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Resumen

En el presente trabajo de tesis, se desarrolla el diseno de un amplificador opera-
cional - bloque fundamental en sistemas integrados en chip - en base a dispositivos
de una tecnologia CMOS cuya longitud de canal minima es 0,35 um. El diseno se
orienta al uso del amplificador como buffer de salida en canales de acondiciona-
miento de senales médicas. Con la finalidad de aprovechar al maximo la tension
de alimentaciéon disponible se eligié una etapa de salida del tipo rail to rail. Para
conducir las cargas externas de manera eficiente y minimizando efectos de dis-
torsién de cruce por cero se adopto un esquema clase AB para la operacion de la
etapa de salida.

El procedimiento de diseno propuesto permite analizar conjuntamente especi-
ficaciones de consumo, ruido, ancho de banda y offset de tal forma que para
un conjunto de valores de esas especificaciones, es posible determinar si es po-
sible 0 no alcanzarlas, y en el caso afirmativo, calcular las dimensiones de los
transistores y capacitores y las corrientes de polarizacion. Este procedimiento de
diseno esta basado en el modelo del transistor MOSFET conocido como Advanced
Compact Mosfet (ACM), el cual posee ecuaciones que son validas en todos los
regimenes de inversién del transistor.

De acuerdo con los resultados de simulacion, el circuito alcanza las siguientes es-
pecificaciones en el caso tipico de parametros tecnologicos a 27°C": Margen de fase
de 83° con una carga capacitiva de 50pF, frecuencia de ganancia unitaria 650KHz,
consumo de corriente de 13 A, ruido rms de 67 V. La desviacién estandar del
offset referido a la entrada es de 3mV. El voltaje de alimentacion nominal serd de
3,3V, sin embargo el desempeno del circuito fue comprobado también con una
tension minima de 2,7V.
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Introduccion

Uno de los bloques més utilizados en circuitos integrados es el amplificador ope-
racional. En muchos casos, sobre todo en aplicaciones de instrumentacion, los
amplificadores operacionales estdn conectados a cargas capacitivas y resistivas
elevadas, con lo cual se hace necesario el uso de una etapa de salida. Esta tiene
por objetivo aprovechar eficientemente el rango de tension de salida disponible

sin comprometer la linealidad.

Una de las tendencias actuales en el desarrollo de circuitos es la de hacer dispositi-
vos portatiles de menor tamano, lo cual obliga al disenador a delinear un producto
en torno al bajo consumo de potencia y un uso eficiente de la corriente. El diseno
del amplificador operacional con salida clase AB, basado en el modelo ACM del
transistor, es importante debido a que permite explorar las propiedades del cir-
cuito en todos los niveles de inversién del transistor. Este disefio podra servir de
referencia a futuros disenadores de circuitos dada su modularidad y posibilidad

de integracion en sistemas que requieran bloques de amplificacién.

Dado que existe una necesidad de desarrollar circuitos que consuman eficiente-
mente la corriente eléctrica aprovechando al maximo el reducido rango de voltaje
disponible y sin comprometer otros parametros como ruido y offset, se propone el
diseno de un amplificador operacional clase AB, con base en un modelo del tran-
sistor MOS que permite explorar el circuito en todos los niveles de inversién del
transistor, logrando asi un bloque disponible en el diseno de circuitos integrados

que concilie especificaciones de eficiencia, ruido y offset.
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1 Requerimientos de consumo
en opamps

En este capitulo se presentan una serie de referencias que comprueban el interés
actual en el diseno de sistemas portatiles, principalmente en el area de monitoreo
de senales médicas. Ese gran interés obliga a un cuidadoso diseno de los circuitos
eléctricos contenidos en tales sistemas. En conclusion, mostraremos como esta
tendencia impone requerimientos de bajo consumo de potencia en amplificadores

operacionales.

1.1. Sistemas de bajo consumo portatiles e im-
plantables

El tiempo de diseno de circuitos integrados analdgicos depende fuertemente de
la disponibilidad de una biblioteca de circuitos frecuentemente utilizados. Dado
que el tiempo de diseno estad relacionado con el tiempo que un producto tarda
en llegar al mercado, es de suma importancia disponer de bibliotecas de circuitos
bien caracterizados, robustos, compactos y eficientes en cuanto a consumo de

potencia.

