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Resumen

El presente trabajo de tesis consiste en el disefio de un circuito de rechazo de rizado para un
amplificador chopper de sefiales neuronales con voltaje de alimentacion menor a 1V. Este disefio
esta orientado a trabajar en un sistema de adquisicién de sefiales neuronales, capaz de detectar la
actividad de una sola neurona, de modo que las sefiales a acondicionar presentan frecuencias que
van de 100 Hz a 10 KHz y amplitudes que alcanzan valores entre 10uV y 1mV. Se plantea que el
disefio del circuito propuesto sea capaz de operar con la tecnologia de proceso TSMC 180nm y se
utilizara la herramienta de software Cadence para efectuar las simulaciones necesarias. Para
introducir el presente estudio en la tendencia actual de utilizar electronica de bajo valor de voltaje
de alimentacidn, se propone como requerimiento utilizar tensiones eléctricas menores a 1V, lo cual
involucra un desafio, pues se reduce el rango de operacion lineal de los transistores que incluye el

disefo.
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Introduccion

La emergente tendencia de investigacion basada en sistemas de adquisicion y control de sefiales
biomédicas, abre las puertas a desarrollar nuevos procesos de seguimiento médico y potencial
tratamiento de enfermedades mediante el uso y aplicacion de la microelectrénica, rama de la
electrénica que permite implementar circuitos eléctricos en dimensiones de orden inferior al
micrometro. Uno de los enfoques actuales de estos sistemas, consiste en el disefio de interfaces
cerebro-computador bidireccionales, dispositivos implantables cuya funcién es detectar sefiales

neuronales y estimular la funcion cerebral [1].

El registro de sefiales neuronales mediante interfaces cerebro-computador (BCI por sus siglas en
inglés: Brain Computer Interfaces), se realiza a través de un sistema de adquisicion de
biopotenciales, etapa de preprocesamiento que amplifica y suprime el ruido de las sefiales de
interés. EI amplificador, blogue principal de dicho sistema, tiene la funcién de incrementar la
magnitud de las sefiales neuronales que generalmente presentan un valor inferior a 1os 10 uVgys
[2]. Dicho dispositivo debe ser capaz de suprimir una serie de pardmetros agresores tales como, el
ruido flicker y el offset [3], con el objetivo de evitar la pérdida de informacion contenida en la sefial
por acondicionar. La alternativa de solucién recomendada por la literatura, consiste en emplear un
amplificador chopper pues, limita el efecto del voltaje de offset de entrada y el ruido flicker después
de trasladar sus componentes espectrales a una banda de alta frecuencia [4]. Sin embargo, como
todo sistema real, el amplificador chopper presenta limitaciones que introducen errores en las
sefiales acondicionadas tales como el ruido de modo comun y la tension de rizado. Este ultimo,
distorsiona la sefial de interés amplificada, pues grandes rizados (hasta 80 mV,,) aparecen en la
salida del amplificador debido a la modulacion del ruido flicker y del voltaje de offset; problema

que potencialmente podria saturar el amplificador y que, de la misma manera que los demas



errores, se corrige mediante la inclusién de circuitos auxiliares en el sistema de adquisicion de

sefiales neuronales [5], [6].

El proposito de esta tesis consiste en disefiar una solucion analdgica para un amplificador chopper
basada en la tecnologia TSMC 180nm, de modo que cualquier rizado del amplificador, sea
atenuado por medio de un circuito de correccion con voltaje de alimentacion inferior a 1V. El
desafio de utilizar tensiones de alimentacion (V,,) por debajo de 1V, reside en la disminucion del
rango de operacion lineal del transistor, pues el valor del voltaje de alimentacion se aproxima al
voltaje umbral (V) del transistor. Al mantener de manera cercana los valores de V;, vy Vg4, Se
reduce el rango de operacion lineal de los transistores polarizados, y a su vez, la confiabilidad de

que estos se mantengan en la region de operacion requerida.



Capitulo 1

Estado del arte de los sistemas de adquisicion de sefiales neuronales

En este capitulo se presenta una revision del estado del arte en relacion a los sistemas
implantables de adquisicidn de sefiales neuronales. En particular, se mencionan ejemplos recientes
de interfaces neuronales de lazo cerrado, las cuales son utilizadas en aplicaciones como el estudio
de la actividad neuronal, el tratamiento de diferentes trastornos neurolégicos como Epilepsia,
Parkinson, Depresion y Alzheimer; y el control de neuro protesis. Ademas, se detallan los distintos

tipos de BCI que existen en la actualidad.

Una parte importante de estos sistemas implantables es el amplificador de sefiales
neuronales, dispositivo capaz de acondicionar una sefial de interés, pero que involucra una serie
de limitaciones basadas en la interferencia, ruido flicker y offset; las cuales deben ser corregidas

mediante la integracion de circuitos auxiliares.

1.1. Enfoque actual de las interfaces cerebro-computador

Una de las aplicaciones de la medida de sefiales neuronales, consiste en el estudio de la
actividad cerebral, especificamente de personas que sufren de trastornos neuroldgicas, con el
proposito de plantear nuevas técnicas de tratamiento basadas en la estimulacién del sistema
nervioso. Durante mucho tiempo la via comun para el tratamiento de estos trastornos, ha sido el
uso de farmacos. Sin embargo, el efecto de resistencia a medicamentos en pacientes con
enfermedades como el mal de Parkinson y la epilepsia [7], [8], no aseguraba una mejora continua

en la condicion del doliente. Por esta razon, en la década de los sesenta se planted una alternativa



de solucion basada en dispositivos unidireccionales de lazo abierto enfocados en la estimulacion
eléctrica del sistema nervioso [9]. Hoy en dia, dichos dispositivos han sido reemplazados por
interfaces neuronales bidireccionales, sistemas implantables que generan una respuesta ajustada al

funcionamiento individual del sistema nervioso.

Las interfaces neuronales bidireccionales de lazo cerrado, consisten en sistemas que se
ajustan de forma dindmica a los parametros obtenidos de las sefiales registradas en respuesta a la
actividad neuronal y psicoldgica [10], [11]. Como resultado, se evidencia una ventaja en usos
terapéuticos con respecto a las interfaces de lazo abierto [12]. Una de las aplicaciones que ofrece
este tipo de BCI, consiste en una técnica denominada neuro modulacién de lazo cerrado, la cual
consiste en estimular el sistema nervioso con el proposito de efectuar el tratamiento de algun
trastorno neurol6gico, como requisito se plantea la medicion de sefiales neuronales extracelulares.
Por consiguiente, el sistema de adquisicion deberia ser capaz de procesar sefiales en el rango de

650 Hz - 7.5 KHz [5].

A nivel académico, diferentes investigaciones orientadas al campo de los implantes
cerebrales, se enfocan en el desarrollo de interfaces neuronales de arquitecturas innovadoras. Por
ejemplo, a inicios del afio 2021, un equipo de ingenieros de Brown University, establecié en [13]
un prototipo de interfaz neuronal basado en transmisores inalambricos. Por un lado, utilizar una
BCI convencional involucra el uso de un pedestal que conecta una serie de cables del dispositivo
implantable con el procesador de sefiales y el decodificador. Por otro lado, el uso de tecnologia
inalambrica permite desarrollar interfaces neuronales que de forma independiente registren los
datos del cerebro, mientras que el procesamiento se realiza de manera externa; de este modo es
eliminado el enredo de cables de la cabeza del paciente. Esta segunda alternativa, fue

implementada en un test in-vivo, tal como se observa en la figura 1, cuya marcha fue posible tras



utilizar el denominado “Brownless Wireless Device” (BWD), dispositivo que incorpora un filtro
en el rango de 1 Hz a 7.8 KHz y que digitaliza las sefiales neuronales detectadas, en 12 bits por
muestra, a una frecuencia de muestreo de 20 kHz para cada electrodo. El experimento consistio en
detectar la actividad cerebral de un voluntario durante un periodo veinticuatro horas de manera

continua e ininterrumpida, algo que se logré de manera satisfactoria con el dispositivo inaldmbrico.

Figura 1. Test in-vivo del sistema BCI basado en BWD. (a) Transmisor BWD. (b) BWD conectado al pedestal
posterior en la cabeza de un primer paciente voluntario. (c) Sistema de recepcion inaldmbrica, basado en una
configuracion de cuatro antenas. (d) Segundo paciente voluntario con dos transmisores inaldmbricos en la cabeza
[13].

En la figura 2, se observa el espectrograma de la data neuronal grabada de manera

continua durante el periodo de tiempo especificado, medicion que asegura la confiabilidad del

sistema inaldmbrico de registro de actividad neuronal.
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Figura 2. Espectrograma obtenido del transmisor inalambrico tras la adquisicion continua de actividad de picos
neuronales durante veinticuatro horas seguidas [13].

A nivel empresarial, se busca alcanzar prototipos viables de interfaces neuronales, con la
motivacion de que eventualmente estos productos logren penetrar el mercado. Uno de los
proyectos actuales mas populares en materia de neuro tecnologia es comandado por investigadores
y desarrolladores de Neuralink, empresa de origen estadounidense fundada por Elon Musk, cuya
meta es destinar las BCI al publico en general. Con base en las presentaciones de sus prototipos y
las descripciones superficiales del mismo, brindadas en uno de sus articulos publicados, se logra
identificar que la mayor parte de la atencion se centra en tres caracteristicas del dispositivo: El
namero total de electrodos, la disipacion de potencia y el ancho de banda, especificaciones que

deben ajustarse para destinar el implantable a aplicaciones clinicas.

En 2019, el equipo de Neuralink realiz6 una publicacién en la que se ofrecen detalles acerca
de su segundo prototipo de interfaces neuronales invasivas [2]. Respecto a las especificaciones del
sistema, se mencionan los desafios que involucra el desarrollo de las BCls, entre los cuales
destacan la incapacidad de procesar sefiales a gran escala y la necesidad reducir la disipacion de
potencia total del sistema para facilitar las operaciones inaldmbricas. Esencialmente, el

acondicionamiento analdgico del BCI consiste en amplificar sefiales neuronales que se encuentren



en un rango inferior a los 10 uVgys, al mismo tiempo que se rechaza el ruido fuera de banda para
posteriormente muestrear y digitalizar la sefial amplificada. Cabe resaltar que dichos dispositivos
son implementados mediante un circuito integrado de aplicacion especifica (ASIC) cuya
disipacion de potencia rodea los 6 mW, disefio que varia en base a los avances de los prototipos
implementados. En latabla 1 se observa una comparacion entre el segundo prototipo de Neuralink,
identificado como sistema A y su predecesor denominado sistema B, donde se puede identificar
que existe una predisposicion por aumentar la frecuencia de muestreo y reducir la disipacion de
potencia total del sistema. Sin embargo, es necesario considerar que el sistema A esta disefiado
para aplicaciones de menor densidad de canal respecto al sistema B, es decir el nimero total de

electrodos implantados es menor.

Tabla 1. Comparacidn entre dos sistemas propuestos de interfaces neuronales [2].

System A System B
Number of Channels 1,536 3,072
Sampling Rate 19.3kHz 18.6kHz
Total System Power Consumption 550 mW 750 mW
Total System Size (24.5 x 20 x 1.65) mm® (23 x 18.5 x 2) mm?

En la figura 3, se muestra una actualizacion del afio 2020, que consiste en una version
completamente inaldmbrica capaz de transmitir 1024 canales de picos neuronales en tiempo real

[14].

fo— Y
@ Sealed, implanted device that

q'\ processes, stimulates, and transmits
neural signals.

Figura 3. BCI invasiva de la empresa Neuralink, capaz de procesar, estimular y transmitir sefiales neuronales [14].



1.2. Clasificacion de las interfaces cerebro-computador implantables

1.2.1. BClIs parcialmente invasivas

Las interfaces neuronales parcialmente invasivas se colocan al interior del craneo, pero
fuera de la materia gris, con el propdésito de extraer sefiales neuronales con una mejor resolucién
espacial a comparacion de la EEG. Un ejemplo de este tipo de BCI es la basada en
electrocorticografia (ECoG), técnica que consiste en obtener sefiales neuronales cuyo contenido
espectral presenta un ancho de banda de aproximadamente 200 Hz. Esto es posible con una malla
de electrodos colocada en la corteza cerebral, capaz de detectar sefiales con un rango amplitud de
voltaje que va de 5 — 100 uV. Un ejemplo grafico se puede observar en la figura 4, en la cual se

muestra una configuracion de electrodos para ECoG [3], [15], [16].

Figura 4. Ejemplo gréafico de la configuracién de electrodos para ECoG [17].

1.2.2. BClIs invasivas

Las interfaces neuronales invasivas son dispositivos que se colocan directamente en el
cerebro con la finalidad de obtener sefiales neuronales que presenten menor atenuacion de amplitud
e interferencia de artefactos. Son dos los tipos de sefiales que pueden ser adquiridas mediante este

tipo de BCls, los potenciales de campo local y los registros de una sola unidad.



Por un lado, la deteccién de potenciales de campo local consiste en mediciones
extracelulares, es decir, en un area alrededor de las neuronas de la cual son obtenidas sefiales con
un ancho de banda de aproximadamente 200 Hz y amplitudes que oscilan entre 10 u — 1 mV [3],

[15].

Por otro lado, los registros de una sola unidad o una sola neurona, consisten en sefiales
cuyo contenido espectral se ubica dentro de un rango de frecuencias que va de 100 a 10 KHz, con
amplitudes de voltaje que pueden alcanzar valores de 10 ¢ — 1 mV [3], [16]. Un ejemplo de este
tipo de interfaces neuronales se puede apreciar en la figura 5, donde se muestra la actividad
cerebral de un primate, mientras hace uso de una BCI invasiva en tiempo real, desarrollada por el

equipo de Neuralink, con la cual es capaz de jugar Pong utilizando Unicamente sus pensamientos.

TIPSR e S Eer L S

Figura 5. Primate haciendo uso de una interfaz neuronal en tiempo real [14].

1.3. Amplificacion de sefiales neuronales

La reduccion de disipacion de potencia de circuitos implantables permite implementar
disefios mas viables de interfaces neuronales que incluso, tendrian la capacidad de operar con
alimentacion inaldmbrica para evitar la necesidad de reemplazo de bateria [18]. Ademas de la baja

disipacion de potencia, el rendimiento frente al ruido es una caracteristica importante en los
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sistemas de adquisicion de sefiales neuronales ya que se produce una alteracion significativa de la
sefial de interés cuando el amplificador del sistema interactda con el ruido de baja frecuencia,

también denominado ruido flicker o ruido 1/f.

