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Sommario

In questo lavoro e descritta la progettazione di una nuova topologia di convertitore
DC/DC, adatto ad essere implementato con tecnologia integrata e per applicazioni
di energy harvesting.

La topologia utilizzata combina il classico convertitore Boost con il convertitore di
Dickson, al fine di ottenere un rapporto di conversione maggiore di quello ottenibile
con un convertitore Boost tradizionale.

Il capitolo 1 e di introduzione all’argomento. Viene spiegato cos’e un energy harve-
ster e i possibili campi di impiego di questo oggetto, oltre a motivare la necessita di
un convertitore DC/DC per il suo utilizzo.

Il capitolo 2 introduce ai convertitori DC/DC nelle topologie base esistenti. Si presta
particolare attenzione al convertitore Boost e al convertitore di Dickson, che saran-
no la base del convertitore proposto in questo lavoro.

Il capitolo 3 contiene la progettazione vera e propria del convertitore DC/DC. Si e
svolta un analisi dettagliata del transistor Mosfet e dei Buffer che lo pilotano, essen-
do questi elementi le maggiori cause di dissipazione di potenza. Si & poi adattata
la progettazione in fast-switching a questo sistema con duty-cycle variabile. Viene
svolta una stima analitica dell’efficienza del sistema al fine di ottenere le massime
prestazioni possibili. Oltre alla massimizzazione dell’efficienza si & ottimizzata I'a-
rea occupata dal dispositivo.

Nel capitolo 4 viene trattato il controllo in retroazione del convertitore. Sono analiz-
zati tutti i circuiti ausiliari che servono a questo scopo. In particolare si necessita di
un generatore PWM (creato in questo caso con un generatore di una rampa periodi-
ca di tensione e un comparatore), un circuito che genera due fasi non sovrapposte
a partire dalla singola fase prodotta dal generatore PWM, un nodo sommatore (per
confrontare la tensione prodotta dal convertitore con un riferimento) e la rete di
compensazione del loop, per garantire la stabilita del sistema. Tale rete di com-
pensazione € stata implementata con un integratore a capacita commutate. Viene
svolta inoltre I'analisi in frequenza teorica del convertitore e dei circuiti di controllo
e ne viene fatto un confronto con i risultati di simulazione.

Il capitolo 5 raccoglie i risultati di questo lavoro, mostrando alcune forme d’onda
del convertitore e le efficienze raggiunte.

La tecnologia scelta per il convertitore e per cui e stato progettato ¢ la tecnologia
UMC 130nm. Le uniche specifiche imposte sono una potenza di uscita di 5mW ad
una tensione di 3.3V, con una tensione di ingresso variabile da 300mV a 600mV.
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Capitolo 1

Introduzione

Lelettronica da sempre & una scienza in continua e veloce evoluzione, non solo
grazie all'innovazione nella progettazione di circuiti, ma anche grazie alle sempre
migliori tecnologie disponibili. Cio permette una costante riduzione dell’energia
dissipata dai dispositivi elettronici, mantenendo allo stesso tempo invariate se non
migliorate tutte le altre prestazioni che il dispositivo offre, qualunque esse siano. In
questo scenario |’ Energy harvesting sta diventando sempre piu interessante. Esso
il processo per cui I'energia, proveniente da sorgenti alternative, viene "catturata"
e salvata. Le cosiddette forme di energia alternative, sono tutte quelle sorgenti co-
munemente disponibili nell’ambiente. Tale processo le converte in energia elettrica
direttamente utilizzabile. Tipicamente gli Energy harvester (racimolatori di energia)
forniscono una potenza molto piccola, essendo 'energia prelevata I’energia di fon-
do dell’ambiente in cui si trova I’apparecchio.

Le sorgenti alternative possono essere fonti di energia termica, energia cinetica,
energia chimica, energia potenziale o solare, disperse liberamente nell’ambiente.
Il raccogliere questa energia consente di ridurre i costi di un applicazione evitando
la sostituzione periodica delle batterie o addirittura la possibilita di creare sistemi
auto alimentati.

Energy
Storage Energy
\ Harvesting
|
Alkaline  Lithium Super Solar Indusirial Heat - Vibration — Vibration -
EL‘.'\Eeries Batteries capacitors  (Photovoltaic) Solar Solns.  Thermo Magnetic %z&&lctric
Induchion

Commodity Emerging
Products Technologies

Figura 1.1: La raccolta di energia dall’ambiente a confronto con le batterie tradizionali

Tale innovativo sistema risulta particolarmente interessante nei piu diversi am-
biti applicativi: dall’automazione industriale alla biomedica, dall’automotive al set-
tore edilizio. Ad esempio nell’ambito industriale si puo pensare di posizionare sen-
sori in zone dove il cablaggio ¢ impossibile, ma I’energia nell’ambiente & sufficiente
ad alimentare il sensore stesso e un sistema wireless per I'invio dei dati raccolti. Si
pensi ad un sensore che monitora la pressione del pneumatico di un automobile:
il cablaggio per I'alimentazione del sensore stesso e per la trasmissione di dati per
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I'elaborazione risulta impossibile, ma I’ambiente e ricco di energia meccanica e il
sensore potrebbe essere alimentato da un Energy harvester e potrebbe inviare i dati
in modo wireless direttamente all’elaboratore. Molto interessante anche il disposi-
tivo realizzato da Canan Dagdevirena e colleghi descritto in [1]. Essi propongono di
realizzare un pace-maker alimentato dal battito stesso del cuore, o diversamente da
polmoni o diaframma. Lidea € particolarmente innovativa in quanto attualmente
un dispositivo di questo tipo € alimentato da una batteria, e nell’eventualita essa si
scaricasse l'individuo che lo porta deve essere sottoposto ad un intervento chirur-
gico per la sostituzione dell'intero pace-maker.

Ci sono diverse fonti di energia che possono essere utilizzate (luce, gradienti di tem-
peratura, vibrazioni o moti meccanici, elettromagnetismo) e dipende dalla disponi-
bilita di tale energia e dell’utilizzo che se ne deve fare la scelta dell’ harvester piu
adatto.

Naturalmente I’energia elettrica raccolta non & sempre nella forma migliore per es-
sere utilizzata. La tensione puo essere variabile e troppo bassa o troppo alta per il
dispositivo che la andra ad utilizzare. L'energia, quando disponibile, andra quindi
immagazzinata ad esempio in un condensatore grande a sufficienza per garanti-
re continuita energetica e successivamente trasformata da un circuito apposito per
essere distribuita al o ai circuiti da alimentare. In figura 1.2 si pu0 osservare I'utilizzo
tipico di un energy harvester.

Ambient Energy

Perpetually
Powered
Sensor

Energy Energy Storage
Harvester . & Power Mgmt

Low Power
Transceiver

~ Ultra Low Power =
Microcontroller -

Sensor(s)

Signals

Figura 1.2: Tipico utilizzo per un Energy Harvester

In questo contesto si colloca il circuito studiato in questo lavoro. Si & infatti pro-
gettato un convertitore DC/DC in grado di erogare in uscita una tensione costante
e pari a 3.3V ricevendo in ingresso una tensione variabile fornita da un energy har-
vester. In questo caso in particolare il circuito € uno step-up converter. Fornisce
quindi in uscita una tensione maggiore della tensione in ingresso. Il dispositivo e
stato progettato per essere realizzato in forma integrata, ed ¢ stata scelta la tecnolo-
gia UMC 130nm. Le specifiche impongono una tensione di ingresso compresa tra i
300mV e i 600mV, una tensione di uscita costante pari a 3.3V e una potenza di uscita
massima di 5mW.



Capitolo 2

Convertitori DC/DC

Esistono attualmente tre principali categorie di Convertitori DC/DC: i convertitori
lineari, i convertitori switching (buck, boost e buck-boost) e i convertitori a capacita
commutate (SC: switched-capacitor).

2.1 Convertitori LDO

La prima categoria, forse la pit1 semplice, sono i convertitori lineari, anche detti LDO
(Linear-Drop-Out). Si tratta essenzialmente di un partitore resistivo regolato da un
feedback negativo. In figura 2.1 possiamo osservare lo schema di un LDO standard.

M, Loy

Ll

+ Vou

. — — LOAD
- T Vref R2 ]

J 1

\Y

Figura 2.1: Schema di un LDO standard.

Il principio di funzionamento & piuttosto semplice: un amplificatore operazio-

nale compara un riferimento di tensione con la tensione V,, proporzionale alla ten-
sione di uscita. La tensione di gate di M; viene quindi regolata affinché si abbia
Vief = Vg, quindi la tensione V,,; sia quella desiderata. Naturalmente si deve pre-
stare attenzione alla stabilita del loop di retroazione, eventualmente inserendo un
condensatore di uscita sufficientemente grande da poter approssimare il sistema
come un sistema a polo dominante.
Non tutte le tensioni di uscita sono ammesse: deve valere la relazione V;;, > V,u:.
Per una data tensione Vj,,; infatti esiste una minima tensione V;, per la quale il si-
stema funziona correttamente. Essa vale: Vi, min = Vour + Vps,sar €d € la minima
tensione di ingresso che mantiene il Mosfet M; in saturazione.
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A I max

/ .

—14=110ap

.
o Vds — Vin o Vout

Figura 2.2: Curva di un Mosfet di tipo P.

Cio si puo osservare facilmente in figura 2.2. Supponiamo che M; stia lavorando

nel punto A e che il sistema sia in equilibrio. Se la resistenza di carico diminuisce,
L'amplificatore operazionale deve agire per mantenere stabile la tensione di uscita.
In particolare un calo della resistenza di carico significa un aumento di I;,,4, il si-
stema si porta quindi a lavorare nel nuovo punto di equilibrio B. Intuitivamente, se
I1,aq aumenta, la retroazione deve agire diminuendo la resistenza drain-source di
M, per mantenere stabile V,, ;. Diminuire la resistenza di M; significa aumentarne
(in modulo) la tensione di gate (in questo caso trattandosi di un Mosfet di tipo P la
tensione di gate diminuisce).
Immaginiamo ora che la tensione V;, diminuisca. Per mantenere V,,; stabile la
tensione drain-source di M; deve diminuire anch’essa. Ecco che il sistema si por-
ta a lavorare nel punto C. Se a parita delle altre condizioni la tensione di ingresso
diminuisse ulteriormente, il sistema dovrebbe portarsi a lavorare nel punto D. Que-
sto pero non e possibile e cio significa che la tensione V,,; non sarebbe pit regolata.
Ecco allora che la minima tensione di ingresso ¢ limitata inferiormente dalla linea di
saturazione del Mosfet, mentre la corrente di carico € limitata superiormente dalla
massima Ips che M; pu0 sostenere. [2]
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Efficienza

Sempre con riferimento a figura 2.1, e trascurando la corrente che scorre su R; e Ry,
si puo scrivere:

pin: in'Iout (2.1)

Pout = Vour- lout 2.2)
e quindi I'efficienza del sistema si trova essere:

_ Pour  Vour
Pin Vm

L'equazione 2.3 é rappresentata graficamente in figura 2.3.

(2.3)

A

—~ -

05 0,75

Efficienza

0,25

L] L] L] I>
025 05 0,75 1

Vout /Vin

Figura 2.3: Efficienza di un LDO.

Si puo vedere come 'efficienza & tanto maggiore quanto piu il rapporto Vy,,:/ Vi,
e vicino all’'unita, ma non si potra mai avere 1 = 100% in quanto V;,— Vo, > Vps,sar-

2.2 Convertitori Switching

I convertitori Switching sono quei convertitori che fanno utilizzo principalmente di
un induttore e di switch per ottenere una tensione di uscita diversa dalla tensione di
ingresso. Ne esistono diverse varianti, ma le topologie principali sono il convertitore
Buck, il convertitore Boost e il convertitore Buck-Boost. Essi permettono di ottenere
in uscita rispettivamente una tensione minore, maggiore e minore o maggiore della
tensione di ingresso. Dato che il progetto di tale Tesi & un convertitore di tipo step-
up di seguito sara analizzato in dettaglio solamente il convertitore Boost, al fine di
avere un paragone con il convertitore progettato.
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2.2.1 Convertitore Boost ideale

In figura 2.4 ¢ visibile lo schema elettrico di un convertitore Boost. In figura 2.5 ¢
invece riportato lo schema di apertura e chiusura degli switch S; e Sy. Essi si apro-
no e chiudono ciclicamente, con periodo Ts;. Lo switch S; rimane chiuso per un
intervallo di tempo pari a DT, mentre lo switch S, per un tempo paria (1-D) Ty,
con D € [0+ 1]. In un’applicazione reale si dovra garantire un minimo periodo di
non sovrapposizione delle fasi D e D' = (1 — D), infatti se entrambi gli switch fossero
chiusi contemporaneamente il carico sarebbe cortocircuitato e la tensione di uscita
scenderebbe a zero.

L
+ o~ - o
S, Vou
+
+
Vil’l - Sl Cout T~ RL
. -—
Figura 2.4: Schema di un convertitore Boost.
Sy 5
>t
< DT,, e (1_D)Tsw _
< II-'SW >

Figura 2.5: Apertura e Chiusura degli Switch.

La tensione di uscita di un convertitore di questo tipo si puo0 facilmente calcola-
re sfruttando quello che in [3] € chiamato Inductor Volt-Second Balance. Partendo
dalla relazione Tensione-Corrente di un induttore (formula 2.4):

dir(1)

t)=L
v () P

(2.4)
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e integrando in un periodo di Switching, ovvero da 0 a T, si ottiene:

TSLU

ir(Tsw)—ir(0) = %f vr(Ddt (2.5)
0

Dato che in regime stazionario si deve avere iy (Tsw) = i1 (0), si ha che la parte a
sinistra dell'uguale di formula 2.5 € pari a 0. Ovvero:

TSW
f v (BDdE=0 2.6)
0

In altre parole, in regime stazionario, la tensione media applicata all'induttore
durante un periodo di commutazione dev’essere pari a zero. Cio & detto Volt-Second
Balance perché I'integrale in 2.6 assume l'unita di misuradi V - s.

Anche per il condensatore vale una relazione simile, detta Capacitor charge ba-
lance. Partendo ancora una volta dalla relazione tra tensione e corrente di un com-
ponente di questo tipo:

dVe(1)
ic=C 2.7
c ar 2.7)
e svolgendo l'integrale su un periodo di commutazione si trova:
1 Tsw
VetTow) Ve = ¢ [ ictar 28)
In regime stazionario deve valere che V¢(Ts,) = Vc(0), e quindi:
TSW
f ic(Hdr=0 (2.9)
0

In altre parole in un periodo di commutazione la corrente media di un conden-
satore dev’essere nulla.

Tornando al circuito di figura 2.4 si ha che la tensione applicata all'induttore é:

Vv, = (2.10)
Vin_Vout DTSLUSI'LSTSLU
Applicando quindi la formula 2.6 si ottiene:
TSLU DTSW (I_D)TSLU
0 0 DTsw
e quindi la relazione:
V, 1
- (2.12)
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La relazione tra tensione di uscita e Duty-Cycle (Ovvero il valore che assume D)
e rappresentata in figura 2.6.

25

O | | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

D

Figura 2.6: Relazione V,,;/V;, in funzione di D per un convertitore Boost.

Per D prossimi a 1 sembra si possano ottenere da questo circuito tensioni di
uscita molto pitt grandi della tensione di ingresso. Cio non € vero. A causa degli
elementi parassiti (in particolare la resistenza serie di switch, induttore e conden-
satore) il guadagno di tensione e limitato. E’ opportuno ricordare inoltre che valori
di Duty-Cycle elevati sono difficilmente realizzabili, e comportano un aumento del
valore di L e Cy, (Siveda formula 2.17 e 2.21).
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Small-Ripple approximation e dimensionamento di L e C

Fin'ora e stata supposta V,,; costante. Perché cio sia vero il condensatore C,,; do-
vrebbe valere infinito. Per valori finiti di capacita invece la forma d’onda della ten-
sione di uscita mostrera un piccolo ripple alla frequenza di commutazione. Possia-
mo quindi scomporre la vera tensione d’uscita in due componenti: la componente
DC, Vous, € il ripple residuo, v;ippie(f). Si ha quindi che la vera tensione € data da:
Vout(£) = Vour + Vripple(t). Le forma d’onda e visibile qualitativamente in figura 2.7.

Vera formad'onda

v () A /Vout(t):Vout+Vripple(t>

Componente DC=V _,

!

Figura 2.7: Forma d’onda della tensione di uscita.

Volendo produrre in uscita una tensione il pit costante possibile C,,; andra
dimensionato per far si che:

||Vripple|| < Vour (2.13)

Una scelta comune € dimensionare Cy,; per avere v;;ppie di qualche decina di
milliVolt, o minore all’1% di V,;.
L'equazione 2.13 e conosciuta come small-ripple approximation, e permette di sem-
plificare molto I'analisi di un convertitore di questo tipo.
Si vogliono ora analizzare le forme d’onda di I e Icoy;. 1 circuiti equivalenti del
convertitore Boost nella fase D e nella fase (1-D) sono visibili in figura 2.8.

FASE: D FASE: (1-D)

—
—_— I Vout e I VO“‘
IL Cout + IL Cout* +
Vin Com ;: RL Vin Cout ;: RL

Figura 2.8: Circuiti equivalenti al convertitore Boost nella fase D e (1-D).
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Come gia detto nella formula 2.10, sfruttando la small-ripple approximation
possiamo ricavare:

V; 0<t<DT
V=2 " S (2.14)
Vin_Vout DTsttSTSW
Dato che nelle due fasi di funzionamento del convertitore la tensione sull'indut-
tore e costante, e facile ricavare la forma d’onda di i, descritta in 2.15 e rappresen-
tatain 2.9.

. i2(0) +Yin ¢ 0<t<DTy,
ir(t)=1. Vi =V (2.15)
lL(DTsw)‘FmTM(I_DTsw) DTy =t=<Tsy
Areeuguali peril
A "Volt — Second balance'
V. (t)
t Vin o
/ |l
lL(t)A Vln_Vout
V./L
------------------------------------- iL medla v AiL,pk-pk
(Vin Vout>/L
|l
DTSW TSW

Figura 2.9: Corrente iz (f) del convertitore Boost.

Il valore Az, yr—pk, Ovvero l'oscillazione picco-picco che la corrente di induttore
ha intorno al suo valore medio iy, & pari a:

V'n

; -V,
Nig, pr—pk = %DTW = ZTOW(I - D)Tsw (2.16)

Normalmente si preferisce che questa oscillazione sia relativamente piccola, af-
finché la corrente di picco dell’'induttore non superi mai un dato valore. Cosi facen-
do si limita lo stress a cui sono sottoposti i dispositivi.

Dato il valore di Aip, yx—pk desiderato si puo trovare L come:

_ VinDTw

L=—
AlL,pk—pk

(2.17)

Per un confronto con il convertitore progettato in questo lavoro, si puo calco-
lare il valore di L necessario per ottenere Aif ,i—p pari all'l1% di i;. A parita di
condizioni tra i due convertitori, un Boost necessita di L =5.9mH.
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Per quel che riguarda la relazione tra il valore di C,,; e il ripple della tensio-
ne d’uscita sara di seguito ricavata un’espressione valida sotto I'ipotesi della small-
ripple approximation. Sara poi necessario che C,,; abbia un valore opportuno af-
finché quest’ipotesi sia soddisfatta.

Con l'ipotesi vy, (f) = V,y; € in riferimento a figura 2.8 si ha:

_ — Loy = —Yau DT,
ICout =Y. o Ri . Vour e (2.18)
ip(t) = Iyt = lL(t)_R_L (1-D)Tsy
Areeuguali peril

capacitor charge balance

>t
rQ |
lOLl[' ( t ) _---
Vout ( t) A / Vou y
.......... e AV ot pk-pk

Y

>

DT,, T,

Figura 2.10: ico,: (1) € Voy(t) del convertitore Boost.

Partendo dall’equazione 2.7 si puo facilmente ricavare la seguente formula:

0
f iCout(t)dt (2.19)
DT

AVout,pk-pk = Vout(0) = Vout (D Tsy) =
out

durante la fase D ic,,; € costante e vale —1I,,;. Lintegrale quindi e facilmente
calcolabile e risulta:

1 [DPlw VourDT
f Iydt = —24—"SW (2.20)
Cout 0 RLcout

Dato quindi il valore di AV, pi— pi desiderato si pud dimensionare Cyy,; tramite
la seguente formula: !

VourDT
Cout = m—r— (2.21)
RLAVout,pk—pk

Anche in questo caso si calcola il valore di C,,; per un confronto con il conver-
titore progettato di seguito.
A parita di condizioni e con AVyyt pk—pk = 1% Vour, un Boost necessita di Coyp =
42nF.

Per ricavare 2.21 si & usata l'ipotesi della small-ripple approximation, affinché sia valida quindi
Cour dev’essere tale da garantire ||AV,u pk—pk || < Vour-
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2.2.2 Convertitore Boost con perdite resistive

Si vogliono ora introdurre nello schema di figura 2.4 degli elementi parassiti, per
vedere come questi impattano sul funzionamento del convertitore. Per semplicita
si considera solo la resistenza serie degli switch. Il nuovo schema e visibile in figura
2.11.

I
S R out
. S ~ —MA—ty _¢
i Ic
+ L RSl vV
out
Vin
— - R
'S1 Cout /"\ L
L g

Figura 2.11: Convertitore Boost con elementi parassiti.

Per I'analisi del circuito si fa I'ipotesi semplificativa di considerare I costante.
Naturalmente anche V;, e V,,; sono ritenute costanti, e quindi anche 1,,;.
Per lo schema di figura 2.11 si ha:

Vin—Rs11, 0<t=<DT
VL _ in S14L sw (2.22)
Vin - Vout - RSZIL DTsw == Tsw

Ic= (2.23)

IC = _Iou[ OS tSDTsw
Ic=1-Ioyr DTsy=<t=Tsy

Applicando ora sia il Volt-Second Balance che il Capacitor Charge Balance, ri-
spettivamente equazioni 2.6 e 2.9, si trova il sistema 2.24:

Vout(1—=D) = Vi + I [RsoD — Rs1 D — Rgp] (2.24)
I = Iout/ (1~ D) '
che porta all’equazione:
D2 Vout +D [_2V0ut + Vzn + Iout(R81 - RSZ)] + [Vout - Vzn + IoutRSZ] (2-25)

Inserendo quindi i dati del convertitore progettato in questo lavoro, riportati alla
fine dell'introduzione, troviamo che a causa delle perdite resistive € necessario un
Duty-Cycle maggiore per ottenere lo stesso rapporto Vi / Viy.
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Nello specifico si sono usate: I,;,; = 53;; = % =1.52mAe V;, =0.3V (Cioeil
caso peggiore, quello che in cui il rapporto V,,;/V;, assume il valore massimo).
Essendo '’equazione 2.25 di secondo grado si ottengono due valori di D, dei quali
solamente uno ¢ accettabile.

Nella tabella sottostante sono riportati i valori di D necessari ad ottenere la tensione

di uscita desiderata al variare di Rg; = Rgp.

Ra=Rs2(Q) | D

0 0.9091
0.5 0.9117
1 0.9145
0.9207

4 0.9394

Tabella 2.1: Duty-Cycle necessario al variare di Rs; = Rsp.

Si pud notare come, per ottenere una tensione di uscita pari a 3.3V sia necessa-
rio un Duty-Cycle piuttosto elevato gia nel caso ideale, pari a piu del 90%. Con una
resistenza equivalente degli switch di 4€2 il Duty-Cycle sale al 94%.

Esiste un valore massimo di resistenza per il quale il convertitore riesce a raggiun-
gere i 3.3V di uscita. Tale valore € calcolabile imponendo che I'’equazione 2.25 dia
valori reali. Cio significa che deve valere:

[_ZVout + Vzn + Iout(RSI - RSZ)]2 _4V0ut(Vout - Vm + IoutRSZ) =0 (2-26)
Quindi
1 [ (=2Vous + Vip)?
Rg1 =Rgp < C2Vour * Vin vy 4 Viy | =450 (2.27)
Iout 4Vout

Nella realta saranno presenti anche molti altri effetti di secondo ordine che con-
tribuiranno a dissipare potenza e quindi ad aumentare il duty-cycle, con la conse-
guenza che un rapporto di conversione V,,;/V;, paria 11 (cioe 3.3V/0.3V) & molto
difficile da realizzare con un convertitore Boost tradizionale.
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Efficienza

Naturalmente gli elementi parassiti resistivi influiscono anche sull’efficienza di con-
versione. Tale efficienza si puo calcolare come

_ Pout

7 Pin

Dove P,,; € quella imposta, pari a 5mW. P;, € invece calcolabile come P;, =

VinIp e grazie a formula 2.24 si ha: P;, = Vi, Ioy:/ (1 - D).

Si trovano diversi valori di efficienza al variare sia di V;; che di Rs; e Rgp, visibili in

figura 2.12. 1l caso peggiore ¢ quello con V;, minima, infatti minore € la tensione

Vi, maggiore sara la corrente di ingresso, ed avere una corrente pill grande significa
avere piu perdite di potenza, con conseguente efficienza minore.

(2.28)

+ &
0.95 o°++++++
°°o°
° o

09r
m ~~N
2085 .
(0]
k&)
£ 08
L

0.75 ¢ —Vin=0.3
---Vin=0.4
0.7+ ° Vin=0.5
+ Vin =0.6
0.65 : :
0 1 2 3 4
Rs1 = Rsz [€2]

Figura 2.12: Efficienza di un convertitore Boost al variare di Rg; = Rs».

1
-------"""""11'{:11++++++++;3;
| ++4,+++++++ ooooooooooo
PR 09 °°°°°°°° 000000000
o
09+ o0°° 400°°
Oo o
S
F o
5085 o
Eﬁ 08’ 00 RS_O5
o ---Rg=0.
L o
0.75 . R~
0.7r° 4 RS:2
0 o RS=4
0.65 ‘ \ | |
0.3 0.35 0.4 0.45 0.5 0.55 0.6
v,V

Figura 2.13: Efficienza di un convertitore Boost al variare di V;,.
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2.3 Convertitori a capacita commutate

I convertitori switching, visti nella sezione precedente, sono stati la scelta predomi-
nante negli anni scorsi per tutte quelle applicazioni in cui serviva una regolazione
di tensione, e dove un convertitore LDO non garantiva efficienza sufficiente. Essi
sono specialmente adatti per tutte le applicazioni che richiedono una medio-alta
potenza di uscita, indicativamente superiore ai 100mW [4]. Tuttavia, per un appli-
cazione integrata, hanno due principali difetti. Il primo difetto riguarda la presenza
dell'induttore: questo elemento non ¢ facilmente integrabile. Si riesce a integrarlo
solo per piccolissimi valori di induttanza e il fattore di qualita che si puo ottenere e
piuttosto ridotto. Cio significa che 'induttore che si costruisce ha una resistenza se-
rie non trascurabile, con conseguenti perdite resistive su di essa. Il secondo difetto
risiede nello stress degli switch: quando sono aperti devono sostenere la tensione
massima generata dal circuito. Nel caso del convertitore Boost essi devono poter
sostenere V,,; (si veda figura 2.4).

Esiste una terza categoria di convertitori DC-DC: i convertitori a capacita commuta-
te. Essi, commutando periodicamente la topologia del circuito (quindi collegando
in modo diverso una certa quantita di condensatori detti Cr;, o condensatori floa-
ting®) sono in grado di erogare in uscita una tensione diversa da quella d’ingresso.
Per capire meglio di cosa si tratta si pu0 osservare figura 2.14.

S, + S,
—_— Cy V ou
- +
Vi | | (O — ;RL
S, S, —
&
A S.,S; S,,S,
-t
TSW/2 sw

Figura 2.14: Esempio di un convertitore a capacita commutate.

2Questi condensatori sono detti flying o floating per il fatto che non hanno nessun nodo a
potenziale fisso, sono quindi nominati "volanti" o alternativamente "galleggianti".
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In questo circuito, gli switch si aprono e chiudono come indicato nel grafico sot-
tostante lo schema. Lo switch 1 e lo switch 3 sono chiusi durante la prima meta del
periodo di commutazione, e fanno si che Cy;y, si carichi alla tensione V;,,. Durante la
seconda meta del periodo invece sono gli switch 2 e 4 a chiudersi, mentre gli switch
1 e 3 sono aperti. In questo secondo semiperiodo Cy;,, si trova cosi connesso in serie
al generatore d’ingresso, e carica C,,; ad una tensione pari a 2V;,. Si € cosi realiz-
zato un convertitore in grado di raddoppiare la tensione d’ingresso. Naturalmente
con pit1 Cy;y ed eventualmente aumentando il numero di fasi in cui viene suddiviso
il periodo di commutazione si riescono ad ottenere diversi rapporti di conversio-
ne. In [5] viene dimostrato come, dato un certo numero di condensatori floating,
i Cr;y appunto, tutti gli M possibili rapporti di conversione realizzabili con questi
condensatori siano ricavabili dalla serie di numeri di Fibonacci. In tabella 2.2 viene
riportato qualche esempio.

Condensatori floating ‘ Possibili rapporti di conversione
112
1 ‘ ErlyT
11271323
2 | 323 be DT
3 ‘lllZl§2§é1§é§§2§§é§

Tabella 2.2: Rapporti di conversione ottenibili per un dato numero di Cy;y.

Il primo vantaggio di questo tipo di convertitori, il piu immediato, e I'assenza
dell'induttore. Si evitano cosi costi legati alla presenza di un elemento off-chip. 11
secondo vantaggio riguarda lo stress in tensione degli switch. E’ facile verificare per
il circuito di figura 2.14 che gli switch, nella fase in cui sono aperti, devono sostenere
una tensione pari a V;j, cioe la tensione minore all’'interno del circuito. Nel conver-
titore Boost invece, quando aperti, gli switch devono sostenere la tensione massima
all'interno del circuito, ovvero la tensione d'uscita.

Un terzo vantaggio riguarda le perdite dovute alla conduzione dei diodi. In una rea-
lizzazione pratica del convertitore Boost, la corrente sull’'induttore non puo essere
impulsiva, altrimenti genererebbe picchi di tensione molto elevati che dannegge-
rebbero i dispositivi. Si devono quindi disporre dei diodi in parallelo agli switch in
grado di condurre I} nel breve lasso di tempo in cui nessuno dei due switch sta con-
ducendo. Laggiunta di due dispositivi comporta una maggiore area occupata dal
circuito e quindi un maggiore costo, oltre a peggiorare la prestazione in termini di
efficienza del convertitore. Un convertitore a capacita commutate, non servendosi
di un induttore, non soffre di questi problemi. Per concludere, la densita di energia
di un condensatore, sia esso SMD o integrato, ¢ qualche ordine di grandezza mag-
giore della controparte induttiva [4].

Esistono diverse topologie di convertitori SC, tra le quali le piti note sono: Dickson,
Ladder, serie-parallelo, frazionale e ricorsiva. [6]. Tra queste, quella pit1 interessante
e sicuramente la topologia Dickson. Si tratta infatti di un convertitore dove e pos-
sibile aggiungere un numero arbitrario di stadi per aumentare o diminuire il rap-
porto di conversione, mantenendo pero invariata la tensione massima a cui sono
sottoposti gli switch di ciascuno stadio.
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Convertitore di Dickson

Il convertitore di Dickson ha fatto la sua prima apparsa nel 1976, quando fu propo-
sto come un miglioramento del gia esistente Cockroft-Walton voltage multiplier.