Los avances recientes en la investigacion y desarrollo de tecnologias para circuitos
integrados, asi como la amplia literatura en técnicas de diseno de circuitos, ha
logrado obtener sistemas con capacidades de procesamiento que puedan realizar
operaciones biomédicas complejas como el que encontramos en [4] en donde se
presenta un sistema de recepcién y acondicionamiento de bajo consumo y bajo
ruido portatil aplicado al monitoreo de senales cardiacas y del corazén; a tal nivel
de complejidad llega este sistema que cuenta con 3 canales de entrada para senales

ECG, cuatro canales para las EEG, un ultimo para tomografias épticas difusas
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1.1 Sistemas de bajo consumo portdtiles e implantables 9

y con el fin de optimizar el compromiso de consumo de potencia - bajo ruido y
area dentro del chip se implementan bloques analogicos ajustables como el caso de
amplificadores de ganancia variable y filtros con ajuste de frecuencia de corte. Con
el enfoque correcto estos pueden ser implantables y portatiles con un consumo de
potencia y tamano adecuados. El consumo de potencia en biotecnologia es muy
limitado como mencionamos anteriormente, hablamos de unos cuantos microwatts
(1075 Watts), para ser capaces de operar hasta por 10 afios con una misma

baterfa[5].

La demanda y el interés por desarrollar dispositivos implantables integrados y
sus numerosas aplicaciones biomédicas va en aumento. Publicaciones como las de
Yen [6] donde propone el disefio de un sistema de adquisicién de senales ECG el
cual inicamente consume 390mW y tiene una fuente de alimentacién de 3.3 V, o
la de Martins que propone el diseno de un sistema de adquisicién de senales EEG
[7] donde afronta el problema del ruido intrinseco flicker propio de los transistores
MOSFET logrando un consumo de 500 uA alimentado con una bateria de 9V. Si
buscamos en publicaciones referentes a dispositivos implantables, como el caso de
los marcapasos, encontraremos caracteristicas similares: portabilidad, bajo consu-
mo de potencia (durabilidad) y bajos niveles de alimentacién [8]. Los dispositivos
biomédicos de monitoreo portatiles estan obligados a tener un bajo consumo de
potencia para lograr un 6ptimo tiempo de funcionamiento y con lo rdpido con que
va avanzando la microelectronica, la integraciéon de circuitos integrados de bajo
consumo lo hacen posible, pero el reto de digitalizar senales fisicas del cuerpo con
una buena resolucion frente a tener valores de corriente de polarizacién pequenos
(bajo consumo) incrementan atin mas la dificultad del mismo.[9]. Otro punto im-
portante a resaltar es que al momento de iniciar el disenio de este tipo de sistemas
se deben definir los requerimientos iniciales de los bloques eléctricos, entiéndase
como los rangos de amplitud de las senales de entrada, frecuencias de trabajo,
consumo de corriente, etc; a partir de estos se calcularan parametros de diseno

como dimensiones geométricas y corrientes de polarizacién de los transistores. [9]

Los procesos de fabricacién han ido mejorando para poder implementar transis-
tores con longitudes de canal cada vez menores. Esta reduccion vino acompanada
de una reduccién en la tension de alimentacién por motivos de confiabilidad. La

reduccion de la longitud de canal, sin reduccién de tension de alimentacion, lle-
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1.2 Andalisis y diserio de circuitos integrados analégicos 10

varia a un incremento excesivo del campo eléctrico en el mismo, lo cual podria
causar danos a los transistores. Por otro lado, también es deseable alimentar los
circuitos con tensiones bajas (especialmente en el caso de dispositivos portati-
les con baterfas [10]) porque de esa manera se reduce el consumo de potencia.
Esa reduccién de Vpp torna mas desafiante el diseno de circuitos analdgicos en
tecnologia CMOS. La clasica configuracién cascodo en amplificadores no puede
ser usada si se quiere aprovechar al maximo el rango de tensién disponible. Esto

conlleva al uso de amplificadores multi-etapas y etapas de salida rail to rail [11].

Ademas de la reduccion en la tensién de alimentacion, el escalamiento del tran-
sistor hacia dimensiones sub-micrométricas trae otros efectos como los de canal
corto y modulacion de canal, que junto con los compromisos convencionales como
ganancia DC vs. ancho de banda, potencia vs. velocidad, complican la tarea de

diseno [12].

