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Resumen

En la actualidad la electrónica está contribuyendo con la calidad de vida de los
seres humanos mediante el desarrollo de equipos empleados en el diagnóstico
o tratamiento de enfermedades. Un resultado de esta tendencia es la aparición
de dispositivos portátiles, alimentados con bateŕıas, que permiten la adquisición
continua de señales de ECG (Electrocardiograma).

La importancia de las señales ECG radica en que permiten detectar trastornos
del ritmo card́ıaco, de la conducción y desequilibrios electroĺıticos, aśı como do-
cumentar el diagnóstico y evolución de los infartos del miocardio, isquemia y pe-
ricarditis; y también vigilar y evaluar efectos farmacológicos de los medicamentos
sobre el corazón y la actividad de los marcapasos, entre otros.

La presente tesis tuvo como objetivo el diseño de un filtro pasa-bajo en tecnoloǵıa
CMOS para acondicionar señales de ECG. Este acondicionamiento consiste en la
eliminación de ruido de alta frecuencia y la limitación de la banda de frecuencia
para evitar el efecto aliasing en la conversión analógica-digital.

El circuito cumple con los requerimientos necesarios para filtrar correctamente la
señal dejando pasar el rango de frecuencias que contiene la información más rele-
vante del ECG. El filtro tiene una frecuencia de corte es 150Hz y está constituido
por transconductores de 10nS que poseen un coeficiente de linealidad (α) menor
a 1 % en un rango de entrada de ±300mV .

En esta tesis se describen todas las etapas de diseño del filtro pasa-bajo, el cual
se llevó a cabo utilizando el modelo Level 1 del transistor MOSFET para los
cálculos manuales y la herramienta CADENCE para la simulación eléctrica.
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Introducción

Diversas investigaciones en el área de cardioloǵıa intervencionista han demostra-

do la importancia de la detección temprana de anomaĺıas en el funcionamiento

del corazón, ver por ejemplo las referencias (LUCA et al., 2004), (MCGINN et al.,

2005), (LUEPKER, 2005). De acuerdo con la Organización Mundial de la Salud

(OMS), enfermedades del corazón constituyen la principal causa de mortalidad en

los páıses industrializados (FAYN; RUBEL, 2010). La actividad del corazón puede

ser monitoreada mediante el registro gráfico conocido como electrocardiograma,

cuya adquisición constante en largos periodos es posible con el uso de sistemas

portátiles.

El ECG viene a ser el registro gráfico, en función del tiempo, de la actividad

eléctrica del corazón que se capta desde la superficie del cuerpo, mediante elec-

trodos. Esta señal representa la activación de los ventŕıculos y las auŕıculas. Con

el objetivo de minimizar el ruido de alta frecuencia y de evitar el efecto alia-

sing durante la conversión analógica-digital, los canales de adquisición de ECG

contienen una etapa de filtrado del tipo pasa-bajo.

Actualmente existe un creciente interés por el desarrollo de sistemas de monitoreo

constante de la actividad del corazón (TURICCHIA et al., 2010), (YAZICIOGLU et

al., 2010). Dada la tendencia al uso de sistemas portátiles e implantables para

la adquisición de señales médicas, los principales esfuerzos han estado dirigidos

a la reducción del consumo de potencia (YAZICIOGLU et al., 2008), (AVESTRUZ

et al., 2008). Además del consumo de potencia, otros desaf́ıos enfrentados por

los diseñadores son reducción de ruido generado por los dispositivos, reducción

del offset introducido por los electrodos, reducción del offset generado por el

desemparejamiento de dispositivos y aumento del rechazo a las perturbaciones

de modo común y de la fuente de alimentación. A continuación se presenta una

revisión de las principales implementaciones reportadas en los últimos años.

En la figura 1 se muestra el circuito propuesto por el grupo del profesor Sa-
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wan (GOSSELIN; SAWAN; CHAPMAN, 2007) de la universidad de Laval en Quebec,

Canadá.

Figura 1: Esquema del circuito presentado en (GOSSELIN; SAWAN; CHAPMAN,
2007)

El circuito consiste de un amplificador de bajo ruido en cuyo lazo de realimen-

tación se coloca un integrador inversor de tipo Miller. El integrador Miller es

formado por un segundo amplificador (A2), un condensador (CI) y un resistor

implementado con los transistores Ma y Mb. El principal aporte de este trabajo

fue la integración de la función de cancelamiento del offset de los electrodos, ya

que en trabajos anteriores esa función era realizada externamente en la mayoŕıa

de los casos y en algunos pocos casos mediante la integración de un capacitor de

valor elevado lo cual se tradućıa en una área excesiva. Este circuito ocupó un área

de 0,190 mm x 0,260 mm.

En la figura 2 se muestra el diagrama esquemático del chip reportado por Xiaodan

Zou en abril del 2009 (ZOU et al., 2009). Se trata de un chip dedicado a la medida

de varios tipos de señales biomédicas.

La primera etapa (TB-FEA) funciona al mismo tiempo como amplificador de bajo

ruido y filtro pasa banda reconfigurable. El diagrama esquemático de ese circuito

es mostrado en la figura 3. La frecuencia de corte inferior es ajustada cambiando el

ancho de banda del transconductor, mientras que la frecuencia de corte superior
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Figura 2: Esquema del chip de adquisición de señales biomédicas presentado en
(ZOU et al., 2009)

es controlada por un pseudo-resistor variable. La ganancia en el medio de la

banda de paso es determinada por la relación de capacitancias C1/C2. El nivel

DC de la entrada y salida del transconductor es fijada en el medio de la tensión

de alimentación, lo que permite aprovechar al máximo la excursión de salida.

Para eliminar las componentes DC, se implementa un filtro pasa-alto. En este

caso se utiliza un pseudo-resistor el cual permite implementar una caracteŕıstica

pasa-alto reconfigurable.

Figura 3: Circuito TB-FEA utilizado en el chip presentado en (ZOU et al., 2009)
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En la figura 4 se muestra el diagrama esquemático del circuito propuesto en el 2010

por el grupo del profesor Sarpeshkar del Massachusetts Institute of Technology

(TURICCHIA et al., 2010).

Figura 4: Esquema del chip presentado en (TURICCHIA et al., 2010)

Este circuito está basado en una topoloǵıa convencional de amplificador de ins-

trumentación con dos etapas de ganancia. Mediante un lazo de realimentación

de modo común se introduce una tierra activa que permite eliminar el ruido de

60 Hz y de esta manera ya no son necesarios los requerimientos exigentes de

emparejamiento de dispositivos imprescindibles en las arquitecturas feedforward.

El departamento de Bioingenieŕıa de Reino Unido, en la conferencia de Micro-

electrónica en el 2009, presentó un art́ıculo donde se demostraba la conveniencia

de un filtro como parte delantera de las señales ECG (KARDOULAKI et al., 2009)

, la cual fue comprobada mediante el tratamiento de una señal artificial de es-

ta clase contaminada por varias fuentes de ruido simuladas y alimentadas como

entradas en el Cadence Design Framework.

La demanda de productos de monitoreo del corazón está incrementando mun-
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dialmente. Recientes amplificadores de instrumentación biomédica han mostrado

importante énfasis en el registro de rendimiento, como tensión de alimentación,

potencia, etc.

Debido a que la tecnoloǵıa de estos amplificadores se ha desplazado hacia la

portabilidad, es conveniente un menor consumo de enerǵıa, esto presenta ventajas

y desventajas como menor ganancia y mayor contenido de ruido.

Texas Instrument acaba de lanzar un chip ADS1294/6/8 que incorpora todas las

caracteŕısticas comunes que son requisitos en las aplicaciones médicas de señales

ECG y EEG. Con su elevado nivel de integración y excepcional rendimiento,

esta familia de chip permite la creación de sistemas escalables de instrumenta-

ción médica a un tamaño, potencia y costo total significativo. Este dispositivo

contiene varias funciones ECG espećıficas que hacen muy apropiado un electro-

cardiograma escalable. También se pueden utilizar en alto rendimiento, como en

sistemas multicanal de adquisición de datos para apagar el circuito espećıfico de

ECG(INSTRUMENT, 2010).

