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RESUMO

Este documento apresenta a anélise de um oscilador Colpitts com du-
pla realimentag@o positiva, a otimizac¢do deste circuito para operagdo em ul-
trabaixa tensdo de alimentagdo e um projeto baseado em tal fundamentacéo
tedrica. O trabalho inicia com uma breve introducdo sobre osciladores e os
compromissos no projeto destes circuitos, com foco em aplicacdes que reque-
rem baixo consumo de energia e tensdo. Em sequéncia os principais métodos
de andlise de osciladores sdo apresentados, bem como o modelo de transistor
MOS utilizado neste trabalho. Esse estudo embasa a andlise de um oscilador
Colpitts cldssico, e posteriormente a andlise do circuito proposto. O oscila-
dor Colpitts com dupla realimentag@o positiva € capaz de sustentar oscilacdes
com um requisito de transcondutincia menor do que a versao cldssica deste
circuito. Esta reducdo se reflete em um menor consumo de energia e tensdo
de alimentacdo. Métodos de otimizacgdo sdo derivados a partir dos alicerces
tedricos desenvolvidos. Um projeto visando ultrabaixa tensao de alimentacio
e operacdo na frequéncia de 2,4 GHz é desenvolvido, baseado nos estudos
aqui apresentados. Um protétipo foi projetado em tecnologia CMOS 0,13 um
padrdo utilizando um transistor zero-Vr como dispositivo ativo. Alguns re-
sultados parciais de medigao sdo apresentados neste documento. O protétipo
¢ capaz de oscilar com uma tensao de alimenta¢do minima de 53 mV, consu-
mindo cerca de 0,9 uW. Houve um desvio na frequéncia de oscilagdo, e esta
vale 1,86 GHz.

Palavras-chave: Oscilador Colpitts, dupla realimentag@o positiva, oscilador
CMOS, ultrabaixa tensdo.






ABSTRACT

This document presents the analysis of a double-positive-feedback
Colpitts oscillator, the optimization of this circuit for ultra-low voltage ap-
plications, and a design based on the developed studies. The document starts
with a short introduction on oscillators, and the trade-offs in their design, with
focus on low-voltage and low-power consumption. Following that, the main
methods of analyzing this circuit will be presented, as well as the MOS tran-
sistor model used in this work. This theoretical framework will support the
classical Colpitts oscillator analysis, and then the proposed circuit analysis.
The double-positive-feedback Colpitts oscillator is capable of maintaining os-
cillations with a lower required transconductance than the classical version of
this circuit. This decrement in the required transconductance reflects on a
lower voltage and power consumption. Optimization methods are derived
from the developed analysis. A prototype is designed aiming ultra-low vol-
tage operation, and frequency of 2.4 GHz. This prototype was developed in a
standard CMOS 0.13 pum technology, using a zero-Vr transistor as the active
device. Some partial results are presented in this document. The prototype is
capable of oscillating with a minimum supply voltage of 53 mV, consuming
0,9 uW of power, at 1,86 GHz.

Keywords: Colpitts oscillator, double-feeback, CMOS oscillator, ultra-low
voltage.
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1 INTRODUCAO

1.1 MOTIVACAO

Em sistemas de comunicacdo classicos, osciladores eletrdnicos for-
necem um sinal de referéncia que auxilia na transladag¢do em frequéncia da
informagao em banda base para banda passante, e vice-versa . A qualidade do
sinal recebido (ou quantidade de informacdo recebida) estd relacionada com
a pureza espectral deste sinal de referéncia (RAZAVI, 2012). Entretanto, do
ponto de vista de consumo, gerar sinais de referéncia de grande pureza espec-
tral (baixo ruido de fase) demanda uma quantidade de poténcia relativamente
alta, como pode ser verificado na Tabela[I] para alguns osciladores no estado
da arte. Esta quantidade de poténcia é demasiadamente grande no escopo
de sistemas de comunicacdo implantaveis, como as WBANSs ( Wireless Body
Area Network), como apresentado na referéncia (BRADLEY, [20006).

Transceptores implantaveis tém sido muito pesquisados em aplicagdes
de medicdo continua de sinais vitais, como por exemplo frequéncia cardiaca,
niveis de glicose no sangue e temperatura. Estas aplicacdes t€m como ca-
racteristica uma baixa taxa de transmissdo de dados. A troca de informacdes
acontece do transceptor implantado para um dispositivo mével nas proximi-
dades do individuo. Uma das maiores restricdes destes transceptores estd
relacionada a poténcia consumida. Uma vez implantados, estes sistemas de-
vem consumir o minimo possivel, de modo a garantir uma autonomia de pelo
menos alguns anos. Isso se justifica pelos riscos de infec¢do e reagdo alérgica
que cada procedimento de implante representa ao paciente. Portanto, em li-
nhas gerais, as caracteristicas destes transceptores implantaveis sdo: baixa
taxa de transmissdo de dados, curta distancia de transmissdo € um consumo
de poténcia extremamente baixo.

Existem muitas formas de reduzir a poténcia consumida pelos osci-
ladores em tais sistemas de comunica¢cdo. Entre elas, a redu¢do da tensdo
de alimentac@o é uma das técnicas mais utilizadas, e com vantagens que vao
além da simples reducdo da poténcia. Primeiramente, a tecnologia CMOS
estd evoluindo para tensdes de alimentacdo cada vez menores, por conta da
continua redugao da espessura do 6xido (HSIEH; LU, |2007; [ENZ; VITTOZ, 2000).
Portanto, trabalhar com baixas tensdes é uma tendéncia tecnoldgica. Além
disso, existe uma inclinagdo por parte dos pesquisadores da area de utilizar
fontes de energia provenientes do proprio ambiente (energy harvesting), ao
invés de baterias. Tais fontes de energia em geral fornecem uma referéncia
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de baixa tensdao (RAMADASS; CHANDRAKASAN, 2011). Portanto, a pesquisa
sobre formas de reduzir a tensdo de alimentagdo de osciladores, e circuitos
eletronicos num geral, ¢ um caminho para reduzir a poténcia consumida, e ao
mesmo tempo um modo de seguir as tendéncias tecnoldgicas e académicas.

O presente trabalho propde uma nova configura¢io do oscilador Col-
pitts que emprega dupla realimentacdo positiva. Esta estrutura é capaz de
iniciar e manter oscilagdes a partir de uma tensio de alimentacdo muito me-
nor do que a forma classica deste oscilador. A segunda realimentacdo po-
sitiva € realizada através de uma rede formada por capacitores intrinsecos
do dispositivo amplificador e de um indutor conectado em um dos termi-
nais deste dispositivo. A andlise deste circuito é desenvolvida a partir de
um modelo do transistor MOS (metal-6xido-semicondutor) valido para baixa
tensdo de alimentacdo. Um método de otimizagdo e projeto, bem como um
protétipo deste oscilador sdo apresentados. O protétipo foi projetado em
circuito integrado utilizando tecnologia CMOS (metal-6xido-semicondutor
complementar) 0,13 um, e testado on-waffer para a verificacio do método, e
demonstrag@o da arquitetura proposta.

1.2 ORGANIZACAO DO TRABALHO

Este trabalho é subdividido da seguinte maneira: o capitulo 2 apre-
senta a fundamentacio tedrica na qual o trabalho € baseado, incluindo o mo-
delo do transistor MOS e os dois principais métodos de andlise de osciladores.
O terceiro capitulo apresenta algumas deducdes acerca do oscilador Colpitts
classico, introduz o oscilador Colpitts com dupla realimentacdo positiva e
apresenta a andlise deste circuito. Dois métodos de otimizagao sao propostos
com o objetivo de reduzir a tensdo de alimentacao do oscilador aqui apresen-
tado. O capitulo 4 apresenta um projeto de circuito integrado de um oscilador
de ultrabaixa tensdo de alimentag@o que € baseado nesta andlise e otimizagao.
O trabalho € entdo concluido no capitulo 5.
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2 FUNDAMENTACAO TEORICA

Este capitulo fornece os fundamentos necessarios para o desenvolvi-
mento tedrico do trabalho, e em especial do capitulo subsequente. As primei-
ras duas secdes focam na analise de um oscilador genérico a partir de dois
métodos diferentes, primeiro como um sistema realimentado e em sequéncia
como uma rede formada por dois sub blocos. Este segundo método é am-
plamente conhecido como método da resisténcia negativa. As duas andlises
destinam-se a obtencdo das condi¢des necessdrias para que o circuito oscile.
A secdo seguinte fornece uma demonstragio da equivaléncia entre os dois
métodos de andlise. Finalmente, a dltima parte deste capitulo é destinada a
apresentacdo do modelo do transistor MOS que serd utilizada na andlise dos
osciladores.

2.1 ANALISE DO OSCILADOR COMO SISTEMA REALIMENTADO

Um sistema realimentado € capaz de manter oscila¢des, e portanto
desempenhar a fun¢do de um oscilador harmdnico, se este atender alguns
critérios basicos denominados critérios de Barkhausen (CLARKE; HESS,|1971)).
Os critérios estdo relacionados a localizagio dos polos do sistema, e estabe-
lecem que para que um sistema realimentado seja capaz de manter um sinal
periddico sem a necessidade de um sinal externo, os polos do sistema devem
ser complexos e sobre o eixo imagindrio (LATHI, [2005]).

A Figura mostra um sistema realimentado bésico formado por
um bloco de ganho A(s) e um bloco de realimentagio f3(s) que dependem da
frequéncia. A funcdo de transferéncia deste sistema é dada por:

Vo

()= — A) @1

A(s)B(s)

Os polos do sistema estdo localizados no plano s, nas raizes do deno-
minador da Equagdo (2.1). A localizagdo dos polos determina a resposta ao
impulso do sistema (LATHL 2005). A Figura ilustra qualitativamente a
saida de um sistema de segunda ordem com polos complexos em fun¢do da
localizacdo destes polos. Apenas os polos complexos sdo mostrados nesta
figura, pois s@o os tnicos a darem origem a um comportamento oscilatério.
A resposta ao impulso do sistema serd uma oscilacdo amortecida quando a

Vi

"Em homenagem ao fisico Heinrich Georg Barkhausen que os demonstrou em 1921.
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Vo (8)

3(s)
A
X X X
—————*R(s)
XXX
(b)

Figura 1: (a) Sistema realimentado formado por um amplificador A(s) e por um
bloco de realimentagio (s). (b) Representacdo qualitativa da resposta de um
sistema realimentado de segunda ordem e polos complexos.

parte real dos polos complexos estiver a esquerda do eixo imaginario, uma
oscilag@o de amplitude constante quando a parte real for nula, e uma oscilagio
de amplitude crescente quando a parte real estiver a direita deste eixo.

Para que o sistema produza comportamento oscilatério com amplitude
constante e sem a presenca de sinal externo, os polos do sistema devem estar
localizados sobre o eixo imaginario. Substituindo s por j®, em @ onde w,
¢ a frequéncia de oscilacio do sistema, os polos que produzem uma oscilagio
de amplitude constante estio localizados em (CLARKE; HESS, |1971):

A(ja,)B (jw,) = 1. (2.2)
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O produto A (j,) B (jw,) é conhecido como o ganho de malha. O
sentido fisico da Equacdo (2.2)) é que para que um sistema realimentado seja
capaz de manter oscilagdes, o sinal que circula na malha de tal sistema nio
deve sofrer alteracdes de magnitude e fase ao percorré-la em um circuito fe-
chado. Podemos decompor a Equacao em partes real e imagindria:

EK{A (ij)ﬁ(jwo)} =1, (2.3)
RS {A (jwo) ﬁ (jwa)} =0. 2.4

As condicdes (Z3) e (2.4) sdo conhecidas como os critérios de
Barkhausen, e estabelecem as condi¢des necessdrias para que um sistema
oscile. Na prética, a primeira condi¢cdo é muito restritiva, pois um pequeno
desvio para valores menores que a unidade ja causa o desaparecimento das
oscilagdes em poucos instantes. Além disso, um oscilador deve ser capaz de
gerar oscilagdes, e ndo simplesmente as manter estaveis

O projeto de circuitos osciladores baseia-se em solucionar as Equagdes
e para determinar o minimo ganho do bloco amplificador para que
o sistema sustente oscilagdes e a frequéncia de oscilacdo do sistema, res-
pectivamente. O ganho do amplificador é projetado para ser maior do que
o minimo necessario, de modo que no inicio da operagdo os polos do sis-
tema estdo no semi-plano direito e o sistema € instavel. Segue que qualquer
pequena condicao inicial, como por exemplo o ruido térmico ou mesmo o
chaveamento da tensdo de alimentagdo, € capaz de inicializar as oscilagdes,
sendo que a amplitude do envelope cresce exponencialmente. A estabilidade
da amplitude das oscilagdes é atingida quando a Equagdo (2.3) é satisfeita, e
pode ser causada por um bloco especial de controle automético de ganho, ou
pela prépria ndo linearidade do componente ativo utilizado, que € o caso mais
comum.

A frequéncia de operagdo do sistema para o caso em que o amplifi-
cador apresenta um ganho predominantemente real (baixas frequéncias) serd
uma funcdo da carga do amplificador e do bloco de realimentacido (GONZA-
LEZ, 2007). Por exemplo, se o bloco de amplificacdo consiste de um ampli-
ficador de transcondutincia com ganho real G, alimentando uma carga cuja
admitincia é dada por Y, (s), a fungdo de transferéncia deste bloco pode ser
escrita como:

A(s) = G,Y, ' (s). (2.5)

Substituindo esta expressdo em (2.4)), temos:

S {G()Y()_l (](D,,)B (](J)(,)} - 0’
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3{Y, " (jo,) B (jw,)} =0. (2.6)

A partir desta expressdo podemos concluir que a frequéncia de
oscilacdo é determinada pela frequéncia de ressonancia do tanque formado
pela carga do amplificador e pela rede de realimentacdo.

2.2 ANALISE DO OSCILADOR POR RESISTENCIA NEGATIVA

Um método alternativo de andlise de circuitos osciladores é conhe-
cido como método da resisténcia negativa (GONZALEZ, |2007). Nesta anélise
considera-se que o circuito pode ser subdividido em duas partes: uma rede
de uma porta potencialmente instavel com admitéancia Y,,,, € uma carga com
admiténcia Y7 ; como € ilustrado na Figura|2| As duas partes sdo conectadas
em paralelo de modo que a admitincia equivalente entre os terminais é dada
por:

qu = Your + Y. 2.7

Se um sinal v, for aplicado nesta rede através de uma fonte de sinal,
a tendéncia € que tal sinal seja filtrado, e apenas a componente de frequéncia
na ressondncia @, da rede seja mantida. Ao desconectarmos a fonte de sinal
da rede, a componente em @, € rapidamente atenuada se a parte real de Y,
for positiva. Isto ocorre porque a energia entregue pela fonte para a rede é
dissipada na condutancia positiva.

