilador controlado

por tensdo em 3.30 é portanto uma aproximagao com um erro muito pequeno, proporcional as

capacidades intrinsecas dos transistores.

feolV. 1
veo\Vetrl) =
) 2Ncell ‘tefect(Vctrl)
~ il(Vctrl)
2-3Cp
2
_ .unlcox] (Wl/Ll)(Vctrl _Vthl) ) 1
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e
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10.0 E /

V] 11:
0.0 - r T T T T T T
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Figura 3.31: K, do oscilador.

(3.41)



Figura 3.32: Circuito da malha N de divisores.

3.2 Implementagao dos blocos

O ganho K, do oscilador é apresentado na figura 3.31 em que :

K. _ fvco(O-g) - fvcr)(0-4)
vco —
0.8—-04

~ 65 kHz/V

3.2.5 Topologia do divisor-N inteiro

AN, BN AR, T A R
e e e

55

(3.42)

O bloco N da PLLconsiste numa cadeia de divisores +2 e =3, operando como um contador

assincrono de N = 96 do sinal de entrada, isto € f,co = 96 f,.r. Dadas as especificagdes de

geracdo de frequéncia estabelecidas, sdo necessarios dois canais de divisores de modo a obter uma

maior resolucdo de frequéncias a saida. Um dos canais € ligado a malha de realimentag@o, e outro

aproveita uma saida de um bloco de modo a reaproveitar a frequéncia em f,. Para além do uso

de divisores do tipo +2 é também necessario o uso de divisores +3, visto que € necessario usar

divisdes diferentes de 2 de modo a obter diferentes valores para as frequéncias menores.

Em regime estaciondrio, as frequéncias dos sinais representados nas figuras 3.32 e 3.34 cor-

respondem aos valores dados na tabela seguinte e na figura 3.33, respetivamente. De modo a

comparar a sincronizacdo, o ultimo sinal da figura 3.33 corresponde ao sinal da frequéncia de

referéncia e o peniltimo ao sinal fy.

Tabela 3.9: Frequéncias a saida do bloco de divisor N.

Saida Frequéncia (Hz)

fo 4800
fi 2400
b 1200
5 600
fa 400
fs 300
o 200
f 150
fi 100

Jo

50
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Figura 3.33: Formas de onda nas diversas saidas do divisor N.

A selecdo destas frequéncias € feita através de um multiplexador de 10:1, podendo assim ser
usados 4 bits em f;.;, sendo atribuidos os valores deste sinal respetivamente com a frequéncia, por

exemplo, para frequéncia fy,, = f3 0 valor é fy,; = 3.

‘fDiv ° N fuco
) Te

Nt frfe fo fu fs 1y fo 2t

‘LfNout

Figura 3.34: Circuito da sele¢do das frequéncias a saida.

A ndo reprogramacgdo do bloco N permite obter as frequéncias em 3.9 sem ser necessdrio

esperar que a PLLatinja regime estaciondrio para um novo valor de N, melhorando-se assim o
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desempenho da PLL, a custo da inclusdo de um multiplexador 3.34.

O bloco do divisor <2 (Fig. 3.35a) funciona como um contador de 1 bit. Dado a constante
de tempo associada a estas frequéncias ser muito baixa, alguns efeitos como fugas de correntes
e o flip-flop ndo ter tempo suficiente para conseguir segurar o valor na porta D, foi necessario
acrescentar uma capacidade C,4;, = 10 pF na ligagdo entre D e Q, sendo também acrescentada
para o 1° divisor da malha N a capacidade C,4;,g01¢ = 10 pF, por forma a evitar injecdo de carga

da ultima célula de atraso do oscilador.

InT
Ve Out ’_Dw—%
Qfb————o-o

CLK

.

lo\

Cndiv CndivHoId

ik

=)

D

a) Circuito do primeiro divisor +2. . . . L.
(a) Circui p o amt (b) Circuito 16gico flip-flop estatico.

Figura 3.35: Circuitos 16gicos do bloco correspondente a divisdo de frequéncia [20].

b
(] ;

Figura 3.36: Circuito divisor =3 [20].

O bloco do divisor <3 da figura 3.36 segue o mesmo principio de desenho que o +2. Porém,
aqui € necessdario adicionar um conjunto de elementos 16gicos que, de forma sincrona com o sinal

a entrada f;,, ajustam a saida por forma a conservar o duty-cicle em 50%.
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3.2.6 Resultados da implementacao final

Por forma a ilustrar e caracterizar o funcionamento da PLL, foram feitas varias simulagdes
usando o simulador Cadence Spectre®. Os casos apresentados correspondem aos da simulagdo
para o caso TT (typical), a temperatura de 25°C e V;; = 1,2V, isto €, um caso nominal sem

varia¢des PVT.
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Figura 3.37: Jitter de frequéncia do sinal (fy;,) de S0 mHz a entrada do detetor de fase.

O requisito para que o erro seja menor que 1% em regime estaciondrio para as frequéncias
entre 600 Hz e 50 mHz pode ser verificado usando a ferramenta do diagrama de olho.

As figuras 3.37 e 3.38 mostram que, a frequéncia de 50 Hz, a oscilagdo de frequéncia e a
incerteza da ocorréncia do instante de transicao satisfazem o requisito de se obter um erro no valor
da frequéncia inferior a 1%, em regime estacionario. E possivel observar que a esta frequéncia o
erro maximo ¢é de ~ 50 mHz. A satisfagdo deste requisito é também verificada na figura 3.39 no

que diz respeito a incerteza na ocorréncia do instante de transi¢do a frequéncia de 600 Hz.
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Figura 3.38: Incerteza do instante de ocorréncia da transicao a frequéncia de 50 Hz.
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Figura 3.39: Incerteza do instante de ocorréncia da transicdo a frequéncia de 600 Hz.
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O funcionamento do oscilador na resposta ao degrau € ilustrado na figura 3.41.
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Figura 3.40: Resposta transitéria do oscilador ao degrau.

