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Capitolo 1

Introduzione

I moderni rivelatori di radiazione contengono in genere un elevato numero di
canali e devono pertanto essere letti con un’elettronica di front-end altamente
integrata. La massima densità si raggiunge con in rivelatori a semiconduttore,
in particolare con i rivelatori a pixel. In questo caso, il sensore viene ottenuto
segmentando una giunzione p-n in una matrice bidimensionale. Più è elevata
la granularità, cioè il numero di elementi sensibili indipendenti, maggiore
sarà la risoluzione spaziale. La giunzione viene polarizzata inversamente e
completamente svuotata dai portatori di carica. Nei rivelatori a pixel ibridi,
ogni cella viene poi collegata all’elettronica di front-end dedicata attraverso la
tecnica di saldatura Bump Bonding. I rivelatori ibridi più densi attualmente
in funzione hanno celle elementari con dimensioni di 50µm.

Figura 1.1: Architettura tipica dell’elettronica di front-end

L’ elettronica di front-end amplifica e tratta il segnale ricevuto in modo
che possa essere inviato all’elettronica digitale. Un tipico canale di lettura è
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CAPITOLO 1. INTRODUZIONE 5

mostrato in figura 1.1. Nel sensore, la radiazione incidente genera una carica
che viene integrata da un preamplificatore (Charge Sensitive Amplifier). In
questo modo otteniamo un segnale in tensione proporzionale alla carica rive-
lata dal sensore. Il segnale attraversa un filtro passa alto ed uno o più filtri
passa basso, che filtrano il rumore e danno al segnale una forma opportuna.
Un comparatore confronta l’ampiezza del segnale con una tensione di soglia
regolabile. In questo modo viene generato un impulso di durata pari al tem-
po in cui il segnale di ingresso supera la tensione di soglia del comparatore.
L’impulso così generato dall’elettronica di front-end CMOS viene poi pro-
cessato dall’elettronica digitale per, ad esempio, contare il numero di eventi,
creare una cronologia degli eventi, misurare intervalli di tempo (Time to Di-
gital Conversion, T.D.C.) o la carica di una particella incidente, attraverso
la valutazione del Time Over Threshold (T.O.T.).

Molti chip di lettura per rivelatori a pixel funzionano nel seguente modo.
Ogni chip ha il suo contatore ed ogni contatore viene connesso ad ogni singolo
canale del rivelatore. Il contatore invia la “parola” relativa a quell’istante ad
ogni pixel il quale, nel caso di un evento, memorizzerà la parola in un registro
locale. Nel caso di una misura di T.O.T. , alla fine dell’intervallo di tempo,
verrà memorizzata la parola relativa su un altro registro. I dati raccolti da
ogni pixel vengono inviati alla logica di controllo, comune a tutta la matrice
di pixel, per poi essere spediti all’elettronica dedicata all’elaborazione dei
dati.

La risoluzione temporale del rivelatore dipende quindi dalla frequenza di
clock del contatore, che a sua volta dipenderà dal numero di interazioni al
secondo. Per esempio, nel HESR (High Energy Storage Ring) dell’esperi-
mento PANDA[Kugathasan] viene prevista una frequenza di interazione di
2 · 107s−1, quindi il tempo medio tra due interazioni è di 50ns. Per asso-
ciare il MVD (Micro Vertex Detector) con l’interazione corretta, viene ri-
chiesta una risoluzione inferiore ai 10ns, che viene garantita da un clock di
f ≈ 155MHz che garantisce una risoluzione temporale massima teorica di
σt = (fCK

√
12)−1 ≈ 1.9ns.

L’eventuale esigenza di un aumento della risoluzione temporale nella tec-
nica appena descritta comporta necessariamente un aumento della frequenza
di clock. Quest’operazione però ha dei limiti dovuti all’eccessiva dissipazione
di potenza per alte frequenze. Negli esperimenti di fisica delle alte energie,
la potenza dissipata dall’elettronica di front-end è infatti un parametro pri-
mario. Un circuito che dissipa molta potenza richiede un adeguato sistema
di raffreddamento ed un opportuno sistema di distribuzione delle alimenta-
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zioni. Questo porta ad un aumento del materiale da collocare nella zona
sensibile che, attraverso il fenomeno dello scattering multiplo, degrada la ri-
soluzione spaziale del rivelatore. E’ pertanto importante poter aumentare
eventualmente le prestazioni senza incrementare il consumo del chip.

Il secondo clock ad alta frequenza può essere generato da oscillatori se-
guendo due principi di funzionamento diversi: il primo è tenere gli oscillatori
sempre accesi, il secondo è accendere l’oscillatore solo quando viene registra-
to l’evento. Il primo caso comporterà ovviamente un consumo maggiore in
potenza nel tempo, quindi le frequenze di utilizzo non potranno essere ele-
vatissime, ma il vantaggio sarà di avere un circuito più stabile, che riduce
gli stress sulla rete di alimentazione. Il consumo di potenza è facilmente
prevedibile e può essere ottimizzato con condivisione dello stesso oscillatore
per i 4 pixel adiacenti tra loro (in modo da ridurre il consumo ed evitare
effetti indesiderati delle capacità parassite per collegamenti troppo distanti).
Inoltre, poiché l’oscillatore è sempre acceso, non ci sono particolari richieste
sui tempi di accensione dello stesso. Il secondo caso invece comporterà un
consumo medio minore e la possibilità di frequenze più elevate e quindi mag-
giore risoluzione, ma sarà più difficile fare una previsione sul consumo totale
(che dipenderà dal fattore di attività). Inoltre, le continue accensioni e spe-
gnimenti degli oscillatori favoriscono il rumore di commutazione (switching
noise) che può contaminare le prestazioni dei circuiti analogici e sottopone
la rete di alimentazione ad un elevato stress. Inoltre gli oscillatori non po-
tranno essere condivisi da più pixel e i tempi di accensione dovranno essere
estremamente rapidi.

Un altro vantaggio nella generazione locale del clock, risiede nel suo uti-
lizzo per il trasferimento dati. Infatti, senza un trigger esterno, in un tipico
esperimento delle alte energie si ha la necessità di trasmettere più di 10 mi-
lioni di eventi al secondo per cm2. Supponendo per semplicità di avere un
rivelatore con una superficie di 1cm2 e che ogni evento generi una stringa di
32 bit, è richiesta una banda in uscita di 320 Mbit al secondo. Usando 8
linee (che poi sono 16, usando il protocollo LVDS) queste dovranno trasferire
ognuna 40 Mbit al secondo. L’unico modo per diminuire le interconnessio-
ni sarà quindi aumentare la frequenza di trasferimento dati passando da un
sistema di trasferimento in parallelo ad uno seriale attraverso un serializza-
tore. Poiché il contatore ha frequenze relativamente basse, fornire al chip
un clock ad alta frequenza dall’esterno non è la scelta consigliata per ragioni
di affidabilità (è difficile mantenere integro un segnale ad alta frequenza) e
di consumo di potenza. La soluzione è moltiplicare il clock direttamente sul
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chip, partendo dal clock a bassa frequenza del contatore e facendo uso di un
PLL. Questo ha lo scopo di mettere in fase il clock generato da un oscillatore
locale con il clock a bassa frequenza generato esternamente.

In questo lavoro viene quindi studiata la possibilità di generare un segnale
di clock con oscillatori ad anello Single-Ended e Differenziali usando una
tecnologia UMC 110nm. Lo studio di questi circuiti è stato eseguito avendo
come obiettivo: dimensioni ridotte, minimo consumo di potenza, stabilità
rispetto alle variazioni di temperatura, alimentazione, processo e mismatch.
Inoltre, per poter meglio confrontare i due tipi di oscillatori, la lunghezza
del canale è stata tenuta fissa a 120nm. Le simulazioni sono state ottenute
attraverso il software Cadence, che è uno dei sistemi più diffusi e complessi
per la progettazione di circuiti integrati.

Dopo aver riportato i principi base sul funzionamento degli oscillatori,
vengono presentati gli effetti teorici relativi all’uso di tecnologie a canale cor-
to. Questi vengono poi confrontati con le simulazioni al computer, relativi
al funzionamento dei dispositivi usati in modo da verificarne l’influenza sul
comportamento globale del circuito. Di seguito viene riportato lo studio a
livello circuitale dei due tipi di oscillatori e il rispettivo comportamento in
funzione delle variazioni dei parametri tipici dei dispositivi usati. Dopo aver
effettuato il dimensionamento del circuito, l’oscillatore viene testato in diver-
se condizioni di temperatura, di alimentazione, di processo e di mismatch.
Infine i due oscillatori sono stati testati, sempre tramite simulazione, col-
legandoli ad un contatore e simulando delle misure di intervalli di tempo
(T.D.C.) e di ampiezza del segnale (T.O.T.).



Capitolo 2

Oscillatori

Gli oscillatori sono una parte integrante di molti sistemi elettronici. Essi sono
impiegati in innumerevoli applicazioni che spaziano dalla temporizzazione di
circuiti digitali e non, alla generazione di portanti per le telecomunicazioni,
agli strumenti elettromedicali, ecc. richiedendo diverse tipologie di oscillatori
e diversi parametri riguardo alle prestazioni. La progettazione di oscillatori
in tecnologia CMOS, affidabili e ad alte prestazioni, continua a sollevare
interessanti sfide tecnologiche. Gli oscillatori sono solitamente incorporati
nei sistemi phase-locked.

2.1 Considerazioni Generali

Un semplice oscillatore produce un’uscita periodica, solitamente sotto forma
di tensione. Mentre il segnale di uscita viene sostenuto indefinitivamente, il
circuito non è provvisto di segnale d’ingresso. Per capire come possa oscillare
autonomamente, bisogna richiamare i sistemi a feedback negativo. Sotto
particolari condizioni questi sistemi oscillano, quindi gli oscillatori possono
essere a loro volta assimilati ad amplificatori reazionati disegnati male.

Figura 2.1: Sistema retroazionato
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CAPITOLO 2. OSCILLATORI 9

Consideriamo un circuito con amplificazione unitaria e retroazione nega-
tiva come in Figura 2.1, dove

Vout

Vin
(s) =

H(s)

1 +H(s)
(2.1)

Se l’amplificatore è in grado di accumulare da solo tanto sfasamento alle
alte frequenze in modo tale che la retroazione totale diventi positiva, allora
può verificarsi l’oscillazione. Più specificatamente se per s = jω0 abbiamo
H(jω0) = −1, allora il guadagno ad anello chiuso si avvicina a infinito. Sotto
questa condizione, il circuito amplifica indefinitivamente la componente del
suo stesso rumore a ω0. Infatti una componente di rumore che a ω0 risenta
di un guadagno totale unitario e di uno sfasamento di 180°, ritorna al nodo
sottrattore come una replica negativa del segnale in ingresso. Subito dopo
la sottrazione dei due segnali, il segnale d’ingresso e quello della retroazione
incrementano la loro differenza. Quindi il circuito continua a rigenerare il
segnale, permettendo così alla componente ω0 del rumore di accrescere la sua
ampiezza.

Figura 2.2: Evoluzione del segnale nel tempo

Affinché il segnale cominci ad oscillare è necessario un guadagno di anello
unitario o più grande. Questa condizione può essere dedotta seguendo il
segnale lungo l’anello di retroazione passaggio dopo passaggio ed esprimendo
l’ampiezza dell’uscita dal nodo sottrattore come una serie geometrica (con
∠H(jω0) = 180°):

VX = V0 + |H(jω0)|V0 + |H(jω0)|2 V0 + |H(jω0)|3 V0 + · · · (2.2)

Se |H(jω0)| > 1, la sommatoria diverge mentre, se |H(jω0)| < 1, converge a

VX =
V0

1− |H(jω0)|
(2.3)
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Riassumendo, se un circuito con retroazione negativa ha un anello di guada-
gno che soddisfa le due seguenti condizioni:

|H(jω0)| > 1 (2.4)

∠H(jω0) = 180° (2.5)

allora il circuito può oscillare a ω0. Queste condizioni, che sono chiamate
“criteri di Barkhausen”, sono necessarie ma non sufficienti. Per assicurare
l’oscillazione in presenza di variazioni di temperatura e variazioni di processo,
tipicamente viene scelto un guadagno di anello almeno due o tre volte più
grande del valore minimo richiesto.

Il secondo criterio di Barkhausen può essere enunciato come ∠H(jω0) =
180° o come sfasamento totale di 360°. Questo non deve confondere: se il
sistema è stato disegnato per avere una retroazione negativa a basse fre-
quenze, allora produrrà uno sfasamento di 180° nel trasferimento del segnale
lungo l’anello di retroazione. ∠H(jω0) = 180° denota invece uno sfasamento
aggiuntivo dipendente dalla frequenza che assicura l’aumento del segnale ori-
ginale grazie al segnale di retroazione. Quindi le componenti diverse da ω0

verranno soppresse poiché non sono sfasate di 360°, lasciando così il circuito
libero di oscillare a ω0.

2.2 Oscillatore ad anello

Un oscillatore ad anello è costituito da una cascata di N celle di ritardo in
cui l’uscita dell’ultimo stadio va in ingresso al primo stadio, come mostrato
in figura 2.3. Il segnale quindi si propaga attraverso la catena ritornando al
punto di partenza con polarità opposta.

Figura 2.3: Struttura di un oscillatore ad anello single-ended
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Nelle strutture single-ended N deve essere dispari, mentre nelle architet-
ture differenziali è possibile utilizzare un numero pari di stadi. Indicato con
Td il tempo di ritardo del segnale attraverso una singola cella di ritardo, la
frequenza di oscillazione vale

fs−e =
1

2 ·N · Td
(2.6)

dove il fattore 2 a denominatore viene aggiunto nel momento in cui conside-
riamo Td come tempo di ritardo di un singolo fronte del segnale e ipotizziamo
uguali i tempi di ritardo dei due fronti del segnale.

Analizziamo il sistema nel dominio della frequenza. Il guadagno d’anello
del sistema in figura 1.3 vale

T (s) = A1(s)A2(s)....AN (s) = AN(s) (2.7)

supponendo di utilizzare amplificatori uguali. Per le condizioni di Barkhau-
sen, lo sfasamento totale deve essere multiplo di 2π, perciò lo sfasamento
introdotto da ogni stadio dovrà essere pari a 2kπ/N , con k intero. Risulta
quindi

∠A(jω0) =
2kπ

N
(2.8)

|A(jω0)|N = 1 (2.9)

Figura 2.4: Modello lineare di un oscillatore ad anello

La figura mostra l’equivalente lineare ai piccoli segnali del sistema in
figura 5.5. Ogni amplificatore è stato sostituito da una transconduttanza
−gm ed un carico RC. Ogni stadio fornisce quindi uno sfasamento pari a (π
+ θ). Il termine π è lo sfasamento dato dal guadagno invertente, mentre il
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termine θ è introdotto dal carico RC. Sostituendo lo sfasamento nella (5.7)
si ricava

(π + θ) =
2kπ

N
(2.10)

quindi
θ = ±

π

N
(2.11)

Il guadagno di una singola cella vale

A(jω) =
−gmR

1 + jωRC
(2.12)

e lo usiamo per ricavare lo sfasamento

∠A(jω0) = − arctan(RCω)± θ (2.13)

e poiché
∠A(jω0) = −(π + ω) (2.14)

risulta
arctan(RCω0) = θ (2.15)

da cui
ω0 =

tan θ

RC
(2.16)

La condizione sulla fase non pone vincoli particolari, poiché in generale il
sistema si autoassesta alla frequenza f0 = ω0/2π una volta chiuso in anello.
Applichiamo ora la condizione sul guadagno. Risulta

(
gmR√

1 +RCω0

)N = 1 (2.17)

da cui, ponendo RCω0 = tan θ, si ottiene

(gmR)N = (
√
1 + tan θ)N =

1

cosN θ
(2.18)

Poiché gm, R e θ sono tutte quantità positive per definizione, la prima
condizione di Barkhausen sul guadagno viene rispettata se

gmR ≥
1

cos θ
(2.19)
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Per un oscillatore ad anello a tre stadi la prima condizione viene rispettata
per gmR ≥ 2 ; per N = 4 invece viene rispettata per gmR ≥

√
2. Al crescere

del numero di stadi diminuisce quindi il guadagno richiesto e risulta più facile
mantenere un’oscillazione stabile. A causa della condizione gmR ≥ (cos θ)−1

non sembrerebbe possibile implementare un oscillatore utilizzando solo due
stadi. In realtà ciò non è vero. Infatti ogni amplificatore è modellizzato come
un amplificatore a singolo polo, mentre, sfruttando i poli non dominanti degli
amplificatori, è possibile realizzare un oscillatore a due stadi. È comunque
richiesto un guadagno elevato.

Figura 2.5: Differenza tra i tempi di salita tR e discesa tF e il tempo di ritardo
sui due fronti tPHL e tPLH

Un metodo alternativo per derivare un’equazione per la frequenza di oscil-
lazione è utilizzare il ritardo td di ogni singola cella, come visto all’inizio del
paragrafo. La difficoltà in questo metodo è determinare il valore di td in
funzione dei parametri del circuito, a causa delle sue caratteristiche non li-
neari e degli elementi parassiti di cui è costituito. Il ritardo di ogni stadio è
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definito come il tempo che intercorre tra quando l’ingresso raggiunge il suo
valore a metà dinamica e quando l’uscita raggiunge il proprio valore sempre
a metà dinamica, e può essere calcolato come il rapporto tra questo valore
di tensione VSW e il valore di slew rate ISS/C. Quindi

f =
ISS

2NVSWC
(2.20)

2.3 Jitter

In generale, i circuiti CMOS sono sensibili alle variazioni di temperatura
e della tensione di alimentazione, così come il rumore generato nei blocchi
fondamentali dei circuiti integrati (il rumore viene introdotto attraverso la
rete di alimentazione e il substrato). A causa di questi effetti, il tempo di
propagazione è variabile rispetto al suo valore nominale. Questa deviazione
si riflette nella variazione dei fronti di salita e discesa dell’impulso e viene
chiamata “Jitter”. Come si può vedere dalla figura 2.6, il jitter per il fronte
di salita è definito come un errore rms del tempo, ∆td

2
. Il valore normalizzato

del jitter è definito come il rapporto tra l’effettivo errore temporale e il valore
del ritardo: ∆tdrms

td
.