In figura 2.15 possiamo vedere un esempio di convertitore di questo tipo, in parti-
colare di un convertitore a tre stadi in grado di produrre in uscita una tensione pari
a quattro volte la tensione d’ingresso.

S;:A S,:B St A S,:B
—— e—— e—— Vout
e Cﬂyl -1 Cﬂy2 e Cﬂy3 +
Via _I _I _I Cow —— §RL
S.:B \SG:A S,:A \88:B Sy:B St A -

Figura 2.15: Esempio di un convertitore Dickson a tre stadi.

Gli switch sono nominati con un numero progressivo per identificarli e a seguire
una lettera: A o B. Questa lettera identifica la fase in cui tale switch si chiude. Come
prima le due fasi devono essere non sovrapposte e di durata pari a meta del periodo
di commutazione.

Il funzionamento ¢ il seguente: durante la fase A il condensatore Cy;y viene carica-
to a Vj;, tramite gli switch 1 e 6. Durante la fase B invece Cy;y; si trova in serie a V,
e va a caricare Cy;y» ad una tensione pari a 2V;,. Gli switch in gioco durante questa
fase sono il 5, il 2 e I'8. Di nuovo nella fase A & Cyy,, a trovarsi in serie al generatore
d’ingresso, andando a caricare fino a 3V;,, Cy;y3. Per concludere, nella fase B la serie
di Vi, e Cyyy3 (tramite gli switch 4 e 9) va ad alimentare il carico ad una tensione di
4V;,. Si € cosi realizzato uno step-up converter con M=4.

E’ facile verificare che gli switch dal 5 al 10 siano sottoposti, quando aperti, ad una
tensione massima pari a V;,, mentre gli switch dall’'l al 4 a 2V;,. Aggiungendo ulte-
riori stadi in cascata, si riuscirebbe ad aumentare M quindi aumentare la tensione
d’uscita senza aumentare lo stress dei dispositivi. Il Dickson converter € quindi mol-
to interessante per un applicazione integrata, dove spesso la massima tensione che
possono reggere i dispositivi (Mosfet nello specifico) é limitata.

Esso, come gli altri convertitori a capacita commutate, soffre pero di un difetto im-
portante: non permette una regolazione fine e continua della tensione d’uscita. Il
convertitore Boost invece permette di variare in modo continuo V,,; agendo sem-
plicemente sul valore di Duty-cycle. Per i convertitori SC I'unico modo di ottenere
una regolazione di M ¢, seppure in modo inefficiente, quello di creare un partitore
resistivo in uscita. Questo partitore € presente intrinsecamente in ogni convertitore,
come descritto nella prossima sezione.
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Modellizzazione di un generico convertitore SC

Trascurando le perdite dipendenti dalla frequenza, il modo piti semplice di model-
lizzare un convertitore DC-DC e tramite un trasformatore ideale e una resistenza
d’'uscita. Questa resistenza d’uscita serve a tenere in considerazione tutte le perdite
di conversione [4, 7].

out

out

in

Figura 2.16: Modellizzazione di un convertitore DC/DC a capacita commutate.

Il modello in figura 2.16 rappresenta un convertitore ideale, con guadagno M =
n, e una caduta di tensione in uscita dovuta ad una corrente sul carico non nulla. In
R, possono essere inglobate le perdite dovute alla carica e scarica dei condensato-
ri, le perdite resistive, le perdite per il pilotaggio dei Mosfet ed eventualmente anche
le perdite dovute alle capacita parassite. Esistono due limiti asintotici per R, il
fast-switching limit e lo slow-switching limit, dipendenti entrambi dalla frequenza
di commutazione.

Slow-Switching limit

La resistenza d’uscita in slow-switching € calcolata assumendo che le connessioni
tra i vari elementi del circuito siano ideali, ovvero con R = 0. Cio implica delle cor-
renti di carica e scarica dei condensatori impulsive, in formula: RC < Tsw.

Per il calcolo di R,,; in questa condizione ci si serve dei vettori di carica a' e a,
uno per ogni fase di funzionamento del circuito. Essi possono essere ricavati per
ogni convertitore SC. I vettori di carica corrispondono al flusso di carica che avvie-
ne immediatamente dopo che gli switch si sono chiusi all’inizio di ciascuna fase di
funzionamento del circuito. Ogni elemento di questi vettori corrisponde a un speci-
fico condensatore Cy;y, 0 a una sorgente indipendente di tensione, e rappresenta la
carica che fluisce in questo dato elemento normalizzata rispetto al flusso di carica
in uscita:

—

T
a'=[qby @i -« ay a4l dour (2.29)

SN

T
azz[qz%ut CI% - q qlzn] I Gout (2.30)
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Naturalmente, la somma della carica in uscita durante la prima e la seconda
fase, normalizzata a ¢,,, deve dare 1. Inoltre, a regime, la carica uscente da un Cyy,,
durante una fase deve essere uguale alla carica entrante nello stesso condensatore
nella fase successiva. Cio si traduce nelle seguenti condizioni:

1 2
Qout T Dout _
Yout

1 (2.31)

an=-q, (2.32)

Il calcolo della R,,; dati questi vettori & basato sul teorema di Tellegen, il quale
applicato a un qualsiasi convertitore SC porta a scrivere:

a'-vl=0 (2.33)

a’-v’=0 (2.34)

dove v! e v? sono i vettori analoghi ai vettori di carica ma contenenti le tensioni
aregime della rete.
Combinando le equazioni 2.33 e 2.34 e ponendo uguale a 0 il generatore d’ingres-
so (si calcolera R,,; come vy, /(—ioy;) € in riferimento allo schema di figura 2.16
bisogna spegnere V;; per ottenere un risultato corretto) si trova:

1 2 11 2 2
Vour Aoy + Ggyg) + ) (ag vy +ag ;v: ) =0 (2.35)
Criy
1 2 _ 1 _ 2 . N . o ) .
Dato che a,,, + a;,, = 1 eche a_; = —a;, si pud definire g; = ac,iqous € molti-

plicando 2.35 per g, ottenere:

GoutVour + Y qil\v; (2.36)
Criy

dove Av; = vi i~ vi ;- Senza dover calcolare la tensione su ogni condensatore,
essa puo essere espressa come:

Av; = qi/Ci (2.37)

Introducendo ora 2.37 in 2.36 e dividendo il tutto per g2, si trova:

Vout
+

N2
q’) L o (2.38)

qout Cfly(qout C;
Notando che ¢;/q,,; € esattamente I'’elemento i-esimo dei vettori di carica e
dividendo 2.38 per la frequenza di commutazione si puo ottenere:

2
_ “Vour _ (ac,i)
Rout,ssL = — = —_—

(2.39)
lout Criy Cifsw
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Fast-Switching limit

Laltro limite asintotico per R, € il fast-switching limit. Questo regime di funziona-
mento € caratterizzato da correnti costanti che scorrono nei condensatori floating.
Cio significa che la costante RC di ogni condensatore & molto maggiore del perio-
do di commutazione. In questo caso i C¢;, vengono considerati come generatori di
tensione costante, e non contribuiscono quindi alle perdite di commutazione. Vi-
ceversa si considerano solo le perdite dovute alla resistenza non nulla degli switch.
Per semplicita si considerera ora che ciascuna fase duri esattamente il 50% di T,
mentre una trattazione pit completa e lasciata ai capitoli successivi.

Similmente a quanto fatto per lo SSL, ora si considera il vettore a,, gli elementi del
quale rappresentano la carica che fluisce in ogni switch nella fase 1 se lo switch e
chiuso nella fase 1, nelle fase 2 se invece lo switch ¢ attivo nella fase 2. Gli elementi
di questo nuovo vettore sono facilmente ricavabili dai vettori di carica usati prece-
dentemente (a' e a?).

Dato che in FSL la corrente attraverso i condensatori e quindi anche attraverso gli
switch e ritenuta costante, essa e facilmente calcolabile come

iri=24qrfsw (2.40)

dove q,,; € la carica attraverso lo switch i-esimo durante la fase in cui tale switch
e chiuso, mentre il fattore 2 appare a causa di D= 50 %. Sostituendo q;,; = ar,; qou: €
Gour = lour! fsw in 2.40 si ottiene:

Iri=20rilour (2.41)

La dissipazione di potenza di ciascuno switch & quindi calcolabile come la po-
tenza dissipata istantaneamente moltiplicata per la frazione di tempo nel quale
lo switch sta conducendo. Dato che le uniche perdite in FSL sono le perdite de-
gli switch, le perdite totali di un convertitore SC operante in questo regime sono
calcolabili come somma delle perdite dei singoli switch. Risulta:

1 .
Pior = Z ERi(zar,ilout)z (2.42)
i

dove R; e la resistenza dello switch i-esimo. Nel modello di figura 2.16 le perdite
sono direttamente proporzionali al quadrato della corrente di uscita (i2,,,), quindi
la resistenza di uscita di un convertitore in FSL & data da:

Rout,ps. =2)_R; (ar)* (2.43)
7
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Resistenza di uscita e regolazione della tensione

Si sono quindi trovati i due limiti asintotici per la resistenza d'uscita di un conver-
titore DC/DC SC. 1l primo, in SSL, inversamente proporzionale alla frequenza di
commutazione, mentre il secondo, in FSL, costante. Limpedenza d’uscita ha quindi
I’andamento mostrato in figura 2.17.

R, A

FSL \

»fSW

Figura 2.17: Resistenza d’uscita di un convertitore DC/DC SC.

Un modo quindi di ottenere una regolazione fine (ma inefficiente) della tensione
di uscita per un convertitore di questo tipo & quello di abbassare la frequenza di
commutazione fg,, fino ad operare in slow-switching. Lavorando in questo regime
aumenta la resistenza d’uscita intrinseca del convertitore e quindi diminuisce V,,;.






Capitolo 3

Convertitore DC/DC proposto

I convertitore DC/DC oggetto di questo lavoro vuole essere un circuito ibrido tra
i convertitori a capacita commutate e i convertitori ad induttore. In particolare si
tratta di uno schema derivante dal convertitore Dickson, in cui tra il secondo e il
terzo stadio é stato inserito un induttore, per mantenere il controllo della tensione
di uscita tramite controllo del Duty-cycle.

Lo schema é riportato in figura 3.1.

S, S, S, S,
D15 %o %
a—— G&—— + + y
- - % L c,—— +
Vi, C") \@ \CD - Cou —— § R,
- Ss Se

|
5\@ 5%@ s%@

Figura 3.1: Convertitore DC/DC oggetto di questo lavoro.

Afianco di ogni switch, il numero () o (2) indica la fase in cui tale switch e chiuso.
Come si nota i primi due stadi di questo convertitore sono analoghi a un convertito-
re Dickson, mentre il terzo e stato modificato per permettere 'inserimento dell’in-
duttore. In questo caso i condensatori floating, ovvero i Cﬂy, sono i condensatori
C1, G, e Cs. 1l condensatore C,,; € il condensatore di carico che serve a garantire
tensione costante in uscita e la resistenza R; rappresenta il carico del convertitore.

Le specifiche di progetto sono:
o Vour =33V
¢ 03V <V;, <06V
® Pour=5mwW

Per capire meglio il funzionamento di tale convertitore ci si puo servire delle
figure 3.2a e 3.2b, che rappresentano i circuiti equivalenti al convertitore nella fase
1 e nella fase 2 rispettivamente, ipotizzando switch ideali.

23
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=
+ + c, + + + +
vo( ) —=c L ——GC CuZ—= 3SR
\Y4
(a) Fase 1
ol | . VNN |
| 1 .\
T C, + C, +
v ( el C,. —— §RL
\Y4
(b) Fase 2

Figura 3.2: Circuiti equivalenti al convertitore nelle due fasi di funzionamento.

Durante la fase 1, il condensatore C; € collegato in parallelo al generatore d’in-
gresso: esso viene caricato alla tensione V;,. Lo stesso condensatore C; durante la
seconda fase viene posto in serie al generatore d’ingresso, e il tutto € in parallelo al
condensatore C,, che viene quindi caricato a tensione 2V;,. Nuovamente nella fase
1, &il condensatore C; ad essere collegato in serie al generatore d’ingresso e questa
serie carica il condensatore Cs alla tensione di 3V;,,. Il condensatore C,,; come det-
to prima serve a garantire tensione costante sul carico, in particolare esso dev’essere
sufficientemente grande da riuscire ad alimentare autonomamente il carico per un
tempo pari alla durata della fase 1, ovvero DTy,

3.1 RelazioneV,,;/V;,

Sotto l'ipotesi che la tensione sui condensatori Cy;,, sia costante e paria Vi, 2Vi, e
3V;, rispettivamente per C;, C, e Cs la tensione sull’induttore varia a seconda della
fase di funzionamento del circuito. Valutando tale tensione e applicando il principio
del Volt-Second balance si puo calcolare la relazione che esiste tra tensione d'uscita,
tensione di ingresso e Duty-cycle per questo convertitore.

Durante la fase 1 I'induttore e collegato in parallelo al condensatore Cs;. Con i segni
indicati in figura 3.2a esso & sottoposto ad una tensione pari a 3V;,,.

Durante la fase 2 la tensione V e calcolabile applicando la legge di Kirchhoff ad
una maglia del circuito. Essa si trova essere uguale alla serie dei due condensatori
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C, e Cs a cui va sottratta la tensione di uscita del convertitore. Supponendo per
il momento valida la small-ripple approximation per la tensione di uscita, quindi
approssimando v,,;(t) con V,,; si puo scrivere:

3Vin 0<t<DTs
Vi(t) = (3.1)
5Vin - Vout DTsw =I= Tsw
e applicando I'equazione 2.6 si trova:
Vin(56-2D) = Vou; (1 - D) 3.2)
da cui:
V, 5-2D
out (3.3)
Vin 1-D
— M (3.4)
Vout_ZVin

Per una migliore comprensione dei valori che entrano in gioco si possono osser-
vare le seguenti figure.

50

40

ou

0 1 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Duty-Cycle

Figura 3.3: Rapporto V,,;/V;, in funzione del Duty-cycle.

In figura 3.3 e riportato il rapporto V,,;/V;, che tale convertitore puo creare in
funzione del Duty-cycle. 1l termine (1 — D) a denominatore fa si che per D prossimo
a 1 il guadagno di tensione tenda a infinito. Come per il convertitore Boost tale
guadagno sara soggetto a limitazioni a causa degli elementi parassiti del circuito.
Nella pratica non si riuscira quindi a ottenere un guadagno di tensione infinito ma
(dato il contributo degli elementi parassiti) si avra un valore di D = D, 4« per cui il
rapporto V,,;/ Vi, assume il suo valore massimo mentre per D > D, la funzione
rappresentata in figura 3.3 comincera a calare.
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Date le specifiche di questo progetto per quel che riguarda V,,,; e V;;, il valore di D
(teorico) necessario a soddisfare la relazione 3.4 e riportato in figura 3.4.

0.7

Duty-Cycle
o o o
BN (6} D

o
w

0.2

0.1 ‘ ‘ ‘
0.3 0.35 0.4 0.45 0.5 0.55 0.6

Figura 3.4: Valore di D necessario per le specifiche di questo progetto.

Come si puo vedere esso assume il valore massimo quando V;;, € minima e
viceversa assume il valore minimo per tensione di ingresso massima. Esso vale:

e Vin=300mV — D =0.67
e Vin=600mV —D=0.14

Naturalmente questi sono valori teorici, I'introduzione di elementi non ideali
del circuito richiedera valori di Duty-Cycle maggiori per mantenere la tensione di
uscita a 3.3V.

3.2 Utilizzo del transistor Mosfet come Switch

La prima e pilt importante fonte di non idealita per il convertitore sono proprio i
transistor Mosfet, utilizzati come switch.

Un Mosfet, a differenza di uno switch ideale, introduce una resistenza serie non nul-
la e delle capacita parassite ai nodi di source, drain e gate. Esso introduce una terza
non idealita. Quando & spento (quindi Vg; = 0V) il transistor &€ bene approssimabile
come un circuito aperto, mentre quando € acceso si comporta come una resisten-
za di valore costante. La transizione tra spento e acceso pero non € istantanea e
comporta una certa dissipazione di potenza.
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Immaginando che il carico del transistor sia induttivo e che allo spegnimento
del transistor (o relativamente all’accensione) un diodo si accenda (o si spenga) in
modo che la corrente di induttore sia continua, le tensioni e correnti del circuito
sono approssimabili con le curve mostrate in figura 3.5. [3]

A VDS
iDS
-t
i,V
P DS ' DS
’Ediss
, il !
tO tl t2

Figura 3.5: Tensione, corrente e potenza dissipata da un transistor Mosfet durante la
commutazione.

Si ha un intervallo di tempo #y — £, in cui sia Vps che ips sono maggiori di zero.
Cio si traduce in un’energia dissipata durante la commutazione, rappresentata dal
triangolo colorato di grigio di figura 3.5. Essa vale:

1 )
Egiss = 2 Vbsips(t — tp) (3.5)

In un periodo di funzionamento del convertitore avviene un accensione e uno
spegnimento del transistor, la dissipazione di potenza totale & quindi:

2

TSW
Pdiss = /(; Edl’ssdt = 2Edisstw (3.6)

sSw

Si trova una potenza dissipata direttamente proporzionale alla frequenza di la-
voro del convertitore.
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3.2.1 Resistenza serie

Date le equazioni che descrivono il funzionamento di un transistor Mosfet:

CO.X
B W (Vs — Vi) Vs> Vi, Vps =2 Vs — Vi

Ips = V2 (3.7)
pCox % [(VGS ~Vy) Vps — 55

- Vs>V, Vps = Vs — Vi

la zona di funzionamento dove esso si comporta da resistenza controllata dal-
la tensione V5 € la zona lineare, ovvero per Vgs > Vy e Vpg < Vgs — V;. 1l funzio-
namento come una resistenza (piccola) presuppone Vps — 0, la conduttanza serie
del Mosfet puo essere stimata quindi come derivata di Ipg nella variabile Vpg, per
Vps — 0. In formule:

G —(OIDS) = 1Cor X (Vs Vi) (3.8)
DS = Vs —_— = HCox I GS t .
quindi la resistenza serie e:
4 L 1
Rps=(Gps)™ = 3.9

- W /JCox (VGS - Vt)

Da tale equazione si deducono diversi aspetti dell'uso di un transistor Mosfet
come switch:

* L:ebene mantenere lalunghezza di canale del transistor la piu corta possibile,
cosi da minimizzare la resistenza serie.

* W: la resistenza serie € inversamente proporzionale alla larghezza di canale,
per resistenze serie piccole serve quindi un transistor molto largo.

e Vis: affinché il transistor sia bene acceso € necessario fornire la massima
tensione Vg possibile !.

Lequazione 3.9 evidenzia anche un importante problema: la non esatta cono-
scenza dei parametri u e Cyy e la variabilita di V; con la polarizzazione del transistor
non permette I’esatta stima della resistenza serie di un transistor Mosfet.

Per avere una misura esatta della resistenza serie o per ricavare le dimensioni ne-
cessarie ad ottenere una resistenza voluta si sono sfruttati dei risultati di simula-
zione. In particolare si € approssimata formula 3.9 con '’equazione 3.10 di seguito
riportata:

Kr

Rpg=— 3.10
DS =7 ( )

dove W rimane la larghezza di canale del transistor mentre Ky vale:

B L
:ucox (VGS - Vt)

!Le equazioni fin'ora considerate riguardano un Mosfet di tipo N. Per un Mosfet di tipo P valgono
entrambe le considerazioni precedenti ma per quel che riguarda la tensione Vs essa dev’essere la
minore possibile affinché il transistor sia ben acceso.

Kr (3.11)
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Kgr pero non sara calcolato analiticamente, ma sara determinato da risultati di
simulazione. Esso dipende da: tensione di soglia (quindi dalla tensione di bulk del
mosfet), tensione Vs, lunghezza di canale del transistor (la quale sara sempre mi-
nima) e naturalmente dal tipo di transistor in uso.

I circuiti simulati, per i Mosfet di tipo N e di tipo P sono riportati rispettivamente in
figura 3.6a e 3.6b.

I
bs §R:1MQ

+ Vs

I
I
Vs + V=V,
VS +> VB -
VB< )

JT1

(1 3

\Y%

(a) Mosfet di tipo N

IDS
—

1l

VDS
R=1MQ
VS

\Y4

(b) Mosfet di tipo P

Figura 3.6: Circuiti simulati per I'estrazione del parametro K.

Circuito 3.6a: e possibile impostare il valore di Vg, Vs e V3 a cui il Mosfet dovra
lavorare. La resistenza da 1 M) serve ad assicurare il funzionamento in zona lineare.
Affinché il Mosfet sia in lineare infatti si deve avere Vps — 0, quindi R > Rpgs. Si &
verificato che il valore di R, purché sufficientemente grande, non influenza il valore
di Rps ricavato. Per finire il generatore con V = V;; serve ad assicurare un valore di
Vps positivo per permettere il passaggio della corrente Ips.
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Circuito 3.6b: dato che per un Mosfet di tipo P la tensione Vs dev’essere sempre
minore possibile per garantire bassa resistenza serie, il gate di tale transistor € stato
collegato a massa. E’ ancora possibile impostare la tensione di source e di bulk per
simulare le varie condizioni operative in cui il Mosfet si trovera a lavorare. Come
primalaresistenza R = 1 MQ serve a garantire il funzionamento in zona lineare. Non
€ necessario un generatore per garantire una Vpg negativa in quanto e gia presente
il generatore Vs.

In entrambi i casi si & svolto un set di simulazioni di punto operativo al variare del
parametro W del transistor, ricavando il valore di Rps come:

Rps = (3.12)

Si é poi svolta un interpolazione dei dati ricavati, al fine di ottenere il valore del
parametro Kp che meglio determina la resistenza Rpg in funzione della larghezza W
del transistor.

Alcuni esempi sono riportati in figura 3.7.

15
—N1.2V - Vs=0.0V - Vb=0.0V
T —N1.2V - Vs=0.3V - Vb=0.3V
—P1.2V - Vs=1.2V - Vb=1.2V
10
S
n
(@
oc
5 L
0 ‘ ‘ e
500 1000 1500 2000
W [pm]

Figura 3.7: Fit dei risultati di simulazione per ricavare il parametro K.

Mentre i pallini riportano i risultati delle simulazioni DC, la curva continua ne
é l'interpolazione. Come si puo vedere la funzione Rps = Kg/ W rappresenta molto
bene I'andamento di Rpg in funzione di W.
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Come ci si aspettava Kp € funzione del tipo di Mosfet e delle tensioni di source e
bulk.

In tabella 3.1 sono riportati i valori di Kg ricavati per i Mosfet che verranno utilizzati
nel convertitore o nei circuiti di controllo.

Tipo diMosfet | Vs[V] | Vg [V] | Kg[Qm]

0.0 0.0 |4.317-107%
n_12_hsl130e 0.3 0.3 |5.539-107*
0.6 0.0 | 1.400-1073

0.3 0.3 1.149-107!
p_12_hsl130e 0.6 1.2 |8.200-1073
1.2 1.2 | 1.900-1073

0.6 0.6 | 7.820-1072
p_hg 33_hsl130e 0.9 0.9 | 1.800-1072
3.3 3.3 | 4.000-1073

n_hg 33 hsl130e | 00 | 0.0 |1.400-107°
n_bpw_12_hsl130e | 0.6 | 0.6 |1.000-107

1.2 1.2 | 1.800-1073
1.8 1.8 | 2.500-1073

n_hgbpw_33_hsl130e

Tabella 3.1: Valori di K per i Mosfet utilizzati nel convertitore o nei circuiti di controllo.

3.2.2 Capacita

Le capacita del transistor Mosfet si dividono in intrinseche ed estrinseche. Mentre
le prime sono legate al funzionamento del dispositivo, le seconde dipendono dal-
la tecnologia e dal layout. Ci limiteremo a valutare solamente la capacita di gate
durante il funzionamento in zona lineare, in quanto indispensabile al dimensiona-
mento dei Buffer per pilotare il Mosfet stesso.

Il primo contributo a Cg € la capacita che si crea tra gate e canale, intrinseca al fun-
zionamento del dispositivo. Il canale che si forma, visibile in figura 3.8, & a tutti gli
effetti uno strato conduttore tra source e drain. Si crea quindi una capacita tra que-
st’'ultimo e il gate, altro elemento conduttore. Detta C,, la capacita dell’ossido per
unita d’area (Cyy = €05/ tox) Siha:

Il canale in regione lineare € controllato sia dal drain che dal source, usualmente
quindi Cgc € divisa in due capacita uguali, una tra gate e source e |'altra tra gate e
drain.

1
Cgs=Cgp = EWLCOX (3.14)
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Figura 3.8: Sezione del transistor Mosfet.

Esiste un secondo contributo alla capacita di gate e si tratta di una capacita
estrinseca dipendente dal layout. Idealmente le diffusioni di source e drain termi-
nano al bordo dell’ossido di gate, ma nella realta si estenderanno leggermente oltre,
di una quantita x,;, detta diffusione laterale. Si osservi figura 3.9.

gate

tox
w 1

source L drain
drain

source

— —
Xq Xq

Figura 3.9: Overlap tra il gate e le diffusioni di source e drain.

La sovrapposizione di gate e diffusione di source e drain da origine a delle capa-
cita di overlap, dette Cgsp € Cgpo- Esse sono calcolabili come:

Ciso = Cepo = CoxxgW (3.15)

Per un Mosfet in regione lineare la capacita di gate totale vale quindi:

CG = CoxWL+2CorxgW (3.16)

Per I'utilizzo di un Mosfet come uno switch la lunghezza di canale & sempre co-
stante e la minima possibile, mentre x; € un parametro costante dipendente dalla
tecnologia. La capacita di gate & quindi funzione lineare della larghezza W:

Cc=Kc-W (3.17)
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Come visto prima, in spegnimento e accensione il Mosfet attraversa la regione
di saturazione, e la capacita di gate varia al variare della regione di funzionamento
del dispositivo. Per avere una stima della capacita che i buffer devono pilotare si
e svolta quindi una simulazione e successivamente ricavata la capacita tramite le
approssimazioni:

dVg At 1
Io=Co————Co=Ilgc—— —>Co=——| Izdt 3.18
G G5 G GAVG G AVo G ( )

Il circuito simulato e riportato in figura 3.10.

R=1MQ

Figura 3.10: Circuito simulato per I'estrazione del parametro K.

Come e visibile in figura 3.11 la dipendenza di Cg dalla larghezza di canale W e
bene approssimata da 3.17. I pallini infatti sono dati di simulazione, mentre la retta
grigia ne e l'interpolazione.

200
150 1
L
& 100
@)
* nMOS core
= nMOS I/O
50
20 40 60 80 100

W [ m]

Figura 3.11: Risultati di simulazione per la capacita di gate.
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Si sono ricavati i seguenti valori di K,:

* Mosfet N core — K¢ 12 =1.35fF/um
* Mosfet P core — K¢, 12 =1.20fF/um
* Mosfet NI/O — K¢ 33 =1.88fF/um
* MosfetP1/0 — K¢,p33 =1.84fF/um

Con Mosfet core siintendono i dispositivi standard per questa tecnologia, in gra-
do di reggere tensioni fino a 1.2V. I Mosfet I/0 invece sono speciali dispositivi che
possono reggere la tensione di 3.3V. Essi dovranno essere utilizzati nel convertitore.

3.3 Buffer

La necessita di avere resistenze serie per gli switch molto piccole comporta avere
transistor molto larghi, anche diverse centinaia di micrometri. Per pilotare le capa-
cita di gate di tali Mosfet & necessario I'utilizzo di Buffer. Un buffer é realizzato come
una serie di invertitori, di dimensione sempre maggiore. Uno schema di esempio e
riportato in figura 3.12.

Vdd

a

H

ST
T
[

Figura 3.12: Schema di esempio di un buffer.

Un Buffer introduce un ritardo nella propagazione del segnale dall’ingresso al-
I'uscita, dato dalla somma dei tempi di propagazione dei singoli invertitori. Si e
scelto di dimensionare i buffer che pilotano i Mosfet del convertitore DC/DC mini-
mizzando tale ritardo.

Il tempo che intercorre per la propagazione del segnale dall'ingresso all’uscita si
puo calcolare nel seguente modo. Detta C,,; la capacita di carico intrinseca di un
inverter e C;, la capacita di ingresso, vale la relazione:

Cour =YCin (3.19)
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Infatti entrambe le capacita sono direttamente proporzionali alla dimensione
dei transistor di tale inverter. Il tempo di propagazione di un singolo stadio puo
essere allora calcolato come [8]:

C
ty = tpo (1 + ﬂ‘;—“) = tpo (1 + %) (3.20)

in

dove

* Iy il ritardo intrinseco dell’inverter, ovvero il ritardo senza carico.
* Coyx: = capacita di carico dell’inverter

e f eil fan-out, ovvero il rapporto tra la capacita di carico C,y; € la capacita di
ingresso C;j,

detto 1), ; il ritardo dello stadio j-esimo in una catena di invertitori, con:
Ip,j = tpo (1+ﬁ) (3.21)
Y

Il ritardo totale di una catena con N stadi sara:

Ly X Cin,j+1
th=Y tpi=tpoy |1+ C (3.22)
j=1 j=1 in,j

con Cip j+1 = Cr ovvero il carico che il Buffer deve pilotare, nel nostro caso la
capacita di gate del Mosfet usato come switch.
Il ritardo minimo si puo trovare derivando parzialmente 1'equazione 3.22 nelle N-
1 incognite C;j2,Cin3...Cin N € ponendo tutte le derivate pari a zero. Si trova che
il ritardo minimo & dato quando ogni stadio e grande f volte lo stadio precedente,
ovvero quando ogni stadio ha lo stesso fan-out e quindi lo stesso ritardo. Con C;j,
e Cy date, il valore di f puo0 essere ricavato come:

C
f=¥=L=VF (3.23)
Ci n,1
dove F ¢ il FAN-OUT complessivo del buffer (F = C1/C;j,1) e N il numero di sta-
di.
Rimane da calcolare il numero di stadi pit1 adatto. Esso pu0 essere calcolato trovan-
do il minimo del tempo di propagazione totale rispetto a N. Si trova:

N
Fln(F
v+ I\V/ﬁ_—‘/_ e _, (3.24)
N
o equivalentemente
f=etrf (3.25)

Come indicato da [8] la scelta comune e utilizzare f =4, e quindi N = log(F)/log(f).
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3.3.1 Buffer per Mosfet standard

Per i Buffer che piloteranno Mosfet standard, ovvero quelli con V;; = 1.2V, si sono
usati i transistor core della tecnologia. Essi sono il Mosfet N n_12_hsl130e e il Mosfet
P p_12_hsl130e. Per realizzare un inverter con soglia logica vicina a V;;/2 = 600mV
con questi transistor il dimensionamento ottimale & avere il Mosfet P grande 4 volte
il Mosfet N. Cio si traduce, per la realizzazione a dimensioni minime, in:

La caratteristica statica dell'inverter con transistor di queste dimensioni & ripor-
tata in figura 3.13. Come si vede la soglia logica € a 583mV.