Nesta simulagao € definida como condicao inicial uma tens@o de 300 mV para o valor a saida
do filtro, por forma a que o VCO consiga oscilar, sendo que para valores inferiores (= 200 mV)
o transistor M; da figura 3.28, que funciona como fonte de corrente, entra em corte. E também
definida a condigdo inicial de OV a saida do VCO por forma a reproduzir o efeito de ligar o

circuito, criando a excitacdo inicial para oscilacao.

E possivel verificar na figura 3.41 a observacio feita em 3.1.5 acerca das limitagdes do simu-
lador CppSim perante a resposta ao degrau para limites mais estritos das estabilidade. A imple-
mentagdo que resulta do dimensionamento do K,., = 65 kHz/V, apresenta uma resposta instdvel
na figura 3.19 para uma variacdo de frequéncia do sinal de entrada, a qual, e para uma variacdo
semelhante, apresenta nas figuras 3.41 e 3.42 uma resposta estdvel. Esta dltimo comportamento é
mais correta dado corresponder a uma simula¢io mais rigorosa e préxima daquela que resulta do

circuito real.

Na figura 3.40 é mostrado o percurso realizado pela saida do oscilador para a resposta transi-
t6ria apresentada na figura 3.41. E possivel observar que o oscilador ndo segue uma curva linear
para as mesmas variagdes de frequéncia. Tal comportamento deve-se aos efeitos de carga e des-
carga da capacidade C; — presente na célula de atraso apresentada na figura 3.28 — assim como

a outras nao linearidades [51].
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Figura 3.41: Resposta ao degrau do sistema implementado 3.32 & saida do VCO.
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Figura 3.43: Consumo corrente visto da fonte tensdo V.
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Figura 3.44: Consumo corrente visto da fonte tensao V,;; (ampliada).

Através das figuras 3.43 e 3.44 ¢é possivel obter a poténcia média do sistema da PLL sendo
dada para T=1se V;;=1,2V:

Vv T
Pag = 4 /0 Lvg(1)dt ~223,1 UW (3.43)



Capitulo 4

Calibracao e Testabilidade

No presente capitulo é proposto um algoritmo de calibragdo baseado nas metodologias usadas
atualmente em aprendizagem automadtica e reconhecimento de padrdes 2.3. Para calibrar uma
PLL ¢ necessdrio avaliar quais os fatores que afetam o seu comportamento, por meio de andlise
das possiveis variabilidades, isto, ¢ uma analise de sensibilidade do circuito a fatores externos, e
selecionar onde atuar para se obter a correcao necessaria. Estes tipos de desvios sdo conhecidos
por PVT e podem ser categorizados de forma distinta, ndo s6 pelo seu efeito mas também pela
maneira como influenciam o correto funcionamento do sistema. Podem ser classificados em trés

grupos distintos, no que diz respeito ao periodo de tempo envolvido:

o Efeitos de variagdes de processo, envelhecimento e outros tipos de variacdes lentas podem
ser consideradas variagdes do tipo estaticas, e podem ser corrigidas tomando constantes de

tempo longas.

e Efeitos da temperatura sdo geralmente dindmicos e lentos, dado a curva do aumento/ de-

créscimo do fator da temperatura.

e Efeitos de variagcdes de tensdo e outras interferéncias transitdrias sdo consideradas variagdes
dinimicas e rdpidas, afetando o sistema uma Unica vez ou durante um curto espaco de tempo

do funcionamento da PLL.

De forma a saber como estes efeitos afetam o circuito € necessario fazer um levantamento de

fatores de sensibilidade e identificar quais os casos mais extremos. Para isso:
e ¢ feita uma andlise a priori envolvendo estudos estatisticos (Monte Carlo);
e ajustar estas variacdes segundo uma curva padronizada (GPR fit);
e identificar quais os piores casos.

Este procedimento envolve uma anélise de variagdes de fatores externos e exige a recolha de
uma grande cole¢cdo de dados para se conseguir fazer uma previsio precisa de todos os efeito,

mesmo 0S mais extremos.
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4.1 Metodologia

Tomando como exemplo o caso de estudo [14] apresentado na sec¢do 2.3.2, é possivel seleci-
onar as melhores features usando o algoritmo de feature selection descrito em 2.3.1. No entanto,
dada a complexidade do sistema da PLL e o longo tempo associado a sua simulagéo (considerando
variagdes PVT), e por forma a obter um conjunto de dados suficientemente grande, a obten¢ao de
um subconjunto de features 6timo é uma tarefa computacionalmente exigente, de certo modo in-

compativel com o tempo de realizag@o disponivel para este trabalho.

Deste modo foi feito uma pre-selecio das features tomando uma andlise dedutiva das equacdes
do funcionamento de cada bloco da PLL por forma a ser possivel encontrar o ponto de atuacdo

para calibracdo.

Sendo assim, recorrendo a andlise da funcdo em malha aberta do sistema, é possivel decidir
quais os parametros mais sensiveis a variagdes PVT, assim como também a facilidade e a com-
plexidade deste ajuste 2.3.1, baseando-se assim em parte com a literatura revista no capitulo 2.