Figura 2.6: Jitter

Prendiamo in considerazione un VCO con un periodo nominale T0, e con
un errore temporale, su ogni periodo, Gaussiano, con media nulla e varianza
∆tV CO

2. Se questo errore viene espresso in termini di fase, ∆Φ = 2π∆t/T0,
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la varianza dell’errore della fase per ogni ciclo di oscillazione è data da

σ2Φ = (2π)2(
∆TV COrms

T0
)2 (2.21)

2.4 Variabili di processo

Nella progettazione dei circuiti integrati e nella fabbricazione di semicon-
duttori, una variabile di processo rappresenta una variazione da tre a sei
sigma dal valore nominale di un parametro dei transistor. Questa variazio-
ne può causare cambiamenti significativi nel duty cycle e nello slew rate dei
segnali digitali, e può talvolta portare al non funzionamento dell’intero siste-
ma. Queste variazioni nel processo di fabbricazione possono essere causate
da molteplici fattori quali minime variazioni di umidità o temperatura nelle
clean-room durante il trasporto dei wafer, oppure dovute alla posizione del
die rispetto al centro del wafer.

A differenza dei transistor bipolari, i MOSFET risentono delle variazioni
dei parametri tra differenti wafer e lotti. Nonostante i progressi tecnologici,
la grande irregolarità dei circuiti CMOS rimane una caratteristica con la
quale i progettisti analogici e digitali devono confrontarsi. Per facilitare il
lavoro di progettazione del circuito, gli ingegneri garantiscono un inviluppo
di prestazioni per i dispositivi restringendo l’intervallo entro cui variano i
parametri attraverso lo scarto dei wafer che cadono fuori dall’inviluppo.

Figura 2.7: Inviluppo delle prestazioni come funzione dei parametri di
processo
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Naturalmente, mentre i progettisti cercano di ridurre lo spazio entro cui
variano i parametri in modo da dedicarsi a progetti più complessi, gli inge-
gneri di processo sono interessati ad allargare l’inviluppo il più possibile per
ampliarne il campo. Per esempio, nell’attuale tecnologia CMOS, è comune
ottenere un ritardo sul gate che vari da un fattore due a uno con processo e
temperatura.

L’inviluppo delle prestazioni fornito ai progettisti viene adattato ai cir-
cuiti digitali e descritto dai “process corner”.

Figura 2.8: Process corner in funzione della velocità dei dispositivi CMOS

L’idea è di confinare l’inviluppo delle velocità dei transistor NMOS e
PMOS entro un rettangolo definito da quattro angoli: fast NFET e fast
PFET; slow NFET e slow PFET; fast NFET e slow PFET; slow NFET e
fast PFET. Ad esempio, i transitor che hanno un ossido di gate più sottile e
una tensione di soglia più bassa cadono vicino al corner veloce. I modelli di
dispositivi che corrispondono ad ogni corner sono estratti dai wafer i cui test
sulle strutture NMOS o PMOS mostrano un ampio o piccolo ritardo di gate,
quindi i corner sono scelti in modo da ottenere un campo accettabile. So-
lo i wafer che soddisfano tali specifiche sono dunque considerati accettabili.
La simulazione dei circuiti per diversi processi di corner e diversa tempe-
ratura è essenziale per determinare il campo entro il quale può variare il
funzionamento di un circuito.
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2.5 Mismatch

Lo studio dei circuiti ha sempre come ipotesi la perfetta simmetria dei di-
spositivi che lo compongono, quindi che hanno identiche proprietà e correnti
di bias. In realtà, dispositivi che nominalmente vengono dati per identici
manifestano un mancato accoppiamento dei parametri dovuto alle possibili
incertezze in ogni fase del processo di produzione.

Figura 2.9: Variazione globale e locale nelle dimensioni dei dispositivi.

Come illustrato in figura 2.9, le dimensioni del gate di un MOSFET su-
biscono variazioni casuali e microscopiche, quindi l’accoppiamento, tra di-
mensioni equivalenti di due transistor che sono identici, non è più rispettato.
Inoltre i dispositivi MOS presentano anche variazioni sulla tensione di soglia,
questo perché VTH è una funzione dei livelli di drogaggio nel canale e nel
gate, e questi livelli variano in modo casuale da un dispositivo a un altro.

Lo studio del mismatch, ovvero il disaccoppiamento tra diversi dispositivi,
si sviluppa in due fasi:

1. identificare e formulare i meccanismi che portano al mismatch tra i
dispositivi;
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2. analisi degli effetti del mismatch sulle prestazioni del circuito.

Sfortunatamente la prima fase è molto complessa e fortemente dipendente
dalla tecnologia di fabbricazione e di layout, richiedendo frequenti misure
effettive del mismatch. Per esempio, il mismatch raggiungibile tra conden-
satori è tipicamente considerato dello 0.1%, ma questo valore non deriva da
nessuna quantità fondamentale. Quindi consideriamo solo alcune tendenze
di base ed effetti intuitivi.

Esprimendo la caratteristica di un MOSFET in saturazione come

ID =
1

2
µCox

W

L
(VGS − VTH)

2, (2.22)

osserviamo che il mismatch tra le quantità µ, Cox, W , L, e VTH si riflette
nel mismatch tra le correnti di drain (per una data VGS) o tra le tensioni di
gate-source (per una data ID) di due transistor nominalmente identici. Intui-
tivamente ci aspettiamo che all’aumentare di W ed L, diminuisca rispettiva-
mente il loro relativo mismatch, %W/W e %L/L; di conseguenza dispositivi
più grossi presentano mismatch più piccoli. Un’osservazione molto importan-
te è che tutti i mismatch diminuiscono all’aumentare dell’area del transistor,
WL. Per esempio, se W aumenta , diminuiscono sia %W/W che %L/L.
Questo perché come WL aumenta, le variazioni casuali vengono mediate su
un numero più alto di valori riducendo così il valore di mismatch. Infatti se
consideriamo un dispositivo come tanti piccoli transistor in parallelo, ognu-
no con larghezza W0, allora possiamo scrivere la lunghezza equivalente del
canale come:

Leq ≈ (L1 + L2 + . . .+ Ln)/n. (2.23)

La variazione totale sul parametro L è data da

%Leq ≈ (%L2
1 +%L2

2 + . . .+%L2
n)

1

2/n (2.24)

=
(n%L2

0)

n
(2.25)

%L0√
n
, (2.26)

dove %L0 è la variazione statistica della lunghezza per un transistor con
larghezza W0. L’equazione mostra che per una data W0, al crescere di n, la
variazione di Leq decresce.
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Questi risultati possono essere estesi anche agli altri parametri del di-
spositivo. Per esempio, postuliamo che µCox e VTH subiscano un mismatch
inferiore se l’area del dispositivo aumenta. Il motivo risiede nella possibilità
di suddividere un grande transistor in una serie di transistor più piccoli colle-
gati in parallelo, dove ogni singola unità misura W0 e L0 con (µCox)j e VTHj .
Per i valori W0 e L0, come il numero dei singoli transistor cresce, (µCox) e
VTH sono mediati su un numero più grande, portando così ad un mismatch
inferiore tra i due transistor più grossi.

Eccetto per circuiti molto piccoli, è difficile prevedere analiticamente il
comportamento di un circuito a causa della combinazione degli errori di mi-
smatch di ogni transistor. L’impatto di queste variazioni casuali dei parame-
tri nel comportamento dei circuiti può essere studiato con simulazioni Monte
Carlo attraverso l’analisi di un grosso numero di casi con variazioni casuali dei
parametri dei dispositivi. L’analisi viene fatta tramite computer generando
un numero specifico di netlist che variano in modo casuale le caratteristiche
dei dispositivi. Ogni dispositivo del circuito viene modificato in accordo con
un modello di mismatch adatto al tipo di dispositivo. Tutte le netlist vengono
simulate e i risultati ottenuti riflettono la tolleranza di un circuito agli errori
di mismatch del dispositivo. In questo modo si può testare preventivamente
l’affidabilità e la robustezza del circuito rispetto ai processi di fabbricazione.



Capitolo 3

Effetti di canale corto

Il problema dei modelli delle tecnologie CMOS ha sempre perseguitato i pro-
gettisti di circuiti analogici, manifestandosi come discrepanza tra i risultati
delle simulazioni e quelli delle misure. La caratteristica legge quadratica de-
rivata per i MOSFET descrive con moderata precisione il funzionamento dei
dispositivi con lunghezza di canale minima più grande di 4µm, un valore
che corrisponde alle tecnologie in produzione nei primi anni ’80. Siccome
le dimensioni dei dispositivi sono progressivamente diminuite, raggiungendo
valori inferiori a 20nm, effetti che prima potevano essere trascurati necessita-
no ora di modelli più complessi al fine di raggiungere sufficiente accuratezza
nelle simulazioni.

Nelle tecnologie submicron gli effetti non più trascurabili sono moltepli-
ci. Il campo elettrico sotto l’ossido di gate non può più essere descritto in
un’unica dimensione. Inoltre, la velocità dei portatori di carica satura tra il
source e il drain del MOSFET, un effetto chiamato saturazione della velocità
dei portatori. Il risultato è una riduzione nella mobilità dell’elettrone, µn, e
di conseguenza un incremento della resistenza effettiva del canale. Siccome
la mobilità dell’elettrone diminuisce all’aumentare della temperatura, tale
effetto è talvolta chiamato “hot-carrier effect”.

Nel capitolo vengono descritti gli effetti di canale corto dal punto di vista
teorico, per poi verificare con simulazioni al computer l’entità e l’importanza
di questi effetti nel funzionamento dei transistor usati per implementare gli
oscillatori ad anello.

20
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3.1 Teoria dello Scaling

Le due principali ragioni del successo e utilizzo delle tecnologie CMOS sono
l’assenza di dissipazione di potenza statica nei circuiti digitali e la scalabilità
delle dimensioni dei MOSFET senza perdere in operatività. Con il termine
scaling si intende la riduzione in modo proporzionale delle dimensioni e del
valore dei parametri caratteristici di un MOSFET, e di come questa opera-
zione possa influenzarne le prestazioni. La teoria dello scaling ideale si basa
su tre regole:

1. riduzione di tutte le dimensioni laterali e verticali di un fattore k > 1;

2. riduzione della tensione di soglia e della tensione di alimentazione di
un fattore k;

3. incremento di tutti i livelli di drogaggio di un fattore k;

Figura 3.1: Scaling ideale di un transistor MOS

Poiché le dimensioni e le tensioni vengono ridotte dello stesso fattore,
tutti i campi elettrici nel transistor rimangono invariati, da qui il nome di
“constant-field scaling” (scaling a campo costante). Le quantità che vengono
ridotte di un fattore k sono quindi W , L, tox, VDD, VTH , e la profondità e il
perimetro delle giunzioni di source e drain. Esaminiamo la corrente di drain
in saturazione dopo lo scaling:

ID,scaled =
1

2
µn(kCox)(

W/k

L/k
)(
VGS

k
−

VTH

k
)2 (3.1)

=
1

2
µnCox

W

L
(VGS − VTH)

2 1

k
(3.2)

Osserviamo che la capacità del transistor di fornire corrente diminuisce di
un fattore k. Lo stesso risultato si ottiene anche per la corrente in regione
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di triodo. L’effetto che lo scaling ha sulle correnti ci fa capire che il suo
vantaggio non si trova nella maggiore disponibilità in corrente, ma risiede
nella riduzione della capacità e della dissipazione di potenza. La capacità
totale del canale diventa

Cch,scaled =
W

k

L

k
(kCox) (3.3)

=
1

k
WLCox. (3.4)

Per calcolare la capacità della giunzione di source/drain, prima analiz-
ziamo l’effetto dello scaling ideale sulla lunghezza ideale della regione di
svuotamento. Ricordiamo che questa lunghezza è data

Wd =

√

2εsi
q

(
1

NA
+

1

ND
)(φB + VR), (3.5)

dove NA e ND sono i due livelli di drogaggio della giunzione,

φB = VT ln(NAND/n
2
i ), (3.6)

e VR è la tensione di polarizzazione inversa (reverse-bias voltage). Il po-
tenziale di built-in, φB, è una debole funzione di NAND e infatti aumenta
solo se NAND viene ridotto di un fattore k2. Per ora, assumiamo VR & φB
ottenendo così

Wd,scaled ≈

√

2εsi
q

(
1

kNA
+

1

kND
)
VR

k
(3.7)

≈
1

k

√

2εsi
q

(
1

NA
+

1

ND
)VR (3.8)

Figura 3.2: Riduzione delle capacità della giunzione drain/source
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Quindi, come nelle altre dimensioni, la larghezza di ogni zona di svuota-
mento diminuisce di un fattore k, facendo aumentare del medesimo fattore
le capacità di svuotamento per unità di area.

Come illustrato nella figura 3.2 la capacità del piano inferiore della giun-
zione drain/source (per unità di area), Cj , aumenta di un fattore k. La
capacità laterale della giunzione (per unità di lunghezza), Cjsw, invece rima-
ne costante perché la profondità della giunzione è ridotta del fattore k. Segue
che

CS/D =
W

k

E

k
(kCj) + 2(

W

k
+

E

k
)Cjsw (3.9)

= [WECj + 2(W + E)Cjsw]
1

k
. (3.10)

Tutte le capacità quindi diminuiscono di un fattore di scaling.
Nelle applicazioni digitali, la riduzione del ritardo del gate e della dissipa-

zione di potenza sono fondamentali. Approssimando il ritardo di un inverter
CMOS a Td = (C/I)VDD, abbiamo

Td,scaled =
C/k

I/k

VDD

k
(3.11)

= (
C

I
VDD)

1

k
, (3.12)

dalla quale deduciamo che la velocità dei circuiti digitali può essere potenzial-
mente aumentata di un fattore di scaling. Riguardo alla dissipazione di po-
tenza, possiamo scrivere P = fCV 2

DD, dove f è la frequenza delle operazioni.
Quindi

Pscaled = f
C

k
(
VDD

k
)2 = fC

V 2
DD

k3
, (3.13)

se la frequenza e il numero dei gate nel circuito rimangono invariati. E’ da
notare che anche la densità del layout, ovvero il numero di transistor per
unità di area, viene ridotta di un fattore k2. La riduzione della potenza e del
ritardo e l’aumento della densità circuitale fanno dello scaling una pratica
molto utile nei sistemi digitali.

Consideriamo ora gli effetti di uno scaling ideale nei circuiti analogici.
Scrivendo la formula della trasconduttanza come

gm,scaled = µ(kC)
W/k

L/k

VGS − VTH

k
(3.14)
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= µCox
W

L
(VGS − VTH) (3.15)

notiamo come rimanga invariata se tutte le dimensioni e tensioni vengono
ridotte. Per calcolare l’impedenza di uscita in saturazione, per prima cosa
osserviamo che la larghezza della regione di svuotamento attorno al drain
diminuisce del fattore k, e quindi ∆L/L rimane costante. Siccome λ =
(∆L/L)/VDS, λ aumenta del fattore k e

rO,scaled =
1

kλ ID
k

(3.16)

=
1

λID
. (3.17)

Da questo risultato deduciamo che il guadagno intrinseco, gmrO, rimane
costante.

Figura 3.3: Effetto dello scaling sul pinch-off

L’effetto più grande dello scaling sui circuiti analogici è la riduzione del-
la tensione di alimentazione. Con uno scaling ideale, la massima tensione
permessa diminuisce di un fattore k, abbassando il range dinamico (definito
generalmente come la massima oscillazione della tensione diviso il suo rumo-
re totale nella banda d’interesse) del circuito. Per esempio, se il limite più
basso del range dinamico è limitato dal rumore termico, ridurre la VDD di un
fattore k significa diminuire il range dinamico dello stesso fattore perché la
transconduttanza e quindi il rumore termico rimangono costanti allo scaling.

Per ripristinare il range dinamico, la gm deve essere incrementata di un
fattore k2 perché il rumore termico delle tensioni e correnti diminuisce con√
gm. Quindi, siccome la riduzione della tensione richiede che VGS − VTH

diminuisca di un fattore k, osserviamo dalla gm = 2ID/(VGS − VTH) che la
ID deve aumentare dello stesso fattore, portando la dissipazione di potenza
a (VDD/k)(kID) = VDDIDD. Inoltre, da gm = µCox(W/L)(VGS − VTH), pos-
siamo concludere che, se la Cox è aumentata di un fattore k ed L e VGS sono
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ridotte dello stesso fattore, allora W deve essere aumentata di un fattore k
(mentre nello scaling ideale doveva essere ridotta!). Da questi esempi ricavia-
mo quindi che, per un range dinamico costante (limitato dal rumore termi-
co), lo scaling ideale di circuiti analogici richiede una dissipazione di potenza
costante e dispositivi a più alta capacità, (kW )(L/k)(kCox) = kWLCox.
Paradossalmente, se il limite basso del range dinamico viene determinato
dal rumore kbT/C allora, per mantenere costante lo slew rate nei circuiti
switched-capacitor, la corrente di bias deve essere aumentata di un fattore
k2 causando così un aumento nella dissipazione di potenza.

In pratica, la riduzione delle tecnologie devia considerevolmente dalla
teoria ideale a campo costante. Le tensioni di alimentazione e di soglia nei
MOS non sono state ridotte rapidamente come le dimensioni dei dispositi-
vi. Inoltre, molti effetti di canale corto (short channel effect) hanno invaso
il transistor, rendendo più difficile ottenere tutti i vantaggi che sarebbero
derivati dallo scaling ideale.

La riluttanza dei progettisti nell’utilizzare tensioni di alimentazione più
basse, e le fondamentali limitazioni nella diminuzione della tensione di soglia
dei MOS, hanno portato ad un altro scenario: scaling a tensione costante. In
questo caso, le dimensioni dei dispositivi diminuiscono del fattore k, i livelli
di drogaggio aumentano dello stesso fattore e le tensioni rimangono costanti
causando così l’aumento dei campi elettrici del fattore k. Alti campi elettrici
aumentano la possibilità di rottura del dispositivo oltre ad esasperare gli
effetti di canale corto. In realtà, la diminuzione delle tecnologie è stata seguita
da uno sviluppo parallelo tra tecnologie a tensione costante e quelle a campo
costante, richiedendo così una progettazione più innovativa e impegnativa
dei dispositivi in modo da garantirne affidabilità e prestazioni.