Debido a la necesidad de sistemas portátiles de adquisición de señales ECG, es

relevante el diseño de circuitos integrados que realicen la mayor cantidad posible

de funciones necesarias en la adquisición de esas señales. Es decir, es importante

investigar soluciones que reduzcan al mı́nimo el número de componentes externos

al circuito integrado.

La inclusión del filtrado de la señal dentro del chip sin necesidad de condensadores

o resistores externos ha sido de diversos trabajos.

Objetivos

Este trabajo de tesis tuvo como objetivo general el diseño de un filtro pasa-bajo

con frecuencia de corte nominal de 150Hz para la adquisición de señales ECG.

El desarrollo de esta tesis conlleva al logro de los siguientes objetivos espećıficos:

Diseñar un transconductor con 10nS de valor t́ıpico de transconductancia y

coeficiente de linealidad menor a 1% para un rango lineal de +/−300mV.

Implementar un procedimiento para conocer mediante simulación la relación

entre la linealidad y el offset referido a la entrada.
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Diseñar el filtro pasa-bajo utilizando dos transconductores y dos capacito-

res. El filtro debe ser de segundo orden.

Proponer una técnica para calibrar la frecuencia de corte del filtro, dada las

variaciones debido al proceso de fabricación.
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1 Diseño de circuitos
analógicos en CMOS

1.1. Modelo del MOSFET para análisis y diseño

Para un diseñador de circuitos integrados analógicos es necesario conocer un

modelo del transistor MOS por dos motivos: el primero es entender el efecto

de los fenómenos f́ısicos presentes en los dispositivos sobre los parámetros de

desempeño de los circuitos que se diseñe, ello implica una razón cualitativa de

causa-efecto; el segundo, es hacer cálculos aproximados de las variables de diseño

con la finalidad de que el circuito alcance las especificaciones requeridas, ello es

un aspecto cuantitativo que implica el cálculo de variables de diseño como W, L,

Id.

En la figura 1.1 se muestran la estructura y el śımbolo de un transistor MOS

de canal N. El MOSFET posee cuatro terminales: compuerta (G), drenador (D),

surtidor (S) y cuerpo (B). De acuerdo a los mostrado en la figura 1.1(a), existe

simetŕıa entre el drenador y surtidor. Entre esos dos terminales, en un transistor

NMOS, recibe el nombre de surtidor aquel que se encuentra a menor potencial

eléctrico.

En el caso del transistor NMOS, la aplicación de una tensión en la compuerta

genera un campo eléctrico aproximadamente vertical que atrae electrones hacia la

interfaz entre el cuerpo y el óxido de silicio. Esos electrones provienen mayormente

de las regiones de surtidor y drenador, y forman una capa delgada conocida como

canal. Cuando existe una diferencia de potencial entre drenador y surtidor ocurren

dos fenómenos: en primer lugar se produce un desbalance en la concentración de

electrones a lo largo del canal lo cual provoca una corriente de difusión, y en

segundo lugar aparece un campo eléctrico aproximadamente vertical que provoca
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(a) Estructura del NMOSFET (TSIVIDIS, 1999)

G

DS

B
(b) Śımbolo del NMOSFET

Figura 1.1: Transistor MOS de canal N

una corriente de arrastre.

En un transistor PMOS, el sustrato es de un material donde abundan electrones.

Sin considerar compuerta y sustrato, el terminal de mayor potencial recibe el

nombre de drenador y el otro surtidor. En este caso el canal está formado por

“huecos” que provienen mayormente del surtidor y drenador. Los huecos fluyen

del surtidor al drenador, lo cual implica una corriente convencional de drenador

a surtidor.

Al formarse un canal de electrones (como es en el caso del NMOS) debajo del

óxido y sin presencia de corriente (Vd = Vs), la concentración de electrones es la

misma a lo largo de todo el canal. La concentración de carga eléctrica representada

por Q′
I , viene a ser la carga total de la capa de inversión entre su área (Coulomb

por unidad de área) y también se le conoce como densidad de carga de inversión.

A la parte del sustrato, donde se han agotado los portadores mayoritarios, que

se encuentra debajo del canal de electrones y está formada por iones fijos se le

llama región de agotamiento. La cantidad de carga fija en esta región depende

del potencial de superficie psis y de los voltajes del drenador y surtidor. En el

caso del sustrato P (transistor NMOS), en la región de agotamiento, se agotan los

huecos originando que dicha región quede con carga negativa, la cual está dada

por los iones de átomos aceptores. La figura 1.2 muestra tal efecto.

Dependiendo del valor de la tensión en la puerta, el transistor MOS puede trabajar

en tres niveles de inversión: débil, moderada o fuerte; y variando la tensión entre

el drenador y el surtidor, el transistor puede operar en dos modos de operación:

zona óhmica o zona de saturación.
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Figura 1.2: Cargas en el MOSFET (TSIVIDIS, 1999)

En el caso de inversión fuerte para calcular la corriente del transistor en saturación

se tiene la siguiente ecuación:

IdNMOS =
1

2
(KPN)

W

L
(Vgs − Vtn)2 (1.1)

IdPMOS =
1

2
(KPP )

W

L
(Vsg − |Vtp|)2 (1.2)

donde

KPN: factor de ganancia del transistor NMOS, (KPN = µn · C ′
ox)

KPP: factor de ganancia del transistor PMOS, (KPP = µp · C ′
ox)

µn: movilidad de los electrones

µp: movilidad de los huecos

C ′
ox: capacitancia del óxido por unidad de área, (C ′

ox =
εox

tox

, εox = Kox · εo)

εo: permitividad del vaćıo, εo = 8,854 · 10−12 F/m

Kox: constante dieléctrica del óxido Kox = 3,9

eox = 3,4531 · 10−11 F/m
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W: ancho del canal

L: longitud del canal

Vgs: voltaje de compuerta-surtidor

Vtn: voltaje umbral del transistor NMOS

Vtp: voltaje umbral del transistor PMOS

En esta tesis el diseño del filtro se realizó con los parámetros de proceso de la

tecnoloǵıa AMS035µm, en los que tox = 7,6nm, entonces C ′ox = 4,5436 fF/µm2.

1.1.1. Ruido intŕınseco

El ruido intŕınseco es el ruido generado por los dispositivos que constituyen el

circuito. En el caso del filtro que se presenta en esta tesis, esos dispositivos son

los transistores MOS. Para un correcto análisis de la señal ECG, el ruido generado

por el circuito debe ser menor que la mı́nima variación que se pretenda detectar

en la señal.

El ruido es aleatorio, no se puede saber su amplitud exacta, lo que śı se puede

saber es su potencia promedio la cual nos permite estimar la probabilidad de que

el ruido sea mayor que la mı́nima variación que se desea observar en el ECG.

Para una señal de ruido de amplitud Vn(t) la potencia promedio disipada en

un resistor de valor R, calculada en un intervalo de [0, T ], está definida por la

siguiente fórmula:

Pav =
1

T

∫ T

0

V 2
n (t)

R
dt (1.3)

En este caso el resistor se está utilizando solo para medir indirectamente el efecto

del ruido. Sin embargo ese resistor no depende de la fuente de ruido. Por tanto

un parámetro más espećıfico de la fuente de ruido puede ser definido aśı:

V 2
n−rms =

1

T

∫ T

0

V 2
n (t)dt (1.4)

En esta tesis se adoptará la denominación de “potencia promedio del voltaje de

ruido” para el parámetro V 2
n−rms (RAZAVI, 2001). La potencia se puede definir
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en función de la frecuencia, de esta forma se obtiene la densidad espectral de

potencia de ruido. La densidad espectral en algunos dispositivos es predecible a

pesar de que la señal de ruido es aleatoria. Las unidades de las densidad espectral

de frecuencia de ruido son V 2/Hz.

A continuación se describen brevemente los principales tipos de ruido presentes

en los dispositivos semiconductores.