Por outro lado, se a condutincia equivalente da rede for zero, a com-
ponente em w, serd conservada indefinidamente, pois a energia entregue pela
fonte de sinal ndo serd dissipada. Em termos préticos, a energia da compo-
nente em @), serd dissipada na carga, porém a rede de uma porta ird fornecer
a mesma quantidade de energia, de modo que o balanco energético é nulo.
Em outras palavras, a condutancia da carga, que € a parte real de Y7, é can-
celada pela condutincia da rede de uma porta, parte real de Y,,,. Em geral,
a condutancia da carga relaciona todas as perdas do circuito, enquanto que a
condutincia da rede de uma porta, que apresenta um valor negativo, € provida
por um amplificador com realimentagdo positiva.

Em termos matematicos, para que a componente @, do sinal se con-
serve na rede a admitancia equivalente deve ser zero, o que se resume a duas
condicdes que garantem que a rede € capaz de sustentar oscilacdes:

S {You } +3{¥.} =0, 2.8)
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Yout

|+
redgoc;lggma Vo ’-» carga

YL

Figura 2: Representacio do oscilador como uma conexao de dois blocos: uma
rede de uma porta e uma carga.

A primeira condi¢@o quantifica o que foi discutido previamente sobre a res-
sondncia da rede, enquanto que a segunda quantifica a condi¢do necessaria
para que o sinal oscilatdrio ndo se dissipe

Para que o circuito seja capaz de gerar oscilacdes, € necessdrio que a
condutancia equivalente da rede seja menor do que zero, isto é, o valor abso-
luto da condutancia negativa fornecida pela rede de uma porta deve ser maior
do que a condutancia da carga. Neste caso, o circuito inicia as oscilagdes a
partir do ruido térmico, e a estabilidade da amplitude das oscilagdes € atin-
gida quando a Equacdes ¢ verificada. O circuito estabiliza por conta de
um controle automadtico no valor da condutincia negativa.

2.3 EQUIVALENCIA DOS METODOS DE ANALISE

As duas ultimas secOes apresentaram dois métodos diferentes de
analise de circuitos osciladores, o primeiro analisando-o como um sistema
realimentado e o segundo como uma rede de uma porta que fornece uma
resisténcia negativa utilizada para alimentar uma carga. No decorrer do
restante deste trabalho o método da resisténcia negativa serd o escolhido para
a andlise do oscilador apresentado. Porém, antes de darmos continuidade a
analise deste oscilador, vale a pena apresentar uma demonstragdo rapida da
equivaléncia dos dois métodos.

O sistema realimentado que foi apresentado na Figura [[(a)] pode ser
redesenhado como ilustrado na Figura[3] A entrada do sistema v; foi omitida
partindo do pressuposto de que a rede ndo necessitard de um sinal externo
para manter um sinal oscilante na saida. O amplificador de tensdo com ganho
A(s) foi substituido por um amplificador de transcondutincia com ganho g,
que alimenta uma carga Y7 gc, de modo que A(s) = g, /Y re- Esta substituigdo
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it

Figura 3: Representacdo alternativa do sistema realimentado apresentado na
Figura[l(a)}

tem uma conotag¢do prética, pois boa parte dos elementos ativos utilizados em
osciladores senoidais sdo modelados como fontes de corrente controladas por
tensdo. A carga Yyrc pode ser modelada como um circuito LRC paralelo que
resume todos os elementos passivos da rede. Finalmente, o transformador
1:m representa a rede de realimentacdo, e supde-se que este bloco apresenta
impedancia de entrada infinita de modo a ndo carregar a saida. Logo, B(s) =
n.

Primeiramente analisaremos a rede como um sistema realimentado. A
partir da Equacdo (2.2) temos que o ganho de malha deve ser igual a um.
Logo:

N8m _ . (2.10)
Yire
Supondo que tanto o fator de realimentacdo 1) quanto a transcondutancia g,
sdo valores reais, a parte imagindria de deve valer:

1
IL— 1+ =0,
{YLRC}

3 {Yire} =0, 2.11)

A parte imagindria da admitancia da carga serd zero na frequéncia de res-
sonancia, quando as susceptancias do indutor e do capacitor equivalentes se
cancelarem.

A segunda condicdo de oscilagdo para este sistema realimentado pro-

ou simplesmente:
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veniente da Equacgdo (2.3)) ¢ dada por:

9*{ { ngm } _ 1
Yire
Como foi suposto anteriormente 1) e g, sdo valores reais. Por conta de (2.11))

a carga Yy gc serd puramente real, e pode ser substituida por uma condutancia
Gp. Portanto, a segunda condicdo de oscilacio se resume a:

gm= &. (2.12)

n

Agora utilizaremos o segundo método de andlise apresentado, deno-
minado de método da resisténcia negativa. A rede da Figura 3| pode ser sub-
dividida em duas partes: um amplificador realimentado formado pelo ampli-
ficador de transcondutincia g,, e pelo transformador 1:1 que apresenta uma
admitancia Y,,;, € uma carga de valor complexo cuja admitincia é Y gc.

O valor de Y, € obtido através da andlise do amplificador realimen-

tado: )
Y. — lo  8&mVx _ &mMVo
out — — T — T - 9
Vo Vo Vo
Your = —NEm (2.13)

A primeira condi¢do de oscilagdo, que é dada pela Equagao (2.8)), es-
tabelece a frequéncia de oscilagdo do sistema:

N8m
I =0,
{YLRC}

S {Yirc} =0, (2.14)

que se resume a:

pois 1 e g, sdo valores reais.
Finalmente, a segunda condi¢do de oscila¢do para o método da re-
sisténcia negativa, que é dada pela equagéo (2.9), implica em:

R{—gmn}+R{Yrc}=0.
Na ressonéncia do sistema R {Y; rc} = Gp, € obtemos:

Gp
om = L. (2.15)
n
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9mdVd

— td

Figura 4: Modelo simplificado de pequenos sinais para o transistor MOS.

Os dois métodos apresentados obtiveram os mesmos resultados para
a determinagdo da frequéncia de ressonancia da rede, Equacdes (Z.11) e
(2.19), e para o valor de minimo de transconduténcia para o circuito oscilar,
Equacdes e (2.15). Vale destacar que as suposi¢des de que 7 € g, sdo
varidveis reais foi tomada apenas para simplificagdo dos cdlculos, porém nao
compromete de modo algum a verificagdo da equivaléncia dos dois métodos.
Além disso, supds-se que a impedancia de entrada do transformador era infi-
nita, o que, em geral, ndo € verdade, pois o amplificador de transcondutancia
apresenta uma resisténcia de entrada R;, que € transformada para a saida do
sistema como R;,/ nz. Este efeito deve ser levado em conta na andlise de um
circuito oscilador, porém ndo compromete a veracidade do que foi demons-
trado.

2.4 MODELO DO TRANSISTOR MOS

A modelagem para pequenos sinais do transistor MOS (metal-6xido-
semicondutor) utilizada ao longo deste trabalho serd brevemente apresentada
nesta secdo. O modelo EKV (ENz; VITTOZ, 2006) do transistor MOS para
pequenos sinais € ilustrado, de forma resumida, na Figura O modelo geral
contém trés fontes de corrente controladas por tensdo conectadas entre os
terminais de dreno e fonte. Estas trés fontes expressam a relacdo entre a
corrente de dreno de pequenos sinais e as tensdes de porta, fonte e dreno
através das transcondutancias g, £ms € &md-

As transcondutancia de porta, fonte e dreno sdo definidas em fungdo
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da corrente de dreno de pequenos sinais iy e das tensdes de porta, fonte e
dreno de pequenos sinais vg, Vs € V4, respectivamente, como:

i

gn= 2 : (2.16)
Vg Vs, vg=0
i

gms= < : (2.17)
Vs vg,vg=0
i

o = 2 (2.18)
Vd vg,vs=0

Os valores destas transcondutancias sio estabelecidos através da polarizacio
e das dimensdes fisicas do transistor.

E possivel relacionar a transcondutincia de porta com as transcon-
dutincias de fonte e dreno através da seguinte equacao:

G = 8ms gmd7 (2.19)
n
onde n € o fator de escala do MOS que depende da tensdo entre porta e corpo,
e tipicamente apresenta valores entre 1,3 para regides de inversdo forte, e 1,6
para regides de inversao fraca.

Os niveis de inversdo direto e reverso, iy € i, sdo determinados pela
concentragdo das cargas de inversdo na fonte e no dreno (TSIVIDIS, |1987),
respectivamente. Em geral o potencial no dreno do transistor é maior do
que o potencial na fonte, o que faz com que a concentracdo das cargas de
inversdo seja maior na fonte do que no dreno. Como consequéncia o nivel
de inversdo direto € maior do que o nivel de inversdo reverso, isto é, iy >
ir. ATazdo iy /iy determina o quéo saturado estd o transistor. Logo, quando
iy >> i, o transistor estd na regido de satura¢do, enquanto que quando iy ~ i,
o transistor opera como triodo. Ao projetarmos circuitos de ultrabaixa tensao
de alimentagdo, ¢ importante considerar que o transistor, em geral, ndo opera
numa regiao de forte saturagcdo, mas sim em um meio termo entre saturado e
em triodo.

Como dito anteriormente, o nivel de inversao do transistor depende da
concentragdo das cargas de inversao no canal. Esta concentracio se relaciona
diretamente com o potencial entre a porta e o corpo. Quando este potencial
estd acima de um certo nivel V7, hd uma alta concentracéo das cargas de in-
versdo no canal do transistor, e a corrente que flui entre os terminais de dreno
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e fonte € majoritariamente devida a deriva destas cargas. Nesta regido diz-se
que o transistor estd operando em um regime de forte inversdo. Por outro
lado, quando o potencial entre a porta e o corpo € muito menor do que Vr,
a concentracdo das cargas de inversdo € baixa, e a corrente é predominan-
temente devida a difus@o destas cargas. Esta é a regido em que o transistor
opera em fraca inversao.

Circuitos de ultrabaixa tensdo usualmente empregam transistores ope-
rando em um regime de fraca inversdo. Neste regime a corrente de dreno
segue uma lei aproximadamente exponencial. Uma das vantagens de traba-
lhar nesta regido é dada pela razdo g, /Ip que € méxima quando o nivel de
inversao € muito pequeno. Quanto maior esta razao, maior o ganho do dispo-
sitivo, para uma mesma corrente de dreno.

Para finalizar, o modelo utilizado inclui duas capacitincias intrinsecas
do dispositivo: uma capacitincia entre os terminais de porta e fonte Cy, €
uma capacitancia entre os terminais de porta ¢ dreno Cyy. Existem outras ca-
pacitancias no modelo mais geral do transistor MOS, porém estas podem ser
associadas com os elementos do circuito que serd apresentado neste trabalho,
enquanto que as duas contidas no nosso modelo nio sdo associdveis, e sdo
importantes para a andlise do circuito. Além disso, em geral estas sdo as duas
capacitancias de valores mais significativos.
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3 OSCILADOR COM DUPLA REALIMENTACAO POSITIVA

Neste capitulo iremos desenvolver a andlise de osciladores a partir das
ferramentas e dos fundamentos apresentados no ultimo capitulo. A primeira
secdo destina-se ao estudo do oscilador Colpitts de porta comum. Esta é
uma arquitetura cldssica de osciladores, e uma das mais utilizadas. Porém a
andlise apresentada nao é convencional, pois é destinada a operagdes em ul-
trabaixa tensdo de alimentacdo. Em sequéncia apresentamos o oscilador Col-
pitts com dupla realimentacdo positiva, que € a maior contribuicdo deste tra-
balho. Como o nome sugere, este oscilador ¢ baseado na arquitetura Colpitts
classica, porém com uma segunda realimentacdo positiva. Esta técnica € utili-
zada para aumentar o ganho de malha do sistema, ou equivalentemente a mag-
nitude da condutancia negativa. Demonstramos na tltima se¢ao deste capitulo
que a tensdo de alimentacdo pode ser drasticamente reduzida a partir desta
segunda realimentacdo, e que existe um ponto 6timo para a realimentacao
capacitiva.

3.1 O OSCILADOR COLPITTS CLASSICO

O oscilador Colpitts € uma das arquiteturas de osciladores LC mais
populares. O que diferencia esta estrutura ¢ o modo com que a realimentacio
positiva € realizada: através de um divisor de tensao capacitivo. Nesta secao
iremos apresentar a andlise de um oscilador Colpitts que dard suporte a futuras
secoes.

O circuito da Figura [5(a)] exemplifica um dos diversos arranjos
possiveis do oscilador Colpitts. O transistor M;, que serve como elemento
ativo (amplificador), é polarizado através da fonte de corrente Ip;45 € da fonte
de tensdo Vpp, e tem sua porta como terminal comum. A realimentagdo é
realizada através do divisor de tensdo formado por C; e C,. A frequéncia de
ressonancia, que define a frequéncia de oscilacdo do circuito, é determinada
pelo tanque LC formado por L, C; e C;. Os mecanismos de perda do circuito
se devem aos parasitas dos elementos passivos, onde, em geral, os parasitas
do indutor predominam sobre os parasitas dos capacitores, e a condutancia
de saida do transistor M;. Finalmente, como discutido anteriormente a
estabilidade da amplitude do circuito € atingida por conta da nao linearidade
do amplificador, que neste caso tem em seu niicleo o transistor M|, um
dispositivo caracteristicamente nfo linear.

O método da resisténcia negativa apresentado na Se¢ao serd uti-
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(a)

(b)

Figura 5: (a) Uma configuracao classica do oscilador Colpitts de porta comum.
(b) Subdivisao do oscilador em dois blocos para facilitar a analise.

lizado para a andlise deste circuito. O primeiro passo € subdividir o es-
quemdtico em duas partes, como € mostrado na Figura[5(b)} um amplificador
realimentado que fornece uma admitincia de saida Y,,,, € uma carga com
admitancia Y7, (o elemento Gp modela as perdas do indutor L;). Para desen-
volver a andlise do oscilador para pequenos sinais, que fornece informacdes
sobre a frequéncia de oscilagdo e a condi¢do minima de ganho para que o
circuito oscile, substituiremos o transistor M| por seu modelo de pequenos
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sinais apresentado na Secdo O amplificador realimentado é resumido ao
circuito da Figura [6] quando sinais de pequena amplitude sdo aplicados ao
terminal de dreno.