3.2 Effetti di canale corto

Per capire il bisogno di modelli più complessi nella descrizione del funziona-
mento dei dispositivi, studiamo brevemente alcuni dei fenomeni che si ma-
nifestano quando la lunghezza del canale è approssimativamente inferiore ai
3µm. Sotto queste condizioni, sono cinque i fattori che si allontanano dal
comportamento dello scaling ideale:

1. i campi elettrici tendono ad aumentare poiché la tensione di alimenta-
zione non viene ridotta proporzionalmente;
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2. il termine del potenziale built-in non può essere ridotto nè trascurato;

3. la profondità delle giunzioni di drain/source non può essere ridotta
facilmente;

4. la mobilità decresce all’aumentare del drogaggio del substrato;

5. la pendenza sottosoglia non è riducibile;

3.2.1 Variazione della tensione di soglia

La scelta della tensione di soglia è basata sulle prestazioni che devono avere
i dispositivi nelle tipiche applicazioni circuitali. Il limite superiore è appros-
simativamente fissato a VDD/4 per permettere la riduzione della velocità dei
gate digitali MOS. Il limite inferiore è invece determinato da diversi fatto-
ri: il comportamento sottosoglia, le variazioni di temperatura e processo,
dipendenza dalla lunghezza del canale.

Considerando il comportamento sottosoglia, la relativa corrente di drain
per dispositivi a canale lungo può essere espressa come

ID = µCd
W

L
V 2
T (exp

VGS − VTH

nVT
)(1− exp

−VDS

VT
), (3.18)

dove Cd =
√

εsiqNsub/(4φB) è la capacità della regione di svuotamento sotto
l’area di gate, VT = kbT/q, e n = 1 + (Cd/Cox). L’equazione rivela due
interessanti proprietà. La prima è che , come la VDS supera la VT di poche
volte, la ID diventa indipendente dalla tensione di source-drain e si riduce
alla relazione

ID = I0(exp
VGS

nV
). (3.19)

La seconda è che sotto queste condizioni, la pendenza della ID in scala
logaritmica è

∂(log10ID)

∂VGS
= (log10e)

1

nVT
. (3.20)

L’inverso di questa quantità è solitamente chiamato “pendenza sottosoglia”,
S:

S = 2.3VT (1 +
Cd

Cox
) V/dec. (3.21)

Per esempio, se Cd = 0.67Cox, allora S = 100mV/dec, indicando che un
cambiamento di 100mV nella VGS porta a una riduzione di 10 volte della
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corrente di drain. Al fine di spegnere il transistor riducendo la VGS sotto la
VTH e non prima, S deve essere la più piccola possibile e quindi il rapporto
Cd/Cox deve essere minimizzato.

La relativa grandezza costante di S limita la riduzione della tensione di
soglia. Ad esempio, un valore di S = 80mV/dec impone un limite inferiore di
400 mV per la VTH se la corrente a transistor spento deve essere grossomodo
cinque ordini di grandezza più bassa della corrente a transistor acceso.

Le difficoltà nella riduzione di VTH diventano ancora più serie se pren-
diamo in considerazione anche le variazioni di temperatura e processo. La
tensione di soglia presenta un coefficiente di temperatura di circa -1 mV/°K,
causando un cambiamento di circa 50 mV lungo il range commerciale di tem-
peratura (da 0 a 50°C). Le variazioni indotte dal processo sono anche di
circa 50 mV, facendo così crescere il margine di 100 mV. Per questo motivo
è difficile ridurre la VTH sotto diverse centinaia di millivolt.

Figura 3.4: Variazione della tensione di soglia con la lunghezza del canale

Un fenomeno interessante, che si osserva nei transistor “ridotti” , è la
dipendenza della tensione di soglia dalla lunghezza del canale. Transistor
fabbricati sullo stesso wafer, ma con differenti lunghezze di canale, portano
a un abbassamento della VTH con la riduzione di L. Il motivo è perché la
regione di svuotamento associata alle giunzioni di drain e source sporgono
considerevolmente nell’area del canale, riducendo con ciò la carica che viene
specchiata da quella sul gate. In altre parole, parte della carica nel substra-
to viene ora specchiata dalla carica che si trova nell’area di source e drain
piuttosto che dalla carica presente sul gate. Come conseguenza, la tensione
di gate necessaria per creare uno strato d’inversione diminuisce. Poiché la
lunghezza del canale non può essere accuratamente controllata durante la
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fabbricazione, questo effetto introduce una nuova variabile nella VTH . Ciò
implica che se la lunghezza del dispositivo aumenta tanto da ottenere una
resistenza di uscita più alta, allora la tensione di soglia aumenterà da 100 a
200mV.

Figura 3.5: Disponibilità di cariche nelle regioni di svuotamento

Un altro fenomeno di canale corto, relativo alla tensione di soglia, è il
“drain-induced barrier lowering”(BIDL). In condizione di “weak inversion”
(VGS < VTH), con l’aumento della tensione di gate, il potenziale superficiale
diventa più positivo attraendo portatori dalla regione di source [Figura 3.6].

Figura 3.6: DIBL in un dispositivo a canale corto

Nei dispositivi a canale corto, anche la tensione di drain rende la superficie
più positiva attraverso la creazione di un campo bidimensionale nella regione
di svuotamento. In sostanza, il drain introduce una capacità C ′

d che aumenta
il potenziale superficiale in maniera simile a Cd. Il risultato è che la barriera
al flusso delle cariche diminuisce e quindi anche la tensione di soglia, come si
può notare nella Figura 3.7
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La conseguenza principale del DIBL nella progettazione dei circuiti è la
degradazione dell’impedenza di uscita, argomento trattato più avanti.

Figura 3.7: Effetto del DIBL sulla caratteristica della corrente

3.2.2 Degradazione della mobilità causata dai campi ver-

ticali

Per grandi tensioni di gate-source, gli alti campi elettrici, sviluppati tra gate e
canale, confinano i portatori di carica in una regione ristretta sotto l’interfac-
cia ossido-silicio, portando a un numero maggiore di scattering nei portatori
e quindi riducendo la mobilità. Siccome lo scaling ha deviato sostanzialmente
dallo scenario a campo costante, i dispositivi a piccole geometrie subiscono
in modo significativo la degradazione della mobilità. Un’equazione empirica
usata per fare un modello di questo effetto è

µeff =
µ0

1 + θ(VGS − VTH)
, (3.22)

dove µ0 descrive la mobilità per bassi campi elettrici e θ è un parametro
di fit uguale a circa (10−7/tox) V −1. Se assumiamo che tox = 100Å, allora
θ ≈ 1V −1 e la mobilità comincerà a diminuire considerevolmente non appena
(VGS − VTH) supera i 100 mV. E’ da sottolineare che θ cresce al diminuire di
tox poiché i campi elettrici presenti nell’ossido diventano più forti.

Oltre alla riduzione della disponibilità di corrente e della trasconduttan-
za dei MOSFET, la degradazione della mobilità devia la caratteristica I/V
dal semplice comportamento quadratico. Più precisamente, mentre la legge
quadratica dei dispositivi genera nella sua corrente di drain solo armoniche
pari, in risposta a una tensione di gate-source sinusoidale, l’equazione della
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µeff prevede armoniche dispari. Infatti, scrivendo

ID =
1

2

µ0Cox

1 + θ(VGS − VTH)

W

L
(VGS − VTH)

2 (3.23)

e assumendo θ(VGS − VTH) ≪ 1, otteniamo

ID ≈
1

2
µ0Cox

W

L
[1− θ(VGS − VTH)](VGS − VTH)

2 (3.24)

≈
1

2
µ0Cox

W

L
[(VGS − VTH)

2 − θ(VGS − VTH)
3]. (3.25)

Questa è una rozza approssimazione ma rivela nella corrente di drain armo-
niche superiori.

La degradazione della mobilità causata dagli elevati campi influisce anche
sulla trasconduttanza dei dispositivi.

3.2.3 Saturazione della velocità

La mobilità dei portatori dipende anche dal campo elettrico laterale nel ca-
nale, il quale comincia a diminuire quando il campo raggiunge valori di circa
1V/µm. Siccome la velocità dei portatori v = µE, allora v si avvicina a un
valore di saturazione di circa 107cm/s per campi sufficientemente alti. Poiché
i portatori entrano nel canale dal source e accelerano verso il drain, questi
possono raggiungere la velocità di saturazione in un punto lungo il canale.
Nel caso estremo in cui i portatori si spostino lungo tutto il canale a velocità
di saturazione, allora si può scrivere

ID = vsatQd = vsatWCox(VGS − VTH) (3.26)

E’ interessante notare come la corrente di drain di un MOSFET a piccolo
canale, che opera nella zona di saturazione, aumenti linearmente con VGS e
non dipenda dalla lunghezza del canale. Infatti, come mostrato in Figura
3.8, la caratteristica dei dispositivi con L < 1µm rivela la presenza della
saturazione della velocità perché ad incrementi uguali in (VGS−VTH)seguono
incrementi approssimativamente uguali in ID. Inoltre si può ricavare che
gm = vsatWCox , concludendo così che la transconduttanza è una funzione
debolmente dipendente dalla corrente di drain e dalla lunghezza del canale,
in regime di velocità di saturazione.
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Figura 3.8: Effetto della saturazione della velocità sulla caratteristica della
corrente di drain

Sotto tipiche condizioni di bias, nei MOSFET si verifica la saturazione
della velocità, mostrando una caratteristica con un comportamento tra il
lineare e il quadratico. Un’importante conseguenza è che al crescere di VGS

la corrente di drain satura molto prima del pinch-off. Come mostrato in
Figura 3.9, i portatori raggiungono la velocità di saturazione se VDS supera
VD0 < VGS − VTH , portando a una corrente costante ben più bassa rispetto
a quella ottenuta nel caso in cui il dispositivo saturi per VDS > VGS − VTH .

Figura 3.9: Anticipazione nel raggiungimento della regione di saturazione

Inoltre, come illustrato in Figura 3.10, poiché un incremento nella VGS

corrisponde a un incremento più piccolo della ID, rispetto al caso senza sa-
turazione della velocità, risulta evidente che la trasconduttanza sia più bassa
rispetto a quella prevista dalla legge quadratica.
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Figura 3.10: Riduzione della transconduttanza

Una compatta e versatile equazione sviluppata per rappresentare la velo-
cità di saturazione nella ID in regione di saturazione è

ID = WCoxvsat
(VGS − VTH)2

VGS − VTH + 2vsatL
µeff

. (3.27)

Allo stesso modo viene ricavata l’equazione per la tensione di drain-source
nel punto iniziale della regione di saturazione anticipata:

VDS,sat =
2µeffL(VGS − VTH)

2µeffL+ VGS − VTH
. (3.28)

L’equazione di ID appena ricavata fornisce due risultati interessanti. Primo,
per grandi valori di L o di vsat, l’espressione si riduce alla ben nota relazione
quadratica. Secondo, se la tensione di overdrive, (VGS − VTH), è così piccola
da poter approssimare il denominatore a 2vsatL/µeff con µeff ≈ µ0, allora
il dispositivo segue ancora il comportamento quadratico anche per valori
relativamente piccoli di L. Per esempio, se vsat ≈ 10−7cm/s, L = 0.25µm
e µ0 ≈ 350cm2/V/s, otteniamo 2vsatL/µ0 ≈ 1.43V , dimostrando che per
tensioni di overdrive di qualche centinaia di millivolt, il funzionamento del
transistor è molto vicino alla legge quadratica.

L’equazione della corrente può essere ulteriormente semplificata andando
a sostituire la variabile di µeff portandoci a risultati aggiuntivi. Riscriviamo
quindi l’equazione andando a sostituire il termine µeff :

ID = WCoxvsat
(VGS − VTH)2

VGS − VTH + 2vsatL
µ0

[1 + θ(VGS − VTH)]
(3.29)
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= WCoxvsat
(VGS − VTH)2

2vsatL
µ0

+ (1 + 2vsatLθ
µ0

)(VGS − VTH)
(3.30)

=
1

2
µ0Cox

W

L

(VGS − VTH)2

1 + ( µ0

2vsatL
+ θ)(VGS − VTH)

. (3.31)

Questa equazione implica che la degradazione della mobilità, sia con i campi
verticali che con quelli laterali, può essere rappresentata aggiungendo i termi-
ni µ0/(2vsatL) e θ. Quindi, i risultati ottenuti per la degradazione di mobilità
nella corrente di drain possono essere applicati anche in questo caso. Per
esempio, la corrente di drain contiene termini non lineari di ordine elevato.
L’equazione ottenuta inoltre predice il comportamento della trasconduttanza.

3.2.4 Effetto “Hot Carriers”

Nei MOSFET a canale corto, possono verificarsi alti campi elettrici laterali se
vi è un’alta tensione tra gate e source. Mentre la velocità media dei portatori
satura per alti campi elettrici, quella istantanea, e quindi l’energia cinetica
dei portatori, continua a crescere, specialmente nel tratto di accelerazione
verso il drain. Questi vengono chiamati portatori “hot”.

Nelle vicinanze della regione di drain, i portatori hot possono colpire gli
atomi di silicio ad alte velocità dando luogo ad una ionizzazione per impatto.
Il risultato è che vengono generati nuovi elettroni, che vengono assorbiti dal
drain, e nuove lacune assorbite dal substrato, generando cosi’ una corrente
limitata tra drain e substrato. Se i portatori acquisiscono un’energia molto
alta, questi possono essere iniettati nell’ossido di gate e addirittura arrivare
al suo terminale, introducendo così una corrente di gate. Le correnti di
substrato e di gate sono spesso misurate per studiare gli effetti dei portatori
“hot”.

La riduzione delle dimensioni delle tecnologie ha tra i suoi obiettivi la mi-
nimizzazione degli effetti di “hot carriers”. Queste limitazioni e altri fenomeni
di rottura rendono inevitabile la riduzione della tensione di alimentazione.

3.2.5 Variazione dell’impedenza di uscita con la tensio-

ne di Drain-Source

Nei modelli di modulazione del canale per mezzo di una singola costante λ,
abbiamo assunto che l’impedenza di uscita del transistor, r0, sia costante nella
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regione di saturazione. In realtà r0 varia con la VDS. Al crescere della VDS, e
con il movimento del punto di pinch-off verso il source, la velocità alla quale la
regione di svuotamento attorno al source diventa più ampia diminuisce, come
conseguenza si osserva un alto incremento dell’impedenza di uscita. Questo
effetto, che viene illustrato in figura 3.11, è molto simile alla variazione della
capacità di una giunzione p-n polarizzata inversamente: per una piccola
tensione di polarizzazione, la lunghezza della regione di svuotamento è molto
dipendente dalla tensione applicata alla giunzione, mentre, con una elevata
tensione di polarizzazione, lo è poco.

Figura 3.11: Decremento nella lunghezza del canale per piccola e grande VDS

In questo regime, l’impedenza di uscita può essere approssimata a

r0 =
2L

1− #L
L

1

ID

√

qNB

2εsi
(VDS − VDS,sat), (3.32)

dove VD,sat è la tensione di drain-source all’inizio del pinch-off.
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Nei dispositivi a canale corto, al crescere ulteriore della VDS, l’abbassamento
della barriera di drain, BIDL, diventa significativo, riducendo così la tensione
di soglia e incrementando la corrente di drain. Questo effetto cancella appros-
simativamente la relazione scritta per r0, facendo raggiungere all’impedenza
d’uscita un valore relativamente costante. Per valori sufficientemente alti
di tensione di gate, la ionizzazione per impatto vicino al drain produce una
grande corrente (che scorre dal drain al substrato), abbassando in sostanza
l’impedenza di uscita. Il comportamento complessivo della r0 è tracciato in
figura 3.12.

Figura 3.12: Variazione della resistenza d’uscita come funzione di VDS

La variazione della r0 dà luogo in molti circuiti a fenomeni di non linearità.
In un op-amp cascode, per esempio, al variare della tensione di uscita, varia
anche l’impedenza di uscita del dispositivo cascode e quindi anche il guadagno
in tensione del circuito. Inoltre, la ionizzazione ad impatto limita il guadagno
massimo che può essere ottenuto da una struttura cascode perché introduce
una resistenza di piccolo segnale tra drain e substrato piuttosto che tra drain
e source.

3.3 Simulazioni con un processo CMOS 110nm

Poiché i transistor che usiamo sono realizzati con un processo CMOS 110nm,
è necessario verificarne il funzionamento per quantificare gli effetti di canale
corto e dello scaling sugli oscillatori.
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Figura 3.13: Circuito di test

Dopo aver impostato il circuito usato in questa simulazione, abbiamo
verificato la consistenza delle equazioni di corrente rispetto ai dati simulati.
Il circuito è semplicemente costituito da un transistor NMOS con il source
connesso a terra, il drain a VDD e il gate connesso a un generatore di tensione
VGS, Figura 3.13.

Verifichiamo le ipotesi riguardo al funzionamento del transistor, proprio
a causa della tecnologia usata e della dimensione del canale L = 120nm,
dimensione che si può inserire di diritto nelle ipotesi del modello a canale
corto.


















 



    

Figura 3.14: Dipendenza della corrente di drain da W

Fissata la tensione VDD = 1.2V e VGS = 1.2V , facciamo variare il para-
metro Wn con L = 120nm. Come si può vedere dalla Figura 3.14 , la corrente
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rispetta la dipendenza dei modelli classici dalla larghezza del canale. Soffer-
miamoci con più attenzione sui valori di corrente ottenuti confrontandoli con
quelli teorici.

La prima equazione che richiamiamo è quella per la saturazione di velo-
cità:

ID = vsatWCox(VGS − VTH). (3.33)

I valori usati per il calcolo sono: vsat = 105m/s, VGS = VDD = 1.2V e
VTH = 0.34V . Il valore di Cox viene ricavato da

Cox =
ε0
tox

, (3.34)

dove la costante dielettrica dell’ossido di silicio ε0 = 3.45 · 10−11F/m e tox =
2.2nm, che è lo spessore dell’ossido di gate. Per Wn = 3µm troviamo una
corrente di 4.04mA a differenza di quella simulata che misura 1.7mA.
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Figura 3.15: Modello classico e con saturazione della velocità a confronto

Per usare il modello classico, dobbiamo prima ricavare il valore della
mobilità degli elettroni per bassi campi elettrici. Usando lo stesso circuito di
figura 3.13, fissiamo VGS = VDD = 0.4V , in modo che i campi elettrici siano
bassi, e misuriamo la corrente erogata dal transistor durante la simulazione.
Per ricavare il valore della mobilità è quindi sufficiente sostituire i valori
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nell’equazione

µn =
2IDL

CoxW (VGS − VTH)2
. (3.35)

Con L = 120nm, Cox = 15.7mF/m2, W = 3µm, VTH = 0.34V e ID =
6.62µA, valore ottenuto dalla simulazione, ricaviamo µn = 0.056m2/(V · s).
Per le lacune invece, simulando con un transistor PMOS, otteniamo µp =
0.025m2/(V · s).