1.1.1.1. Ruido térmico

Debido al movimiento aleatorio de los portadores de carga en las resistencias o en

los canales de los transistores, existirán fluctuaciones en las corrientes que pasan

por esos dispositivos. En la figura 1.3 se representa esquemáticamente ese efecto

en una resistencia y en un transistor MOS.

R In
2

(a) Resistencia

In
2

(b) NMOS

Figura 1.3: Representación de la corriente de ruido

Debido a que la amplitud de esas fluctuaciones no se puede predecir, no se coloca

el śımbolo de la corriente y en lugar de eso se coloca el śımbolo de la densidad

espectral de potencia de esa corriente, que es un parámetro que puede predecirse

en la mayoŕıa de dispositivos utilizados en el diseño de circuitos integrados.

En el caso del resistor, la densidad espectral de potencia de la corriente de ruido

térmico es:

I2
n,R =

4kT

R
(1.5)

donde k = 1, 38 · 10−23J/K es la constante de Boltzmann.

Para el transistor MOS, la densidad espectral de potencia de la corriente de ruido
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térmico es:

I2
n,MOS = 4kTγgm (1.6)

donde el parámetro γ asume el valor de 2/3 cuando el transistor opera en satu-

ración y el valor de 1 cuando opera en región óhmica.

Las unidades de la densidad espectral de potencia de la corriente de ruido son

A2/Hz. Como se acaba de ver, la densidad espectral de este tipo de ruido no

depende de la frecuencia, por eso también es conocido como ruido blanco.

El ruido también puede representarse como una fuente de voltaje en serie al

resistor o una fuente de voltaje conectada en serie con la puerta del transistor

MOS. La densidad espectral de potencia del voltaje de ruido está expresada en

V 2/Hz y se calcula como:

V 2
n,R = 4kTR (1.7)

en el resistor, y

V 2
n,MOS =

4KTγ

gm
(1.8)

en el MOSFET.

1.1.1.2. Ruido flicker

Este tipo de ruido se presenta en todos los dispositivos activos y algunos com-

ponentes pasivos discretos. En los transistores MOS se debe al movimiento de

portadores en el canal, que entran y salen de estados superficiales o de trampas

en el óxido debidas a impurezas o defectos estructurales.

También es conocido como ruido 1/f , debido a que su densidad espectral vaŕıa

inversamente con la frecuencia. Al igual que el ruido térmico, se puede representar

como una fuente de corriente en paralelo al canal del transistor o una fuente

de voltaje en serie con la puerta. Las expresión para la densidad espectral de

potencial del voltaje de ruido flicker es:

V 2
n,MOS =

Kf

CoxWL
· 1

f
(1.9)

donde Kf es una constante que depende del proceso y está en el orden de

10−25V 2F .



1.2 Espejo corriente 21

1.2. Espejo corriente

La versión más simple de espejos de corriente NMOS y PMOS están mostradas

en la figura 1.4.

IIN IOUT

M1 M2

(a) Espejo NMOS

Vdd

IIN IOUT

M1 M2

(b) Espejo PMOS

Figura 1.4: Espejo de corriente simple

La función de este circuito es generar una corriente en el transistor de salida (M2)

aproximadamente igual a la corriente que pasa por el transistor de entrada (M1),

para esto las dimensiones de ambos transistores deben ser iguales. El transistor

de entrada (M1) está conectado en una configuración conocida como “conexión

tipo diodo”, en la cual la compuerta está conectada al drenador. Este tipo de

conexión garantiza que, si la corriente de entrada es mayor que 0, el transistor

queda polarizado en saturación. En el caso de espejo NMOS (figura 1.4(a)) se

tiene Vds = Vgs > Vgs − V tn, mientras que en el espejo PMOS (figura 1.4(b)) se

tiene Vsd = Vsg > Vsg − |Vtp|, lo cual implica saturación.

A pesar que las dimensiones de ambos transistores sean iguales y que la tensión

compuerta-surtidor de ambos sea la misma, las corrientes de entrada y salida no

son exactamente iguales. Esto se debe a dos motivos, en primero está relacionado

con el efecto de modulación de canal y el segundo con desemparejamiento de

parámetros. En el primer caso, la diferencia entre las tensiones drenador-surtidor

de ambos transistores provoca una diferencia entre las corrientes, mientras que

en segundo caso existe una diferencia entre parámetros como Vt y KP de ambos

transistores lo cual también provoca una diferencia entre las corrientes.

Sin considerar el efecto de modulación de canal y asumiendo que los parámetros
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Vt y KP de ambos transistores son idénticos, se tienen las siguientes ecuaciones

para el caso NMOS:

Iin =
1

2
·KPN · W1

L1

· (Vgs1 − Vtn)2 (1.10)

Iout =
1

2
·KPN · W2

L2

· (Vgs2 − Vtn)2 (1.11)

Como Vgs1 = Vgs2, W1 = W2 y L1 = L2 entonces Iout = Iin. En cambio, conside-

rando los efectos antes mencionado se tiene:

Iin =
1

2
·KPN1 · W1

L1

· (Vgs1 − Vtn1)
2 · (1 + λ · Vds1) (1.12)

Iout =
1

2
·KPN2 · W2

L2

· (Vgs2 − Vtn2)
2 · (1 + λ · Vds2) (1.13)

donde KPN1 6= KPN2, Vtn1 6= Vtn2 e Vsd1 6= Vds2.

Existe una tensión mı́nima de salida (Vds2 > Vgs − Vth), el espejo funciona bien

solo para tensiones de salida mayores que esa mı́nima.

1.3. Par diferencial

En la figura 1.5 se muestran un par diferencial simple NMOS y uno PMOS. Para

un correcto funcionamiento, un complemento necesario de este circuito básico,

es la carga activa, que puede ser una resistencia o un transistor conectado como

diodo o una fuente de corriente, que se conectan en el drenador de cada uno

de los transistores del par diferencial. En la mayoŕıa de aplicaciones, como las

presentadas en esta tesis, las dimensiones de M1 y M2 deben ser exactamente

iguales.

La función de este circuito es generar una diferencia de corriente, entre los transis-

tores M1 y M2, en respuesta a la diferencia de las tensiones de entradas V1 y V2; tal

conversión es conocida como transconducción, y la relación entre la corriente de

salida y tensión de entrada es conocida como transconductancia cuyas unidades

son Siemens (S = A/V ). En este trabajo se consideran las siguientes convencio-

nes en relación a las figuras 1.5(a) y 1.5(b): para el par NMOS Vin = V1 − V2 y

para el par PMOS Vin = V2 − V1.

En el caso que V1 = V2, entonces la corriente que circula por cada transistor
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M1 M2

I1 I2

V1 V2

Ib Vin=V1-V2

Iout=I1-I2

(a) Par NMOS

M1 M2
V1

Ib

Vin=V2-V1

Iout=I1-I2

Vdd

V2

I1 I2

(b) Par PMOS

Figura 1.5: Par diferencial simple

será la misma e igual a la mitad de la corriente de polarización del par diferencial

(Ib).

Considerando V1 − V2 6= 0 se obtendrá I2 − I1 6= 0, y la carga, formada por las

resistencias o transistores colocados en los drenadores, convertirá esa diferencia

de corriente en una diferencia de tensiones.

La gráfica 1.6 muestra la corriente diferencial de salida en función al voltaje

diferencial de entrada.

Iout

Ib

Ib

Vin

Figura 1.6: Curva Iout vs Vin

Para tensiones de entrada pequeñas se puede utilizar la siguiente aproximación:

I1 − I2 = gmpar · (V1 − V2) (1.14)

Iout = gmpar · Vin (1.15)
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la cual expresa una relación lineal entre la corriente de salida y la tensión de

entrada. Cuanto mayor sea la tensión de entrada pero es tal aproximación. La

constante de proporcionalidad gmpar recibe el nombre de transconductancia del

par diferencial.