Do circuito da Figura[6]obtemos duas equagdes independentes (SOUSA
et al[2012):

id = &maVa — &msVs +SC| (Vd - Vs) s
_
Vs = 3 %
Eliminando a varidvel v deste sistema de equacdes, obtemos uma relagdo
entre iy € vy:
ia _ 5Crgma+5°CiCy

Va  8Zms +5C1+5C

que nada mais € do que a admitancia de saida do amplificador realimentado
Y,.:. Reorganizando esta expressao, obtemos uma forma com as partes real e
imagindria separadas:

Gy_, G G 8md8ms
gna (14 8) —gmed  oC; (148 )+ suit

1 G 2 8ms 2 +] 8ms 2 1 (@] 2
“FC*Z + ey ey + +sz

9mdUd

3.1)

Your =

ngUS
—

= Yout

Figura 6: Modelo de pequenos sinais do amplificador com realimentaciao posi-
tiva.

Algumas conclusdes podem ser obtidas a partir desta expressdo. Re-
lembrando da Equagio (2.9)), para que o circuito seja capaz de oscilar a parte
real da condutancia de saida do amplificador realimentado deve cancelar a



32 3 OSCILADOR COM DUPLA REALIMENTACAO POSITIVA

parte real da carga, isto é, R{Y,} = G,y = —Gp. Analisando pode-
mos perceber que a condutancia de saida do transistor g,,; tem um importante
papel no valor de G,,; no sentido de degradar o desempenho do circuito, isto
¢, um dos mecanismos de perda do oscilador é proveniente do préprio ele-
mento de ganho. Em anélises mais simplistas do oscilador Colpitts, este me-
canismo, em geral, ndo é considerado. Porém, ao buscarmos a eficiéncia e os
limites minimos de consumo de tal oscilador, este elemento parasita deve ser
levado em conta. Sobretudo este mecanismo é importante quando a tensdo
de alimentagdo € reduzida e o transistor ndao tem um forte nivel de saturagao,
caso em que g,,¢ tem um valor apreciavel em relacdo a g,s (TSIVIDIS, |1987)).
Outro ponto interessante de se analisar € a influéncia da transcon-
dutincia de fonte g,,; no valor de G,,. Intuitivamente consideramos que
quanto maior o valor desta transcondutancia, maior serd o médulo da con-
dutdncia negativa do amplificador realimentado. Isto é claramente valido

quando
8ms << w(C1+C2), 3.2)

pois neste caso G, € diretamente proporcional a —g,,s. Porém, quando esta
condi¢do ndo for vélida, G, se torna inversamente proporcional a g, €
aumentar o valor da transcondutancia de fonte ird degradar o desempenho do
circuito, ao invés de a melhorar.

Um dos parametros que determina o valor minimo de g,,s serd a carga
Gp, a qual queremos alimentar. Se a carga tiver um valor alto, a transcon-
dutincia de fonte necessaria para que o circuito oscile ndo satisfard a condicao
dada por (32), e entdo o médulo de G, diminuird & medida que aumenta-
mos gns. Por outro lado, quando a carga é muito pequena, a condigéo (3.2))
¢ valida, e obtemos o valor minimo de transcondutancia de fonte que garante
que o circuito oscila a partir de (2.9):

8md (1 + %) _gms%

:—GP
2 b)
C
(+8)
o (15 8) 262 (146 (3.3)
8ms = 8md C, P C C, . .

A frequéncia de oscilacdo do circuito é determinada por andlise da
parte imagindria de (3.I). Aplicando a condi¢do dada pela Equacdo (2.3),
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temos:

o0 (1+8)+ 5

2 2 = :
8ms + 1 + Q w{)Ld
®,C) G
onde w, serd a frequéncia de oscilagdo. Para o caso em que a simplificagdo
(3:2) ¢ vilida, a susceptancia do amplificador realimentado se resume a sus-

ceptancia dos capacitores C; e C; em série, que pode ser expressa como uma
capacitancia equivalente de valor:

G
=—__ 34
“T G G4
Finalmente, a frequéncia de oscila¢io do circuito é:
ci1G 1
Wy ——— = 0yCoqg = ——,
C+G Y oLy
1
Wy = ———, (3.5
deeq
ou equivalentemente:
1
Jo (3.6)

" 270\/LaCeq

As Equagdo (3.3) e fornecem as condigdes de oscilagdo para a
arquitetura Colpitts. O projeto do circuito baseia-se em determinar os valores
de Ly, C; e C,, bem como as dimensdes e a polarizacdo do dispositivo ativo
de modo que as duas equagdes sejam satisfeitas.

3.2 O OSCILADOR COLPITTS COM DUPLA REALIMENTACAO

O oscilador Colpitts com dupla realimentacdo positiva € apresentado
na Figura Este circuito apresenta duas modificagdes em relagdo a
configuracgdo classica. A primeira alteracdo € a substituicdo da fonte de cor-
rente por um indutor de grande valor Lgrrc que permite que toda a tensdo de
alimentacdo Vpp esteja sobre o transistor M. Desta forma este dispositivo
apresenta um nivel de saturacdo mais alto, o que por sua vez implica em uma
razdo gms/gma maior. A segunda modifica¢do estd na utilizagdo do indutor
Ly que forma uma rede T com os capacitores Cgs € Cyy, intrinsecos do dis-
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positivo ativo. Esta rede T realiza uma segunda realimentag¢do positiva que
reduz a condi¢@o de transcondutincia minima para manter oscilagdes, como
sera demonstrado ao longo das préximas segoes.

Para realizar a andlise do circuito oscilador proposto utilizaremos no-
vamente o método da resisténcia negativa. O circuito da Figura em re-
gime de pequenos sinais pode ser decomposto em dois blocos, como é mos-
trado na Figura[7(b)] onde temos um amplificador com realimentagéo positiva
que fornece uma admitancia Y, € uma carga que apresenta uma admitincia
Yr. Perceba que a indutancia Lgrc a fins de andlise AC pode ser desconside-
rada, pois apresenta uma elevada impedancia.

A tensdo na porta do transistor v, pode ser expressa como a
superposi¢@o das tensdes na fonte vg e no dreno v; como (ROTTAVA; SOUSA|
2012; ROTTAVA et al.,2013b):

Ve = 0vg + By, 3.7)

onde ¢ e f3 sdo pardmetros adimensionais que dependem da rede T formada
por Lg, Cys € Cgq € valem:

(3.8)

= + {1 - (%)2} , (3.9)
Cos %)

onde @ € a frequéncia dos sinais aplicados na fonte € no dreno, W,y =

1/3/LeCoq € @gs =1//LgCls.

Substituindo o modelo de pequenos sinais do transistor MOS na
Figura obtemos o modelo do circuito mostrado na Figura E
possivel simplificar este modelo para o mostrado na Figura realizando
duas transformagdes. A primeira é simplificar as trés fontes de corrente
controladas por tensdo da Figura em apenas duas, controladas pelas
tensdes da fonte e do dreno. Utilizando a expressdo para a tensdo na porta
dada pela Equagéo (3.7), podemos expressar as transcondutancias gm,1 € gm2
como:

8ml :gms_ﬁgma (3.10)

8m2 = 8md + O&m, (311)

onde g, € g representam a razdo entre a variacdo na corrente de dreno e
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Gp

(b)

Figura 7: (a) O oscilador Colpitts com dupla realimentacio positiva e (b) a sub-
divisao deste oscilador em um bloco de carga e um bloco amplificador com dupla
realimentacio positiva.

uma pequena variagdo nas tensdes de fonte e dreno, respectivamente.

A segunda simplificag@o € transformar a rede T formada pelos elemen-
tos Lg, Cys € Coq €em uma rede 7 equivalente. Os novos elementos da rede 7
podem ser entdo associados com os componentes C;, C; e L;. A Figura
mostra como a transformacao € realizada (BANERJEE; RAJAMANTI, [1976), e os
valores das impedancias Y, ¥}, e Y. em termos dos parametros do circuito sdo
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Figura 8: (a) Modelo de pequenos sinais do oscilador Colpitts com dupla
realimentacao positiva e (b) um modelo simplificado deste oscilador.

dados por:
Y= —, (3.12)
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Y, = .ﬁ ; (3.13)
JOLg

Y, = joaCy. (3.14)

Utilizando estas expressdes, obtemos os valores de Cieg, Coeq € Leg:

C]eq:C1 +OCCgX, (3.15)
B
CZeq:CZ_wTLg; (3.16)
1
Ly LH

As Figuras [0(a)] e [0(b)] mostram as capacitancias equivalentes Ci., €
Ceq, respectivamente, em fungdo da indutincia de porta L,. Os pardmetros
utilizados foram: C; = C; = 1 pF, Cgy = G,y = 100 fF e f = 2,4 GHz. A
capacitancia Cj.4 tende a diminuir, enquanto Cy,, aumenta conforme o va-
lor de L, cresce. Estas duas capacitancias equivalentes realizam uma das
realimentacdes positivas, e hd um valor 6timo da razio entre as duas que re-
duz a condicdo de transcondutiancia minima para manter oscilagdes, como
serd demonstrado em sequéncia. No projeto deste oscilador as Equagdes
(B15) e (B.16) serdo utilizadas para a determinagdo de C; e C, a partir do
valor requirido para Ciey € Coey.

O modelo de pequenos sinais simplificado mostrado na Figura [§(b)| é
similar ao modelo do Colpitts cldssico obtido na Se¢do[3.1] Substituindo os
elementos equivalentes do modelo simplificado na expressdo da admitancia
de saida Y,,,, dada pela Equacao temos:

CE m CEt ml8m.
a1 (1) | o (1) + St
Cg\? | [ gm )2 ( cleq)z <gml )2 '
(1+ CZeq) ™ (“’CMI 1+ Coeq + 0Cy

A partir desta expressdo € possivel determinar as condig¢des de
oscilagdo do circuito utilizando as Equagdes (2.8) e 2.9):

(3.18)

Your =

1
S{You} — oL, =0, (3.19)

R{You } +Gp=0. (3.20)
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Figura 9: (a) Cj¢, € (b) Cy¢, em funcio da indutincia L.

Y,= 2
a Z1\Zo+Z1Z3+Z2Z3
_ Z>
Y, = Z1Zia+Z1Z3+Z2Z3
Vo=t
¢ ZZio+Z1Z3+ 2273

Figura 10: Transformacao de uma rede T para uma rede 7 (ou estrela-delta).

A seguir a primeira equacdo serd solucionada para determinar a frequéncia de
oscilag@o do circuito, enquanto que a segunda serd utilizada para determinar a
minima transcondutancia de fonte de pequenos sinais que o transistor deverd
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fornecer para que o circuito oscile.
3.2.1 Frequéncia de oscilagao

A frequéncia de oscilagdo m, do circuito é determinada pela res-
sonancia da rede LC formada pela carga e pelo amplificador realimentado.
Esta ressonéncia ocorre quando as susceptancias dos dois blocos se cance-
lam, isto é, quando a Equagdo (3.19) ¢é satisfeita. Para resolver esta equagio
iremos utilizar a seguinte aproximagao:

8m1;8m2 << Wy (Cleq+c26q) . 3.21)

Esta condicdo é particularmente védlida quando a carga Gp ndo é muito grande,
pois deste modo o transistor ndo necessita de uma grande transcondutancia.
Aplicando esta simplificagdo na Equacdo (3.19) temos:

®,Cleq (1 + C‘”) |

CZeq _
Cleq 2 woLeq ’
14 2«
2eq
CleqCZeq _ 1

v Cleq + CZeq B w{)Leq ’
1

W)= ——, 3.22
’ AV Leqcuut ( )

ou alternativamente: |
Jo (3.23)

 270/LegCout’

onde C,,; € o equivalente série entre Cioy € Coey-

A Equagio (3.23) fornece uma boa aproximagdo para a frequéncia de
oscilacdo do circuito, sobretudo se a condigdo for valida, e se outros
elementos parasitas puderem ser desprezados.

3.2.2 Condicao minima de oscilacao

A minima transcondutancia necessdria para fazer o circuito oscilar es-
tabelece a polarizacdo do transistor, e portanto o consumo de poténcia do os-
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cilador. Utilizando a simplificagdo (3.21) na segunda condigdo de oscilagio
dada pela Equagdo (3.20) temos:

Cleq 8ml
o [1 2 (1822
eq 8m2 _
: Cre 3 +Gp =0,
(1+&2)
Ci C 2 (03
eq eq eq
————=Gp( 1+ ) +8m2 (1 + ) ;
CZeq (gml —gmz) P ( Czeq " Cleq
CZeq) CZeq < Cleq>2
Sl = 2 < Cleq PCleq C2eq

Este é o minimo valor de g, para o qual o circuito é capaz de oscilar.
Para expressarmos a condicdo minima de oscilacdo em termos das transcon-
dutincias do transistor utilizamos a relagdo g,, = (gms — gma) /1 apresentada
na Segdo [2.4] Deste modo as expressdes de g1 € gm2 se tornam:

8ml = 8ms (1 - B) +gmdé, (3.25)
n n
o o

8m2 = 8md (1_*) + 8ms—- (326)
n n

Substituindo estas duas expressdes em (3.24) obtemos a minima trans-
condutancia de fonte (g,,s) que leva o circuito a oscilar:

8mal g?fz GP C] eq 2
8ms = 8md + G I+— 1+ . (3.27)
P (o | e

O valor da transcondutincia de fonte estd diretamente ligado ao con-
sumo de corrente do circuito (TSIVIDIS, [1987). O método de otimizagao pro-
posto neste trabalho visa a reducdo do valor de g,,; minimo para garantir
oscilagdes. Isto é realizado através de uma otimizagdo da rede passiva que
desempenha as duas realimentagdes positivas. A se¢@o a seguir apresentara
o cdlculo para a razdo dtima entre os capacitores Ciey € Cooq que garante a
minimizag¢do da Equagdo (3.27), bem como a andlise da segunda técnica de
realimentada positiva que estd sendo utilizada, e como ela auxilia na redugdo
da tensdo de alimentacdo.
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3.3 OTIMIZACAO PARA MINIMA TENSAO DE ALIMENTACAO

A tensdo entre o dreno e a fonte do transistor MOS podem ser expres-
sas em funcdo dos niveis de inversao direto e reverso, ou equivalentemente
das transcondutancias de fonte e dreno a partir da seguinte expressao (SOUSA.
et al.,2012):

8md 2l
onde ¢ € a tensdo térmica, e Iy € a corrente especifica do modelo ACM dada

2
Vps = ¢;1n (ng ) + o (8ms — &md) » (3.28)

por Iy = ,uC(’,xnd”;—LW, onde 1 é a mobilidade efetiva, C), € a capacitincia de
6xido por unidade de drea, n € o fator de escala, e W e L s@o a largura e o
comprimento do transistor.