1.2. Analisis y diseno de circuitos integrados
analégicos

El diseno de circuitos analégicos comienza con el adecuado conocimiento del mo-
delo de los dispositivos a utilizar. En este trabajo se utilizard el modelo conocido
como Advanced Compact Mosfet (ACM). Con base en ese modelo serdn ana-
lizados bloques de frecuente uso, como por ejemplo espejos de corriente, pares

diferenciales, configuraciones cascodo, etc. [13][14].

A partir de los datos del proceso de fabricacion escogido, AMS 0, 35um, y me-
diante simulaciones basadas en el modelo numérico BSIM3v3, seran extraidos los
parametros del modelo ACM lo cual permitira realizar calculos de diseno con el

modelo en mencion.

El siguiente paso sera analizar, mediante el modelo ACM, la estructura comple-
ta del amplificador operacional. Se desarrollardan expresiones que relacionan los
parametros de desempeno del circuito con parametros de disenio. Los parametros
de desempeno son: ganancia, ancho de banda, rango de entrada de modo comtn,
rango de excursion de salida, ruido referido a la entrada, offset referido a la entra-
da, linealidad, consumo de corriente; mientras que los parametros de diseno son:

ancho y largo del canal de cada transistor, corrientes de polarizacion, valores de

Tesis publicada con autorizacién del autor

No olvide citar esta tesis




PONTIFICIA

TESIS PUCP : 22}‘3{'}21"“’

DEL PERU

1.8 Declaracion del marco problemdtico 11

capacitancia y resistencia de los componentes pasivos que sean necesarios.

Luego de realizar los calculos usando la expresiones mencionadas anteriormen-
te, se procedera a verificar el desempeno de circuito mediante simulaciones. Se
utilizara el simulador Spectre de la compania CADENCE. En primer lugar se ve-
rificard la correcta polarizacion de todos los dispositivos considerando las posibles
variaciones de los parametros de proceso. De la misma manera, se verificarda que
el circuito sea estable en cualquier escenario de variaciones de proceso mediante
simulaciones del tipo transitorio, y que inicie normalmente cuando la fuente de ali-
mentacion es encendida. Luego se procederd a realizar el diagrama de mascaras.
En este proceso de elaboracion de layout se tendra especial cuidado en elabo-
rar el circuito de manera robusta ante variaciones locales - internas al chip - de
pardmetros de proceso. Los dispositivos que deben ser idénticos (como el caso de
los transistores de un par diferencial) serdan situados de tal forma que permanez-
can simétricos ante cualquier variacién propia del proceso de fabricacién como

también a los posibles gradientes de temperatura.

1.3. Declaracion del marco problematico

La busqueda por integrar una mayor cantidad de funciones en un mismo chip ha
llevado a la reducciéon de las dimensiones de los transistores por lo que se reduce
la maxima tensiéon de alimentaciéon por motivos de seguridad. Por otro lado la
tendencia al uso de dispositivos portatiles o implantables impone restricciones al
consumo de potencia cada vez mas exigentes. Frente a este escenario, el diseno
de circuitos integrados que aprovechen al maximo la tension de alimentacion
disponible y que consuman eficientemente la corriente eléctrica es practicamente

imprescindible.

En el ambito del diseno de circuitos integrados analdgicos, un bloque ampliamente
utilizado es el amplificador operacional. En el caso que el amplificador sea utiliza-
do para entregar senal en un pin externo del chip, aparece el problema adicional
que en los pines externos existe una capacitancia elevada que puede aumentar
aun mas al momento de conectar una punta de osciloscopio. La etapa de sali-
da del amplificador operacional debe responder a las necesidades anteriormente

mencionadas.
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1.4 Objetivos de la presente Tesis 12

1.4. Objetivos de la presente Tesis
Al inicio del presente trabajo se trazaron los siguientes objetivos:

= Disenar un amplificador operacional adecuado para transmitir senales para
el exterior de un chip, es decir debe soportar cargas resistivas y capacitivas

externas.

= Elaborar el layout del opamp para que quede disponible a una futura im-

plementacion.

= Las caracteristicas del opamp deben ser adecuadas para la amplificacién de
senales ECG. El circuito debe ser disenado para el proceso de fabricacion
AMS 0, 35um, sera alimentado por una tensién que varie entre 2,7V y 3,6V
, con un valor nominal igual a 3,3V . El circuito debe ser capaz de soportar
una carga capacitiva de hasta 50pF y una carga resistiva de hasta 2K¢). La
maxima corriente de entrada y salida debe ser de 100pA en un rango de
tensiones que va desde 0,2V hasta VDD - 0,2V . La desviacién estandar del
offset referido a la entrada debe ser menor a 10mV mientras que el ruido

rms integrado en una banda de [20mHz, 1kHz| debe ser menor a 100uV .