Usando il modello classico

ID =
1

2
µnCox

W

L
· (VGS − VTH)

2, (3.36)

con il valore della mobilità appena ottenuto, andiamo incontro a risultati peg-
giori: ID ≈ 8.19mA. In figura 3.15 si possono osservare le correnti ottenute
insieme ai risultati della simulazione.

Usiamo allora un’equazione per correnti con saturazione della velocità
più completa, in quanto contiene l’effetto di degenerazione della mobilità dei
portatori:

ID =
1

2
µnCox

W

L
·

(VGS − VTH)2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − VTH)

, (3.37)

dove θ = (10−9/tox)V −1. Questa equazione ci restituisce valori molto più
vicini a quelli simulati ma sempre leggermente sovrastimati, infatti per Wn =
3µm abbiamo una corrente di circa 2.4mA.

L’equazione quadratica classica dà risultati migliori se consideriamo gli
effetti di degenerazione della mobilità,

ID =
1

2
µnCox

W

L

(VGS − VTH)2

1 + θ(VGS − VTH)
. (3.38)

Infatti, per lo stesso valore di Wn, la corrente è di 5.84mA. In figura 3.16,
vediamo le due equazioni con degenerazione della mobilità messe a confronto
con i dati simulati. Il modello con saturazione della velocità e degenerazio-
ne della mobilità, per quanto sia il modello che meglio predice i valori di
corrente, non restituisce valori esatti. Il motivo può essere ricercato nelle
grandi tensioni usate, rispetto alle dimensioni del dispositivo, e quindi ne-
gli alti campi elettrici generati. Questi sono responsabili del fenomeno di
svuotamento del polisilicio sotto l’ossido di gate che ha l’effetto di aumentare
virtualmente lo spessore di ossido e, quindi, di diminuirne la capacità.
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Figura 3.16: Correnti con effetto di degenerazione della mobilità

In realtà lo spessore fisico dell’ossido rimane costante, ma usiamo un
parametro di fit per prendere in considerazione gli effetti di canale corto
sulle capacità del transistor che sarebbe complesso descrivere in via analitica.
Modifichiamo quindi il valore di Cox con un termine correttivo che chiamiamo
%tdep:

Cox =
ε0

tox +%tdep
. (3.39)

Otteniamo così la seguente equazione modificata:

ID =
1

2
µn ·

ε0
tox +%tdep

·
W

L
·

(VGS − VTH)2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − VTH)

. (3.40)

Risultati con un errore inferiore all’1%, rispetto alla simulazione, vengono
ottenuti per Wn > 1um con un valore di %tdep = 734pm. Per dimensioni di
Wn < 1um, la corrente cresce sensibilmente a causa di altri effetti di canale
corto non lineari, quindi il parametro di fit %tdep diminuisce il suo valore.
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Figura 3.17: Corrente con svuotamento del polisilicio

Nella figura 3.17 possiamo vedere la retta ottenuta e i dati simulati. Il
valore di %tdep è stato ottenuto semplicemente dividendo il valore sperimen-
tale per quello del modello usato con W = 3µm, in modo da “calibrare”
l’andamento della retta sui dati simulati.


























     

Figura 3.18: Corrente di drain in funzione della VGS

Diverso è il caso della dipendenza dalla tensione di gate dove, una volta
che il transistor viene acceso, la corrente aumenta in modo lineare con la VGS
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invece che con la nota dipendenza quadratica, come mostrato in figura 3.18.
Quindi scartiamo a priori l’equazione quadratica e mettiamo a confronto il
modello ottenuto con i dati simulati.

La dimensione scelta come larghezza del canale è Wn = 500nm. Per
questa dimensione, gli effetti di svuotamento del canale possono modificare il
loro comportamento rispetto alla condizione Wn = 3µm, quindi sicuramente
il valore del termine %tdep dovrà essere aggiornato. Infatti con Wn = 500nm,
per ottenere una corrente simulata di ID = 315.7mA, %tdep = 575pm.

Per quanto la tensione di soglia del transistor usata finora sia rimasta
invariata, utilizzare lo stesso valore, per ricavare la corrente in regione di
saturazione, porta a dei risultati poco precisi se non per VGS massima. In-
seriamo quindi nell’equazione un altro parametro di fit %VTH relativo alla
variazione virtuale della tensione di soglia

ID =
1

2
µn

ε0
tox +%tdep

·
Wn

L

(VGS − (VTH −%VTH))2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − (VTH −%VTH))

. (3.41)
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Figura 3.19: Due modelli a confronto

I valori usati sono: V TH = 340mV , %VTH = 40mV , mentre %tdep =
735pm. I risultati ottenuti sono rappresentati in figura 3.19, dove si può
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vedere che, anche se i risultati per VGS = 1.2V sono molto simili a quelli si-
mulati, per i restanti valori della tensione di gate, il modello senza il termine
correttivo della tensione di soglia risulta sottostimato, a differenza del model-
lo con il termine correttivo %VTH che dà dei buoni risultati per VGS > VTH .
In questa regione, oltre i 500mV di VGS si ha un errore percentuale inferiore
all’unità.

Infine, abbiamo simulato la caratteristica I-V del transistor NMOS con
Wn = 500n, dove in Fig.3.20 ne troviamo il grafico.

 



 

 

 

 

 

 

 






















     

Figura 3.20: Caratteristica I-V

Le dimensioni che useremo per implementare gli oscillatori ad anello non
permetteranno di trascurare gli effetti di canale corto, rendendo difficile la
costruzione di un modello matematico generale che possa essere applicato
ai diversi casi studiati. I valori dei parametri correttivi aggiunti non posso-
no essere mantenuti costanti proprio a causa della non linearità degli effet-
ti descritti in questo capitolo, spesso dipendenti in maniera indiretta dalle
dimensioni di Wn.



Capitolo 4

Oscillatori Single-Ended

La struttura più semplice per un oscillatore ad anello è quella single-ended.
Questa architettura è solitamente preferita a quella differenziale per la sua
semplicità e per la bassa dissipazione di potenza, dovuta al ridotto numero
di elementi attivi.

La cella di ritardo più usata negli oscillatori single-ended è un inverter
CMOS che consiste in un transistor NMOS e un altro PMOS. Questo tipo di
cella però non prevede alcun modo per controllare il suo funzionamento. Un
metodo di controllo può essere inserito in diversi modi, ad esempio variando
la resistenza dell’inverter con la variazione del carico (Figura 4.1), oppure
variando la tensione di alimentazione. Il metodo più usato è aggiungere due
transistor all’inverter, il circuito ottenuto si chiama current starved inverter.

Figura 4.1: Controllo a carico capacitivo e a carico resistivo

Sebbene il controllo della frequenza attraverso la tensione di alimentazio-

43
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ne sia un metodo applicabile anche alle architetture differenziali, usare basse
tensioni ha come risultato la riduzione dell’ampiezza del segnale in uscita.
Questa causa una riduzione nelle prestazioni del phase noise e il circuito di-
venta più sensibile ai disturbi che arrivano dall’alimentazione a dalla terra.
Inoltre il cambiamento dell’alimentazione causa lo spostamento dei livelli in
continua, effetto poco desiderabile in questo tipo di circuiti.

I difetti di questa architettura sono la maggiore sensibilità ai problemi del
modo comune, come il rumore, e le variazioni della tensione di alimentazione
e del substrato, inoltre l’uscita non garantisce il 50% di duty cycle ed è più
sensibile alle variazioni di processo e di temperatura.

4.1 Inverter CMOS

Un inverter CMOS è costituito da due transistor MOS accoppiati, uno a
canale N e l’altro a canale P. Il substrato di ciascun transistor è collega-
to al source rispettivo in modo da evitare l’effetto Body. Per descrivere il
funzionamento del circuito, prendiamo in considerazione i due casi distinti
corrispondenti ai due livelli logici (0 e 1) che, in tensione, equivalgono a 0V
(terra) e 1.2V (V DD) in ingresso.

Figura 4.2: Inverter CMOS

In entrambi i casi consideriamo il transistor M2 a canale N come driver,
e il transistor M1 a canale P come carico. Quando Vin = 0V, la VGS2 = 0V
e il transistor M2 viene considerato spento, invece la VGS1 = 1.2V quindi il
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transistor M2 è acceso e porta l’uscita a 1.2V. Quando invece Vin = 1.2V il
funzionamento dei transistor sarà opposto al caso precedente e quindi l’uscita
sarà di 0V. La caratteristica di trasferimento completa dell’inverter CMOS
può essere ottenuta considerando le diverse zone di funzionamento dei due
transistor. Poniamo: Kp =

1
2µpCox

W
L e Kn = 1

2µnCox
W
L ; un inverter CMOS

è progettato in modo da avere uguali tensioni di soglia tra i due transistor,
V t1 = Vt2 = Vt in modo da accendersi rispettivamente alle stesse condizioni, e
con Kn = Kp = K in modo che i transistor eroghino la stessa corrente. Una
volta bilanciati i transistor, la caratteristica dell’inverter può essere divisa in
5 modi di funzionamento.

Figura 4.3: Le cinque zone di funzionamento dell’inverter

Gli estremi del valore di tensione in uscita sono appunto i due valori estre-
mi di ingresso. Nella zona centrale della caratteristica, si può riconoscere un
tratto a pendenza verticale che, per ragioni di simmetria, è in corrispondenza
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del valore VDD

2 in ingresso, mentre in uscita è compreso tra Vout =
VDD

2 + Vt

e Vout = VDD

2 − Vt . Questa è la regione in cui entrambi i transistor sono
in saturazione. Aumentando la Vin oltre VDD

2 , M1 rimane in saturazione,
mentre M2 entra nella regione di triodo.

Per ricavare il valore di VinH , eguagliamo le correnti dei due transistor
tenendo conto del proprio modo di funzionamento. M1 è in saturazione e
quindi scriveremo

iD1 = K(VDD − Vin − |Vt|)2, (4.1)

mentre M2 è in regione di triodo e quindi la sua corrente sarà

iD2 = K
[

2 (Vin − Vt) Vout − V 2
out

]

, (4.2)

quindi
2 (Vin − Vt) Vout − V 2

out = (VDD − Vin − |Vt|)2. (4.3)

Derivando ambo i membri si ottiene

2 (Vin − Vt)
dVout

dVin
+ 2Vout − 2Vout

dVout

dVin
= −2 (VDD − Vin − Vt) (4.4)

dove sostituiamo Vin = VinH e dVout

dVin
= −1 in modo da ottenere come risultato

Vout = VinH −
VDD

2
(4.5)

che, sostituito nell’equazione delle correnti, ci fa arrivare a

Vin =
1

8
(5VDD − 2Vt) . (4.6)

Per calcolare VinL si può usare lo stesso procedimento, oppure si può
ottenere tramite la relazione di simmetria

VinH −
VDD

2
=

VDD

2
− VinL (4.7)

sostituendo V inH si ottiene

VinL =
1

8
(3VDD + 2Vt) . (4.8)
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Figura 4.4: Corrente in funzione della tensione d’ingresso

L’inverter non è percorso da corrente quando si trova nei due modi di
funzionamento stabili, quindi quelli appartenenti ai due livelli logici, perché
uno dei transistor sarà spento e quindi simulerà un circuito aperto. La cor-
rente invece è massima quando i due transistor sono in saturazione, ovvero
per Vin = VDD

2 , ed è responsabile della dissipazione di potenza durante il
funzionamento dinamico dell’inverter; infatti, com’è noto, P = iVDD. Co-
me abbiamo osservato, il valore della corrente non sarà costante durante la
transizione tra i due stati logici e quindi interverranno le capacità apparte-
nenti al transistor insieme a quelle di un eventuale carico. La carica elettrica
trasferita durante una transizione di stato sul gate è Q = CoutVDD, quindi
durante un periodo T la corrente sarà di CoutVDD

T ; la potenza spesa è quindi

P = fCoutV
2
DD (4.9)

dove f è la frequenza di commutazione dell’inverter.
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Figura 4.5: Segnale in ingresso e in uscita

4.1.1 Dinamica e Tempo di ritardo

Studiamo in maniera più dettagliata il funzionamento dinamico del circuito,
quindi colleghiamo all’uscita dello stesso un carico capacitivo CL e mandiamo
in ingresso un impulso ideale (tempi di salita e discesa nulli). Il segnale in
uscita subisce un ritardo dovuto alle capacità parassite del circuito (Figura
4.5).

Figura 4.6: Circuito equivalente durante la scarica del condensatore

Poiché il circuito viene considerato simmetrico, sotto l’ipotesi che i due
transistor siano bilanciati, i tempi di salita e di discesa risulteranno uguali. Ai
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fini dell’analisi basterà studiare uno solo dei due processi di commutazione.
Prendiamo in considerazione il fronte di salita, ovvero quando al tempo t = 0
l’ingresso passa da 0V a VDD, accendendo così il transistor. L’istante prima
della transizione i condensatori sono carichi a VDD e quindi anche il valore
della tensione di uscita. Al momento della transizione, la tensione d’ingresso
passa a VDD mandando in interdizione il transistor M1. La figura 4.7 mostra
la traiettoria del punto di lavoro nell’istante della transizione.

Figura 4.7: Traiettoria del punto di lavoro quando l’ingresso va alto e C si
carica su M2

M2 è in saturazione e fa scorrere una corrente molto grande facendo sca-
ricare le capacità. Il valore della corrente rimane costante fino a quando la
tensione di uscita non raggiunge il valore di VDD − Vt mandando il transi-
stor in regione lineare o di triodo. Chiamiamo questo intervallo di tempo di
scarica dei condensatori tPHL1 e possiamo definirlo come

tPHL1 =
CVc

i
=

C [VDD − (VDD − Vt)]

Kn (VDD − Vt)
2 =

CVt

Kn (VDD − Vt)
2 (4.10)

Quando il transistor entra in regione di triodo la corrente non è più costan-
te, quindi la seconda porzione di scarica delle capacità, descritte dal tempo
tPHL2, viene ricavata dall’equazione

iD2dt = −CdVout (4.11)
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Kn

[

2 (VDD − Vt) Vout − V 2
out

]

dt = −CdVout (4.12)

−
Kn

C
dt =

1

[2 (VDD − Vt)Vout − V 2
out]

dVout =
1

2 (VDD − Vt)

dVout
1

2(VDD−Vt)
V 2
out − Vout

(4.13)
Il tempo tPHL2 corrisponde all’intervallo necessario al segnale in uscita per
scendere da (VDD − Vt) a VDD

2 , che saranno quindi gli estremi d’integrazione
del secondo membro

−
Kn

C
tPHL2 =

1

2 (VDD − Vt)

ˆ

VDD
2

(VDD−Vt)

dVout
1

2(VDD−Vt)
V 2
out − Vout

= (4.14)

=
1

2 (VDD − Vt)

[

ln

(

−1 +
Vout

2 (VDD − Vt)

)

− ln(Vout)

]

VDD
2

(VDD−Vt)

(4.15)

tPHL2 =
C

2Kn (VDD − Vt)
ln

(

3VDD − 4Vt

VDD

)

(4.16)

Il tempo di scarica complessivo sarà quindi

tPHL = tPHL1 + tPHL2 (4.17)

=
C

Kn (VDD − Vt)

[

Vt

VDD−Vt
+

1

2
ln

(

3VDD − 4Vt

VDD

)]

(4.18)

L’analisi per il fronte basso dell’impulso, e quindi il relativo tempo di
salita tPLH , si esegue in modo analogo e porta al medesimo risultato a parte
la sostituzione di Kn con Kp

tPLH =
C

Kp (VDD − Vt)

[

Vt

VDD−Vt
+

1

2
ln

(

3VDD − 4Vt

VDD

)]

(4.19)

Per le ipotesi fatte sulla simmetria dei transistor, possiamo quindi affer-
mare che tP = tPHL = tPLH , risultando evidente la relazione tra la frequenza
di un oscillatore a N stadi ed il ritardo di propagazione di un singolo inverter
CMOS:

f =
1

2 · tP ·N
(4.20)
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4.1.2 Modello Digitale

Un altro modo di ricavare i tempi di salita e di discesa del segnale è farne il
modello con resistenze e capacità parassite (Figura 4.8). In questo modo si
può notare come i tempi di carica e scarica delle capacità siano proporzionali
alla classica costante di tempo di un circuito RC.

Figura 4.8: Modello digitale

Quindi per il fronte alto avremo

Vout(t) = VDDe
−

t
τn , τn = RnCtot (4.21)

tPHL = ln(2)τn, (4.22)

dove il ln2 deriva dal valore di uscita richiesto uguale a VDD/2, mentre per
il fronte basso

Vout(t) = VDD[1− e
−

t
τp ], τp = RpCtot (4.23)

tPLH = ln(2)τp (4.24)

dove τn e τp sono i ritardi di propagazione intrinseci del singolo inverter.
La massima frequenza che l’inverter riuscirà a trasmettere sarà data

dall’inverso della somma dei due ritardi

fmax =
1

(tPHL + tPLH)
=

1

ln2 (τn + τp)
=

1

ln2 · Ctot · (Rn +Rp)
(4.25)
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Resistenza d’uscita Nel modello digitale, l’ingresso compie la transi-
zione tra i due livelli logici di tensione istantaneamente. Quando la tensione
sul gate passa da 0 a 1.2 V, il transistor M2 (NMOS) viene mandato in satu-
razione fornendo la corrente di drain relativa ai valori di VGS = VDS = 1.2V
come si vede in Fig. 4.9. La corrente seguirà la curva per VGS = 1.2V por-
tando il valore di VDD a 0. Possiamo quindi considerare come media della
resistenza tra drain e source il rapporto tra tensione e corrente ai capi del
transistor nell’istante dell’accensione.