El ruido flicker, consiste en una sefial no deseada que aparece en todos los dispositivos
activos como consecuencia de la aparicién de trampas generadas en el cristal de silicio de los
dispositivos semiconductores. Estas trampas capturan y liberan portadores de carga de manera
aleatoria, lo cual origina una sefial cuya densidad espectral de potencia es inversamente

proporcional a la frecuencia [19], [20].

De acuerdo con [3], [21], el uso de un circuito denominado amplificador chopper de lazo
abierto (figura 6), es capaz de evitar los errores en la medicion de sefiales biomédicas causados
por su interaccion con el ruido de baja frecuencia. El principio de funcionamiento de este circuito,
consiste en la modulacion de una sefial de interés, previo a la entrada del amplificador, a la
frecuencia chopper; valor que se encuentra por encima de la esquina del ruido de baja frecuencia.
Posterior a la amplificacidn, el ruido es modulado a la frecuencia chopper y la sefial de interés es
demodulada, con el propdsito de aplicar un filtro pasa bajo que genere como salida Unicamente la
sefial de interés en banda base, limitando asi la aparicién de pardmetros agresores cuyos espectros
han sido desplazados a una alta frecuencia. Dentro del conjunto de pardmetros agresores que el
amplificador chopper es capaz de suprimir, se encuentran el ruido flicker o ruido 1/f, los errores

generados por la deriva o arrastre, el offset del amplificador y el ruido popcorn.
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Figura 6. Amplificador chopper de lazo abierto [3].

Una implementacion mas detallada se puede apreciar en la figura 7, donde ademas del
amplificador principal se muestran circuitos auxiliares que compensan algunos problemas
asociados a la técnica chopper. El amplificador contenido en este sistema de adquisicion de sefiales

neuronales, es conocido como capacitively-coupled chopper instrumentation amplifier.

Impedance Boosting

Cc

i i fclk.",l_;_(?]

i CM Cancellation

pseudoresistor | Chp %l Bmost Bmwit
e S

DC Servo Loop

Figura 7. Arquitectura presentada de un sistema de medicion de biopotenciales [5].
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1.4. Tension de rizado en los amplificadores chopper de sefiales neuronales

El amplificador chopper tiene como objetivo principal, suprimir el ruido flicker y offset
mediante una serie de desplazamientos del espectro en el dominio de la frecuencia. No obstante,
cuando estas dos componentes son moduladas, se crea a la salida del amplificador un rizado que
debe ser suprimido. Como un primer camino de solucion para eliminar el rizado, se plantea colocar
un filtro pasa bajo a la salida del amplificador chopper. Sin embargo, es necesario tomar en cuenta
que tanto el uso de un filtro pasivo como activo, agrega una componente de ruido a la sefial de
interés, e incluso este ultimo introduce un offset adicional a la salida del amplificador. Asimismo,
utilizar tal elemento electrénico implica un incremento en el area del circuito total y una limitacion
del ancho de banda (BW), pues para eliminar el espectro de la sefial localizada a una alta
frecuencia, su frecuencia de corte debe ser lo suficientemente estrecha como para filtrar toda
componente no deseada. Como alternativas de solucion se establecen diferentes técnicas tales
como el uso de capacitores de desacoplo, filtro notch o rechaza banda de capacitor conmutado,
lazo de rechazo de rizado con acoplamiento AC, lazo de cancelacion de offset, entre otros [4], [6],
[5]. En la figura 8 se muestra de manera grafica la generacion de rizado a la salida de un

amplificador chopper debido a la tension de offset del op-amp.

Vos
D— O"* =
D— - > o
OTA

N 12111

Figura 8. Tension de rizado del amplificador chopper debido a la modulacion del offset [22].
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1.5. Técnicas de reduccion de rizado

Como se menciond anteriormente, para suprimir el efecto de la modulacion del ruido
flicker y del offset en el amplificador chopper, se utilizan compontes o circuitos auxiliares capaces
de corregir este rizado. Previamente se menciono que uno de los objetivos es evitar que el circuito
ocupe una amplia region del chip. Ademas, como se desea utilizar fuentes de alimentacion menores

a 1V, es importante identificar que el circuito no produzca un alto valor de disipacion de potencia.

Con base en los criterios previamente mencionados y las alternativas de solucion

planteadas en la seccion anterior, en el libro “Capacitively — Coupled Chopper Amplifiers” [4],

1.5.1. Acoplamiento capacitivo

La topologia basada en acoplamiento capacitivo es capaz de reducir la corriente de offset
generada en la primera etapa del amplificador (G,,,;) Y el ruido de baja frecuencia, con el objetivo
de suprimir el rizado a la salida del circuito. Para ello, tal como se muestra en la figura 9, dos
capacitores de desacoplo (Cyy¢ 12 ) SON insertados a la salida del amplificador g,,,; para limitar el
paso del ruido flicker y del offset, de modo que estos no logren alcanzar el segundo modulador del
circuito, el cual, los convierte en el rizado o glitch a la salida del amplificador chopper. Sin
embargo, una de las desventajas de este circuito, es que su ganancia (G,1 * Roye12) esta limitada

por las resistencias de salida Ryy¢1 2 [4].

¢ Vref Vref ¢
chop i chop
_L C;T 6Rm\ a ou:1 _L"
RSE] Illl Gm1 Cout ]2
Vs — ] e ="
Cin2 Rin2 g Rout2
Vref Vref
AL

Figura 9. Circuito de un amplificador chopper totalmente diferencial acoplado capacitivamente [4].
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1.5.2. Estabilizacion chopper

Este lazo de compensacion de offset (figura 10), presenta dos caminos por donde circula la
sefial, uno de alta frecuencia (HFP, por sus siglas en inglés), que representa el camino principal
conformado por un amplificador A; y uno de baja frecuencia (LFP, por sus siglas en inglés) que
consiste en un lazo auxiliar que limita el ancho de banda y corrige el offset intrinseco de A, por

medio de una alta ganancia. Debido a las impedancias del lazo de realimentacion, se genera una

., A XV, . . .
tension de error % a la entrada del amplificador A,. Por un lado, el ruido flicker del HFP se
2 3

suprime de manera similar al caso de V,¢;, mientras que Vs, (offset del LFP) pasa por la técnica

chopper. Por otro lado, el rizado generado en el lazo auxiliar es suprimido mediante un integrador

[4].

ks
e
°
>
N/
L

Figura 10. Diagrama de bloques de un amplificador con estabilizacién chopper [4].

1.5.3. Lazo de realimentacion para la compensacion de rizado

El lazo de cancelacién de offset es un circuito auxiliar basado en la realimentacion para la
compensacion de rizado, este se conecta a la salida de la primera etapa (gm, en la figura 11) de

un amplificador chopper multietapa. El objetivo es eliminar de manera local un offset DC para
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suprimir el rizado a la salida del circuito. Esta alternativa de solucion propuesta en [5], esta basada
en latécnica de control de puerta trasera o backgate, la cual consiste en dirigir una tension de offset
hacia la entrada del amplificador g,.;, de modo que su tension de salida sea realimentada hacia las
puertas traseras o terminales de cuerpo (Bp, Y Bp,) de dos transistores internos que integran el par
diferencial del amplificador g,,,. De acuerdo con las simulaciones efectuadas en la fuente
mencionada, esta topologia permite lidiar con tensiones de offset que superen los £13 mV cuando

se alimenta el circuito con una tension de 0.8 V.

fer Teik

C;

1]

Figura 11. Primera etapa de un amplificador Chopper con lazo de cancelacion offset incluido.

1.6. Declaracion de la problemética

En los sistemas de adquisicién de sefiales neuronales, una de las principales limitaciones
de la arquitectura chopper, consiste en la generacion de rizado en la tension de salida. En esta tesis,
se plantea disefiar un circuito de baja potencia capaz de corregir dicha limitacion producida por la
modulacion del ruido flicker y de la tension de offset, capaz de operar con un voltaje de
alimentacion menor a 1V. Esta propuesta de solucion se realizard con base en la tecnologia TSMC
180nm y estara destinada a formar parte de un sistema integrado en chip, con el objetivo de

viabilizar soluciones implantables de interfaces neuronales que trabajen con baterias que no deban
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ser reemplazadas en cortos periodos de tiempo e incluso que puedan funcionar con alimentacion

inalambrica mediante un acoplamiento inductivo [10].

1.7. Justificacion

Los ejemplos presentados en la primera parte de este capitulo demuestran la importancia
de aumentar el nimero de electrodos en los sistemas de adquisicion de sefiales neuronales. Para
ello, es necesario gque la disipacion de potencia en cada canal de medida sea minimizada, y un
camino de solucidn para este reto, es la reduccion del voltaje de alimentacion del dispositivo
implantable. No obstante, disminuir el valor de dicho voltaje supone un completo desafio pues, se
reduce del rango de operacién lineal de los transistores polarizados que contiene el circuito
analdgico del sistema de adquisicion de sefiales neuronales. Si bien una reduccion de la tension de
alimentacion mejora el consumo de energia de dichos sistemas, se genera un sacrificio de
rendimiento frente al ruido, razén por la cual, desde la década pasada se viene realizando multiples
investigaciones enfocadas en el disefio de sistemas de adquisicion de sefiales neuronales operados
por fuentes de voltaje menores a 1V [5],[23]. Tras efectuar la revision de la literatura orientada a
los sistemas mencionados, se comprobd que la arquitectura mas utilizada para la amplificacion de
sefiales neuronales, es la que se conoce como capacitively-coupled chopper instrumentation
amplifier, y entre los problemas mas relevantes, se encuentra la generacion de rizado en la tension
de salida del amplificador de sefiales neuronales. Por lo tanto, se justifica la investigacion de
soluciones ante la aparicion de rizado, con la restriccion de utilizar un voltaje de alimentacion

inferior a 1V.
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1.8. Objetivos

1.8.1. Objetivo general

Disefiar un circuito de rechazo de rizado para un amplificador chopper de sefiales

neuronales con voltaje de alimentacion menor a 1V.

1.8.2. Objetivos especificos

e Seleccionar una topologia orientada a un circuito de rechazo de rizado.

e Seleccionar una metodologia, para dimensionar los transistores del circuito de rechazo de
rizado, capaz de operar con un voltaje de alimentacion menor a 1V.

e Disefiar un circuito de rechazo de rizado para un amplificador chopper basado en la
tecnologia de proceso TSMC 180nm con la metodologia seleccionada.

e Elaborar el diagrama esquematico correspondiente al disefio propuesto con base en el
calculo de dimensiones de los transistores MOSFET.

e Realizar una serie de simulaciones eléctricas con la herramienta CADENCE para
corroborar el correcto funcionamiento del amplificador del circuito de rechazo de rizado.

e Ajustar el disefio del circuito de rechazo de rizado de acuerdo con los resultados obtenidos

de las simulaciones efectuadas.

e Realizar el analisis de corner del circuito propuesto con la finalidad de determinar como
cambian los valores de los parametros de interés antes variaciones de proceso, voltaje y

temperatura.
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1.9. Alcance

Se llegara hasta el andlisis de corner del circuito que resuelve el problema
planteado. Cabe destacar que no se va a desarrollar un sistema completo de adquisicion de
sefiales neuronales, pero si una parte del mismo. Asimismo, no se realizara el Layout ni la

fabricacion del circuito integrado debido a limitaciones econémicas y de tiempo.
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Capitulo 2

Marco teorico y modelo de solucion

En el capitulo 2 se plantea la informacion necesaria para llevar a cabo el disefio del circuito
de correccion de rizado orientado a un amplificador chopper con voltaje de alimentacion menor a
1V. En especifico, se comienza con la clasificacion de las sefiales neuronales, posteriormente se
muestra a detalle los componentes que integran al amplificador chopper, tales como los
moduladores, el amplificador fully-differential y la realimentacién en modo comun, los cuales
seran importantes para entender el modelo de solucidon que se define al finalizar el presente

capitulo.

2.1. Clasificacion de las sefales neuronales

En el capitulo 1 se mencionaron algunas aplicaciones de las interfaces cerebro-computador.
Para lograr su desarrollo, la etapa principal de estos sistemas consiste en un circuito de adquisicién
de sefiales neuronales, cuyo objetivo es detectar y acondicionar sefiales neuronales con frecuencias
y voltaje asociados, para posteriormente procesarlas. Es por ello que, es importante caracterizar el
tipo de sefial neuronal a la cual se enfoca el circuito a disefiar, para conocer los parametros

eléctricos de operacion del sistema de adquisicion.

En la figura 12 se observan los diferentes tipos de sefiales neuronales que se adquieren
mediante el uso de distintos BCls. En primer lugar, las sefiales de EEG se obtienen tras colocar
electrodos a lo largo del cuero cabelludo de un paciente. En segundo lugar, las sefiales de ECoG

son adquiridas mediante una malla de electrodos extendida en la corteza cerebral. En tercer lugar,
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los potenciales de campo local y las unidades simples, se extraen a través de un arreglo de
microelectrodos que reposa en la sustancia gris del cerebro de una persona o animal, previamente

sometido a una intervencidn quirdrgica en la cual se implant6 una interfaz neuronal invasiva.

Neural Field Potentials (NFP)
EEG (Surface) ECoG (Sub-dural) Local Field Potential Single Units

o .

3cm 0.5cm 1 mm 0.2 mm
0.5-50 Hz 0.5-200 Hz 0.5-200Hz  [100-10 k Hz
0.5-10pV 5-100pV 10p-1mV 10p-1mV

Figura 12. Comparacion de las distintas tecnologias de adquisicion de sefiales neuronales, incluye estimaciones de
resolucidn espacial, ancho de banda y nivel de voltaje de las sefiales [3].
El presente estudio, esta orientado a las interfaces neuronales invasivas, dispositivos
capaces de detectar potenciales eléctricos provenientes de las unidades simples, es decir, un
conjunto de neuronas individuales. Estas sefiales presentan amplitudes que varian en un rango de

10u — 1mV y valores de frecuencia entre 100 — 10 kHz.

2.2. El Transistor de Efecto de Campo Metal-Oxido-Semiconductor

(MOSFET)

El transistor MOS, también llamado MOSFET es un dispositivo semiconductor cuya
estructura fisica consiste en la union de piezas conductoras, aislantes y de Silicio dopado. Con
respecto a su geometria, el MOSFET esta constituido por cuatro terminales, la puerta o gate, el
drenador o drain y el sustrato (p-Substrate en la figura 13) o bulk. Como ejemplo, se muestra en

siguiente imagen, la estructura de un MOSFET de canal N. Por un lado, la puerta (G) es un
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terminal que consiste en una placa conductora ubicada en la zona superior del transistor, la cual
reposa sobre un material dieléctrico situado encima de un sustrato de Silicio tipo p. Por otro lado,
el flujo de electrones es posible debido a los terminales drenador (D) y surtidor (S), dos regiones
tipo n que permiten la creacion de un canal de electrones cuando se les aplica una diferencia de
potencial lo suficientemente positiva después de superar el valor de la tensién umbral entre los

terminales Gy S [24].