= Proponer un procedimiento de analisis y diseno basado en un modelo del

transistor valido en todos los regimenes de inversion.
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2 Arquitecturas de etapas de
salida en CMOS

En este capitulo se presentan las alternativas actualmente conocidas para la im-
plementacién de etapas de salida de amplificadores operacionales en tecnologia
CMOS. Para un mejor entendimiento de las mismas, el capitulo inicia con una
revision de los principales aspectos del transistor MOSFET que seran necesarios

en el analisis de los circuitos presentados.

2.1. El transistor MOSFET

2.1.1. Modelo del MOSFET para analisis y diseno

El conocimiento de los principios fisicos y eléctricos del transistor MOS es esen-
cial para el diseno de circuitos integrados. Este dispositivo consta de 4 termina-
les: compuerta o gate(G), drenador o drain(D), surtidor o source(S) y cuerpo o
bulk(B). Existen dos tipos de transistores, de canal n o de canal p. Mientras los
dispositivos de canal n conducen con un voltaje compuerta-surtidor positivo, los
de canal p conducen con uno negativo. Los microcircuitos que contienen transis-
tores tanto canal n como canal p son llamados circuitos CMOS, o complementary
MOS. El acronimo MOS significa metal-ozide semiconductor o semiconductor de
metal-6xido, que denota los materiales usados en la compuerta, el aislamiento y
el canal. Sin embargo, la mayoria de tecnologias de fabricacion CMOS utilizan

polisilicio y no metal en las compuertas.

En la Figura 2.1 se muestran la estructura y el simbolo de un transistor MOS de
canal N. De acuerdo a lo mostrado en la Figura 2.1(a), existe simetria entre el

drenador y surtidor. Entre esos dos terminales, en un transistor NMOS, recibe el
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2.1 El transistor MOSFET 14

nombre de surtidor aquel que se encuentra a menor potencial eléctrico.

Body/ l@ °
(Substrate) B
(a) Estructura del NMOSFET [1] (b) Simbolo del NMOSFET

Figura 2.1: Transistor MOS de canal N

En el caso del transistor NMOS, la aplicacién de una tensiéon en la compuerta
genera un campo eléctrico aproximadamente vertical que atrae electrones hacia la
interfaz entre el cuerpo y el éxido de silicio. Esos electrones provienen mayormente
de las regiones de surtidor y drenador, y forman una capa delgada conocida como
canal. Cuando existe una diferencia de potencial entre drenador y surtidor ocurren
dos fendémenos: en primer lugar se produce un desbalance en la concentracion
de electrones a lo largo del canal lo cual provoca una corriente de difusion, y
en segundo lugar aparece un campo eléctrico aproximadamente horizontal que

provoca una corriente de arrastre.

En un transistor PMOS, el sustrato esta compuesto de un material donde abundan
electrones. Sin considerar compuerta y sustrato, el terminal de mayor potencial
recibe el nombre de surtidor y el otro drenador. En este caso el canal estd formado
por “huecos” que provienen mayormente del surtidor y drenador. Los huecos
fluyen del surtidor al drenador, lo cual implica una corriente convencional de

drenador a surtidor.

Al formarse un canal de electrones (como es en el caso del NMOS) debajo del
6xido y sin presencia de corriente (Vy; = V), la concentracién de electrones es la
misma a lo largo de todo el canal. La concentracién de carga eléctrica representada
por @7, viene a ser la carga total de la capa de inversién entre su area (Coulomb

por unidad de area) y también se le conoce como densidad de carga de inversién.