Figura 4.9: Diagramma usato per ricavare la resistenza media

Rn =
VDD

1
2µnC ′

ox
Wn

L (VDD − Vthn)
2 = R′

n

L

Wn
(4.26)

scrivendo Wp = a ·Wn troviamo la resistenza totale in uscita dell’inverter

Rn +Rp =
2VDD

C ′
ox

(
1

µn(VDD − Vthn)2
+

1

a

1

µp(VDD − Vthn)2
)
L

Wn
(4.27)

Capacità Consideriamo il circuito di Figura 4.10 con le capacità gate-
source e gate-drain uguali a Cox/2. Questo è il valore delle capacità quando il
transistor lavora in regione lineare. In questo modello digitale del MOSFET
vengono trascurate le capacità di svuotamento di source e drain con il sub-
strato. Quando in ingresso il segnale passa da 0 a Vdd, il segnale in uscita
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transisce da Vdd a 0. La corrente che scorre attraverso Cgd, assumendo una
transizione lineare, è data da

I = Cgd ·
dVgd

dt
=

Cox

2
·
VDD − (−VDD)

∆t
= Cox ·

VDD

∆t
= Cox ·

dVDS

dt
(4.28)

La tensione ai capi di Cgd cambia di 2VDD. La corrente che scorre attraverso
questa capacità è la corrente di drain del MOSFET in figura 4.10. Possiamo
dividere la Cgd in una componente tra gate e terra mentre un’altra tra drain e
terra, entrambe del valore di 2Cgd = Cox. Otteniamo così il modello mostrato
in figura 4.8.

Figura 4.10: Modello di un interruttore MOSFET con le capacità

Le capacità effettive d’ingresso e uscita dell’inverter saranno quindi

Cin =
3

2
(Cox1 + Cox2) = Cinn + Cinp (4.29)

Cout = Cox1 + Cox2 = Coutn + Coutp (4.30)

con Cox = C ′
oxWL

Costante di tempo Nel caso del transistor NMOS, la costante di
tempo che otteniamo è

τn = RnCoutn = R′

n

L

Wn
C ′

oxWnL ∝ L2 (4.31)
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mentre quella totale non sarà altro che

τ = τn + τp = Cout(Rn +Rp) ∝ L2 (4.32)

dove è interessante notare come scompaiano le dipendenze dalla Cox e da W .

4.1.3 Modello per Canale Corto

Questo modello viene ricavato attingendo dalla struttura del modello digitale,
dove però le quantità in gioco vengono calcolate secondo gli effetti di canale
corto dei transistor. Richiamiamo l’equazione della corrente trovata durante
lo studio del funzionamento del transistor

ID =
1

2
µn

ε0
tox +%tdep

·
Wn

L

(VGS − (VTH −%VTH))2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − (VTH −%VTH))

. (4.33)

Le resistenze dei due transistor in uscita sono quindi

Rn =
VDD

IDn
e Rp =

VDD

IDp
(4.34)

ricordando che viene sempre mantenuto l’ordine di proporzionalità Wp =
a ·Wn

Le capacità invece subiscono una profonda modifica rispetto al modello
digitale. Infatti in quest’ultimo, come in quello classico, vengono considerate
le capacità del transistor in regione lineare e trascurando il termine relativo
alle capacità di svuotamento; ora invece usiamo le capacità del transistor in
saturazione a cui verrà aggiunto il termine correttivo %tdep per considerare
gli effetti dello svuotamento del polisilicio. Quindi

Cgd = Cgs =
2

3
WL(C ′

ox) =
2

3
WL(

ε0
tox +%tdep

) (4.35)

Di conseguenza, usando la stessa tecnica del modello digitale, le capacità in
ingresso e uscita diventano

Cin = Cinn + Cinp = 2 (Cox1 + Cox2) (4.36)

Cout = Coutn + Coutp =
4

3
(Cox1 + Cox2) (4.37)
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ottenendo così la capacità totale

Ctot =
10

3
(Cox1 + Cox2), (4.38)

con Cox1 = C ′
ox(aWn)L e Cox2 = C ′

oxWnL.

4.2 Oscillatore ad anello

L’oscillatore ad anello consiste in un numero dispari di inverter collegati in
serie in un circuito ad anello chiuso con feedback positivo. La frequenza di
oscillazione è data da

fosc =
1

N · (tPHL + tPLH)
(4.39)

assumendo ovviamente che gli inverter siano identici e di numero N. L’o-
scillatore, una volta alimentato, comincia a oscillare in modo autonomo;
per questo motivo, viene usato spesso come test per verificare la qualità
di un wafer paragonando la frequenza di oscillazione con il valore nominale
di fabbricazione.

Oltre al numero di stadi di inverter, la frequenza dipende dal tempo to-
tale di ritardo del segnale di uscita su quello d’ingresso, il che significa che
dipenderà dalle capacità e resistenze totali del circuito, dove per totali s’in-
tende d’ingresso e uscita. Abbiamo visto che ci sono tre diversi approcci nello
studio di queste quantità, a seconda delle ipotesi di partenza e dei modelli
considerati. Analizziamo ora più nel dettaglio i tre modelli di funzionamento
dell’inverter, questa volta inserito all’interno di un oscillatore. Due sono le
considerazioni che valgono in entrambi i casi: le capacità totali equivalgono
alla somma di quelle di uscita e quelle d’ingresso di un singolo inverter, la re-
sistenza totale invece non tiene conto di quella d’ingresso perché corrisponde
alla resistenza di gate che viene considerata infinita.

Modello Digitale Consideriamo il caso di un inverter dalle misure minime.
Sotto questa condizione, Ctot è dato da

Ctot = Cout + Cin =
5

2
(Coxp + Coxn) =

5

2
(C ′

oxWpL+ C ′

oxWnL) (4.40)
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Nel caso in cui gli inverter siano dimensionati in modo da avere uguale tempo
di ritardo su entrambi i fronti, allora possiamo scrivere Wp = aWn, con a = 3
ottenendo così

Ctot =
5

2
(a+ 1)C ′

oxWnL (4.41)

Calcoliamo il ritardo di propagazione della singola cella

tPHL + tPLH = ln2 · (Rn +Rp) · Ctot (4.42)

= 5(ln2)VDDL
2(1 + a)(

1

µn(VDD − Vthn)2
+

1

a

1

µp(VDD − Vthp)2
) (4.43)

dove si può vedere che, idealmente, la frequenza di oscillazione non dipenderà
dalla larghezza del canale dei transistor ma piuttosto dal rapporto tra W p

e W n. Aumentando a però si perderà il 50% di duty cycle, garantito in via
teorica per a $ 3. Inoltre si vede che lo stesso ritardo può essere ottenuto per
due valori diversi di a, questo perché il parametro a divide la resistenza del
PMOS ma moltiplica la capacità dell’inverter. Quindi avremo una zona dove
prevalgono la capacità e un’altra in cui prevalgono le resistenze, a parità di
ritardo.

Modello Classico In questo modello, descritto in maniera più dettagliata,
i tempi di ritardo vengono calcolati senza considerare gli effetti di canale
corto. Il tempo totale di ritardo sarà ovviamente la somma dei due tempi
di ritardo, sulla salita e sulla discesa del segnale. Di seguito le equazioni dei
tempi

tPHL =
ln2 · 5(a+ 1)L2

µn (VDD − Vtn)

[

Vtn

VDD−Vtn
+

1

2
ln

(

3VDD − 4Vtn

VDD

)]

(4.44)

tPLH =
ln2 · 5(a+ 1)L2

aµp (VDD − Vtp)

[

Vtp

VDD−Vtp
+

1

2
ln

(

3VDD − 4Vtp

VDD

)]

, (4.45)

dove abbiamo considerato le capacità calcolate nel modello digitale.

Modello per Canale Corto In questo modello calcoliamo le resistenze
secondo gli effetti di canale corto e consideriamo le capacità di un transistor
in saturazione. Otteniamo quindi

IDn =
1

2
µn

ε0
tox +%tdep

·
Wn

L

(VGS − (VTHn −%VTHn))2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − (VTHn −%VTHn))

(4.46)
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e

IDp =
1

2
µp

ε0
tox +%tdep

·
a ·Wn

L

(VGS − (VTHp −%VTHp))2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − (VTHp −%VTHp))

,

(4.47)
ricordando che viene sempre mantenuto l’ordine di proporzionalità Wp =
a ·Wn. La capacità totale utilizzata è invece

Ctot =
10

3
(a + 1)(

ε0
tox +%tdep

)WnL. (4.48)

Il tempo di ritardo ottenuto sarà quindi

tPHL + tPLH = ln2 · Ctot[
VDD

IDn

+
VDD

IDp

]. (4.49)

Se assumiamo che le due correnti siano uguali, allora possiamo scrivere

td = tPHL + tPLH = 2ln2 · Ctot
VDD

IDn

(4.50)

e sostituendo i vari termini otteniamo

td =
40ln2

3

VDDL2 (a+ 1)

µn

[

(VGS − (VTHp −%VTHp))2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − (VTHp −%VTHp))

]

.−1

(4.51)
La frequenza ricavata sarà quindi

f ≈
µn

10 ·N · VDD · L2 (a + 1)

[

(VGS − (VTHp −%VTHp))2

1 + ( µn

2vsatL
+ θ)(VGS − (VTHp −%VTHp))

]

.

(4.52)
Quello che si osserva, e che vale anche per gli altri modelli, è l’indipen-

denza della frequenza di oscillazione dalla Wn e dalla Cox quindi anche dal
termine %tdep. Ovviamente non sarà propriamente così, infatti, anche se
non influiscono direttamente con il loro valore sull’equazione della frequenza,
questi termini sono responsabili della presenza degli effetti di canale corto,
che a loro volta influiscono sulla frequenza di oscillazione.
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4.3 Current Starved VCO

Un current-starved VCO inverter si ottiene da un semplice oscillatore ad
anello CMOS modificato per riuscire a controllare la velocità di oscillazio-
ne. Poiché la frequenza dell’oscillatore dipende dai tempi di carica e scarica
delle capacità dei transistor, controllando la corrente disponibile all’inverter,
controlliamo anche il tempo di ritardo del segnale e quindi le frequenza di
oscillazione. Per controllare la corrente modifichiamo l’inverter aggiungendo,
ai due estremi, due transistor rispettivamente dello stesso tipo (M4 e M3)
pilotati da un generatore di corrente esterno. Questi si comporteranno da
sorgente di corrente limitando la corrente disponibile per l’inverter. Il tran-
sistor NMOS M4, controllato dalla tensione VC , funziona come generatore di
corrente di valore IREF ed impone il limite superiore della corrente di scarica.
Riducendo VC diminuisce la corrente di scarica e quindi aumenta tPHL.

Figura 4.11: Current Starved VCO

Allo stesso modo la corrente di carica è regolata dal transistor PMOS M3

che funziona come generatore di corrente IREF . La corrente che scorre in M3
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viene controllata dalla tensione di gate di M5 che è connesso a diodo. Ne
segue che IDS3 = IDS5 = IREF e che, essendo M5 e M3 in saturazione, esiste
una relazione quadratica tra VC e IREF .

La capacità totale usata nelle equazioni rimarrà sempre la medesima,
mentre i tempi di ritardo vengono adattati al nuovo circuito. Il tempo t1
che viene impiegato per caricare la capacità totale da 0 a VSP (tensione del
punto di switching) con la corrente ID3 è dato da

t1 = Ctot ·
VSP

ID3
(4.53)

mentre il tempo t2 che serve per scaricare la capacità da VDD a VSP è dato
da

t2 = Ctot ·
VDD − VSP

ID4
(4.54)

Se consideriamo ID3 = ID4 = ID, la somma dei due tempi, ovvero il ritardo
di propagazione del segnale, diventa

t1 + t2 =
Ctot · VDD

ID
(4.55)

e la frequenza di oscillazione

f =
1

N (t1 + t2)
=

ID
N · Ctot · VDD

. (4.56)

La funzione dei due transistor aggiunti può essere considerata in due
differenti modi che si manifestano ugualmente sulla frequenza di oscillazione.
Il primo, come abbiamo appena visto, è quello di sorgente di corrente, che
può essere utile dal punto di vista del consumo energetico dell’oscillatore. Il
secondo modo invece è considerare i due transistor aggiunti come resistenze
variabili controllate in tensione (modo in cui riescono a modulare la corrente
erogata). Osservando meglio i due rami del current starved inverter (PMOS
e NMOS), possiamo riconoscere uno stadio con degenerazione del source.
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Figura 4.12: Circuito equivalente per il calcolo della resistenza di uscita per
uno stadio con degenerazione del source

Riportiamo il modello nel caso del ramo NMOS.
Poiché la corrente che attraversa RS è uguale a IX , V1 = −IXRS e la

corrente che scorre attraverso r0 è data da IX − (gm + gmb)V1 = IX + (gm +
gmb)RsIX . Aggiungendo la caduta di tensione attraverso r0 e RS, otteniamo

r0 [IX + (gm + gmb)RSIX ] + IXRS = VX . (4.57)

Di conseguenza possiamo ricavare

Rout = [1 + (gm + gmb)RS] r0 +RS (4.58)

= [1 + (gm + gmb)r0]RS + r0. (4.59)

Applicata al nostro caso specifico, otteniamo quindi

Rout = [1 + (gm2 + gmb2)r02] r04 + r02. (4.60)

In questo modo possiamo controllare la frequenza di oscillazione attraver-
so il dimensionamento dei transistor M3 e M4 senza andare a modificare le
capacità totali della cella di ritardo. Quest’effetto sulla resistenza di uscita
può essere usato per raggiungere relativamente basse frequenze di oscillazio-
ne senza dover usare un numero di stadi eccessivo o grandi dimensioni dei
transistor che costituiscono l’inverter. Inoltre, riuscendo ad usare un minore
numero di stadi e con dimensioni relativamente contenute, anche il consumo
in potenza viene ridotto.
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4.4 Risultati simulazioni

4.4.1 INVERTER

Le simulazioni dell’inverter, riguardano unicamente la stima del suo tempo
di ritardo. Le dimensioni del transistor N rimangono invariate, mentre per
quelle del transistor P si è dovuto scegliere la dimensione della larghezza Wp.
Ottenere un duty cycle del 50%, vuol dire avere uguali tempi di risposta
su entrambi i fronti del segnale di ingresso. Questa condizione si raggiunge
richiedendo ai due transistor di fornire la stessa quantità di corrente all’i-
stante della rispettiva accensione, ovvero quando lavorano in saturazione. I
parametri sono rispettivamente i medesimi tranne i valori delle mobilità che,
considerando il modello classico, sono approddimativamente µn ≈ 3µp. Per
questa ragione scegliamo Wp = 3Wn, con Wn = 500n.

La stima del tempo di ritardo è stata eseguita con 3 inverter in serie.
Il segnale ideale, ovvero un’onda quadra di ampiezza 1.2V, è stata mandata
all’ingresso del primo inverter; la misura, invece, è stata eseguita tra il segnale
d’ingresso e di uscita del secondo inverter. Il terzo inverter ha il ruolo di carico
capacitivo, in modo da simulare la struttura dell’oscillatore ad anello.

Figura 4.13: Tempo di ritardo sul fronte alto
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Figura 4.14: Tempo di ritardo sul fronte basso

Si può vedere dalle figure 4.13 e 4.14 che i due tempi di ritardo non
sono uguali, quindi la scelta del dimensionamento di Wp sarà approfondita in
seguito, ma ci dà allo stesso tempo un’indicazione dell’inefficacia del modello
classico applicato a questo dimensionamento. Dai dati raccolti, il tempo
totale di ritardo sul segnale è di circa 38ps che equivale, per un oscillatore a
3 stadi, a una frequenza di circa 9GHz.

4.4.2 Oscillatore ad anello

Il primo studio eseguito sull’oscillatore riguarda la dipendenza della frequenza
dal numero di stadi usati nell’anello. Nella simulazione, i parametri sono
stati impostati nel seguente modo: Wn = 500nm, a = 3, L = 120nm,
VDD = 1.2V . I dati sono poi stati confrontati con i differenti modelli esposti,
per trovare quello che meglio si adattasse alle simulazioni. I valori usati nel
modello classico e quello digitale sono: VTHn = 0.34mV , VTHp = 0.31mV ,
µn = 0.056m2/(V ·s), µp = 0.025m2/(V ·s), a = 3 e non sono stati considerati
gli effetti di degenerazione della mobilità e di svuotamento del canale. Nel
modello per canale corto, oltre ai valori definiti nei due precedenti modelli,
vengono usati i seguenti valori: %VTHp = 0.04V , %VTHp = 0.02V .
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Figura 4.15: Confronto dei modelli

Come si può notare dalla figura 4.15, il modello classico e quello digitale
sovrastimano nettamente il valore della frequenza di oscillazione per il di-
mensionamento usato. Possiamo quindi confermare il modello a canale corto
poiché è quello che si accorda meglio con i dati. In particolare, mettiamo a
confronto il modello a canale corto con i termini di variazione della tensione
di soglia e il modello a canale senza i termini correttivi. Dal grafico in figura
4.16 si vede che il modello con %VTH predice meglio il valore in frequenza
dell’oscillatore a 3 stadi con un errore percentuale inferiore all’1%, mentre
il modello senza %VTH restituisce un valore sottostimato del 5%. La situa-
zione si inverte completamente per oscillatori con più di 5 stadi: mentre per
il modello con il termine correttivo si ha un errore fisso del 5%, il modello
senza termine correttivo predice i valori di frequenza con un errore inferiore
all’1%.
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Figura 4.16: Modello per canale corto con e senza Scaling della capacità

Quindi, sebbene il termine %VTH sia utile nella descrizione del compor-
tamento del singolo transistor, il modello che più si avvicina ai dati simulati
è quello per canale corto senza %VTH . Possiamo anche vedere come la forma
dell’onda sia diversa all’aumentare del numero di stadi, Figura 4.17, questo
perché per frequenze più basse i tempi di salita e discesa sono più piccoli in
rapporto al periodo dell’oscillazione.























  





























  





Figura 4.17: Segnale di uscita per 3 e 27 stadi

Benché il numero minimo di stadi sia 3, nel caso di oscillatori single-ended,
abbiamo scelto di approfondire lo studio su oscillatori a 5 stadi, in modo da
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rendere il segnale di uscita più robusto poiché ogni stadio, oltre a lavorare
come cella di ritardo, ha anche la funzione di stadio di amplificazione. Inoltre
la frequenza massima per un oscillatore a 5 stadi è di circa 5GHz, il che ci
permette di coprire il range di frequenze che ci servono in base alle tecnologie
usate.