1.2

V. =V_ =583mV
in out

O L L L L )
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2

[V]

Figura 3.13: Caratteristica statica di un inverter di dimensioni minime con Mosfet core da
1.2V.

Dato il fan-out di 4 scelto per i Buffer le dimensioni dei transistor dei vari sta-
di sono riportati in tabella 3.2. Si & scelto di utilizzare un layout multifinger per
minimizzare le capacita parassite, scegliendo una larghezza di canale per finger vi-
cina ai 2um. Dato il limite tecnologico di 100 finger, qualora la larghezza di canale
complessiva superii200um si usano m transistor in parallelo, con m = multiplier.
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Mosfet P ‘ Mosfet N

L[nm] ‘ W [um] ‘ Finger ‘ m || L[nm] ‘ W [um] ‘ Finger ‘ m
I°stadio 120 | 064 | 1 |1 120 | 016 | 1 |1
2°stadio 120 | 256 | 1 | 1| 120 | o064 | 1 |1
3°stadio 120 | 1024 | 4 | 1| 120 | 256 | 1 |1
4°stadio 120 | 4096 | 16 | 1 | 120 | 1024 | 4 |1
5°stadio 120 | 163.84 | 64 | 1 | 120 | 4096 | 16 |1
6°stadio 120 | 16384 | 64 | 4 | 120 | 163.84 | 64 |1
7°stadio 120 | 163.84 | 64 |16 120 | 163.84 | 64 | 4

Tabella 3.2: Parametri dei transistor di un Buffer per transistor core da 1.2V.

Stima della potenza dissipata

La potenza dissipata da un buffer & essenzialmente la potenza dissipata per la carica
e successiva scarica delle capacita ai vari nodi del circuito. Con riferimento a figura
3.14, ogni nodo del circuito presenta capacita diverse, ma correlate tra loro.

A D B I: C l: D
—C

\Y4

Figura 3.14: Buffer con N stadi.

IInodo A presenta la capacita di ingresso del primo inverter, che definiamo C;, ;.
I nodo B presenta le capacita di uscita del primo stadio e le capacita di ingresso del
secondo. La capacita di uscita del primo stadio vale Cy;;,1 = yCin,1 per la relazione
3.19. La capacita di ingresso del secondo stadio vale f-C;, 1, con f = 4. Infatti le
capacita di gate dei Mosfet sono in prima approssimazione linearmente dipendenti
dalla larghezza di canale, e si e scelto di dimensionare i Mosfet progressivamente
aumentando di f volte la dimensione rispetto allo stadio precedente. Ricordando la
relazione Cr = F- C;j,,; la somma delle capacita di tutti i nodi di un buffer compresa
la capacita di carico puo0 essere scritta come:

Cror = Cin1(1+1) +Cin1 fA+Y) +...+ Cin1 fN 101 +y) +F
N-1

A+ Y. fi+F

i=0

(3.26)
= Cin,l
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quindi

1-fN
1-f

Non tutte le capacita vengono caricate (o scaricate) nello stesso momento, ma
tutte le capacita subiscono un ciclo di carica e scarica in un periodo di funziona-
mento del convertitore. Per una generica capacita C I'energia assorbita dall’alimen-
tazione per un ciclo di carica e scarica & facilmente dimostrabile essere pari a V2C,
con V la tensione a cui viene caricata la capacita C. Per un buffer a N stadi, alimen-
tato alla tensione di V4 e che lavora alla frequenza Fj,,, I'energia dissipata ad ogni
ciclo di clock é pari a:

+F

(3.27)

Cror =Cin1 |(1+7y) (

Egiss = deCTOT (3.28)

e quindi la potenza dissipata in un periodo di commutazione del convertitore
vale:

Pgiss = deCTOTst (3.29)

Per avere una stima della potenza dissipata rimane da valutare il valore di C;;;
e y. Cio é stato svolto similmente a quanto fatto per i singoli Mosfet nella sezione
precedente, con il circuito di test riportato in figura 3.15.

0=V 4,

Figura 3.15: Circuito di test per le capacita di ingresso e di uscita di un inverter.

In una commutazione dell’'ingresso da 0 a V4 siavra una I;;, non nulla, per la ca-
rica della capacita di ingresso. Per una transizione opposta della tensione d’'ingresso
il nodo di uscita commutera da 0 V4, e il generatore di alimentazione fornira una
corrente I,,; non nulla per la carica della capacita associata al nodo di uscita.
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Lintegrale nel tempo di queste correnti fornisce la carica totale assorbita dal-
la capacita di ingresso e dalla capacita di uscita. A partire da questa carica le due
capacita sono stimabili come:

C: _ Qin _ fIindt (3.30)
T Vaa Vaa '

c _ Qout _ S Loucdt (3.31)
out,l Vdd Vdd .

I risultati delle simulazioni sono visibili in figura 3.16

. ) =1
in in in out

> 1 1
(O]
c
205 0.5
c
K
0 0
1 1.05 11 1.15 1 1.05 11 115
40 40
<
% in Oout
= 20 20
o
8
0 0
1 1.05 11 1.15 1 1.05 11 1.15
tempo [ns] tempo [ns]

Figura 3.16: Risultati di simulazione del circuito di figura 3.15.

e i risultati sono:
* Qin12=1.44fC— Cin1,12=12fF
* Qour12=1.83fC— Coyz,1,12=1.53fF

* Y12 =Cour1,12/Cina,12 = 1.275
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3.3.2 Buffer per Mosfet I/0

Come si vedra nella sezione successiva, per il corretto funzionamento del conver-
titore sono necessari dei Mosfet in grado di reggere tensioni maggiori di 1.2V. La
tecnologia in uso, UMC 130nm, mette a disposizione dei dispositivi speciali detti
dispositivi di Input/Output, che reggono tensioni fino a 3.3V. Il nome completo di
tali Mosfet € p_hg 33_1130E per il mosfet di tipo P, mentre per Mosfet di tipo N esiste
un dispositivo creato su N-well apposita di nome n_hgbpw_33_1130e oppure I'ana-
logo ma creato su substrato n_hg 33_1130e. Lutilita di avere un transistor di tipo
N creato su N-well apposita ¢ la possibilita di collegare il bulk di tale dispositivo a
tensioni diverse da massa, mentre per I’analogo dispositivo creato su substrato il
collegamento del bulk € necessariamente al substrato quindi a massa.

Per ragioni chiarificate in seguito, per il convertitore sara utile usare Mosfet
n_hgbpw_33_1130e. I buffer che piloteranno tali dispositivi perd non hanno motivo
di avere il bulk collegato a tensioni diverse da massa, si puo0 usare quindi il transistor
n_hg 33_1130e.

Questi transistor I/0 hanno lunghezza minima maggiore rispetto ai Mosfet core, pa-
ri a 300nm per il dispositivo p_hg_33_1130e e 340nm per n_hg_33_1130e. Come per
il Buffer da 1.2V, anche in questo caso il Mosfet P di ciascuno stadio va realizzato
largo 4 volte il Mosfet N dello stesso stadio, per avere una tensione di soglia vicina
a V;4/2=1.65V. Le dimensioni dei transistor del primo stadio di un Buffer da 3.3V
sono quindi:

La caratteristica statica dell'inverter con questi transistor di queste dimensioni
e riportata in figura 3.17. Come si vede la soglia logica & a 1.69V.

25¢
2 L ’a n
_ /' _Vout
)
15) TSV —V =160V
in out
1t .
05f .
0 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
0 0.5 1 1.5 2 25 3
[V]

Figura 3.17: Caratteristica statica di un inverter di dimensioni minime con Mosfet I/0 da
3.3V.
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Nella realizzazione di un Buffer con numero di stadi maggiore di 1, ogni stadio
avra dimensioni f volte quelle dello stadio precedente. Anche in questo caso f =4
per le stesse ragioni spiegate nella sezione precedente. Per chiarezza, in tabella 3.3
sono riportati i parametri dei transistor di ogni stadio.

Mosfet P Mosfet N

L [nm] ‘ W [um] ‘ Finger ‘ m ‘ L [nm] ‘ W [um] ‘ Finger ‘ m
l°stadio 300 | 064 | 1 |1 340 | o016 | 1 |1
2°stadio 300 | 256 | 1 | 1| 340 | o064 | 1 |1
3°stadio 300 | 1024 | 4 | 1| 340 | 256 [ 1 |1
4°stadio 300 | 4096 | 16 | 1 | 340 | 1024 | 4 |1
5°stadio 300 | 163.84 | 64 | 1 | 340 | 4096 | 16 |1
6°stadio 300 | 16384 | 64 | 4 | 340 | 16384 | 64 |1
7°stadio 300 | 163.84 | 64 |16 340 | 163.84 | 64 | 4

Tabella 3.3: Parametri dei transistor di un Buffer per Mosfet I/O da 3.3V.

Stima della potenza dissipata

Per quel che riguarda la stima della potenza dissipata da questi Buffer, I'analisi e
analoga alla sezione precedente. Naturalmente, con riferimento a formula 3.29, il
valore di V;; non e pitt 1.2V bensi 3.3V. Un ulteriore differenza ¢ nelle capacita di
ingresso e uscita del primo stadio, essendo questi transistor leggermente pit1 grandi
dei transistor core. La stima di tali capacita e stata svolta tramite simulazione come
fatto in precedenza. In figura 3.18 sono riportati i risultati di simulazione, mentre le
capacita ottenute sono le seguenti:

* Qin33=5.35fC— Cin133=162fF
* Qout33=5.72fC— Cour1,33=173fF

* ¥33 = Cour,1,33/Cin,1,33 = 1.068
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V. -I. V. -1
in in in out
ES 3
20 2
e
21 1
(0]
|_
0 0
1 1.05 1.1 1.15 1 1.05 1.1 1.15
=< 80 80
=60 Q 60
*q—") T Qout
§40 40
o 20 20
&)
0 0
1 1.05 1.1 1.15 1 1.05 1.1 1.15
tempo [ns] tempo [ns]

Figura 3.18: Risultati di simulazione del circuito di figura 3.15 per Mosfet I/0.

Traslatore di livello

Per pilotare tali Buffer da 3.3V & conveniente utilizzare lo stesso segnale dei Buffer da
1.2V, cio riduce la circuiteria e quindi il consumo di potenza, oltre a evitare fastidiosi
ritardi tra fasi teoricamente sincrone. Affinché cio sia possibile, € necessario usare
un traslatore di livello tra il segnale di comando a 1.2V e |'effettivo Buffer a 3.3V. Tale
circuito molto semplice é rappresentato in figura 3.19.

ouT=0-3,3

V, =012 .—|E| M, M, |3|_

Figura 3.19: Traslatore di livello per pilotare Buffer da 3.3V con tensioni da 0 a 1.2V.
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I Mosfet M;, M,, M3 e M, sono tutti dispositivi da 3.3V. Se pilotati con la ten-

sione disponibile di 1.2V non si accendono completamente, ma ¢ sufficiente che
si accendano quel che basta per innescare la reazione positiva dei Mosfet P M; e
M,. Immaginando che il nodo di ingresso V;, faccia una transizione da 0 a 1.2V cio
comportera una lieve accensione di M3, il cui drain si portera a una tensione leg-
germente minore di 3.3V. La tensione di drain di M3 € anche la tensione di gate di
M, che quindi comincera ad accedersi. A seguito dell’accensione di M> la tensione
al nodo OUT comincera a crescere, spegnendo M; e quindi favorendo il calo di ten-
sione al drain di Ms. Laretroazione positiva fa si che in un breve tempo il nodo OUT
commuti da 0 a 3.3V, spegnendo completamente i Mosfet M; e M, e accendendo i
Mosfet M, e Ms.
Per quel che riguarda le dimensioni dei transistor P essi possono essere realizzati
di dimensione minima, per favorire I'iniziale accensione dei Mosfet N debolmente
pilotati. I Mosfet N a loro volta devono essere sufficientemente forti da riuscire a in-
nescare la retroazione positiva [9] con segnale di gate limitati a 1.2V. Una larghezza
pari a 10 volte la dimensione minima si € visto essere piu che sufficiente al corretto
funzionamento del circuito. Riassumendo:

3.57
3r
257
—1IN
27 ---IN
—OouT

Tensione [V]
~ &

o
o

o

o
o

3.4 3.6 3.8 4 4.2
tempo [ns]

Figura 3.20: Simulazione temporale del traslatore di livello.

In figura 3.20 e riportata una simulazione temporale del circuito. Come si vede
con un ingresso variabile da 0 a 1.2V la tensione di uscita & correttamente rigenerata
da 0 a 3.3V. Cio garantisce un corretto funzionamento del Buffer collegato all'uscita.
Il tempo di ritardo & minimo, essendo sempre inferiore ai 300ps.
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3.4 Dimensionamento dei Mosfet

Gli switch del convertitore sono sottoposti a tensioni diverse, alcune delle quali su-
perano gli 1.2V. Tali switch andranno quindi implementati con speciali dispositivi
I/0. Per la scelta dei Mosfet pit adatti si possono osservare le figure 3.21a e 3.21b,
che riportano le tensioni ai vari nodi del circuito durante le 2 fasi di funzionamento.

/r Vin / 3vin /i’ 3vin / Voul
S, T S, T S, S,
C—— —— +
- - + Vout
gnd L G —— +
+ - Cout
Vin C) S. Ss - J— §RL
Vin _
Vin -
X& \sg s,
\Y4 gnd
(a) Tensione ai nodi durante la fase 1
V. 2V. 2V. \
mnm / m A m / out X
Sl SZ SS 54
+ +
c, c, +
— i + Vout
gnd L G +
V”’ Ct) SS SG - Cou[:: g RL
Voul_3vin
Vin ? p—
Vin |
\s, *Xsa \sg
\V4 gnd gnd

(b) Tensione ai nodi durante la fase 2

Figura 3.21: Tensione ai nodi durante le 2 fasi.

Ricordando che le specifiche indicano una tensione di ingresso compresa tra
0.3Ve0.6V:

¢ Switch S;: la massima tensione a cui i suoi terminali arrivano vale 2V;,,, cioe
1.2V nel caso peggiore. Puo essere implementato con un dispositivo core.

e Switch S,: il terminale collegato al morsetto positivo di C, raggiunge una ten-
sione di 3V;,, superiore a 1.2V nel caso peggiore. Deve essere implementato
con un dispositivo 1/0.

¢ Switch Ss3: la tensione massima di un suo terminale vale V,,; = 3.3V. Deve
essere implementato con un dispositivo /0.
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e Switch S4: la tensione massima di un suo terminale vale V,,; = 3.3V. Deve
essere implementato con un dispositivo I/0.

e Switch S5: la massima tensione dei suoi terminali vale V;,, puo essere quindi
realizzato con un dispositivo core.

e Switch Sg: la massima tensione dei suoi terminali vale V;,, puo essere quindi
realizzato con un dispositivo core.

e Switch S;: la massima tensione dei suoi terminali vale V;;, pu0 essere quindi
realizzato con un dispositivo core.

* Switch Sg: la massima tensione dei suoi terminali vale V;,, puo essere quindi
realizzato con un dispositivo core.

* Switch Sg: il caso peggiore € con V;, = 0.3V, in cui un suo terminale si porta
alla tensione di V,,; —3V;;, = 2.4V. Deve essere implementato con un dispo-
sitivo I/0.

Si puo notare come tutti gli switch abbiano sempre un terminale ad una tensio-
ne maggiore o uguale rispetto all’altro terminale. Cio consente di collegare il bulk
di ogni Mosfet al relativo source senza compromettere il funzionamento del conver-
titore. Un collegamento di questo tipo comporta la creazione di un diodo parassita
tra bulk e drain del dispositivo stesso. Se 'anodo di tale diodo viene collegato al
nodo a potenziale sempre minore il diodo sara sempre polarizzato inversamente e
non si accendera accidentalmente.

Il collegamento dei due nodi ha inoltre due effetti benefici. Innanzitutto crea i dio-
di indispensabili a garantire la continuita di I; nel breve intervallo temporale tra le
due fasi D e (1-D), intervallo in cui tutti gli switch sono aperti. In secondo luogo per-
mette di evitare |'effetto body quindi I'innalzamento della tensione di soglia. Grazie
a cio a parita di resistenza serie si avra un Mosfet piu1 piccolo (si veda formula 3.9),
con minori capacita parassite e minore area occupata.

Ricordando che per collegare il bulk di un Mosfet N a un potenziale diverso da mas-
sa & necessario un dispositivo creato su N-well apposita, i transistor da utilizzare nel
convertitore sono riportati in tabella 3.4. Per alcuni switch la scelta & scontata. Ad
esempio S, ha un terminale fisso a V,,,;; = 3.3V, tale switch puo essere realizzato so-
lo con un Mosfet di tipo P in quanto un Mosfet N non si accenderebbe mai con una
tensione di gate massima di 3.3V. Discorso analogo per gli switch S7, Sg e Sg. Essi
hanno un nodo fisso a massa, possono essere realizzati solo con Mosfet di tipo N.
Inoltre non sono nemmeno necessari dispositivi creati su N-well, in quanto il loro
bulk ¢ per forza di cose collegato a massa.

Per gli switch rimanenti la scelta & tra un Mosfet tipo P o tipo N. Una volta scelta la
resistenza serie che tali switch dovranno avere si valutera quale configurazione tra
singolo switch N, singolo switch P o parallelo dei due ha area minore. Il minimizzare
I’area occupata avra benefici sia in termini di costo che di capacita parassite.
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Switch ‘ Dispositivi adatti
S1 | n_bpw_12_hsl130e e/o p_12_hsl_130e
S; | n_hgbpw_33_hsl130e e/o p_hg 33_130e
S3 | n_hgbpw_33_hsl130e e/o p_hg 33_130e

\Y p_hg 33_130e
S5 n_bpw_12_hsl130e e/o p_12_hsl_130e
Se n_bpw_12_hsl130e e/o p_12_hsl_130e

Sg n_12 hsl130e
Sy n_hg 33_1130e

|
|
|
S, \ n_12_hsl130e
|
|

Tabella 3.4: Switch da utilizzare nel convertitore DC/DC.

Si procede ora con il dimensionamento del convertitore DC/DC vero e proprio.
Come visto nel capitolo 2, un convertitore a capacita commutate ha resistenza di
uscita equivalente minore se lavora in fast-switching, quindi efficienze migliori in
questa regione di funzionamento.

Il dimensionamento svolto di seguito presuppone il funzionamento del dispositivo
in questa regione.

Lanalisi di tale convertitore comincia proprio dal ricavare i vettori di carica a' e a®.
Siricorda che tali vettori contengono i flussi di carica immediatamente dopo che gli
switch si sono chiusi per iniziare la corrispondente fase di funzionamento, 1 o 2:

T
alz[qtl)ut q(l?I Gléz ‘7(1:3 qé‘out qlln] I qout (3.32)

T
a® =G5 ar dér i deour Gin) !dout (3.33)

I 2 vettori sono ricavati per ispezione dei circuiti di figura 3.22a e 3.22b sotto
riportati. Essi valgono:

1 [ 2_D _Iouthw 3_D T
a = ‘IoutDTsw Iouthw 1-D 1-D Iouthw - IoutDTsw IouthwE /(Iouthw)
a = Iouthw(l_D) _Iouthwl_D 1-D _Iouthw IoutDTsw Iouthwﬁ /(Iouthw)
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— I | + out .
I | + out

+ c, + + +

Vin :: C] ILl % L :: C3 Cour:: § RL

(@) Fase 1 — DTy,
Iout
ol | . DSSN 3 |
|| = N
(o} + - 3 +

Vin :: CZ Cout_: ;RL

(b) Fase 2 — (1 - D) Tsp

Figura 3.22: Circuiti equivalenti al convertitore nelle due fasi di funzionamento.

Ricordando che deve valere : gl .+ G2, = Gour € qéi = —qéi, i due vettori sono
stati ricavati secondo il seguente procedimento:

DTsw
¢ qéout = .[0 (=Iour)dt=—=1py:DTsy

2 R |

¢ quut_ quut
1 _ DT _

° qgut—fo W lourdt = Iou DTy

o g% = —qg! _ infatti deve valere g} .+ g2 .=
Aout = dout ~ Goup Aout t dout = Gout

2 _ 2 2 . N 2 . . .
* qcs = —(q5,, + 4dc,,,) il segno meno € perché Cs si sta scaricando in questa
fase

1 _ 2
®* dc3= 4¢3

. ‘/éz =— ([_LDTSW + qég), con I = I,/ (1 - D) e con segno meno perché C; si
scarica nella fase 1

* Ggy=—dgs
* 67?;1 == (qéz +I_L(1 _D)TSW) = _Iouthw(z_D)/(l —D)
* 46, =—ag

. qfn = —q%l perché V;, in serie a C; e la corrente dal generatore di ingresso &
considerata positiva se uscente dal morsetto positivo

* din=ldc:|+14c|)
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La corrente di ingresso ¢ calcolabile come (q}n + qfn)/T sw e risulta essere:

5-2D

1-D (3.34)

Iin = Iout
Ricordando che la relazione tra le tensioni di ingresso e di uscita e V,,; = V;, (56—
2D)/(1 - D) si trova essere soddisfatto il bilancio delle potenze: Vi, Iour = Vinlin, @
conferma dell’esattezza dei vettori a' e a ricavati.
Con le dovute semplificazioni si ha:

) 2-D -1 3-D|7T
al=|D —— —— 1 -D ——
1-D 1-D 1-D

5 D-2 1 2-D|T
a’={1-D — —— -1 D ——
1-D 1-D 1-D

Per il dimensionamento in fast-switching rimane ora da calcolare il vettore a,,
contenente i flussi di carica sugli switch. Tale vettore & immediatamente ricavabile
per confronto con i circuiti di figura 3.23a e 3.23b in quanto il flusso di carica sugli
switch e analogo al flusso di carica sui condensatori dei rispettivi rami.

Tt

At
) C
Sl : Cout
—= 3r.

C,
Vin +
-— 57
A

v >

(a) Circuito equivalente al convertitore DC/DC nella fase 1 con evidenziati gli switch
L
I /SI’ P /SI’
I : || ‘
(Op
Vin Cout : § RL
‘358 B

v

(b) Circuito equivalente al convertitore DC/DC nella fase 2 con evidenziati gli switch

Ss

I
I
c, —c,

Figura 3.23: Circuiti equivalenti del convertitore nelle due fasi di funzionamento
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Definendo a, come:
T

a, = [Igs,| 19s,] 19s5l 1qgs,| 1ass| 1qssl 19s,1 1qssl 1Gs,l] (3.35)
con gli elementi in valore assoluto in quanto cio che conta per il calcolo della

potenza dissipata e il modulo della carica (si veda 2.42). Si ha:

ar:[|qé1| Wéﬂ Wésﬂ |qg3| Wéﬂ Wé2| Wéﬂ |5/é2| |5/é2| ]
2-D 2-D 2-D 1 2-D 1 1 7 (3.36)

“|i-p 1-p ! 1-D 1-D 1-D 1-D 1-D
A differenza di un convertitore a capacita commutate classico dove D é solita-
mente pari a 0.5, in questo caso si trova un vettore di carica i cui elementi dipendo-
no da D. Cio é naturale, infatti durante il normale funzionamento del convertitore
gli switch devono portare correnti e quindi cariche diverse a seconda della tensione
di ingresso, e quindi di D. In figura 3.24 sono riportati gli elementi di a, in funzione

di D.
Ar.1;0r2; Ar5; Ar7
10 [ . i
===0r3;0r4 i
----- ar6; Arg8; Gr.9 H
i
8 i
— 1
© i
 — /]
© /7
= 6
c
(D)
5
QL 4
L
2

Figura 3.24: Elementi di a, in funzione di D.
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Riprendendo il funzionamento in fast-switching di un convertitore DC/DC dal
capitolo 2, la formula 2.41 puo essere riscritta nel seguente modo per tenere conto
di un duty-cycle diverso da 0.5:

ii= qr,i fsw
' t
dove t & la durata rispetto a T, della fase in cui lo switch e chiuso, quindi t =
D per gli switch della fase 1 e t = (1-D) per gli switch della fase 2. Ricordando che

qri = ar,i* Gout € Gour = lout! Tsw:

(3.37)

a,;ID|-i sei=1,3,6,7,9
_{[ ri ] out (3.38)

ir;i=
" Nani/Q=D)] ious sei=2,4,538

Rimangono ora da decidere le dimensioni effettive dei Mosfet del convertitore,
non ha senso infatti farli tutti uguali. Come evidenziato in figura 3.24, alcuni devo-
no portare molta piu carica di altri. Oltre alla carica degli switch ¢ utile tenere in
considerazione anche la differenza tra Mosfet core e Mosfet I/0. Infatti i Buffer che
piloteranno questi due dispositivi consumeranno potenze diverse.

Sipuo quindi procedere come in [7], dove fissata una conduttanza G;,; che gli switch
devono avere in totale, si suddivide G;,; nei vari Mosfet del convertitore con pesi di-
versi.
Tale "peso", che definiamo K;, dovra essere direttamente proporzionale alla corren-
te che lo switch deve portare e inversamente proporzionale alla potenza dissipata
per una sua commutazione. Cosi facendo i Mosfet che richiedono piu potenza per
essere pilotati risulteranno (a parita di corrente) meno conduttivi quindi piu picco-
li, cosi da avere una Cg minore e quindi un numero di stadi del Buffer minore.
Ricordando che la potenza dissipata da un Buffer e proporzionale a V; ;,Cin,1,1coef-
ficienti di "peso" K; sono cosi definiti:

K; = It (3.39)

2
Cin,l,i : Vdd,i

I termini che compaiono in 3.39 sono:

* i,.; come definito in 3.38. 23

* Cin,1,i €la capacita di ingresso del buffer che pilota lo switch i. Essa vale 1.2fF
se lo switch i & un Mosfet core e 1.62fF se invece il Mosfet e di tipo /0.

* V44, € la tensione di alimentazione del buffer dello switch i, quindi 1.2V per
gli switch core e 3.3V per gli switch I/0.

2Da formula 3.38 pud essere omesso il termine i, in quanto comparirebbe nel coefficiente di
peso di ogni switch e non influenzerebbe pertanto il risultato finale.

3La potenza dissipata da uno switch & proporzionale al quadrato della corrente che scorre su
quel dato switch. I coefficienti di peso potrebbero quindi essere proporzionali a ii ; anziché a iy;.
Da simulazioni e calcoli si & visto che la differenza tra i due casi € minima. Inoltre tali coefficien-
ti di peso hanno il solo compito di discriminare switch che devono portare piti corrente da switch
che ne devono portare meno, senza per forza tener conto della potenza che essi effettivamente
dissiperanno.
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Fissato il valore di G,; la conduttanza e laresistenza di ogni switch sono ricavate
come:

TY K
i=1 i

Lunita di misura di K; non € importante, per il calcolo di G; esso viene infatti
normalizzato con K;,;, ovvero la somma di tutti i coefficienti di peso. La sua funzio-
ne e quella di discriminare gli switch che devono portare pili corrente da quelli che
ne devono portare meno, con l'ulteriore divisione tra switch core poco esosi energi-
camente per il loro pilotaggio e switch I/0, che richiedono invece pili potenza per
essere commutati.

Rimane da fare un ultima considerazione. I coefficienti di "peso" K; sono ancora
dipendenti da D e quindi da V;;,,. Essi sono rappresentati in figura 3.25

-Gtor — Ri = G/ (3.40)

G;

101 ¢

0.3 0.4 0.5 0.6
VoIV

Figura 3.25: Coefficienti K; in funzione di V;,,.

Il valore maggiore di questi coefficienti K; indica la situazione piu critica, dove
cioeé devono portare la carica maggiore nel tempo piu breve.
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Per tale motivo di ogni coefficiente € stato scelto il massimo in funzione di V;;:

e K, =8.777
« K, =0.680
e K3=0.397
e K4=0.170
e Ks=6.944
o Kg=4.726
o K7 =8.777
¢ Kz =5.208
e Kg=0.463

La somma di tutti i K; cosi scelti vale:

9
Kior =) K; =36.1428 (3.41)
i=1
Fissato il valore di G, si ha a disposizione la resistenza serie che ogni switch
deve presentare. Dalla resistenza serie si ricavano le dimensioni degli switch come
spiegato precedentemente, tramite i coefficienti Kp.

3.4.1 Ottimizzazione dell’area occupata

Per gli switch con source non a massa (o a V44 nel caso di S,), ovvero gli switch Sy,
S2, S3, S5 e Sg rimane da decidere se usare un singolo Mosfet N, un singolo Mosfet
P o il parallelo di un Mosfet N e uno P. Scegliendo il Ky (3.11) relativo alla situazio-
ne peggiore per ogni configurazione si & valutato quale dei tre casi (N, B, parallelo)
occupava area minore, al fine di ottimizzare sia 'area occupata che le capacita pa-
rassite. Con Kp, relativo al caso peggiore si intende il K calcolato con tensione di
source massima nel caso di un Mosfet N, o con Vs minima nel caso di un Mosfet P.
In questi casi infatti € possibile fornire al transistor il valore |Vgs| inferiore e si avra
quindi la resistenza serie piu elevata. Se i Mosfet sono dimensionati secondo questa
logica essi mostreranno sempre una resistenza serie minore o uguale a quella pre-
vista, a tutto vantaggio dell’efficienza di conversione.

Esiste un’altra ottimizzazione possibile. Osservando i circuiti di figura 3.26 si ve-
de che gli switch disegnati dello stesso colore si trovano a lavorare in serie quando
chiusi.
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(a) Switch in serie durante la fase 1
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C,

J— O C,

V in C -
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N
=
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(b) Switch in serie durante la fase 2

Figura 3.26: Switch in serie durante le due fasi di funzionamento.

Prendiamo come esempio gli switch S; e S7. Se, mantenendo costante la resi-
stenza serie totale, si facessero variare le resistenze serie dei due switch non cam-
bierebbe nulla del funzionamento del convertitore. Il vantaggio sta nel fatto che a
parita di dimensioni lo switch S; ha resistenza serie molto minore, avendo il source
a massa. Secondo 3.40 i due Mosfet dovrebbero avere resistenza serie uguale, esiste
tuttavia un minimo dell’area occupata dai due dispositivi ottenuta variando le sin-
gole resistenze serie e mantenendo al contempo invariata la resistenza serie totale.
Scegliendo la configurazione ad area minore si ottiene ancora una volta un ottimiz-
zazione delle capacita parassite e del costo di produzione. Un discorso analogo vale
per gli switch Sg e Sg; S2 € Ss.

La configurazione ideale per ogni coppia e ogni possibile realizzazione si € ottenu-
ta tramite uno script Matlab, riportato in appendice. Tale algoritmo indica come
singolo switch N la realizzazione migliore per gli switch Sy, Sz, S3, S5 e Sg.

Lo schema definitivo del convertitore DC/DC dove sono indicati tutti i disposi-
tivi utilizzati é visibile in figura 3.27. I diodi disegnati in grigio sono i diodi che si
vengono a creare per il collegamento di bulk e source di ogni transistor. La linea
rossa rappresenta i possibili percorsi di I} quando tutti gli switch sono aperti.
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M,:n_bpw_12 M,:n_hgbpw _33 M,:n_hgbpw _33 M, p_hg_33
ci— [ c2 Vout
) . IngL C3 -Ic:u
va") —E —E ‘ Cout —— §RL

M.:n_bpw_12| Mg :n_bpw_12

e e

v M,:n_12 Mg:n_12 Mg:n_hg_33

Figura 3.27: Schema definitivo del convertitore DC/DC.