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

se encuentra debajo del canal de electrones y esta formada por iones fijos se le
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2.1 El transistor MOSFET 15

llama regién de agotamiento. La cantidad de carga fija en esta regién depende
del potencial de superficie y de los voltajes de drenador y surtidor. En el caso
del sustrato P (transistor NMOS), en la regiéon de agotamiento, se agotan los
huecos originando que dicha region quede con carga negativa, dada por los iones

de dtomos aceptores[15]. La Figura 2.2 muestra tal efecto.

o ® =

——r— 7=
A | ] P e

;

Figura 2.2: Cargas en el MOSFET [1]

El modelo tradicional del mosfet contempla su operacién en inversion fuerte (Q;

elevado), cuyas ecuaciones de Level 1 se presentan a continuacion:

1

|74

IdN - §KPN(T)(‘/98_V271)2 (21)
1 w

Idp = QKPP(T)(ng—|Vm|)2 (2.2)

Este modelo es simple, pero a la vez inexacto, lo cual dificulta la tarea del di-
senador para calcular ciertos pardmetros como las dimensiones, corrientes y volta-
jes del transistor. Existen otros modelos mas exactos pero a la vez con ecuaciones
muy complejas o pardametros sin un significado fisico de facil comprension. Son
utiles para simulaciones en computadora, pero dificiles de usar a nivel de diseno.
Existe un modelo intermediario, conocido como ACM (Advanced Compact MOS-

FET) el cual esta compuesto por expresiones simples, validas para cualquier nivel
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2.1 El transistor MOSFET 16

de inversion, conservando la carga y la simetria del transistor. Es una poderosa
herramienta para caracterizacion, simulacion y diseno, una mezcla de los modelos
semi-empiricos anteriores con el enfoque fisico propuesto por Maher y Mead en

1987 [16].

La corriente en el modelo ACM tiene dos componentes que son la componente

directa(Ir) y la componente inversa(Ig).[17]

Ip=1Ip—Ip (2.3)

El modelo requiere de un parametro denominado corriente de normalizacion [Ig

definido como:

w

Is = ISH(f) (2.4)

donde W y L son las dimensiones del transistor e Iy es la corriente de normali-

zacion laminar.

1
Lsn = SuCondy” (2.5)

donde 7, es la capacitancia del éxido por unidad de area, n el factor de rampa

y ¢ la tension térmica.

Dividiendo las corrientes Ip, Ir e Ig entre Ig se obtienen las corrientes normali-

zadas:

Ip
v 2.
g (2.6)

. Ir
= — 2.
F =T (2.7)

Ig
= 2 2.
ih= 7o (2.8)

Las ecuaciones de disenio desarrolladas en [18] para el transistor MOS pueden ser

usadas para cualquier nivel de inversion:

En saturacion:
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2.1 El transistor MOSFET 17
Vo=V : .
- = ¢t[\/1+zp—2+ln\/1—|—zp—1] (2.9)
Ip
ip = (2.10)
Isq(*F)

En regién de operacién 6hmica o en saturacion (NMOS):

, . Ip
ip—ig— 1D (2.11)
Ison (%)
@_VSB:@[M—QHH\H—H’F—H (2.12)
N
%_VDB:@[M_HW/H@F—H (2.13)
N

En regién de operacién 6hmica o en saturacion (PMOS):

Y Ip
.\ LoV (2.14)
Isop(YF)
%G%W—VBS:@[M—Z-HH\/H-Z'F—U (2.15)
N
%G%W_VBD:¢t[m—2+ln\/l+ip—1] (2.16)
N

2.1.2. Espejo de corriente

Las versiones mas simples de espejos de corriente NMOS y PMOS estan mostradas

en la Figura 2.3.

La funcién de este circuito es generar una corriente en el transistor de salida (M»)
aproximadamente igual a la corriente que pasa por el transistor de entrada (M),
para esto las dimensiones de ambos transistores deben ser iguales. El transistor
de entrada (M;) esta conectado como diodo, donde la compuerta estd conectada
al drenador. Este tipo de conexion garantiza que, si la corriente de entrada es
mayor que 0, el transistor queda polarizado en saturacién. En el caso de espejo
NMOS (Figura 2.3(a)) se tiene V4 < Vj,,, mientras que en el espejo PMOS (Figura

2.3(b)) se tiene Vy, < |V, lo cual implica saturacion.
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Iin l l'ow vdd
0 0 T
v, v, 5 =l
M, < - M,

L]I

T ||Nlo ollow

(a) Espejo NMOS (b) Espejo PMOS

Figura 2.3: Espejos de corriente simples

A pesar que las dimensiones de ambos transistores sean iguales y que la tension
compuerta-surtidor de ambos sea la misma, las corrientes de entrada y salida no
son exactamente iguales. Esto se debe a dos motivos, el primero esta relaciona-
do con el efecto de modulacién de canal y el segundo con des-emparejamiento
o mismatch de parametros. En el primer caso, la diferencia entre las tensiones
drenador-surtidor de ambos transistores provoca una diferencia entre las corrien-
tes, mientras que en el segundo caso existe una diferencia entre parametros como
Vi, v Kp de ambos transistores lo cual también provoca una diferencia entre las

corrientes.