Substituindo o valor minimo de transcondutincia de fonte que garante
que o circuito oscila dada pela Equacio[3.27] e observando que a tensdo entre
dreno e fonte Vpg € igual a tensdo de alimentacdo Vpp, obtemos a seguinte
expressao (ROTTAVA; SOUSAL 2012):

2
n Y Coy Gp ( Cleq)
Vo | in = In{ - ) +¢In| -+ 1+ — {1+
DD| ) (pt (Y) ¢t (Vl Cleq ( 8md CZeq

¢t2 8man Coeq Gp ( Cleq>2
+2 1+ (1+ 7 3.29
215 Y Cleq 8md ( )

onde y=n—B — 0 (14 Caeq/Cleq). Esta expressdo fornece um valor minimo
para a tensdo de alimentagdo para a qual o circuito é capaz de oscilar. Na
préxima subsecdo utilizaremos esta equagdo para calcular um valor 6timo
para a razdo capacitiva de modo € reduzir a minima tensio de alimentag@o.
Finalmente, na dltima parte deste capitulo a segunda realimentacio serd in-
troduzida e analisada.

3.3.1 Razao capacitiva 6tima

Um dos métodos explorados para a redugdo da tensio de alimentagdo
do oscilador € a otimizacao da realimentag@o capacitiva formada pelas capa-
citincias equivalentes Cy.; € Cp.q. Existe uma razdo otima entre estas duas
capacitincias que minimiza a Equacdo (3.29), e, por consequéncia, a tensio
de alimentagdo minima para que o circuito oscile. Definimos K como a razio
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C2¢4/Cleq. O valor minimo da Equagao (3.29) em relagdo a K ocorre em:

Gp
GP +8ma + 08m

CZeq

tm — C otm —
leq

K, (3.30)

Perceba que K, € uma funcdo de g,,, que por sua vez depende do préprio
valor de Vpp. Portanto, a realimentag@o capacitiva 6tima e a minima tensio
de alimentacdo devem ser determinadas numericamente.

3.3.2 Segunda realimentacao

Nesta secdo analisaremos o efeito da segunda realimentacdo positiva
que aparece no sistema quando o indutor L, € introduzido na porta do tran-
sistor. Estd € a principal contribuicdo do presente trabalho. A ideia surgiu a
partir da andlise do modelo de pequenos sinais do transistor MOSFET apre-
sentado na Sec@o[2.4] O oscilador Colpitts cldssico de porta comum se utiliza
de duas fontes de corrente controladas por tensdo: g € guq. A partir da
andlise deste circuito, é possivel perceber que a transcondutincia g,,; de-
grada o médulo da condutincia negativa da rede de uma porta, a medida que
a transcondutancia g,,; contribui no sentido de aumentar este médulo. Uti-
lizando uma terceira fonte de corrente controlada por tensdo que opera no
mesmo sentido que g5, ¢ possivel aumentar o mddulo da condutincia nega-
tiva. Como serd demonstrado a seguir, a transcondutancia g, pode ser utili-
zada para este propdsito se o potencial na porta v, estiver defasado em 180°
em relac@o aos potenciais de dreno e fonte, v, € vy, respectivamente.

Uma andlise quantitativa da expressdo da condutincia de saida da rede
de uma porta Y,,, dada pela Equacdo (3.18) ¢ apresentada nas Figuras [[1(a)|
e[I1(b)] Os parametros utilizados nesta andlise foram: C; = 2 pF, C; =2 pF,
Cos =2pF, Coq =0, g =14 mS, g, =0,n=1,15 ¢ f = 2,4 GHz (ROTTAVA
et al., [2013a)). E possivel verificar um aumento significativo no valor abso-
luto da condutancia de saida, G,y = R {Y,, }, para um certa faixa de valores
de L,. Porém, a0 mesmo tempo que analisamos a condutancia € necessdrio
também analisar a susceptincia By = 3 {Y, }. O amplificador com dupla
realimentacdo é conectado a um indutor, e portanto a susceptancia deste am-
plificador deve ser capacitiva, de modo que este ressone com o indutor. Por-
tanto, utilizaremos uma faixa de valores de L, para as quais a susceptancia de
saida do amplificador com dupla realimentagdo € positiva (capacitiva).

Dando prosseguimento a andlise quantitativa, na Equagdo (3.27)
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Gout [mS]

By [mS]

Figura 11: (a) Parte real e (b) parte imaginaria de Y,,,, para os parametros espe-
cificados no texto.

obtivemos uma expressdo para a minima transcondutincia de fonte ne-
cessaria para que o oscilador com dupla realimentacdo seja capaz de manter
oscilagdes. Como ja foi discutido anteriormente e apresentado na Equacdo
(B:29), o valor da tensdo de alimentac@o para este oscilador é diretamente
proporcional & razdo g,s/gmq- Analisando a Equagdo (3.27) podemos per-
ceber que um modo de reduzir esta razdo, e por consequéncia a tensdo de
alimentag@o, é estabelecer valores negativos para @ e 3. Ao fazer isso,
reduzimos o valor da minima transcondutancia de fonte a medida em que os

modulos de o e B crescem, até o ponto em que g,s tende a g,,4. No caso
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ideal em que g,;s = gma, a tensdo entre dreno e fonte vai a zero.
Averiguando as expressdes para o € f3:

o 1
n 1+ @ — 1 ’
ng (Ongng

1

- Cea 1
sa 1
1 + Cgs szgCgs

percebemos que a unica varidvel de projeto de facil manipulagdo € a in-
dutincia L, pois as capacitincias Cgs € Cgq sd0 determinadas pela polarizagio
e geometria do transistor, e por esse motivo estdo atreladas a g, € g,,4. Para
que os pardmetro o e B sejam negativos, ambos os denominadores devem ser
menores do que zero, o que implica em:

1

_ . 3.31
COZ (Cgs+Crd) ( )

Ly <
Esta € uma condi¢@o necessdria, porém ndo suficiente. A expressdo obtida
para a razdo capacitiva 6tima, K, dada pela Equacdo (3.30), é dependente
do valor de o. Para que esta razdo 6tima seja um nimero real o valor de o
deve estar no intervalo:
_Grtgm

8m

Substituindo (3.8) em (3.32)) obtemos um novo intervalo para a indutancia Lg:

o> (3.32)

I
02 (Co+-Coa (1+ 22 ) )

O segundo intervalo de valores de L, que reduzem a minima trans-
condutincia de fonte, dado pela Equagdo (3.33) é mais restritivo do que o
primeiro intervalo, Equagdo (3.31), pois assume-se, pelo sentido pratico, que
0S parametros gmq, &m» Cea € Gp 830 todos positivos. Portanto, a expressao
(3.33) fornece um limite maximo para o indutor L, que minimiza g, € assim
sendo a tensdo de alimentacdo. Quanto mais préximo o valor de L, estiver
deste limite, menor serd g, necessdrio para que o circuito oscile, ou alter-
nativamente, se a polarizagcdo do transistor for mantida constante, maior serda
o médulo da condutincia negativa fornecida pelo amplificador com dupla
realimentacdo.

Ly <

(3.33)
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4 OSCILADOR DE ULTRA-BAIXA TENSAO

4.1 INTRODUCAO

Esta sec@o apresenta o projeto e resultados parciais de medicao de um
oscilador de ultrabaixa tensdo de alimentag@o desenvolvido a partir da andlise
e otimizag@o propostas neste trabalho. O protétipo foi projetado em tecnolo-
gia IBM CMOS 0,13 pm, utilizando um transistor de zero-Vr que estd dis-
ponivel no design kit padrdo da tecnologia. As especificagdes do projeto sdo:
frequéncia de operacdo de 2,4 GHz, e menor tensdo de alimentagdo possivel.
O circuito integrado deve alimentar uma carga de 50 Q, que ¢ a impedancia
de entrada do equipamento utilizado para a medicdo. Para cumprir com esta
especificacdo foi necessdrio a integracdo de um buffer para isolar esta carga
de 50 Q do oscilador As medicdes do circuito foram realizadas on-waffer
utilizando um analisador de espectro para constatacio de seu funcionamento.

4.2 REVISAO DO ESTADO DA ARTE

A Tabela|[I|resume os dados de alguns dos osciladores CMOS em RF
no estado da arte. Podemos ver que, com excecao de uma das referéncias,
todos os osciladores propostos consomem poténcias maiores que 1 mW. O
foco principal no projeto destes osciladores € a redug¢do do ruido de fase, o
que se justifica totalmente em aplicacdes com alta taxa de transmissdo de
dados. Porém aplicagdes como transceptores implantdveis nao necessitam de
uma alta taxa de transmissao, a0 mesmo tempo que requerem um ultra baixo
consumo de poténcia. A seguir, as principais técnicas utilizadas no projeto de
cada referéncia serdo apresentadas.

Em (BROWN ez al, [2011) uma técnica que permite que o sinal varie
acima da tensdo de alimentacdo, e abaixo do potencial terra é apresentada.
Esta técnica permite uma maior amplitude do sinal gerado, o que por sua
vez reduz o ruido de fase. Em (HSIEH; LU, [2007)) duas técnicas diferentes sdo
apresentadas. A primeira delas consiste de uma dupla realimentagdo, formada
por um par cruzado, e por uma realimentagdo capacitiva (similar ao Colpitts).
A segunda técnica consiste na polarizagdo do corpo do transistor, que acarreta
em uma reducdo na tensdo de limiar (threshold), e portanto permite que o

A conexio direta da carga de 50 Q no oscilador nio permitiria este circuito oscilar no limiar
minimo de tensdo de alimentagao.
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circuito opere com uma menor tensao de alimentagao.

No artigo (KWOK; LUONG, |2003) a realimentag@o positiva é realizada
através de um transformador. A razdo de transformagao dos indutores acopla-
dos ¢ otimizada, de modo que o circuito € capaz de operar abaixo da tensdo
de limiar. Em (HEGAZI et al} |2001)) os autores utilizam um filtro para reduzir
o ruido de fase, e conseguem obter um bom resultado em termos de pureza
espectral. Finalmente, na referéncia (KWOK; LUONG, |2005)) a realimentagdo é
realizada por um transformador. Uma técnica para aumentar a faixa dindmica
do sinal também ¢ utilizada.

4.3 PROJETO DO OSCILADOR

O projeto do oscilador foi realizado de modo interativo baseado no
fluxograma da Figura@ Como foi exposto anteriormente, os indutores sao
0s componentes passivos mais criticos do projeto, pois apresentam um fator
de qualidade muito menor do que os capacitores, sobretudo ao se tratar de
componentes passivos integrados. Portanto, uma parte importante do projeto
¢ a obtengdo de indutores com um alto fator de qualidade, que nesta tecnolo-
gia é algo em torno de 15 a 20. Dentre os trés indutores, o mais critico é o
indutor de dreno L, pois ele estd conectado diretamente a saida do oscilador.
O melhor indutor obtido em 2,4 GHz foi de 9,18 nH, com um Q de 18,52.
Supondo que a carga Gp é predominantemente devida aos parasitas de Ly,
Gp =390 uS.

O dispositivo ativo utilizado no oscilador € um transistor MOS zero-
Vr, também conhecido como transistor nativo. O substrato deste transistor é
levemente dopado, o que faz com que uma pequena tensdo na porta ja seja
capaz de formar uma camada de inversdo na interfase 6xido-semicondutor,
isto €, um canal de condugdo. O segundo passo de projeto é a determinagao da
razdo de aspecto W /L de tal transistor. A andlise desenvolvida neste trabalho
ndo apresenta nenhum método direto de calcular esta razdo. A determinacio
de W /L foi feita através de uma ponderagio entre uma alta transconduténcia e
um baixo valor de componentes parasitas na frequéncia de operacdo. A razio
de aspecto utilizada neste projeto € 200 m/ 420 nm, sendo este comprimento
de canal o minimo para o transistor zero-Vr.

Um valor inicial para a tensdo de alimentacdo Vpp deve ser estabele-
cido, € em sequéncia os pardmetros gus, gmd» 1, Cgs € Cgq 80 obtidos através
de simulagdo. O passo seguinte € escolher um valor de L, dentro do intervalo
da Equagdo (3.33), e em seguida determinar o valor Gtimo para a razdo capa-
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Figura 12: Fluxograma de projeto do oscilador Colpitts com dupla realimentacio

positiva.

citiva. Para comprovar que o circuito ird oscilar, o valor da transcondutancia
de fonte deve ser maior do que o minimo previsto pela Equacdo (3.27). No
caso em que esta condicdo € satisfeita com bastante folga o préximo passo
é reduzir a tensdo de alimentag@o e recomecar o projeto até que g, esteja
préximo do limiar estabelecido por (3.27). Por outro lado, caso a condigéo de
oscilag@o ndo for satisfeita a tensdo de alimentac¢do deve ser aumentada, pois
o transistor ainda ndo tem ganho suficiente para manter as oscilagdes.
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Uma vez que a condi¢@o de oscilacio foi satisfeita para um certo valor
de Vpp, o préximo, e dltimo passo do projeto do oscilador é determinar os
valores reais das capacitincias C; e C, que garantem que a frequéncia de
ressonancia da rede, e portanto a frequéncia de oscila¢do, serd a especificada
no inicio do projeto. As trés admitancias auxiliares Y, ¥}, e Y. sdo calculadas
pelas Equacoes (3.12), (3-13) e (B.14), respectivamente. Substituindo
em (3.17) obtemos o valor da indutancia equivalente da rede, que pode entdo
ser substituida em (3.23) para determinagéo de Cpy:

1

Cop = ——————.
N 2nf,) Loy

“.n

Como Cout = CiegCaeq/ (Creq+Creq) € K = Caeq/Cieq, as expressdes para
Cieq € Coeq em fungdo de Gy € K sdo:

K+1
Cleq = <K> Cout, (42)

Creqg = (K+1)Cous. (4.3)

Finalmente, para determinar o valor de C; e C, é necessario descontar os
efeitos de Y, € ¥}, dos valores de Cj¢y € Cpeq utilizando as Equagdes e
(3.16).