3.4.2 Ottimizzazione dell’efficienza

Tramite il vettore di carica a, e una volta deciso il valore di G;,; si conoscono le resi-
stenze serie di ogni switch (nel caso peggiore) e le correnti che essi devono portare.
Dagli elementi di a, e con l'ipotesi di correnti costanti (ipotesi di fast-switching)
infatti si ha:

. : . a : .

iri= % = —”;7‘”” (3.42)

quindi:

Ariqout _ Arilout
DT, D
ariqout _ Qrilout
1-D)Ty, 1-D

lri=

sei=1,3,6,7,9

(3.43)

sei=2,4,5,8

lri=

Da questi dati si possono stimare le perdite di potenza per effetto joule in un
periodo di commutazione di ogni switch. Esse valgono:

1 DTy
Pi= f R;i2,dt sei=1,3,6,7,9
Tsw 0 ’
1 Tsw
P,;= f R;i% dt sei=2,4,5,8 (3.44)
Tsw DTy ’

9
Pr:ZPr,i
i=1
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Inoltre fissata G, si conoscono le dimensioni di ogni Mosfet e quindi le capa-
cita di gate. Da queste ultime & possibile ricavare il numero di stadi dei Buffer che
pilotano gli switch e quindi le potenze dissipate da ognuno, per quanto analizzato
nella sezione 3.3. Note le potenze dissipate dai circuiti di controllo (capitolo 4) e
possibile fare una stima dell’efficienza del convertitore tramite:

Proap
N(Vin) = (3.45)
Proap + Pr+ Pself_power

Nella formula 3.45 il termine P;pap € la potenza che il convertitore puo fornire
al carico, quindi Prpoap =5mW.
P, éla potenza dissipata dagli switch in conduzione (formula 3.44).
Pseif_power € invece la potenza che il convertitore spende per auto-alimentarsi, ov-
vero per alimentare i circuiti di controllo e i Buffer che pilotano i Mosfet:

3.3

Pself_power = Pbuffer,33 + (Pbuffer,IZ + Pcontrol) E (3.46)

Mentre i Buffer per i transistor I/0 da 3.3V possono essere alimentati diretta-
mente con l'uscita del convertitore, i circuiti di controllo e i Buffer per transistor
core devono avere un alimentazione apposita a 1.2V. Tale alimentazione € sempre
ricavata dall’uscita del convertitore tramite un LDO (si veda capitolo 2 sezione 2.1 e
la sezione 3.7 del capitolo corrente). Si € quindi inserita la correzione (3.3/1.2) alla
potenza consumata da questi circuiti per tenere conto dell’efficienza del converti-
tore LDO ausiliario.

In 3.45 n e dipendente da V;, in quanto P, lo e. La corrente che fluisce negli switch
e infatti funzione di D, quindi di V;;,. Si definisce efficienza media il valore:

1 Vin,max

n= nVin)dViy (3.47)

(Vin,max - Vin,min) Vin,min

Per il calcolo dei coefficienti K; e quindi delle dimensioni degli switch & conve-
niente utilizzare la potenza totale che il convertitore dovra fornire. Oltre a Prpap €
quindi conveniente considerare anche Pge ¢ power- Non tenendo conto di quest'ul-
tima si dimensionerebbe il tutto per una potenza di uscita di 5mW, ma nella realta
il convertitore si troverebbe a fornire in uscita una potenza maggiore e le prestazio-
ni non sarebbero quindi ottimizzate. Per considerare Pgeif_power Si € costruito uno
script matlab iterativo (anch’esso riportato in appendice), il quale stima la poten-
za di auto-alimentazione e quindi la potenza totale, dimensiona il convertitore per
questa potenza e confronta la Pge;r power Ottenuta da tale dimensionamento con
quella stimata, per un eventuale correzione.
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Lefficienza media e funzione di G;,; (a causa della potenza dissipata dagli switch)
e di F;, (a causa della potenza dissipata dai Buffer). La rappresentazione grafica
dell’efficienza calcolata secondo 3.45 per questo convertitore e riportata in figura
3.28.

0.9
0.85
0.8

-10.75

-10.65

0.5

Efficienza

0.55

0.5

100 0.45

0.4

Fsw [Hz] 107 Gtot [S]

Figura 3.28: Efficienza media stimata del convertitore.

Come ci si poteva aspettare |'efficienza cala all’aumentare della frequenza. In-
fatti la potenza dissipata dai buffer e direttamente proporzionale a Fj,,.
L'andamento in funzione di G;,; invece presenta un massimo (meglio visibile ad
alte frequenza o in figura 3.29). Tale massimo é il punto un cui i Mosfet sono suffi-
cientemente grandi da offrire una resistenza serie non troppo elevata, ma neanche
troppo grandi da richiedere dei Buffer con troppi stadi e quindi esosi dal punto di
vista della potenza dissipata.

Per non avere valori di L e C troppo elevati (si veda la sezione successiva) si € scelto
di far lavorare il convertitore a Fs;;, = 1M Hz.
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Lefficienza media calcolata in funzione di G;,; per Fs;y, = 1M Hz é riportata in
figura 3.29.

0.89r
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Figura 3.29: Efficienza media stimata del convertitore in funzione di G;,;.

Tale andamento irregolare & dovuto al progressivo aumentare della larghezza dei
transistor con G;. Ad un dato valore di W la capacita di gate € tale da richiedere un
ulteriore stadio per il proprio Buffer, aumentando quindi la potenza di self-power
e diminuendo localmente l'efficienza. Aumentando ancora la conduttanza totale
di qualche Siemens diminuisce la resistenza serie degli switch, mantenendo al con-
tempo invariati il numero di stadi dei buffer, con conseguente aumento locale del-
I'efficienza media.

Il massimo di efficienza stimata si ha per G;,; = 29.2S. Con questo valore di con-
duttanza totale le dimensioni di Mosfet e Buffer del convertitore sono riportati nelle
tabelle 3.5 e 3.6.

Con questo dimensionamento, le stime delle potenze sono:
° Pbuffer,lZ =43uWw

* Ppufferss =118uW

o P, =212uW
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‘ Dispositivo ‘ Wiorlum] ‘ Wium] ‘ Finger ‘ Multiplier
S1 | n_bpw_12 hsl130e | 6100 | 100 | 50 | 61
S; | n_hgbpw_33_hsl130e | 1300 | 100 | 50 | 13
S3 | n_hgbpw_33_hsl130e | 800 | 100 | 50 | 8
Si| p.hg33130e | 550 | 50 | 25 | 11
Ss | n_bpw_12 hsl130e | 1700 | 100 | 50 | 17
Ss | m_bpw_12 hsl130e | 1000 | 100 | 50 | 10
S;| n_12 hsl130e | 3900 | 100 | 50 | 39
S3| n_12 hsl130e | 1800 | 100 | 50 | 18
S| mn_hg331130e | 700 | 100 | 50 | 7

Tabella 3.5: Parametri dei Mosfet utilizzati nel convertitore.

Buffer | FAN-OUT | Stadi | Pgjgs[uW]

1 | 68:10° | 6 | 172
2 | 1510 | 5 | 392
3 ] 93102 | 5 | 288
4 | 62102 | 5 | 234
5 | 19-10° | 5 | 46
6 | 12-10° | 5 | 34
7 | 44-10° | 6 | 130
8 | 20-10° | 5 | 49
9 | 82:102 | 5 | 269

Tabella 3.6: Parametri dei Buffer utilizzati nel convertitore.
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3.5 Dimensionamento dei Condensatori

3.5.1 Condensatori floating

I condensatori Cy;, devono essere tali da garantire il funzionamento del conver-
titore in fast-switching, cosicché il dimensionamento svolto fin'ora sia verificato.
In particolare deve essere rispettata la condizione di correnti costanti negli switch.
Perché cio avvenga la costante di tempo RC di carica e scarica di tali condensatori
dev’essere molto maggiore del tempo che essi hanno a disposizione per la carica
o scarica effettiva, sia esso paria DTy, o (1 - D)Ty,. Se cio & garantito, durante il
processo di carica o scarica la tensione di ogni Cy;, variera molto poco, e i conden-
satori saranno sostituibili con generatori di tensione costante. Con questa appros-
simazione le correnti negli switch saranno costanti nel tempo e date dal rapporto di
tensione e resistenza di ogni Mosfet.

Per valutare la resistenza di carica e scarica di ogni Cy;y, si puo utilizzare il teorema
di Thevenin, valutando la resistenza equivalente vista dal condensatore in esame.
Per farlo si devono fare le seguenti sostituzioni circuitali:

¢ Generatori di tensione (V;, e altri condensatori) diventano corto-circuiti.
* Generatori di corrente (L, ipotizzando I; costante) diventano circuiti aperti.

* Mosfet: Resistenze di valore pari alla resistenza serie del dispositivo.

Con queste sostituzioni i circuiti ricavati sono rappresentanti in figura 3.30, 3.31
e 3.32.

R, R, Rs,
Wl

Fasel Fase?

Figura 3.30: Resistenza equivalente vista da C;.

Fasel Fase?2

Figura 3.31: Resistenza equivalente vista da C.
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RSG | | RS3
VWV VWA —
e, .
b -
Fasel Fase?2

Figura 3.32: Resistenza equivalente vista da Cs.

Il condensatore C3 durante la fase 2 vede una resistenza equivalente infinita. Es-
so si trova in serie all'induttore in questa fase, e nell'ipotesi di I} costante la corrente
che scorre in questo condensatore e quindi negli switch in serie sara di conseguenza
costante, qualunque sia il valore di Cs.

Si e scelta una costante di tempo maggiore o uguale a 100 volte il tempo di carica
o scarica. Si ottiene quindi:

. CI:IOO-min[(D’"“"TSW) ; (“‘Dmin’TW)] = 38uF

Rs1+Rs7 Rs2+Rgs5+Rgg

Rg3+Rgs+Rsg Rso+Rg5+Rgg

° szloomln[( DmaxTsw ) ; ((I_Dmin)Tsw)]:l].[J,F

. ngloo.mzlmp

Rs3+Rsg+Rsg
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3.5.2 Condensatore di uscita

Il condensatore C,,; dev’essere tale da garantire una tensione costante all’uscita.
Esso cioe dev’essere sufficientemente grande da poter alimentare autonomamen-
te il carico e il convertitore stesso per un tempo pari a DTy, ovvero il tempo du-
rante il quale esso e isolato dal resto del circuito. Sotto l'ipotesi della small-ripple
approximationla corrente di questo condensatore e rappresentata in figura 3.33.

AQ

—J I

out

B L

- L
DTSW (l_D)TSW

Figura 3.33: Corrente del condensatore di uscita.

Essa vale:
-1 0<t<DT.
Icour=4 " gt (3.48)
IL - Iout DTsw =r= Tsw
Il ripple della tensione di uscita e calcolabile da AQ come:
A
AVyyr = Q (3.49)
Cout
quindi:
A Iyy:DT.
Cout: Q — out sw (350)

AVour — AVouy

Per questa formula si deve considerare D pari a D, 4y, ovvero il caso con V;,, mi-
nima. Questo & infatti il caso peggiore per il ripple della tensione di uscita.
Si e scelto AV,,,; pari all'1% della tensione nominale di uscita. I,,; € tale da avere
una potenza di uscita totale di 5.4mW. 5mW sono per il carico, mentre i 400uW re-
stanti sono la potenza di auto-alimentazione stimata.
Sitrova Iyy: = Pous!/ Vour = 1.6mAe Cyyr = 330F.
Nella realta il duty-cycle massimo sara leggermente maggiore di quello calcolato
analiticamente, a causa degli elementi parassiti e delle conseguenti perdite di po-
tenza. Si preferisce quindi scegliere C,,; = 40nF per garantire il ripple di tensione
dell’1% in uscita.
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3.6 Dimensionamento dell’induttore

Il valore di induttanza per questo convertitore dev’essere tale da soddisfare I'ipotesi
di I} costante fatta in precedenza. Tensione V; e corrente I} sono rappresentate in
figura 3.34.

Pt
IL<t) A PV Vou
3V, /L
— 4
------------------------------- IL Y AIL,pk-pk
>t
DT T

sw Sw

Figura 3.34: Corrente e tensione sull’'induttore.

La corrente media dell'induttore & calcolabile dall’equazione 3.48 tramite la ca-
pacitor charge balance. Si trova:

~IoutD+ U= Iy )1 =D)=0— I1(1 - D) = Ipy; (3.51)

quindi:

I = Iy /(1= D) (3.52)

Il ripple della corrente di induttore e facilmente calcolabile, avendo essa pen-
denza costante a tratti. Esso vale:

3V;,DT.
Alp pg-pr = ——= - e (3.53)

e imponendo un ripple minore dell’1% della corrente I; si ha:
2 3VinDA = D) Ts

quindi L =20.9mH, con caso peggiore a V;, =490mV (D = 0.37).
Si e scelto di implementare L =21mH.

(3.54)
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3.7 Alimentazione dei circuiti di controllo

Come accennato prima, il convertitore ha alcuni circuiti di controllo alimentati a
1.2V. Il motivo di questa scelta e che alcuni switch possono essere implementati sia
con transistor core che con transitor I/0, ma vale la pena realizzarli con dispositivi
core perché il rapporto resistenza serie rispetto alla potenza spesa per pilotarli ri-
sulta molto pitl vantaggioso, e I'efficienza globale ¢ migliore. La tensione di 1.2V
deve essere quindi disponibile per pilotare questi Mosfet, e data la sua disponibi-
lita & conveniente usarla anche per implementare i circuiti di controllo. Infatti se
realizzati con la tensione standard per questa tecnologia essi avranno prestazioni
migliori a parita di area occupata e quindi costo.

Il modo pit semplice per ottenere una tensione piu bassa rispetto all’'uscita del con-
vertitore € utilizzare un convertitore LDO ausiliario. Esso offre una tensione regolata
e stabile anche in caso di variazioni della tensione di uscita del convertitore.

Lo schema di tale convertitore ausiliario é visibile in figura 3.35.

M.

p hg 33 1130 e ISElf?power
Vout,DC/DC — — - j
=3,3V ,|= | |
R
! + 12V
—_— Self - power
R, -1 load

Figura 3.35: Convertitore LDO ausiliario per 'auto-alimentazione.

Esso ricevera in ingresso la tensione di uscita del convertitore DC/DC principa-
le, a regime pari 3.3V, e tramite il partitore realizzato dal transistor M e il carico (che
ricordiamo essere composto dai Buffer per i transistor core e dai circuiti di controllo)
fornira la tensione regolata a 1.2V necessaria all’auto-alimentazione del convertito-
re principale. Realizzando R; = R, si pu0 utilizzare come riferimento di tensione lo
stesso riferimento che si usera per altri circuiti di controllo (capitolo 4) pari a 0.6V.
Il design di questo circuito e lasciato ad eventuali sviluppi futuri del progetto. Nella
realizzazione del convertitore DC/DC oggetto di questo lavoro € stata comunque
considerata la potenza destinata all’auto-alimentazione aumentata di un fattore
(3.3/1.2) per tenere conto dell’efficienza di questo convertitore ausiliario.






Capitolo 4

Controllo in retroazione

Per il controllo del convertitore e stato scelto un controllore che confrontando la
tensione d’uscita con un riferimento regola direttamente il valore di Duty-cycle ne-
cessario a mantenere i 3.3V di uscita. Il loop di retroazione € presentato in figura

4.1.
Vinl
Vg TV v urur | Vo
il - Ge(s) —| PWM |——p» Buffer > Convertitore >
DC/DC
V_
K

Figura 4.1: Loop di retroazione del convertitore.

Sirende necessario introdurre un guadagno K<1 nel prelievo della tensione d'u-
scita. Questo perché essendo la massima tensione disponibile pari a 3.3V non si
riuscira a implementare un riferimento di tensione che generi una V;,¢ di 3.3V, ma
solo ad una tensione minore. Si & scelto, come si vedra in seguito una V¢ pari a
0.6V, perché questa e la tensione ideale anche per gli altri circuiti che necessitano di
un riferimento. Il guadagno K dovra essere quindi di K = V.o / Voy = 0.6/3.3 = 2/11.
Il controllo in retroazione, oltre a regolare automaticamente la tensione d’uscita, ga-
rantisce alta reiezione dei disturbi. Tali disturbi possono essere ad esempio rumore
sulla tensione di ingresso e variazioni della corrente di carico.

4.1 Generazione del segnale PWM

Il blocco nominato PWM in figura 4.1 ha il compito di generare in uscita un onda
quadra con Duty-Cycle modulato dalla tensione di controllo V.. Cio si puo ottenere
comparando questa tensione di controllo con una rampa di tensione periodica, di
periodo pari al periodo di commutazione che si vuole utilizzare per il convertitore
DC/DC. 1l tutto e visualizzato in figura 4.2.
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VR,max ......
— rampa di tensione
V. -
I,

VR,min / .....

— segnale PWM

Figura 4.2: Generazione di un onda quadra con Duty-cycle variabile.

Tramite un comparatore si compareranno i 2 segnali: V. e la rampa di tensione.
Fintanto che la rampa € inferiore alla tensione di controllo il comparatore ha uscita
alta. Questa fase ha durata DTy, dopodiché la rampa supera il valore di V¢, il com-
paratore commuta e la sua uscita va al valore basso. Ci0 persiste per la porzione di
Tsw rimanente, di durata (1 — D) T,. A t = Ty, la rampa torna nuovamente a zero e
il ciclo riprende.

La pendenza della rampa ¢ la seguente:

V — VR mi
m= R,max R,min (4.1)

TSlU

mentre il valore di D e calcolabile come:

Vc - VR,min

= (4.2)
VR,mux - VR,min

D

Se Ve min < Ve < VR max Sipuo ottenere 0 < D < 1.

Si analizzano ora i due circuiti che realizzano quanto descritto fin'ora: il generatore
di rampa e il comparatore.



4.1 Generazione del segnale PWM 67

4.1.1 Generatore di rampa
Lidea e quella di ottenere una rampa di tensione caricando un condensatore con
una corrente costante. Riprendendo I'’equazione di un condensatore:

) av; 1.

ic=C—= V= —f icdt (4.3)

Si nota che se il condensatore € caricato con corrente costante la sua tensione
varia linearmente.
Dopo un tempo pari a T, = 1us un transistor Mosfet cortocircuitera il condensa-
tore, azzerandone la sua tensione e facendo ripartire la rampa nuovamente.
Il circuito completo e visualizzato in figura 4.3.

Vdd
vI

M M
j |: :l ? rampa

Vv

R, min

Figura 4.3: Circuito per generare la rampa di tensione periodica.

In tale circuito sono presenti: uno specchio di corrente formato dai Mosfet M;
ed M-, un generatore di corrente, un condensatore e il parallelo di un Mosfet tipo N
e di uno tipo P M3 e M,. Tale parallelo, pilotato rispettivamente dal segnale di reset
R eil rispettivo negato R, & il circuito che resettera il condensatore C periodicamente
ogni T, secondi.
Da sottolineare che la coppia formata dal generatore di corrente e il Mosfet M; non
e da considerarsi come definitiva, ma in una realizzazione finale del convertitore
andra sostituita con un riferimento di corrente, il quale poi generera la tensione di
gate di M, affinché questo carichi C con una corrente paria I..
Il valore di tensione minimo della rampa, Vg ,i,, € determinato dal circuito che
genera la tensione di controllo V;, ed e stato posto pari a 600mV. L'escursione in
tensione della rampa e invece stata scelta per rispettare la tensione di modo comune
che il comparatore che segue puo0 accettare. Si € optato per avere un escursione di
150mV, quindi Vg ,4x = 750mV. Lintero circuito & alimentato con V45 =1.2V.
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Il parametro fondamentale sul quale si € dimensionato I'intero circuito € la po-
tenza da esso dissipata. Essendo questo un circuito ausiliario al funzionamento del
convertitore, minore sara la potenza che dissipa e migliore sara l'efficienza di tutto
il sistema. Si & optato quindi per avere una potenza dissipata irrisoria, pariallo 0.1%
della potenza di uscita. Si ottiene:

0.1
Py= ——5mW =5uW 4.4
4= 700 H (4.4)

Trascurando la potenza necessaria per accendere i Mosfet di reset M3 e My, la
potenza dissipata dal circuito & Py = Vy4(I, + 1), e con I, = I si ottiene:

1 P,
I,=1,=———=25uA 4.5
r c 2V H (4.5)

Determinato il valore di I, siricava C dall’escursione che deve avere la rampa di
tensione.

Dimensionamento di C

Lescursione di tensione e data da:

]_ Tsw
AVg == f Ldt (4.6)
CJo

quindi

LTy 25-107°.1-107°
 AVR 0.15

Si e scelto di realizzare tale condensatore con tecnologia MIMCAP. Tale processo

integrato & infatti quello che garantisce maggiore linearita e precisione nel valore di
C, oltre a minori capacita parassite di bottom-plate e top-plate.
Un condensatore MIMCAP e realizzato come mostrato in figura 4.4. Normalmen-
te e posizionato tra gli ultimi due livelli di metal, massimizzando cosi la distanza
con il substrato. Cio garantisce basse capacita parassite di botfom-plate e meno
perdite sul substrato. E’ costituito di 2 strati metallici con interposto un dielettrico,
MIMCAP significa infatti metal-insulator-metal capacitor.

C =16.67pF (4.7)

Top-plate (metal)

Bottom-plate (metal) Dielettrico

Figura 4.4: Struttura di un condensatore MIMCAP.
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Larelazione tra le dimensioni dei 2 strati metallici con la capacita e la seguente:

C=[Ca(WL)+2C,(W +L)] (4.8)

dove i 2 parametri C, e Cp, sono propri alla tecnologia in uso. C, ¢ la capacita
specifica, quella cioé che lega il valore di capacita finale all’area dello strato di metal-
lo, mentre C), & quella che tiene conto del perimetro dello strato di metallo, ovvero
la Fringing capacitance. Essi valgono rispettivamente 1 fF/um? e 0.114fF/um.
Per il valore di capacita desiderato si trova W = L = 128.88um. Tale misura € supe-
riore alla massima consentita dalle regole di layout, si costruisce quindi il conden-
satore come parallelo di 4 condensatori di dimensioni W = 64um e L = 64um. 1l
valore di capacita finale € 16.5pE
Da notare che a questa capacita si sommano anche le capacita parassite dei Mosfet
M,, M3 e M4, ma data la loro piccola dimensione non & necessario tenere conto
del loro contributo. Anche il circuito che segue, collegato al nodo rampa, contri-
buisce alla capacita. A questo nodo pero viene collegato un morsetto della coppia
differenziale del comparatore, che si vedra avere dimensioni minime. Anche questo
contributo € quindi trascurabile.

Dimensionamento di M; e M

I transistor M; e M, formano uno specchio di corrente. Assumendo che entrambi i
Mosfet operino in saturazione, si ha che le loro equazioni sono:

Cpox W

Ipy = 22 2 (Vs V(1 4+ AVpsy) (4.9)
2 I,
Cpox W

Ipp =t 5 (Vos = Vi (1+ AVpso) (4.10)
2

Per come sono collegati i due transistor hanno Vg1 = Vg2, trascurando quindi
la modulazione di lunghezza di canale il rapporto tra le loro correnti dipende solo
dal rapporto delle loro dimensioni.

E’ stato scelto di avere I, = I, in modo da poter dimensionare i due transistor iden-
tici. Cio porta dei vantaggi nella realizzazione pratica. Infatti la lunghezza di canale
effettiva di un transistor differisce da quella scelta in progettazione da dei termi-
ni costanti. Questi termini dipendono a loro volta dalla regione di svuotamento al
drain e dalla diffusione laterale di source e drain. Dato che questi termini sono in-
dipendenti dalla lunghezza di canale scelta, il rapporto tra le lunghezze di canale
effettive di due transistor & uguale al rapporto scelto in fase di progettazione solo se
le due lunghezze scelte sono effettivamente uguali [10].

Inoltre uno specchio di corrente copia la corrente di riferimento senza errori solo se
la resistenza d’uscita dei transistor e infinita. Con resistenza d’uscita finita invece,
una differenza tra Vpg; e Vps» introduce un errore sulla corrente inversamente pro-
porzionale a ry, a causa della modulazione della lunghezza di canale.

Per ridurre questo errore si € scelto di avere L, = L, =5L,,;;, = 600nm, per avere una
resistenza d’uscita dei Mosfet elevata.
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Si e scelta per i due transistor M; e M, una V* di 200mV. Con la rampa che varia
trai 600mV e i 750mV, Vpgy varia tra i 450mV e i 600mV, Si ha quindi che € sempre
soddisfatta la relazione Vpg, > V* e M, lavora sempre in una regione ad alta r, cosa
indispensabile per il corretto funzionamento dello specchio. Siricava:

O1p -1
0,=0, :Qop-l-— =057V (4.11)
5Lmin
dove 6, € 0, sono parametri di fitting della tecnologia, e valgono rispettiva-
mente 0.54V "1 e 18-107 V"1 m.
Invertendo ora la relazione V* = V,, (1 +08V,,) siricava la tensione di overdrive per

questi transistor, che vale:

V1+40V* -1
Vvl = Vouo = — % =0.1813V (4.12)

e quindi

_ ZIrLl 1+6V0v

Wy =W, =
1Cox Vozv

~ lﬂm (4.13)

NB: per il dimensionamento di questi Mosfet, come per altri nelle sezioni suc-
cessive, si € usata la metodologia g,/ Ip, la quale tiene conto degli effetti di canale
corto dei transistor Mosfet. Tale metodologia & dettagliatamente analizzata in [10].

Dimensionamento di M3 e M,

I transistor M3 e M, hanno il compito di scaricare, in un lasso di tempo molto breve,
il condensatore C, per far ripartire la rampa da Vg i, ogni T, secondi. Si & scelto
di usare il parallelo di un Mosfet tipo n e uno tipo p perché la tensione Vr ;,;, € esat-
tamente a meta di V4. Cio significa che ne il Mosfet n ne quello p hanno il source
a una tensione particolarmente vantaggiosa, e il parallelo permette di ottenere la
stessa resistenza equivalente ad un area minore rispetto all’utilizzo di un singolo
mosfetn o p.

Nel piccolo istante in cui avviene il reset I'’equazione che descrive la tensione sul
condensatore ¢ la seguente:

VC(t) = VR,min + VR,max - e_t/RC (4-14)

dove R ¢ la resistenza equivalente del parallelo dei due Mosfet M3 e M,. Ovvia-
mente per una scarica completa del condensatore serve un tempo infinito o una re-
sistenza nulla, ci si accontentera quindi di portare la tensione molto vicina a Vg ;.
Sono state imposte le seguenti condizioni:

e tempo di Reset: tg = 1% di Ty

e ¢ '®/RC = 01, per avere che la rampa viene riportata all’ 1% della sua escur-

sione massima ad ogni Reset.
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Per ottenere e~ #'EC = 0,01, R deve valere:

R— _tR _ _O'OITSW
~ C-I1n(0.01) C-1n(0.01)

Cio vuol dire che, essendo R data dal parallelo di Ry;3 e Ry, tali resistenze
possono valere:

~130Q (4.15)

* Rys3=2R=260Q

e Ryu=2R=260Q

Per quel che riguarda la dimensione che i Mosfet devono avere per mostrare
questa resistenza si € agito come nel capitolo precedente, ovvero tramite la costante
che lega con relazione inversamente proporzionale W e R.

[ due Mosfet M3 e M, hanno il bulk rispettivamente a V4,V e OV, per evitare accen-
sioni involontarie dei diodi di bulk. Le due costanti in questo caso valgono

_ -3
* Kp12,vs=06,vb=12=8.2-107"Qm
_ -3
* Kniz,vs=06,vb=0 =1.4-107°Qm
e per ottenere le due resistenze desiderate serve:

K =0.6,Vb=1.
Wiss = plz"’;”v -2 =31.58um (4.16)
M3

Kni2,vs=0.6,vb=0
W =

=5.38um (4.17)
Ry

Usare, per il Mosfet p, la costante con Vs = 0.6V sovrastima la sua dimensione,
infatti per M, la tensione di source sara maggiore o al limite uguale a 0.6V. Cio vuol
dire che questo transistor mostrera in realta una resistenza minore di quella cal-
colata. Per essere sicuri di avere una buona scarica del condensatore C si € scelto
WMg = WM4 = 30,um.

Le forme d’onda ottenute in simulazione sono presentate nelle figure seguenti.

In figura 4.5 si pu0 vedere la rampa di tensione. Essa va da una tensione minima
di Vg min =0.6V a una tensione massima di Vg ju4x = 0.751V, come desiderato.

In figura 4.6 si puo invece visualizzare la forma d’onda della corrente I.. Come si
puo vedere lo specchio introduce un errore su questa corrente, il quale dipende da
Vbs2 e quindi dalla tensione della rampa. Durante il reset si ha un picco di corrente
di 2.67u A, a causa del calo brusco della tensione su C. Trascurando questo picco, la
corrente I, va da un minimo di I; ;;;, = 2.501p¢ A quando la rampa € a 750mV fino
ad un massimo di I ;4x = 2.53¢A un istante dopo che la rampa ¢ stata azzerata,
quindi quando Vps, € massima. L'errore massimo introdotto, rispetto ai 2.5y A no-
minali, e di solo1'1.2%.
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0.75]
— 0.7
=,
©
o
S
= 0.651
0.65
0.6
0 1 2 3 4 5
tempo [uS]
Figura 4.5: Rampa di tensione ottenuta in simulazione.
2.65|
= 2.6]
=
9o
2.55|
, \\\\\
0 1 2 3 4 5
tempo [uS]

Figura 4.6: Corrente I, ottenuta in simulazione.
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In figura 4.7 si puo invece vedere in dettaglio come, durante la fase di reset la
tensione su C cali bruscamente fino a Vg ;,,;,. V. poirimane a zero finché il segnale
direset e attivo. Quando la fase direset € terminata il condensatore torna a integrare
la corrente I, iniziando la rampa successiva.

0.65
>
4V
o
=
©
06" ]
1 1.01 1.02 1.03 1.04 1.05
= 1 *
§ 05" ]
= \
0 1 Il Il Il
1 1.01 1.02 1.03 1.04 1.05

tempo [uS]

Figura 4.7: Zoom del reset del condensatore ottenuto in simulazione.

Generazione del segnale di RESET

Rimane ora da generare il segnale di reset, ovvero 'impulso che ogni T, secondi
accende per un breve tempo i Mosfet M3 e M, per azzerare V.. Cio si pu0 realizzare
con un pulse-generator, ovvero il circuito di figura 4.8.

pulse pulse

clock A
. —
[>o B
— C

\Y%

Figura 4.8: Realizzazione circuitale del pulse-generator.

p
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Il funzionamento é piuttosto semplice: applicando in ingresso un’onda quadra,
questa raggiunge l'ingresso A di una porta NOR direttamente. Lingresso B della
stessa porta NOR vede sempre il segnale di ingresso, ma negato e leggermente in
ritardo per la presenza della catena di invertitori. Ci sara quindi un breve periodo
di tempo, ad ogni periodo del clock, in cui sia A che B sono al valore logico basso.
Cio significa che l'uscita della porta NOR si porta al valore logico alto. Per tutto il
resto del periodo A, B o entrambi i segnali sono alti, percio la porta NOR da in uscita
un valore logico basso. Il condensatore C, serve a regolare il ritardo del ramo B, per
avere durata dell'impulso regolabile. I segnali sono visibili in figura 4.9.

g

o]

b
+
vs)

T

sw

Figura 4.9: Segnali del pulse-generator.