Considerando os trés blocos constituintes da PLL, pode escrever-se,

Kpdal, (P7 Vv T)cho (P; V, T)F(S, P, T)
N

G(s,PV,T) = 4.1

onde se pde em evidéncia que o CP e o VCO sdo os blocos mais suscetiveis de sofrerem efeitos
de todas as possiveis causas consideradas. Assumindo que as variacdes PVT t&ém maior impacto
no ganho € possivel entdo decidir que os fatores mais sensiveis sdo K,q, — devido a I, — ¢
K,co- Uma vez que € a tensdo de controlo do VCO, a tensdo a saida do filtro, dos pardmetros mais

criticos para a estabilidade do circuito. Expressando-a em func¢éo do erro de fase, vem
AVCIVI = Kfiller(:t(lcp :l:ICp(Pv Vv T)) : ATup/down) (42)

Como esta tensdo € amplificada por K,,, vé-se que VCO tem um peso significativo no processo
de manuten¢do da estabilidade da PLL, pelo que manter o oscilador calibrado dentro de limites de

sintonia bem estabelecidos, requer um controlo direto dos desvios do K.

Por forma a calibrar a PLL € entdo feita uma calibracdo por forma a normalizar os pardmetros
de estabilidade dado a dependéncia de & (K,c,) € de @, (K,co)-

O diagrama de blocos apresentado na figura 4.1 apresenta a proposta da implementacdo de

autocalibragdo do sistema da PLL.

O bloco da memédria juntamente com o bloco comparador e decisor sdo os bloco centrais do
estudo apresentado na sec¢do 4.1.1, € neste que sdo guardados os resultados da andlise do sistema
obtidos.
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Figura 4.1: Diagrama de blocos generalizado da implementacao proposta.

A restante constitui¢do do diagrama de blocos segue a metodologia apresentada em 4.1.2,
utilizando algumas técnicas descritas no capitulo 2 e propondo uma metodologia de calibracdo

para implementacio na PLL desenhada no capitulo 3.

4.1.1 Analise a priori

Considerando entdo como objeto de estudo apenas os efeitos PVT no K, procedeu-se a uma
andlise a priori do VCO. Para tal foi isolado o oscilador do circuito e feita uma grande quanti-
dade de simulacdes de funcionamento, de modo a obter um conjunto de dados com varia¢des de
processo e de seguida variacdes com todos os fatores PVT.

A simulagdo consiste num varrimento dos valores possiveis de V., obtendo para cada V.,
um valor de frequéncia correspondente a saida do oscilador. Esta simulagdo compreendeu uma
simula¢do Monte Carlo e simulacdes de casos extremos (corners) [52], ambas realizadas no am-
biente Spectre® da Cadence. Nas simulagdes para andlise de Monte carlo foi tomado o valor de
o = 3, de modo a cobrir um valor aceitavel do rendimento do fabrico, isto é 99,7% dos casos de

varia¢do de processo.
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Com o conjunto de pontos obtido, denominado por dados de treino (train data) [53] por ser
usado para definir um modelo de predi¢do, obtém-se uma curva do comportamento mais prova-
vel, permitindo assim definir o K., mais provavel assim como delimitar os respetivos limites de

funcionamento aceitaveis.

Este modelo de treino é baseado num processo de regressdo gaussiana (GPR)[31]. Este con-
siste numa abordagem probabilistica baseada em nicleos ndo-paramétricos, que retorna o resul-

tado dos valores em V., para predi¢cdes em f,,, com erro &;.

Apesar de os valores estarem estocasticamente distribuidos entre si, devido as variagdes im-
postas pela simula¢do de Monte Carlo, os pontos sequenciais — seguindo o gradiente de aumento
do ganho do K, com V,,; — seguem uma distribuicdo gaussiana sendo portanto a adaptacdo
deste modelo uma ferramenta muito precisa, em relagdo ao erro perante o valor nominal de K,
[14].

Jveor = f (Verri;) + & (4.3)

Sendo os dados de treinos compostos por pares (i, Xi) = (fuco;s Verrt;) -

f~ GP(m(x;),K(xi,x;)) 4.4)

Gobls) e
Vi, * ok

onde K € a matriz de covaridncia de f,.,, K. € o vetor de covaridncia entre um novo ponto fi,,
e os pontos de fyco, € Ky € 0 ruido inerente a medi¢do assumindo uma média normalizada de 0
[54].

yi) ~ /(K*K71Yi,K** _K*KilKi) (46)

p(yi.

Com o propdsito de selecionar o niicleo mais apropriado para a distribuicdo em causa, decidiu-

se aplicar um nidcleo ndo-paramétrico em exponencial quadratico (SE).

2
Ksg(x,') = 62exp <—(x%§)> 4.7)

em que 6 corresponde a variancia e ¢ a escala de comprimento (Lengthscale) [31].

Também foi estudada a op¢do de usar um nicleo Matérn definido por

21 a\’ d
Cv(d):cﬂr(v)(ﬁp) Ky (mp) (4.8)

onde d € a fungdo euclidiana da distancia, I" a funcdo Gamma, K, a fun¢do modificada de Bessel
de segunda geragdo, p e v parametros positivos, sendo usado neste caso os valores mais populares

_3 3
deV—2eV—2.
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Figura 4.2: Variacdes de processo para 1015 pontos de dados.

No entanto os resultados foram muito semelhantes aos obtidos com o ntcleo 4.7, tendo sido

portanto usado o nicleo mais simples baseado na exponencial quadratica.

As curvas na figura 4.2 a traco interrompido, sdo definidas pelo resultado do ajuste feito pela
curva da predi¢do do GPR (GPy;;), multiplicando-as por [2-0 2-26 20 o], para 6=84.13% ¢
20=97.73%. Estas correspondem a limites pré-estabelecidos aos quais — em valores nominais —
a PLL apresenta a melhor resposta apds a resposta transitoria, melhorando o jitfer em frequéncia

e relaxando os valores para a frequéncia natural @, do sistema e tempo de estabelecimento £,.