Conductive
Gate Plate

Source ©

p-Substrate

Insulator

Figura 13. Estructura de un MOSFET [24].

Cuando una diferencia de potencial entre los terminales de puerta y surtidor superan el
valor de tension umbral del MOSFET, se genera un canal entre ambos, lo que permite el flujo de
portadores de carga. Es asi que aparecen las diferentes regiones de operacion del transistor MOS,
entre las cuales se encuentran: Triodo, Corte y Saturacidn; cuyas condiciones eléctricas y

ecuaciones se observan en la tabla 2.

Tabla 2. Regiones de operacion de un transistor NMOS. Adaptado de [25].

Regién Condiciones de vgg Y Vpg Corriente de drenador iy,
: Vgs > Vrg P w _ _1 2
Triodo Vps < Ves — Ve ip = uCox L (s — Vru)Vps > Vbs
i Vgs > Vrg . 2
Saturacion Vos > Vos — Vi ip = 5 HCox 7~ (Vas = Vru)
COI’te UGS S VTH iD = O




22

2.3. El efecto cuerpo

Una de las particularidades de los transistores MOS consiste en su tension umbral, pues
mediante el uso de un fendmeno denominado efecto cuerpo, se puede alterar dicho valor en funcion

de una diferencia de potencial entre los terminales Surtidor y Cuerpo.

En un transistor NMOS, mientras el potencial de cuerpo Vz sea mas negativo respecto al
potencial de surtidor Vs, mayor cantidad de huecos se desplazaran hacia el substrato tipo p, esto
ocasiona que se incremente la cantidad de cargas negativas en el canal del transistor, de modo que
la zona de deplexion aumenta su ancho (figura 14). Este ensanchamiento de la region de deplexion,
implica un aumento en la barrera de potencial Vg, la cual es necesaria superar para inducir un

canal de conduccion entre el drenador y surtidor del transistor [24].

p-substrate Qq p-substrate \ Q4

Figura 14. Variacion de la carga en la zona de deplexion cuando se le agrega un potencial eléctrico al terminal de

cuerpo [24].

El fenédmeno denominado Efecto Cuerpo, se modela de manera matematica mediante la

siguiente ecuacion:

View = Vepo +v (\/Z(DF + Vsp — \/|2¢F| ) (1)

Donde, V0 €s la tension umbral obtenida cuando los terminales de surtidor y cuerpo presentan

el mismo potencial eléctrico, es decir, |V — V5| = 0. Ademas, se sabe que:
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— ZqESiNsub

C. )

o= () ()

En (1), y representa el coeficiente del efecto cuerpo, q es la carga del electrén, eg; es la
constante dieléctrica del silicio, N, es la densidad de dopaje del sustrato y C,, la capacitancia de

la interfaz puerta-oxido por unidad de &rea.

A partir de @, se resalta que, k es la constante de Boltzmann, n; la densidad de electrones
en el silicio no dopado. Asimismo, se debe enfatizar el hecho de que, mediante el efecto cuerpo se
pueden generar variaciones controladas de corriente de drenador en un MOSFET debido a su
dependencia de la tension umbral, tal como se observa en la ecuacion de la corriente de drenador

de un transistor MOS en la regién de saturacion:

1

w > 1 w 2
Ip = E#COX T Ves — Veu)“(1 + AWps) = E.“COXT Ves = Vru) “)

2.4. Modelo en pequefia sefal

El Dr. Ali Niknejad, investigador en el area de circuitos integrados de la Universidad de
Berkeley en Estados Unidos, define en [26], la transconductancia g,,, de un transistor MOS, como
el cambio de la corriente de drenador respecto a la tension generada entre puerta y surtidor, tal

como se define en la siguiente ecuacion:

Ai, diy
Im = A IVGS:VDS = 9 |V(;5,VDS (5)
Ves Ves
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w
Im = .uCOXT Ves = Ver)(1 + AVpg) (6)
Comparando las ecuaciones (6) y (4), se obtiene:

21, 21,

Im = = (7)
" (VGS - VTH) Voverdrive
Inicialmente, el modelo en pequefia sefial del CMOS es el de la figura 15.
Puerta Drenador
~— .
+ +
Vas ImUas §E To wps
Surtidor?
UsE
+
&Cuerpo
Figura 15. Modelo de un transistor MOS en pequefia sefial.
Donde,
] 1
Ips = ImVes + ~Vps 8)
TO
dig -
7o = (G Wesvos) ©
1
o= W puCox 2
7 > Ves = Vru)?4 (10)

Adicionalmente, el voltaje umbral V;, puede ser modificado tras inyectar portadores de

carga en el terminal de cuerpo o bulk del transistor MOS, debido al efecto cuerpo. Este fendmeno
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altera el valor de la corriente eléctrica I, y por dicho motivo se le denomina al terminal de cuerpo,

puerta trasera o segunda puerta.

Entonces, ya que las variaciones en la tensién umbral pueden generar variaciones en la
corriente de drenador de los CMOS se puede considerar que, por efecto cuerpo, la corriente I
varia con respecto a la tension cuerpo-surtidor del transistor. Por dicho motivo, aparece una
transconductancia de cuerpo o transconductancia de puerta trasera, descrita bajo la siguiente

ecuacion:

Aip | dip
Imb = g =
2 Ups ¢ 0Vps

lo (11)

Donde, Q es el punto de operacion en funcion de Vg, Vps ¥ Vgs. De modo que se obtiene la

expresion:

gmY

G
e RV OB 12)

En consecuencia, el nuevo modelo en pequefia sefial se muestra en la figura 16.

Puerta Drenador

‘b
Yas <1 Im¥as 9msVEs S, VDS
‘b

Surtidor @

Use
+

| Cuerpo

Figura 16. Modelo de un transistor MOS en pequefia sefial, considerando la transconductancia de puerta trasera.
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2.5. El ruido flicker

Previamente se menciond que una de las causas del ruido flicker en dispositivos
semiconductores, se debe a las incertidumbres en los procesos de manufactura, donde la
contaminacion y defectos en el cristal de Silicio ocasionan la aparicion de trampas de portadores
de carga en el material. Estas trampas originan un proceso continuo de captura y liberacion
aleatoria de electrones y huecos, lo cual desencadena la aparicion del ruido flicker, cuya densidad

espectral es inversamente proporcional a la frecuencia [19], [20].

Especificamente en los transistores MOS, el ruido flicker nace en la interfaz formada entre
la puerta de oxido y el cristal de Silicio del MOSFET, ya que los defectos producidos durante el
proceso de fabricacion, definen un fendmeno que aparece en dicha region. Dicho fendmeno,
consiste en la aparicion de enlaces incompletos que introducen estados de energia adicionales, tal
como se muestra en la figura 17. Dichos estados ocasionan la captura y liberacidn de portadores

de carga, razon por la cual aparece el ruido flicker[24], [27].

Polysilicon
T L R A R R S|02
Dangling T
Bonds —= i/
Silicon
Crystal

Figura 17. Enlaces colgantes en la interfaz Oxido-Silicio de un MOSFET [24].

Generalmente, para el caso de un MOSFET, el ruido flicker se modela como una fuente
corriente en paralelo con el transistor MOS (figura 18), cuya densidad espectral de corriente esta

representada en la ecuacion (13).

2

K
7 __f Im 13
T T WL f (13)
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Donde W es el ancho de la puertay L es la longitud de canal del MOSFET, C,, representa

a la capacitancia del oxido del transistor, K a la constante dependiente de proceso y g,, al factor

de transconductancia del transistor.

_| 2
E '!'n,j"n

Figura 18. Modelo del ruido flicker en un transistor MOS.

En dispositivos electronicos, se puede realizar un andlisis del ruido flicker, a partir de su

densidad espectral, donde la amplitud cae en una razon de % tal como se muestra en la figura 19.

Asimismo, es necesario resaltar que f,. se define como la frecuencia de corte, donde el ruido flicker

coincide de manera aproximada con la componente de ruido blanco.

100+
“1/f" noise

/

e, slope o 1/f*
(e2 slope o 1/f)

corner frequency, 7,
/ “white noise”

noise voltage density I~ €n(white)
1/2

en(f) = enwhite)(1 + fe/f I

| | ! | |

—_

Noise Voltage Density, e, (n"VA/Hz)
o
i

1 T 1
10 100 T 1k 10k
Frequency, f (Hz)

—

Figura 19. Densidad espectral del ruido [20].

La tension generada por el ruido flicker, puede ser hallada tras considerar un valor de densidad de

ruido e,, = k/\/f, donde k = e;/f1, e; €s el valor de densidad de ruido localizado a una
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frecuencia f; y f una variable que indica frecuencia. Entonces, para calcular el valor de tension

que genera el ruido flicker, se consideran las siguientes ecuaciones:

fB
€flickera_p — f eidf (14)
fa
fB 1
€flickera_p — f 312-f1-]—cdf (15)
fa
fi
€flicker, g = €1y f1 [In (f_j> (16)

Donde efjicker,_ €S la tension generada por el ruido flicker en un rango de frecuencias

f € [fa; fz] Y en €s la funcion de densidad espectral del ruido flicker. Asimismo, si se desea

calcular el ruido total en el dispositivo electronico, se debe tomar en cuenta el siguiente calculo:

eg’lanco =e, XVBW (17)
= 2 —+ 2 f (18)
€Total €Blanco efllcker

De la ecuacion (17), es necesario destacar que BW es el ancho de banda del ruido blanco
y e, representa al valor constante de densidad de ruido blanco, el cual se puede obtener de

cualquier gréfica de densidad espectral de ruido similar a la que se observa en la figura 19.

2.6. El offset DC de los amplificadores operacionales

La generacion de rizado a la salida del amplificador chopper, aparece como consecuencia
de la modulacion de dos componentes intrinsecos del amplificador, el ruido flicker y el offset. En

esta seccion se destacan las causas que ocasionan dichas componentes.
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2.6.1. El mismatch de los transistores

Desde una perspectiva ideal, se podria pensar que establecer el ancho y largo de canal de
dos transistores MOS es suficiente para considerarlos como idénticos. Sin embargo, debido a
incertidumbres en el proceso de fabricacion, el MOSFET sufre variaciones aleatorias y
microscopicas en su geometria (figura 20). Por consiguiente, nace una asimetria 0 mismatch entre

dos transistores cuyas caracteristicas se asumian inicialmente como equivalentes [24].

Figura 20. Variaciones microscopicas en las dimensiones de los transistores [24].

No solo ocurren variaciones en la geometria del transistor, sino también en el voltaje
umbral de este, debido a que se encuentra en funcidon del nivel de dopaje en el canal y en el terminal

de gate; variable que varia aleatoriamente entre dispositivos producidos. Ya que,

Qdep
Cox (19)

Vin = ¢us + 2¢p +

Donde, ¢ es el potencial de fermi del material visto en (3), ¢, €s la diferencia entre las
funciones de trabajo de la puerta de polisilicio y el substrato de silicio, Q4. €s la carga en la region

de deplexion y C,, es la capacitancia de puerta-0xido por unidad de area.

En [24] se plantea que, por un lado, pueden ser estudiados los mecanismos que desembocan
en la generacion del mismatch, pero se requiere de la caracterizacion del mismo fenémeno porque
este analisis es muy dependiente del proceso de fabricacion y del Layout. Por otro lado, puede ser

analizado el efecto del mismatch en el rendimiento de los circuitos y una de las formas mas
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sencillas consiste en partir de la expresion de la corriente de drenador del MOSFET en saturacion
(4) ya que para un V¢ determinado se observan asimetrias entre u, Cox, W, L ,Vry, Y por ende
entre valores de I, si comparamos dos transistores idealmente idénticos. Para el caso en el que se
fija un valor de I, determinado, se tendrén asimetrias de V;s. Adicionalmente, es importante
resaltar que, mientras aumentan los valores de W y L, las asimetrias relativas AW /W'y AL/L se

reducen. Asimismo, toda mismatch disminuye cuando el a&rea W x L del transistor, incrementa.

De acuerdo con [28] , las variaciones del voltaje umbral y de la movilidad de los portadores

. 1 3 o : .
de carga; son proporcionales a T Por dicha razon se definen las ecuaciones:

Nt
A
A( C W) _ A« (21)
UCox T NS WL

Donde A,y Y Ak son factores de proporcionalidad, obtenidos tras caracterizar el mismatch

de los transistores a traves de mediciones, tal como se efectta en [29].

Con base en la teoria revisada en la presente seccion, se establece que el mismatch de los
transistores produce variaciones en parametros como la tension umbral y la movilidad de los
portadores de carga (debido a la alteracion del valor de uC,x). Como resultado, algunos de los
fendbmenos que aparecen en los circuitos debido al mismatch consisten en, el offset DC, la

distorsion finita de orden par y la disminucion del rechazo de modo comun.

2.6.2. El offset DC como consecuencia del mismatch

Previamente se menciond que, a nivel de circuitos, una de las consecuencias del mismatch

de los transistores radica en la aparicion de un offset DC en aquellos dispositivos que integran una
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gran cantidad de transistores. En la figura 21 se muestra como ejemplo un par diferencial basado
en transistores MOS. Idealmente, si los NMOS M; y M, son disefiados con valores de ancho y
largo de canal iguales, se considera que son completamente idénticos. Sin embargo, en la practica
aparecen asimetrias, de modo que una tension de offset DC se origina en el dispositivo. En este
caso, se modela dicho parametro como una fuente de voltaje continuo Vs, en la puerta del
transistor M;, de modo que, al voltaje de salida del par diferencial V,,,;, se le afiade un voltaje de
offset porque el voltaje V}, sera distinto en los transistores M; y M,. Algunas de las consecuencias
del offset en los amplificadores consisten en, la saturacion y la limitacién de precision en la

medicion de sefiales [24].

Vdd

*+ Voutr -

Vos, in

Vinqo—{ :)—{ Ms M }—o Ving

Figura 21. Par diferencial con una tension de offset DC debido al mismatch de los transistores.