1.3.1. Linealidad

En un transconductor ideal se cumple Iout = GM.Vin sin importar el valor de

Vin, pero en uno real, como el par diferencial, esa relación lineal es aproximada

y tan solo es válida para un rango limitado de tal parámetro. Dicha relación es

una buena aproximación para valores pequeños de Vin pero no es apropiada para

valores elevados.

Se necesita de un parámetro que indique qué tan buena es la aproximación Iout =

gmpar.Vin, éste va a depender lógicamente de Vin y de ciertas variables del circuito

como W, L e Id.

A continuación se realiza un análisis de gran señal del par diferencial PMOS, cuya

figura se repite aqúı para facilitar la explicación:

M1 M2
V1

Ib

Vin=V2-V1

Iout=I1-I2

Vdd

V2

I1 I2

P

Figura 1.7: Par diferencial simple PMOS

Las ecuaciones de la corriente de drenador para los transistores M1 y M2 son:

I1 =
1

2
· β · (Vsg1 − |Vtp|)2 (1.16)

I2 =
1

2
· β · (Vsg2 − |Vtp|)2 (1.17)
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donde β = KPP ·W/L. A partir de esas ecuaciones se obtienen las siguientes:

Vsg1 − |Vtp| =

√
2 · I1

β
(1.18)

Vsg2 − |Vtp| =

√
2 · I2

β
(1.19)

y restando estas expresiones:

Vsg1 − Vsg2 =

√
2

β
·
(√

I1 −
√

I2

)
(1.20)

Tomando en cuenta que Vsg1 = VP − V1 y Vsg2 = VP − V2:

(VP − V1)− (VP − V2) =

√
2

β
·
(√

I1 −
√

I2

)
(1.21)

⇒ V2 − V1 =

√
2

β
·
(√

I1 −
√

I2

)
(1.22)

⇒ Vin =

√
2

β
·
(√

I1 −
√

I2

)
(1.23)

elevando al cuadrado:

V 2
in =

2

β
·
(
I1 + I2 − 2

√
I1 · I2

)
(1.24)

⇒ V 2
in =

2

β
·
(
Ib − 2

√
I1 · I2

)
(1.25)

⇒ β

2
· V 2

in = Ib − 2
√

I1 · I2 (1.26)

⇒ 2
√

I1 · I2 = Ib − β

2
· V 2

in (1.27)

⇒ 4 · I1 · I2 =

(
Ib − β

2
· V 2

in

)2

(1.28)

y teniendo en cuenta que 4 · I1 · I2 = (I1 + I2)
2− (I1− I2)

2 = I2
b − I2

out, se obtiene:

I2
b − I2

out =

(
Ib − β

2
· V 2

in

)2

(1.29)
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Finalmente se despeja Iout:

Iout =

√
I2
b −

(
Ib − β

2
· V 2

in

)2

(1.30)

⇒ Iout = Vin

√
β

2
·
(

2 · Ib − β

2
· V 2

in

)
(1.31)

⇒ Iout = Vin

√
βIb

(
1− βV 2

in

4Ib

)
(1.32)

La transconductancia del par diferencial es:

gmpar =
∂Iout

∂Vin

∣∣∣∣
Vin=0

(1.33)

⇒ gmpar =
√

β · Ib (1.34)

Reemplazando βIb = gm2
par en la ecuación (1.32) se obtiene:

Iout = gmpar · Vin

√
1− βV 2

in

4Ib

(1.35)

Sea Vov0 la tensión de overdrive de los transistores del par diferencial para Vin = 0.

En esa situación (Vin = 0) I1 = I2 = Ib/2 = (1/2)βV 2
ov0, por lo tanto:

Ib = βV 2
ov0 (1.36)

reemplazando este resultado en la ecuación (1.35):

Iout = gmpar · Vin

√
1− V 2

in

4V 2
ov0

(1.37)

Para medir la linealidad, se utilizará el parámetro α, el cual es la distancia relativa

entre el punto en la curva Iout vs Vin y el punto de la recta Iout = gmpar · Vin .

α = 100 % ·
(

gmpar.Vin − Iout

gmpar.Vin

)
(1.38)

Reemplazando (1.37) en (1.38) y asumiendo |Vin| << Vov0:

α =
V 2

in

8V 2
ov0

(1.39)
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1.4. Par diferencial linealizado

Con el objetivo de mejorar el desempeño del par diferencial en relación a la linea-

lidad, se conectan dispositivos, conocidos como dispositivos de “degeneración”

entre los terminales de surtidor de los transistores. Estos dispositivos pueden ser

resistores o transistores que operan en la región óhmica. El término degeneración

hace referencia al hecho que el par diferencial simple es modificado o degenerado

para mejorar su desempeño en linealidad. En la figura (1.8) se muestra un par

diferencial linealizado con resistencias de degeneración.

Vdd

R R

IR

Ib/2 Ib/2

V1 V2

I1 I2

M N

Figura 1.8: Par diferencial linealizado con resistencias de degeneración

A continuación se presenta un análisis que permite obtener una expresión para

la transconductancia (gmlin), el parámetro de linealidad (αlin) y el ruido referido

a la entrada en este tipo de par diferencial. Se utilizará la misma convención del

par diferencial simple PMOS: Vin = V2 − V1, Iout = I1 − I2.

Restando las siguientes ecuaciones:

I1 =
Ib

2
+ IR (1.40)

I2 =
Ib

2
− IR (1.41)

(1.42)

se demuestra que:

IR =
I1 − I2

2
=

Iout

2
(1.43)

por lo tanto VM − VN = −R · Iout.
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Las corrientes de los transistores son:

I1 = 0,5β (VM − V1 − |Vtp|)2 (1.44)

I2 = 0,5β (VN − V2 − |Vtp|)2 (1.45)

(1.46)

despejando los voltajes VM y VN :

√
2I1

β
= VM − V1 − |Vtp| (1.47)

√
2I2

β
= VN − V2 − |Vtp| (1.48)

(1.49)

Restando (1.47) y (1.48):

Vin −R · Iout =

√
2

β

(√
I1 −

√
I2

)
(1.50)

elevamos al cuadrado, y teniendo en cuenta que I1 = 0,5(Ib + Iout) e I2 = 0,5(Ib−
Iout)

(Vin −R · Iout)
2 =

2

β

(
Ib −

√
I2
b − I2

out

)
(1.51)

Vin = R · Iout +

√
2

β

(
Ib −

√
I2
b − I2

out

)
(1.52)

La transconductancia es definida como:

gmlin =
Iout

Vin

∣∣∣∣
Vin=0

(1.53)

Derivando la ecuación (1.52) respecto a Vin se obtiene:

1 = R +

√
2

β
· Iout

2
√

Ib −
√

I2
b − I2

out

· 1√
I2
b − I2

out

· dIout

dVin

(1.54)

1 =


R +

√
2

β
·

√
Ib +

√
I2
b − I2

out

2
√

Ib −
√

I2
b − I2

out


 dIout

dVin

(1.55)
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Cuando Vin = 0, Iout = 0, entonces se reemplaza Iout = 0 en la ecuación (1.55) y

se despeja gmlin:

gmlin =
1

R + 1
gmpar

(1.56)

donde gmpar =
√

βIb es la transconductancia de los transistores del par diferencial

calculada bajo la condición Vin = 0.

Empleando un método similar al utilizado en la sección anterior se demuestra

que:

αlin =
1

8

(
gmlin

gmpar

)3 (
Vin

Vov0

)2

(1.57)

donde Vov0 = Vsg − |Vtp| es la tensión de overdrive de los transistores del par

diferencial calculada bajo la condición Vin = 0.

Es decir:

αlin =

(
gmlin

gmpar

)3

αpar (1.58)

lo cual indica una reducción significativa del parámetro de linealidad, o sea un

incremento en la linealidad, pues
gmlin

gmpar

< 1.

El ruido térmico referido a la entrada tiene la siguiente expresión:

V 2
n−th,in = 2 · 4kT ·

(
R +

γ

gmpar

)
(1.59)

y el ruido flicker:

V 2
n−f,in = 2 · Kf

CoxWparLpar

· 1

f
(1.60)

1.5. Transconductor simple

Tiene un par de entradas igual que el par diferencial y terminal por donde sale

la corriente. La figura 1.9 muestra un transconductor simple.