Quanto a variagdes de temperatura, foi feito isoladamente um varrimento de valores de tem-
peratura de modo a identificar qual o efeito provocado na frequéncia do oscilador. Estes sdo

ilustrados na figura 4.3 tal como € proposto em [14].

De seguida foi feita a simulag@o considerando todos os efeitos PVT (figura 4.4) tomando para
os valores de tensdo da alimentag¢do Vpp,. = Vpp,,,, + Vvar;» €m que Vpp, . € a tensdo nominal de
1,2V e V4, 0 conjunto [—100 0 100]mV.

Os valores das curvas que apresentam os extremos das variagdes representam 0s maximos e
minimos K., cobertos nesta calibracdo, sendo os restantes dados valores de cantos com baixa

probabilidade de ocorréncia.
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Figura 4.3: Impacto das variagdes de temperatura para o intervalo entre —40°C e 125°C.
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Figura 4.4: Varia¢des de PVT para 1015 pontos de dados.
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4.1.2 Analise a posteriori

Com dos valores obtidos em 4.1.1 é definido um conjunto de vetores para cada curva dos
intervalos em 4.4. De modo a minimizar o conjunto de dados a serem usados, foram definidos os
pontos a partir de V,,; = 0,4V até V,;,; = 0,8 V com passo de 0,1 V, obtendo-se o seguinte vetor

simplificado:

Vetrty il
Verrty Yi2
fi(xj) = yi = focor |Veariy | = |yi3 4.9)
Verrl, Via
| Verris]  Lis

comi=1,2...6 correspondente a cada curvae j=1,2...5 a cada valor de V,,;, obtendo-se assim
o valor y;; de frequéncia de oscilagdo. Atendendo esta atribui¢@o € possivel obter um conjunto de

pontos que definem as curvas do grafico 4.4.

[ Futaxoos, (Verrt,) fo-o)(Vert,) fie—20)Verrty)
fMaxg()%( Ctrlz) f(2—c) (Vctrlz) f(2—20') (Vctrlz)
Irax = fMaXs)O%( ctrlz) foo = f(2—o)(Vctrlz) fr2e = f(2—20)(vctrls>
fMaxgo%( ctrl4) f(276) (Vctrl4) f(2720') (chrl4)
| fmaxogs, (Vetris ) | fo—o)(Verrts) ] Lf2—26) (Verris) ]
[ oo (Verrt,) | [ fio)(Verrt,) | [ Frtinoos, Verrt,) |
J26(Veirt,) fio)Verrty) Tntingos, (Verrty)
Jizo = | faoc(Verrty) | fro = | fio)(Verrts) | Jrtin = | Ftinoge, (Vetrts) (4.10)
f2a( Ltrl4) f(o)( ctrl4) fMing()%( ctrl4)
fZG( clrls) f(o)( ctrl5) _sz‘ngo%( Ctrls)

Seguindo a metodologia descrita em 2.23b, é decidido o tipo de calibracdo a efetuar aplicando
uma selecdo de quais os fatores que influenciam o funcionamento do oscilador, assim como sa-
bendo de que modo é que a alteracdo destes provoca um aumento ou um decréscimo do valor do
cho-

Atendendo a equacdo de funcionamento do oscilador 3.41, podemos observar que o aumento
da corrente de cada célula do inversor current starved provoca um aumento diretamente proporci-
onal na frequéncia. De igual modo vé-se que o aumento da capacidade em cada célula de atraso

provoca um decréscimo na frequéncia, sendo portanto, inversamente proporcional.

Tomando os limites definidos em 4.1.1 para os valores maximos e minimos, ¢ calculado qual
o valor a acrescentar em cada célula de atraso para que quando conectados ao circuito, o valor do
Ko possa ser "transportado” para o valor mais provdvel da simula¢do de Monte Carlo, isto é, que

o vetor de frequéncias f,, ap6s aplicada a calibracdo, contenha os pontos dentro da drea definida
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pelas frequéncias:

fru2e 2 fu > fi2e 4.11)

Podem-se assim implementar dois processos de calibracao:

e Calibracdo para aumento do Ky, : De modo a aumentar a corrente em cada andar do inversor
current starved, € colocado em paralelo com cada transistor do espelho de corrente um

: ~ W 125 = w .
banco de 3 transistores com as propor¢des de - - [g § 3] em relagdo ao 7 previamente

desenhado. Caso os valores de frequéncia se encontrem no intervalo:

J126 > fn = fuin 4.12)

Neste intervalo a PLL tem tendéncia a aumentar o tempo de estabelecimento como j4 visto

em na figura 3.12.

e Calibracdo para diminui¢do do K, : Para aumentar a capacidade é feito o mesmo pro-

cesso, colocando em paralelo com cada capacidade C; um banco de 3 capacidades com as

proporg¢des de Cy, - [% % %]. Caso os valores de frequéncia se encontrem no intervalo:

fmax 2 fn > fH20 (4.13)

O aumento do K, provoca um aumento do jitter em frequéncia na PLL, sendo que para o
mesmo V., 0 salto em frequéncia € maior, provocando uma instabilidade no comportamento
[9, 55].

Idc[2] Idc[1] 1dc[0] |dc_]_ Capc[2]|Capc[1] |Capc[0]
(1

fﬁ i

1

g

el

LTI
d

Kl i |
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[

Figura 4.5: Célula de atraso programdvel proposta para calibragdo do VCO.

A cada um destes elementos é conectado um transistor que funciona como interrutor, podendo ser

ligado ou desligado consoante o resultado do algoritmo. A configuracdo apresentada é portanto
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uma combinag¢do de 6 bits de controlo permitindo assim 64 combinagdes diferentes para o ajuste

pretendido, sendo 32 destas para um K, alto e as restantes 32 para um K, baixo.