4.4.3 Oscillatore ad anello a 5 stadi

Dell’oscillatore utilizzato nelle precedenti misure, lasciamo tutto invariato,
tranne il numero di stadi che viene fissato a 5. Le simulazioni vengono
eseguite variando un parametro per volta lasciando gli altri fissi, in modo
da osservare la singola dipendenza e il tipo di influenza sulla frequenza di
oscillazione.

Poiché le dimensioni dell’inverter sono definite come Wp = a · Wn, co-
minciamo a osservare la variazione di Wn, in quanto in nessuno dei modelli
studiati risulta una dipendenza della frequenza da questo parametro. Co-
me si può vedere in Figura 4.18, l’indipendenza dalla Wn è rispettata per
valori maggiori di 3µm. Infatti alla variazione della capacità, direttamente
proporzionale a Wn, corrisponde la variazione della resistenza di uscita, in-
versamente proporzionale a Wn. Per Wn > 3µm, il prodotto tra le capacità e
le resistenze è costante perché entrambe le quantità variano in modo lineare
rispetto a Wn. Al di sotto di questo valore, invece, il prodotto tra capacità
e resistenza non è più costante ma cresce con Wn provocando l’aumento dei
tempi di ritardo. Infatti, riducendo la larghezza del canale, l’approssimazio-
ne a un condensatore con facce piane e parallele non è più valida a causa
delle regioni di svuotamento attorno al drain e al source. Queste alterano
la geometria della zona di svuotamento sotto il gate e ne incrementano il
valore della capacità in modo non lineare. La resistenza, al decrescere della
larghezza del canale, continua a crescere secondo l’inverso di Wn che ora non
viene più compensata dalla riduzione della capacità. Il risultato è quindi
l’aumento dei tempi di ritardo e la diminuzione delle capacità come mostrato
in figura 4.18.



CAPITOLO 4. OSCILLATORI SINGLE-ENDED 66
























    

Figura 4.18: Range di frequenze in funzione di W n



















      

Figura 4.19: Duty Cycle in funzione di a

Il secondo parametro che andiamo a studiare è il rapporto Wp/Wn che
abbiamo chiamato a. La teoria classica ci dice che, per avere un duty cycle
del 50%, a ≈ 3. Già nella simulazione del tempo di ritardo della singola cella,
o quando abbiamo ricavato la mobilità dei portatori, ci siamo resi conto
che questo valore non ci garantisce la medesima velocità dei due transistor,
dandoci quindi due tempi diversi di salita e discesa.

La simulazione ci dà ragione e ci fa vedere in Figura 4.20 come i due
transistor siano percorsi da uguale corrente per a ≈ 2, valore per il quale si
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trova anche un massimo in frequenza, il che ci garantisce maggiore stabilità
nei confronti delle possibili fluttuazioni di mismatch dei transistor.



















 



    

Figura 4.20: Frequenza in funzione di a

Vediamo anche il consumo in potenza dell’oscillatore in funzione dell’u-
nico parametro disponibile, Wn. Ricordiamo l’equazione della potenza,

P = f ·N · Ctot · V 2
DD, (4.61)

nella quale si può notare la dipendenza lineare dalla larghezza del canale, di-
pendenza dovuta al termine Cout. Osservando i risultati della simulazione in
figura 4.21 e figura 4.18, possiamo vedere come il consumo dipenda linearmen-
te da Wn come previsto. Inoltre, la frequenza non aumenta indefinitamente
con Wn, ma raggiunge un valore limite di circa 6GHz per un oscillatore a
5 stadi di ritardo. Per calcolare la frequenza massima raggiungibile, poiché
l’equazione non dipende direttamente da Wn e continuano a valere le ipotesi
per canale corto (L = 120nm), l’unico parametro su cui possiamo agire è il
rapporto Wp/Wn. Usare grandi dimensioni di Wn vuol dire massimizzare la
disponibilità di portatori e quindi di corrente. Per Wn = 500nm, massimiz-
zare la corrente vuol dire usare il valore di a per cui IDn = IDp; il valore
ottenuto dai calcoli è a ≈ 1.2, per il quale otteniamo la frequenza massima
di 6.32GHz, risultato molto vicino a quello ottenuto dalle simulazioni. E’
da sottolineare che nelle simulazioni, il valore massimo della frequenza viene
ottenuto per a ≈ 2. Questa discrepanza è da attribuire ai diversi effetti di
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canale corto con comportamento non lineare e alla difficoltà di descriverli in
via analitica.















































 



  

Figura 4.21: Frequenza e Potenza al variare di Wn

4.4.4 Current Starved VCO

L’implementazione del circuito è quella di figura 4.22. E’ stato scelto di man-
tenere un ordine di proporzionalità tra i transistor NMOS e PMOS in modo
da semplificarne lo studio dal punto di vista dimensionale. Di conseguenza,
i parametri che intervengono nel VCO sono il rapporto tra Wn e Wp, a, e il
rapporto tra il transistor e la rispettiva sorgente di corrente, N (che in questo
caso non rappresenta il numero di stadi, oramai fissato a 5).
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Figura 4.22: Dimensionamento del VCO

Il rapporto tra i transistor NMOS e PMOS rimane fissato a 2 in modo
da poterci concentrare sullo studio della modifica fatta all’oscillatore. Quello
che ci aspettiamo è che non ci siano ripercussioni sul duty cycle proprio
perché i transistor aggiunti mantengono la proporzionalità tra i due differenti
tipi. La simulazione ci dà ragione, come si può vedere in figura 4.23, quindi
procediamo all’analisi del ramo NMOS per il dimensionamento di N.

Durante il processo di “scarica” vengono coinvolti solo i transistor M2 e
M4, M2 porta la massima corrente quando è in regione di saturazione, M4

porterà la stessa corrente di M2. Utilizziamo la legge quadratica perché più
pratica dal punto di vista dimensionale e qualitativo, quindi

IDS2 =
1

2
µnCox

Wn

L
(VGS2 − VTH)

2 = IDS4 =
1

2
µnCox

N ·Wn

L
(VGS4 − VTH)

2

(4.62)
da cui otteniamo

(VGS2 − VTH)
2 = N · (VC − VTH)

2 (4.63)

(VDD − VS2 − VTH) =
√
N(VC − VTH) (4.64)
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Figura 4.23: Dipendenza del Duty Cycle dal dimensionamento del carico per
diversi valori di a

Più il transistor M2 rimane in saturazione, più riesce a portare massi-
ma corrente a lungo, rendendo l’inverter più veloce e aumentando così la
frequenza di oscillazione. Questo si verifica per un’alta VDS2, il cui valore
dipende dalla tensione sul source. Per non mandare fuori saturazione il tran-
sistor M4 troppo presto, in modo da non far dipendere la corrente dalla sua
tensione di drain-source, il valore della tensione di controllo VC deve esse-
re scelto abbastanza basso. La conseguenza è che per eguagliare le correnti
dei due transistor, N deve essere circa uguale a 5. Ovviamente il parametro
N potrà a sua volta essere usato per rendere l’oscillatore più veloce o più
lento a parità di condizioni, in fase di progettazione, come si osserva in fi-
gura 4.24. Sempre nello stesso grafico abbiamo simulato il comportamento
del circuito su tutto il range della tensione di controllo e su diversi valori di
N, risultando evidente come si possa ottenere lo stesso valore di frequenza
giocando sulla tensione di controllo e sul valore di N. Questa possibilità sul
dimensionamento non restituisce valori di consumo diversi, infatti la potenza
necessaria all’oscillatore dipende solo dal numero di stadi, dalla frequenza di
oscillazione, dalla capacità totale e dal quadrato della tensione di alimenta-
zione. Al tempo stesso però, il dimensionamento di N può essere molto utile
per raggiungere la frequenza desiderata, nel caso della minimizzazione delle
dimensioni dell’inverter primario con lo scopo di ridurre i consumi.
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Figura 4.24: Frequenza e Potenza per diversi valori di N

4.4.4.1 Dipendenza dalla temperatura e dalla tensione di alimen-

tazione

Prima di dimensionare il circuito per la frequenza desiderata, andiamo a va-
lutare la dipendenza del circuito da due fattori che non possiamo controllare
durante il suo funzionamento: la temperatura alla quale lavora il circuito e
l’eventuale rumore sulla tensione di alimentazione.

Dipendenza dalla temperatura Il range scelto è da t = −20°C a t =
80°C con un passo di 20°C. Per ogni valore di temperatura, simuliamo il
circuito lungo tutto il range della tensione di controllo per studiarne l’anda-
mento in frequenza. Ciò che otteniamo è mostrato in figura 4.25. Per inter-
pretare correttamente questo risultato, ricordiamo l’equazione della mobilità
dei portatori in funzione della temperatura:

µ(T ) = µ0(
T0

T
)
3

2 (4.65)

La mobilità diminuisce con la temperatura a causa dell’aumento dello scat-
tering fononico, cioè con il crescere della temperatura aumenta l’agitazione
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termica del reticolo e quindi la probabilità di scattering degli elettroni di con-
duzione. Nei semiconduttori, a causa della band gap, il numero dei portatori
dipende dalla temperatura (statistica di Fermi) aumentando in sua funzione.
Questo fenomeno compete con la diminuzione della mobilità e predomina in
un range di temperatura in cui la statistica di Fermi è approssimata da quella
di Boltzmann.

 



 

 

 

 

 

 


















 



   

Figura 4.25: Dipendenza del VCO dalla temperatura

Dalla fisica dei semiconduttori riportiamo l’equazione della corrente nel
caso in cui il MOSFET sia considerato come un transistor bipolare n−p−n:

ID = −qADn
dn

dy
= qADn

n(0)− n(L)

L
, (4.66)

dove A è l’area della sezione trasversale del canale offerto al flusso della
corrente, n(0) e n(L) sono le concentrazioni degli elettroni nel canale in cor-
rispondenza rispettivamente della sorgente e del collettore. Le concentrazioni
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degli elettroni sono espresse dalle seguenti equazioni:

n(0) = nie
q(ψS−ψB)/kT (4.67)

n(L) = nie
q(ψS−ψB−VD)/kT (4.68)

dove ψS è il potenziale superficiale alla sorgente e VD è la tensione su colletto-
re. Sostituendo le concentrazioni degli elettroni nell’equazione della corrente,
e approssimando il potenziale superficiale a VG − VT , troviamo

ID ∼ µ (T ) eq(VG−VT )/kT . (4.69)

L’andamento della frequenza per diverse temperature è così spiegato. Per
una tensione di controllo VG inferiore alla VT , la corrente erogata dal transi-
stor aumenta con la temperatura e quindi anche la frequenza dell’oscillatore,
anche se la mobilità dei portatori diminuisce. Per una tensione VG supe-
riore alla VT , la corrente aumenta con la diminuzione della temperatura
come la mobilità, esattamente ciò che accade in figura 4.25. Il valore del-
la tensione di controllo, nel quale si ha il nodo delle frequenze, è quindi la
tensione di soglia del transistor usato come sorgente di corrente, in questo
caso VCTRL = 542mV . Vediamo, in figura 4.26, come varia la frequenza con
la temperatura per questo valore di tensione di controllo. Si passa così da
una variazione massima di 400Mhz per VCTRL = 400mV − 700mV , ad una
variazione massima di circa 100Mhz sul nodo di frequenze.





















   





Figura 4.26: Variazione della frequenza con la temperatura. VCTRL = 542mV
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Ai fini di ottenere il circuito meno sensibile alle variazioni di temperatura,
conviene quindi sintonizzare la frequenza di oscillazione desiderata sul valore
della tensione di controllo corrispondente alla tensione di soglia del transistor
NMOS con funzione di sorgente di corrente (M4).

Dipendenza dalla tensione di alimentazione La frequenza di un oscil-
latore dipende dalla VDD in questo modo

f =
ID

N · Ctot · VDD
, (4.70)

ma anche la ID dipende linearmente dalla tensione di alimentazione. In
accordo con le equazioni, al crescere della VDD aumenterà anche la frequenza.
Dal grafico in figura 4.27, si osservano diversi fenomeni. Prima di tutto il
range di frequenze ai bordi della tensione di controllo varia da 0 a 3GHz, poi si
nota come per basse VCTRL l’andamento sia lineare, mentre, passato il valore
a metà dinamica, la frequenza raggiunga un valore costante. Il fenomeno
più interessante è lo strozzamento delle frequenze per bassi valori di tensione
di controllo. Il motivo è che, sotto i circa 500mV, la densità dei portatori
di carica non risente della tensione VDD ma dipende invece dalla VCTRL. Il
valore di massima variazione di frequenza si ha per il valore massimo della
tensione di controllo ed è di circa 2GHz.

 



 

 

 

 

 






















    

Figura 4.27: Dipendenza del VCO dalla tensione di alimentazione



CAPITOLO 4. OSCILLATORI SINGLE-ENDED 75

4.4.5 Switch VCO

L’oscillatore visto finora, per Wn = 500nm, a = 2, N = 5 e VCTRL = 542mV
oscilla ad una frequenza di circa 3.3GHz, valore ottenuto dalle simulazioni.
Il consumo medio dell’oscillatore VCO per tale frequenza è dato da

P = f ·N · Ctot · V 2
DD, (4.71)

che nel nostro caso, per

Ctot =
10

3
(a + 1)(

ε0
tox +%tdep

)WnL, (4.72)

con %tdep = 735pm ed L = 120nm, risulta essere di circa 170µW . In realtà
il risultato è sottostimato rispetto a quello ottenuto dalle simulazioni che si
attesta sulle centinaia di µW .

Per ridurre al minimo il consumo del circuito, a parità di frequenza, le
possibilità sono: ridurre al minimo le dimensioni dell’oscillatore o il numero
di celle, andando incontro a difficoltà di progettazione non banali per man-
tenere il valore della frequenza inalterato. Inoltre la possibilità di agire sulla
VCTRL ci viene negata nel momento in cui vogliamo un circuito il più possibile
insensibile alle variazioni di temperatura. L’altro modo per ridurre il con-
sumo è semplicemente spegnere l’oscillatore quando non ci serve, in questo
modo la fase di progettazione diventa meno complessa.

Modifichiamo la cella di ritardo inserendo un interruttore in modo da
poter accendere e spegnere l’oscillatore a seconda delle esigenze. Inseriamo
agli estremi della cella di ritardo un transistor, M7 e M8, rispettivamente dello
stesso tipo a seconda del ramo NMOS o PMOS. Lo specchio di corrente viene
modificato con lo stesso procedimento. Il dimensionamento del transistor è
mantenuto proporzionale al transistor adiacente e il fattore di proporzionalità
di W , Nswitch, viene mantenuto uguale tra i due tipi di MOSFET, come
si può vedere in figura 4.28. L’accensione dell’oscillatore avviene tramite i
due livelli logici sulla tensione di controllo dei due transistor M7 e M8. Per
VGS7 = 0V e VGS8 = 1.2V , i transistor M7 e M8 sono accesi e in saturazione
permettendo così il passaggio di corrente all’inverter controllato in tensione.
Per VGS7 = 1.2V e VGS8 = 0V , i transistor M7 e M8 sono spenti in modo
da non permettere il passaggio di corrente spegnendo cosi’ l’oscillatore. Il
motivo per cui inseriamo due interruttori, uno per ogni ramo, è per mantenere
la simmetria del circuito riguardo agli effetti della variazione di temperatura
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tra i transistor NMOS e PMOS. Inoltre, con questo criterio, il rapporto tra
le due correnti continua ad essere rappresentato dal parametro a.

Figura 4.28: Circuito Switch VCO

Per dimensionare l’oscillatore in maniera esatta, dobbiamo collegare l’a-
nello al contatore che leggerà gli impulsi del circuito, questo perché l’ingresso
del contatore introdurrà delle capacità che andranno a modificare ulterior-
mente la frequenza di oscillazione. La frequenza scelta per il dimensionamen-
to è di 2GHz.

I parametri da cui iniziamo le simulazioni sono: a = 2, N = 5, Nswitch =
5, VCTRL = 542mV . Il primo parametro che andiamo a studiare è Wn.
Lo scopo è di trovare la dimensione più piccola per il valore di frequenza
desiderato in modo da avere le capacità più piccole possibili e quindi un
consumo ridotto.

Il risultato in figura 4.29 ci porta a scegliere Wn = 360nm. Di conseguenza
faremo variare i parametri N e Nswitch in modo da sintonizzare l’oscillatore



CAPITOLO 4. OSCILLATORI SINGLE-ENDED 77

sui 2GHz di frequenza. Dai grafici 4.30 e 4.31 scegliamo come valori N = 5
e Nswitch = 2.

















 



 

Figura 4.29: Frequenza in funzione di Wn






















   

Figura 4.30: Frequenza in funzione di N
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Figura 4.31: Frequenza in funzione di Nswitch

Prima di procedere oltre, verifichiamo la scelta del valore della tensio-
ne di controllo attraverso l’analisi della frequenza in funzione della VCTRL

per differenti valori di temperatura (da -20°C a 80°C). Come possiamo os-
servare in figura 4.32, il nodo delle frequenze si è spostato su un valore di
circa 550mV, valore che scegliamo come definitivo per la tensione di controllo
dell’oscillatore.

 



 

 

 

 

 

 






















     

Figura 4.32: Frequenza per diversi valori di temperatura
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Di conseguenza andiamo a ridimensionare gli altri parametri attraverso
le simulazioni. Avendo aumentato la tensione di controllo, il parametro N
sarà più piccolo mentre Nswitch sarà più grande ed usato per affinare la
sintonizzazione sui 2GHz prescelti. Il risultato è N = 4 e Nswitch = 4.
Un altro parametro importante per la sensibilità del circuito alle variazioni
di temperatura è il rapporto tra il ramo dei PMOS e quello dei NMOS,
a. Questo parametro è responsabile infatti del bilanciamento degli effetti di
canale corto tra i due differenti rami che compongono l’inverter. Lo stesso
parametro è anche responsabile del duty cycle dell’oscillazione, ma poiché il
segnale dell’oscillatore comanda il clock di un contatore, un duty cycle del
50% non è una richiesta prioritaria. Quindi simuliamo il circuito in funzione
della temperatura per diversi valori di a mantenendo la tensione di controllo
costante a 550mV. Quello che otteniamo nella simulazione è mostrato in
figura 4.33.