A partir desta metodologia de projeto obtivemos um oscilador que por
simulacdo pés-layout opera com 40 mV de tensdo de alimentacgdo e oscila em
2.12 GHz. Operando com esta polarizagao, o transistor zero-Vr apresenta os
pardmetros mostrados na Tabela[2] Substituindo os pardmetros do transistor
bem como o valor de Gp na Equacao (3.33) resulta em um valor miximo de
Lg de 13 nH. O valor utilizado para L, no projeto foi de 12 nH para evitar que
a variabilidade do componente leve o circuito a um ponto onde ele ndo oscila.
Para esta indutincia de porta, obtemos um valor de a e 8 de -0.632 e -0.638,
respectivamente. A razdo capacitiva 6tima € entdo 1,08, a partir da Equagao
(3:30). Os valores das capacitancias equivalentes Cie4 € Caeq 530 476 fF € 514
fF, respectivamente. Finalmente, o valor de C; e C; é 541 {fF e 704 fF.

Tabela 2: Parametros do transistor zero-V; utilizado no projeto do oscilador.

Parametro &ms Emd n Cys Ceu

Valor 45mS | 1,52mS | 1,19 | 103 fF | 102 fF
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Resolvendo a Equacio (3.27) obtemos que a minima transcondutincia
de fonte necesséria para que este circuito oscile € de 2,63 mS, o que é menor
do que a fornecida pelo transistor. Portanto, o circuito ird oscilar, como foi
constatado em simulacdo. A tensdo minima para iniciar as oscilagdes € de 18
mV, segundo a Equagdo (3.29). Caso L, seja retirado do circuito (Ly = 0) a
minima tensdao de operagdo obtida em simulagdo € de 70 mV, e de 32 mV a
partir de (3.29). Portanto, neste caso especifico, a configuragéo classica do
oscilador opera com tensdo de alimentagdo minima 1,75 vezes maior do que
a versdo com a dupla realimentag@o.
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Figura 13: Simulacao pos layout do oscilador projetado da (a) tensdao no dreno
do oscilador e (b) corente de dreno.
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Figura 14: Simulacio do ruido de fase pos layout do oscilador projetado. O
oscilador apresenta um ruido de fase de -91,5 dBc/Hz a 1 MHz da portadora.

As Figuras|13(a)|e[13(b)|mostram o resultado de simulagdo pés layout
do oscilador. A amplitude do sinal no dreno do transistor é de cerca de 30

mV para um Vpp de 40 mV. A corrente de dreno tem um valor DC de 100
UA. Portanto o consumo de poténcia do circuito € de 4 uW. O ruido de fase
deste oscilador é mostrado na Figura[I4] e tem um valor de -91,5 dBc/Hz a |
MHz da portadora. O circuito oscila na frequéncia de 2,12 GHz.

44 PROJETO DO BUFFER

O esquematico completo do protétipo desenvolvido € mostrado na Fi-
gura[I5] O oscilador por si préprio ndo consegue alimentar uma carga muito
grande, pois opera no limite de minima tensdo de operag¢do. Por este motivo
integramos um buffer que apresenta uma alta impedancia de entrada, e por-
tanto ndo carrega o oscilador, e é capaz de alimentar uma carga de 50 Q. O
buffer consiste em um amplificador de fonte comum polarizado através do
resistor Rpjas € do espelho de corrente formado pelos transistores Mz e M.
O dreno deste amplificador foi deixado em aberto (conectado diretamente a
um PAD I/O), e a polarizagdo ¢é realizada externamente através de um bloco
de Bias-T. Este bloco é uma rede de trés portas que serve para adicionar uma
componente DC a um sinal de RF, sem que haja disttirbio nos sinais de en-
trada, ou para separar o sinal de RF da componente DC (em geral funciona
dos dois modos). A Figura[I6(a)ilustra a funcionalidade deste bloco, e como
ele é tipicamente construido a partir de componentes passivos, € a Figura
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[T6(b)|é uma foto do Bias-T utilizado nas medigdes do oscilador.

I
E l G2 My M3 l03

Figura 15: Circuito completo que foi integrado. Inclui o oscilador de ultrabaixa
tensao e um buffer de adaptacio.

DC

DC + RF

(@ (b)

Figura 16: (a) Funcionalidade do bias-T e (b) uma foto do que foi utilizado na
medicao.

O buffer foi projetado para ter um ganho unitdrio para uma carga de
50 Q e uma alta impedancia de entrada. A razdo de aspecto do transistor M,
€ 50 um/120 nm, e este é um transistor de RF com tensao de threshold nomi-
nal. Para polarizagdo da porta do transistor foi utilizado um resistor Rpjss5 de
74 kQ, e a tensdo de polarizagdo Vpp € de 1,5 V. O transistor precisa de uma
transcondutancia de 20 mS, de modo que o ganho de tensdo, que € dado por
gmRy, seja unitdrio, onde Ry € a a carga de 50 Q. Isto é obtido com uma cor-
rente de polarizagdo Ipj4s de 3 mA. O capacitor Cp;, serve para acoplar o sinal
do oscilador a entrada do buffer e isolar as polariza¢des dos dois circuitos, e
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seu valor € de 10 pF. Finalmente o capacitor C3 € utilizado para desacoplar
o sinal na fonte. Este capacitor foi colocado em algumas regides vazias do
layout, e seu valor final foi de 40 pF. A entrada do buffer € conectada na fonte
do transistor do oscilador, pois foi constatado por simula¢do que deste modo
0 buffer carrega menos o oscilador.

4.5 CONSIDERACOES DO LAYOUT

O layout do protétipo projetado é mostrado na Figura[I7] Os indutores
possuem um plano de terra, que € disponivel no design kit padrao da tecno-
logia, e que serve para aumentar os seus fatores de qualidade. Este plano de
terra é formado no primeiro nivel de metal, que tem uma resisténcia menor
do que o substrato, e portanto aumenta o fator de qualidade da espira. Porém
a capacitancia entre a trilha do indutor e o plano de terra também aumenta, o
que faz com que a frequéncia de auto ressonancia deste indutor diminua. Na
frequéncia de 2,4 GHz os melhores indutores tem fator de qualidade préximo
de 18 utilizando o plano de terra.

As interconexdes do circuito foram realizadas, quando possivel,
através dos dois dltimos niveis de metal, que sdo layers especiais para RF.
Eles possuem uma espessura maior do que os niveis de metal mais inferiores,
e portanto uma resisténcia de folha menor. Os indutores e capacitores desta
tecnologia também sdo feitos neste dltimos niveis de metal para aumentar o
fator de qualidade destes componentes passivos.

Os espacos vazios do layout foram preenchidos com capacitores de
desacoplamento entre o Vpp e o terra. Em circuitos de RF essa técnica € de
grande importancia, pois reduz o ruido externo injetado no circuito, e reduz
a resisténcia em série entre a fonte de alimentag@o e o circuito. Para isolar
o oscilador projetado da interferéncia de outros circuitos contidos no mesmo
waffer um anel de guarda foi projetado. Este anel de guarda tem contato com
o substrato e ¢ aterrado.

4.6 RESULTADOS PARCIAIS DE MEDICAO

A Figura [T8] mostra uma micro fotografia do circuito integrado pro-
jetado em teste. As regides em preto na figura sdo as ponteiras de prova,
sendo que as que tem apenas uma ponta sdo as ponteiras DC que polarizam
o circuito, e a unica que tem 3 pontas é a ponteira de RF coplanar (terra-
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Figura 17: Layout do protétipo desenvolvido com uma 4rea total é de 0,9 mm?.

sinal-terra) utilizada para extrair o sinal do oscilador. O posicionamento das
ponteiras € realizado através de micro manipuladoras e de um microscopio.
A Figura[[9] apresenta parte do setup de testes com o microscépio, as micro
manipuladoras e ponteiras, e o circuito integrado, posicionado abaixo da lente
do microscépio.

O circuito foi polarizado através do equipamento HP 4145, que é um
analisador de parametros de semicondutor, e que é capaz de fornecer uma
referéncia de tensdo e corrente de baixo ruido. A saida do circuito, que é o
dreno do buffer, é conectada a um bias-T, como o mostrado na Figura
A entrada DC do bias-T é conectada a uma fonte de tensdo DC de 1,5 V,
e a saida de RF € conectada no analisador de espectro (ndo ha componente
DC neste sinal). O analisador de espectro mostra a transformada de Fourier
do sinal aplicado a sua entrada. O equipamento utilizado foi o Rohde &
Schwarz FSP13. Nao foi possivel ver o sinal no dominio do tempo, pois os
osciloscopios disponiveis ndo operam em tdo alta frequéncia. A Figura [20]
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Figura 18: Microfotografia do circuito integrado em teste.

mostra uma medi¢ao do circuito constatando que o oscilador opera com uma
tensdo de alimentag@o tdo baixa quanto 53 mV. A frequéncia de oscilagdo
sofreu um desvio do que foi esperado em simulagdo e é de 1,86 GHz.
Durante as primeiras medi¢des do circuito constatamos que o buf-
fer estava atrapalhando nas medi¢des do oscilador. Este circuito introduzia
muito ruido ao sinal de saida, impossibilitando uma boa medida do espec-
tro do oscilador. As medidas ficaram muito mais claras quando desligamos
este amplificador, contudo ainda ndo sabemos o motivo exato de tal inter-
feréncia, e medidas mais precisas devem ser realizadas. Como consequéncia
da ndo utilizacdo do buffer ndo foi possivel ter um valor real da amplitude
das oscilagdes, pois o sinal da saida do oscilador é acoplado capacitivamente
(através da capacitancia entre porta e dreno do transistor do buffer) ao anali-
sador de espectro. As medicdes apresentadas a seguir foram todas realizadas
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Figura 19: Parte do sefup de medicao do circuito integrado.

com o buffer desligado.

As Figuras 21(a)] 21(b)| e 21(c)| apresentam o espectro em frequéncia
do oscilador com tensdes de alimentagao de 53 mV, 61 mV e 102 mV, respec-
tivamente. A baixa amplitude do sinal é consequéncia do modo com que o
oscilador € conectado ao analisador de espectro, através de um acoplamento
capacitivo parasita. Porém mesmo com a grande atenuagdo é possivel consta-
tar que o circuito de fato oscila para tensdes de alimentagdo tdo baixas quanto
53 mV.

Houve uma grande variagdo na frequéncia de oscilagdo, cerca de -12,3
% do que era esperado por simulagdo, 2,12 GHz, para o que foi medido com a
menor tensdo de alimentacgdo, 1,86 GHz. Se observarmos o grafico da Figura
[22(a)] podemos perceber que para dois chips diferentes, a variagdo percen-
tual foi menor do que 3 %, o que é totalmente justificado pela variabilidade
tipica de componentes passivos integrados. Acreditamos que o erro de -12,3
% entre a simulacdo pds layout e a medi¢do é majoritariamente devida ao
modelo do transistor zero-Vr que ndo é muito bem caracterizado para altas
frequéncias. Como a frequéncia de oscilagio do circuito depende fortemente
das capacitancias parasitas do dispositivo MOS, uma modelagem imprecisa
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Figura 20: Foto da medicdo do circuito operando com a minima tensido de
alimentacao.

deste dispositivo poderia justificar tal variacdo. Para resultados mais con-
clusivos seria necessario uma caracterizacao completa do dispositivo, o que
ainda ndo foi possivel realizar.

A poténcia de saida do circuito ¢ ilustrada na Figura[22(b)| para varios
valores da tensdo de alimentacdo. Como explicado anteriormente, a poténcia
deste sinal € muito pequena, pois o buffer estd desligado em todas as medicdes
e o sinal é acoplado capacitivamente a saida. O sinal na fonte do oscilador
passa por um divisor de tensdo formado por uma capacitincia parasita ligando
a porta do buffer ao seu dreno e pela carga de 50 Q.

Nesta primeira medicdo realizada ndo foi possivel avaliar o ruido
de fase, pois o espectro do oscilador ndo permaneceu estivel em uma
frequéncia. O ponto central das oscilagdes apresentava uma oscilagdo em
baixa frequéncia, que acreditamos ser causada pelo ruido injetado pela fonte
de alimentacdo. Uma nova medigdo serd realizada, e nesta iremos fixar o
circuito integrado em uma placa de circuito impresso, alimentar o circuito
com bateria e com um bom filtro entre Vpp e terra, e isolar o circuito em uma
caixa metdlica. Utilizando estas técnicas acreditamos que a performance do
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Figura 21: Resultados de medicao do oscilador projetado para (a) 53 mV, (b) 61
mV e (d) 102 mV. [Resolution Bandwidth = 3 MHz]
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Figura 22: Resultados de medicao do oscilador projetado para dois chips dife-
rentes. Tensdo de alimentacdo versus (a) corrente consumida, (b) frequéncia de
oscilaciio e (c) poténcia de saida.

circuito ird aumentar, e poderemos realizar medi¢des que nao foram possiveis
neste primeiro teste on-waffer, como por exemplo a medicdo do ruido de
fase.
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477 CONCLUSOES DO PROJETO

O objetivo deste projeto era desenvolver um oscilador que operasse
com uma ultrabaixa tensdo de alimentacdo em uma frequéncia de 2,4 GHz.
Este projeto foi desenvolvido a partir de uma arquitetura de osciladores base-
ada no oscilador Colpitts cldssico. A andlise e as otimizac¢des propostas neste
trabalho serviram de base para o projeto de um circuito integrado em tecno-
logia IBM CMOS 0,13 um. O protétipo desenvolvido foi entdo testado em
laboratdrio.

Os resultados de medicdo constatam que o circuito é capaz de osci-
lar com tensdes de alimentagdo a partir de 53 mV, consumindo uma poténcia
de apenas 0,9 uW na frequéncia de 1,86 GHz. A Tabela [3] apresenta uma
comparagdo entre o circuito projetado e medido, e outros osciladores no es-
tado da arte.

Embora os resultados obtidos sejam interessantes e fornecam uma boa
verificagdo da capacidade que esta arquitetura e metodologia prometem, os
resultados parciais foram muito afetados por questdes do projeto do circuito
integrado. Primeiramente, o buffer projetado dificultou uma medicéo clara
do sinal do oscilador, e como consequéncia tivemos que fazer as medicdes
com esta parte desligada. Como consequéncia perdemos a capacidade de
medir a amplitude real do sinal gerado pelo oscilador. Em segundo lugar,
confiamos em uma modelagem de transistor que ndo é muito precisa para
altas frequéncias, o que por sua vez acarretou em certa divergéncia entre as
frequéncias de oscilagdo simulada e medida. E para finalizar, ndo foi possivel
medir o ruido de fase nesta primeira medicdo. Porém acreditamos que os
resultados podem ser melhorados realizando uma nova medi¢do com um test-
bench mais elaborado.
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Tabela 3: Comparaciao entre o oscilador medido e outros osciladores no estado da arte.