Por un lado, la saturacion se genera cuando una sefial de entrada supera el rango de tension
permitido por la alimentacion del amplificador. Para el caso de la figura 21, el amplificador
diferencial presenta una alimentacion asimétrica, de modo que el valor del voltaje a la salida no
puede superar el rango de tension de carril a carril del circuito, es decir, V,,;: € [0; V44]. Por
consiguiente, una tensién de offset DC lo suficientemente grande, incrementa la posibilidad de

saturar un amplificador, esto sugiere un inconveniente ya que desencadena la pérdida de
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informacidn en una sefal de interés. La causa principal de este problema, se debe a que el offset se

ve afectado por la ganancia en lazo abierto del par diferencial, pues, Vps oue = Ay X Vos,in-

De modo que, si una sefial V;,, (con un valor maximo A,,s,) entra en el amplificador por

medio de sus dos terminales Vi, Y Vi, €l pico maximo de tension V.4, tendria un valor igual a:

Vinax = Amax X Ay + VOS,out = Ay(Amax + VOS,in) (22)
Si el valor de V4, supera la tensién positiva de alimentacion V,4, el amplificador

diferencial se satura.

Por otro lado, el ingeniero Behzad Razavi explica en [24], la limitacion de precision en los
dispositivos amplificadores. Por ejemplo, en aplicaciones donde se utiliza un comparador para
determinar si una sefial de entrada V;,, es mayor o menor que un voltaje de referencia V..., el offset
modifica la minima comparacion de un valor Vi, — V,..r @ (Vin + VOS,in) — Vres. Esta alteracion
reduce la confiabilidad de la deteccion, de manera que, se limita la precision de los amplificadores
operacionales. En la figura 21 se present6 un amplificador diferencial, donde se resalta la presencia
de una tension de offset en la entrada del transistor M;, como consecuencia del mismatch. Para
entender la relacion entre el valor de dicho offsef con las asimetrias del circuito, se parte de la
expresion, Vps in = Vgs1 — Vis2, y con ella es posible obtener la ecuacion (23). Para desarrollar

esta ultima ecuacion mencionada, se define una serie de consideraciones como, Vg1 = Vg

Venz = Ve + AVry; (%)1 = %; (%)2 = % +A (%) R; = Rp; R, = Rp + AR. Ademas, se toma

en cuenta la asimetria de corrientes, Ip, = Ip € Ip, = I + Al y se rechaza todo mismatch en

uCox. Es importante incluir dentro de las consideraciones mencionadas que, IpR; = IpR, =

IpRp = (Ip + AI,)(Rp + ARp), de modo que AIQ = —ARﬁ. También se debe identificar que AIQ y
D D D
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ACD)

« 1, para que en los casos donde se tengan expresiones de la forma § « 1, puedan ser

L

empleadas simplificaciones como \/1+ 6 /2y (V1 + 6)_1 ~1-— 5/2 .

w
Vosin = Yas ; Vr ARIZD + A((EL)) — AVry (23)
L

Cabe resaltar que, esta ecuacion es valida solo para el caso del par diferencial con carga
simétrica. Ademas, la expresion de la tension de offset, resalta su dependencia ante el mismatch de

la carga resistiva R, las dimensiones del transistor y del voltaje umbral V.

2.7.  Modulacion en el amplificador chopper

La topologia del amplificador chopper presenta un modulador a la entrada del circuito y
un demodulador a la salida del mismo. Sin dichos componentes, no seria posible separar en el
dominio de la frecuencia, la sefial de interés de componentes no deseados como el offset DC y el

ruido flicker.

El principio de funcionamiento de un modulador chopper, se basa en la técnica de
modulacion por amplitud (AM). La modulacion AM permite trasladar el espectro de una sefial,
generalmente en banda base, a una frecuencia superior por medio de una sefial sinusoidal que actla
como portadora. Dicho proceso es representado por una funcion senoidal f,,(t) = f(t)sin (wyt),
cuya transformada de Fourier, con la cual se logra apreciar la traslacion en frecuencia, toma la

forma de Fyy(w) = F(w — wy).

Para efectuar la modulacion chopper, se utiliza una serie de switches o llaves que generan

un efecto de multiplicacion de una sefial modulante con una onda cuadrada de periodo T, la cual
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se comporta como una sefial de portadora. Con el objetivo de explicar su funcionamiento, es
necesario resaltar dos estados del modulador basados en la inversion de polaridad. Asimismo, se
debe tomar en cuenta el circuito esquematico del modulador chopper y el diagrama de tiempos
que se muestra en la figura 22. EI primer estado se origina cuando los transistores con entrada y,
conducen durante un instante de tiempo menor a T, mientras que los transistores con entrada y-,
se encuentran en corte. Como resultado, se genera una tension V, =V; x 1 a la salida del

modulador.

El segundo estado se produce cuando los NMOS de entrada y, conducen, mientras que los
de entrada y; se mantienen en corte durante un instante de tiempo menor a T,. Con dicho arreglo,
se logra obtener una tension V, = V; x (—1), es decir, se produce la inversién de signo de la
magnitud de una sefial modulante. Ademas, de acuerdo con lo que se establece en la teoria del
amplificador chopper, la frecuencia f,, debe ser mayor que la frecuencia de esquina del ruido
flicker, con la finalidad de poder separar el espectro de interés del espectro de ruido de baja

frecuencia en bandas diferentes.

4!

B
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=
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L& Tch = 1/fch,

a) b)
Figura 22. Modulador Chopper. (a) Diagrama esquematico (b) Diagrama de tiempos. Adaptado de [30].

La accion conjunta de los dos estados presentados, permite la modulacion de una sefial de
interés por medio de una onda cuadrada de alta frecuencia. Como ejemplo, se muestra en la figura

23 el efecto de dicha modulacion, cuando se tiene como sefial modulante una sinusoidal con
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amplitud de 200 mV vy frecuencia de 10 KHz. A partir de dicho ejemplo se puede resaltar su

similitud con respecto la modulacion del tipo AM.

0 50 100 150 200 250
Time (ps)

Figura 23. Modulacién de una sinusoide de 200 mV de amplitud y 10 KHz de frecuencia, por medio de una onda

cuadrada [31].

2.8  El amplificador fully-differential

A diferencia del tipico amplificador operacional, formalmente conocido como single-
ended (figura 24(a)), el op-amp fully-differential (figura 24(b)) presenta una entrada y una salida
diferencial, lo cual involucra una serie de ventajas en su rendimiento tales como: La presencia de
una alta inmunidad frente al ruido externo, un voltaje de saturacion de salida incrementado, la
reduccién de armédnicos de orden par, entre otros [32]. Una de las particularidades de este tipo de
amplificadores, reside en un pin adicional que presenta, denominado V.. Este terminal de
entrada permite establecer una tension de modo comun, a partir de la cual, varia la sefial diferencial

aplicada.

C
Vin Vin !
o—F- o Vour, } -
Vour 0 Iy
—0

* © Vour. °—| } +
— 1
I

Vin Viw,
a) b) c)

o
Voeu

Figura 24. Amplificadores operacionales. (a) Single-ended. (b) Fully-differential. (c) Fully-differential con

realimentacion capacitiva. Adaptado de [32].
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A diferencia del single-ended, el amplificador fully differential se caracteriza por las
siguientes ecuaciones que describen su voltaje de entrada y voltaje de salida en base a los

potenciales eléctricos localizados en cada uno de sus terminales:

(24)

Vout+ — Vour_

o=—"% (25)

Generalmente, al igual que el caso de los amplificadores single-ended, se utilizan
topologias realimentadas. En el caso de los amplificadores fully-differential, es muy comun
observar circuitos basados en realimentacion capacitiva, tal como se muestra en la figura 24(c). La
realimentacion resistiva presenta una degradacion del margen de fase cuando se utilizan
resistencias suficientemente grandes, para no reducir la ganancia de lazo abierto del op-amp
cuando se forma un polo lo suficientemente grande [24]. Por dicha razén, se utiliza una

realimentacion capacitiva que establece la siguiente relacion entrada-salida:

Vout o (1 CG+C,+Cp 1
Vin CZ

= .A—0> (26)

Ve . & e .
Donde, ;—”t representa la ganancia en lazo cerrado del amplificador, A, a la ganancia en lazo
i

n

abierto y C;, a la capacitancia de entrada del amplificador.

2.9. Realimentacion de modo comun (CMFB)

El circuito de realimentacion de modo comun, nace para corregir las perturbaciones o
excitaciones de la tension de modo comdn que pueden aparecer en los amplificadores
operacionales. A simples rasgos, tal como se observa en la figura 25, el circuito de CMFB, detecta

una tension de modo comdn para compararla con una tension de referencia. Posteriormente,
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realimenta la sefial al amplificador (basado en un par diferencial en el presente ejemplo), cancela
la componente de corriente de modo comun y establece un nivel DC esperado a la salida del

circuito.

Voo
\J
Vout CM Level
Voutt Sense
Circuit
I My P9 | =
+

——= Vrer

Figura 25. Concepto gréfico de la realimentacién de modo comun [24].

2.9.1. Técnicas de deteccion del modo comun

Por un lado, se tiene la deteccion resistiva que consiste en el uso de dos resistencias
empleadas para medir el voltaje de modo comun, tal como se muestra en la figura 26 donde las
resistencias R; y R, por medio de un divisor resistivo permiten obtener la tension de modo

comun V,,,; ¢y del amplificador en configuracion cascodo.

Vout1 p——o Vioutz

o Vout.CM

Figura 26. Deteccion resistiva del nivel de modo comdn [24].
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. . .V -V V =V,
Si consideramos Ig; = Ig,, es decir, =*“— outcM — "““’;’ ULz v como resultado
1 2

se obtiene la ecuacion (27).

VouthZ + Voutle) (27)

1 2

Esto quiere decir que si R; = R,, obtenemos como resultado un valor de Vy,¢ oy =

Ve +V . . pn - 9 , f .
%, lo que significa que el valor de la tensién de modo comun es igual a la semisuma de

los voltajes de salida del amplificador cuyo nivel de modo comun quiere ser regulado. Es
importante tener en consideracion que, si se utiliza la deteccion resistiva, deben ser utilizados
valores de resistencia R, y R, mayores que la impedancia de salida del op-amp, asi no se reduce

el valor de la ganancia en lazo abierto.

Por otro lado, de acuerdo con [24], la deteccion activa en los circuitos CMFB toma los

voltajes de salida del amplificador, estos se comparan con un voltaje de referencia V,.r y se

produce una corriente I, que incrementa de manera proporcional al nivel de modo comun.
Usando como referencia la figura 27, si ejecutamos el analisis en pequefia sefial del circuito
mostrado y tomamos I, = (ng) Vour1 € Iya = (ng) Vout2, S€ logra identificar que Iy =

(ng) (Voutr + Vourz), dicho en otras palabras, Iy < (Voyue1 + Vourz). Donde Iy, corresponde a

la corriente que sera copiada mediante los espejos de corriente, de modo que podamos obtener un

voltaje de salida de modo comUn V,,,c_cy = Vyer tras emplear realimentacion negativa.
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To Current Sources
in Op Amp

Figura 27. Deteccion activa del nivel de modo comin [24].

2.9.2. Técnicas de realimentacién del modo comun

En primer lugar, se tiene la técnica del par diferencial (figura 28). Para este caso se toma
como ejemplo un par diferencial NMOS con el cual se compara el nivel de modo comun
proveniente del amplificador operacional, por medio de las dos resistencias R.y, que miden los
voltajes Voyr, Y Vour,, CON una tension de referencia Vey,., de modo que el amplificador

mantenga su nivel de modo comun alrededor de dicho valor.

) Re
Voury

Reu

Figura 28. Técnica del par diferencial para la realimentacién de modo comun.

Si aumenta el nivel de modo comin proveniente del op-amp, aumenta la tension V¢ del
transistor M2 de modo que aumenta la corriente de drenador que fluye por el canal del mismo. Es
asi que, aumenta I, de MO y para que se mantenga el valor de la fuente de corriente I, se reducen
los valores de I, de los transistores M3 y M1. M1 actia como un espejo de corriente que se dirige

hacia el amplificador operacional y al presentar una reduccion de I, disminuye el valor de
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corriente que fluya por el amplificador diferencial con el propdésito de reducir el nivel de modo

comdn para obtener un valor de V.o = Ve, .-

Con respecto a cdmo reducir o aumentar la corriente de los op-amps con el propdsito de
disminuir o elevar el nivel de modo comdn de los mismos, se utiliza la configuracién cascodo de
los espejos de corriente, tal como se muestra en la figura 29, donde se toma como ejemplo un
amplificador operacional del tipo fully-differential basado en un par diferencial PMOS con un

circuito de CMFB NMOS.

Figura 29. Amplificador fully differential basado en un par diferencial PMOS con un CMFB del tipo NMOS.

En este caso se puede ver que los pares M4 y M5, junto con M6 y M7 representan de
manera respectiva a las configuraciones cascodo de los espejos de corriente por medio de los cuales
es posible modificar la corriente que aparece en los transistores M2 y M3 del par diferencial

principal para que el nivel de modo comun obtenga el valor deseado.

En segundo lugar, se tiene el amplificador de diferencia diferencial (DDA, por sus siglas
en inglés), hace uso de la deteccion activa del nivel de modo comudn por medio de los transistores

M2 y M5 (figura 30). Es asi que, mediante dos pares diferenciales, que contienen el conjunto de
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transistores M2-M3 y M4-M5, son comparadas las tensiones Vyyr, Y Voyr, CON un voltaje de

referencia denominado Viy,,, -

V,

dd

Vour, _{ M2

Figura 30. Circuito CMFB basado en la topologia DDA.

Cuando varia el nivel de modo comun del amplificador principal, que se utiliza en conjunto
con este circuito de CMFB, varian los valores independientes de los voltajes Vo1, Y Voyr,,- POr
ejemplo, si aumenta el nivel de modo comun del amplificador principal (fully-differential),
aumenta el valor de sus dos voltajes de salida. Es por ello que, las tensiones V¢ de los transistores
M2 y M5 se incrementan, y como resultado sus corrientes I, elevan su valor. Para mantener
constantes los valores de las fuentes de corriente I; e I,, tiene que disminuir el valor de I, de los

transistores M3y M4, ello ocasiona que la corriente Icy = Ip,,, + Ip,,, también disminuya.

El transistor M1 (figura 30), cuya corriente de drenador equivale a I,,, actlia como espejo
de corriente, es decir, como un dispositivo de control que en este caso disminuye el valor de I, de
los transistores del op-amp cuyo nivel de modo comun se quiere reducir. Esto permite obtener, en
el amplificador principal, un voltaje de modo comun aproximadamente igual al voltaje de

referencia ( Voyr—cm = VCMTef). Para reducir o elevar el nivel de modo comun con el objetivo de

obtener un valor aproximadamente igual a un voltaje de referencia Ve, op SE emplea la
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configuracién cascodo de espejos de corriente para poder variar el valor de I, de los transistores
M2y M3 de la figura 31. Este cambio permite regular el modo comun del amplificador para que

su valor final se estabilice en un valor aproximado al de la tension de referencia.