X()() X()] e X()7
X0 X1 ... X17

controller(Idc,Capc) = | L ) (4.14)
xX70 X701 ... X77

Atendendo a esta andlise € obtido o seguinte algoritmo iterativo apresentado na figura 4.6, o qual
define um conjunto de zonas de operacdo por forma a criar um conjunto de padrdes para calibrar
consoante a metodologia apresentada. As curvas da figura 4.4 e os vetores 4.10 definem zonas de
ganho ao quais o oscilador se pode encontrar devido aos efeitos PVT, sendo estas dadas por Z;,

comi=l1,...,5:
® Zi: fu> fMax V fn < fmin
® 2 fn 2 frao N fn < fH2o
® Z3: fu> fr2e N fn < fMax
® Zs: fu = fuin N fn < fr20
® Zs: fn> fro N fn < fHo
O fluxograma da figura 4.6 ilustra como € feita a implementacdo do algoritmo de calibragdo, onde:
e Setup f,: Conta a frequéncia para cada V,,,,, inicializando o vetor de dados de teste f;;
e K,., zona: Compara cada ponto do vetor f,, em relacdo as zonas definidas em Z;;

e Caso A: Caso Idc ndo possa ser incrementado, ¢ combinado o ajuste usando Idc e Capc em

simultineo;

e Caso B: Caso Capc ndo possa ser incrementado, ¢ combinado o ajuste usando Idc e Capc

em simultineo;

Para efetuar a contagem de frequéncia € utilizada a entrada F,, r como referéncia para o célculo,

tomando assim a resolucdo como

FVC()

R. =
' Fref

(4.15)
lim Ry = lim R;< Ry =0

Fre j_>0 Foco—roo
onde o erro de 1 tick na contagem corresponde a 1 ciclo do reldgio da referéncia, dai que para
que exista uma maior precisdo na contagem & necessdrio garantir que a frequéncia de oscilagdo
do oscilador seja muito superior a da referéncia [9]. Este principio de medi¢do baseia-se nos

apresentados na seccao 2.2, sendo conhecida por conversao frequéncia-digital (FDC).
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A cada iteracdo do algoritmo correspondem 6 ciclos do relégio de referéncia, sendo 5 para
leitura do estado atual do K, e inicializacdo do vetor f,, e 1 ciclo para estabelecer as relacdes de

comparacdo das zonas assim como a ativagdo dos valores correspondentes de Idc e Capc.

y
Vetrl =5
‘ S| Setup f, vetrl +1
Ready
Reset setup
i+1
Zy Z Z3 Zy
Y
N3o calibrou| | Calibrado K, Alto K, Baixo
N N
Ndiy=1 caso A

y

y

Aumenta Capc Aumenta Idc

caso B

i<32

Contador

Iteragdes max interacBes |

Figura 4.6: Fluxograma do algoritmo de calibragao.

A decisio feita em "Dentro de Zs" ocorre quando o algoritmo atinge um maximo de iteragdes,
caso o algoritmo ndo consiga convergir mas garante que os pontos de f,, se encontrem dentro da
zona Zs, é assumida uma calibragdo aceitdvel do K,,,. O resultado Ndiv=1 serve para compensa-
¢do de um K, alto, pelo que eleva a zona de funcionamento do VCO para um valor mais alto,
logo neste caso, € forgada a saida a 9600 Hz — a custo de inclusdo de mais um divisor — permi-
tindo assim que nio se aproxime de um V,,,; muito baixo, a ponto de forgar o corte do transistor
que opera como fonte de corrente. O limite de 32 iteragdes vem de acordo com as combinagdes
maximas que determinam uma convergéncia do algoritmo, admitindo que sem esta condicao se o
algoritmo ndo convergisse entraria num ciclo infinito.

A maior vantagem da anélise a priori decorre de se limitar e definir em que zonas a calibragdo
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¢ feita, sem considerar valores que inicialmente ndo tinham uma limitacdo, como o caso do valor

associado as capacidades Capc e aos valores de Idc. Ao criar zonas que estabelecem uma relagdo

de proporcionalidade direta ao K., mais provavel de um desvio estético (processo) garante uma

calibrag@o mais correta do sistema.

4.1.3 Moébdulos légico Verilog HDL

De modo a verificar o algoritmo foram criados dois médulos em Verilog HDL, um para emular

o comportamento de um oscilador controlado por tensao, e outro um médulo RTL do controlador

que efetua a calibracio.

vctrl[2:0]
mode[3:0]
Idc[2:0]
Idc
Capc[2:0]
Ndiv
——>
Fuco RTL Status_calib
L > Controller I >
system
Status_end
Reset Enable Fref

Figura 4.7: Diagrama de blocos Verilog HDL de verificacdo do processo de calibragao.

4.1.3.1 Mbodulo do oscilador controlado por tensio

O médulo do VCO consiste num bloco RTL nao sintetizavel que tem as seguintes portas:

e Entradas :
— Enable — Vetrl[2:0]
— Reset — Capc[2:0]
e Saidas :

- Fvcn

— Idc[2:0]

— Inverted_in

— mode[3:0]

— Status_end
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Este médulo funciona como um modelo matemético que gera um valor de saidaem "1" durante
o tempo correspondente a metade do atraso calculado e a restante metade em "0", gerando assim
uma frequéncia desejada de % Hz. O valor do atraso € calculado e atualizado com a resolugdo

de 1ns, sendo a expressdo da frequéncia a seguinte:

I(Verri,modo)(1 + Iy (1dc))

Veirt,modo,Idc,C =
Jvco(Verri,modo, 1dc,Capc) 2-3C.(1+Cyy(Capc))

(4.16)

em que Cy; € 0 ajuste feito por aumento da capacidade, e I;; a alteracdo por acréscimo de corrente,
sendo ambos selecionados pelos valores de controlo Idc e Capc respetivamente. Caso os valores
de C,y e 1,;; sejam nulos, a frequéncia da saida F, ., segue os valores pré definidos pelo valor de
V.11 selecionado.