Parametro [1] [2]a [2]b [3] [4] [5] Este trabalho
Tecnologia CMOS (nm) 130 180 180 180 350 180 130
Tensao de alimentacdo (mV) 475 600 400 350 2700 500 53
Frequéncia (GHz) 4,90 5,60 5,60 1,40 2,1 3,8 1,86
Poténcia (mW) 2,70 3,00 1,10 1,46 9,3 0,57 0,0009
Ruido de fase (dBc/Hz) -136,2' | -118,0% | -114,0% | -128,6% | -153,0' | -119,0? -
FoM* (dBc/Hz) 196,3 189,0 189,0 189,8 195,4 193,0 -

[1] (BROWN ez al.||2011), [2] (HSIEH; LU|2007), [3] (KWOK; LUONG/[2003)

[4] (HEGAZI et al.|2001) e [5] (KWOK; LUONG/ 2005)

*Figura de mérito = 20log (f,/Af) — 10log (Ppc/1mW) — L(Af)

'L(Af) @ 3 MHz
2L(Af) @ 1 MHz
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5 CONCLUSAO DO TRABALHO

Esta monografia apresentou uma arquitetura de osciladores denomi-
nada de oscilador Colpitts com dupla realimentacdo positiva. Esta arquite-
tura resulta em um aprimoramento do circuito Colpitts cldssico em relagdo a
minima tensdo de alimentacdo, e, de uma forma geral, ao consumo de energia
do oscilador. O trabalho contou com o desenvolvimento teérico da andlise
do circuito com enfoque especial a operacdo deste em ultrabaixa tensdo, uti-
lizando uma modelagem dos dispositivos véalida para esta regido. Além da
analise, foram demonstradas formas de projetar este oscilador de modo oti-
mizado para tens@o de alimentacdo muito baixa. A maior contribui¢do deste
trabalho foi a demonstracio da efetividade de uma segunda realimentagdo em
um circuito oscilador.

Como prova de conceito, um oscilador de ultrabaixa tensio foi proje-
tado em circuito integrado com base na teoria desenvolvida. Este protétipo foi
elaborado em tecnologia CMOS 0,13 um utilizando um transistor MOS zero-
Vr. Uma prética de fundamental importancia no ciclo de desenvolvimento de
circuitos integrados € a medicdo, pois esta confere resultados reais da fun-
cionalidade do circuito. Os resultados obtidos em laboratério demonstram
a efetividade das técnicas desenvolvidas, bem como a empregabilidade desta
arquitetura para osciladores de ultrabaixa tensdo. Diversas dificuldades foram
encontradas no processo de medicdo, a saber a imprecisa caracterizagdo do
dispositivo utilizado, o equivoco no projeto do buffer e a impossibilidade de
medir o ruido de fase de modo confidvel, pelo menos nesta primeira medigao.
Estes contratempos demonstram a grande importincia da medi¢do no desen-
volvimento de um chip, e ficam como li¢ao para projetos futuros.

A introducdo da segunda realimenta¢do reduz o requisito minimo de
transcondutincia que leva o protdtipo a oscilar. Deste modo € possivel reduzir
o consumo de poténcia e a tensdo de alimentacdo. Simulagdes mostram que a
tensdo de alimentacdo minima para o oscilador Colpitts cldssico é 1,75 vezes
maior do que para o oscilador proposto, especificamente para a tecnologia e
o dispositivos utilizados. As medic¢des preliminares do protétipo demonstram
que este oscila na frequéncia de 1,86 GHz, com uma tensdo de alimentacio
de 53 mV e um consumo de 0,9 uW.

A arquitetura de osciladores apresentada encaixa-se no contexto de
sistemas de comunicacio de baixa tensdo e poténcia, como € o caso de dis-
positivos implantaveis em WBANs. O projeto aqui exposto trata de um caso
limite, em que o circuito funciona no limiar de opera¢do, com uma tensio
de alimentacdo extremamente baixa. Este é um caso que pode ser empre-
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gado na drea de energy harvesting onde as tensdes extraidas do ambiente
sfo tipicamente da ordem de dezenas de milivolts. Porém a técnica de dupla
realimentacdo, e a parte analitica apresentada nao se resumem ao limiar da
tensdo de alimentag@o, como € o caso do projeto desenvolvido em (ROTTAVA
et al.l,|2013a).

A técnica de dupla realimentagdo positiva em osciladores fornece uma
gama de oportunidades de trabalhos. Esta técnica pode ser empregada na
reducdo do consumo de poténcia do circuito, e ndo apenas da tensdo de
alimentagdo. Um outro ponto a ser estudado é o aumento da eficiéncia de
conversdo de um oscilador em que a técnica de dupla realimentacao é uti-
lizada. Um terceiro enfoque seria um estudo mais geral sobre o efeito de
miuiltiplas realimenta¢des em osciladores no que diz respeito a eficiéncia, ao
consumo de energia, dentre outros.
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ABSTRACT

In this paper, a different topology for ultra-low voltage os-
cillators is presented. It is based on a classical common-gate
Colpitts Oscillator, but with additional positive feedback
provided by an inductive gate degeneration. This increase
in the positive feedback decreases the required transconduct-
ance in order to start-up the circuit, which is used here to
reduce the minimum supply voltage. The capacitor ratio of
the circuit is also optimized with the same purpose. The
equations for the optimization are presented as well as a
step-by-step design. A prototype with the aim of validate
the work was developed in a standard 0.13 pm CMOS pro-
cess using a zero-threshold transistor. The post-layout sim-
ulation resulted in a minimum supply voltage of 40 mV at
2.12 GHz, with a power consumption of 4 yW.

Keywords
Ultra-low voltage, Ultra-low power, CMOS Colpitts Oscilla-
tor

1. INTRODUCTION

Circuits for Wireless Body Area Networks (WBAN) and
Wireless Sensor Networks (WSN) usually have a limited
power budget as well as the need for operating with low
supply voltages. These circuits are composed, among other
blocks, by oscillators. Thus, it is necessary to optimize those
blocks in order to work in such conditions.

Several topologies [1, 2, 3, 4] have presented different tech-
niques in order to reduce the supply voltage. In [1] an ap-
proach that consists in optimizing the capacitor ratio is pre-
sented, which allows the circuit to work with supply voltages
as low as 20 mV. [2] presents a technique that allows the sig-
nal to swing beyond the supply voltage and GND, therefore
decreasing the phase noise while working with low-voltage.
In [3] two main techniques are utilized: the use of a ca-
pacitor feedback in addition to the negative resistence of a
cross-coupled pair of transistors, as well as forward-body-

Fernando Rangel de Sousa
Integrated Circuits Laboratory-LCl
Federal University of Santa Catarina
Florianopolis, Brazil
rangel@ieee.org

bias technique to reduce the threshold voltage. And finally
in [4] it is used a transformer positive feedback with opti-
mization of the turns ratio of the coupled inductors, that
allows the circuit to operate below the threshold voltage.

In this paper we present the analysis and design of an ultra-
low-voltage oscillator based on the common-gate Colpitts
oscillator. By increasing the positive feedback with an in-
ductive gate degeneration, the required transconductance to
oscillate is reduced, what allows to apply a lower supply volt-
age. The analysis for this new positive feedback is developed
as well as the optimization of the capacitor ratio. An analyt-
ical expression to estimate the critical supply voltage for this
topology is also presented. A step-by-step design is devel-
oped, as well as a prototype with the aim of proof of concept.
The post-layout simulation results are also presented.

2. LOW-VOLTAGE OSCILLATOR

The Colpitts oscillator can be analysed as an unstable one-
port terminated by a load, as we can see in Figure 1, where
Y1 and Y5 are the input admittances of the one-port network
and the load, respectively . In order to oscillate the circuit
must satisfy the Barkhausen criterion for this case [5]:

R (V1) < —R (Ya) (1a)
I(W) = -G (Ya) (1b)

There are several techniques for low-voltage operation of os-
cillators. One classically employed [1, 2, 3, 4] is the de-
generation of the current source into an inductor shown in
Figure 2 as Lrrc. There are two main advantages in the
application of this technique: a) all the supply voltage is
applied over the transistor therefore increasing the small-
signal gain; and b) the inductor allows the signal to swing
below the GND potential. The later allows to increase the
output amplitude and the output power, thus decreasing the
phase-noise [2].

Another technique is the optimization of the capacitor feed-
back [1, 3]. In our topology, we optimize this parameter
to decrease the required transconductance in order to start-
up the oscillator. As a result, the supply voltage can be
reduced.

The last technique employed here consists in a gate degen-
eration developed by Z, in Figure 2a. For the special case
Z4 = jwLy, and for a suitable value of Ly, there is an in-
creasing in the positive feedback, which reduces the mini-
mum supply voltage.



3. CIRCUIT ANALYSIS

We focus our analysis in the reduction of the supply volt-
age. To that purpose, our analysis is based on the already-
developed equations in [1], for the case where Z, = 0 in Fig-
ure 2a. We now extend those results for a generic impedance
Zg4, and for an inductive impedance Zy = jwL,.

3.1 General Analysis

The AC equivalent circuit for Figure 2a is shown in Figure
3a. By replacing the transistor small-signal model we obtain
the equivalent circuit shown in Figure 3b. We consider Cyq
in order to make this analysis valid for all the regions of
operation [6], though it is more significant for the linear
region, which is our case. One could do this analysis for a
saturated transistor without considering the intrinsic Cyq in
order to reduce the complexity of the equations.

We now transform the circuit from Figure 3b into an equiv-
alent one, shown in Figure 3c that was already optimized
in [1]. First of all, by superposition we can relate the gate
voltage (vg) to the source (vs) and drain (vq) voltages as:

vy = avg + Bus 2

where a and 3 are given in Table 1 for a generic impedance
Z4, and for the special case Zy = jwL,.

Secondly, the T-network given by Cys, Cyq and Z, (see Fig-
ure 3b) can be transformed in an equivalent 7-network. The
transformation is shown in Figure 4 [7]. Using (2) and the
network transformation, we can redraw Figure 3b to obtain
the simplified circuit shown in Figure 3c, where:

Gm1 = Gms — BYmg (3a)
Im2 = Gmd + OGmg (3b)
O = Sz 3
Coeq = W (3)

Lo = ZJ# (3¢)

where Z,, Z, and Z. are given in Table 1 for a generic
impedance Z,, and for the special case Z, = jwLg.

The circuit shown in Figure 3¢ was optimized in [1] for the
minimal supply voltage. Using those results and writing the
gate transcondutance as gmg = (gms — gma) /1 [6], the min-
imum source transconductance, gms, necessary to oscillate

is:
Caeq 2
Ymalg, - G Cheq
Gims = Gma + —— (14 T2 <1+#> (4)
vy Gmd Caeq

where gq and n are the drain transconductance and the
slope factor of the transistor, respectively, Gp is the equiv-

Figure 1: High-level representation of the oscillator.

Figure 2: Proposed topology with (a) a generic de-
generation Z, and (b) an inductive degeneration
Zg = jwlLg.

alent parasitic conductance of the passive devices, and v =
n—fB—a(l+4 Caeq/Creq). This equation is valid for gms <<
W(Cleq + Ceq)-

An expression for the minimum supply voltage was also de-
veloped in [1]. Extending it for our case, we have:

2
Caeq Caeq
"Cieq + Gp " (1 + Cleq
Caeq
d Coeq
Y gm Cred 1

0% Jman G € Creq )2
L (1 + 16‘7) (5)
215 ¥ Gmd Caeq

where ¢ is the thermal voltage, and Is is the specific current
of the transistor.

Voblem = ¢eln [ 1+

The oscillation frequency for this new topology is given by:

1
o= ———— 6
f 27/ LeqCeq ©)
where Leq is given by (3e), and Ceq is given by: Ceqy =
C1eqC2eq/ (Creq + Caeq), where Creq and Caeq are given by
(3c) and (3d), respectively.

And finally, by minimizing (4) in relation to Caeq/Cleq, we
obtain the optimum capacitor ratio K,p: in order to reduce
the required transconductance as:

Gp
=\ (7
opt Gp + Gmd + QGmg

3.2 Special Case

A method to reduce the supply voltage is to increase the
coefficient 7 in (5), which depends on « and 8. If we choose
those coefficients negatives, the higher we choose them the
smaller is the supply voltage. Assuming that the aspect
ratio of the transistor and the supply voltage are fixed, and
hence the parameters Cys and C,q are fixed, the impedance
Z,4 is the only parameter that we can change, in order to set
« and 3 negative values.

Caeq
Cleq

Kopt =

As we can see from Table 1, choosing Z, = jwL,, and setting
a suitable value for L,, we can set both o and 3 negatives.
The condition for L is:

1

L - -
9 22 (Cya + Cya)
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Table 1: Coefficient Values for the general case and for the special case when Z, = jwL,.

Coefficient General Value Special Value(Z, = jwL,)
a Zogs qu = 1
Z Zy +Z¢ o 1
Coel|Z9 20y, e - e
3 Ze, allZo 1
! Zc, |24 +2c,, 9d ___1
yd” £l gs 1+ Tys ~oPLg0gs
Z ZegaZogut?0s Zotlog?s | sy (Lo Lo 1
¢ Zogs 99\ Cgs " Cga ~ w3Cy4sCya
ZcgsZo, t2cgs ZetZe L
z 9sZCqa 95 29 gd 29 wC, g R
b Zc,4 JWgd \ Ty + Tya ~ w2Cy5Cyq
z Zcgs ZogatZegs ZatZc,4Zg 1 Ly Ly _ 1
¢ Zg jwLg \Cgs ' Cga  w?CysCya

Note that for the limit case of (8), the coefficients o and
/3 tends to minus infinity, the required source transconduct-
ance is gma (see Equation (4)) and the minimum supply
voltage is zero (see Equation (5)). However, there is an-
other condition given by (7) which limits the value of ¢ in:

_gm(;-%— Gp 9)
mg

Now, if we replace the value of a from Table 1 in (9), we
obtain another condition for L:

1

; [
5 d9mg
w <Cgs + Cya + 79,:51%?»)

a >

Ly, < (10)

which prevails over (8) since Cyd, gmg, gma and Gp are all
positive values. To sum up, the higher we choose L, within
the range given by (10), the smaller is the supply voltage.

4. CIRCUIT DESIGN

The design starts with the choice of the aspect ratio and the
DC characterization of the transistor. The best aspect ratio
obtained was 200 pm/420 nm, which has a commitment be-
tween high transconductance and low parasitic capacitances.