La corriente I1 circula por el transistor cuya entrada es V1 y por el transistor ubi-

cado en su parte superior, dicha corriente se copiará al transistor que se encuentra

por encima del transistor que tiene como entrada al voltaje V2. Analizamos las

corrientes que circulan en la parte izquierda del transconductor, observamos que

por el transistor inferior circula una corriente I2 y en la parte superior la corriente

I1, entonces la diferencia de ellas (I1 - I2) seŕıa la corriente Iout que escapa del
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Vdd

V1 V2

Iout

Ib

M1 M2

M3 M4

(a) Versión NMOS

Vdd

V1 V2

Ib

Iout

M1 M2

M3 M4

(b) Versión PMOS

Figura 1.9: Transconductor simple

transconductor.

Podemos decir que para el MOSFET, la densidad espectral de potencia de ruido

referida a la puerta es:

Sn term + Sn flic =
4KTγ

gm
+

K

CoxWL
· 1

f
(1.61)

Para que el circuito funcione como se quiere en esta tesis, es decir que la dife-

rencia de corriente escape por un solo pin, la salida debe estar conectada a algún

dispositivo por donde pueda circular dicha corriente, en este caso tal dispositivo

será un condensador ya que se busca el diseño de un filtro.
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2 Diseño del filtro pasa-bajo

De acuerdo con los objetivos de esta tesis, el filtro debe tener una frecuencia de

corte de 150 Hz, pues por debajo de esa frecuencia se encuentra la información

más importante del ECG para la mayoŕıa de aplicaciones (AKSENOV et al., 2002).

En la figura 2.1 se muestra la arquitectura del filtro, la cual fue elegida debido a

la facilidad para calibrar la frecuencia de corte manteniendo el factor de calidad

constante (URBAS; OSIWSKI, 1982), (GEIGER; FERRELL, 1983).

gm1

gm2C1

C2

Vin

Vout

Figura 2.1: Filtro continuo GM-C de segundo orden

Los transconductores del filtro poseen un par diferencial linealizado por dege-

neración de fuente y presentan la estructura de división de corriente. De acuer-

do con las especificaciones de este trabajo, la transconductancia de cada trans-

conductor debe ser 10nS mientras que el coeficiente de linealidad debe ser

α < 1 %@ ± 300mV . Antes de mostrar el diseño del transconductor, y con el

fin de servir de gúıa para futuros trabajos, se detallará paso a paso el procedi-

miento de diseño de un par diferencial simple, un transconductor simétrico y un

transconductor simétrico linealizado. Para cada caso, se utilizarán especificacio-

nes coherentes con las especificaciones de los transconductores del filtro.

Aunque el ruido y el offset referido a la entrada no están contemplados en los
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objetivos de este trabajo, serán considerados de tal forma que sean minimizados

sin comprometer las especificaciones principales (GM y α). Dados que el ruido

y el offset dependen del área de los dispositivos, la estrategia a seguir para mi-

nimizarlos considerará un ĺımite máximo para esa área, pues de lo contrario se

podŕıa alcanzar niveles muy bajos de ruido y offset simplemente aumentando el

área lo cual puede ser perjudicial en cuanto a capacitancias parásitas y costo del

circuito.

Los parámetros del proceso de fabricación escogido son los siguientes:

KPP = 58µA/V 2

KPN = 170µA/V 2

Cox = 4, 558 · 10−3

Kfn = 2, 03 · 10−25

Kfp = 2, 03 · 10−26

Vtn = 0,46V

Vtp = −0,68V

2.1. Diseño de un par diferencial

A continuación se presenta el procedimiento de diseño de un par diferencial PMOS

partiendo de especificaciones de transconductancia y coeficiente de linealidad. El

objetivo es obtener las dimensiones de los transistores del par (Wpar, Lpar) y la

corriente de polarización (Ib).

Tal como se mostró en el caṕıtulo anterior, el coeficiente de linealidad correspon-

diente a un rango lineal de ±Vin es:

α@± Vin =
1

8
· V 2

in

V 2
ov

(2.1)

donde Vov es la tensión de overdrive y puede ser calculada mediante cualquiera
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de las siguientes ecuaciones:

Vov = Vsg − |Vtp| (2.2)

Vov =
Ib

gmpar

(2.3)

Conociendo el valor de α, de la ecuación (2.1) se calcula el valor de Vov. Substitu-

yendo dicho valor en la ecuación (2.3) se puede despejar el valor de Ib, pues gmpar

es una especificación. El factor de forma de los transistores del par se calcula aśı:

(
W

L

)

par

=
gmpar

KPP · Vov

(2.4)

El área de los transistores influirá en el desempeño del circuito en relación a ruido

y offset. Sin embargo, es importante establecer un ĺımite superior a esa área en

función de la máxima capacitancia parásita de entrada o en función del área

disponible en el sistema en el cual el circuito estará incluso.

2.2. Diseño de un OTA simple

A continuación se describe el procedimiento de diseño de un OTA simple con un

par diferencial PMOS. Se iniciará hallando el ruido flicker integrado a la salida

de un filtro GM-C:

V 2
rms, 1

f

=
2

Cox

[
Kfp

WparLpar

+
Kfn

WloadLload

(
gmload

gmpar

)2
]
· ln

(
π/2 · fc

f1

)
(2.5)

Reemplazando los valores, y considerando la especificación de área máxima

(Wpar · Lpar) se obtiene el ruido flicker rms. Como se tiene el ruido total como

especificación, se calcula el ruido blanco integrado:

V 2
rms,th = V 2

rms,Total − V 2
rms, 1

f

(2.6)

Conocido el valor del ruido térmico se calcula la transconductancia del par dife-

rencial a partir de la siguiente ecuación:

V 2
rms,th = 4KT · 1

gmpar

[
1 +

(
gmload

gmpar

)2
]
· gmpar

4C
(2.7)
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Teniendo en cuenta de que gmpar/C = 2πfc:

gmpar =
2KT

V 2
rms,th

· πfc

[
1 +

(
gmload

gmpar

)2
]

(2.8)

Ahora, se puede hallar el Vov,par a partir de la especificación del α = 5 %@50mV :

α =
V 2

in

8 · V 2
ov

(2.9)

Vov =

√
V 2

in

8 · α (2.10)

Ya calculado el Vov y teniendo la especificación del gmpar, se calcula el factor de

forma del par diferencial:

gmpar = KPP

(
W

L

)

par

· Vov,par (2.11)

⇒
(

W

L

)

par

=
gmpar

KPP · Vov,par

(2.12)

Como se tiene la especificación de área máxima que nos indica el producto de W

y L, se puede obtener las dimensiones para el par diferencial:

Wpar =

√
400 ·

(
W

L

)

par

(2.13)

Lpar =

√
400(
W
L

)
par

(2.14)

Conocidos los valores de (W/L)par y gmpar se calcula Ibias:

gmpar =

√
2 ·KPP · W

L
· Ibias

2
(2.15)

Ibias =
gm2

par

KPP · W

L

(2.16)

(2.17)
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Con respecto al diseño de la carga activa formada por dos transistores NMOS,

se realiza a partir de las relaciones de transconductancias de (2.18), despejando

gmload podemos hallar su factor de forma.

gmload

gmpar

=
Vovpar

Vovload

(2.18)

gmload = KPN.

(
W

L

)

load

· Vovload (2.19)

(
W

L

)

load

=
gmload

KPN · Vovload

(2.20)

2.3. Diseño de un OTA simétrico

Hallamos el Vov del par diferencial a partir de la especificación de la linealidad,

mediante (2.9) y (2.10). Conocemos el Vov de la carga y del espejo por especifi-

cación del diseñador, ahora analizamos (2.18) y :

gmmirror

gmpar

=
Vovpar

Vovmirror

(2.21)

(2.22)

El proceso de diseño es análogo al del OTA simple. Empezamos calculando el

ruido flicker a la salida.