El error en la copia de corriente debido a descasamiento se puede calcular con la
siguiente expresion:

2
nn¢(V1+ip +1)

W (EER) =

V2AL, 4+ Ars® (2.17)

2.1.3. Par diferencial

En la figura 2.4 se muestra un par diferencial simple NMOS y uno PMOS. Para
un correcto funcionamiento, un complemento necesario de este circuito bésico,
es la carga activa, que puede ser una resistencia o un transistor conectado como
diodo o una fuente de corriente, los cuales se conectan en el drenador de cada
uno de los transistores del par diferencial. En la mayoria de aplicaciones, como
las presentadas en esta tesis, las dimensiones de M1 y M2 deben ser exactamente

iguales.
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M2
vV, o T o v,
v,

- v,
Ib Vin:V1-V2 Ml M2
IOUtZI l-IZ l | | l Vin:VZ'Vl
1 2

— lou=l1712

(a) Par NMOS (b) Par PMOS

Figura 2.4: Par diferencial simple

La funcién de este circuito es generar una diferencia de corriente, entre los transis-
tores M1 y M2, en respuesta a la diferencia de las tensiones de entradas V; y V5; tal
conversion es conocida como transconduccion, y la relacién entre la corriente de
salida y tensién de entrada es conocida como transconductancia cuyas unidades
son Siemens (S = A/V). En este trabajo se consideran las siguientes convencio-
nes en relacién a las Figuras 2.4(a) y 2.4(b): para el par NMOS V;,, =V} — V, ¥
para el par PMOS V,,, = V5 — V4.

En el caso que V; = V5, entonces la corriente que circula por cada transistor

serd la misma e igual a la mitad de la corriente de polarizacién del par diferencial
(Ly)-

Considerando Vi — V5 # 0 se obtendra I — I; # 0, y la carga, formada por las
resistencias o transistores colocados en los drenadores, convertira esa diferencia

de corriente en una diferencia de tensiones[15].

La ecuacién (2.18) define la transconductancia del par. Como se vera més adelan-
te, este parametro juega un papel muy importante a la hora de definir el consumo

de potencia y el ancho de banda del opamp.

Ol o, 1
Imeer = o e _y né (VI +ir + 1)

(2.18)
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2.2. Revision del estado del arte en etapas de
salida

2.2.1. Presentacion del asunto de estudio

Los procesos de fabricacién han ido mejorando para poder implementar transis-
tores con longitudes de canal menores. Esta reduccion de la longitud de canal
vino acompanada de una reduccién en la tension de alimentacion por motivos de
confiabilidad. La reduccién de la longitud de canal - sin reduccion de tension de
alimentacion - llevaria a un incremento excesivo del campo eléctrico en el canal,
lo cual podria causar danos a los transistores. Por otro lado, también es deseable
alimentar los circuitos con tensiones bajas (especialmente en el caso de dispo-
sitivos portétiles con baterias [10]) porque de esa manera se reduce el consumo
de potencia. Esa reduccion de Vpp torna més desafiante el disenio de circuitos
analdgicos en tecnologia CMOS. La clasica configuracién cascodo en amplifica-
dores no puede ser usada si se quiere aprovechar al méaximo el rango de tension
disponible. Esto lleva al uso de amplificadores multi-etapas y etapas de salida ra:l
to rail [11].

Ademas de la reduccion en la tensién de alimentacion, el escalamiento del tran-
sistor hacia dimensiones sub-micrométricas trae otros efectos como los de canal
corto y modulacion de canal, que junto con los compromisos convencionales como
ganancia DC vs. ancho de banda, potencia vs. velocidad, complican la tarea de

diseno [12].

En esta seccién se presentan diversas arquitecturas de etapas de salida en ampli-

ficadores operacionales con consumo de potencia controlado.

2.2.2. Estado de la investigacion

Entre la configuraciones posibles para etapas de salida de amplificadores opera-
cionales CMOS, la que aprovecha al maximo el rango de voltaje es la “surtidor

comun”, representada en la Figura 2.5.a.