With a supply voltage of 40 mV the transistor parameters
are: Cgs=103 fF, Cyy=102 fF, g1na=1.52 mS, gmg= 2.50
mS and gms=4.50 mS. Choosing a value for L in order
to maximize Gp, we obtain L;=9.18 nH and Gp=390 uS
(considering that G'p depends only on the L, parasitics, in
first-order analysis). Using (10) the maximum value for L,
is 13 nH. We chose Ly=12 nH which has a good quality
factor in our frequency. Calculating (7), the optimum ca-
pacitor ratio is Kopr=1.08. From (6) and (3e), and for f, of
2.4 GHz, the value for the equivalent capacitance is Ceq=247
fF, thus C1eq=476 fF and Ch,=514 fF. Using (3c) and (3d)
and the values for Z. and Z, from Table 1, the values for
Cy and Cy are 541 fF and 704 fF, respectively. Note that
w(Cleq + Caeq) is just 3.3 times gms, thus the optimum ca-
pacitor ratio is slightly different from the calculated by (7).
The final Kop; is 1.35.

5. SIMULATION RESULTS

It was developed a prototype in a standard 0.13 pm CMOS
technology using a zero-Vry transistor. The results of the
post-layout simulation are presented here. The final oscil-
lator layout is shown in Figure 5. A buffer was designed
in order to match the output of the oscillator with the 50

Q impedance of the spectrum analyzer. The minimum sup-



Table 2: Comparison between state-of-the-art CMOS oscillators

Parameters 2] [3]a [3]b [4] This Work (simulated)
CMOS Technology (nm) 130 180 180 180 130
Supply Voltage (mV) 475 600 400 350 40
Frequency (GHz) 4.90 5.60 5.60 1.40 2.12
DC Power (mW) 2.70 3.00 1.10 1.46 0.004
Phase Noise (dBc/Hz) | -136.2 @ 3MHz | -118.0 @ 1MHz | -114.0 @ 1MHz | -128.6 @ 1MHz -91.5 @ 1IMHz
FoM* (dBc/Hz) 196.3 189 189 189.8 182

*Figure of Merit = 20log (fo/Af) — 10log (Ppc/1mW) — L(Af), L (Af) = phase-noise at A f offset frequency

ply voltage achieved by this circuit is 38 mV, but a better
performance is achieved when the supply voltage is 40 mV.

Using (4) we obtain that the minimum source transconduct-
ance that allows the circuit start-up is 2.63 mS, which is
smaller than the one supplied by the transistor, thus the
circuit satisfies the start-up condition. The minimum sup-
ply voltage required to start-up oscillations from (5) is 18
mV, however, this is the start-up condition. Usually more
energy is required to sustain oscillations.

When Lg = 0 the theoretical required start-up voltage would
be 32 mV, about twice the required in our topology. The
simulated minimum supply voltage achieved for this case
was 70 mV, about twice the achieved with the new topology
proposed here. The post-layout oscillation frequency was
2.12 GHz, which can be explained by the parasitic capac-
itances of the transistor which were not considered in the
analysis, and layout parasitics.

Table 2 provides a comparison between some state-of-the-art
oscillators in CMOS technology. As we can see, our proto-
type has a remarkable performance in power consumption
and supply voltage. However the phase-noise is degraded,
which depends directly on the output power, among other
things. Nevertheless the circuit achieved a figure of merit
comparable with other state-of-the-art CMOS oscillators.

6. CONCLUSION
In this paper we have presented a different topology for
ultra-low voltage Colpitts Oscillator. By increasing the pos-

VDD —GND
L_Zero-VT
Trans.
L1 —Lrfc

Figure 5: Final oscillator layout.

itive feedback, it was possible to decrease the required trans-
conductance in order to start-up the oscillator, which causes
a reduction in the supply voltage. The analysis was pre-
sented, as well as a step-by-step design and post-layout sim-
ulation results. According to the later, the use of the addi-
tional positive feedback allows to reduce the supply voltage
as low as 40 mV, at a central frequency of 2.12 GHz, with
a power consumption of 4 uW, phase-noise of -91.5 dBc/Hz
@ 1 MHgz, resulting in a figure of merit of 182 dBc/Hz.
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Abstract—This paper presents an oscillator design technique
for low-power applications. The circuit is based on the common-
gate Colpitts oscillator with additional positive feedback provided
by an inductive gate deg ation. This tech decreases the
required transconductance to start-up oscillations, which makes
possible to reduce the power consumption. Two prototypes were
designed in a standard 0.18 m CMOS technology. The first one
presents an oscillating frequency of 2.52 GHz with a phase noise
of -122.5 dBc/Hz at a 3 MHz offset frequency and consumes 120.8

W. The other oscillator has a power consumption of 1 mW and
oscillates at 2.38 GHz with a phase noise of -132.7 dBc/Hz at a
3 MHz offset.

I. INTRODUCTION

The generation of reference signals is one of the most
important steps in any communication channel. That rele-
vance imposes stringent requirements on the design of radio-
frequency oscillators, which means they should both present a
high spectral purity and consume as least power as possible.
However, the natural compromise between performance and
power consumption also dominates the design of oscillators.
Although the phase noise could appear as the main concern
related to oscillators, there are applications in which the
limited power budget may deserve more attention from the
circuit designer. This condition is even more demanding in
the context of energy harvesting applications [1].

Several techniques have been proposed to cope with the
challenging task of designing oscillators with increased per-
formance and lower power consumption [2] - [6]. In [2], they
employ a noise filter to reduce the phase noise of voltage-
controlled oscillators (VCOs) to its fundamental minimum ac-
cording to the resonator quality factor and power consumption.
The oscillators designed in [3] make use of a tail capacitance
for filtering the current source noise altogether with a DC
level shift that enables a large oscillation amplitude, while the
core transistors operate in the saturation region. [4] presents
a transformer-feedback VCO based on the concept of dual
signal swings, allowing the output signals to swing above
the supply voltage and below the ground potential, which
increases the carrier power and decreases the phase noise. A
similar idea is shown in [5], in which they replace the tail
current of a traditional differential Colpitts VCO by inductors

978-1-4673-5762-3/13/$31.00 ©2013 IEEE
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Fig. 1. Negative conductance high-level model of the Colpitts oscillator.

to augment the maximum attainable amplitude. In [6], the
author uses a cross-coupled MOSFET pair with forward-body
bias to boost the negative conductance of a millimeter-wave
differential Colpitts oscillattor.

The current state-of-the-art CMOS oscillators have already
demonstrated outstanding overall performance, but they still
usually exhibit a DC power in the order of a few miliwatts
[2], [3], [5], with some exceptions only [4]. In this paper we
present a technique to design ultra-low-power oscillators im-
plemented by means of an inductive gate degeneration applied
to a classical Colpitts common-gate oscillator. The double
feedback technique (DFT) reduces the required transconduc-
tance to start-up and maintain oscillations, thus saving power.
Two prototypes were designed in a standard 0.18 m CMOS
technology as proof os concept. The simulation results indicate
that the first one has an oscillation frequency of 2.521 GHz and
a phase noise of -122.5 dBc/Hz at a 3-MHz offset frequency,
with a power consumption of 120.8 W from a 0.575-V supply
voltage, which results in a figure-of-merit (FoM) of 190.2
dBc/Hz. The second oscillator consumes 1 mW from a 1-V
supply voltage and presents a phase noise of -132.7 dBc/Hz at
a 3 MHz offset, oscillating at 2.38 GHz, which corresponds to
a FoM of 190.5 dBc/Hz. Those numbers represent the average
values obtained through Monte Carlo simulations.

The rest of this paper is organized as follows: in section II,
we introduce the basic ideas behind the low-power oscillators
designed; section III makes a careful analysis of the additional
positive feedback source and characterizes how it helps to
minimize the required power to sustain oscillations; then we
comment on some design insights regarding the implemen-
tation of the oscillators in IV; section V presents the main
simulation results to validate the proposed approach, including
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Fig. 2. Schematic diagram of the Colpitts oscillator using the double feedback
technique.
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(a) (b)
Fig. 3. Small-signal models of the proposed oscillator: (a): simplified model
of circuit in Figure 2; (b): equivalent model to ease the analysis.

Monte Carlo analysis; finally section VI summarizes the most
relevant contributions of this paper.

II. GATE-INDUCTIVE DEGENERATED OSCILLATOR

The topology proposed derives directly from the classical
Colpitts common-gate oscillator, which is shown in Figure 1
in a high-level model and can be seen as a combination of
a potentially unstable one-port and a load network. is
the one-port network output admittance and is the load
admittance. In order to satisfy the Barkhausen criteria and
start oscillations, the magnitude of the negative conductance
represented by the one-port circuit must be greater than the
conductance of the terminating load admittance, and the one-
port susceptance must be the opposite of the load susceptance
at the oscillation frequency. An amplifier is usually used as the
one-port network and its nonlinearity provides the mechanism
by which the oscillation amplitude stabilizes.

In the circuit of Figure 2, we show a Colpitts oscillator
including inductive gate degeneration provided by . This
inductor acts as a second source of positive feedback, meaning
that this topology is able to start oscillations with less power
than the traditional Colpitts oscillator, as it is proved by the
analysis conducted in the next section.

III. CIRCUIT ANALYSIS

Figure 3(a) shows the small-signal representation of the
oscillator in Figure 2. In order to simplify the analysis, we
have assumed that the drain transconductance ( ), as well
as the gate-to-drain capacitance () of the transistor can
be neglected, which is suitable for a saturated transistor.
Under these conditions, we can relate the source and the gate

transconductances as , where is the slope
factor of the transistor, which is modeled according to the
EKV MOSFET model [7]. It is also possible to write the gate
voltage  in terms of the source voltage and the gate-
to-source capacitance . We define as the source-to-gate
voltage gain, which is given by:

- — (€]

The signal at the gate is phase-shifted in 180 with respect
to the signal at the source when the oscillation frequency is
below the resonant frequency of the series association between

and . In that case, the gate transconductance con-
tributes to increase the magnitude of the output conductance
seen at the drain.

Using the dependence between the gate and source voltages,
the total transconductance controlled by the source voltage is
given by:

- 2

Finally, the total equivalent capacitance formed by
and is defined as , and given by:

3)

By using these transformations, we can redraw the small-
signal model of Figure 3(a) as the one in Figure 3(b). Using
the expression for the output admittance obtained in [8],
we have:

“)

Figure 4 depicts the output admittance given by (4) as
a function of for several values of , considering the
parameters of our second design. In this simulation we used

=139 mS, n=1.15, =2 pF, which is imposed by an
additional capacitor, and =2 pE. As we can see in Figure
4(a), the output conductance has one minimal for each  , but
the absolute minimum value occurs for =0.

For the component values above, and for = 0, the output
conductance for a classical Colpitts oscillator, which has
=0, would be -3.3 mS. It should be noted that although =
0, is not, and thus the circuit still behaves as a Colpitts
oscillator.

By choosing = 2.63 nH and for the same passive
devices and bias condition, the value of the output conductance
falls to -15 mS. In other words, by keeping the same power
consumption, the oscillator with inductive gate degeneration
can drive a higher load than the classical Colpitts oscillator, or
alternatively by fixing the load the present topology consumes
less power than the classical one. The load admittance
is considered as , where is the loss
conductance due to the passive devices.
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Fig. 5. Schematic diagram of designed oscillators: (a): design 1; (b): design
2.

It is important to observe in Figure 4 that the minimum
output conductance for a given is close to an abrupt
variation of the output susceptance, which means that a slight
variation of the parameters can make the circuit oscillate at
another frequency, or even not oscillate. In order to avoid this
condition, we have chosen to work at the left side of the curve
and slightly distant from the resonance point. Therefore, the
output susceptance is capacitive and resonates with at the
oscillation frequency, which is calculated as:

_— (5)
total

where is the output capacitance given by

IV. CIrRCUIT DESIGN

In order to validate the concept proposed, two prototypes
were designed in the IBM 0.18 m CMOS process. The first
one, shown in Figure 5(a), was designed to keep the DC power
as low as possible and consists basically of the oscillator in
Figure 2 modified by an extra capacitor . The second circuit
is depicted in Figure 5(b) and was designed for a minimum
phase noise, with a higher power consumption than the first
one, but still lower than the typical values found in literature.
Both oscillators are current-biased, because that way we can
control the power consumption directly by changing the bias
current.

The inductor was designed such its maximum Q-factor
occurs near the oscillation frequency. For that, its outer di-
ameter, number of turns, line width and line spacing were
adequately chosen. In addition, the transistor gate-to-source
capacitance was artificially raised to reduce the gate inductor
value, because better quality factors were reached for smaller
inductances. As the core transistors were laid out as multifin-
ger devices, the impact of the internal gate inductance will be
minimized.

V. SIMULATION RESULTS

In this section we present the post-layout simulation results.
The layout of both oscillators is shown in Figure 6. The circuits
are still in the fabrication process, and we could not include
the measurement results in this version of this paper.

It is difficult to compare the performance of different
oscillators in a normalized sense. The most widely adopted
definition of a figure-of-merit for oscillators is:

E— (6)

where  is the oscillation frequency,
consumption and
frequency.

It should be noted that the passive components from the
adopted process are satisfactorily modeled, since previous
characterizations were performed in our research group, and
the measured values agreed quite well with the expected ones.
That contributes to indicate that the measured performance
will not deviate too much from the simulations presented here.

Table I shows the Monte Carlo simulation results including
the maximum, minimum, mean and standard deviation for the
two designed oscillators. The simulation was performed for
200 samples. As can be seen the worst FoMs are 188.6 and
189.1 dBc/Hz for the first and second oscillators designed,
respectively. In Table II we compare the average values of
our results with some state-of-the-art CMOS oscillators. Our
overall performance is comparable to them, however the
design 1 has the lowest power consumption (120.8 W).

is the DC power
is the phase noise at a offset

VI. CONCLUSION

This paper introduced the double feedback technique to
minimize the power consumption of CMOS oscillators. The
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TABLE I
RESULTS OF THE MONTE CARLO SIMULATION (200 RUN).