V 2
rms, 1

f

=
2

Cox

[
Kfp

WparLpar

+ Kfn ·
((

gmload

gmpar

)2

+Kfp ·
(

gmmirror

gmpar

)2
)
· 1

WloadLload

]
ln

π/2 · fc

f1

(2.23)

Hallamos el ruido térmico a partir de la especificación del ruido total con (2.6),

luego podemos obtener gmpar .
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V 2
rms,th =

8KTγ

gmpar

(
1 +

gmload

gmpar

+
gmmirror

gmpar

)
gmpar

4C

gmpar =
8KTγ

V 2
rmstérmico

(
1 +

gmload

gmpar

+
gmmirror

gmpar

)
gmpar

4C

Conociendo el gmpar y el Vovpar, calculamos su factor de forma como en (2.11) y

(2.12).

Calculado el factor de forma y conociendo la especificación del área máxima de

los transistores, podemos hallar el ancho W y el largo L del transistor a partir de

(2.13) y (2.14). (
W

L

)

load

=
gmload

KPN · Vovload

(2.24)

Podemos hallar el factor de forma y a partir de ello las dimensiones de los tran-

sistores que forman el espejo.

gmmirror = KPP

(
W

L

)

mirror

· Vovmirror (2.25)

(
W

L

)

mirror

=
gmmirror

KPN · Vovmirror

(2.26)

2.4. Diseño de un OTA lineal

Se presenta el diseño de un OTA simétrico con resistencia de degeneración, el

cual permitirá linealizar el transconductor.

Como una de las especificaciones se tiene a la relación de la transconductancia

linealizada del sistema con respecto a la transconductancia del par diferencial

(gmlin/gmpar = 1/ξ).

Para este procedimiento de diseño se considera lo siguiente:

gmload

gmpar

=
Vovpar

Vovload

(2.27)
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gmmirror

gmpar

=
Vovpar

Vovmirror

(2.28)

A partir de la ecuación de la linealidad (2.29) hallamos el Vovpar .

α =
1

8
·
(

gmlin

gmpar

)3

·
(

Vin

Vovpar

)2

(2.29)

Vovpar =

√
1

8
·
(

gmlin

gmpar

)3

· V 2
in (2.30)

Con las especificaciones del voltaje de salida del transconductor se calcula el

ĺımite del rango de Vovmirror y Vovload.

gmload

gmpar

gmlin

gmpar

=
gmlin

gmload

(2.31)

De la misma manera en que se diseñaron los otros OTAs, aqúı también se analiza

el ruido flicker del OTA lineal.

V 2
rms, 1

f

=
2

Cox

[
Kfp

WparLpar

+ 2 · Kfn

WloadLload

(
gmload

gmlin

)2
]

ln

(
π/2fc

f1

)

+2 · 2

Cox

· Kfp

WmirrorLmirror

(
gmmirror

gmlin

)2

· ln
(

π/2fc

f1

)
(2.32)

De (2.6) hallamos el ruido térmico, partiendo de la expresión de esta última

calculamos gmpar.

V 2
rms,th = 8KT

[
R +

γ

gmpar

+ 2 · γ · gmload

gm2
lin

+
γ · gmmirror

gm2
lin

]
· gmlin

4C

Por teoŕıa, sabemos que en un OTA linealizado se cumple lo siguiente:

gmlin =
gmpar

1 + R · gmpar
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despejando R

R =

(
gmpar

gmlin

)
− 1

gmpar

Conociendo el valor del ruido térmico, reemplazamos los valores de área, la ex-

presión de R , las relaciones gmload/gmlin y gmmirror/gmlin. Hallamos gmpar.

Ya hallada gmpar y Vovpar pasamos a calcular su factor de forma partiendo de

(2.11) y (2.12); conociendo el área como especificación obtenemos las dimensiones.

Ahora pasamos a hallar la fuente de corriente (Ibias) de (2.15) e (2.16).

Ya que conocemos gmpar, podemos calcular la transconductancia linealizada.

gmlin

gmpar

=
1

ξ

gmlin =
gmpar

ξ

Ya conocido gmlin puedo calcular la capacitancia (C) y la resistencia (R).

C =
gmlin

2 · pi · fc

R =

(
gmpar

gmlin

)
− 1

gmpar

Pasamos a calcular la transconductancia del espejo (gmmirror) y a partir de ello

se hallan sus dimensiones.

gmmirror

gmpar

=
Vovpar

Vovmirror
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gmmirror = gmpar ·
(

Vovpar

Vovmirror

)

gmmirror = KPP

(
W

L

)

mirror

· Vovmirror

(
W

L

)

mirror

=
gmmirror

KPP · Vovmirror

En este documento de tesis los resistores R serán reemplazados con transistores

operando en la región óhmica.

2.5. Diseño de un OTA lineal con división de

corriente

Esta técnica consiste en pasar a la salida solamente una fracción de la corriente

de salida del par diferencial. El objetivo es que la transconductancia del trans-

conductor sea una fracción de la transconductancia del par diferencial.

Los transistores del par están divididos en (m+1) transistores unitarios y la salida

de uno de ellos es la corriente que aporta a la corriente de salida. Otra corriente

que aporta a la salida es la que proviene de uno de los n transistores que forma

el transistor de la carga.

Se deben tener en cuenta los siguientes conceptos:

GMOTA: Transconductancia del OTA.

gmlin: Transconductancia del par linealizado.

GMota =
gmlin

64
(2.33)

gmpar: Transconductancia del par diferencial, el cual está formado por dos

grupos de (m+1) transistores a la derecha y a la izquierda.

gmdev: Transconductancia de cada uno de los transistores individuales del

par diferencial.

gmdev =
gmpar

8
(2.34)
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Por cada transistor compuesto del par diferencial circula Ibias/2 de co-

rriente, entonces por cada transistor individual circula Ibias/(2.(m+1)) de

corriente.

Por cada transistor individual que forma la carga circula una corriente de

Ibias/(2.(m + 1).n)

A continuación el procedimiento a seguir para el diseño de este OTA. Podemos

hallar el Vovpar con las especificaciones del cliente a partir de (2.9) y (2.10). An-

teriormente se mencionaron algunos conceptos, mediante ellos podemos deducir

algunas relaciones:

gmpar

gmload

=
(m + 1)Vovload

Vovpar

gmpar

gmmirror

=
(m + 1)n.Vovmirror

Vovpar

Buscamos una forma de relacionar gmlin con las transconductancias gmload y

gmmirror,

gmlin

gmpar

gmload

gmpar

=
gmlin

gmload

(2.35)

gmlin

gmpar

gmmirror

gmpar

=
gmlin

gmmirror

(2.36)

Podemos hallar el ruido flicker integrado en el filtro GM-C:

V 2
rms, 1

f

=
2

Cox

[
Kfp

WparLpar

+
Kfn

WloadLload

(
gmload

gmlin

)2
]

ln

(
π/2fc

f1

)
+

2

Cox

·
[

Kfn

8 ·WloadLload

·
(

gmload

gmlin

)2

+
Kfp

Wmirror · Lmirror

·
(

gmmirror

gmlin

)2
]

ln

(
π · fc

2 · f1

)
(2.37)

Debido a que conocemos el ruido total por especificación, calculamos el ruido

térmico:
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V 2
rms,th = 8KT

[
R +

γ

gmpar

+
γ · gmload

gm2
lin

+
γ · gmmirror

gm2
lin

+
γ · gmload

gm2
lin

]
GMOTA

4C
(2.38)

con esta expresión podemos obtener el valor de gmpar.

Como ya se ha desarrollado anteriormente, conociendo los valores de Vovpar y

gmpar, podemos calcular el factor de forma de cada transistor que conforma el

par diferencial y a partir de ello sus dimensiones.

gmpar = (m + 1) ·KPP · W

L
· Vovpar (2.39)

W

L
=

gmpar

(m + 1) ·KPP · Vovpar

(2.40)

Calculamos la fuente de corriente Ibias:

gmpar =

√
KPP · (m + 1) · W

L
· Ibias (2.41)

Ibias =
(gmpar)

2

KPP · (m + 1) · W
L

(2.42)

A partir de la relación gmlin/gmpar = 1/ξ obtenemos gmlin.