M, (O }_sz, LE

Vovrwn
o]

M;

vl

47 gnd

Figura 31. Amplificador fully differential basado en un par diferencial PMOS con un CMFB basado en la topologia

DDA.

2.10. Lazo de cancelacion de offset por control de puerta trasera PMOS

El lazo de cancelacion de offset por control de puerta trasera PMOS, es una técnica
propuesta en el articulo “Design of a Low Noise Bio-Potential Recorder With High Tolerance to
Power-Line Interference Under 0.8 V Power Supply” [5], donde se planted realimentar la salida
generada por la primera etapa del amplificador chopper, con el propésito de atenuar el rizado que
aparece en V,,,;, producto de la modulacion del offset producido por g,,;. En la figura 32, se
muestra el diagrama esquematico de un amplificador chopper de doble etapa con un lazo de

cancelacion de offset incluido.
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Figura 32. Amplificador chopper de doble etapa con lazo de cancelacion de offset.

La técnica de control de puerta trasera PMOS (cuyo circuito se observa en la figura 33(a)
y en la figura 33(b), el diagrama esquematico de g,.;), consiste en aprovechar el efecto cuerpo de
los MOSFETSs con el propoésito de equilibrar sus tensiones umbrales, ya que el fenémeno de
mismatch introduce variaciones en dicho parametro. Se utiliza un lazo de cancelacion de offset
para generar potenciales en los terminales de cuerpo (B, Yy B,;) de los transistores del par
diferencial incluido en g,,;. Al generar una diferencia de potencial entre surtidor y cuerpo,
aumentan los voltajes umbrales de dichos transistores por el efecto cuerpo, esto permite balancear
los dos transistores de interés. Al equilibrarlos, se evita que una tensién de offset aparezca en dicho
circuito, de modo que, se evita su posterior modulacion; y en general, la aparicion de rizado en la

tension de salida del amplificador chopper de doble etapa.

Common-Mode Feedback

==
VBP H Rocl Rocl

CDCL /\

)
g—( H +8!

Bpz  Bpy —
Vin Vo

Figura 33. (a) Circuito de cancelacion de offset, implementado con la técnica de control PMOS de puerta trasera. (b)

Diagrama esquemaético del amplificador g,; del lazo de cancelacion de offset [5].



44

2.11. Modelo de solucidén

Previamente, en el capitulo 1 se mostraron tres alternativas de solucion para el rizado
generado a la salida del amplificador chopper, para el caso de sefiales neuronales. En primer lugar,
se presentd la solucion basada en acoplamiento capacitivo (figura 34(a)), donde se emplean
capacitores para limitar la presencia del offset y ruido flicker en los amplificadores de la
configuracién chopper; en segundo lugar, el lazo de cancelacion de offset (figura 34(b)), circuito
que utiliza el efecto cuerpo para limitar el offset producido por el mismatch de los transistores; y,
en tercer lugar, el lazo para la compensacion de rizado (figura 34 (c)), circuito que hace uso de la
realimentacion positiva para corregir el offset intrinseco del amplificador operacional por medio
de ganancias. De estos tres métodos, el mas atractivo para la correccién de rizado consiste en un
lazo de cancelacion de offset, ya que durante la revision del estado del arte se encontr6 un articulo
del afio 2020 en el que un equipo de ingenieros electronicos de La Universidad de Tsinghua,
propuso utilizar un OCL para un amplificador chopper de doble etapa con voltaje de alimentacion
de 0.8 voltios. Por consiguiente, utilizar dicha topologia permitira colocar el presente estudio
dentro de la tendencia actual de utilizar electrénica de baja potencia en sistemas de adquisicion de

sefiales neuronales.

(a) (b) (c)
Figura 34. Alternativas de solucién para la correccion de rizado en amplificadores chopper. (a) Condensadores de
acoplo en el amplificador [4]. (b) Amplificador chopper de doble etapa con lazo de cancelacion de offset. Lazo para

la compensacion de rizado [4].
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En la figura 35 se logra identificar las piezas clave que componen al amplificador chopper
de doble etapa. En especifico, esta tesis consiste en el disefio de un OCL (encerrado en rojo),
circuito basado en una topologia denominada control PMOS de puerta trasera, que segun [5], se

puede implementar con una tension de alimentacion de 0.8V.

Seti

Vin

100 - 10KHz=
104 — 1mV

oL

M| s
+ —4 . 2 | oVou o -
ih oAF Tl 1 Yy C
T Rof =% §R, S S erlﬁ
Vi

] @ss
'

Figura 35. Modelo de solucién basado en un amplificador chopper de doble etapa con lazo de cancelacién

de offset.
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Capitulo 3

Disefio de un circuito de rechazo de rizado para un amplificador

basado en par diferencial complementario

En el presente capitulo se plantea todo analisis y calculo necesario para la obtencion de los
parametros de disefio del lazo de cancelacion de offset, a partir de los cuales se definen las
dimensiones de los transistores involucrados en el circuito propuesto. Inicialmente se parte del
calculo del modelo matematico, es decir, las funciones de transferencia necesarias para la
obtencion de una ecuacion que represente la atenuacién del offset mediante el uso de un OCL.
Posteriormente se definen las especificaciones del OCL vy se realiza el calculo de los componentes
que intervienen, tales como resistencias y capacitancias. Finalmente, una vez conocidos los
parametros de disefio del OCL se procede a realizar el dimensionamiento de los transistores,

actividad que consiste en hallar los valores del ancho y longitud de canal de estos.

3.1. Obtencion de la funcion de transferencia del transconductor realimentado

con un lazo de cancelacion de offset

3.1.1. Analisis en pequefa sefial del amplificador de transconductancia

Con el objetivo de determinar los criterios de disefio del lazo de cancelacion de offset, es
de gran importancia desarrollar el modelo matematico que caracteriza a este circuito. Dicho
modelo consiste en una funcién de transferencia (FT), la cual se obtiene mediante un modelo de

pequefia sefial. Para calcularlo, se comienza con el anélisis del diagrama esquematico de un
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amplificador de transconductancia, circuito que consiste en un par diferencial y espejos de

corriente, tal como se muestra en la figura 36.

Vdd

.

15— ¢
T VR

D —

Ictel |—~° Vx VBNo—E'I
v

Figura 36. Diagrama esquematico de un transconductor.

Para el analisis de este transconductor se asume que la pequefia sefial que se toma en cuenta,

Vi

. . o7 . Gr O . Vi
consiste en una variacion simétrica, es decir, V;y = + 2” yVip= —%. Por lo tanto, cuando la

corriente del par diferencial I;; aumenta, la corriente I, deberia disminuir. Adicionalmente, tras
el analisis diferencial, se identifica que el punto P equivale a la tierra virtual del circuito porque el
potencial de dicho nodo no va a cambiar en pequefia sefial. Esto quiere decir que, para simplificar

el célculo involucrado, se modela dicho nodo como una conexion a tierra.

Una vez definidos los voltajes de entrada, se determina que las corrientes generadas en el

par diferencial son I;; = ely, = — %, las cuales son replicadas posteriormente mediante

espejos de corriente. Asimismo, son empleadas dos fuentes de corriente basadas en transistores
NMOS que fijan una corriente constante /.;, que idealmente no va a variar. Es asi que 1,1 € loyuez,
corrientes que fluyen por una impedancia de salida, son estrictamente proporcionales a v;,, tal

como se muestra en las siguientes ecuaciones.
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_ ImVin

Ioutl - 2 (28)
_ ImVin

IoutZ - 2 (29)

En sintesis, un amplificador de transconductancia tiene la capacidad de producir una
corriente de salida a partir de un voltaje de entrada, siendo més especificos, a partir de una

variacion simétrica de la entrada.

En la figura 37, se muestra el modelo equivalente de un amplificador de transconductancia,
el cual sera utilizado para determinar la FT del OCL y la FT del conjunto que contiene a la primera
etapa del amplificador chopper realimentado con un OCL (también llamada FT del lazo cerrado),

con el proposito de evaluar el efecto de este.

IGmVin
\ 2
+ e
——

Vin 9m
B .
<
.—
/ ImVin

Figura 37. Modelo equivalente de un transconductor.

El circuito que se mostré en la figura 33(a) permite identificar un amplificador de
transconductancia g,,,; configurado en lazo abierto y conectado en serie con los condensadores de
desacoplo Cp, los cuales tienen la labor de eliminar la tension de offset (V,ffser) d€ Gm1 Y, POT
consiguiente, el rizado a la salida del circuito completo. Sin embargo, a pesar de que el uso de
estos condensadores evita el paso de cualquier tension continua a la siguiente etapa del

amplificador chopper; la ganancia de este amplificador g,,; puede ser suficiente para saturar su
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salida ante la presencia de un offset, sobre todo cuando la tension de alimentacion es reducida.
Entonces, si bien Cp puede reducir la tension V,, ¢ ¢s.. de g4, SU USO NO evita la saturacion de tal
amplificador. Ante dicho problema, el grupo de investigacion de microelectronica de la
Universidad de Tsinghua, planteé una propuesta de solucién en el afio 2020 (Ver figura 33(a)), la
cual consiste en el uso de un lazo de cancelacion de offset basado en la técnica de control de puerta
trasera PMOS. Este circuito de realimentacion de tension continua, evita la saturacion del
amplificador g,,; Y aprovecha el efecto cuerpo de los transistores con el objetivo de equilibrar las
tensiones umbrales involucradas en la primera etapa del amplificador chopper y asi limitar la
tension de offset generada por el propio amplificador [5]. Ademas, se hace uso de un circuito RC
colocado a la salida de goc;, €l cual consiste en un filtro pasa bajo, cuya frecuencia de corte se
muestra en la ecuacion (30). Dicho filtro evita que el amplificador realimente, en este caso, sefiales
neuronales amplificadas con frecuencias en el rango de los KHz. Por dicho motivo, se define una
frecuencia de corte baja, generalmente en el rango de las decenas de Hz con el propdsito de permitir

Unicamente el paso de tensidn continua, en especifico un offset DC.

1

Jres = 21Rocr Coct, (30)

3.1.2. Analisis en pequefia sefial del par diferencial complementario

Una vez obtenida la funcidn de transferencia del OCL, la cual permite determinar el efecto
que produce en la inestabilidad de g,,; cuando estos son conectados; se procede a obtener la FT
del lazo cerrado que relaciona el OCL con g,,,;. Esto se realiza con el propdsito de determinar el

efecto del OCL en el offset y el ruido flicker [5].
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Para obtener tal FT es necesario entender la primera etapa del amplificador chopper, que
de acuerdo con la figura 33(a), consiste en un par diferencial complementario, pero ¢Cual es la
razon de uso de dicho amplificador? Para responder a esta pregunta se debe retomar el caso del
amplificador diferencial con el fin de evaluar su comportamiento frente al ruido, en especifico el
ruido térmico (el ruido flicker es eliminado por la topologia chopper). Por ejemplo, si son
considerados dos amplificadores diferenciales con diferente valor de ganancia, analizar el ruido a
la salida en ambos casos nos llevara a una comparacion poco justa porque no solo la sefial de
interés es amplificada sino también el ruido que se le afiade. Por lo tanto, un analisis adecuado del

ruido térmico para el caso de los amplificadores operacionales, se realiza en la entrada.

En la figura 38 se considera el ruido térmico N, a la salida del amplificador operacional,
de modo que si se quiere determinar el valor del ruido referido a la entrada (RTI) en este caso

donde el amplificador se encuentra en lazo abierto, se plantea que:

=

eRTI = 7 (31)

A(vin) + No

Uin

Figura 38. Amplificador operacional con una sefial de interés amplificada y ruido térmico afiadido a la salida.

Mediante la ecuacion (31), se identifica que existe una relacion proporcional entre el ruido
térmico referido a la entrada (ezr;) y €l valor de 1/G,,, (la ganancia de tension es proporcional a

la transconductancia), es decir, un bajo ruido téermico referido a la entrada implica un alto valor de
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la transconductancia G,, del amplificador. Ello supone una desventaja, pues si se considera el

hecho de que la metodologia de disefio G,, /I, limita la relacion de transconductancia-corriente a

;o . G . .
un valor maximo de 30 (1—’” < 30); se concluye gue un bajo valor de eg,, requiere un alto valor
d

de G,,, y esto a su vez involucra altos valores de corrientes de drenador en los transistores

utilizados.

Entonces, es de gran importancia identificar que, cuando se fija una corriente determinada
en un amplificador diferencial, se limita su valor de transconductancia G,, y a su vez, la maxima
cantidad de ruido que puede ser rechazado. Por esta razon, diferentes topologias fueron
introducidas con la finalidad de conseguir altos valores de transconductancia sin necesidad de
requerir altos valores de corriente, algo que resulta muy Util en aplicaciones de bajo voltaje de
alimentacion. Una de estas topologias consiste en el par diferencial complementario, circuito muy
utilizado en los disefios actuales de baja potencia debido a su capacidad de aumentar
considerablemente la transconductancia sin necesidad de incrementar, en gran medida, la corriente
aplicada al amplificador. Esta topologia es la que se utiliza en la figura 33(a) y su analisis en

pequefia sefial serd indispensable para la obtencién de la FT deseada.

Entonces, a comparacion del circuito clasico del par diferencial, el par complementario
permite disefiar amplificadores con elevadas cantidades de transconductancia y menores
cantidades de egy; sin necesidad de incrementar la corriente consumida. Para determinar el porqué
del considerable valor de transconductancia en el par diferencial complementario (figura 39), se

debe realizar el analisis en pequefia sefial de dicho circuito.
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Figura 39. Diagrama esquematico del par diferencial complementario.

En la figura 40 se muestra el diagrama esquematico del modelo en pequefia sefial del par
diferencial complementario. Posteriormente, utilizando los nodos v, y v,,, se realizara el analisis

del circuito que se observa en la figura 41.

Vin =
—9mp _2 Top Top 2

\AAAJ
)

=}

2
NE

Figura 40. Andlisis en pequefia sefial del par diferencial complementario.