Un invertitore in uscita genera poi il segnale opposto, per il transistor p Ms.
Le porte NOT sono state realizzate in tecnologia CMOS statica, con dimensioni mi-
nime e analoghe a quelle del primo stadio dei buffer da 1.2V descritti nel capitolo
precedente. In particolare si ha L, = L, = 120nm, W,, = 160nm e W, = 640nm,
con il Mosfet p piu grande di quello n per avere una soglia logica vicino a V;4/2. Lo
schema e riportato in figura 4.10.

SCHEMA SIMBOLO

Vdd
IN—4¢ ]— OUT IN —Do— OUT

Figura 4.10: Realizzazione circuitale della porta NOT.
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Anche la porta NOR ¢ stata realizzata in tecnologia CMOS statica, secondo lo
schema di figura 4.11.

SCHEMA SIMBOLO
Vdd
A—C E
B —C A
out
e OUL B

Figura 4.11: Realizzazione circuitale della porta NOR.

Per avere resistenze delle reti di PULL-UP e PULL-DOWN simili, e quindi tempi
di transizioni da valore logico alto a basso e viceversa simili, i transistor sono stati
dimensionati in analogia con la porta NOT. In particolare i 2 Mosfet n hanno dimen-
sione minima: L, = 120nm e W,, = 160nm. Essendo 2 in parallelo, esso avranno for-
za doppia rispetto al singolo Mosfet n della porta NOT. Se la rete di PULL-UP fosse
quindi realizzata con un solo Mosfet p questo dovrebbe avere dimensione doppia
rispetto a quello della porta NOT.
La rete di PULL-UP della porta NOR e costituita perd da due Mosfet p in serie. Essi
dovranno avere quindi dimensione pari a 4 volte la dimensione del Mosfet p della
porta NOT. Si ottiene L, = 120nm e W), = 2.56um.
Il valore di C,, & stato ricavato tramite simulazione. Per avere una durata dell'impul-
so maggiore dell’ 1% di Ts,, come ipotizzato nella progettazione del generatore di
rampa, € necessaria una capacita pari a C, = 2.5pF. Essa ¢ realizzabile tramite un
condensatore MIMCAP di dimensioni W - L =50um-50um.
La durata dell'impulso & stata misurata da quando la tensione di RESET raggiunge
i190% di V;4 a quando riscende sotto il 90% di V4 terminato I'impulso.

Le forme d’onda ottenute in simulazione sono visibili nelle figure seguenti.

In figura 4.12 sono visibili il segnale A, il segnale B che & opposto ad A e leggermente
in ritardo e l'uscita della porta NOR, cioe il segnale di RESET desiderato.
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T : —AT T
— ; | —--Bl |
205 | :
0 C \l | | I---\------\------\I |
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 2.2
1 L
.05
O _‘\ | | | 1 1 |
1 1.2 1.4 1.6 1.8 2 2.2
tempo [us]

Figura 4.12: Segnali A, B, e pulse ottenuti in simulazione.

In figura 4.13 e visibile uno zoom dell’'uscita della porta NOR, raffigurante un
impulso. E’ presente una linea tratteggiata a 1.08V, che ¢ il 90% di V;4. Come si
puo vedere la durata dell'impulso, pari a 11.05ns, € superiore alla durata minima
richiesta dell’ 1% di T5,,, ovvero 10ns.

"2 90% di Vdd f ,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,
1t

>'0.8"
[}
(2]
c
(0] 0 4t
= U 4.001281 ps
02 /
. L
3.995 4 4.005 4.01 4.015
tempo [uSs]

Figura 4.13: Zoom del segnale di reset.

Il consumo totale del generatore di rampa, comprensivo del generatore di im-
pulsi, ottenuto in simulazione e di 10.25uW. Esso ¢ pari allo 0.205% della potenza
di uscita del convertitore.
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4.1.2 Comparatore

Il comparatore € stato realizzato secondo lo schema di figura 4.14.

Vdd

Figura 4.14: Schema del comparatore.

Si tratta di una coppia differenziale single-ended con carico attivo utilizzata in

catena aperta, seguita da tre invertitori che conferiscono alto guadagno. Lidea &
quella di utilizzare una coppia differenziale non particolarmente performante ma
che consumi poco, la cui uscita di modo comune pero sia esattamente alla soglia
logica dell'inverter Mg — My, che conferira quindi alto guadagno. I due invertitori
seguenti, Mo — My, e M2 — M3, hanno lo scopo di rigenerare il segnale e creare un
uscita diretta e una negata.
Dato che in fase di costruzione del circuito la soglia logica dell’'inverter Mg — My su-
bira delle variazioni processuali, la coppia differenziale riceve la polarizzazione da
un analogo inverter M; — M, chiuso in soglia logica, in modo che I'uscita di modo
comune segua queste variazioni processuali e sia sempre nell’'intorno della soglia
logica dell'inverter Mg — Mj.

La tensione di ingresso di modo comune minima che la coppia differenziale puo
accettare e vincolata dalla minima tensione a cui il nodo Vj, puo scendere. I transi-
stor M, e M3 formano uno specchio di corrente, & necessario quindi che entrambi
rimangano in saturazione per poter funzionare. Ipotizzando che il transistor M3
abbia una tensione di overdrive di 150mV, allora V}, i, = 150mV. Anche i transi-
stor My e M5 devono rimanere in saturazione per garantire un guadagno minimo
alla coppia differenziale. Anche per questi Mosfet & stato ipotizzato un overdrive
minimo di 150mV. Si ottiene quindi:

VinCM.min = Vb,min+VGS,M4 = Vb,min+V0U,M4+Vth =150mV+150mV+V,, (4.18)
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I transistor standard da 1.2V disponibili in questa tecnologia hanno tensione di
soglia nominale a 300mV. La tensione di ingresso di modo comune minima e quindi
Vincy min =150mV +150mV +300mV =600mV.

Bisogna ora garantire un overdrive minimo di 150mV anche al transistor Ms,
come era stato ipotizzato prima. Cio significa che la tensione V,, deve valere:

V= Vs + Vip = 450mV (4.19)

Perché V, si porti a 450mV bisogna fare in modo che I'inverter M; — M, abbia
soglia logica a questa tensione. Ci sono diverse cose da tenere in considerazione:

* Wy/Ly e W,/ L, non possono essere troppo grandi perché collegati cosi i due
transistor formano un cammino diretto da V;; a massa, e assorbono quindi
una corrente proporzionale alle lori dimensioni, dissipando potenza.

e [, > Ly, perché i transistor M, e M3 devono avere una resistenza d’uscita
sufficientemente elevata per copiare con poco errore la corrente e formare
uno specchio.

e W,/L, =1 sempre per garantire il buon funzionamento dello specchio di cor-
rente.

Realizzare M, con W, strettamente maggiore di L, significa avere un Mosfet n
piuttosto forte, e per portare V,; a 450mV serve poi M; molto grande. Cio va contro
il primo punto, in quanto cosi facendo il cammino diretto da V;; a massa diventa
poco resistivo.

Si e scelto di avere W, = Ly, con Ly = 3L,,;, = 360nm. Cio per rispettare il punto 2 e
ottenere al contempo una buona resistenza d’uscita per il Mosfet M.
Dimensionato questo transistor, M lo si & realizzato con la stessa lunghezza di
canale, L; = 360nm. Per quel che riguarda W), affinché V, = 450mV serve W) =
360nm. Con queste dimensioni si ottiene V, =453mV.

La tensione di uscita di modo comune della coppia differenziale, quando questa &
bilanciata, € uguale a V4 — | Vs msl- Mg € collegato analogamente a M;.

Cio significa che se i due transistor portano la stessa corrente, hanno dimensioni
analoghe e sono entrambi in saturazione la loro tensione Vs sara simile.

Per fare in modo che I = I, = I5, 1a corrente I3 deve valere 21, e quindi 21;.

Per il transistor M3 deve quindi valere W3/Ls = 2(W>/L,).

Si ottiene W3 = 720nm e Ls = 360nm.

Mg e M7 invece devono avere le stesse dimensioni di M; (per avere Vg simili), quin-
di Wg=W;=W; =360nme Lg=L; =L, =360nm.
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Rimangono da dimensionare i transistor attivi della coppia differenziale, M, e
Ms. Con il dimensionamento scelto per M; e M», da simulazione si ottiene I; =
8.5uA. Anche I e I5 saranno quindi circa 8.5uA. Per i transistor della coppia dif-
ferenziale era stato previsto un overdrive di 150mV. Per essere sicuri che essi siano
sempre saturi si impone VJ\Z4,M5 =150mV e Ly = L5 = 360nm, ricavando:

0

04 =00,n+—2 =0.8061V " (4.20)

Ly

146,V e -1

Vopa = =0.1353V 4.21)

20,

2ILs 1+6,V,

Wy=Ws= 2224 277008 _Z90nm (4.22)

2
H Cox Vo v,4

Per concludere rimangono da analizzare i tre inverter in cascata dopo 1'OTA.
Il primo inverter, Mg — Mg deve avere soglia logica analoga a quella dell’inverter
M, — M, cosicché esso si sbilancera alla minima variazione della tensione differen-
ziale in ingresso all’OTA: W = Wy =360nm e Lg = Lg = 360nm.
Dopo questo inverter il segnale sara rigenerato e avra escursione da 0 a Vg4, gli
inverter che seguono possono essere quindi dimensionati con soglia a V;,4/2. Af-
finché questi non introducano troppo ritardo sono stadi dimensionati con dimen-
sione pari a 3 volte la dimensione minima, cioé Ly = L1; = L1 = L3 = 120nm,
Wi = Wi3=480nme Wiy = Wi =1920nm.
Nella tabella seguente sono riassunte le dimensioni dei Mosfet utilizzati per realiz-
zare il comparatore.

Mosfet | W [nm] | L [nm]

1 360 360
2 360 360
3 720 360
4 790 360
5 790 360
6 360 360
7 360 360
8 360 360
9 360 360
10 1920 120
11 480 120
12 1920 120
13 480 120

Tabella 4.1: Dimensioni dei Mosfet utilizzati per il comparatore.
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Le figure seguenti riportano i risultati ottenuti in simulazione.

1.2—\

Vin = 380mV e

0.8 RS i\
= —OuT
506"
=

A Vin = Vout = 453mV
0.4+ )
Vin = 480mV
0.2} Rl /
0 e | | \\w I ]
0 0.2 04 0.6 0.8 1 1.2

Vin [V]

Figura 4.15: Caratteristica statica dell’'inverter Mg — M.

Figura 4.15 riporta la caratteristica statica dell’'inverter Mg — My. Come si vede
esso ha soglia logica a 453mV. Per ottenere un uscita dell'inverter superiore al 90%
di V4, Vi, dev’essere inferiore a 380mV. Viceversa, affinché 'uscita dell'inverter sia
inferiore al 10% di V4 serve V;, maggiore di 480mV.

30 ¢
guadagno = 29.5dB
257
guadagno = 20.5dB
m20f T TTTTTTeTTTTTes
15|
— Vin,,, = 600mV
10 F ---VinCM=750mV
102 10% 10° 10®

frequenza [Hz]

Figura 4.16: Guadagno dell’OTA a 5 transistor utilizzato nel comparatore.
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Nel dimensionamento dell’OTA non si & tenuto conto ne della sua banda e del
suo guadagno. Non si e considerata la banda in quanto la capacita di carico € mi-
nima, e non si & considerato il guadagno in quanto con il dimensionamento fatto e
I'inverter Mg — My a fornire il vero guadagno al comparatore.

Banda e guadagno dell’OTA realizzato sono riportate in figura 4.16. Come si puo
vendere la banda supera abbondantemente il Mhz, frequenza a cui deve lavorare
I’OTA. Il guadagno invece varia in funzione della tensione di ingresso di modo co-
mune. Questo perché la tensione di ingresso di modo comune fa variare Vpg di M3,
che quindi varia la corrente di polarizzazione dei Mosfet della coppia differenziale.
In ogni caso, per 600mV < Vincy < 750mV tutti i transistor rimangono corretta-
mente polarizzati in saturazione.

I3 varia da 13.87uA quando Vincy = 600mV a 14.82uA quando Vingy = 750mV.
Per il dimensionamento fatto I3 dovrebbe valere 21; = 17uA. Laridotta lunghezza di
canale di M, e M3 non permette allo specchio di lavorare perfettamente, e I’errore
sulla corrente specchiata € del 18.4% nel caso peggiore.

Il fatto che i transistor rimangano comunque polarizzati in saturazione permette
all’OTA di avere un discreto guadagno per tutte le tensioni di ingresso di modo co-
mune. Esso varia infatti da 20.5dB a un massimo di 29.5dB.

Il fatto di non avere I, perfettamente uguale a I; comporta anche un errore sulla
tensione di uscita di modo comune dell’OTA, la quale non € esattamente 453mV ma
varia da 500mV a 485mV.

Analizziamo i due casi:

e Vingy = 600mV: la tensione di uscita di modo comune vale 500mV. Il caso
peggiore ¢ quando l'inverter Mg — Mg deve fare una commutazione L — H,
infatti I'uscita dell’OTA deve portarsi da 500mV a 380mV, con un escursione di
120mV. Con un guadagno di 29.5dB, la tensione di ingresso differenziale deve
valere almeno 4mV. Con la pendenza scelta per la rampa di 150mV/us, una
tensione differenziale di 4mV & disponibile dopo 4-1073/150-10° = 26.67ns,
pari al 2.67% di Ty .

e Vincy = 750mV: la tensione di uscita di modo comune vale 485mV. Anche
qui il caso peggiore & quando l'inverter Mg — Mg deve fare una commuta-
zione L — H, infatti I'uscita dell’OTA deve portarsi da 485mV a 380mV, con
un escursione di 105mV. Con un guadagno di 20.5dB, la tensione di ingresso
differenziale deve valere almeno 10mV. Con la pendenza scelta per la ram-
pa di 150mV/us, una tensione differenziale di 10mV & disponibile dopo 10-
1073/150-10° = 66.67ns, pari al 6.67% di Ty,

Nelle transizioni H — L il comparatore sara invece molto veloce, in quanto la

tensione di uscita di modo comune dell’OTA e sempre molto vicina alla soglia di
transizione dell’inverter Mg — Mj.
A queste considerazioni va aggiunto che il comparatore non si trovera mai a com-
parare due tensioni con modo comune a 600mV o 750mV, in quanto la tensione di
controllo sara sempre strettamente compresa tra questi due valori, per generare un
Duty-cycle dal 14% all’ 67% circa (a seconda della tensione di ingresso del converti-
tore DC-DC).
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Con Vincy < 750mV il guadagno dell’OTA e sempre maggiore di 20.5dB, quindi
I'invertitore avra un ritardo sempre inferiore al 6.67% di T, . Inoltre un ritardo nella
comparazione non disturba la tensione di uscita del convertitore che a regime sara

sempre 3.3V, ma degradera so
Bastera quindi tenere conto di

lamente il margine di fase del sistema retroazionato.
questo ritardo nella progettazione del compensatore

G.(s) per assicurare il margine di fase minimo desiderato.
In figura4.17a e 4.17b é riportata una simulazione nel tempo del comparatore nelle

condizioni in cui sara portato

a lavorare, cioé con un segnale costante in un ingres-

so e una rampa di tensione con AV = 150mV nell’altro. Le due figure riportano la
generazione di due onde quadre, una con Duty-cycle del 10%, I’altra del 90%.

=700

E

600 | | ‘ ! ‘ ! ‘
48.5 49 49.5 50 50.5 51 51.5
1+t

.05/

0 ! ‘ ! ‘ . i
48.5 49 49.5 50 50.5 51 51.5
tempo [us]

(a) Onda quadra con Duty-cycle del 10%.
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600 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
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(b) Onda quadra con Duty-cycle del 90%.

Figura4.17: S

Per quel che riguarda il co

imulazione nel tempo del comparatore.

nsumo di potenza le simulazioni indicano un consu-

mo medio, per la generazione di un onda quadra con Duty-cycle dal 10% al 90%,
di 30uW. Tale potenza é pari allo 0.6% della potenza di uscita del convertitore di

tensione.
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4.1.3 Generatore di due fasi non sovrapposte

Il comparatore appena dimensionato puo fornire in uscita un onda quadra con
Duty-cycle variabile e la rispettiva onda negata. Per pilotare i buffer e quindi i ga-
te dei Mosfet del convertitore servono tuttavia due onde quadre non sovrapposte,
per generare i segnali di entrambe le fasi di funzionamento del circuito. Tali segnali
possono essere generati a partire dalle due onde fornite dal comparatore, tramite il
circuito di figura 4.18

AN AN
N ~ =

L U ——c ——c
\% \%

Figura 4.18: Circuito per la generazione di due clock non sovrapposti.

I due segnali generati dal comparatore, CK e CK sono convertiti in due fasi non

sovrapposte P; e P,. Per la costruzione del circuito sono disponibili anche i segnali
negati di queste due fasi, PieP,.
Il circuito consiste di due porte NAND cross-coupled, utilizzate per ottenere la non
sovrapposizione dei due segnali di uscita. Il ritardo della porta NAND e delle due
NOT che seguono definisce il tempo morto tra le due fasi, ovvero il tempo in cui
entrambi i segnali sono a valore logico basso [11]. I condensatori, tutti di valore C,
sono stati introdotti per aumentare il tempo di propagazione delle porte logiche e
garantire quindi un dead-time minimo tra le due fasi generate.
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La porta NAND e stata realizzata secondo lo schema di figura 4.19.

SCHEMA SIMBOLO
Aqﬂ hrm
A o—i
¢————o OlUL out
— B.—
A o—

Figura 4.19: Realizzazione circuitale della porta NAND.

Come per la porta NOR realizzata precedentemente, le dimensioni dei Mosfet
sono state scelte in analogia alla porta NOT. In particolare essendo la rete di PULL-
DOWN di questa porta realizzata da due Mosfet n in serie, essi devono avere di-
mensione doppia rispetto al singolo Mosfet n della porta NOT per avere la stessa
resistenza, quindi L, = 120nm e W, = 320nm.

Larete di PULL-UP al contrario e realizzata da due Mosfet in parallelo, che per egua-
gliare in resistenza il singolo Mosfet p della porta NOT dovranno avere dimensione
pari a meta di quest’ultimo: L, =120nm e W, = 320nm.

Tutte le porte NOT hanno realizzazione minima, in quanto hanno il solo scopo di in-
trodurre ritardo nella propagazione del segnale. Volendo garantire un dead-time pa-
rial 2% di Ty, (ovvero 20ns) si é ricavato tramite simulazione il valore di C = 1.6pF,
realizzabile con un condensatore MIMCAP di dimensioni 40um - 40um.

Il valore di dead-time & stato misurato dove i segnali P, e P, (o P; e P,) raggiungono
Vaa/2, infatti a questo circuito seguono i buffer che pilotano gli switch del circuito,
i quali aumentano la pendenza dei fronti del segnale. Non avrebbe avuto senso mi-
surare il dead-time dove i segnali valevano '1% o il 10% di V4, appunto perché la
pendenza effettiva dei segnali di gate dei Mosfet sara differente.

Il periodo in cui nessuna delle due fasi e attiva € necessario per evitare che switch
di due fasi diverse siano conduttivi contemporaneamente. Se cid avvenisse anche
per un brevissimo lasso di tempo ci sarebbe qualche Cy;,, cortocircuitato, con con-
seguente malfunzionamento del circuito e un ingente perdita di efficienza. D’altra
parte non ¢ desiderabile nemmeno che il dead-time sia troppo grande, perché in
questo tempo la conduzione della corrente dell’'induttore & affidata ai diodi paras-
siti dei Mosfet, i quali con una caduta di tensione di 0.7V ciascuno causano a loro
volta un ingente dissipazione di energia.
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Le simulazioni del circuito di figura 4.18 sono visibili in figura 4.20 e 4.21.

1.2 """ : 1-TTT-==°
1+ :
0.8
'| At=20.14ns At=20.39ns |
> 06" > >
0.4"
: —P :
02 r : 1 :
: % :
O _____________________
4 4.2 4.4 4.6
tempo [us]
Figura 4.20: Segnali P; e P, da simulazione.
1.2 AR bbb —
1+ ! :
0.8+ : :
' | At=20.03ns At =20.29ns | 1
S060 S DS
0.4+ : :
I : —P l
02 : __ —E :
0 ______ 1 L J L
4 4.2 4.4 4.6
tempo [us]

Figura 4.21: Segnali P; e P, da simulazione.

Il consumo di potenza di questo circuito ricavato in simulazione & di 10.33uW,
pari allo 0.2% della potenza di uscita del convertitore.
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4.2 Compensazione del loop di retroazione

Si vuole ora analizzare e dimensionare un opportuno circuito per compensare il
loop di retroazione, al fine di garantirne la stabilita. Con riferimento a figura 4.1
tale circuito e il blocco nominato G.(s). Per dimensionare tale circuito € necessario
prima analizzare in frequenza i circuiti che compongono I'anello di retroazione, cosi
da individuare la rete di compensazione pili opportuna.

4.2.1 Analisiin frequenza

I circuiti che compongono il loop di retroazione per i quali € utile lo studio in fre-
quenza sono quattro: il generatore PWM, il blocco contenente i Buffer, il converti-
tore DC-DC e il blocco di retroazione K.

Generatore PWM

Lo studio in frequenza del generatore PWM, per come e stato realizzato, si traduce
nello studiare il guadagno che c’e tra la tensione di controllo V, e il valore di Duty-
cycle generato. Osservando figura 4.22 possiamo notare come una variazione di V,
provoca una variazione della durata della fase D dell’onda creata.

Vv

] 1111 s T

Figura 4.22: Variazione di V, che provoca una variazione del Duty-cycle.

L'entita della variazione di D rispetto alla variazione della tensione di controllo
e il guadagno di questo blocco circuitale.
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Ricordando che:

Ve = VR mi
D= c R,min (4.23)
VR,max - VR,min
tale guadagno e calcolabile come:
dD d Ve = VR mi 1
Gpwym = — = ¢ “Rmin (4.24)

ch - dVC VR,max_ VR,min B VR,max_ VR,min

e perivaloridi Vg ;max € VR min scelti esso vale Gpy s = 6.67, ovvero 16.5dB.
Tale blocco circuitale introduce anche uno sfasamento, dovuto al ritardo del com-
paratore. Come visto in precedenza tale ritardo non e facilmente quantificabile e
varia a seconda della tensione di controllo V.. Da un’analisi pessimistica era emer-
so un ritardo massimo di 66.67ns. Questi, rispetto a Ts,, = 1us corrispondono a uno
sfasamento di 24°. Per quantificare meglio il ritardo introdotto da questo circuito e
da quelli successivi ci si basera sui risultati di simulazione.

Buffer

Tale blocco circuitale non introduce guadagno, essendo solo funzionale alla cor-
retta accensione dei Mosfet del convertitore. Esso introduce solamente un leggero
ritardo, dovuto alla propagazione del segnale lungo la catena di invertitori. Si rende
difficile quantificare questo ritardo in quanto non tutti i Buffer sono composti dallo
stesso numero di invertitori e alcuni sono realizzati con transistor core mentre altri
con transistor I/O. Come prima, ci si basera sui risultati di simulazione per tenere
conto di questo ritardo.

Convertitore DC-DC

Interessante e lo studio della dinamica del convertitore DC-DC, che ci permette di
avere un idea del tempo di risposta di questo circuito da una variazione del Duty-
cycle con cui e pilotato alla variazione della tensione di uscita.

Per lo studio di questo circuito si sono fatte alcune ipotesi semplificative. Si & in-
nanzitutto trascurata la resistenza degli switch, considerandoli circuiti aperti o cor-
tocircuiti a seconda della fase di lavoro.

Il considerare i transistor Mosfet switch ideali porta a considerare i tre condensatori
C;, C, e Cs3 generatori di tensione ideali, con tensione ai loro capi costante e pari
rispettivamente a V¢; = Vi, Vo = 2V, e Vs = 3V;,. Tale approssimazione non
dovrebbe essere limitante nello studio in frequenza, infatti con il convertitore a re-
gime una variazione di Duty-cycle non influenza la tensione dei condensatori Cy;y,
ma solo la corrente media di induttore e quindi la tensione di uscita. A differenza
dei condensatori Cy;y, Coy: € coinvolto in questa dinamica, essendo collegato in pa-
rallelo al carico e quindi alla tensione V,,;. Ci si basera eventualmente sui risultati
di simulazione per correggere il risultato trovato con tali approssimazioni.
Considerando i tre condensatori floating generatori ideali di tensione, il circuito
equivalente é riportato in figura 4.23.
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5V(t)

Figura 4.23: Circuito equivalente dopo I'approssimazione dei Cy;, a generatori ideali di
tensione.

I numeri a fianco degli switch indicano la fase durante la quale tale switch &

chiuso. Siricorda che la fase indicata con () ha durata D(t) T,,, mentre la fase indi-
cata con (2 ha durata (1 - D(¢)) Ty, con0< D(t) < 1.
Per ricavare un modello AC a piccolo segnale del convertitore, ripetiamo ancora una
volta la small-ripple approximation, ma al posto di sostituire tensioni e correnti con
le loro rispettive componenti DC, le sostituiamo con i loro valori medi, similmente
a quanto indicato in [3]. A regime, la forma d’onda della corrente di induttore (e
analogamente della tensione su C,,;) € periodica di periodo Ty, ci0 significa che
ir(t+ Tgy) = ir(t). Durante un transitorio, c’€ una variazione netta di iy (¢) durante
un singolo periodo di commutazione. Questa variazione netta della corrente sul-
I'induttore e correttamente predetta usando la media della tensione sull’'induttore,
indicata con vy (f). Si pud dimostrare infatti che vale:

L0 s

d% (4.25)
t _
D

La dimostrazione é la seguente: partendo dalla nota equazione dell'induttore

dip(t)

L
dat

vi(t) (4.26)
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si puo ottenere, dividendo per L e integrando entrambi i membridata ¢+ T,,:

t+ Ty 1 t+ Tsw
f diL = —f VL(T)dT (4.27)
t LJ;

Mentre a sinistra dell’'uguale troviamo i (¢ + Ts,) — iz (), il termine a destra si
puo esprimere in termini di tensione media sull’'induttore, ovvero:

1 -
ip(t+ Tsp) —ig(2) = ZTsw(VL(t)) (4.28)

e quindi:

LiL(t+ Tsw) —ig(1)
Tsw

Volendo ora trovare la derivata della corrente media di induttore, essa vale:

= (vL() (4.29)

dir(t) d (1 i+ Tsw ip(t+ Tsy) — i (1)
=— ] dr| = 4.30
dt dt (Tswj; () T) Tsw ( )
E’ ora sufficiente sostituire 4.30 in 4.33 per trovare:
d(ir(1))
L = t 4.31
i vi(1) (4.31)

Per il condensatore i passaggi sono analoghi.

Ricaviamo dunque i valori di v (f) e ic(f) per il circuito di figura 4.23. Essi
valgono:

oy (0= 13Vin® (D) w3
5Vin() = Vour()  (1=D(1)

— 1(0) = Vin(D) 15 = 2D(0)] = Vour (0 - (1= D(1)] (4.33)

oty = | Vour O/ Ry (D) w3
i@~ Vou®/R  (1-D()

e = 7011 - D() - 2D (4.35)

Ry
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Le equazioni 4.33 e 4.35 rappresentano il circuito di figura 4.24.

||

ol
N

=

ut —

Figura 4.24: Circuito rappresentato dalle equazioni 4.33 e 4.35

Si € quindi trovato, a partire dal convertitore DC-DC, un circuito equivalente ma
tempo invariante, tramite i valori medi di v; e i¢. Tale circuito tempo-invariante &
pero ancora descritto da equazioni non lineari, in quanto queste equazioni coinvol-
gono moltiplicazioni tra segnali tempo-varianti. Moltiplicare segnali tempo-varianti
genera delle armoniche, ed € quindi un processo non lineare [3].

La maggior parte delle analisi in frequenza, come la trasformata di Laplace a cui
si € interessati, presuppone un sistema lineare. E’ necessario quindi linearizzare le
equazioni4.33 e 4.35, al fine di ottenere un sistema lineare tempo-variante in cui sia
possibile svolgere un analisi AC.

Supponiamo quindi che il convertitore stia lavorando in un dato punto operativo.
Dato questo punto operativo e possibile ricavare tutti i valori DC delle variabili D,
Vin, Vour € quindi ir. Con il fine di ricavare un modello a piccolo segnale, immagi-
niamo di aggiungere al valore DC di V;; e D una piccola variazione AC imposta, e di
avere quindi:

Vin() = Vip + vin(t)

n (4.36)
D(t)=D+d(1)

Con I'assunzione che le variazioni AC imposte siano molto minori delle variabili
DC. In risposta a queste piccole variazioni in ingresso si otterranno delle variazioni
delle altre variabili, ovvero si avra:

ir(t) = I +ir (1)

- . (4.37)
Vour (1) = Vour + Vour (1)
con:
Vin(t) < Vip
d(n)<D
(4.38)

i) < I

VouAt(t) < Vour
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Date queste sostituzioni, i generatori dipendenti e indipendenti del circuito di
figura 4.24 diventano:

Vin(8) - (5=2D(0) = (Vip + Vin) - (5 - 2(D+d)) = s
=Vip-(5=2D)+ Ui+ (5—2D) = 2V;,d — 203 ,d '

Vout () - (1 = D(2)) = (Vour + VoAut)'(l—D_dA) = (4.40)
= Vour-(1—D) + VoAut'(l_D)—VoutdA— U(;utci '

ir)-Q-D)=Up+i)-(1-D—-d) =

A A ~ (4.41)
= IL'(l—D)—ILd+iL(1—D)—iLd

Le tre equazioni 4.39, 4.40 e 4.41 contengono termini di 3 tipi. Contengono ter-

mini DC, termini AC del primo ordine (funzioni lineari delle variazioni AC imposte
al circuito) e per finire termini AC del secondo ordine (prodotti tra le variazioni AC
imposte).
I termini DC portano ai risultati gia trovati con il Volt-Second balance e il capacitor-
Charge balance, ovvero all’analisi a regime del convertitore DC-DC. Per 'analisi AC
questi termini non sono utili e possono essere non considerati. Per quanto riguarda
i termini AC del secondo ordine, con l'ipotesi dell’equazione 4.38 essi sono molto
minori in modulo rispetto ai termini di primo ordine, e possono essere pertanto
trascurati.