De (2.35) y (2.36) hallamos gmload y gmmirror respectivamente.

Despejamos la relación de las dimensiones de los transistores que forman el gmload.

gmload = n ·KPN · W

L
· Vovload

(
W

L

)

ovload

=
gmload

n ·KPN · Vovload

Ahora, podemos calcular el valor de R con (2.33); recordando (2.33) hallamos

GMOTA, y con este último valor puedo obtener la capacitancia C.
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Fc =
GMOTA

2 · π · C
C =

GMOTA

2 · π · Fc

2.6. Arquitectura del filtro pasa-bajo

En la figura 2.2 está representado esquemáticamente el filtro pasa-bajo. Este es

un filtro continuo de segundo orden del tipo GM-C. A continuación se realiza

gm1

gm2C1

C2

Vin

Vout

Figura 2.2: Filtro continuo GM-C de segundo orden

un análisis del circuito para obtener sus principales parámetros. Sean i1 e i2 las

corrientes de salida de los transconductores y Vo1 la tensión en el nodo de salida

del transconductor 1, entonces se pueden deducir las siguientes ecuaciones:

i1 = gm1(Vin − Vout) (2.43)

Vo1 =
i1

sC1

(2.44)

⇒ Vo1 =
gm1(Vin − Vout)

sC1

(2.45)

i2 = gm2(Vo1 − Vout) (2.46)

Vout =
i2

sC2

(2.47)

⇒ Vout =
gm2(Vo1 − Vout)

sC2

(2.48)
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Reemplazando (2.45) en (2.48) se obtiene:

Vout =
gm2(

gm1(Vin − Vout)

sC1

− Vout)

sC2

⇒ Vout

Vin

=
1

1 +
C1

gm1

s +
C1C2

gm1gm2

s2

(2.49)

De la ecuación (2.49) se derivan los siguientes parámetros del filtro:

ω0 =

√
gm1gm2

C1C2

(2.50)

Q =

√
gm1

gm2

C2

C1

(2.51)

Para simplificar el diseño vamos a usar el mismo transconductor. Sea gm = gm1 =

gm2. Por otro lado para obtener Q =
1√
2

es necesario que C1 = 2C2. Si C2 = C

tenemos:

ω0 =
gm√
2C

Reemplazando en (2.49):

Vout

Vin

=
1

1 +
√

2
ω0

s + 1
ω2

0
s2

(2.52)

2.7. Análisis de linealidad del filtro pasa-bajo

El objetivo de esta sección es determinar los requisitos de linealidad del trans-

conductor en función del rango lineal especificado para el filtro. En este proyecto

el rango lineal del filtro será de ±200mV .

En la figura 2.2 se observa que la entrada diferencial del primer transconductor es

Vin−Vout. A frecuencias que se encuentran muy por debajo de la frecuencia de cor-

te del filtro esa entrada diferencial será aproximadamente cero, lo cual no impone

ninguna restricción severa para el rango lineal del transconductor. A frecuencias

mucho mayores que la frecuencia de corte esa entrada diferencial será igual a la

senoide de entrada lo cual implica que el transconductor debe soportar como ran-

go lineal por lo menos ±200mV . A frecuencias cercanas a la frecuencia de corte
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aparentemente la amplitud de la señal diferencial de entrada del transconductor

será menor que la amplitud de la senoide de entrada ya que esa señal diferencial

es la diferencia entre la senoide entrada y la salida que es una versión atenuada

de esa senoide. Sin embargo esa diferencia no necesariamente es menor que la

senoide de entrada ya que la salida además de ser una versión atenuada es una

versión desfasada de la senoide de entrada.

Para obtener la amplitud máxima de la señal diferencial del transconductor se

analizará la siguiente función de transferencia:

Vin − Vout

Vin

= 1− Vout

Vin

=

√
2

ω0
s + 1

ω2
0
s2

1 +
√

2
ω0

s + 1
ω2

0
s2

(2.53)

A continuación se va a determinar la frecuencia ω para la cual la función de

transferencia (2.53) tiene magnitud máxima:

|Vin − Vout

Vin

| =

√
2
ω2

ω2
0

+
ω4

ω4
0√

2
ω2

ω2
0

+ (1− ω2

ω2
0

)2

Sea x =
ω2

ω2
0

, entonces:

|Vin − Vout

Vin

| =
√

F (x)

donde:

F (x) =
2x + x2

2x + (1− x)2
=

2x + x2

1 + x2

Esta función continua toma el valor de 0 para x = 0, tiende a 1 cuando x tiende

a infinito y toma el valor de 1 para x =
1

2
. Por tanto tiene un máximo en algún

x >
1

2
. Para obtener el punto de valor máximo de F (x) resolvemos la ecuación

que se obtiene al igualar su derivada a 0:

x2 − x− 1 = 0

⇒ x =

√
5 + 1

2
(2.54)

Con este valor obtenemos que el máximo valor de la entrada diferencial del trans-

conductor es 1,27Vin y se da para una frecuencia igual a ω = 1,27ω0.
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3 Simulación y Resultados

En la presente sección se mostrarán los resultados del procedimiento de diseño

mostrados en el caṕıtulo anterior (2) los cuales se iniciarán para el transconductor

simple seguidamente del transconductor simétrico y finalmente el linealizado. Pa-

ra concluir, se implementará el filtro de segundo orden en base al OTA diseñado.

3.1. Transconductor Simétrico

En la figura 3.1 se muestra el diagrama esquemático del transconductor simétrico

elaborado con la herramienta Composer Schematic de CADENCE. Las dimen-

siones y corriente de polarización mostrados en ese diagrama corresponden a las

especificaciones resumidas en el cuadro 3.1. En ese cuadro también se detallan

los resultados de simulación. Para medir el ruido del circuito, se simula un filtro

OTA-C de primer orden. Dado que la frecuencia de corte objetiva de este trabajo

es de 150Hz y considerando que con la técnica de división de corriente se divide

la transconductancia entre 64, se escoge como frecuencia de corte para la medida

del ruido del transconductor simétrico: 64 · 150Hz = 9,6kHz. La especificación

de ruido debe ser cumplida con el menor capacitor posible.

Dado que el ruido flicker puede disminuir aumentando el área de los dispositivos

y que el área es un parámetro que influye directamente en el costo del circuito, es

necesario establecer un ĺımite para la misma. Para el presente diseño se propone

como ĺımite 40 µ m2.
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Cuadro 3.1: Parámetros de desempeño del transconductor simétrico

Parámetro Valor especificado Valor obtenido por simulación
α @ 50mV < 1,5 % 1,23 %
Voltaje efectivo de M5 > 50mV 52,7mV
Voltaje efectivo de M8 > 50mV 58,5mV
Ruido rms < 40µV 35,4µV

Figura 3.1: Diagrama esquemático del transconductor simétrico, hecho en
CADENCE

En la figura 3.2 se representa la corriente de salida del transconductor en función

del voltaje de entrada, aśı como también la corriente lineal ideal, que es la recta

tangente en el origen a la curva de corriente de salida.

3.2. Transconductor Linealizado

En esta sección, se presentan los resultados de la simulación del OTA linealizado.