Uoy

v, Vin v,
G5 e 3 Torllres > ?(gﬂm + ) Frorllroy
Yop

" U v,
o G Erollre, => ?@m + )2 S liray

Figura 41. Analisis individual de los nodos v, Yy v,,,.
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A partir de la figura 41 se logra identificar que la corriente total del modelo en pequefia
sefial del par complementario es proporcional a la suma de las transconductancias del transistor
PMOS y del transistor NMQOS; es decir, ya no depende Unicamente de la transconductancia de solo

el PMOS o solo el NMOS, tal como sucede en el caso del clasico par diferencial.

Finalmente, en la figura 42 se utiliza un modelo simbolico del par complementario para
representar de manera grafica a dicho circuito. Asimismo, la corriente de salida de tal amplificador

esta definida por la ecuacion (32).

Figura 42. Representacion simbélica del par diferencial complementario.

Donde se sabe que,
i= (gmN + gmp)vin (32)
3.1.3. Obtencidn de la funcion de transferencia del lazo de cancelacion de offset

Para hallar la funcién de transferencia que permita evaluar el efecto del OCL al conectarse
con el amplificador g,,4, Se parte de un modelo equivalente de la figura 36 que hace uso del bloque

simplificado que se planteo en la figura 41.

El analisis comienza con el lazo de cancelacion de offset, con el cual se establece una

relacion entre voltaje de salida y voltaje de entrada (Ver figura 43).
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Figura 43. Simplificacion del lazo de cancelacion de offset con una impedancia de salida.
El analisis de dicho “circuito” se observa en la figura 44 donde se considera que, como las
corrientes que entran y salen de g, tienen la misma magnitud g“%, las dos resistencias Ry,

se encuentra en serie, pues matematicamente la corriente que se dirige hacia tierra es de 0

Amperios.

gocLVin 9ocLYin
2 Roci, 2
—— v, oc. —> v
+@ *+— "Wy I:|I> + ® ) |
I=0A <
Vout % Cocr /2 —> Vout + Cocr/2  Z 2Rocr

-~ —A Y ?7 - ¢
Un  Roor Un

Figura 44. Simplificacion de las resistencias R, conectadas al OCL.

Una vez simplificado el circuito de salida conectado al lazo de cancelacion de offset go ¢y,
es importante identificar que el voltaje de salida v,,,; también esta conectado a otro circuito distinto
al capacitor en paralelo con la resistencia de la figura 43. Dicho circuito, consiste en la primera
etapa g,,1 del amplificador chopper. En especifico, la conexion no se da a través de los terminales
de puerta (Gate) del par diferencial complementario g,,4, Sino con los terminales de pozo (también
Ilamados bulk o cuerpo) de los dos transistores PMOS que contiene g,,;. ES esa diferencia de
potencial que ocasiona una reduccion del offset intrinseco del amplificador sin ocasionar su

saturacion. Por lo tanto, ya que a partir de un voltaje vgs se estd generando una componente de
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corriente, se define un nuevo bloque g,,5; similar al de la figura 43 solo que esta vez el parametro
de transconductancia depende del efecto cuerpo. En la figura 45 se muestra el diagrama de bloques

del circuito mencionado.

V1‘|\ R, Cpc R, Cpc

Figura 45. Diagrama de blogues del lazo de cancelacidn de offset en conjunto con los transistores PMOS ubicados

en gma-
De acuerdo con lo establecido en la figura 45, se sabe que I; = V”‘zﬂ, R, =R,// Scl =
DC
Ro _ Vin9mbp 2 2 2 2 R .
Trscoiy 2= (—2 )RL. Es asi que, se definen las siguientes ecuaciones:
_ Vingmb _ Vingmb Ro (33)
V= R, = :
2 2 (1+sCpcR,)
COCL 2ROCL
Zoc, = ——// 2RocL = 34
Vingmb) 2Ryt
Vour = - Z = R;. .
out 2-4ocL ( > L-YocL (1 + 5CocRoct) (35)

Es asi que finalmente se obtiene la funcion de transferencia del lazo de cancelacion de

offset.
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Loe (s) = Vout _ JocLRocrLmpRo
oct Vi (1 + sCocLRocL)(1 + sCpcR,)

(36)

3.1.4. Obtencion de la funcién de transferencia del par diferencial complementario
realimentado

Para obtener la FT que define el trabajo conjunto del par diferencial complementario con

-y .y, V, . .
el lazo de cancelacion de offset, se desarrolla la expresion V—" (de la figura 33(a)) mediante el
in

teorema de la superposicion. De este modo, se busca separar de manera individual la contribucion
del efecto cuerpo de la amplificacion generada por el transconductor, con el objetivo de simplificar

el célculo de la expresion deseada.

Se comienza con la contribucidn del efecto cuerpo. Para ello, en la figura 46 se establece

un potencial en el terminal de bulk de los transistores PMOS del par complementario, cuya

magnitud es de %b . Dicho potencial es de crucial consideracion ya que va a definir el voltaje entre

bulk y surtidores de los transistores PMOS, pues, tanto el punto P; como el punto P, son
considerados como tierra virtual (en el caso AC) dentro el circuito propuesto. Por consiguiente, se
define en la figura 47 el andlisis en pequefia sefial de la contribucion del efecto cuerpo en el par

diferencial complementario.
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Figura 46. Diagrama esquematico del par diferencial complementario con transistores PMOS influenciados por el
efecto cuerpo.
En la figura 47 se coloc6 una carga por cada salida del amplificador, con la finalidad de
entender de manera méas simple la representacion simbdlica de la contribucion del efecto cuerpo

en el circuito analizado, la cual se puede visualizar en la figura 48.

v

Figura 47. Andlisis en pequefia sefial de la contribucion del efecto cuerpo en el par diferencial complementario.

Zy,
D M S
vy
T2 / Ty,
(gmu)?

Figura 48. Representacion simbolica de la contribucién del efecto cuerpo en el par diferencial complementario.
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Posteriormente, por el teorema de superposicion, se debe sumar la contribucion del efecto
cuerpo con la contribucion de la amplificacion del par diferencial complementario. Graficamente
ello se muestra en la figura 49 y la ecuacion de la corriente de salida que lo define, se muestra en

la ecuacion (37).

1/2
Figura 49. Diagrama de blogues del par diferencial complementario.
I = (gmp + Gmp ) Vin + Gmo Vo (37)
Ahora, si se considera que g,, = gm, + gm, Y € conecta el lazo de cancelacion de offset,
ademas de las cargas Z;, = R,|| (ﬁ) se obtiene el diagrama de blogues de la figura 47, el cual

contiene tanto a la primera etapa del amplificador chopper g,,; como al lazo de cancelacion de

offset.
Roe
OCL ; 4& / ]
C'm‘:..-"'2+ | SocL 1/;#
Ror‘f.i \ Cp|
W -
- — > ’
Vi | Gmbs *
b — _;Il
Vin 9m
— — / Cpe

R,

Figura 50. Diagrama de bloques del conjunto g,,,; y OCL.
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De la figura 50 se toma en consideracién que I; = gy, (%) yl, = (%) Para hallar

el valor del voltaje de salida V; del transconductor g, , considero la ecuacion (34) donde se

planted una impedancia equivalente Z, ... Por lo tanto, a partir de V; = I,. Zy,, Se considera lo

siguiente.
1% 2R .R
v, = ( OutégOCL)'(l — COCLR ) _ 1(gOCL ocL) Vour (38)
SCocLRocL (1 + sCocLRocL)
Vi (9mb-Gocr-Roct) (9mb-9ocL-Rocr)
I = (_) _ e = v 39
3 2 Gmb 2.(1+sCocLRocL) Sl 2.(1+ sCocLRocL) our (39)

Finalmente, se utiliza la Ley de Corrientes de Kirchoff en el nodo que involucra las

Ro

corrientes I; e I3, pues tras multiplicar dicha suma con la impedancia equivalente R, = TrsCooRy’
DC™o

se obtiene el voltaje de salida V,,,; = R, (I; + I3). Con ello, se puede obtener la FT deseada.

Vindm = Vout9ocLRocrLGmb
[ 2 ( =g ¢ ) .R 40
out 2 2.(1+ sCocrRocL) (40)
v N VinngL
out (1 i gOCLROCLgmbRL) (41)
1+ sCocLRocL
Vout _ Ry gm X (1 + sCocrRoctL) (42)
Vi [(1 + sCocLRocL) — YocrLRocLRLGmb]
Vour Im(L + sCocLRocL)
Vin ((1 + 5CocRocL) > (43)
R -1
(mpJocLRocL) R 9mndocLRocL
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Vour _ gm(1 + sCocrRoct)
v, = ( 1 SCocL ) (44)
R -1
(ImvYocLRoct) Ry gmpoctRoc = RL9mvIoct

Vout _ Im (L + sCocrRocL)
7 <C 1 (45)
R (1 ocL ) —9
(mbJocLRoct) ( + Ry 9mbYocL + Rrgmb9ocLRocL
Vour _ Im (1 + sCoc Rocr)
V; - ( sCoct > (46)
R i —————
(9mp9ocLRoc) R.9mbIocL

3.2. Obtencion de los parametros de disefio del lazo de cancelacion de offset

Una vez obtenida la funcion de transferencia del circuito en lazo cerrado (52) y del par
diferencial complementario F = g,,R;, se establece en (53) la ecuacion que define la atenuacion

del offset generada debido el circuito en lazo cerrado.

ngL
Im(1 + sCocrRocL)

sC
p (1 +¢)
(gmbZGocrLRocr) Ri.9mbYocL

Atenuacion,sfser = (47)

s=0

La razon por la cual se evalua dicha ecuacion en s = 0, se debe a que el offset consiste en

una sefial DC con frecuencia f = 0 Hz. Una vez evaluado dicho valor, se obtiene la ecuacion (48).

Atenuacion,ygser = gocLRocrgmbRo (48)
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Adicionalmente, para asegurar la estabilidad del circuito realimentado, es importante
definir un margen de fase. Para ello, en [5] se definen dos ecuaciones que son responsables de

dicho parametro.

_ JocLImpRo
B 1
Jo2 = 3nCock,s (50)

Donde f,,45 corresponde a la frecuencia de ganancia unitaria del circuito en lazo cerrado y
fp2 @ lafrecuencia del segundo polo de la funcion de transferencia definida en (46). En la literatura
se menciona que para alcanzar un margen de fase de 60° como minimo, se debe considerar que
fpzmm = qugb-

Una vez establecidas estas tres Gltimas ecuaciones, se determinan las especificaciones de

disefio que se observan en la tabla 3.

Tabla 3. Especificaciones de disefio del lazo de cancelacion de offset.

Atenuacion,sset 50dB = 316.23
frep 25 Hz
Margen de Fase > 60°

Las especificaciones definidas en la tabla 3 fueron utilizadas en conjunto con las
ecuaciones (48), (49) y (50), para determinar los parametros del lazo de cancelacion de offset con
los cuales es posible realizar la seleccion de valores de determinados componentes y el

dimensionamiento de los transistores CMOS bajo la tecnologia de proceso TSMC 180nm.
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Inicialmente se obtiene el valor de g,,;, del par diferencial complementario disefiado por

Diego Bravo en [33].

Posteriormente, se fija la frecuencia de corte del filtro pasa bajo, a partir de la cual se

. . -z 1 .
obtienen los valores de Ry Y Cocy- Si se parte de la ecuacion frpp = pom——— considera
ocLtocCL

que frpg = 25 Hz y se fija un valor de Ryc, = 20 MA), es posible obtener un valor de Cy;, tal

como se muestra en la ecuacion (51).

1
Cocr = 2m(20MQ) (25 Hz)

= 0.3 nF (51)

Con respecto a la atenuacion del offset, se plantea utilizar un valor de 50dB, y si se fija un
valor de R, = 20 MQ, con el objetivo de obtener la transconductancia (goc;) que se necesita en
el lazo de cancelacion de offset para lograr la atenuacién deseada. Es asi que utilizando la ecuacion

(52) se obtiene,

\ 316.23
ocL = 20MQ) (20MQ) (51S)

= 158.12nS (52)

Finalmente, a partir de la ecuacién (55) se obtiene el valor de la frecuencia de ganancia

unitaria, cuyo valor se observa en la ecuacion (59).

(15812 nS)(5u8) (20MQ)

_ = 26. 53
g 77003 7F) 26.525 KHz (53)

Entonces, para asegurar un margen de fase (MF) mayor a 60°, se plantea que f,; > 2fygp,

lo que es equivalente a decir que f,, > 53.051 KHz. De este modo, se elige un valor de f,, =
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60 KHz, que tedricamente deberia permitir que MF = 60°. Con dicho valor, y a partir de la
ecuacion (50) se puede obtener el valor del capacitor Cp.

1
Coc = 2m(60 KHz)(20 MQ)

= 0.133 pF (54)

De manera resumida, en la tabla 4 se adjuntan los valores obtenidos de los pardmetros

necesarios para el disefio del lazo de cancelacidn de offset

Tabla 4. Parametros calculados del lazo de cancelacion de offset.

Imp 5 uS [33]
RocL 20 MQ
Coct 0.3 nF
Atenuacion,fsset 50dB = 316.23
R, 20 MQ
YocL 158.12nS
fugp 26.525 kHz
fo2 60 KHz
Cpc 0.133 pF

3.3. Dimensionamiento de los transistores CMQOS

Tras definir las especificaciones del circuito propuesto y hallar los parametros necesarios
para disefiar el OCL, se procede a realizar el dimensionamiento de los transistores, lo cual consiste

en asignar un valor determinado de ancho de canal W y largo de canal L a cada uno de ellos.
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En la figura 51 se muestra el OCL con un circuito de realimentacion de modo comun

(CMFB, por sus siglas en inglés).

Para empezar con el dimensionamiento de transistores, se utiliza como dato inicial el valor
de la transconductancia calculada, que en este caso es goc, = 158.12 nS (esta permitiria una

Atenuacion,srser = 50 dB).
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Figura 51. Lazo de cancelacion de offset con realimentacién de modo comdn.
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Tomando como referencia la figura 51, se procede a hallar las dimensiones de los

transistores.
En el par diferencial del OCL, circuito que abarca los transistores MO y M1, se define una

transconductancia g, = 158.12 nS, es asi que utilizando el criterio de disefio “C;—m < 30, se
d

obtiene lo siguiente:

158.12 nS

Iy >—— 55
d 30 (55)

Esto quiere decir que los transistores MO y M1 deben trabajar con una corriente I; =

5.27 nA como minimo. Por ello, se plantea utilizar I; = 6 nA, de modo que una fuente de corriente
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con valor I, = 12 nA debe ser utilizada para que el par diferencial presente todos sus transistores

en la region de saturacion y con la corriente de drenador esperada.
La tecnologia de proceso TSMC de 180nm define las siguientes constantes:
tpCox = 62 .uA/VZ (57)

tnCox = 138 pA/V? (58)

Utilizando como referencia la ecuacién cuadratica de la corriente de drenador del

MOSFET, se identifica que la relacion de aspecto % , del par diferencial es:

21,

1o (V)2 (59)

(W/L)par =

De la ecuacion (59), se debe elegir un valor de V,,, = V5 — Vi vy para ello se debe tener

muy en cuenta el valor del voltaje de alimentacion V. En este caso, se establece un valor minimo
de V ;4 = 0.8 V (Valor nominal de 0.9 V) de modo que la suma de los valores independientes de
voltaje Vs, tanto de MO como de M2 y M16, deberia tener un valor igual a 800 mV. Entonces,

para hallar el valor de V,,, se define la ecuacion (60).