Siricava:
Vin(8)-(5-2D(1)) — Vi (5—-2D) —2V;,d (4.42)
Vour (1) - (1= D(£) = vur - (1= D) = Vou,d (4.43)
i(t)-Q-D)— —I;d+i (1-D) (4.44)

Tali equazioni rappresentano il circuito riportato in figura 4.25.
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Figura 4.25: Circuito equivalente del convertitore DC/DC a piccolo segnale

Si puo quindi, risolvendo tale circuito, trovare I'effetto che una variazione del
Duty-cycle, indicata con d, ha su tutte le altre variabili del circuito ed in partico-
lare vy,;. Non essendo interessati a studiare gli effetti di una perturbazione della
tensione di ingresso si € posto vi, =0, trovando:

{2\/inci+ SLiT = Vourd + vy D' =0 w45
N _ R Fal / % .
Vour = WLLCW[ : [lLD - ILd]

Dove si e indicato con D' il valore di 1 — D.

Tale sistema se risolto porta alla seguente funzione di trasferimento, definita come
rapporto tra le perturbazioni di vy, e d:

7 VoutRiD' —2V;,R; D' — sLV,,,;/ D’
Gyd(S)Z O,l\ll’ _ out Ié inftL ,(;ut (4.46)

che riportata in forma canonica di Bode é:

(4.47)

(1 —s LVour )
Vout_zvin) ) RLD"?(Vour—2Viyp)

!/
D (SZLCout+S L +1)

Gpa(s) = (
D2 RLD'2

G,q(s) presenta un guadagno DC, uno zero a parte reale positiva e due poli com-
plessi coniugati. Tutti e tre questi elementi dipendono da V;,, da D’ o da entram-
bi. Oltre ad avere quindi una funzione di trasferimento variabile con la tensione
di ingresso del convertitore, essa dipendera dal valore di D', valore non stimabile
in modo preciso. Infatti il valore di Duty-cycle a cui il convertitore si portera a la-
vorare dipendera da tutti gli elementi parassiti del circuito: resistenze degli switch,
capacita parassite, elementi non ideali dei componenti passivi, resistenze dei colle-
gamenti, periodo di tempo in cui conducono i diodi.

Il denominatore di G,4(s) € facilmente spiegabile per la presenza di L e C,,;, che
introducono una dinamica di secondo grado. La presenza dello zero a parte rea-
le positiva ha invece una spiegazione fisica. Il convertitore DC/DC in esame eroga
potenza al carico durante la fase (1-D). Una perturbazione positiva del Duty-cycle,
quindi un aumento di D in un particolare ciclo di commutazione, provoca nello
stesso ciclo di commutazione una riduzione del tempo in cui viene erogata potenza
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al carico. Nel medesimo ciclo di commutazione si avra quindi una leggera diminu-
zione della tensione di uscita, prima che il convertitore torni a regime con il nuovo
valore di D e V,,; torni a crescere. Un andamento nel tempo di questo tipo e de-
scritto proprio dallo zero a parte reale positiva nella funzione di trasferimento.

La funzione di trasferimento della serie di generatore PWM, comparatore, gene-
ratore di fasi non sovrapposte, Buffer, convertitore DC/DC e guadagno K ¢ definita
come A,. Essa vale:

Ay(8) = Gpwm - K-Gya(s) (4.48)

Si avra quindi il guadagno d’anello riportato nella formula seguente:

T(s)=Ap(s)-Gels) (4.49)

Per correggere 1'analisi svolta tenendo conto della dinamica dei condensatori
Cr1y nonché di tutti gli elementi parassiti del circuito si € svolta una simulazione
PAC. Una simulazione PAC e I'’equivalente di una simulazione in frequenza ma per
sistemi tempo-varianti, quale ¢ il convertitore in esame. Essa si basa sui risultati
di una simulazione che deve essere eseguita precedentemente, la simulazione PSS
(periodic steady-state). Tale simulazione analizza il circuito in esame nel tempo, fino
a determinare una periodicita di tutti i segnali (naturalmente tutti gli ingressi del
circuito devono essere periodici o costanti, per esempio clock e tensione di ingresso
del convertitore). Una volta che il convertitore e a regime, tutti i segnali saranno
periodici, e il simulatore puo costruire un modello a piccolo segnale del circuito
tempo-variante. Su questo modello a piccolo segnale € possibile fare un analisi in
frequenza, I’analisi PAC appunto.

Il circuito simulato é visibile in figura 4.26.

2 x:out ,out 4x:P1,P1,P2,P2
- l Generatore l
Gdeirgrna:to;e Comparatore p=#={ difasinon [=#~{ Buffer
P + sovrapposte 9x -
ZI? — 0
- segnali
AC Vout + Vout di gate
CK Convertitore
R _L pcoc € Vi
V. L
C

Figura 4.26: Circuito simulato per la determinazione di A, (s).
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La tensione V, € la tensione continua che serve a portare I'uscita del converti-
tore a 3.3V con la tensione V;, a cui si sta lavorando (V;, =300mV — V., =712mV,
Vin =600mV — V, =634mV). Il generatore AC ¢ il generatore di piccolo segnale che
provoca la perturbazione V, sulla tensione di controllo e quindi una perturbazione
del Duty-cycle. Di conseguenza si avra una perturbazione sulla tensione di uscita
del convertitore, nominata in precedenza v,,;. La funzione di trasferimento A,(s)
e ricavabile da:

Vout

Ay(s)=K-— (4.50)
1%

c

In figura 4.27 sono riportati i risultati di simulazioni e il grafico di A, (s) calcolata
manualmente.

50 r
7/\
m oF
o
|Av| simulato Vin = 0.3V
teorico
= = =|Av| simulato Vin = 0.6V
teorico
-50 o
10° 10’ 102
0 F—
~
\
\
.— -100 - \
o \
© : : \
(= / Av simulato Vin = 0.3V B\
teorico
-200
= = = /Av simulato Vin = 0.6V
teorico
i i1 R iiiiil il PRI B—m—— 1
10° 10" 102 103 10* 10° 108

frequenza [Hz]

Figura 4.27: Funzione di trasferimento A, teorica e simulata.

Come si puo vedere le ipotesi iniziali sono poco o nulla limitanti nello studio
in frequenza di tale convertitore, i risultati di simulazione combaciano infatti mol-
to bene con lo studio teorico. Le piccole differenze tra simulazione e teoria che si
notano nei guadagni DC e nella posizione di poli e zeri sono attribuibili agli elemen-
ti parassiti, che perd non modificano sostanzialmente la funzione di trasferimento
ricavata.
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4.2.2 Circuito compensatore

Per un applicazione di energy-harvesting non sono in genere richieste prestazioni
stringenti in termini di velocita di risposta del convertitore e di tempo di accensio-
ne. Per questo motivo non ci sono limiti inferiori alla banda che il sistema a catena
chiusa deve avere. Data la risposta in frequenza trovata in figura 4.27, il modo piu
semplice di compensare il loop diretroazione per un applicazione integrata e quello
di usare un integratore. Ponendoci infatti ad una frequenza sufficientemente bassa
la serie di generatore PWM, Buffer e convertitore DC/DC non introduce sfasamen-
to. Con lo sfasamento di 90° introdotto da un integratore si riesce quindi a garantire
un margine di fase idealmente di 90° e un guadagno d’anello infinito a DC (teori-
camente). Un integratore puo essere costruito sfruttando il principio delle capacita
commutate. Realizzarlo in questa forma porta due importanti vantaggi: esso realiz-
za implicitamente anche il nodo sommatore e il guadagno costante K.

Lo schema circuitale é riportato nella figura seguente.

CSl

S, + S,
Vonlt) —— { I bt

V. 57\@) SB\@

Figura 4.28: Circuito che realizza il nodo sommatore, il guadagno Ke G.(s).

I nomi dati alle tensioni in figura 4.28 sono in riferimento a figura 4.1, in parti-
colare V,,; e la tensione di uscita del convertitore DC/DC, mentre V, e la tensione
di controllo che sara I'ingresso del generatore PWM. La tensione V, € una tensione
ausiliaria che serve a mantenere polarizzata correttamente la coppia differenziale
dell’OTA e a fissare il modo comune della tensione di uscita dello stesso OTA. Come
prima il numero posto a lato degli switch identifica la fase in cui tale switch & chiuso.
A differenza del convertitore DC/DC tale circuito presuppone una durata delle due
fasi uguale, cioe leggermente minore di T, /2, per garantire la non sovrapposizione
dei due segnali di clock.
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I segnali per il funzionamento di tale circuito sono rappresentati in figura 4.29.

@A | (n-1)T,, | T,

@} |(n=3)T,,

>

Figura 4.29: Segnali per il funzionamento del circuito di figura 4.28.

L'analisi per un circuito di questo tipo consiste nello studio nel dominio del tem-
po di un periodo di clock. Una volta che si hanno a disposizione le equazioni che
legano la tensione di uscita a quella di ingresso in un singolo periodo, esse posso-
no essere convertite nel dominio della trasformata Z tramite la seguente equazione
[12]:

x(n—-k)=z"% X(2) (4.51)

L'analisi in frequenza si puo ottenere facilmente valutando la funzione di trasfe-
rimento nel dominio Z in z = e/¢Tsw,

Analizzando le cariche dei condensatori Cs1, Csy € C; nei vari istanti di tempo si
trova ! 2

1
Qcs1 (I’l— 5) =Cs-

1
Vout n_E —VUq

Qcs1(n—1)=-Cqav,

quindi:

1
AQcs1 = Cs1- Vour (I’l - 5)

Per determinare le cariche dei condensatori si & sfruttato il principio di massa virtuale, essendo
I’OTA collegato in retroazione negativa tramite il condensatore Cj.

ZPer le tensioni v, € Vye r non si & specificato I'istante di campionamento in quanto tali tensioni
sono costanti.
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Dato che il campionamento di v,,; avviene durante la fase 2, possiamo sosti-
tuire vy, (n—1/2) con vy, (n), senza modificare la funzione di trasferimento. Si
ha:

[AQca = Cs1 - Voui () (4.52)

Per quel che riguarda il condensatore Cs,:
1
Qcs2[n— 5 =—-CyxUq

Qcs2(n—1) = Cs2+ (Vref — Va)

quindi:

AQcs2 = —Cs2+ Vrer (4.53)

e per finire il condensatore Cy:

1
VC n_E _Ua

Qci(n=1)=Cy-[vc(n—1)—v4]

1 =C
QCI(n_E)_ I

quindi:

1 ( ]
vc(n—i)—vc n—1)

AQcr=Cy-

come prima la tensione v,,; puo cambiare solo durante la fase 2, mentre duran-
te la fase 1 rimane costante. Sostituire quindi v,,;(n—1/2) con v,,;(n) non modifica
la funzione di trasferimento e si ottiene:

[AQc; = Cp - [ve(n) — ve(n—1)] (4.54)

Per il principio di conservazione della carica e con i segni indicati in figura 4.28
si deve avere:

’ AQcr =AQcs2 —AQcs1 ‘ (4.55)

da cui:

C] . [vc(n) - l/c(n— 1)] = CSZ . vref - Csl . vou[ (4.56)

Con la sostituzione dell’equazione 4.51 e qualche passaggio algebrico si ottiene:

(4.57)

C C
Ve(2) = -z Vref - C_S;Vout(z) :
s

Cr 1-2z71
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E’ possibile ora valutare la risposta in frequenza del circuito di figura 4.28 valu-
tando tale funzione di trasferimento nel dominio Z in z = e/“Tsv_ Essa vale:

el0Tswl2 (4.58)

C Ca Tsw!2
Ve(jo) = Cs2 [ ] W1y

V =y,
ref ~ Cs out (@) joTgy, sm(wTsw/Z)

e se larelazione wTs,, <« 1 & verificata la risposta in frequenza ¢ analoga a quella
di un integratore tempo continuo [13]:

Csz
Cr

Cs1

Ve(jw) = ef — Co
s

[Vr Vout(]w)] (4.59)

jw Ty

per frequenze vicine a quella di campionamento la relazione wTs,, < 1 non &
piu vera. Si introduce quindi un errore di guadagno a causa di w T, /2sin (w Tsy,/2)
e un errore di fase per il termine e/“7sv/2 dell’equazione 4.58. Cid non costituisce un
problema nel loop di controllo. Si dimensionera infatti questo integratore affinché
il sistema in catena chiusa abbia una banda di circa 300Hz, molto minore di F;,.
Inoltre cio che conta ai fini del funzionamento del sistema e il valore DC che que-
sto integratore fornisce, e un eventuale errore nelle componenti vicine a Fs;,, non
influenza minimamente la stabilita del sistema.

Come si vede dall’equazione 4.59 tale circuito scala il valore di V,,; secondo il
rapporto K = Cs1/Cg, lo confronta con V. € integra la loro differenza con guada-
gno K;,; = Cs2/(CrTsy,). Esso realizza quindi il nodo sommatore, il blocco di retroa-
zione K e la rete di compensazione G.(s).

Si e scelto di implementare Cs; = 100 f F, per minimizzare la potenza assorbita
dal convertitore DC/DC. Per utilizzare il medesimo riferimento di tensione a 0.6V
gia usato precedentemente, K deve essere pari a 0.6/3.3 =2/11. Si ha quindi:

C
Cer = ?51 =550fF (4.60)

Per ricavare il guadagno dell’'integratore al fine garantire il margine di fase desi-
derato ci si puo basare sulla funzione di trasferimento trovata manualmente o sui
risultati di simulazione. Nonostante tra i due cambi molto poco, si & preferito uti-
lizzare i risultati di simulazione, che includono tutti gli elementi parassiti non con-
siderati nell’analisi teorica.

Si e scelto di avere un PM (phase-margin) pari a 60°, in modo che I'overshoot della
tensione di uscita sia minimo (= 10%) ma al contempo si possa garantire una banda
discreta al sistema in catena chiusa.

Utilizzando i dati di simulazione graficati in figura 4.27, si vede che il caso peggiore
e con tensione di ingresso minima. Qui si ha che la fase di A,(s) assume il valore di
-30° alla frequenza di 323.6Hz.

Si deve quindi avere:

|T($)|s=j2n323.6 = 0dB (4.61)
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cosi da garantire il margine di fase di 60° scelto in precedenza. Infatti aggiun-
gendo altri -90° di sfasamento dell’integratore alla fase di A, (s), lafase di T a questa
frequenza vale -120°, ovvero -180°+60°.
I risultati di simulazione riportano :

| Ay ($)|jon3es.6 = 20.34dB (4.62)

quindi il guadagno dell'integratore a 323.6Hz deve valere:

|T(s)|—|Ay(s)|=—-20.34dB (4.63)
Per concludere si ottiene:
'CSZ — 10(—20.34/20) (4.64)
CrjoTswly=on3236

Quindi C; = 2.8nF.

Per essere sicuri della stabilita del sistema si e scelto di implementare C; = 3nF.
Con questo valore di capacita il guadagno d’anello del sistema e riportato in figura
4.30.

50
0 .........
o =
-0 —|T|, Vin = 0.3V
-100+ |---|T, Vin = 0.6V
| I | ~ d
10° 102 10* 10°
-100
g 200/ y
o — /T, Vin = 0.3V Y
=300 |._./7, Vin = 0.6V
10° 102 10* 10°

frequenza [Hz]

Figura 4.30: Guadagno d’anello del sistema.



100 Controllo in retroazione

Con V;;, =600mV siha f; = 115Hz e ¢ = —92.7°. In questo caso il margine di
fase € di 87.28°.

Con V;, =300mV siha fy =302Hz e ¢pg = —118°. In questo caso il margine di
fase e di 62°.

Il design di questo circuito & lasciato a sviluppi futuri del progetto, per il momen-

to si sono utilizzati in simulazione componenti ideali. (LOTA ha comunque banda
e guadagno limitati e gli switch hanno comunque una resistenza serie).
Per generare le due fasi non sovrapposte di figura 4.29 si puo utilizzare il medesi-
mo circuito gia utilizzato precedentemente e visibile in figura 4.18. In questo caso,
necessitando di fasi di durata uguale, il generatore di fasi non sovrapposte non ri-
cevera in ingresso i segnali del comparatore, ma il clock del sistema a 1Mhz. Esso
e lo stesso clock che serve a generare il segnale di RESET per la rampa di tensione
(figura 4.8).
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Capitolo 5

Il sistema completo simulato é visibile in figura 5.2, riportata di seguito.
Tutti i blocchi circuitali presenti in tale figura sono stati analizzati nei capitoli pre-
cedenti, fatta eccezione per i collegamenti dei Buffer, qui evidenziati:

1,2V
1

Buffer 1
(6 stadi)

— G

1,2V
!

Buffer 5
(5 stadi)

— G

1,2V
!

Buffer 6
(5 stadi)

— (&

1,2V
!

Buffer 7
(6 stadi)

—s G

1,2V
1

]

Buffer 8
(5 stadi)

—e G

Figura 5.1: Collegamenti dei Buffer.

3,3V 3,3V
! 1
P. .
2 & in Level Buffer 2 —e G,
P, e—in shifter (5 stadi)
3,3V 3,3V
! 1
P, e—lin
Level Buffer3 LG,
1 &=—1in shifter (5 stadi)
3,3V 33V
! 1
P, e—in
— Level Buffer4d LG,
P, e—fin shifter (5 stadi)
3,3V 33V
! 1
P, e—in
Level Buffer 9 —e G,
P, e—fin shifter (5 stadi)

Tali collegamenti dei Buffer sono stati determinati nel modo seguente:

e Buffer 1: il Mosfet N M, deve essere chiuso nella fase 1, inoltre questo buffer
ha un numero pari di stadi. Lingresso & P;.

101
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e Buffer 2: il Mosfet N M, deve essere chiuso nella fase 2, inoltre questo buffer
ha un numero dispari di stadi. Gli ingressi del level shifter che lo pilotano
devono essere quindi invertiti: P, — ine P, — in.

e Buffer 3: il Mosfet N M3 deve essere chiuso nella fase 1, inoltre questo buffer
ha un numero dispari di stadi. Gli ingressi del level shifter che lo pilotano
devono essere quindi invertiti: Py — ine Py — in.

e Buffer 4: il Mosfet P M, deve essere chiuso nella fase 2, inoltre questo buffer
ha un numero dispari di stadi. Trattandosi di un mosfet P esso sara chiuso con
Vi =0, e quindi presente una doppia negazione che fa si che i collegamenti
siano: P, — ine P, — in.

e Buffer 5: il Mosfet N M5 deve essere chiuso nella fase 2, inoltre questo buffer
ha un numero dispari di stadi. L'ingresso deve essere invertito: P,.

» Buffer 6: il Mosfet N Mg deve essere chiuso nella fase 1, inoltre questo buffer
ha un numero dispari di stadi. Lingresso deve essere invertito: P;.

e Buffer 7: il Mosfet N M; deve essere chiuso nella fase 1, inoltre questo buffer
ha un numero pari di stadi. L'ingresso ¢ P;.

e Buffer 8: il Mosfet N Mg deve essere chiuso nella fase 2, inoltre questo buffer
ha un numero dispari di stadi. Lingresso deve essere invertito: P,.

e Buffer 9: il Mosfet N Mg deve essere chiuso nella fase 1, inoltre questo buffer
ha un numero dispari di stadi. Gli ingressi del level shifter che lo pilotano
devono essere quindi invertiti: P — ine P; — in.

Dato che non € ancora stato implementato il convertitore ausiliario per I'ali-

mentazione dei circuiti di controllo e il circuito di start-up ' le tensioni di 1.2V e
3.3V sono fornite momentaneamente da generatori DC ideali. Per tenere comun-
que in considerazione la potenza che il convertitore spende per auto-alimentarsi la
resistenza di carico R; € stata opportunamente dimensionata.
11 calcolo teorico di Pgeif power illustrato nel capitolo 3 indica, per le dimensioni
di Mosfet e Buffer scelte, una potenza di auto-alimentazione di circa 400uW. 11
convertitore dovra quindi fornire in uscita una potenza totale di 5.4mW. Con una
tensione di 3.3V, tale potenza viene erogata se il carico vale R; = 2017Q.

'In un applicazione di energy harvesting il convertitore di tensione dovra essere in grado di ac-
cendersi con I'unica tensione disponibile a sistema spento, ovvero la tensione fornita dall’ harvester
stesso. In questo caso quindi deve essere in grado di accendersi con una tensione di soli 300mV.
Lidea e quella di utilizzare un piccolo convertitore switched-capacitor con transistor low-threshold
voltage, che dai 300mV disponibili fornisca una tensione anche non regolata finemente ma superio-
re a Vstarr—up- Vsrart—up € quella tensione che permette al convertitore di accendersi quel tanto che
basta a portare la sua uscita a tensione maggiore di quella con cui & alimentato, in modo che poi
riesca ad auto-alimentarsi e a portarsi a regime. Esempi di circuiti di start-up si trovano in [14], [15],
[16], [17].
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Figura 5.2: Sistema completo simulato.
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5.1 Efficienza

La potenza di auto-alimentazione stimata e stata verificata in simulazione. In tabel-
la 5.1 sono riportate le potenze assorbite dai generatori che forniscono momenta-
neamente le tensioni di 1.2V e 3.3V.

Tenendo conto dell’efficienza del convertitore lineare che fornira la tensione di 1.2V
si ha:

Pself_power = Py=33v + ﬁ “Py=12v 6.1)

Come si vede in tabella la stima teorica di Pse;f_power Si avvicina molto alla real-
ta, e con Ry, = 2017Q il convertitore lavora nelle medesime condizioni in cui si tro-
vera ad operare una volta che sara auto-alimentato. Grazie a cio e possibile ricavare
I'efficienza del convertitore come:

SmWw
n= b (5.2)

Vin | Pv=12v | Pv=33v | Pseif power | Pin Uj
(mV] | (W] | [uW] (W] [mW]

300 | 103.52 | 11570 | 40037 | 6.19 |0.808
325 | 103.52 | 11344 | 398.12 | 6.03 |0.829
350 | 102.99 | 11451 | 397.74 | 592 |0.844
375 | 102.72 | 11331 | 39579 | 5.84 |0.856
400 | 102.48 | 11366 | 39547 | 579 |0.864
425 | 10248 | 11460 | 39642 | 575 | 0.87
450 | 102.01 | 114.09 | 39463 | 571 |0.875
475 | 102.08 | 11339 | 39410 | 569 |0.879
500 | 10233 | 111.364 | 392.78 | 5.68 | 0.881
525 | 101.50 | 112.60 | 391.73 | 5.68 | 0.881
550 | 101.88 | 110.96 | 391.12 | 5.69 |0.879
575 | 101.96 | 110.76 | 391.16 | 571 |0.876
600 | 101.99 | 110.17 | 390.65 | 597 |0.838

Tabella 5.1: Potenza di auto-alimentazione, potenza assorbita in ingresso e efficienza del
convertitore (dati di simulazione).

Lastimadi Pse;f_power € molto precisa, I'errore massimo lo si ha per V;;,, = 600mV
ed e del solo 2.34%. Cio significa che il design svolto sulla stima della potenza
di uscita totale e valido ed il convertitore & ottimizzato per la potenza che deve
effettivamente fornire.
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Lefficienza in funzione della tensione di ingresso e riportata nella seguente fi-
gura:

1

90

T

88

(0}
(o)}
T

Efficienza simulata

Efficienza %

(0]
g

82

80 | | | | | |
300 350 400 450 500 550 600

Vin [mV]

Figura 5.3: Efficienza ricavata in simulazione.

Essa varia da un minimo di 80.8% per V;, = 300mV ad un massimo di 88.1%
per V;, =500mV ed & sempre inferiore all’efficienza stimata nel capitolo 3. Cio e
naturale, infatti nella stima fatta si sono trascurate le perdite di commutazione, le
perdite per le capacita parassite e la variabilita della resistenza serie dei Mosfet con
la tensione di ingresso. Si era inoltre trascurato il piccolo intervallo di tempo dove
la conduzione di I;, e affidata ai diodi.

Per quel che riguarda la resistenza serie € stato considerato il caso peggiore, ovvero
quello con tensione di ingresso massima. Le perdite di commutazione pero comin-
ciano ad avere importanza alla frequenza di lavoro scelta di F,, = 1M Hz, e anche le
capacita parassite assumono valori importanti date le dimensioni scelte per i tran-
sistor.

Lefficienza rimane in ogni caso molto buona essendo sempre superiore all’80% con
un rapporto V,,;/V;, che al massimo arriva a valere 11.

L'andamento in funzione di V;, e facilmente spiegabile. Per tensione di ingresso
minima, la corrente di ingresso € molto elevata dovendo essere rispettato il bilancio
delle potenze. Correnti elevate significano perdite sostanziose negli switch. Inoltre
in questo caso il Duty-cycle & piuttosto elevato e cio significa che gli switch della fase
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2 devono portare la carica determinata precedentemente (capitolo 3) in un tempo
molto breve, quindi ancora una volta correnti molto elevate ed elevate perdite. Per
tensioni di ingresso elevate la corrente di ingresso & minore, ma ci si avvicina al caso
peggiore per la resistenza serie degli switch. Il caso migliore € per tensioni di ingres-
so medie, dove gli switch presentano una resistenza serie minore a quella conside-
rata, le correnti di ingresso non sono troppo elevate e anche il Duty-cycle € vicino al
50%, con equa distribuzione del tempo di conduzione tra gli switch attivi nella fase
1 e gli switch attivi nella fase 2.

5.2 Forme d’onda

In figura 5.4 e 5.5 sono visibili le tensioni all’accensione del sistema rispettivamente
conV;,=03VeV;,,=06V.

351
i V=33V
) N A g
} t (90%) = 2.35ms
251 — Vot
—_ Ve
>
s 2| Ve
c C3
O
215
()
|_
1r Vi, = 0.82V
Vi, =0.55V
051 V, =03V
0
0 1 2 3 4 5

tempo [ms]

Figura 5.4: Accensione del sistema con V;,, =0.3V.

In entrambi i casi il convertitore & pienamente a regime in circa 5ms. Esso rag-
giunge il 90% della sua tensione di uscita nominale in 2.35ms per V;, minima e in
0.75ms per V;, massima. Le tensioni dei tre condensatori floating C;, C, e C3 sono
in entrambi i casi vicine a quelle ipotizzate.

Il condensatore C; essendo caricato direttamente dal generatore di ingresso e con
switch molto larghi raggiunge esattamente il valore ipotizzato e paria V;;,.
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351
Vout = 3.3V
3 T = Vout
| £(90%) = 0.75ms Vo
2.5 Voo
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— 2
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Ii) V02 =1.18V
1
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0
0 1 2 3 4 5

tempo [ms]

Figura 5.5: Accensione del sistema con V;;, = 0.6V.

Il condensatore C, € caricato dal condensatore C; e dalla serie di piu switch, quindi
non raggiunge mai la tensione prevista di 2V}, a causa della caduta di tensione su
questi ultimi. L'errore € comunque limitato all’8.33% nel caso peggiore. Il conden-
satore Cs, essendo caricato da C,, risente dell’errore di quest’ultimo. Anch’esso ha
quindi un errore rispetto alla tensione prevista di 3V}, errore pari all’8.88% nel caso
peggiore.

Questo non rappresenta un problema per il funzionamento del convertitore, € in-
fatti necessario solo un minimo aggiustamento del Duty-cycle affinché la tensione
di uscita si porti a 3.3V. Con V;;,, =300mV le simulazioni riportano un Duty-cycle del
71% contro il 67% teorico, per V;, = 600mV invece il Duty-cycle trovato in simula-
zione e del 20% contro il 14% teorico.

Come si vede nelle figure la rete di compensazione progettata garantisce la stabi-
lita e la precisione della tensione di uscita a regime, la quale presenta pero un an-
damento irregolare in accensione. Durante questa fase i condensatori floating si
stanno caricando e la loro tensione non €& ne costante ne uguale a quella prevista.
Cio significa che un aumento della tensione di controllo e quindi del Duty-cyclenon
provoca un aumento lineare della tensione di uscita, spiegando 'andamento irre-
golare. A conferma di quanto appena detto é sufficiente osservare figura 5.4. Dopo
circa 1ms le tensioni dei Cy;y, sono praticamente a regime e I'andamento di Vo, €
molto pil regolare.
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A tal proposito si ricorda anche che la funzione di trasferimento calcolata nella se-
zione 4.2 del capitolo precedente & valida sotto 'ipotesi di tensione sui condensato-
ri floating costante e pari a quella teorica, mentre in accensione la vera funzione di
trasferimento del convertitore varia con il variare della carica dei condensatori.

La conseguenza della non esatta conoscenza e variabilita della funzione di trasfe-
rimento in accensione € un leggero overshoot non previsto della tensione di uscita
(solo per V;,, =600mV). Tale overshoot & del 5.2%, ma é facilmente evitabile aumen-
tando il valore della capacita C; e quindi rallentando il sistema in catena chiusa.
Con il sistema pil lento la tensione di uscita raggiunge i 3.3V dopo che i conden-
satori Cr;y sono a regime, la funzione di trasferimento € quindi quella calcolata e il
margine di fase di circa 90% garantisce I'assenza di overshoot.

5.2.1 Tensione di controllo V.

600.5 | 1 7005} |
600.4 1 700.4 ¢t .

S

£

2 600.3 " 1 700.3+ 1

o

wn

[

(6]

" 600.2 17002t ]

600.1 1 700.1f r—| |
600 * * 700 I

0 2 4 1880 1882 1884
tempo [uS] tempo [uS]

Figura 5.6: Dettaglio della tensione di controllo V..

In figura e riportata la tensione di uscita dell’integratore SC durante l’accensione
con V;;, =300mV. Il grafico di sinistra riporta tale tensione da 0 a 5us. Qui la tensio-
ne di uscita del convertitore € ancora 0V e 'errore con il riferimento viene integrato,
portando V, da 600mV a 600.55mV circa. La figura di destra riporta V, da 1880us a
1885us. Nonostante I'intervallo temporale sia lo stesso, qui la tensione di uscita del
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convertitore e piu vicino ai 3.3V, I'errore integrato &€ quindi minore, e la tensione di
controllo cresce di poco piu di 0.1mV in 5us.

5.2.2 Tensione di uscita

La figura sottostante riporta il dettaglio della tensione di uscita per V;,, = 300mV.
Come si vede essa € esattamente quella ipotizzata, con un errore di soli 7mV rispet-
to ai 3.3V nominali, errore pari allo 0.21%.

Anche il ripple rispetta la condizione imposta dell’1% rispetto ai 3.3V, essendo dello
0.89% nel caso peggiore, quello con V;, minima appunto. Con questo errore V,,;
varia da un massimo di 3.32V ad un minimo di 3.29V nell’arco di un periodo di
commutazione.
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Figura 5.7: Dettaglio della tensione di uscita con V;; =300mV.
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5.2.3 Corrente di induttore

Nella seguente figura e riportato uno zoom della corrente di induttore. In colore piu
chiaro viene riportata anche la tensione V;.
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Figura 5.8: Dettaglio della corrente di induttore con V;, =300mV.

Anche in questo caso la simulazione riporta risultati fedeli a quelli ipotizzati.