De modo a linearizar o modelo foi feita uma aproximacfo do funcionamento em 4.4 para

seguir a equacdo em 4.16.

3<104

z)

Frequency (H

0 1 1 1 1 1 1 1 1
04 045 05 055 06 065 0.7 075 038

Bias voltage (V)

Figura 4.8: Linearizacao K,., em relacdo ao 4.4.

4.1.3.2 Mboédulo do controlador da calibracao

O médulo do controlador da calibracdo consiste num bloco RTL sintetizdvel que tem as se-

guintes portas:

e Entradas :

- Fo — Reset — Enable — Fry

e Saidas :
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— Ndiv — Status_end — Capc[2:0] — Inverted_in
— Status_calib — Vetrl[2:0] — Idc[2:0] — mode[3:0]

Este modulo funciona como controlador dos valores a alterar para as entradas do oscilador
Idc e Capc. Para tal € feita a comparacdo dos resultados das equagdes 4.12 e 4.13 com valores
previamente guardados em memoria. Como referido em 4.1.2, o uso de 5 pontos de leitura de
frequéncia permite a reducio do tamanho da memdria para 5 registos para cada curva, sendo esta
agrupada em 6 blocos definidos pelos vetores em 4.10.

Seguindo os passos na figura 4.6, € inicialmente feita uma leitura dos valores de f,.,, para os
Vi1 TESpetivos, isto € forcando a entrada com o vetor definido na equacao 4.9.

Os valores guardados na memoria representativos das zonas Z; estdo definidos em funcdo de
Frer, isto € para efetuar a conversdo da frequéncia efetivamente lida € necessdrio multiplicar o

nimero de ticks por Fyef.

4.1.3.3 Sintese modulo controlador

Como referido, o bloco do controlador ilustrado na figura 4.7 € um bloco sintetisdvel que,
usando o ambiente Xilinx ISE®, permite obter uma solugio que apresenta as condi¢oes necessdrias
para ser implementado em FPGA/ASIC.

Durante o processo de sintese € possivel decidir qual € o objetivo da otimizagdo da implemen-
tacdo, isto é, se o objetivo é otimizar o circuito por forma a diminuir a drea total do circuito, ou se o
objetivo é que o circuito otimizado seja mais rdpido, atendendo que cada uma das implementagdes
se apresenta a contrapartida da outra [56]. Como € enunciado nos requisitos do sistema em 3.1.2,

a minimizacao da drea € prioritdria.

Tabela 4.1: Resultado sumario da sintese em valores estimados.

Utilizacdo légica ~ Quantidade

Nimero de Registos 130
Nudmero de LUTs 198

E possivel ver na tabela 4.2 que o multiplexador de 11 bits 5:1 corresponde ao que efetivamente
escolhe as zonas de operacdo. A quantidade detalhada, correspondente ao nimero de comparado-
res resulta da necessidade de comparar o vetor f,, — no seguimento do diagrama — do passo K.,
zona, como € visto na figura 4.6. O valor correspondente ao nimero de registos surge de que o
mapeamento da memoria que contém os vetores 4.10 assim como alguns registos de controlo e de
uso como buffers/temporarios.

Dado que a andlise da velocidade maxima do sistema depende do modelo da FPGA e/ou ASIC
considerado para a implementacio, € feito, a titulo de exemplo, uma breve descri¢do do relatério
da anélise temporal.

O chipset usado nesta anélise corresponde ao XA7A100T da familia Automtotive Artix7.
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Tabela 4.2: Resultado detalhado da sintese.

Bloco 16gico Quantidade
Somadores 3
12-bit 1
3-bit 2
Contadores 2
3-bit 1
5-bit 1
Registos 122
Flip-Flops 122
Comparadores 30
11-bit > 25
11-bit< 5
Multiplexadores 40
1-bit 2:1 20
11-bit 5:1 1
12-bit 2:1
3-bit 2:1 14

Periodo minimo / Frequéncia maxima : 2,961 ns / 337,735 MHz.

e Tempo minimo de chegada da entrada antes do relégio de maior frequéncia (VCO) : 1,778 ns.

Tempo médximo de espera pela saida em relacdo ao relégio de maior frequéncia (VCO) :
1,418 ns.

Caminho critico corresponde ao dltimo bit do contador da frequéncia do VCO.

4.1.3.4 Simulacio do algoritmo em Verilog HDL

Por forma a ilustrar o funcionamento e a implementagdo do algoritmo foram feitas duas simu-
lagdes, impondo no médulo do oscilador (equagdo 4.16), num caso o valor de K., 2x inferior, e

no outro K., 1,5x superior.
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Tabela 4.3: Contagem do n° de ciclos de
relégio em relagdo ao relégio de referéncia

Fey.

Iteragdo V rl Vet rly Vet rly Vet rly Vctrl5
0 0 0 0 0 0
1 162 372 582 792 1002
2 144 330 518 704 890
3 130 297 466 634 801
4 117 271 423 576 729
5 99 229 339 487 617
6 112 258 403 548 694
7 104 239 374 510 644
8 115 266 416 566 715
9 108 248 388 528 668

=3

5

Control Bits (integer)
n w

0

IS

77

w— End
—|dc

Capc

ralibrated

0 2

4 6 8 10
Iteration (i)

Figura 4.9: Passo de calibracdo para K,
1,5 x superior, modo=5.