Para un uso eficiente de la corriente, el circuito debe operar de la siguiente manera:

cuando el amplificador es forzado a entregar corriente a una carga, la corriente
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o—— oV o——oVop
Vinl o——||: Ml Vinl o———||: Ml
oV, VoD v,
Vinz o——|[ |\/|2 Vin2 o———|[ |\/|2
o °Vg o— °Vg

€ (b)

Figura 2.5: Configuracion “surtidor comuin”

del transistor PMOS (I,,s,) debe aumentar y la corriente del transistor NMOS
(Ipun) debe disminuir; cuando el amplificador es forzado a absorber corriente de
una carga, la corriente I,,; debe aumentar y la corriente I,,,, debe disminuir.
Ese tipo de operacién es caracteristica de las etapas de salida clases B y AB. Una
forma de obtener ese comportamiento es fijar la diferencia entre las tensiones
de las puertas de ambos transistores, lo cual es representado en la Figura 2.5.b
mediante la presencia de la fuente de voltaje V,;, [2]. A partir de esa figura, puede

demostrarse la siguiente relacién:

VIpush + /I = 2 - /1, (2.19)

donde I, es la corriente que pasa por ambos transistores cuando el circuito no
entrega ni absorbe corriente de la carga (I,,; = 0). De acuerdo con esa relacion,

cuanto mayor es una de las corrientes Ip,s, € Ip,;, menor es la otra.

La diferencia entre un circuito clase B y uno clase AB, es que en el segundo caso
existe un control de la minima corriente que pasa por cada uno de los transistores.
La falta de este tipo de control lleva a un problema conocido como crossover
distortion. Para obtener un control de la corriente minima, es necesario agregar
un circuito al mostrado en la Figura 2.5.b que limite el minimo valor de V,5 y el

maximo valor de V.

Una implementacién de una etapa de salida en surtidor comun clase AB esta re-

presentada en la Figura 2.6 [2]. Esa implementacion fue reportada por primera
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vez en 1986[19].

Vad
1

®b3 M14 Mltl_}—,—{ |:J|v|9 d)bl M2
i |—|_M13 |—|_M3

M7

,—TM17
M18 @b“ lej_}—‘—{ |:|M10 M6 @bz
L

JTI

Figura 2.6: Etapa de salida rail-to-rail con proalimentacion clase AB y
transistores de acople, polarizados por una fuente de corriente flotante [2].

En la Figura 2.6, la fuente de corriente flotante, compuesta por M12 y M16 provee
la corriente de polarizacion para el control AB. Dado que el control AB y la fuente
de corriente flotante tienen la misma estructura, cualquier dependencia de voltaje
de alimentacion del circuito AB es compensada por la fuente de corriente flotante
[2]. Como en el control AB, la corriente de polarizacién esta determinada por 2
lazos: M11-M14 y M15-M18. Para compensar el efecto cuerpo, se polarizan M15,
M18, M11 y M14 con los mismos voltajes Compuerta-Surtidor(V,), por lo que
M16- M17 y M12-M13 pueden considerarse como espejos de corriente.

La idea de usar eficientemente la corriente en amplificadores operacionales, ha
continuado siendo objeto de estudio en los anos recientes. Por ejemplo este ano
fue reportada la aplicacion de la operacién clase AB en un amplificador folded

cascode [3].

En la Figura 2.7 se representa un amplificador folded cascode completamente dife-
rencial, aqui las corrientes de los transistores M3, M4, M9 y M10 son constantes
y por tanto no existe un uso eficiente de la corriente. Con el fin de obtener slew
rate simétrico, la corriente de los transistores M3 y M4 suelen fijarse en el mismo
valor de la corriente de polarizacién del par diferencial (2 - I;,). Las corrientes de

salida dependen de las corrientes de las ramas del par diferencial. Para un uso
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Vdd
Vb4
Ve e[ M v,
b 11 4
b, %1 g
Vin.
M |_O |n+o_| M1 M2 |—o in O—| "
8
Vout- Vb Vb3 Vout+
Vio lb Y
Ms e [,
I .|
M, M,
chfb chfb

Figura 2.7: Amplificador folded cascode completamente diferencial

eficiente de la corriente, es deseable que las corrientes de esos transistores varien

en funcién de la corriente requerida por la carga externa.