Al 2l
Im = oVes Vo

(60)

Por lo tanto, si se toma en cuenta que g,, = goc, = 158.12 nS e I, = 6nA, el valor de
V,, = 75.9mV. Ahora, mientras V,,, sea menor, mayor sera la transconductancia y a su vez, mayor
serd el valor de atenuacion del offset. Es asi que se elige un valor V,, = 75mV, lo cual,

tedricamente define un nuevo goc, = 160 nS.
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Partiendo de la ecuacién (59), se obtiene que,

(W/L)par = 0.0155 ~ 0.02 (61)

De modo que bastaria con elegir un valor de W = 400 nmy L = 20 um.

Para el caso de los espejos de corriente que corresponden a los transistores NMOS M2,
M3, M4, M5 y los transistores PMOS M6, M7, M8 (No es parte del espejo de corrientes PMOS,
pero requiere de la misma geometria que M9 presenta) y M9; se toma en consideracion que, si la
fuente de voltaje es baja (V4q,,,, = 0.8 V), lo mejor seria utilizar un V,,, con un valor reducido. De
este modo, el voltaje V) de los transistores mencionados se ajusta para lograr la saturacion dentro
del rango de voltaje disponible (de 0 a 800mV como minimo y de 0 a 1V como maximo). Tomando
en cuenta que, idealmente, I, = 6 nA en dichos transistores. Se elige nuevamente un V,,, = 75mV
y a partir de la ecuacién de la corriente de drenador en el NMOS, se obtiene que la relacién de

aspecto es la siguiente:

(W/L)mz-ms = 0.034 (62)

Por lo tanto, una de las opciones consiste en utilizar W = 300 nmy L = 20 um.
Mientras que para el caso de los transistores PMOS se considera:

(W /L) pe-mo = 0.0151 (63)

Por lo tanto, una de las opciones consiste en utilizar W = 400 nmy L = 20 um.

Para el caso de M10, M11, M12 y M13; se considera que la corriente que pasa por dichos
transistores corresponde a la mitad de la corriente que fluye por M8 y M9, es decir, en este caso

I, = 6nA. Por lo tanto, se considera que,
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1
W /L) m1o-m13 = E(W/L)MZ—M9 = 0.017 = 0.02 (64)

En este caso se puede considerar un W = 150 nmy L = 20 um.

,\l]lirﬂ

J;, and

Figura 52. Diagrama esquematico del OCL y CMFB con la nueva configuracion de fuente de corriente.

De la figura 52, se sabe que M17 y M18 deben presentar una corriente de 12 nA, de modo
que la corriente de saturacion del par diferencial, la cual fluye por los transistores MO y M1, sea
de 6nA. Por lo tanto, la relacion de aspecto (W/L) de los dos primeros transistores mencionados
debe ser la misma. Para el caso de M14, M15 y M16, que corresponden al espejo de corriente del
CMFB, se plantea que también circule una corriente de 12nA. Con la finalidad de que, tanto el
OCL como el CMFB disipen una misma cantidad de potencia. Por lo tanto, tras utilizar la ecuacion
(4), que define el valor de I, del transistor, y emplear el mismo V,, planteado en los casos
anteriores, para que el circuito pueda funcionar con una alimentacion de 800 mV como minimo,

se obtiene lo siguiente:

w
(—) = 0.015 = 0.02
L/ m1a-m16 (65)

Concello, se eligen los valores W = 300 nm y L = 15 um. Para el caso de los PMOS M17

y M18,
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w
(—) ~ 0.067 (66)
L M17,M18

Con ello, se eligen los valores W = 300 nm y L = 15 um.

Adicionalmente, son utilizados los transistores M19 y M20, los cuales replican el
comportamiento de los transistores MO y M1 con el objetivo de que los transistores M14, M15y
M16 obtengan una mejor aproximacion del valor de corriente que fluye por M17 y M18. Si

consideramos que para M19 y M20, I, = 6nA. Se plantea que,
w w
(—) - (—) — 0.0155 ~ 0.02 (67)
L M19,M20 L par

Por dicho motivo se pueden elegir los valores W = 150 nmy L = 15um.

Finalmente, en la tabla 5 se muestra de manera resumida los valores de las relaciones de

aspecto obtenidas tras efectuar los calculos de dimensiones en el presente capitulo.

Tabla 5. Dimensiones de los transistores utilizados en el lazo de cancelacion de offset con CMFB.

Relacién de aspecto Valor obtenido
(W /L) mom1 0.016
W /L) mz—ms 0.034
W /L) me-mo 0.0151
(W /L) m10-m13 0.017
(W/L)m1a-m16 0.015
W/L)m17,m18 0.067
(W /L) m1o,m20 0.016
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Capitulo 4

Simulaciones y resultados

El capitulo 4 comprende todo analisis que involucra la simulacion del circuito disefiado,
ya sea por separado o en conjunto. Para ello se hizo uso de las simulaciones DC, AC y transitoria
en el entorno ADE L de la herramienta CADENCE. Del mismo modo, fueron efectuadas una
serie de simulaciones basadas en las variaciones de proceso, voltaje de alimentacion y
temperatura del circuito; estas simulaciones se denominan PVT y se encuentran comprendidas en

el anélisis de corner de los circuitos integrados.

4.1. Testbench

Para hacer un uso adecuado de la plataforma virtuoso dentro de la herramienta Cadence,

fueron empleadas las librerias “analoglib”, “basic” y “tsmc18”.

Por un lado, “analoglib” presenta las resistencias y capacitores empleados para las

simulaciones de los circuitos. Asi como fuentes de alimentacidn, tierra, entre otras.

Por otro lado, “basic” es la libreria de la cual fueron empleados los pines de entrada y

salida, importantes para la definicion de simbolos a partir de diagramas esquematicos.

Asimismo, de “tsmc18” fueron utilizados los transistores que operan bajo la tecnologia de

proceso TSMC 180 nm, etiquetados como NMOS 2V y PMOS2V.

Haciendo uso de estas tres librerias, se diagramo el circuito electronico que corresponde al
par diferencial complementario (del egresado Diego Bravo) con el lazo de cancelacion de offset y

se generd un simbolo a partir de este. Dicho simbolo fue colocado en un testbench, donde se
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realizaron las conexiones de la sefial de entrada, fuentes de corriente, fuentes de voltaje y tierra

(Ver figura 53). Para este caso, se emple6 un valor nominal de V;; = 0.9.

Figura 53. Testbench del disefio propuesto. El simbolo denominado gm-gOCL contiene el par diferencial
complementario conectado con el lazo de cancelacion de offset.

Es importante resaltar que se utilizo el entorno de disefio analégico ADE L, donde fueron
configurados tres simulaciones de interés basadas en el analisis DC y analisis AC. Asimismo, se
agreg0 a dicha ventana los valores de ciertos parametros de interés tales como la transconductancia
gm del OCL y del CMFB, impedancias de salida de los transistores que componen el
transconductor simétrico, g, del par diferencial complementario, voltaje de entrada y voltaje de

salida del circuito completo.

4.2. Analisis DC

Una primera simulacion del circuito mostrado en la figura 52, demuestra que se debe
realizar un redimensionamiento de los transistores, pues las corrientes esperadas de 6 nA en los
transistores del par diferencial del transconductor y del CMFB no fueron obtenidas en un inicio.
Una de las causas por las cuales no se obtuvieron dichos resultados esta relacionada con la ecuacion

(4), ya que esta solo funciona de manera precisa cuando los transistores empleados operan en
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inversion fuerte. Sin embargo, permite evaluar qué sucede con la transconductancia o con el voltaje

de overdrive al variar los valores de Wy L.

En este caso los transistores se encuentran operando en inversion débil. Pues se sabe que,

9m _160nS
I, 6nA

= 26.67 (68)

De la ecuacion (68), se observa que la relacion gl—m se aproxima a 30 lo que confirma que
D

efectivamente los transistores correspondientes al par diferencial del transconductor del OCL
operan en inversion débil y por ello de la ecuacién (4) solo se pueden obtener conclusiones mas

no dimensiones con precision.

Se realiz6 un analisis DC para determinar si el par diferencial complementario y el lazo de
cancelacion de offset presentaban transistores operando en la region de saturacion sin problema
alguno. Es alli donde, de manera empirica, se identificé que la salida del par diferencial
complementario obtenia un valor menor que el voltaje de modo comun colocado en el CMFB.
Para el OCL se establecio el uso de un transconductor simétrico basado en transistores PMOS y
un circuito CMFB basado en transistores. Para el caso del transconductor simétrico, los transistores
PMOQOS permiten emplear valores de V; pequefios, pues estos solo requieren que Vsz > Vipg.
Mientras que, para el caso del circuito CMFB, los transistores NMOS permiten altos valores de V;

ya que se requiere un V;s > Vi para que el dispositivo pueda conducir corriente eléctrica.

Una vez implementados en CADENCE, el par diferencial complementario y el OCL,
fueron evaluadas las corrientes de polarizacion que atravesaba el drenador de los transistores
NMOS y PMOS involucrados. El par diferencial complementario que se observa en la figura 54,

fue disefiado por el egresado Diego Bravo en el afio 2020, este operaba con un voltaje de
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alimentacion de 1.2V. Sin embargo, se realiz6 un redimensionamiento de los transistores CMOS
involucrados, cuyo resultado se observa en la tabla 6, con el propdsito de que el circuito pueda
operar con un voltaje de alimentacién menor a 1V. EI minimo valor de V,, con el cual los
transistores pudieron mantenerse en la region de saturacion sin problema alguno, fue de 0.8 V' y
con este se logro obtener una transconductancia de bulk o cuerpo de 4.23 uS. Como la atenuacion
del offset DC es proporcional a la resistencia de salida del circuito tal como se observa en la
ecuacion 48), se establecio que los transistores MO y M1 debian tener un gran largo de canal, razon

por la cual obtuvieron un valor de L = 10 um.
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Figura 54. Diagrama esquematico del par diferencial complementario.
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Tabla 6. Dimensiones y condiciones de polarizacion de los transistores del par diferencial complementario.

Transistor |~ W/L (um/um) Lyotarizacion (HA)
MO 10/0.5 0.999
M1 10/0.5 0.999
M2 30/1 0.999
M3 30/1 0.999
M4 10/1 0.999
M5 10/1 0.999
M6 10/1 1.999
M7 10/1 1.999
M8 30/1 1
M9 30/1 1

El lazo de cancelacion de offset (Ver figura 55), consiste en un transconductor simétrico y
un CMFB que permite estabilizar el punto de operacion del circuito; al igual que el par diferencial
complementario, el OCL opera con un voltaje de alimentacion de 0.9 VV como valor nominal. Su
disefio estuvo orientado a obtener un valor de transconductancia en el par diferencial, de por lo
menos 160 nS, tal como se definio en la tabla 3. Por dicha razén, los transistores M10 y M11
presentan un largo de 500 nm, valor que es considerado relativamente bajo para este caso.

Experimentalmente, se obtuvo un valor de transconductancia de aproximadamente 169.148 nS.

El circuito de realimentacion de modo comun, que evita la saturacion del transconductor
tras mantener estable el punto de operacidn, presenta en este caso un valor de referencia de 500mV
y un voltaje de alimentacion nominal V,;; = 0.9V. Como el objetivo es disefiar un circuito de bajo
voltaje de alimentacidn y por consiguiente baja disipacion de potencia, se utiliz6 una fuente de

corriente de 12 nA en el CMFB, similar al caso del transconductor simétrico. Por ello, se considerd
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para la realimentacion de modo comun un valor de transconductancia similar al utilizado en el
circuito principal, debido a que el valor de g,,, esté limitado por el flujo de corriente que atraviesa
a los transistores. Es asi que, en este caso, el objetivo era obtener una transconductancia de por lo
menos 160 nS en el par diferencial PMOS del CMFB. Por consiguiente, la geometria de los
transistores M18 y M19 fue definida con un bajo largo de canal (de 1 um) y como resultado se
obtuvo un valor de transconductancia de 182.796 nS de los 160 nS que se esperaban como
minimo. Adicionalmente, el punto de operacién del lazo de cancelacion de offset logrd

estabilizarse en un valor igual a 500.191 mV de los 500 mV que se esperaban de manera ideal.
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Figura 55. Diagrama esquematico del lazo de cancelacién de offset.

Tabla 7. Dimensiones y condiciones de polarizacion de los transistores del lazo de cancelacion de offset con
realimentacion de modo comun.

Transistor | W/L (um/um) | Lyoiarizacion (NA)
M10 15/0.5 5.979
M11 15/0.5 5.979
M12 0.5/19.995 5.979
M13 0.5/19.995 5.979
M14 5/5 6.002
M15 5/5 6.002




75

M16 0.5/19.995 5.998
M17 0.5/19.995 5.998
M18 5/5 12.033
M19 5/5 11.963
M20 15/1 6.015
M21 15/1 6.015
M22 15/1 5.981
M23 15/1 5.981
M24 0.5/19.995 11.996
M25 0.5/19.995 11.996
M26 1/10 11.959
M27 1/10 11.959
M28 0.5/19.995 11.998
M?29 15/0.5 5.999
M30 15/0.5 5.999

4.3. Analisis AC

La simulacién AC fue configurada para un rango de frecuencias entre 10 mHz y 10MHz.
Ademas, se agreg6 un tipo de barrido logaritmico con 20 dB por década. El objetivo del analisis
AC consistio en determinar la ganancia en lazo abierto del par diferencial complementario y la

atenuacion de cualquier offset DC tras emplear un OCL.
Se simulo la respuesta en frecuencia del par diferencial complementario sin realimentacion,
con el propoésito de determinar la ganancia en lazo abierto A, y la frecuencia de corte f,
gml gmil

de este amplificador. En la figura 56 se muestra el circuito simulado en la herramienta CADENCE

y en la figura 57 se observa la respuesta en frecuencia del par diferencial complementario.