E possivel observar que devido ao aumento de Capc na iteracdo 5, é obtido um K, inferior

ao pretendido para a zona Z, o que implica que é necessdrio aumentar em Idc. A combinagdo

final apresentada na iteracdo 9 oferece as condicdes favordveis para se operar na zona Z,, sendo o

algoritmo terminado com sucesso, ligando a flag associada a decisdo "Calibrado" da figura 4.6.

Tabela 4.4: Contagem do N° de ciclos de
relégio em relagdo ao relégio de referéncia

Frey.

Iteragéo Vct rly Vct rlp Vct rl3 Vct rly Vct rls
0 0 0 0 0 0
1 54 124 194 264 334
2 60 140 218 297 376
3 67 155 243 330 417
4 74 170 267 363 460
5 88 201 315 429 543
6 94 217 340 462 584
7 101 232 364 495 627
8 108 248 388 528 668

Control Bits (integer)
»

S

0

IS

@

w— End
—dc

[

0 1 2

ralibrated

3 4 5 6 7 8 9
Iteration (i)

Figura 4.10: Passo de calibrag¢do para K,
2x inferior, modo=0.

Neste exemplo é mostrado o caso extremo do algoritmo para o K., minimo, sendo que dado

a configuracdo apresentada para a comutacdo dos switch que controlam o vetor Idc, é apresentado

um crescimento linear, correspondendo a ligacdo de todos os elementos de Idc.
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4.2 Avaliacao da cobertura da calibracao

O algoritmo desenvolvido permite uma calibracio offline do bloco do VCO, por forma a con-
dicionar um inicio correto do funcionamento da PLL. As variagdes maximas do valor do K.,
apresentadas pelas curvas definidas pelos vetores fusin € fuax, caracterizam os desvios superior
e inferior maximos que o algoritmo consegue calibrar, sendo portanto estes os valores a integrar
na qualidade da cobertura da calibra¢do do algoritmo. E possivel entdo cobrir, aproximadamente,
90% dos casos de um K., superior e 90% do K, inferior, sendo esta percentagem considerada re-
lativamente aos piores casos — mais provaveis — do cendrio total das variacdoes PVT apresentadas
da figura 4.4.

Para ilustrar esta calibracdo ¢ a melhoria do desempenho da PLL foi feita uma comparagédo
entre as respostas obtidas (em Spectre) antes de calibra¢do e apds calibracdo com a parametrizagdo
esperada apds se atingir do K, da zona Z,. A simulagao apresentada corresponde a uma variagio
PVT, a qual € equivalente a variacdo de x1,5 do K,,, tomando as variagdes de processo para o
canto FF, uma variag¢do de temperatura para 0°C e um desvio da tensdo de alimentagdo de 50 mV
(~ 4%) para o conjunto total da PLL. E possivel observar que em regime estacionério, o desvio
de frequéncia atinge um intervalo de variagdes entre 43,5 Hz e 56,5 Hz devido a varia¢des PVT

4.11a, muito maior do que era apresentado no caso nominal da figura 3.37.

Ap6s calibracdo e usando o cédigo Idc=2 e Capc=6 como feito no exemplo da sec¢ido 4.1.3.4,
o oscilador apresenta a curva caracteristica da figura 4.12b. Pode ver-se que o ganho K, € melho-
rado, delimitado pelas zonas previamente definidas apds calibracio, sendo que o desvio em relacdo
ao objetivo deve-se ao facto de que o Ky, obtido em 4.12a ndo é exatamente 1,5 X superior ao do

obtido na zona Z,, como foi feito na simulacdo em Verilog HDL 4.9.

O cddigo Idc=2 aumenta em 40 nm o comprimento total de cada transistor NMOS e em 190 nm
os PMOS; o cédigo Capc=6 implica um aumento de 7,5 pF em cada capacidade, isto para a célula

de calibracdo proposta na figura 4.5

O algoritmo permite uma melhoria notéria do desvio de frequéncia em relacdo a apresentada
por a implementacdes mais complexas, e. g., como as apresentadas em [9] na sec¢do 2.2.4. A cor-
recdo apresentada em 4.11b e 4.12b conduz a um melhoramento de ~ 33% do jitter, praticamente
o dobro do apresentado no artigo [9] onde se apresenta um melhoramento de 17%. Com a inclusdo
da comutagdo de Ndiv, isto é, aumento da cadeia com mais um divisor caso o K, seja elevado, o

Jjitter é ainda menor, apresentando um desvio maximo de ~1,5 Hz como € visto na figura 4.13.
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Figura 4.11: Melhoria do jitter observado a frequéncia de 50 Hz, devido a efeitos PVT.

;E\\///\/\/\/\/\/\/\
BIRA T |/ /
i \/ i \\/ \v y \/ Y

Figura 4.13: Melhoramento do jitter com a ativacao de mais um divisor na cadeia e a reprograma-
¢do do VCO.
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Figura 4.12: Calibracdo do ganho K, apds ajuste de Idc e Capc.

A abordagem proposta permite também uma menor drea de implantacdo. O circuito de cali-
bracdo associado a reprogramacdo do VCO € muito mais reduzido, comparando com os blocos
VCO bias apresentados em [9] e em [11], devido a estes ndo considerarem no dimensionamento a
previsdao do comportamentos esperado para as variacdes do K., 0 que aqui € feito recorrendo aos
algoritmos apresentados antes neste capitulo. No entanto o bloco ao qual esta presente o sistema
de decisdo das zonas e de contagem da frequéncia pode apresentar uma maior desvantagem para a
técnica proposta, sendo dai ser necessario ter dados concretos sobre a area associada das técnicas
usadas na literatura atual para fazer uma comparacio correta sem estimacao.