Per V;,, = 300mV il ripple della corrente di induttore rispetto al suo valore medio
e dello 0.49%. Questo non ¢ il caso peggiore, ma cio che conta al fine del corretto
funzionamento del convertitore € una corrente di induttore il pit1 costante possibi-
le, affinché sia rispettata la condizione di fast-switching. Se anche nel caso peggiore
il ripple fosse leggermente maggiore dell’1% imposto cid non costituirebbe un pro-
blema, e sarebbe in ogni caso facilmente evitabile aumentando il valore di L.
Si nota anche che la corrente di induttore é costante a tratti, cio significa che la con-
tinuita della conduzione € garantita dai diodi nei brevi istanti in qui tutti gli switch
sono aperti. In questi due brevi periodi temporali la tensione di induttore si porta a
-2.95V, e cio determina la pendenza piu ripida di I} tra la fase 1 e la fase 2.
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5.2.4 Correnti sui condensatori floating
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Figura 5.9: Correnti sui condensatori floating (V;;, = 300mV).

In figura 5.9 sono riportate le correnti entranti nei condensatori C¢;,, durante le
due fasi di funzionamento del circuito.
Si nota innanzitutto che son rispettate le fasi di carica e scarica previste. In parti-
colare il condensatore C; e C3 hanno corrente entrante positiva durante la fase 1,
si caricano quindi durante questa fase e si scaricano nella seconda, mentre per il
condensatore C, vale il contrario.
Anche I'ipotesi di correnti circa costanti sui Cyy,, € verificata, infatti in figura € ripor-
tato il caso peggiore, cioe con V;, minima. In questo caso la resistenza degli switch
e minore di quella ipotizzata, avendo essi il source a potenziale piu basso rispetto
al caso con V;, massima. Avere le resistenze serie degli switch piti basse significa
che le costanti di carica e scarica dei condensatori Cy;, sono leggermente minori
del valore imposto di 100 volte il tempo effettivo di carica o scarica.
Nonostante cio le correnti sono bene approssimabili come costanti: la massima va-
riazione percentuale si ha per I, durante la fase 2. Essa, variando da 28.51mA a
28.04mA ha un escursione picco-picco pari all’1.66% rispetto al suo valor medio in
questa fase.
Lipotesi di fast-switching € pienamente soddisfatta.
I picchi visibili in figura sono dovuti all’apertura repentina degli switch per il cambio
di fase. Essi non sono un problema avendo durata molto breve ed essendo in parte
dovuti ad errori di simulazione (non sono comprese in simulazione le piccole resi-
stenze serie e le capacita parassite dei collegamenti, oltre ad altri effetti secondari
che influenzano minimamente il funzionamento del convertitore).
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5.2.5 Corrente del condensatore di uscita
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Figura 5.10: Correnti del condensatore Cy,; (V;, =300mV).

La corrente Ic,y; ricavata in simulazione e visibile in figura 5.10. Anche in que-
sto caso essa corrisponde a quella ipotizzata:

-1 0<t<DT
Icou: = { out sw (5.3)

IL_Iou[ DTSLU S tS Tsw

Come prima i picchi di corrente, dovuti all’apertura pressoché istantanea degli
switch, non costituiscono un problema avendo essi durata molto breve.
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5.2.6 Segnali di gate
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Figura 5.11: Segnali di gate.

In figura 5.11 sono riportati degli esempi di segnali di gate ricavati da simula-
zione. Sono stati scelti due switch core e due switch I/0, e per entrambi i casi uno
switch attivo nella fase 1 e I’altro nella fase 2.

Come si vede il generatore di fasi non sovrapposte (sezione 4.1.3) garantisce un
dead-time minimo tra le 2 fasi, e fa si che switch di fasi diverse non siano mai accesi
contemporaneamente.

Lintervallo tra le due fasi e leggermente minore dei 20ns previsti, ma € comunque
sufficiente al corretto funzionamento del convertitore.






Capitolo 6

Conclusioni

I convertitore progettato vuole essere un compromesso tra il convertitore Dickson
e il convertitore Boost. Esso € in grado di produrre incrementi di tensione maggio-
ri di quanto e possibile (o conveniente) fare con un convertitore Boost. Allo stesso
tempo mantiene la possibilita di essere controllato con modulazione PWM, cosa
che per i convertitori Swtiched-cap puri non e possibile (o molto sconveniente in
quanto riduce I'efficienza).

In questo lavoro si e adattato il funzionamento in fast-switching tipico dei converti-
tori Switched-Cap al caso con Duty-cycle variabile. Si € inoltre proposta una metrica
di dimensionamento dei Mosfet che considera la carica che essi devono portare, il
tempo a disposizione per farlo e le differenze tra dispositivi di natura diversa (core e
I/0 in questo caso). E’ stata svolta una semplice ma accurata analisi della potenza
dissipata dai Buffer per pilotare i Mosfet, della resistenza serie e della capacita di ga-
te di questi ultimi. Grazie a cio e stato possibile ottimizzare il convertitore per la po-
tenza totale che deve fornire in uscita, compresa la potenza di auto-alimentazione,
e trovare 'efficienza massima in funzione della conduttanza totale che mostrano gli
switch.

Per quel che riguarda il valore di induttanza esso non presenta alcun vantaggio

rispetto al convertitore Boost, necessitando di un induttanza quasi 4 volte superiore
a parita di ripple sulla corrente.
Esso ha un leggero vantaggio sulla capacita di uscita, necessitando di un Duty-cycle
minore a parita di rapporto V,,;/V;,. Tale vantaggio e irrisorio dovendo per forza
di cose questa capacita essere discreta e non integrata. Inoltre tale convertitore ne-
cessita dei tre condensatori floating e di ben 7 Mosfet in piu rispetto al convertitore
Boost.

La stima della potenza di auto-alimentazione si € rivelata molto precisa. Le si-

mulazioni riportano infatti una Py, r_power variabile tra 390uW e 400uW e I'errore
rispetto ai 400uW stimati € del solo 2.5% nel caso peggiore.
Lefficienza di conversione ricavata in simulazione ¢ buona, e varia tra 1'80.8% e
'88.1%. Essa € leggermente inferiore alla stima manuale, la quale tuttavia non con-
sidera le perdite di commutazione dei transistor e l'intervallo di conduzione dei dio-
di, oltre alle capacita parassite e ad altri effetti secondari.

Le ipotesi fatte per il funzionamento in fast-switching sono state tutte confer-
mate dai risultati di simulazione, il metodo seguito per il dimensionamento dei con-

densatori floating e per 'induttore & pertanto valido.

Per quel che riguarda i circuiti di controllo interessante € 'implementazione del
comparatore, che si é rivelata valida per applicazioni di questo tipo dove le specifi-
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che non sono troppo stringenti ma € necessario un consumo di potenza minimo. In
particolare un comparatore cosi pensato e implementato in questa tecnologia puo
essere utilizzato per frequenze fino a 10MHz o poco piu (si veda figura 4.16) con un
consumo di potenza di soli 30uW.

Anche l'integratore utilizzato per compensare il loop di retroazione € particolar-
mente adatto all'implementazione integrata. Esso realizza implicitamente anche
il guadagno K e il nodo sommatore, permettendo di scalare a piacere la tensione
di uscita del convertitore per confrontarla con un riferimento di tensione qualsiasi.
Dalla teoria dei comparatori SC e noto che la topologia utilizzata ¢ insensibile alle
capacita parassite, viene quindi preservata la precisione con cui la tensione di usci-
ta e regolata.

Lo studio in frequenza del convertitore si € rivelato in accordo con i risultati di
simulazione, tuttavia non considera il caso in cui la tensione dei condensatori Cy;,,
non sia a regime. Cid provoca un piccolo overshoot della tensione di uscita durante
I’accensione, peraltro facilmente evitabile se necessario rallentando il sistema. La
stabilita e la precisione del convertitore non sono in ogni caso compromesse.

Per concludere un convertitore di questo tipo trova il principale vantaggio nel
fatto che permette di superare il convertitore Boost in rapporto V,,;/ Vi, € per le
specifiche di questo progetto realizza la conversione con Duty-cycle meno estremi
e piu facili da realizzare. In particolare in simulazione si € misurato un Duty-cycle
massimo del 71% (il caso ideale prevedeva D = 67%), mentre a parita di specifiche
un convertitore Boost necessiterebbe di Duty-cycle maggiori del 90%.
Eventualmente esiste la possibilita di aggiungere ulteriori stadi Dickson in ingresso
per incrementare ancora la tensione di uscita prodotta. Questo potrebbe essere uti-
le in un eventuale realizzazione discreta, dove diventa possibile realizzare conver-
sioni di tensione in rapporti molto grandi mantenendo allo stesso tempo limitato lo
stress in tensione degli switch dei primi stadi.

Riguardo la realizzazione integrata, un vantaggio ¢ la possibilita di aggiunge-
re qualche circuito logico tra il generatore di fasi non sovrapposte e i Buffer. Cosi
facendo si possono modificare a piacere le fasi in cui sono accesi gli switch, modi-
ficando la tensione sull’'induttore e quindi cambiando totalmente la relazione tra D
e Vyour. Questo, in un applicazione di Energy Harvesting € particolarmente interes-
sante in quanto permette di ampliare il gia vasto range della tensione di ingresso
(da 300mV a 600mV & una variazione del 100%), mantenendo inalterata la tensione
di uscita che e possibile fornire. II tutto al solo prezzo di qualche circuito logico mi-
nimamente dispendioso in termini di potenza dissipata ed area occupata.
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Codice Matlab

Si riporta in appendice il codice Matlab piu significativo, come per esempio quel-
lo utilizzato per fittare i dati di simulazione, quello per la stima e ottimizzazione
dell’efficienza e il codice per il design dei circuiti di controllo.

Fit dei dati di simulazione

Costanti K,

Il seguente codice Matlab e stato utilizzato per ricavare le costanti K. dai dati di
simulazione. Esse sono le costanti che permettono di stimare la capacita di gate di
un transistor data la sua larghezza.

%% STIMA DI Kc PER LE CAPACITA' DI GATE DEI MOSFET %%
clear all; close all; clc

% importo i dati di simulazione

ndata = importdata ('nMOS.csv');

pdata = importdata ('pMOS.csv');

Wn = ndata.data(:,1);
Cg_nl2 = ndata.data(:,2);
Cg_n33 ndata.data(:,4);

Wp = pdata.data(:,1);
Cg_pl2 = pdata.data(:,4);
Cg_p33 = pdata.data(:,2);

%% Fit: 'Cg_nl2'.
[xData, yData] = prepareCurveData( Wn, Cg_nl2 );

% Set up fittype and options.
ft = fittype( 'polyl' );

Fit model to data.
fitresult, gof] = fit ( xData, yData, ft );

— oo

Kc_nl2 = fitresult.pl;

%% Fit: 'Cg_n33'.
[xData, yData] = prepareCurveData( Wn, Cg_n33 );

% Set up fittype and options.
ft = fittype( 'polyl' );

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft );

Kc_n33 = fitresult.pl;
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%% Fit: 'Cg_pl2'.
[xData, yData] = prepareCurveData( Wp, Cg_pl2 );

% Set up fittype and options.
ft = fittype( 'polyl' );

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft );

Kc_pl2 = fitresult.pl;

%% Fit: 'Cg_p33'.
[xData, yData] = prepareCurveData( Wp, Cg_p33 );

o

% Set up fittype and options.
ft = fittype( 'polyl' );

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft );

Kc_p33 = fitresult.pl;

oo
°0

%% salvo 1 risultati
save ('Kc', 'Kc_nl2', 'Kc_pl2', '"Kc_n33"', 'Kc_p33")

Costanti Ky

Il seguente codice Matlab ¢ stato utilizzato per ricavare le costanti K dai dati di
simulazione. Esse sono le costanti che permettono di stimare la resistenza serie di
un transistor data la sua larghezza.

clear all;
close all;
clc;

data_nl2_Vs00_vb0O0 importdata ('R_nl2_Vs00_Vb0O.
data_nl2_Vs03_Vb03 = importdata('R_nl2_Vs03_Vb03. ;
data_nl2_Vs06_Vb0O importdata ('R_nl2_Vs06_Vb00O.csv');
data_n33_Vs00_Vb00 = importdata ('R_n33_Vs00_Vb00.csv"');
data_nbpwl2_Vs06_Vb06 = importdata ('R_nbpwl2_Vs06_Vb06.csv');
data_nbpw33_Vsl2_Vbl2 importdata ('R_nbpw33_Vsl2_Vbl2.csv');
data_nbpw33_Vsl8_Vbl8 = importdata ('R_nbpw33_Vsl8_Vbl8.csv');
data_pl2_Vs03_Vb03 = importdata('R_pl2_Vs03_Vb03.csv');
data_pl2_Vs06_Vbl2 = importdata ('R_pl2_Vs06_Vbl2.csv')
data_pl2_Vsl2_Vbl2 = importdata ('R_pl2_Vsl2_Vbl2.csv')
data_p33_Vs06_Vb06 = importdata ('R_p33_Vs06_Vb06.csv');
( )
( )

')
)

csv
csv'

data_p33_Vs09_Vb09 = importdata ('R_p33_Vs09_Vb09.csv'
data_p33_Vs33_Vb33 = importdata ('R_p33_Vs33_Vb33.csv'

W_nl2_Vs00_VbO0O data_nl2_Vs00_Vb0O.data(:,1);
W_nl2_Vs03_Vb03 = data_nl2_Vs03_Vb03.data(:,1);
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W_nl2_Vs06_Vb0O data_nl2_Vs06_Vb00.data(:,1);
W_n33_Vs00_Vb00 = data_n33_Vs00_Vb00.data(:,1);
W_nbpwl2_Vs06_Vb06 = data_nbpwl2_Vs06_Vb0O6.data(:,1);
W_nbpw33_Vsl2_Vbl2 = data_nbpw33_Vsl2_Vbl2.data(:,1);
W_nbpw33_Vsl8_Vbl8 = data_nbpw33_Vsl8_Vbl8.data(:,1);
W_pl2_Vs03_Vb03 = data_pl2_Vs03_Vb03.data(:,1);
W_pl2_Vs06_Vbl2 = data_pl2_Vs06_Vbl2.data (
W_pl2_Vsl2_Vbl2 = data_pl2_Vsl2_Vbl2.data(:,1
W_p33_Vs06_Vb06 = data_p33_Vs06_Vb06.data(:,1
W_p33_Vs09_Vb09 = data_p33_Vs09_vVb09.data(:,1
W_p33_Vs33_Vb33 = data_p33_Vs33_Vb33.data(:,1

R_nl2_Vs00_Vb00 = data_nl2_Vs00_Vb0OO.data(:,2
R_nl2_Vs03_Vb03 = data_nl2_Vs03_Vb03.data(:,2
R _nl2_Vs06_Vb00 = data_nl2_Vs06_Vb00.data(:,2
R_n33_Vs00_Vb00 = data_n33_Vs00_Vb0OO.data(:,2);
R_nbpwl2_Vs06_Vb06 = data_nbpwl2_Vs06_Vb06.data(:,2);
R_nbpw33_Vsl2_Vbl2 = data_nbpw33_Vsl2_Vbl2.data(:,2);
R_nbpw33_Vsl18_VDbl8 data_nbpw33_Vsl8_Vbl8.data(:,2);
R_pl2_Vs03_Vb03 = data_pl2_Vs03_Vb03.data(:,2);
R pl2_Vs06_Vbl2 = data_pl2_ Vs06_Vbl2.data (
R pl2_Vsl2_Vbl2 = data_pl2_Vsl2_Vbl2.data(:,2
R_p33_Vs06_Vb06 = data_p33_Vs06_Vb06.data(:,2
(:,2
(:,2

R_p33_Vs09_Vb09 = data_p33_Vs09_Vb09.data
R_p33_Vs33_Vb33 = data_p33_Vs33_Vb33.data

%check plot

figure

hold on

plot (W_nl2_Vs00_Vb00,R_nl2_Vs00_Vb0O0)

plot (W_nl2_Vs03_Vb03,R_nl2_Vs03_Vb03)

plot (W_nl2_Vs06_Vb00,R_nl2_Vs06_Vb00)

plot (W_n33_Vs00_Vb00,R_n33_Vs00_Vb00)

plot (W_nbpwl2_Vs06_Vb06,R_nbpwl2_Vs06_Vb06)
plot (W_nbpw33_Vsl2_Vbl2,R_nbpw33_Vsl2_Vbl2)
plot (W_nbpw33_Vsl8_Vbl8,R_nbpw33_Vsl8_Vbl3g)
plot (W_pl2_Vs03_Vb03,R_pl2_Vs03_Vb03)

plot (W_pl2_Vs06_Vbl2,R pl2_Vs06_Vbl2)

plot (W_pl2_Vsl2_Vbl2,R_pl2_Vsl2_Vbl2)

plot (W_p33_Vs06_Vb06,R_p33_Vs06_Vb06)

plot (W_p33_Vs09_Vb09,R_p33_Vs09_Vb09)

plot (W_p33_Vs33_Vb33,R_p33_Vs33_Vb33)

close

%% Fit: 'nl2 Vs00_Vb00'.
[xData, yData] = prepareCurveData( W_nl2_Vs00_Vb00, R_nl2_Vs00_Vb00 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent',6 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.913375856139019;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_nl2_Vs00_Vb00 = fitresult.K;
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%% Fit: 'nl2 Vs03 _Vb03'.
[xData, yData] = prepareCurveData( W_nl2_Vs03_Vb03, R_nl2_Vs03_Vb03 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent',6 'x', 'dependent',6 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint 0.0975404049994095;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_nl2_Vs03_Vb03 = fitresult.K;

%% Fit: 'nl2 Vs06_Vb00'.

[xData, yDatal] = prepareCurveData( W_nl2_Vs06_Vb00, R_nl2_ Vs06_Vb00 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.546881519204984;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_nl2_Vs06_Vb00 = fitresult.K;

%% Fit: 'n33 Vs00_Vb00'.

[xData, yData] = prepareCurveData( W_n33_Vs00_Vb00, R_n33_Vs00_Vb00 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.964888535199277;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_n33_Vs00_Vb00 = fitresult.K;

$ Fit: 'nbpwl2 Vs06_Vb06'.

xData, yData] = prepareCurveData( W_nbpwl2_Vs06_Vb06, R_nbpwl2_Vs06_Vb06 );

— oo

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.957166948242946;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_nbpwl2_Vs06_Vb06 = fitresult.K;

%% Fit: 'nbpw33 Vsl2 VbI1Z2'.

[xData, yData] = prepareCurveData( W_nbpw33_Vsl2_Vbl2, R_nbpw33_Vsl2_Vbl2 );
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% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.8002804688888;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_nbpw33_Vsl2_Vbl2 = fitresult.K;

%% Fit: 'nbpw33_Vsl8 Vbl8'.

[xData, yData] = prepareCurveData( W_nbpw33_Vsl8_Vbl8, R_nbpw33_Vsl8_Vbl8 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.421761282626275;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_nbpw33_Vsl8_Vbl8 = fitresult.K;

%% Fit: 'pl2 Vs03 Vb03'.

[xData, yData] = prepareCurveData( W_pl2_Vs03_Vb03, R_pl2_Vs03_Vb03 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent',6 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.792207329559554;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K _pl2_Vs03_Vb03 = fitresult.K;

%% Fit: 'pl2 Vs06_Vbl2'.

[xData, yDatal] = prepareCurveData( W_pl2_Vs06_Vbl2, R_pl2_Vs06_Vbl2 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.655740699156587;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K pl2_Vs06_Vbl2 = fitresult.K;

%% Fit: 'pl2 VslZ2 Vbl2'.

[xData, yData] = prepareCurveData( W_pl2_Vsl2_Vbl2, R_pl2_Vsl2_Vbl2 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent',6 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';
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opts.StartPoint = 0.849129305868777;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K pl2_Vsl2_Vbl2 = fitresult.K;

%% Fit: 'p33 Vs06_Vb06'.

[xData, yData] = prepareCurveData( R_p33_Vs06_Vb06, W_p33_Vs06_Vb06 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.743132468124916;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K_p33_Vs06_Vb06 = fitresult.K;

%% Fit: 'p33 Vs09_Vb09'.

[xData, yData] = prepareCurveData( R_p33_Vs09_Vb09, W_p33_Vs09_Vb09 );

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.655477890177557;

% Fit model to data.
[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );
K _p33_Vs09_Vb09 = fitresult.K;

% Fit: 'p33 Vs33 Vb33'.

xData, yData] = prepareCurveData( R_p33_Vs33_Vb33, W_p33_Vs33_VDb33 );

— oo

% Set up fittype and options.

ft = fittype( 'K/x', 'independent', 'x', 'dependent', 'y' );
opts = fitoptions( 'Method', 'NonlinearLeastSquares' );
opts.Display = 'Off';

opts.StartPoint = 0.706046088019609;

% Fit model to data.

[fitresult, gof] = fit( xData, yData, ft, opts );

K_p33_Vs33_Vb33 = fitresult.K;

save ('Rmos.mat', 'K_nl2_Vs00_Vb00', 'K _nl2_Vs03_Vb03','K nl2_Vs06_VbOO',
'K_n33_Vs00_Vb00', 'K_nbpwl2_Vs06_Vb06', '"K_nbpw33_Vsl2_Vbl2',
'K_nbpw33_Vsl8_Vbl8', 'K_pl2_Vs03_Vb03', 'K_pl2_Vs06_Vbl2',
'K_pl2_Vsl2_Vbl2', 'K _p33_Vs06_Vb06', 'K _p33_Vs09_Vb09"',
'K_p33_Vs33_Vb33"')
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Convertitore DC/DC e stima dell’efficienza

Calcolo dei coefficienti per i Mosfet

Il seguente codice Matlab & stato utilizzato per ricavare i coefficienti K;, ovvero i
coefficienti usati per suddividere G;,; tra i vari switch.

%% COEFFICIENTI DI PESO PER LA DIVISIONE DI Gtot TRA GLI SWITCH %%
clc; clear all; close all;

% carico i valori delle capacita degli inverter

load ('Cin_inverter.mat');

% dati

Vin_min = 0.3;

Vin_max = 0.6;

Vin = Vin_min:0.01:Vin_max;

Vout = 3.3;
for i=1l:length (Vin);

% calcolo D per il valore corrente di Vin
= (Vout-5+«Vin (1)) / (Vout-2+«vVin(1i));

w)

% coefficienti

kl(i) = (((Z—D)/(l D))/ (D))/(C_in_inverter_12x1.2%1.2);
k2 (i) = (((2-D)/(1-D))/(1-D))/(C_in_inverter_33%3.3x3.3);
k3 (i) = ((1)/¢( ))/(C_in_inverter_33*3.3*3.3);

k4 (1) = ((1)/( D))/ (C_in_inverter_ 33%3.3%3.3);

k5(1) = (((2 )/( ))/(1 D))/ (C_in_inverter_12%1.2%1.2);
ke (1) = (((l)/ )/ (D)) /(C_in_inverter_12%1.2x1.2);
k7(1) = (((2 )/( ))/( ))/(C_in_inverter_12*1.2*1.2);
k8 (1) = (((l)/ )/ ( )/ (C_in_inverter_12%1.2%1.2);
k9(1i) = (((1)/( ) )/ ( )/(C in_inverter_33%3.3%3.3);

end

% prendo 11 massimo in funzione di Vin di ogni coefficiente

k1l = max(kl)/lelb5;
k2 = max(k2)/1lelb;
k3 = max(k3)/1lelb;
k4 = max(kd)/lel5;
k5 = max(k5)/1lelb5;
k6 = max(k6)/1lelb;
k7 = max(k7)/1elb;
k8 = max(k8)/1lelb;
k9 = max(k9)/lel5;
Ktot = (k1 + k2 + k3 + k4 + k5 + k6 + k7 + k8 + k9);

o

% salvo 1 risultati
save ('coefficienti_peso','kl', 'k2','k3",'k4"','k5",'k6', 'k7"', "'k8", 'k9"

)
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Stima dell’efficienza

La seguente funzione Matlab é quella utilizzata per la stima dell’efficienza media di
conversione. Essa fornisce I'efficienza media in funzione di F;,, e G, calcolando
autonomamente la potenza di uscita totale per cui il convertitore deve essere otti-
mizzato. Tale potenza totale € la somma della potenza richiesta dal carico esplicito
(5mW) e della potenza che servira all’auto-alimentazione.

%% FUNZIONE PER LA VALUTAZIONE DELL'EFFICIENZA MEDIA %%

function [eff mean] = efficienza (Fsw,Gtot)

o

% carico 1 dati
load ('Rmos.mat ')

load('Kc.mat')
load('coefficienti_peso.mat')
load('C_inverter _minimi.mat')

Pout = 5e-3;
Pload = 5e-3;
P_self _power = 0.le-3; % stima di P_self power

% itero finche la stima di Pout totale non e corretta
% (devo tenere conto di P_self power)
while (P_self_power + Pload) > Pout

Tsw = 1/Fsw;

Vout = 3.3;

% aumento la potenza di uscita ad ogni ciclo

% per considerare P_self power

out = Poutx1.001;

% potenza circuiti di controllo

Pcontrol = 10.33e-6 + 10.33e-6 + 30e-6 + 10.25e-06;
Tout = Pout/Vout;

Rout = Vout/Iout;

o]

Vin_min = 0.3;
Vin_max = 0.6;
Vin = Vin_min:0.01:Vin_max;

%conduttanze switch
Ktot = kl+k2+k3+k4+k5+k6+k7+k8+k9;
Gl = Gtotxkl/Ktot;
G2 = Gtotxk2/Ktot;
G3 = Gtot*k3/Ktot;
G4 = Gtot*k4/Ktot;
G5 = Gtotxk5/Ktot;
G6 = Gtotxk6/Ktot;
G7 = Gtotxk7/Ktot;
G8 = Gtotxk8/Ktot;
G9 = Gtotxk9/Ktot;

% resistenza switch
R1 G1™(-1);
R2 = G2" (-1);
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R3 = G37(-1);
R4 = GA4*(-1);
R5 = G5°(-1);
R6 = G6”(-1);
R7 = G77(-1);
R8 = G8”(-1);
RO = G9”(-1);

ottimizzazione switch

( si omette il confronto tra una realizzazione parallelo
o singolo Mosfet per gli switch con Source non a massa
in quanto si e visto che il caso migliore e' sempre

un singolo switch N )

oo o oo oo oo

~ ~ ~

oo

serie 1 7
area_17 = 1el8;
%ciclo per variare la R1 e R7 in modo che la somma delle 2 sia costante
for R1_temp = 0.001:0.001: (R1+R7-0.001)
R7_temp = (R1+R7)-Rl_temp;
% dimensione Sw 1
Wl_temp = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R1_temp;
area_l_temp = 120e-9«W1l_temp;
% dimensione switch 7
W7_temp = K_nl2_Vs00_Vb0OO/R7_temp;
area_7_temp = 120e-9xW7_temp;
% area totale
area_l7_temp = area_l_temp + area_7_temp;
% controllo se questo caso e migliore del precedente
if area_l7_temp < area_17

area_17 = area_l7_temp;
Wl = Wl_temp;
W7 = W/_temp;

end
end
% cancello le variabili inutili
clear area_17 Wl_temp W7_temp R1_temp R7_temp area_l_temp
clear W_7_temp area_7_temp area_l7_temp area_17
% serie 2 5
area_25 = 1el8;
%ciclo per variare la R1 e R7 in modo che la somma delle 2 sia costante
for R2_temp = 0.001:0.001: (R2+R5-0.001)
R5_temp = (R24R5)-R2_temp;
% dimensione Sw 2
W2_temp = K_nbpw33_Vsl2_Vbl2/R2_temp;
area_2_temp = 340e-9«W2_temp;

%dimensione switch 5
W5_temp = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R5_temp;
area_5_temp = 120e-9«W5_temp;
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% area totale
area_25_temp = area_2_temp + area_b5_temp;
% controllo se questo caso e migliore del precedente
if area_25_temp < area_25
area_25 = area_25_temp;
W2 = W2_temp;
W5 = W5_temp;
end
end

Q

% cancello le variabili inutili

clear area_25 W2_temp W5_temp R2_temp RS5_temp area_2_temp
clear W_5_temp area_25_temp area_25_temp area_25

% serie 6 9

area_69 = 1el8;

%ciclo per variare la R1 e R7 in modo che la somma delle 2 sia

for R6_temp = 0.001:0.001: (R6+R9-0.001)
R9_temp = (R6+R9)-R6_temp;
% dimensione Sw 6
W6_temp = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R6_temp;
area_6_temp = 120e-9«W6_temp;

%$dimensione switch 9
W9_temp = K_n33_Vs00_Vb00/R9_temp;
area_9_temp = 340e-9xW9_temp;

area_69_temp = area_6_temp + area_9_temp;
% controllo se questo caso e migliore del precedente
if area_69_temp < area_69
area_69 = area_69_temp;
W6 = Wo6_temp;
W9 = WO_temp;
end
end
% cancello le variabili inutili
clear area_69 W6_temp WO_temp R6_temp RI9_temp area_6_temp
clear W_9_temp area_69_temp area_69_temp area_69

% calcolo le dimensioni degli switch rimanenti

=
=
Il

o

Cqgl
Cg2
Cg3
Cg4
Cgb
Cgb
Cg’
Cg8

= G3*xK_nbpw33_Vsl1l8_Vblsg;

G4+xK_p33_Vs33_VDb33;

= G8xK_nl2_Vs00_VbO0O0;

% calcolo le capacita di gate dei mosfet appena dimensionati

= WlxKc_nl2;
= W2+xKc_n33;
= W3xKc_n33;
= W4*Kc_p33;
= W5*xKc_nl2;
= W6*xKc_nl2;
= W7+«Kc_nl2;
= W8xKc_nl2;

costante
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Cg

SFAN

Fl
F2
F3

N2
if

N3
if

N4
if

N5
if

N6
if

N7
if

N8
if

N9
if

o

ga
ga
Pb
Pb
Pb
Pb
Pb
Pb
Pb
Pb
Pb

9 = W9+Kc_n33;

OUT buffer

= Cgl/C_in_inverter_12;
= Cg2/C_in_inverter_33;
= Cg3/C_in_inverter_33;
= Cg4/C_in_inverter_33;
= Cg5/C_in_inverter_12;
= Cg6/C_in_inverter_12;
= Cg7/C_in_inverter_12;
= Cg8/C_in_inverter_12;
= Cg9/C_in_inverter_33;

Numero stadi dei buffer

= round(log(F1l)/log(4));
N1<1

N1 = 1; end

= round(log (F2)/log(4));
N2<1

N2 = 1; end

= round (log (F3)/log(4));
N3<1

N3 = 1; end

= round(log (F4)/log(4));
N4<1

N4 = 1; end

= round (log (F5)/log(4));
N5<1

N5 = 1; end

= round (log (F6)/log(4));
No6<1

N6 = 1; end

= round(log(F7)/log(4));
N7<1

N7 = 1; end

= round (log (F8)/log(4));
N8<1

N8 = 1; end

= round (log (F9)/log(4));
N9<1

N9 = 1; end

Potenze dissipate dai buffer

mmal2 =

mma33 =

1 = (1/Tsw)*1.2%1
2 = (1/Tsw)*3.3%3.
3 = (1/Tsw)*3.3%3.
4 = (1/Tsw)*3.3%3.
5 = (1/Tsw)*1.2%1
6 = (1/Tsw)*1.2%1
7 = (1/Tsw)*1.2x1
8 = (1/Tsw)*1.2%1
9 = (1/Tsw)*3.3%3.