Design 1 Design 2
FoM L(1 MHz) FoM L(1 MHz)
Parameter | (dBc/Hz) | (MHz) | ( W) (dBc/Hz) (dBc/Hz) | (MHz) | (mW) (dBc/Hz)
Mean 190.2 2521 120.8 -122.5 190.5 2380 1 -132.7
Sigma 0.56 17.75 333 0.71 0.53 28 0 0.48
Max 191.4 2569 1289 -120.9 192 2440 1 -131.4
Min 188.6 2468 114.4 -123.9 189.1 2310 1 -133.8
TABLE IT
COMPARISON WITH STATE-OF-THE-ART CMOS OSCILLATORS
Parameters 2] [3] (RC bias) | [3] (TX bias) [4] 51 Design 1 Design 2
CMOS Technology (nm) 350 130 130 180 130 180 180
Supply Voltage (V) 2.7 1.0 1.0 0.50 0.475 0.575 1.0
Frequency (GHz) 2.1 49 49 3.8 49 2.52 2.38
DC Power (mW) 9.3 1.4 1.3 0.57 2.7 0.1208 1
Phase Noise (dBc/Hz)
FoM (dBc¢/Hz) 195.4 195.5 196.0 193 196.2 190.2 190.5

@ 3 MHz, @ 1 MHz

topology presented is based on the classical Colpitts common-
gate oscillator, but it uses an inductive gate degeneration as
a second source of positive feedback. Two prototypes were
designed in a standard 0.18 m CMOS process and Monte
Carlo simulations showed the usefulness of the proposed
technique to minimize the DC power required to start-up and
sustain oscillations. The first oscillator presents an oscillation
frequency of 2.521 GHz and a phase-noise of -122.5 dBc/Hz
at a 3 MHz offset frequency and consumes 120.8 W, which
indicates a FoM of 190.2 dBc/Hz. The second oscillator
consumes 1 mW and oscillates at 2.38 GHz with a phase-noise
of -132.7 dBc/Hz at a 3 MHz offset frequency, exhibiting a
FoM of 190.5 dBc/Hz.
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Abstract—An oscillator design technique for low-power and
low-voltage applications is presented. The circuit is based on
the classical common-gate Colpitts oscillator with additional
positive feedback provided by an inductive gate degeneration.
This technique decreases the required transconductance to start-
up oscillations, which makes possible to reduce the minimum
supply voltage, and hence the power consumption. A prototype
was designed in a standard 0.13 ym CMOS process using a zero-
threshold transistor. The post-layout simulation results show an
oscillation frequency of 2.12 GHz, with a power consumption of
4 W under a 40-mV supply voltage.

I. INTRODUCTION

The generation of reference signals is one of the most
important steps in any communication channel. That rele-
vance imposes stringent requirements on the design of radio-
frequency oscillators, which means they should both present a
high spectral purity and consume as least power as possible.
However, the natural compromise between performance and
power consumption also dominates the design of oscillators.
Although the phase noise could appear as the main concern
related to oscillators, there are applications in which the
limited power budget may deserve more attention from the
circuit designer. This condition is even more demanding in
the context of energy harvesting applications [1].

Several techniques have been proposed to cope with the
challenging task of designing oscillators with increased per-
formance and lower power consumption [2] - [6]. In [2], they
employ a noise filter to reduce the phase noise of voltage-
controlled oscillators (VCOs) to its fundamental minimum ac-
cording to the resonator quality factor and power consumption.
The oscillators designed in [3] make use of a tail capacitance
for filtering the current source noise altogether with a DC
level shift that enables a large oscillation amplitude, while the
core transistors operate in the saturation region. [4] presents
a transformer-feedback VCO based on the concept of dual
signal swings, allowing the output signals to swing above
the supply voltage and below the ground potential, which
increases the carrier power and decreases the phase noise. A
similar idea is shown in [5], in which they replace the tail
current of a traditional differential Colpitts VCO by inductors
to augment the maximum attainable amplitude. In [6], the
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Fig. 1. Negative conductance high-level model of the Colpitts oscillator.

author uses a cross-coupled MOSFET pair with forward-body
bias to boost the negative conductance of a millimeter-wave
differential Colpitts oscillattor.

The current state-of-the-art CMOS oscillators have already
demonstrated performance improvement, but they still usually
exhibit a DC power in the order of a few miliwatts [2], [3],
[5], with some exceptions only [4]. In this paper we present a
technique to design ultra-low-power oscillators implemented
by means of an inductive gate degeneration applied to a
classical Colpitts common-gate oscillator. The double feed-
back technique (DFT) reduces the required transconductance
to start-up and maintain oscillations, thus saving power. A
prototype was designed using a zero-Vp transistor in the IBM
0.13 pm CMOS technology. . The simulation results indicate
that the circuit has an oscillation frequency of 2.12 GHz and
a power consumption of 4 pW from a 40-mV supply voltage.

II. GATE-INDUCTIVE DEGENERATED OSCILLATOR

The topology proposed derives directly from the classical
Colpitts common-gate oscillator, which is shown in Figure 1
in a high-level model and can be seen as a combination of
a potentially unstable one-port and a load network. Y, is
the one-port network output admittance and Y7, is the load
admittance. In order to satisfy the Barkhausen criteria and
start oscillations, the magnitude of the negative conductance
represented by the one-port circuit must be greater than the
conductance of the terminating load admittance, and the one-
port susceptance must be the opposite of the load susceptance
at the oscillation frequency. An amplifier is usually used as the
one-port network and its nonlinearity provides the mechanism
by which the oscillation amplitude stabilizes.

In the circuit of Figure 2, we show a Colpitts oscillator
including inductive gate degeneration provided by L,. This



Fig. 2. Gate-inductive degenerated oscillator.
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Fig. 3. Small-signal models of the proposed oscillator: (a): simplified model
of circuit in Figure 2; (b): equivalent circuit to ease the analysis.

inductor acts as a second source of positive feedback, meaning
that this topology is able to start oscillations with less power
than the traditional Colpitts oscillator, as it is proved by the
analysis conducted in the next section.

III. CIRCUIT ANALYSIS

Figure 3(a) shows the small-signal representation of the
oscillator in Figure 2. We must considerer the drain transcon-
ductance (g,nq), as well as the gate-to-drain capacitance (Cyq)
of the transistor in order to make this analysis valid for all
operating regions [7]. However, one could do this analysis for
a saturated transistor without considering the intrinsic Cyq and
gma to simplify the equations.

A. Minimum source transconductance

First of all, by superposition we can relate the gate voltage
(vy) to the source (v,) and drain (vg4) voltages as follows:

vg = avg + Bug (1)

where the coefficients o and 3 are given by:

aclel o @LCu
Vd |y, =0 [w2Ly (Cys + Cya) — 1]
y 2

prll o Ehle g
Us [yg=0 [w?Lg (Cys + Cga) — 1]

Secondly, the T-network given by Cy,, Cyq and L, can be
transformed into an equivalent mw-network. Using (1) and the
network transformation, we can redraw Figure 3(a) to obtain
the simplified circuit shown in Figure 3(b), where:

m1 = Yms — BYmyg @
Im2 = gmd + QYmg ()
w2CysCloq
Cleqg=C L, |——— —9579¢ 6
e 1 w?Ly (Cys + Cya) — 1 ©
C 1

Coeqg = Co — — 95 — — 7
Bed : w?Lg (Cgs + Cga) =1 w?Lrrc @

Ly [w?L, (Cys + Cya) — 1
Leg= 1 [‘*’ g (Cys + Cya) } ®)

w? [L1Cga + Ly (Cgs + Cga)] = 1

Following the same approach as in [8], and knowing that the
gate transcondutance is grmg = (gms — gma) /- the minimum
source transconductance (g,,s) necessary to oscillate is:

Ca.eq 2
Imd NG G Che.
Gms > Gmd + ——— L (1 +2£ (1 + ﬂ) ) ©
vy Caeq

Imd

where n is the slope factor of the transistor, Gp is the
equivalent loss conductance due to the passive devices, and
v =n—F—0al + Csey/Ci,q). This equation is valid for
the assumption of g, <€ W(Cheq + C2,eq)-

If we derive (9) with respect to Ceq/Cheq, We obtain the
optimum capacitor ratio K,,; in order to reduce the required
transconductance as:

Caeq
Cleq

Gp

Ky, = _wr
opt GP + gmd + Qgmg

(10)

opt
B. Minimum supply voltage
We can also find an expression for the minimum supply

voltage Vpp|,,, based on the same analysis of [8]. In this
case we have:

crt

n C2ea Gp ™ (1 + 52""‘)2
Cr. e
VDD|C7.t:(Z7tZ77« 1+ 1,eq P — l.eq
Y gmd ﬁ'}
2 e 2
&” Imdl'g, - 1+ Gp <1+ Cl,eq)
2Ig Y Imd C.eq

a1



where ¢, is the thermal voltage, and Ig is the specziﬁc current
of the transistor, which is given by Ig = pnnC;l%'%, where
/iy, is the effective mobility for electrons, C”, is the oxide
capacitance per unit area, and W/L is the trasistor aspect ratio.

C. Effect of Ly on Y,ut

Adapting the expression for the output admittance Y
obtained in [8] for our circuit, we have:

Cie. m
gma [1+ G2 (1 2u2)]
2 2
Ci,e m
(1+ &) + ()

Cie
Wl eq (1 + C;-zz) + Gm2
+J

Your =

gm1
w03 eq

2 2
(1+&2) + (an)

Figure 4 depicts the output admittance given by (12) as
a function of L, for several values of C, considering the
following parameters: g,,s = 13.9 mS, n = 1.15, Cys = 2 pF,
Cyq = 0 pF, and C; = 2 pF. As we can see in Figure 4(a),
the output conductance has one minimal for each C5, but the
absolute minimum value occurs for Cy = 0.

For the component values above, and for Cy = 0, the output
conductance for a classical Colpitts oscillator, which has L,
=0, would be -3.3 mS. It should be noted that although C5 =
0, Coeq is not, and thus the circuit still behaves as a Colpitts
oscillator.

By choosing L, = 2.63 nH as an example and for the
same passive devices and bias condition above, the value
of the output conductance falls to -15 mS. In other words,
by keeping the same power consumption, the oscillator with
inductive gate degeneration can drive a higher load than the
classical Colpitts oscillator, or alternatively by fixing the load
the present topology consumes less power than the classical
one.
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It is important to observe in Figure 4 that the minimum
output conductance for a given C3 is close to an abrupt
variation of the output susceptance, which means that a slight
variation of the parameters can make the circuit oscillate at
another frequency, or even not oscillate. In order to avoid this
condition, we have chosen to work at the left side of the curve
and slightly distant from the resonance point. Therefore, the
output susceptance is capacitive and resonates with L., at the
oscillation frequency, which is calculated as:

1
" 27\/LeqCeq
where C., is the total output capacitance given by C., =
C1,eqC2,eq/ (Ceq + C.eq)-

IV. CircuIT DESIGN

fo 13)

In order to validate the concept proposed, a prototype was
designed in the IBM 0.13 ym CMOS process using a zero-
Vr transistor. The inductors were designed such its maximum
Q-factor occurs near the target frequency, which is 2.4 GHz.
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Fig. 4. Effect of gate inductor on one-port’s: (a): output conductance; (b):
output susceptance.

A method to reduce the supply voltage is to increase the
coefficient y in (11), which depends on « and 8. If we choose
those coefficients negatives, the higher their magnitude, the
smaller is the supply voltage. Assuming that the aspect ratio
of the transistor and the supply voltage are fixed, and hence
the parameters C,, and Cyq are also fixed, the inductance L
is the only parameter that we can manipulate in order to set
« and S negative values. This condition is found as:

1

Ly<
97 w2 (Cys + Cya)

(14)

It should be noted that for the limit case of (14), the
coefficients o and 3 tends to minus infinity, the required source
transconductance is ¢4, and the minimum supply voltage
approaches zero. However, there is another condition given
by (10) which bounds the value of « in:

7gmd +Gp
Gmg

a> (15)

If we replace the value of « from (2) in (15), we obtain
another condition for Lg:
1

L, <
w? (Cys + Cpa+

16
Cgagmg ) a6
gmat+Gp

(16) prevails over (14) since Cyq, Gmg» gma and Gp are all
positive values. To summarize, the higher we choose L, within
the range given by (16), the smaller is the supply voltage.



TABLE 1
COMPARISON WITH STATE-OF-THE-ART CMOS OSCILLATORS

Parameters [21 [3] (RC bias) | [3] (TX bias) [4] [51 This work
CMOS Technology (nm) 350 130 130 180 130 130
Supply Voltage (V) 2.7 1.0 1.0 0.50 0475 0.04
Frequency (GHz) 2.1 49 49 3.8 49 212
DC Power (mW) 9.3 14 1.3 0.57 2.7 0.004
Phase Noise (dBc/Hz) —153% —132.8t —132.81 —119%2 | —136.2¢ —91.52
FoM (dBc/Hz) 1954 195.5 196.0 193 196.2 182

1 @3MHz, 2 @ | MHz

V. SIMULATION RESULTS

In this section we present the post-layout simulation results.
The oscilator layout is shown in Figure 5, including an open-
drain buffer that was added for measurement purposes. As the
core transistors were laid out as multifinger devices, the impact
of the internal gate inductance will be minimized.

The minimum supply voltage required to start-up the circuit
from (11) is 18 mV, but this is the start-up condition, and
more energy is required to sustain oscillations. Actually the
minimum supply voltage achieved by this circuit was 38
mV in simulation, but a better performance is reached when
the supply voltage is raised to 40 mV. When Lg = 0 the
theoretical and simulated minimum start-up voltages would
be 32 mV and 70 mV, respectively, about twice the achieved
with the topology proposed here.

Although the circuit has been designed to oscillate at 2.4
GHz, the post-layout oscillation frequency was 2.12 GHz,
which can be explained by the presence of parasitic capac-
itances of the transistor which were not considered in the
analysis, as well as other layout parasitics.

The most widely adopted definition of a figure-of-merit for
oscillators is:

DC

_ fo P,
FoM = 20log <Af 10log TV

where f, is the oscillation frequency, Pp¢ is the DC power
consumption and L (Af) is the phase noise at a Af offset
frequency.

In Table I we compare our results with some state-of-the-art
CMOS oscillators. As we can see, the phase noise is degraded
for our oscillator, however the supply-voltage and the DC
power are the lowest.

>7L(Af) an

VI. CONCLUSION

This paper introduced the double feedback technique to
minimize the power consumption and the supply voltage
of CMOS oscillators. The topology presented is based on
the classical common-gate Colpitts oscillator, but it uses an
inductive gate degeneration as a second source of positive
feedback. A prototype has been designed in a standard 0.13
pm CMOS process using a zero-threshold transistor and the
post-layout simulations presented an oscillation frequency of
2.12 GHz, with a DC power of 4 uW from Vpp = 40 mV.

Fig. 5.

Layout of the proposed oscillator.
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