En la figura 3.3 se muestra el circuito esquemático del circuito deseado. Como

ĺımite de área para todos los dispositivos, trabajaremos con 100µm2 ya que como

se explicó anteriormente, depende inversamente del ruido flicker. En cuanto a la

linealidad, la especificación será de un α @ 300mV < 1 % y el requerimiento de

ruido-rms es de que sea menor a los 50µV .
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Figura 3.2: Corriente de salida y corriente lineal ideal

INN

Ib/2 Ib/2

R R

INP

Vdd

OUT
MP1 MP2

MN3 MN4MN5 MN6

MP7 MP8

Figura 3.3: Circuito esquemático del OTA linealizado

Como parte del análisis del diseño, se muestra los resultados para 3 OTAs en

donde se verá el cociente gmlin/gmpar para aśı llegar a una conclusión respecto a

la linealidad enfrentada al voltaje de offset. Aśı mismo, se incluye la simulación

de montecarlo con su respectivo histograma para reforzar el análisis del voltaje
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de offset en cada circuito. A continuación, mostramos la tabla con los resultados

de simulación:

Cuadro 3.2: Parámetros del transconductor linealizado para
α @ 300mV < 1 %, Ruido rms < 40µV

Parámetro GM1 GM2 GM3

gmlin = 31,5nS gmlin = 27nS gmlin = 19nS
gmpar = 157nS gmpar = 270nS gmpar = 380nS

α @ 300mV 1 % 0,27 % 0,27 %
gmpar 157,6nS 270,9nS 375,5nS
gmlin 31,94nS 29,7nS 19nS
Ruido rms 43,3µV 49,6µV 76uµV
R 25MΩ 30MΩ 50MΩ
CL 30pF 29pF 20pF
Ib 20nA 27nA 30nA
(W/L)par 2/50 4/25 14/7
(W/L)load 0,5/200 0,5/200 0,5/200
(W/L)par 0,5/200 0,5/200 0,5/200

Parte del análisis es ver el compromiso de mejorar la linealidad a costa de in-

crementar el voltaje de offset. Si queremos mejorar la linealidad, el cociente

gmlin/gmpar deberá disminuir, pero veremos que el compromiso será aumentar el

voltaje de offset. A continuación mostramos los histogramas generados con una

simulación de montecarlo:

Figura 3.4: Histograma del análisis de montecarlo para el voltaje del offset

Como podemos visualizar en 3.4, por más que se pretenda disminuir el cociente

gmlin/gmpar (para mejorar la linealidad), empeoramos el voltaje de offset ya que

nos damos cuenta de que la desviación estándar va aumentando.
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3.3. Transconductor con degeneración y con di-

visión de corriente

Su estructura está conformada por dos transistores compuestos, los cuales a su

vez están formados por m+1 transistores PMOS; cada transistor del par de la

carga también está compuesto por dos transistores que representan n transistores

NMOS; el espejo de corriente se mantiene como en el OTA simétrico.

El cuadro 3.3 expone los valores de las caracteŕısticas del filtro.

Cuadro 3.3: Parámetros de desempeño del transconductor con degeneración y
división de corriente

Parámetro Valor especificado Valor obtenido por simulación
α @ 300mV < 1,0 % 0,8 %
Transconductancia 10nS 10,05nS
Offset referido a la entrada < 15mV 13,6mV
Ruido rms < 100µV 75µV

En la figura 3.5 se muestra la corriente de salida del transconductor diseñado,

aśı como también la corriente lineal ideal. El diagrama esquemático se muestra

Figura 3.5: Corriente de salida y corriente lineal ideal en el transconductor con
degeneración y división de corriente

en la figura 3.6.
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En la figura 3.7 se muestra el histograma obtenido mediante la simulación de mon-

tecarlo realizada al circuito. De acuerdo a la simulación, la desviación estándar

del offset referido a la entrada es 13,6mV .

Figura 3.7: Histograma del offset referido a la entrada del transconductor con
degeneración y división de corriente
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3.4. Filtro de segundo orden

Utilizando el transconductor con degeneración y división de corriente, presentado

en la sección anterior, se diseñó el filtro pasa-bajo de segundo orden con frecuencia

de corte 150Hz. En la figura 3.8 se muestra el diagrama esquemático del filtro.

Figura 3.8: Filtro pasa-bajo de segundo orden

En la figura 3.9 se muestra la respuesta en frecuencia del filtro.

Figura 3.9: Respuesta en frecuencia del filtro pasa-bajo de segundo orden
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Finalmente en la figura 3.10 se muestra la respuesta transitoria del filtro para

una entrada de ECG con ruido.

Figura 3.10: Respuesta transitoria del filtro pasa-bajo de segundo orden a una
entrada de ECG

El consumo de corriente del filtro es de 1 µA lo cual da un consumo de potencia

de 3,3 µW .

3.5. Propuesta para calibrar la frecuencia de

corte del filtro

Debido a variaciones en los parámetros del proceso de fabricación, la frecuencia

del corte puede variar de chip a chip. Por ese motivo es importante discutir y

proponer alguna estrategia para calibrar la frecuencia de corte.

Dado que la frecuencia de corte depende directamente de los capacitores, una

forma de calibrar la frecuencia de corte seŕıa conectar o desconectar varios capa-

citores pequeños en paralelo, de tal forma que la capacitancia total estará dada

por la suma de las capacitancia que quedaron conectadas en paralelo.

En la figura 3.11 se representa la idea propuesta. El capacitor C1 está formado por

la asociación en paralelo de 3 capacitores de valores 8C, 4C y 2C. Esos capacitores

son conectados o desconectados por medio de llaves controladas por los bits b2, b1
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y b0 respectivamente. Lo mismo ocurre con el capacitor C2, excepto que en este

caso las capacitancias son las mitades de las correspondientes a C1. Esto último

se debe a que para obtener la máxima respuesta plana en frecuencia, el capacitor

C2 debe ser el doble de C1.

gm1

gm2

8C

Vin

Vout

4C 2C

4C 2C C

b0b1b2

b0b1b2

C1

C2

Figura 3.11: Esquema de la propuesta para calibración de la frecuencia de
corte



55

Conclusiones

Se diseñó un filtro pasa-bajo de segundo orden con frecuencia de corte de

150Hz, el cual cumple el objetivo principal de esta tesis.

El implementar un filtro en base a un amplificador de transconducancia

muy bajo (10nS)representa una buena solución para obtener constantes de

tiempo elevadas, dado que es dif́ıcil integrar un filtro en base a componentes

pasivos (caso de las resistencias) que cumpla con filtrar señales por debajo

a los 150Hz.

Como ejemplo de diseño, un transconductor de 10nS en un rango lineal de

+/− 300mV fue diseñado y se comprobó la efectividad de la técnica de

degeneración del surtidor para lograr un buen rango lineal sin distorsión.

El circuito consume 1µA y 3,3µW .

Parte del análisis es ver el compromiso de mejorar la linealidad a costa de in-

crementar el voltaje offset. Al mejorar la linealidad el cociente gmlin/gmpar

deberá disminuir pero ello aumentará el voltaje offset. Aśı mismo se logró es-

tructurar un procedimiento de diseño en donde por medio de simulación se

encontró una relación entre linealidad y el offset referido a la entrada

La técnica de división de corriente permitió una división de la transconduc-

tancia permitiendo conseguir el valor esperado en el OTA diseñado demos-

trando la eficacia de esta técnica.

Se propuso una técnica para calibrar la frecuencia de corte del filtro. Esto

es necesario debido a que las variaciones de los parámetros del proceso

de fabricación provocan variaciones en la frecuencia de corte, es decir la

frecuencia de corte puede variar de chip a chip.
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Recomendaciones

En este trabajo se presentaron análisis de circuitos utilizando un modelo del

transistor MOSFET conocido como “modelo Level 1”. Se recomienda volver

a hacer esos análisis con el modelo ACM (Advanced Compact MOSFET),

dado que ese modelo es válido en todos los reǵımenes de inversión de los

transistores consiguiendo mayor exactitud y robustez en el diseño. Cabe

mencionar de que se trata de un modelo de expresiones sencillas de manejar

numéricamente.

Se recomienda elaborar scripts para obtener automáticamente la relación

entre el offset y el factor gmlin/gmpar en los transconductores linealizados.

Esa herramienta permitiŕıa escoger un valor óptimo de ese factor y explorar

a mayor detalle el espacio de diseño de los transistores.

Para un próximo trabajo se recomienda profundizar más en el estudio de la

técnica de división de corriente aplicado a otros circuitos,
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