Figura 4.33: Frequenza in funzione della temperatura per diverse a

Come possiamo vedere, il valore che meglio bilancia il range di frequenze
tra i due estremi di temperatura e che quindi comporta la minima variazione
di frequenza è a = 2.5. Sempre dalla figura 4.33 possiamo vedere come
la variazione in frequenza rispetto alla variazione di temperatura è di soli
26.25MHz per una frequenza nominale di 2GHz, il che significa una variazione
del 1.3% in frequenza su una variazione di temperatura di 100°C (da -20°C
a 80°C).
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Figura 4.34: Frequenza in funzione di VCTRL per diversi valori di VDD

Verifichiamo la sensibilità del circuito alle variazioni della tensione di
alimentazione. I parametri scelti per la simulazione sono a = 2.5, N = 4,
Nswitch = 4. I risultati sono mostrati in figura 4.34. Si può vedere come
l’andamento sia similare a quello per il circuito senza interruttori (figura 4.27)
con la differenza che la variazione massima di frequenza per VCTRL = 1.2V è
di 1GHz anziché 2GHz. Questo significa che l’introduzione degli interruttori
ha effetti positivi anche sulla sensibilità del circuito rispetto alle variazioni
della tensione di alimentazione.

Figura 4.35: Frequenza in funzione della VDD per VCTRL = 550mV
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Simuliamo il circuito per la tensione di controllo prescelta VCTRL =
550mV , figura 4.35, dove osserviamo una variazione di circa 235MHz su tutto
il range della VDD preso in considerazione. La variazione massima, rispetto
al valore della frequenza in condizioni nominali, è di 190MHz che corrisponde
a circa il 10% della frequenza per VDD = 1.2V .

Il consumo in potenza dell’oscillatore così dimensionato, insieme al suo
specchio di corrente, è di circa 175µW .

Verifichiamo il tempo che impiega l’oscillatore a cominciare ad oscillare
dopo l’accensione. Il circuito viene attivato in t = 5ns. Come possiamo
vedere dalla figura 4.36, l’oscillatore comincia ad oscillare nel momento della
sua accensione.






















   



Figura 4.36: Accensione

4.5 Analisi di Corner e Mismatch del circuito

Riportiamo i risultati delle simulazioni riguardanti il funzionamento del cir-
cuito nei 4 casi di processo, figura 4.37. Di seguito troviamo i risultati delle
simulazioni Monte Carlo per le variazioni di mismatch (figura 4.38). I risultati
possono essere considerati positivi in tutte le simulazioni.

Per l’analisi di corner osserviamo che, in tutti e quattro i casi, riusciamo
a compensare la diversa velocità dei transistor con la tensione di controllo in
modo da poter sintonizzare la frequenza nuovamente a 2GHz.

Per le variazioni di mismatch i risultati sono: f̄ = 1.98Ghz con σ =
40Mhz , che equivale ad un errore del 2% circa. Il circuito, in conclusione, si
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comporta bene anche in presenza di variazioni locali di mismatch garantendo
affidabilità e robustezza del suo funzionamento.
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Figura 4.37: Analisi di corner del circuito Switch VCO

Figura 4.38: Simulazione Monte Carlo delle variazioni di mismatch



Capitolo 5

Oscillatore ad anello differenziale

L’architettura differenziale, rispetto a quella single-ended, tende ad essere
preferita nei sistemi di comunicazione ad alta frequenza a causa di una serie
di vantaggi: minore sensibilità al rumore di modo comune, migliore purez-
za spettrale, e un duty cycle in uscita del 50%. Gli oscillatori differenziali
possono essere costruiti con un numero pari di stadi di ritardo, a differen-
za di quelli single-ended. Lo sfasamento extra richiesto (π) viene ottenuto
dall’inversione delle connessioni tra due stadi successivi, introducendo così
un’inversione di fase in continua.

Figura 5.1: Struttura di un oscillatore ad anello differenziale

Tra i diversi tipi di stadio, quello più usato è l’amplificatore differenziale
con carico attivo e specchio di corrente. Questo amplificatore è molto utiliz-
zato nella progettazione di circuiti analogici, oltre che nelle reti digitali ad
alta frequenza utilizzando tecniche di “current steering”; di conseguenza è un
elemento ben conosciuto in termini di rumore e caratteristiche di trasferi-
mento di piccolo segnale. Sebbene sembri che la frequenza venga controllata
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dalla tensione Vcontrol, si può usare uno specchio di corrente e controllare la
cella con la corrente specchiata. Il carico attivo invece è dato da un transi-
stor connesso a diodo in modo da garantire il suo funzionamento in regione
di saturazione.

(a) (b)

Figura 5.2: (a)Amplificatore differenziale con carichi attivi e
(b)polarizzazione con specchio di corrente

In prima approssimazione, il ritardo della cella differenziale può essere
stimato come

TD =
CLVP−P

Icontrol
(5.1)

dove CL è la capacità totale di carico ad ogni nodo d’uscita, VP−P è il ran-
ge di escursione della tensione di uscita, Icontrol è la corrente specchiata.
Sostituendo questa quantità nella formula della frequenza si ottiene

fosc =
Icontrol

2 ·N · CL · VP−P
(5.2)

da cui si può vedere come la frequenza vari linearmente con la corrente. Que-
sta struttura non offre nessuna possibilità di controllare i livelli di tensione
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in continua dell’uscita o la sua ampiezza, di conseguenza, variando i controlli
della corrente, variano anche il livelli in continua di uscita. Questo può crea-
re problemi dal momento in cui il segnale di uscita è usato per guidare un
circuito sensibile al livello DC in ingresso. In aggiunta, l’opzione di un con-
trollo di ampiezza sarebbe consigliabile per limitare l’ampiezza del segnale in
uscita.

Un modo per migliorare la struttura dell’amplificatore differenziale con
carichi attivi è sostituire i transistor connessi a diodo con carichi simmetrici.

Figura 5.3: Amplificatore differenziale con carichi simmetrici

Ogni carico consiste in una coppia di transistor PMOS. I transistor M6 e
M7 funzionano come generatori di corrente. In questo modo si può control-
lare la corrente che fluisce nei transistor M4 e M5, regolando di conseguenza
il guadagno e il livello in continua dell’uscita. Questo carico fornisce una
caratteristica I-V simmetrica e l’opzione sul controllo dell’ampiezza del se-
gnale attraverso Vbias, che viene usata per variare la resistenza del transistor
in regione di triodo. In questo modo l’uscita varia tra Vdd e Vbias. Inoltre,
la configurazione a carico simmetrico rende più semplice il raggiungimento
del guadagno necessario a sostenere l’oscillazione, poiché la trasconduttanza
(gm) dei transistor usati come carico non dipende direttamente dal controllo
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della corrente. Bisogna comunque sottolineare che l’utilizzo di carichi sim-
metrici non è la scelta migliore per un VCO a basso rumore a causa della
maggiore suscettibilità al jitter deterministico provocato dai mismatch del
dispositivo.

5.1 Funzionamento della cella differenziale

Nello studio della cella differenziale, continuiamo ad usare il modello per
canale corto discusso per la cella single-ended. Infatti le dimensioni usate nei
due casi sono dello stesso ordine di grandezza e quindi la presenza degli effetti
di canale corto influenzerà allo stesso modo la frequenza di oscillazione.

Figura 5.4: Circuito di controllo e stadio differenziale

Il circuito utilizzato è mostrato in figura 5.4, dove troviamo sia la cella
differenziale che il circuito di controllo con dimensionamento parametrizza-
to. La dimensione base con cui dimensioniamo il circuito è Wp, ovvero la
larghezza di canale dei carichi attivi, a differenza del caso single-ended in
cui abbiamo scelto Wn. Questa scelta è la conseguenza dei diversi ruoli che
rivestono i dispositivi nei due tipi di stadi di ritardo. I transistor NMOS M2
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e M3 sono invece dimensionati proporzionalmente ai PMOS attraverso il pa-
rametro N , mentre il transistor M1, che ha il ruolo di generatore di corrente,
ha W = Nmirror ·N ·Wp.

Il valore minimo di amplificazione di ogni singola cella di ritardo per un
oscillatore a 4 stadi, ricavato nell’equazione 2.19, è di

√
2. In uno stadio

differenziale, l’amplificazione può essere scritta come

Av ≈ −
gmN

gmP
(5.3)

con

gmN =
∂IDN

∂VGS
(5.4)

e

gmP =
∂IDP

∂VGS
(5.5)

dove le correnti IDN
e IDP

sono ricavate dall’equazione 3.40. Risolviamo
l’equazione

gmN

gmP
=

√
2, (5.6)

con i valori usati nel paragrafo 3.3 e Wp = 500nm, scrivendo WN = N ·WP .
Il risultato ottenuto è che i criteri di Barkhausen sono soddisfatti per N ≥ 1.
Verifichiamo subito l’esattezza di questa condizione con le simulazioni.



















   



  

Figura 5.5: Dipendenza della frequenza da N



CAPITOLO 5. OSCILLATORE AD ANELLO DIFFERENZIALE 88

Dimensioniamo il circuito con Wp = 500nm, Nmirror = 4, Vcascode =
800mV , Idd = 50µA e facciamo variare N . Il risultato è mostrato in figura
5.5, dove si può notare la diminuzione della frequenza all’aumentare di N ,
effetto dovuto all’incremento del valore della capacità totale.

La descrizione delle capacità, rispetto al caso single-ended, rimane inva-
riata a parte il fattore a che, nel caso della cella differenziale, viene eliminato
a causa del diverso ordine proporzionale usato. Quindi possiamo scrivere

Ctot =
10

3
· (

ε0
tox +%tdep

) ·Wp · L. (5.7)

Per verificare la correttezza di questa approssimazione simuliamo il circuito
variando la corrente di controllo. La frequenza prevista viene calcolata con

fosc =
Idd

2 ·Nstage · Ctot · Vp−p
, (5.8)

dove la Vp−p indica la tensione picco-picco del segnale di uscita. Per una
corrente di controllo di 50µA e Vp−p = 700mV , con Nstage = 4, otteniamo
una frequenza di 3.8GHz, valore che ben si approssima al risultato della
simulazione in figura 5.6.



















  



  

Figura 5.6: Dipendenza della frequenza dalla corrente di controllo

Il calcolo della frequenza per diversi valori di corrente però non dà gli
stessi risultati positivi. Infatti, variando la corrente di controllo, il circuito
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modifica la tensione picco-picco del segnale di uscita. La tensione di uscita di
un amplificatore differenziale è sempre limitata, sul picco alto, dalla tensione
di alimentazione VDD e, sul picco basso, da (VDD − Idd · Rload). In figura 5.7
e 5.8 sono mostrati i risultati delle simulazioni dell’oscillatore per variazioni
della Wp, modificando così il carico dell’amplificatore, e della corrente di
controllo.























     

Figura 5.7: Dipendenza del picco basso dell’oscillazione dalla Wp
























 



    

Figura 5.8: Dipendenza del picco basso dell’oscillazione dalla corrente di
controllo
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Ad esempio, per Idd = 80µA e Vp−p = 425mV , otteniamo con l’equazione
5.8 una frequenza di 5.5GHz da confrontare con quella simulata di 5GHz.
Per Idd = 20µA e Vp−p = 600mV , invece otteniamo una frequenza di circa
1.8GHz a differenza di quella simulata di 2.2GHz. Concludiamo quindi che
le equazioni usate approssimano in modo soddisfacente il comportamento
dell’oscillatore e permettono la previsione della frequenza con uno scarto
accettabile.





















    

Figura 5.9: Dipendenza della frequenza da Wp

Oltre a influenzare il range del segnale di uscita, la larghezza del canale dei
carichi attivi (Wp) influisce anche sulla frequenza di oscillazione del circuito.
In figura 5.9 è mostrato il risultato della simulazione in funzione di Wp.

Infine simuliamo il circuito per variazioni di Nmirror, dal quale non ci
aspettiamo grandi modifiche sul valore della frequenza poiché la dimensione
del transistor M1 influisce in modo lieve sulla resistenza di uscita del circuito
e quindi sui tempi di ritardo del segnale, come si può notare in figura 5.10.

L’oscillatore implementato con stadi differenziali ha il difetto di non avere
un’uscita “full swing”, questo significa che a differenza del single-ended, per
pilotare il clock di un contatore, è necessario inserire un convertitore che
modifichi il segnale di uscita in un’oscillazione di ampiezza pari a VDD.
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Figura 5.10: Dipendenza della frequenza da Nmirror

5.1.1 Dipendenza dalla tensione di alimentazione

L’unico parametro che non è ancora stato studiato è la Vcascode. Viene pre-
sentato in questa sezione perché il transistor M10 si trova nel circuito di
controllo proprio per attenuare la sensibilità dell’oscillatore alle variazioni di
VDD. Aumentando la resistenza tra il transistor M11 e la terra, la corrente
specchiata sarà meno sensibile al rumore sulla tensione di alimentazione. Il
transistor M10 e il transistor M8 formano uno stadio cascode la cui resistenza
di uscita è

Rcascode = [1 + (gm10 + gmb10)r10]r8 + r10, (5.9)

raggiungendo così il nostro obiettivo rispetto a un circuito di controllo tra-
dizionale. Per trovare il valore ottimale della tensione Vcascode, simuliamo il
circuito per i valori VDD = 1V e VDD = 1.4V variando la tensione Vcascode e
facciamo il grafico di %f = f(Vcascode) |VDD=1V −f(Vcascode) |VDD=1.4V . Co-
me possiamo osservare in figura 5.11, il valore per cui otteniamo la minima
sensibilità alle variazioni della tensione di alimentazione è Vcascode = 800mV .
Per lo stesso principio, questa volta agendo dal punto di vista dimensionale,
possiamo ridurre ulteriormente la sensibilità del circuito aumentando le di-
mensioni di Wp, figura 5.12, andando però contro al proposito di mantenere
minime le dimensioni dei transistor.
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Figura 5.11: Differenza della frequenza in MHz, tra la simulazione con VDD =
1V e VDD = 1.4V , in funzione di Vcascode






















     

Figura 5.12: Differenza della frequenza in MHz, tra la simulazione con VDD =
1V e VDD = 1.4V , in funzione di Wp

Dopo aver fissato il valore della tensione Vcascode = 800mV , simuliamo il
circuito per diverse tensioni di alimentazione con valori compresi tra 1V e
1.4V in funzione della corrente di controllo. I risultati sono mostrati in figura
5.13.
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Figura 5.13: Frequenza in funzione della corrente di controllo per diverse
VDD

5.1.2 Dipendenza dalla temperatura

Simuliamo il funzionamento del circuito per diverse temperature. L’inter-
vallo scelto è sempre tra -20°C e 80°C con dimensioni invariate rispetto al
precedente paragrafo.

 



 

 

 

 

 

 
















 



    

Figura 5.14: Frequenza in funzione della corrente di controllo per diverse
temperature
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Come ci aspettavamo, la cella differenziale è più stabile rispetto alle va-
riazioni di temperatura anche nei punti di massima variazione di frequenza
rispetto al valore nominale per t = 27°C, figura 5.14. Notiamo inoltre la pre-
senza dello stesso fenomeno osservato nell’oscillatore single-ended: intorno
a Idd = 65µA, la variazione in frequenza diventa davvero minima rendendo
così il circuito praticamente insensibile alla temperatura.

5.2 Oscillatore differenziale con interruttore

Prima di dimensionare il circuito in modo da ottenere un’oscillazione di 2GHz
di frequenza, modifichiamo il circuito inserendo i transistor-interruttore M12.

Figura 5.15: Oscillatore Differenziale con interruttore

A differenza del caso single-ended, in cui avevamo inserito due interruttori
per ogni cella in modo da mantenere invariata la simmetria tra il ramo NMOS
e quello PMOS, nella cella differenziale inseriamo solo un interruttore tra i
carichi attivi e la tensione di alimentazione. E’ infatti così che otteniamo la
simmetria tra transistor NMOS e quelli PMOS all’interno della stessa cella.
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La larghezza del canale del transistor M12 è proporzionale a quella del carico
attivo attraverso il parametro Nswitch.

Inoltre, tra l’uscita dell’oscillatore e il contatore, inseriamo il convertitore
in segnale “full swing” in modo che le variazioni di ampiezza dell’oscillazione
non impediscano il funzionamento del contatore. Connettere tutte le parti
circuitali, che “vedono” l’oscillatore, prima del dimensionamento è fondamen-
tale per ottenere il valore della frequenza desiderata, questo perché ogni nodo
di prelievo del segnale inserito sull’anello andrà a modificare la capacità totale
dell’oscillatore e quindi la sua frequenza di oscillazione.





















     

Figura 5.16: Frequenza (GHz) in funzione della corrente di controllo






















  



Figura 5.17: Frequenza (GHz) in funzione di Wp
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Poiché la frequenza prescelta è di 2GHz, simuliamo il circuito facendo
variare un parametro alla volta e scegliendo il valore che restituisce la fre-
quenza di oscillazione prescelta. I risultati delle simulazioni sono mostrati
nelle figure 5.16, 5.17, 5.18, 5.19, 5.20, dalle quali scegliamo il seguente di-
mensionamento: Idd = 25µA, Wp = 600nm, N = 4, Nmirror = 2, Nswitch = 4.
Prima di considerare definitivo questo dimensionamento, studiamo meglio
l’intervallo di frequenza coperto dalla corrente di controllo. Infatti notiamo
che, aumentando il valore della Idd, il circuito smette di oscillare oltre un
certo valore di corrente.





















  



 

Figura 5.18: Frequenza (GHz) in funzione di N
























    

Figura 5.19: Frequenza (GHz) in funzione di Nmirror

Poiché l’interruzione dell’oscillazione avviene in modo istantaneo, l’unica
causa è il dimensionamento sbagliato di uno dei transistor che non riesce a
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sostenere l’aumento della corrente andando fuori saturazione e spegnendosi.
Il range limitato di frequenze non sarebbe un problema in una condizione di
funzionamento nominale di temperatura e processo e in assenza di variazioni
di mismatch, ma poiché la corrente di controllo è proprio il parametro che ci
permette di compensare queste variazioni, è indispensabile che l’oscillatore
funzioni per il più grande intervallo di corrente. Controllando la regione di



















    



Figura 5.20: Frequenza (GHz) in funzione di Nswitch

funzionamento di ogni transistor tramite simulazione, e la coerenza fun-
zionale del dimensionamento, troviamo l’errore. Secondo i valori scelti, la
dimensione del transistor M1, che ha il ruolo di generatore di corrente, è di

Wmirror = Nmirror ·N ·Wp = 8 ·Wp, (5.10)

mentre
W switch = Nswitch ·Wp = 4 ·Wp. (5.11)

Il transistor-interruttore risulta quindi sottodimensionato ed incapace di
sostenere lo stesso intervallo di correnti del transistor M1. Scegliamo quindi
un nuovo dimensionamento che ci assicuri un’escursione della corrente di
controllo il più grande possibile: Idd = 22µA, Wp = 600nm, N = 4, Nmirror =
5, Nswitch = 8.