76

500, 144m. |

Figura 56. Diagrama esquematico del par diferencial complementario en lazo abierto, simulado en la herramienta
CADENCE.

Figura 57. Respuesta en frecuencia del par diferencial complementario, configurado en lazo abierto.

Los parametros de interés, es decir, la ganancia en lazo abierto y la frecuencia de corte del par

diferencial complementario, fueron recopilados en la tabla 8.

Tabla 8. Pardmetros de interés de la respuesta en frecuencia del par diferencial complementario.

43.0439dB
123.204 KHz

Aogml

fcgml
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Se simulé también la respuesta en frecuencia, pero esta vez para el caso del lazo de
cancelacion de offset (Ver figura 58). De la misma manera, se determind su ganancia en lazo

abierto y su frecuencia de corte.

Figura 58. Diagrama esquematico del lazo de cancelacidn de offset implementado en la herramienta CADENCE,

incluye los pines de entrada y salida del circuito.

En la figura 59 se muestra la respuesta en frecuencia del OCL, cuyo valor de f, se encuentra

alrededor de 34 Hz, considerando que la frecuencia de corte calculada es de 25 Hz.

Figura 59. Respuesta en frecuencia del OCL configurado en lazo abierto.

Finalmente, fueron recopilados en la tabla 9, los valores de ganancia en lazo abierto y frecuencia
de corte del OCL.
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Tabla 9. Parametros de interés de la respuesta en frecuencia del lazo de cancelacion de offset.

Aogcy 50.3642 dB

feoct 34.219 Hz

Para el caso de la atenuacion del offset DC se simul6 la ganancia de tension, una funcion
de transferencia definida como el voltaje de salida del circuito dividido entre su voltaje de entrada.
La figura 60 muestra la funcion de transferencia del par diferencial complementario, definida por
la curva de color rojo, ademas de la funcion de transferencia del par diferencial complementario

realimentado con un OCL, cuya respuesta esta definida por la curva de color amarillo.

Para determinar el valor de la atenuacion del offset DC, se midié la diferencia de magnitud
a bajas frecuencias de las dos funciones de transferencia obtenidas. Como resultado se determind
que la atenuacion del lazo de cancelacion de offset era de aproximadamente 49.3 dB de los 50 dB

tedricos planteados en las especificaciones.

Figura 60. Simulacion AC del circuito. En amarillo se observa la funcién de transferencia del circuito cuando se

utiliza un lazo de cancelacidn de offset y en rojo se observa el caso en el que no se usa un lazo de cancelacion de

offset.
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4.4. Analisis de corner

El analisis de corner se realizd con el propdsito de determinar el comportamiento del
disefio realizado ante la variacion de determinados parametros, ello fue posible tras realizar una
serie de configuraciones dentro del entorno ADE XL de la herramienta CADENCE. En especifico,
para el desarrollo de la presente tesis se les brindé mayor atencion a las variaciones producidas en
el proceso de manufactura, el voltaje de alimentacion y la temperatura de operacion del circuito
integrado. Esto desembocé en la ejecucion de un tipo de simulacién en particular, denominada

PVT por las siglas de los pardmetros cuyos cambios fueron estudiados.

Para realizar la simulacion PVT, es importante tener en cuenta que el analisis de corner

consiste en estudiar las variaciones de los parametros, especificamente en sus valores extremos.

Por un lado, se definid la fuente de voltaje de alimentacion del circuito con una variable
denominada vdd € [0.7;0.9] V, considerando que el valor nominal del disefio realizado era de

0.8V.

Por otro lado, se definid la temperatura con rango de valores T € [—40; 85] °C.
Adicionalmente, para la seccion de variaciones de proceso se definieron los modos typical (tt) slow
(ss) y fast (ff) los cuales permitieron establecer el entorno necesario para que los transistores
empleados actuaran de la forma mas lenta posible en ss y lo mas rapido posible en ff, mientras que
en tt actuaban de una manera tipica. Para ello, fue necesario incluir el archivo cr018gpii_v1d0.scs,
ubicado dentro de la direccion “/models/spectre” que incluye el directorio donde fue instalada la
plataforma virtuoso de la herramienta CADENCE. Asimismo, se empleo el parametro stat_noise
del archivo cr018gpii_v1d0.scs, ya que su ausencia desencadena errores en la simulacion de

variaciones de proceso.
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Es necesario resaltar que se incluyd una simulacion con valores nominales, la cual fue
utilizada como referencia. Finalmente, la configuracion del analisis de corner queda definida de

la manera que se muestra en la figura 61.
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Comers ~  Mominal v PYT i PWTI1 e PVWTS [ PVTT | PYTZ
Temperature 40 85 85 85 85 -40
Design Vanables
wildl 01 0.8 0.8 1 1
Parameters
Model Files
cr01égpii_v1d0.scs 4 T 55 | W LR T W 5
cr0i8gpii_v1d0.scs:1 » tat_noise stat_noise stat_noise staf_noise stat_noise
Model Group(s)
Tests
 _.0v_Testhench:l o ¥ ¥ ¥ » ¥
bd
Humber of Comers 1 il 1 1 1 1

Figura 61. Configuracion del andlisis de corner dentro del entorno ADE XL en la herramienta CADENCE.

Tal como se mostré en la figura 61, el nimero de corners que se obtiene con la
configuracién nominal es solo 1, mientras que bajo la simulacién PVT se obtienen 8 de ellos. Por

lo tanto, tal como se observa en la tabla 10, se establecen los resultados PVTn, donde n € [0; 7].

Tabla 10. Variacion de los pardmetros de proceso, voltaje y temperatura seleccionados para cada simulacion de
corner ejecutada.

Parametro Nominal PVTO PVT1 | PVT2 PVT3 PVT4 PVT5 PVT6 PVT7
Proceso tt SS sS SS SS ff ff ff ff
Temffcr;‘t“ra 27 40 | 85 | -40 85 -40 85 -40 85
Voltaje (V) 0.9 0.8 0.8 1 1 0.8 0.8 1 1

4.4.1. Anélisis de corner del par diferencial complementario

Para el caso del par diferencial complementario, uno de los parametros de gran importancia

consiste en la transconductancia de bulk g,,,;, de los transistores PMOS M2 y M3 (Ver figura 56),
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pues su valor es directamente proporcional a la atenuacion del offset DC originado por el mismatch
de los transistores o por el ruido flicker. En la tabla 11 se muestran los valores obtenidos de g,,;
tras realizar el analisis PVT del par diferencial complementario, donde se logra identificar dos
casos criticos en PVTO y PVT4, en los cuales g,,;, se reduce hasta tres ordenes de magnitud.

Tabla 11. Andlisis PVT de las transconductancias de interés involucradas en el par diferencial complementario.

Outputs | Nominal | Min. Max. | PVTO PVT1 | PVT2 | PVT3 | PVT4 PVT5 | PVT6 | PVT7

gmp (S) 1 7034 [61.66n[9.76 u | 61.66n|3.164u | 8.60u|751u|4633n]566u]9.73u]7.284

Ademas, se realizé el analisis PVT para el caso de la respuesta en frecuencia (configuracion
en lazo cerrado) del par diferencial complementario. El objetivo era determinar los cambios de la
ganancia en lazo abierto y la frecuencia de corte ante variaciones de proceso, voltaje y temperatura
del circuito. En la figura 62 se muestra el analisis PVT de la respuesta en frecuencia del circuito

mencionado. Adicionalmente, en la tabla 12 se observan los resultados de interés identificados.

Figura 62. Andlisis PVT de la respuesta en frecuencia del par diferencial complementario.
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Tabla 12. Andlisis PVT de las transconductancias de interés involucradas en el lazo de cancelacién de offset.

Output | Nominal Min. Max. PVTO PVT1 PVT2 PVT3 PVT4 PVT5 PVT6 PVT7
Ay 43.04 36.80 45.83 42.66 41.07 45.83 42.57 41.20 | 36.80 43.95 38.38
(dB)

fe 123.15 1.15 222.43 | 1.147 65.51 105.04 | 131.29 | 11.10 | 208.93 | 159.40 | 222.43

(KHz)

De la tabla 12 se logra identificar que si bien la ganancia en lazo abierto del par diferencial
complementario no varia mucho ante variaciones de proceso, voltaje y temperatura; la frecuencia
de corte de este amplificador podria alcanzar un valor minimo de 1.15 KHz, ello podria resultar
un problema para la aplicacion que se le quiere dar al circuito disefiado que se orienta a sefiales
neuronales del tipo single units, las cuales aparecen con frecuencias que varian entre 100 Hz y 10
KHz. Por lo tanto, en la condicion PVTO, el circuito atenuaria toda sefial con frecuencia mayor a

1.15 KHz, de modo que no podria funcionar de manera adecuada a tales condiciones.

4.4.2 Andlisis de corner del lazo de cancelacién de offset

Con respecto al lazo de cancelacion de offset, fueron analizadas las variaciones de las
transconductancias goc., Y gemrp (Ver tabla 13) que corresponden al circuito de realimentacion
de modo comun y al transconductor simétrico respectivamente.

Tabla 13. Analisis PVT de las transconductancias de interés involucradas en el lazo de cancelacién de offset.

Output Nominal | Min. Max. PVTO PVT1 PVT2 PVT3 PVT4 PVT5 PVT6 PVT7

Imoc(S) 169.2n | 142n | 217.2n | 2123n | 142n | 213.2n | 142.4n | 216.6n | 144.1n | 217.2n | 144.8n

Imempp(S) | 182.6n | 153.3n | 234n | 2329n | 154.6n | 234n | 155.3n | 230.3n | 153.3n | 231.7n | 153.8n

De la tabla 13 se logra identificar que, para el caso de g, ,, los valores obtenidos no

varian en una gran magnitud, pues los valores minimos y maximos obtenidos se mantienen

alrededor de 169 nS, lo que corresponde al caso nominal. Sin embargo, para un caso critico como
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PVT1, la atenuacion alcanza un valor de 8.781 en escala lineal (18.871 dB en escala logaritmica),

el cual se aleja mucho de la magnitud esperada de manera ideal (50 dB de atenuacion).

Una vez identificados los valores obtenidos de las transconductancias mediante el analisis
PVT, se procede a analizar la atenuacion del offset DC. Para ello, se grafica la funcién de
transferencia del par diferencial complementario sin lazo de cancelacién de offset y con lazo de

cancelacion de offset, tal como se muestra en las figuras 62 y 63 respectivamente.

Figura 63. Gréafica del analisis PVT de la funcidn de transferencia del par diferencial complementario con lazo de

cancelacion de offset.

A partir de las figuras 62 y 63 se realizo el célculo de la atenuacion para el analisis a
condiciones nominales y para cada andlisis PVTn (con n € [0; 7]) de manera respectiva. Para
efectuar el calculo se determind la diferencia de ganancias a bajas frecuencia entre la curva que
representa a la respuesta sin lazo de cancelacion de offset y la curva que representa a la respuesta
con lazo de cancelacion de offset, tal como se realizé para el caso de la figura 60. Como resultado,
se obtuvieron los valores de atenuacion que se muestran en la tabla 14, los cuales indican que el

cambio de la atenuacion del offset DC no es exagerado, pues el peor de los casos se da en la
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simulacion PVT5 donde el parametro de interés se reduce en 9.68 dB con respecto al valor
nominal, que corresponde un valor de 3.0478 en escala lineal. Mientras que, para los demas casos,
los valores se mantienen muy cercanos al valor tipico.

Tabla 14. Valores obtenidos de la atenuacion tras realizar el analisis PVT.

Output Nominal | Min. Max. | PVTO | PVT1 | PVT2 | PVT3 | PVT4 | PVT5 | PVT6 | PVT7

Atenuacion (dB) | 39.31 31.26 | 44.76 | 36.95 | 31.26 | 44.76 | 32.76 | 39.47 | 29.63 | 42.41 | 31.25
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Conclusiones

El voltaje de alimentacion minimo con el que opera el circuito disefiado en el presente
trabajo, es de 0.8V. Sin embargo, se recomienda utilizar V,;; = 0.9 V. como valor nominal,
ya que reducir la tension de alimentacion ocasiona que la regién de operacion de los
transistores utilizados tienda a ser 6hmica, sobre todo en el par diferencial complementario.
La potencia total disipada por el circuito completo que incluye el par diferencial
complementario conectado a un lazo de cancelacion de offset, por medio de la técnica de
realimentacion de puerta trasera PMOS, dio como resultado un valor de P = 3.5068 ul/,
considerando que fueron utilizadas dos fuentes de corriente de 12 nA y una fuente de
corriente de 1uA. Adicionalmente se toma en cuenta que las fuentes de voltaje
correspondientes a la tension de referencia del par diferencial complementario y OCL, no
entregan corriente. Por lo tanto, la disipacion de potencia asociada a ambos dispositivos
tiende a cero.

En las condiciones propuestas por los corners PVTL, PVT2 y PVT4, algunos transistores
contenidos por el par diferencial complementario, sean los correspondientes al espejo de
corrientes o aquellos conectados al terminal de surtidor de los NMQOS, pasan de la region
de saturacion a la regién éhmica. A dichas condiciones el circuito no podria operar de
manera correcta.

El modelo matematico definido por la funcion de transferencia que describe la ganancia de
voltaje del circuito que incluye el par diferencial complementario conectado a un lazo de
cancelacion de offset, permite obtener la ecuacion que describe la atenuacién del offset DC.
De acuerdo con los resultados experimentales la atenuacion real que genera el OCL se

aproxima con el valor tedrico planteado inicialmente.
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Recomendaciones y trabajos futuros

Como recomendacion se plantea el uso de topologias distintas al par diferencial
complementario con el objetivo de que el circuito completo pueda trabajar bajo las
condiciones propuestas por los corners PVTL1, PVT2 y PVT4 y con voltajes de
alimentacion menores a 0.9 V en condiciones nominales.

Como trabajo futuro, se considera analizar la respuesta conjunta del lazo de cancelacion de
offset con la primera etapa g,,, Y la segunda etapa g,,, del amplificador chopper, tomando
en cuenta el uso de moduladores y un lazo de realimentacion que parte de g,,, hacia la
entrada de g,,;. Ademas, mediante un andlisis transitorio y una sefial neuronal de entrada,
se podria visualizar si efectivamente un offset DC es reducido por el OCL.

Tras efectuar una serie de simulaciones del amplificador chopper, se plantea realizar el
layout del circuito, asi como las simulaciones post-layout necesarias para analizar las

capacitancias parasitas del circuito integrado.
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