No artigo [11] o uso do banco de capacidades, ao qual, a cada bit corresponde a comutacdo
de uma capacidade — todas com o mesmo valor — pode ser otimizado. A selecio proposta neste
trabalho permite através da combinacao (como referido na matriz 4.14) de um conjunto reduzido

para obter o mesmo efeito. E portanto também, melhorado o tempo de convergéncia do algoritmo.
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A maior desvantagem do algoritmo proposto neste trabalho face ao apresentado em [9] reside
no facto da calibragdo ser feita offline. Deste modo os valores de ajustes ndo conduzem a um
melhoramento do jitfer caso haja uma grande alteracdo de temperatura/tensdo durante um funcio-
namento longo do sistema. Para se conseguir uma calibra¢do mais eficiente de desvios PVT, seria

necessdrio conciliar ajustes feitos offline e online.
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Figura 4.14: Melhoramento do desempenho da PLL, decorrente da calibragcdo do K, € comutacdo
de Ndiv.

E entdio mostrado na figura 4.14 a compensagio feita, em que apesar de que as variacdes PVT
no bloco da charge-pump forcem uma grande variacao na tensdo de V,; a entrada do oscilador,
este juntamente com a adi¢do de um divisor, relaxa a PLL, nomeadamente os paradmetros dinami-

cos, mais propriamente a frequéncia normal do sistema @),, diminuindo assim o jitter a saida.
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Capitulo 5

Conclusoes e Trabalho Futuro

O impacto de variagdes de processo, temperatura e tensdo em circuitos analégicos e mistos
torna-se cada vez mais critico com a utilizagdo de tecnologias CMOS de tamanhos submicromé-
tricos. E proposta neste trabalho uma abordagem para avaliar a sensibilidade de uma PLL a essas
variagOes e, consequentemente, definir o respetivo processo de calibragdo. Dado que o desempe-
nho da PLL ¢ diretamente relacionado com a fun¢ao de transferéncia, que exprime uma relacio
com parametros fundamentais dos respetivos blocos, € necessario avaliar como agir por forma a
diminuir a sua variabilidade, sendo necessdrio aplicar uma selecdo das melhores features que se
podem usar para tal.

A metodologia de calibragdo feita neste trabalho é apresentada em dois passos, sendo inici-
almente feita a recolha e processamento de um grande conjunto de dados referentes ao ganho do
VCO, por forma a obter o melhor modelo que os represente com recurso ao treino de um modelo
baseado em um processo de regressdo Gaussiano. Recorrendo aos resultados do modelo, é criado
um algoritmo de calibrac¢do baseado na definicao de zonas delimitadas do funcionamento do VCO,
as quais € atribuido um conjuntos de valores da corrente e capacidade do VCO que permitem ajus-
tar a operagdo. Para o efeito foram desenhados um VCO programdvel, e um bloco légico que
constitui o controlador que implementa o algoritmo referido.

Pode-se concluir que nem sempre um sobredimensionamento (overdesign) de circuitos analégicos-
mistos € o ideal para criar o sistema imune a efeitos PVTs, dado que leva por vezes a obtengao de
circuitos com um consumo/4rea superior aquele que se pode obter recorrendo a circuitos auxiliares
de calibracdo por forma a avaliar e corrigir as condi¢des de funcionamento do sistema em causa.

O uso e aplicacdo de métodos probabilisticos, algoritmos baseados em aprendizagem automa-
tica e reconhecimento padrdes, por forma a caraterizar e prever quais os pontos de calibragao, é

portanto, uma grande valia para o melhoramento de sistemas de autoteste e de autocalibragdo.
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5.1 Trabalho Futuro

Os blocos da PLL apresentados neste trabalho foram desenhados e validados por simulagio.
Para se conseguir o seu fabrico faltam ainda os tltimos passos do projeto, sendo eles o (layout) e
simulagdes post-layout, por forma a avaliar o efeito de capacidades parasitas nos blocos e outras
linearidades resultantes da interligacdo dos elementos.

Apesar da baixa frequéncia de funcionamento e a existéncia de um filtro passa-baixo, com
banda de passagem muito reduzida, uma avaliacdo do ruido a frequéncia de offset do oscilador é
também importante, por forma a analisar o impacto deste [57].

Quanto ao método de calibragdo, é necessario adicionar uma maior resolug¢do de dados para
efetivamente aumentar a sua resolucdo. Isto implica fazer um estudo das variagdes PVT para o
bloco da charge-pump, assim como encontrar uma forma de o calibrar, operagdo mais dificil dado
que os circuitos para leitura de corrente sdo geralmente mais complexos.

Por forma a melhorar também o método de calibragcdo, nomeadamente via uma abordagem on-
line, esta é possivel aproveitando os recursos e dados obtidos. Para tal seria necessario um estudo
e avaliagdo do comportamento do VCO integrado na PLL, por forma a caracterizar os desvios

maximos do jitter em frequéncia.
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Figura A.1: K,., = 21.67 KHz/V.
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Figura A.6: Variacao da frequéncia no oscilador durante a resposta transitéria.
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Figura A.7: Banda médxima do sinal a entrada, com o exemplo de sinal com degrau de 9Hz para a
implementacdo com maior banda da PLL.
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Resultados simulacao Verilog HDL
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Figura B.1: Primeira iteracdo do algoritmo correspondente a calibragdo de um K, 1.5X superior
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Figura B.2: Simulacdo completa do algoritmo correspondente a calibracdo de um K., 1.5X supe-
rior.
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