5.2.1 Variazioni di Temperatura e Alimentazione

La prima cosa che andiamo a verificare è come il circuito reagisce alle va-
riazioni di temperatura. Il risultato è mostrato in figura 5.21. Rispetto alla
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cella differenziale standard, figura 5.14, non vediamo grandi cambiamenti
in termini di sensibilità, ma notiamo lo spostamento del nodo a frequenza
costante da Idd ≈ 65µA a Idd ≈ 85µA, dove otteniamo nei due rispettivi
casi una frequenza di circa 4.3GHz. L’unica differenza tra i due casi è l’ag-
giunta del transistor-interruttore che, per come è dimensionato, ha l’effetto
di aumentare l’impedenza di uscita e quindi richiedere più corrente per rag-
giungere la frequenza desiderata. In figura 5.22 troviamo la variazione della
frequenza per diverse temperature a corrente costante Idd = 22µA.

 



 

 

 

 

 

 


















   

Figura 5.21: Frequenza (GHz) in funzione di Idd per diversi valori di
temperatura

Figura 5.22: Frequenza (GHz) in funzione della temperatura per Idd = 22µA
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Per la variazione di temperatura considerata, otteniamo una variazione
massima in frequenza di circa 100MHz, che equivale al 5% della frequenza
considerata nominale di 2GHz. E’ possibile ottenere risultati migliori, scen-
dendo anche sotto il punto percentuale, aumentando la lunghezza del canale
del transistor-interruttore. Il dimensionamento però riporterebbe nella con-
dizione di un controllo limitato delle frequenze a causa dell’incapacità del
circuito di sostenere alti valori di corrente.

 



 

 

 

 

 




















   





Figura 5.23: Frequenza (GHz) in funzione di Idd per diversi valori di VDD

Figura 5.24: Frequenza (GHz) in funzione di VDD per Idd = 22µA

In figura 5.23, vediamo invece l’andamento della frequenza in funzione
della corrente per diversi valori della tensione di alimentazione. La variazio-
ne percentuale, a differenza del caso single-ended, è praticamente costante
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lungo tutto l’intervallo della corrente di controllo. Nel caso di Idd = 22µA,
figura 5.24, abbiamo una variazione massima di 240MHz rispetto al valore no-
minale in VDD = 1.2V di 2GHz, questo corrisponde ad un errore percentuale
massimo del 12% rispetto alle variazioni di tensione di alimentazione.

La sensibilità del circuito alle variazioni della tensione di alimentazione è
dovuta al basso valore della impedenza di uscita. Infatti vediamo la varia-
zione dalla corrente per variazioni di tensione, figura 5.25, dove si passa da
21µA a 27µA con VDD = 1V e VDD = 1.3V rispettivamente, che corrisponde
allo scarto in frequenza trovato, vedi Figura 5.26.





















   



  

Figura 5.25: Corrente (µA) in funzione della VDD

Figura 5.26: Frequenza (GHz) in funzione della Idd
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Per aumentare l’impedenza di uscita della cella differenziale, aumentiamo
la dimensione della lungheza del canale del transistor M1 in modo da non
andare ad influire sulle capacità totali dell’oscillatore. Simulando il circuito
con Lmirror = 240nm, otteniamo un circuito meno sensibile alle variazioni di
VDD rispetto al caso in cui Lmirror = 120nm (figura 5.27).

 



 

 






















    

Figura 5.27: Frequenza in funzione di VDD per Idd = 22µA e per Lmirror =
120nm e Lmirror = 240nm

Figura 5.28: Frequenza in funzione di VDD per Idd = 23.5µA e Lmirror =
240nm
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Dopo aver sintonizzato l’oscillatore sulla frequenza di 2GHz, impostando
la corrente di controllo a 23.5µA, simuliamo il circuito per variazioni della
tensione di alimentazione come fatto in precedenza. Come viene mostrato in
figura 5.28, la massima variazione in frequenza rispetto al valore nominale è
di 110MHz che corrisponde a una variazione del 5.5%. Aumentare la Lmirror

ha quindi diminuito della metà la sensibilità del circuito rispetto al caso con
Lmirror = 120nm. Aumentare ancora la lunghezza di canale del generatore di
corrente della cella non causa un’ulteriore dimimuzione della sensibilità del
circuito.

Usare questo tipo di dimensionamento ha lo svantaggio di limitare il range
della corrente di controllo dell’oscillatore. Infatti, con VDD = 1V , il circuito
smette di oscillare per valori di corrente maggiori di 50µA, mentre con VDD =
1.1V per valori di corrente maggiori di 80µA, come mostrato in figura 5.29.
Sebbene la sensibilità del circuito alle variazioni di tensione dipenda dalla
bassa impedenza di uscita, aumentare quest’ultima provoca la riduzione del
range di correnti disponibili per il controllo della frequenza dell’oscillatore.

 



 

 

 

 

 




















    

Figura 5.29: Frequenza in funzione di Idd per diversi valori di VDD

5.3 Analisi di Corner e Mismatch del circuito

Dopo aver scelto il dimensionamento dei transistor, simuliamo il circuito nei
4 angoli di corner in modo da verificare la possibile compensazione con la
corrente dei difetti di fabbricazione dei transistor. Come possiamo osservare
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in figura 5.30, in tutti e quattro i casi possiamo raggiungere la frequenza di
oscillazione scelta di 2GHz agendo sulla corrente di controllo. Per le variazioni
di mismatch il risultato è: f̄ = 1.99Ghz con σ = 110Mhz, che equivale ad
un errore del 5.5% (Figura 5.31). In un sistema multicanale, questo spread
potrebbe essere controllato con dei DAC, convertitori digitali-analogici, che
permettono di programmare la corrente di bias per ogni oscillatore.
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Figura 5.30: Analisi di corner

Figura 5.31: Mismatch



Capitolo 6

Utilizzo degli oscillatori in misure

di ampiezza e di tempo

Dopo aver dimensionato l’oscillatore single-ended e quello differenziale in mo-
do da ottenere la frequenza di oscillazione scelta (2GHz), testiamo entrambi
i circuiti con simulazioni di intervalli di tempo (T.O.T.) e di ampiezza di
segnale (T.D.C.). Questo tipo di test è fondamentale per capire la funzio-
nalità e i reali vantaggi nell’uso di oscillatori locali nei rivelatori a pixel e,
più precisamente, per studiare il rapporto tra l’oscillatore e il contatore e le
varie modalità di accensione. Inoltre è utile per comprendere le differenze
tra i due diversi tipi di oscillatore presi in considerazione.

Figura 6.1: Schema del circuito di test

Lo schema generale usato nella fase di test è presentato in figura 6.1.
Un impulso di durata variabile con ampiezza 1.2V comanda l’accensione, o
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lo spegnimento, dell’oscillatore o del contatore per la durata dell’impulso. Il
contatore conta gli impulsi di clock generati dall’oscillatore, i quali corrispon-
dono alla durata dell’impulso. In questo modo la durata dell’impulso viene
convertita in un segnale digitale.

Le possibili combinazioni di funzionamento sono quindi due:

1. Contatore sempre acceso, interruttore sull’oscillatore

2. Oscillatore sempre acceso, interruttore sul contatore

L’impulso che comanda gli interruttori viene generato in due modi diversi
per simulare una misura di intervallo di tempo e una misura di ampiezza.
Mentre nella prima misura la formazione del segnale viene affidata ad un
generatore di impulsi a durata variabile, nel secondo caso abbiamo costruito
un circuito che simulasse il funzionamento di base di un sistema T.O.T.

Figura 6.2: Generazione impulso T.O.T

Lo schema a blocchi del sistema, nel caso del T.O.T, è mostrato in figura
6.2. Il generatore di impulsi viene usato per ottenere un impulso triangolare
ad ampiezza variabile, con il tempo di decadimento dell’impulso proporzio-
nale all’ampiezza. Il segnale viene poi confrontato dal comparatore con una
tensione di soglia regolabile. Per Vpulse < VTH , l’uscita del comparatore è di
0V e l’interruttore sarà aperto. Per Vpulse > VTH , il comparatore restituisce
in uscita un segnale di V = 1.2V e l’interruttore viene chiuso.

Il contatore è stato costruito a 5 bit e quindi composto da cinque flip-flop
collegati in serie. L’uscita di ogni flip-flop viene connessa con l’ingresso del
clock del seguente. L’attenzione deve essere concentrata sul primo flip-flop,
che corrisponde al bit meno significativo, poiché è quello che vede diretta-
mente l’oscillatore e che ne influenza il comportamento e anche perché è il
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flip-flop responsabile delle transizioni dei flip-flop seguenti. Il numero massi-
mo di colpi di click che il contatore a 5 bit, per costruzione, riuscirà a contare
è 31.

6.1 Misura di intervalli di tempo (T.D.C.)

Visualizziamo su grafico le misure effettuate, in modo da verificare diret-
tamente la linearità della misura fatta rispetto all’intervallo di tempo da
misurare. In tutti i grafici, sull’asse delle ordinate troviamo la parola del
contatore convertita nel sistema decimale. Come possiamo osservare nei gra-
fici 6.3, 6.4, 6.5, 6.6, il test dà risultati positivi. La misura viene effettuata
in modo lineare in tutti i metodi e oscillatori usati.



























     

Figura 6.3: Oscillatore Single Ended - Interruttore su oscillatore - asse x:
parola del contatore
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Figura 6.4: Oscillatore Differenziale - Interruttore su oscillatore- asse x:
parola del contatore



























      

Figura 6.5: Oscillatore Single Ended - Interruttore su contatore- asse x:
parola del contatore
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Figura 6.6: Oscillatore Differenziale - Interruttore su contatore- asse x: parola
del contatore

6.2 Misura di ampiezza (T.O.T.)

Nel caso della misura di ampiezza, le variazioni di ampiezza vengono mi-
surate con un passo di 100mV a cui corrisponde un tempo di decadimento
proporzionale di 1ns. I risultati sono mostrati nelle seguenti figure 6.7, 6.8,
6.9, 6.10. Anche in questo caso, la misura dell’ampiezza risulta essere lineare
per ogni metodo e oscillatore utilizzato.
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Figura 6.7: Oscillatore Single Ended - Interruttore su oscillatore- asse x:
parola del contatore



























    

Figura 6.8: Oscillatore Differenziale - Interruttore su oscillatore- asse x:
parola del contatore



CAPITOLO 6. UTILIZZO DEGLI OSCILLATORI IN MISURE DI AMPIEZZA E DI TEMPO110

























     

Figura 6.9: Oscillatore Single Ended - Interruttore su contatore- asse x:
parola del contatore























 



    

Figura 6.10: Oscillatore Differenziale - Interruttore su contatore- asse x:
parola del contatore

6.3 Casi di Misure Non Lineari

Come abbiamo visto nei precedenti paragrafi, non abbiamo notato nessuna
differenza rispetto al tipo di oscillatore usato o rispetto al tipo di accensione
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usata (del contatore o dell’oscillatore). Questa è la conseguenza di alcuni
accorgimenti usati e anche del valore della frequenza scelta. Vediamo più
specificatamente le differenze tra le varie possibilità di misura e gli errori che
si possono verificare.

6.3.1 Oscillatore Single-Ended VS Oscillatore Differen-

ziale

Anche se non abbiamo notato alcuna differenza sulla misura effettuata con
questi due oscillatori, la differenza c’è e risiede nei tempi di accensione del-
l’oscillatore. Riportiamo i grafici del segnale di uscita degli oscillatori dopo
esser stati accesi al tempo t = 5ns. Troviamo in figura 6.11 l’uscita dell’o-
scillatore single-ended insieme al bit meno significativo del contatore, mentre
in figura 6.12 troviamo l’uscita dell’oscillatore differenziale con gli impulsi di
clock del primo bit.





























  



Figura 6.11: Accensione Oscillatore Single-Ended
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Figura 6.12: Accensione Oscillatore Differenziale

Dalla comparazione dei due grafici notiamo due tempi di accensione dif-
ferenti: mentre l’oscillatore single-ended si accende istantaneamente, l’oscil-
latore differenziale ha tempi più lunghi che dipendono dal caricamento delle
capacità interne del circuito. Un cattivo dimensionamento dell’oscillatore
può quindi portare a misure di tempo falsate da un errore sistematico che
può essere influente negli intervalli di tempo più brevi. Una soluzione può
essere quella di modificare il tipo di interruttore dell’oscillatore, in modo da
far dipendere il meno possibile il tempo di accensione dai tempi di carica
delle capacità. Nel caso studiato, con frequenza di oscillazione pari a 2GHz,
questo difetto non disturba la misura ma, per frequenze più alte, non sarebbe
stato trascurabile.

6.3.2 Accensione Oscillatore VS Accensione Contatore

Le due modalità di accensione non hanno mostrato differenze rispetto alle
misure effettuate, ma anche in questo caso l’equivalenza tra i due metodi è
conseguenza della frequenza di oscillazione usata negli oscillatori.
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Figura 6.13: Accensione Contatore

Collegare all’anello dell’oscillatore il contatore, con l’oscillatore acceso,
significa variare il carico capacitivo dell’oscillatore mentre questo è in fun-
zione. La frequenza dell’oscillatore, come abbiamo visto, è dipendente dalla
capacità totale presente sulla linea dell’anello dell’oscillatore. La conseguenza
dell’accensione del contatore, con oscillatore acceso, significa quindi variarne
la frequenza di oscillazione proprio durante la misura. Questo metodo di
accensione, ad alte frequenze, può portare ad evidenti fenomeni di non linea-
rità nella misura, come possiamo osservare in figura 6.13, causata proprio dai
tempi fisici che impiega l’oscillatore a stabilizzare la frequenza di oscillazione
dopo l’introduzione di un nuovo carico capacitivo.
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Conclusioni

Per quanto siano equivalenti le diverse metodologie (nel caso di f = 2GHz)
e i differenti oscillatori al fine della misura, ci sono altre motivazioni che ci
spingono a scegliere un metodo, o un oscillatore, piuttosto che l’altro.

Dal punto di vista dei consumi di potenza, l’accensione dell’oscillatore,
solo nel caso in cui deve effettuare la misura, diventa una tecnica molto
vantaggiosa. Infatti, i consumi di potenza media si attestano intorno ai
340µW , nel caso dell’oscillatore single-ended, e intorno ai 700µW , nel caso
degli oscillatori differenziali, dove i valori di potenza riportati sono riferiti
al metodo in cui l’oscillatore sia sempre acceso. Calcoliamo una stima del
consumo con il metodo proposto. Una frequenza di oscillazione di 2GHz
corrisponde a un periodo di 500ps ad impulso. Poiché il contatore usato è di
5 bit, il massimo numero di impulsi contati è 32, il che equivale a un periodo di
funzionamento massimo dell’oscillatore di 16ns. Il massimo consumo previsto
per evento è quindi di 11pW, nel caso di un oscillatore differenziale, e circa la
metà nel caso di un oscillatore single-ended. Se supponiamo un rate di eventi
pari a 10KHz e l’utilizzo di un oscillatore differenziale a 4 stadi, otteniamo
un consumo massimo di 110nW.

Oltre ai vantaggi relativi al consumo, questa tecnica evita eventuali varia-
zioni di frequenza causate dall’introduzione di nuovi carichi capacitivi anche
per oscillazioni ad alta frequenza. L’unico difetto di questo metodo è lo stress
che può subire il circuito di alimentazione a causa della continua accensione
e dello spegnimento degli oscillatori in un sistema multicanale. Il metodo
di accensione del contatore invece può essere usato solo a basse frequenze
avendo come effetto primario un elevato consumo di potenza.

La scelta del tipo di oscillatore è invece più articolata. Raggiungere la
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frequenza di oscillazione di 2GHz, con l’oscillatore single-ended, è stato rela-
tivamente facile, consentendo anche di mantenere dimensioni contenute dei
dispositivi. Nel caso della cella differenziale, invece, si sono dovute usare di-
mensioni circa 3 volte superiori al caso single-ended e una corrente di controllo
molto bassa, che in alcuni casi rischia di essere un limite nella compensazio-
ne delle variabili di processo. L’oscillatore single-ended ha la possibilità di
essere dimensionato in modo tale da essere poco sensibile alle variazioni di
temperatura e alimentazione, tanto da poter pensare che, per applicazioni
non particolarmente critiche, si possa evitare l’uso di un PLL. Lo svantaggio
di questo tipo di oscillatore risiede però proprio nella sua sensibilità alle va-
riazioni di lavoro del sistema. Infatti, per quanto il circuito sia insensibile in
condizioni di lavoro “nominali”, l’utilizzo della tensione di controllo per man-
tenere l’oscillazione alla frequenza prescelta influenza la sensibilità del circui-
to alle variazioni di temperatura e alimentazione. Più ci si allontana dalla
tensione di controllo nominale, più il circuito diventa sensibile, più diventa
indispensabile l’utilizzo di un PLL nella sintonizzazione dell’oscillatore.

L’oscillatore differenziale invece, pur dimostrando una maggiore sensibili-
tà anche in condizioni nominali, ha il vantaggio di mantenere lo stesso livello
di sensibilità per qualsiasi valore di corrente di controllo. Sviluppando del-
le celle differenziali meno sensibili di quella presa in considerazione, si può
mirare a oscillatori differenziali con una sensibilità inferiore al punto per-
centuale rispetto alle variazioni di alimentazione e temperatura lungo tutto
l’intervallo coperto dalla corrente di controllo. Uno sviluppo di questo tipo
risulta quindi ottimale nel caso in cui si vogliano implementare oscillatori
senza PLL per la sintonizzazione della frequenza di oscillazione.

Chiaramente, oscillatori di questo tipo sono utili in contesti in cui la
frequenza di oscillazione non sia particolarmente critica, ma possono risul-
tare interessanti per numerosi sistemi multi-canale in cui la bassa potenza è
prioritaria rispetto ad un’elevata risoluzione nella misura.
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