% potenze totali

3xC_in_inverter_ 33«

(
3xC_in_inverter_ 33x (F3
3xC_in_inverter_33x (F4
.2+%C_1in_inverter_12«* (F5
.2xC_1in_inverter_12x (F6
.2%C_in_inverter_12«* (F7
.2xC_in_inverter_12x (F8
3xC_in_inverter_ 33 (F9

C_out_inverter_12/C_in_inverter_12;
C_out_inverter_33/C_in_inverter_33;
.2%C_1in_inverter_12«* (F1

+

+ 4+ o+ o+ o+ o+ 4+

(l+gammal?2) * ( (1-
(1+gamma33)*((1
(l+gamma33) « ((1-4
(l+gamma33) * ((1-
(1+gammal2) * ((1—
(l+gammal?2) * ( (1-
(l+tgammal?2) * ( (1-
(l+gammal2) * ((1-
(l+gamma33) * ((1-

4
4
4
4
4
4
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Pbuffer_12 = Pbl + Pb5 + Pb6 + Pb7 + Pb8§;
Pbuffer_33 Pb2 + Pb3 + Pb4 + Pb9;

% potenze dissipate dagli switch (dipendono da D quindi da Vin)
for h = 1l:length(Vin)

% calcolo D per questa Vin
D = (Vout-5%Vin(h))/ (Vout-2%VvVin (h)) ;

$correnti medie sugli switch
il = Ioutx((2-D)/(1-D))/D;
i2 = TIout=*((2-D)/(1-D))/ (1-D);

(
i3 = Iout*(1l)/D;
i4 = Iout*(l)/(l D);
i5 = Iout* ((2 )/(1 D))/ (1-D);
i6 = Tout=*((1)/( /D
i7 = Toutx ((2 )/ D)) /D;
ig = Iout*((l)/(l D))/(l D) ;
19 = TIout*((1)/(1-D))/D;

% potenze dissipate dagli switch
Psl = (D l/Gl i1A2);

Ps2 = (1 l/G2 (1272);
Ps3 = (D l/G3 (1372);
Ps4 = (1 l/G4) (1472);
Ps5 = (1 l/G5 (1572) ;
Ps6 = (D * l/G6 16 2);
Ps7 = (D * l/G7 17A2);
Ps8 = (1 l/G8 (1872);
Ps9 = (D * l/G9) (19 2);

Pswitch = Psl+Ps2+Ps3+Ps4+Ps5+Ps6+Ps7+Ps8+Ps9;
% efficienza per questa Vin

eff (h) = Pload/ (Pload+Pbuffer 33+Pswitch+ ( (Pbuffer_12+Pcontrol)*(3.3/1.2)));
end

% calcolo P_self power per confrontarla con la stima fatta
P_self_power = Pbuffer_33+((Pbuffer_12+Pcontrol)*(3.3/1.2))

Q

% calcolo 1'efficienza media in funzione di Vin
eff mean = mean (eff);

end



133

Dimensioni Mosfet e stadi dei Buffer

Il seguente codice & quello utilizzato per ricavare le dimensioni piti opportune dei
transistor Mosfet e il numero di stadi del relativo Buffer una volta scelto il valore di
Fs e Gy In esso € contenuta I'ottimizzazione degli switch che lavorano in serie e
I'auto-aggiustamento iterativo della potenza di uscita totale, allo stesso modo dello
script precedente.

oo oo

% SCRIPT CHE DATO IL VALORE DI Gtot CALCOLA %%
LE DIMENSIONI DI MOSFET E BUFFER 3

clc; clear all; close all;

% DATI

load ('Rmos.mat"')
load('Kc.mat"')
load('coefficienti_peso.mat')
load('C_inverter _minimi.mat')

Pout = 5e-3;
Pload = 5e-3;
P_self _power = 0.le-3;

% itero finche la stima di Pout totale non e corretta
% (devo tenere conto di P_self power)
while (P_self_power + Pload) > Pout

Fsw = 1le6;

1/Fsw;

Vout = 3.3;

% aumento la potenza di uscita ad ogni ciclo

% per considerare P_self_power

out = Poutx1.0001;

% potenza circuiti di controllo

Pcontrol = 10.33e-6 + 10.33e-6 + 30e-6 + 10.25e-6;
Iout = Pout/Vout;

Rout = Vout/Iout;

=

)]

=
Il

el

Vin_min = 0.3;
Vin_max = 0.6;
Vin = Vin_min:0.01:Vin_max;

%imposto la conduttanza totale
Gtot = 29.2;

%conduttanze switch
Ktot k1+k2+k3+k4+k5+k6+k7+k8+k9;
Gl = Gtotxkl/Ktot;
G2 = Gtotxk2/Ktot;
G3 = Gtotxk3/Ktot;
G4 = Gtot*k4d/Ktot;
G5 = Gtot*k5/Ktot;
G6 = Gtotxk6/Ktot;
G7 = Gtotxk7/Ktot;
G8 = Gtotxk8/Ktot;
G9 = Gtot*k9/Ktot;
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% resistenza switch

Rl = G17(-1);
R2 = G27 (-1);
R3 = G3"(-1);
R4 = GA™(-1);
R5 = G5°(-1);
R6 = G6” (-1);
R7 = G77(-1);
RS = G8"(-1);
R9 = G9*(-1);

29
00

[}

ottimizzazione switch

% serie 1 7

area_17 = 1el8;

for

Rl_temp = 0.001:0.001: (R1+R7-0.001)
R7_temp (R1+R7) -R1_temp;

o)

% dimensione Sw 1 solo N

W1_N = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R1_temp;

areal_ N_temp = 120e-9xW1_N;

% dimensione Sw 1 solo P

W1l_P = K_pl2_Vs03_Vb03/R1_temp;

areal P_temp = 120e-9«W1_P;

% dimensione Sw 1 parallelo N e P

areal NP_temp = 1el8;

% itero per cercare 1l rapporto migliore tra n e p

for R1I_NP_N = (1.01xR1_temp):0.01: (100«R1_temp)
R1_NP_P = (RI1_temp*R1_NP_N)/(R1_NP_N-R1_temp);
% dimensioni con questo rapporto N/P

W1_NP_N_new = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R1_temp;

W1_NP_P_new = K_pl2_Vs03_Vb03/R1l_temp;

areal_ NP_new = 120e-9x (W1_NP_P_new+Wl_NP_N_new) ;

o)

if areal NP_new < areal_NP_temp
areal NP_temp = areal_NP_new;
W1_NP_N = W1_NP_N_new;
W1_NP_P = W1_NP_P_new;
end
end
% cerco la configurazione migliore tra N, P e NP
if (areal_N_temp < areal_P_temp) && (areal_N_temp <
bestl_ N = 1; bestl_P = 0; bestl_NP = 0;
area_l_temp = areal_ N_temp;
end
if (areal_P_temp < areal_N_temp) && (areal P_temp <
bestl_ N = 0; bestl P = 1; bestl NP = 0;
area_l_temp = areal_P_temp;
end
if (areal NP_temp < areal_N_temp) && (areal_NP_temp
bestl_N = 0; bestl P = 0; bestl NP = 1;
area_l_temp = areal_ NP_temp;

$ controllo se questo rapporto N/P e' migliore del precedente

areal_ NP_temp)

areal_ NP_temp)

< areal_P_temp)
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en

d

%dimensione switch 7

W7_temp
area_7_temp

Q

°

area_1l7_temp

o

°

area totale

K_nl2_vVs00_Vb00/R7_temp;
120e-9«xW7_temp;

area_l_temp + area_7_temp;
controllo se questo caso e migliore del precedente
if area_17_temp < area_17

area_1l7 = area_17_temp;
if bestl_N

Wl = W1_N; clear W1_P;
if bestl_P

Wl W1l_P; clear W1_N;
if bestl_NP

Wln = W1_NP_N;

Wlp = W1_NP_P; end
W7 = W/_temp;

end

end

o

W2_N

o

W2_P

o)

o

$ itero per
for R2_NP_N =

$ serie 2 5
area_25
for R2_temp =
R2_temp

1el8;

R2_NP_P

o)

0.001:0.001: (R2+R5-0
(R2+R5) -R2_temp;

% dimensione Sw 2 solo N
K_nbpw33_Vsl2_Vbl2/R2_temp;
area2_N_temp

340e-9xW2_Nj;

$ dimensione Sw 2 solo P
K_p33_Vs06_Vb06/R2_temp;
area2_P_temp

300e-9+W2_P;

1el8;

W2_NP_N_new =

W2_NP_P_new

area2_NP_new

o)

end

end

.001)

¢ dimensione Sw 2 parallelo N e P
area2_NP_temp

K_nbpw33_Vsl2_Vbl2/R2_temp;
K_p33_Vs06_Vb06/R2_temp;

W2_NP_N = W2_NP_N_new;

W2_NP_P
end

end

o

if

end

best2_N 1;
area_2_temp

W2_NP_P_new;

0;
area2_N_temp;

&&

best2_NP

area2_NP_new;

$ cerco la configurazione migliore tra N, P e NP
(area2_N_temp < area2_P_temp)
best2_P

(area2_N_tem
0;

cercare il rapporto migliore tra n e p
(1.01xR2_temp) :0.01: (100xR2_temp)
(R2_temp*R2_NP_N) / (R2_NP_N-R2_temnp) ;
$ dimensioni con questo rapporto N/P

300e-9«W2_NP_P_new+340e-9+«W2_NP_N_new;

$ controllo se questo rapporto N/P e' migliore del precedente
if area2_NP_new < area2_NP_temp
area2_NP_temp

p < area2_NP_temp)
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if (area2_P_temp < area2_N_temp) && (area2_P_temp < areaz_ NP_temp)
best2_N = 0; best2_P = 1; best2_ NP = 0;
area_2_temp = area2_P_temp;

end

if (area2_NP_temp < area2_N_temp) && (area2_ NP_temp < areaZ_P_temp)
best2_N = 0; best2_P 0; best2_NP = 1;
area_2_temp = area2_NP_temp;

end

o)

% dimensione Sw 5 solo N
W5_N = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R5_temp;
areab5_N_temp = 120e-9%W5_N;
% dimensione Sw 5 solo P
W5_P = K_pl2_Vs03_Vb03/R5_temp;
area5_P_temp = 120e-9«W5_P;
% dimensione Sw 5 parallelo N e P
areab5_NP_temp = 1lel8§;
% itero per cercare il rapporto migliore tra n e p
for R5_NP_N = (1.01%R5_temp) :0.01: (100+xR5_temp)
R5_NP_P = (R5_temp*R5_NP_N) / (R5_NP_N-R5_temp) ;
% dimensioni con questo rapporto N/P
W5_NP_N_new = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R5_temp;
W5_NP_P_new = K_pl2_Vs03_Vb03/R5_temp;
area5_NP_new = 120e-9xW5_NP_P_new+120e-9xW5_NP_N_new;
% controllo se questo rapporto N/P e' migliore del precedente
if areab_NP_new < areab_NP_temp
areab_NP_temp = areab_NP_new;
W5_NP_N = W5_NP_N_new;
W5_NP_P = W5_NP_P_new;
end
end
% cerco la configurazione migliore tra N, P e NP
if (areab5_N_temp < areab_P_temp) && (areab_N_temp < area5_NP_temp)
best5_ N = 1; best5_P = 0; best5 NP = 0;
area_5_temp = areab_N_temp;
end
if (areab_P_temp < areab_N_temp) && (areabS_P_temp < areab5_NP_temp)
best5_N = 0; best5_P = 1; best5_NP = 0;
area_5_temp = areab_P_temp;
end
if (areab_NP_temp < areab_N_temp) && (areab_NP_temp < areab_P_temp)
best5_N = 0; best5_P 0; best5_NP = 1;
area_5_temp = areab_NP_temp;

end
% area totale
area_25_temp = area_2_temp + area_b_temp;
% controllo se questo caso e migliore del precedente
if area_25_temp < area_25
area_25 = area_25_temnmp;
if best2_N
W2 = W2_N; clear W2_P; end
if best2_P
W2 = W2_P; clear W2_N; end
if best2_NP
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W2n = W2_NP_N;

W2p = W2_NP_P; end
if best5_N

W5 = W5_N; clear W5_P; end
if bestb_P

W5 = W5_P; clear W5_N; end
if best5_NP

W5n = W5_NP_N;

WSp = W5_NP_P; end

end
end

o)

% serie 6 9
area_69 = 1el8;
for R6_temp = 0.001:0.001: (R6+R9-0.001)
R6_temp = (R6+R9)-R6_temp;
% dimensione Sw 6 solo N
W6_N = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R6_temp;
area6_N_temp = 120e-9+«W6_N;
% dimensione Sw 6 solo P
W6_P = K_pl2_Vs03_Vb03/R6_temp;
area6_P_temp = 120e-9xW6_P;
% dimensione Sw 6 parallelo N e P
area6b_NP_temp = 1el8§;
% itero per cercare il rapporto migliore tra n e p
for R6_NP_N = (1.01%R6_temp) :0.01: (100+xR6_temp)
R6_NP_P = (R6_tempxR6_NP_N) / (R6_NP_N-R6_temp) ;
¢ dimensioni con questo rapporto N/P
W6_NP_N_new = K_nbpwl2_Vs06_Vb06/R6_temp;
W6_NP_P_new = K_pl2_Vs03_Vb03/R6_temp;
area6_NP_new = 120e-9x (W6_NP_P_new+W6_NP_N_new) ;
% controllo se questo rapporto N/P e' migliore del precedente
if area6_NP_new < area6_NP_temp
area6_NP_temp = areab6_NP_new;
W6_NP_N = W6_NP_N_new;
W6_NP_P = W6_NP_P_new;
end
end
% cerco la configurazione migliore tra N, P e NP
if (areab6_N_temp < area6_P_temp) && (area6_N_temp < areab_NP_temp)
best6_N = 1; best6_P = 0; best6_NP = 0;
area_6_temp = area6_N_temp;
end
if (areab6_P_temp < area6_N_temp) && (area6_P_temp < areab_NP_temp)
best6_N = 0; best6_P = 1; best6_NP = 0;
area_6_temp = area6_P_temp;
end
if (area6_NP_temp < areab_N_temp) && (areab6_NP_temp < areab6_P_temp)
best6_N = 0; best6_P = 0; best6_NP = 1;
area_6_temp = area6_NP_temp;
end
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%dimensione switch 9
W9_temp = K_n33_Vs00_Vb00/R9_temp;
area_9_temp = 340e-9xW9_temp;

o)
°

area_69_temp = area_6_temp + area_9_temp;
controllo se questo caso e migliore del

Q

°

area totale

if area_69_temp < area_69

end

end

% dimensioni degli switch rimanenti
G3*K_nbpw33_Vsl8_VblS§;

=
w
Il

area_69 = area_69_temp;
if best6_N

W6 = W6_N; clear W6_P;
if besto_P

W6 = W6_P; clear W6_N;
if best6_NP

Wén = W6_NP_N;

Wép = W6_NP_P; end

W9 = WI_temp;

W4 = G4%K_p33_Vs33_Vb33;

=
)
Il

G8*K_nl2_Vs00_Vb0O0O;

% resistenze effettive
% (ometto il caso P o parallelo perche non e mai il caso
Rl_eff =

R2_eff
R3_eff
R4_eff
R5_eff
R6_eff
R7_eff
R8_eff
R9_eff

K_nbpwl2_Vs06_Vb06/W1;
K_nbpw33_Vsl2_Vbl2/W2;
K_nbpw33_Vsl8_Vbl8/W3;
K_p33_Vs33_Vb33/W4;
K_nbpwl2_Vs06_Vb06/W5;
K_nbpwl2_Vs06_Vb06/W6;
K_nl2_Vs00_Vb00/W7;
K_nl2_Vs00_Vb00/W8;
K_n33_Vs00_Vb00/W9;

end

end

precedente

% capacita di gate deli mosfet appena dimensionati

Cgl =
Cg2 =
Cg3 =
Cg4d =
Cgb5 =
Cg6 =
Cg7 =
Cg8 =
Cg9 =

Fl

Wl
W2
W3
w4
W5
W6
W7
W8
W9

*Kc_nl2;
*Kc_n33;
*Kc_n33;
*Kc_p33;
*Kc_nl2;
*Kc_nl2;
*Kc_nl2;
*Kc_nl2;
*Kc_n33;

$FAN OUT buffer
= Cgl/C_in_inverter_12;

F2 = Cg2/C_in_inverter_33;
F3 = Cg3/C_in_inverter_33;
F4 = Cg4/C_in_inverter_33;
F5 = Cg5/C_in_inverter_12;
F6 = Cg6/C_in_inverter_12;
F7 = Cg7/C_in_inverter_12;

migliore)



139

F8
F9

Cg8/C_in_inverter_12;
Cg9/C_in_inverter_33;

%stadi buffer

N1 = round(log(F1l)/log(4));
if Ni1<1

N1 = 1; end
N2 = round(log(F2)/log(4));
if N2<1

N2 = 1; end
N3 = round(log(F3)/log(4));
if N3<1

N3 = 1; end
N4 = round(log(F4)/log(4));
if N4<1

N4 = 1; end
N5 = round(log (F5)/log(4));
if N5<1

N5 = 1; end
N6 round (log (F6)/log(4));
if Ne6<1

N6 = 1; end
N7 = round(log(F7)/log(4));
if N7<1

N7 = 1; end
N8 = round(log(F8)/log(4));
if N8<1

N8 = 1; end
N9 = round(log(F9)/log(4));
if NOo<1

N9 = 1; end

%Potenze dissipate dai buffer

gammal?2 = C_out_inverter_12/C_in_inverter_12;

gamma33 = C_out_inverter_33/C_in_inverter_33;

Pbl = (1/Tsw)*1.2%1.2+C_in_inverter_12% (F1 + (l+gammal2) * ((1-4~N1) /(1
Pb2 = (1/Tsw)*3.3%3.3«C_in_inverter_33x(F2 + (l+gamma33) % ((1-4"N2)/ (1
Pb3 = (1/Tsw)*3.3%3.3%C_in_inverter_33%(F3 + (l+gamma33) % ((1-4"N3)/ (1
Pb4 = (1/Tsw)*3.3%3.3xC_in_inverter_33%(F4 + (l+gamma33)* ((1-47N4) /(1
Pb5 = (1/Tsw)*1.2%1.2+xC_in_inverter_12x (F5 + (l+gammal2) * ((1-4~N5)/ (1
Pb6 = (1/Tsw)*1.2%1.2+xC_in_inverter_12% (F6 + (l+gammal2) * ((1-4"N6)/ (1
Pb7 = (1/Tsw)*1.2%1.2+C_in_inverter_12x(F7 + (l+gammal2) * ((1-4~N7)/ (1
Pb8 = (1/Tsw)*1.2%1.2+C_in_inverter_12x(F8 + (l+gammal2) * ((1-4~N8) /(1
Pb9 = (1/Tsw)*3.3%3.3+xC_in_inverter_33x(F9 + (l+gamma33) % ((1-47N9) /(1
Pbuffer_12 = Pbl + Pb5 + Pb6 + Pb7 + PbS§;

Pbuffer_33 = Pb2 + Pb3 + Pb4 + Pb9;

% potenze dissipate dagli switch (dipendono da D quindi da Vin)

T S S e L S

—_— — — — — — — ~— ~—

—_— — — — — — — — ~—

Ne Ne Ne Ne Ne Ne o Ne N

~.

for h = 1:1length(Vin)
% calcolo D per questa Vin
D = (Vout-5%Vin(h))/ (Vout-2%Vin (h));

oo

correnti medie
1 = Ioutx((2-D)/(1-D))/D;

-
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D)/ (1-D))/(1-D);

i2 = Ioutx

((2
i3 = Iout*(l)/D,
i4 = Tout=*(1l)/(1-D);
i5 = Iout* ((2 )/(1 D))/ (1-D);
i6 = Iout*((l)/ /D
i7 = Ioutx((2 >/ )) /D;
ig = Iout*((l)/(l D))/(l D);
19 = TIout*((1)/(1-D))/D;

2 potenze dissipate
Psl = (D l/Gl i1A2);

Ps2 = l/G2 (i272);
Ps3 = l/GS) (13 2);
Ps4 = (1/G4) x(1472);
Ps5 = ) (l/G5) *(1572);
Ps6 = *(1/G6) % (1672);

(1
(D
(1
(1
(D)
Ps7 = (D * l/G7 17A2);
Ps8 = (1 l/G8 (1872);
Ps9 = (D * 1/G9) (19 2);
Pswitch = Psl+Ps2+Ps3+Ps4+Ps5+Ps6+Ps7+Ps8+Ps9;

Q

% efficienza per questa Vin
eff (h) = Pload/ (Pload+Pbuffer_33+Pswitch+ ( (Pbuffer_12+Pcontrol)*(3.3/1.2)));
end

% calcolo P_self power per confrontarla con la stima fatta
P_self_power = Pbuffer_33+((Pbuffer_12+Pcontrol)*(3.3/1.2))

o

% calcolo l'efficienza media in funzione di Vin
eff _mean = mean(eff);
end

Q

% salvo le dimensioni calcolate
save ('resistenze_switch', 'R1_eff', 'R2_eff','R3_eff','R4_eff', 'R5_eff',
'R6_eff','R7_eff','R8_eff','R9_eff")

SceltadiL, Cs;y e Coy,

Il seguente codice permette di ricavare le dimensioni di C;, C, e Cs affinché il con-
vertitore lavori in fast-switching, come ipotizzato nella stima dell’efficienza fatta
precedentemente. In esso &€ contenuto inoltre il calcolo di L e C,,; affinché sia-
no rispettate le condizioni sui ripple di corrente di induttore e tensione di uscita
imposte.

%% DIMENSIONI Cout, Cfly, induttore
clear all; close all; clc

% calcolo le resistenze degli switch
load('resistenze_switch.mat')

%dati
Fsw = le6;
Tsw = 1/Fsw;



141

Vout = 3.3;
Vin_min = 0.3;
Vin_max = 0.6

4

%% condensatori Cfly
Dmin = (Vout-5xVin_max)/ (Vout—-2+Vin_max) ;
Dmax (Vout—-5+xVin_min) / (Vout—-2+Vin_min) ;
Cl = 100*min ( (Dmax*xTsw/ (R1_eff+R7_eff)),
((1-Dmin) *Tsw/ (R2_eff+R5_eff+R8_eff)));
C2 = 100xmin ( (DmaxxTsw/ (R3_eff+R6_eff+R9_eff)),
((1-Dmin) *Tsw/ (R2_eff+R5_eff+R8_eff)));
C3 = 100+xDmax*Tsw/ (R3_eff+R6_eff+R9_eff);

%% induttore condensatore Cout

Pout = 5.4e-3;

Pout /Vout;

Rout Vout/Iout;

rip_Vout = 1/100; % ripple percentuale Vout
DILpp = 1/100; % ripple percentuale IL

IR
]
c
=t
Il

Vin = Vin_min:0.01:Vin_max;
L = 0;
Cout = 0;

for h=1:length(Vin);
calcolo D per questa Vin

oo

D = (Vout-5%Vin(h))/ (Vout-2%VvVin (h));
% induttore
L_new = (3%xVin(h)*D+Tsw* (1-D))/ (DILpp*Iout);

% controllo se questo e il caso peggiore

% Cout
Cout_new = Iout*DxTsw/ (Vout*rip_Vout) ;
% controllo se questo e 1l caso peggilore

if Cout_new > Cout

Cout = Cout_new;

end
end
% aumento Cout del 20% per tenere conto del duty-cycle reale maggiore
Cout = Cout=*1.2;

save ('L_Cout','L', 'Cout"')



142 Codice Matlab

Design dei circuiti di controllo

Generatore di rampa di tensione

Il seguente codice é stato utilizzato per il design del generatore di rampa di tensione
periodica.

%% GENERATORE DI RAMPA %%
clear all; close all; clc;

% parametri tecnologici
kn = 470e-6;

kp = 100e-6;

TetaOn = 0.57;

TetalOp = 0.54;

Tetaln = 85e-9;

Tetalp = 18e-9;

Lmin = 120e-9;

eta_n = 1.1e7;

eta_p = 1.5e7;

% valori imposti

P = 0.005%x1e-3;

vdd = 1.2;
Delta_V_rampa = 0.15;
I = 0.5xP/Vdd;

Fsw = le6;

Tsw = 1/Fsw;

% condensatore
C = (I*«Tsw)/(Delta_V_rampa);

% Mosfet 1 e 2

Vstar_p = 0.2;

L_p = 5xLmin;

Teta_p = TetalOp + Tetalp/L_p;

Vov_p = (((1+4+Teta_p=*Vstar_p)~0.5)-1)/(2+«Teta_p);
Wp = (2xI*L_p=* (1+Vov_p=*Teta_p))/ (kpxVov_p*Vov_p) ;
% scarica

load('Rmos.mat"') ;

Rp = (-1%0.01%Tsw)/(Cxlog(0.01));

R_m3 = 2xRp;

R _m4 = 2xRp;

W_m3 K_pl2_Vs06_Vbl2/R_m3;

W_m4 = K nl2 Vs06_Vb00/R_m4;
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Comparatore

Il seguente codice e stato utilizzato per il design del comparatore.

%% DESIGN DEL COMPARATORE %%
clear all; close all; clc;

% parametri tecnologici
kn = 470e-6;

kp = 100e-6;

TetaOn = 0.57;

TetalOp = 0.54;
Tetaln = 85e-9;
Tetalp = 18e-9;

Lmin = 120e-9;
eta_n = 1.1e7;
eta_p 1.5e7;

[}

% W/L necessari
WoverL_1 = 1;
WoverlL_2 = 1;

I1 = 8.5e-6; % da simulazione
I3 = 2+11;
14 = I1;

Woverl_6 = WoverL_1;
WoverL_ 7 WoverL_1;
WoverIl_3 2+xWoverl_2;

o)

% coppia differenziale

Vstar_4 = 0.15;

L_4 = 360e-9;

Teta_4 = TetaOn + Tetaln/L_4;

Vov_4 = (((1+4xTeta_4xVstar_4)70.5)-1)/(2«Teta_4);
WoverL_4 = (2%xI4x(1+Teta_4xVov_4))/ (kn*Vov_4xVov_4);
WoverL_5 = WoverL_4;

oo

risultati
= 360e-9;
360e-9;
= 1_1;

L_4;
= L_2;
L_6;

4

(Y o e e o
~ o U W N
I

= L_1lxWoverL_1;
= L_2+WoverL_2;
= L_3*WoverL_3;
L_4xWoverLl_4;
= L_5xWoverL_5;
= L_6*xWoverL_6;
= L_T7xWoverL_7;

[ T
d oUW N
Il

= = = = 35 5 3
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Integratore SC

Il seguente codice e stato utilizzato per il design dell’integratore SC che ha la fun-
zione di compensare il loop di retroazione.

%% INTEGRATORE SC %%
clear all; close all; clc;

% DATI

Fsw = leb6;

Tsw = 1/Fsw;

Vout = 3.3;
Vin_min = 0.3;
Vin_max = 0.6;
Pout = 5.4e-3;
Iout = Pout/Vout;
RL = Vout/Iout;
load('L_Cout.mat"')
s = tf('s'");

% carico 1 dati di simulazione

data_Av_PAC_Vin_03 = importdata ('Av_PAC_Vin_03.csv');
data_Av_PAC_Vin_06 = importdata ('Av_PAC_Vin_06.csv');
f_cadence_03 = data_Av_PAC_Vin_03.data(:,1);

mag_Av_03_cadence = data_Av_PAC_Vin_03.data(:,2)+20x1ogl0(2/11);
phase_Av_03_cadence = data_Av_PAC_Vin_03.data(:,4);

f cadence_06 = data_Av_PAC_Vin_0O6.data(:,1);

mag_Av_06_cadence = data_Av_PAC_Vin_06.data(:,2)+20x1ogl0(2/11);
phase_Av_06_cadence = data_Av_PAC_Vin_06.data(:,4);

%% guadagno integratore

Kint = 1;

inserire a num dell'esponente il modulo (cambiato di segno)
di T quando la fase vale -120 (per avere PM 60 gradi)

Kint = 107 (45.82/20);

int = Kint/s;

o
°
o

°

% valuto la fdt dell'integratore sulle frequenza di cadence
[mag_int_03,phase_int_03] = bode(int, 2+pixf_cadence_03);
mag_int_03 = reshape(mag_int_03, length(f_cadence_03),1);
phase_int_03 = reshape (phase_int_03, length(f_cadence_03),1);
[mag_int_06,phase_int_06] = bode (int,2+pi*xf_cadence_06);
mag_int_06 = reshape (mag_int_06, length (f_cadence_06),1);
phase_int_06 = reshape (phase_int_06, length (f_cadence_06),1);

%% GUADAGNO D'ANELLO
3

loop gain Vin = 0.3 cadence
mag_T_03_cadence = mag_Av_03_cadence + 20%x1logl0(mag_int_03);
% loop phase Vin = 0.3 cadence
phase_T _03_cadence = phase_Av_03_cadence + phase_int_03;
% loop gain Vin = 0.6 cadence
mag_T_06_cadence = mag_Av_06_cadence + 20%xlogl0(mag_int_06);
% loop phase Vin = 0.6 cadence

phase_T_06_cadence = phase_Av_06_cadence + phase_int_06;



145

% Condensatori per 1'integratore SC
Csl = 100e-15;

Cs2 = Csl/K;

CI = Cs2/(Kint*Tsw);

% CI scelto (leggermente maggiore di quello calcolato)
CI = 3e-9;

% integratore definitivo

int_reale = (Cs2/(CI*Tsw))/s;

% valuto la fdt dell'integratore definitivo sulle frequenza di cadence
[mag_int_reale_03,phase_int_reale_03] = bode(int_reale,2xpi*xf_cadence_03);
mag_int_reale_03 = reshape (mag_int_reale_03, length (f_cadence_03),1);
phase_int_reale_03 = reshape (phase_int_reale_03, length (f_cadence_03),1);
[mag_int_reale_06,phase_int_reale_06] = bode(int_reale, 2xpixf_cadence_06);
mag_int_reale_06 = reshape(mag_int_reale_06,length (f_cadence_06),1);
phase_int_reale_06 = reshape (phase_int_reale_06, length (f_cadence_06),1);

% loop gain definitivo Vin = (0.3 cadence

mag_T_reale_03_cadence = mag_Av_03_cadence + 20x1logl0 (mag_int_reale_03);
% loop phase definitivo Vin = 0.3 cadence

phase_T_reale_03_cadence = phase_Av_03_cadence + phase_int_reale_03;

% loop gain definitivo Vin = 0.6 cadence

mag_T_reale_06_cadence = mag_Av_06_cadence + 20x10ogl0 (mag_int_reale_06);
% loop phase definitivo Vin = 0.6 cadence

phase_T_ reale_06_cadence = phase_Av_06_cadence + phase_int_reale_06;

%% calcoli f0 e PM
3 = find((abs(mag_T_reale_03_cadence))<le-1);
6 = find((abs(mag_T_reale_06_cadence))<le-1);

f0_03 = f_cadence_03(i_03)
f0_06 = f_cadence_06(i_06)

phi_reale_03 = phase_T_reale_03_cadence (i_03)
phi_reale_06 = phase_T_reale_06_cadence (i_06)

PM_reale_03 180+phase_T_reale_03_cadence (i_03)
PM_reale_06 = 180+phase_T_reale_06_cadence (i_06)
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