Vdd
T

Miop I__n| I:Mlo
_Msb Vel EMS

Vb3 Vout+

M9:”__”:
v 'V'?:”(Q;_”:

wJ
Ms : ‘—| Mg,

Vemi
Cm%—|5|vfc MjEI

Figura 2.8: Amplificador operacional clase AB de una etapa para circuitos
SC(switched capacitor) [3]

| Vemto
| My Mac |_ocm

El diseno de la Figura 2.8 alcanza un alto slew-rate, ancho de banda y ganancia
DC cambiando las fuentes de corriente NMOS y PMOS por un cascodo doblado
(folded cascode) y usando un seguidor de voltaje doblado para realizar el control
AB. Puede ser usado en circuitos switched capacitor para alta resolucién y rapida

estabilizacién, cuando se tienen cargas de elevado valor capacitivo [3].

El circuito de la Figura 2.9 es un amplificador auto-polarizado con 2 etapas,
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completamente diferencial. La compensacién se realiza mediante el cascodo Mi-

ller, con condensadores de compensacion conectados a nodos surtidores de baja

impedancia[11].

CMFB,

- chln

Figura 2.9: Amplificador CMOS con alta eficiencia de 2 etapas completamente
diferencial auto-polarizado basado en inversores
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3 Planteamientos para el
diseno del opamp

En este capitulo se presenta el andlisis del amplificador operacional y se resumen
las ecuaciones que relacionan los parametros de disenio con las especificaciones.

En la Figura 3.1 se muestra un diagrama simplificado del opamp.

Vad
T

lelsj by E‘Mﬂlbm N I—Elvlz
M14 |s—][m15 |_L|:M3

Ib D Vcp g

‘|1| —LcwllIEM1
INNO_H-:II\F—MAE“_IONP ’ sl | Vout

T CM2 ||:M5

M12:||—?(1||:M13 I_TEW
Mlo:“—vg,;H:Mll I—TIZMG (1) o/

L

Figura 3.1: Diagrama simplificado del amplificador operacional

Se observan la etapa de amplificacién y la etapa de salida. La etapa de amplifi-
cacién consiste de un par diferencial (MA y MB) y una estructura folded cascode
(M10 a M17). La etapa de salida estd formada por los transistores de salida (M1
y M5) y la estructura que realiza el control clase AB (M2 a M4 y M6 a M8). El
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diagrama muestra tres fuentes de corriente de valores Ib, Ib/4 e Ib/4, sin embargo
se trata solo de una simplificacién para entender mejor el funcionamiento, pues
en realidad esas corrientes son copiadas mediante espejos de corriente de una
fuente de referencia externa al opamp cuyo andlisis escapa a los objetivos de esta
tesis. Similarmente, se observa los terminales Ven, Vbn y Vep, sobre los cuales es
importante resaltar que no se trata de terminales del opamp donde se aplicaran
voltajes externamente, por el contrario, representan las conexiones hacia las com-
puertas de otros transistores internos del opamp. Esas conexiones permiten que
M10 y M11 copien una corriente de referencia igual a Ib, y permiten también
polarizar los transistores cascodo M12, M13, M14 y M15. Un diagrama completo

del opamp es mostrado en la Figura 4.1 del capitulo 4.

3.1. Analisis de pequena senal

A continuacién se analiza el funcionamiento del circuito en pequena senal. Sean
Vine v Vinn los voltajes aplicados en las entradas INP e INN respectivamente,

entonces se puede escribir:

,UZ'IL

‘/[Np = VcM—i‘? (31)
Vin

ViNn = VCM—7 (3.2)

donde Vs es la tension de modo comun y v, es la tension diferencial. Tal co-
mo es demostrado en [20] la corriente que pasa por el transistor MA (ver Figura
3.1) es % — gMypa, - “* y la corriente que pasa por MB es % + gMypqr - %5, donde
gMypar €s la transconductancia de cualquiera de los transistores MA o MB, que son
idénticos. Para llegar a esas relaciones es necesario suponer que el circuito opera
linealmente, lo cual en la practica es una buena aproximacion cuando el amplifi-
cador esta realimentado, pues en ese caso la entrada diferencial es suficientemente

pequena (en el orden de los mV).

En el circuito de la Figura 3.1 los transistores M10 y M11 copian una corriente
de valor I, actuando entonces como fuentes de corriente. La corriente que pasa
por el transistor M13 es igual a la diferencia entre las corrientes de M11 y MA, o
sea % + gMpar -+ %2+ Eso quiere decir que en relacion a las condiciones de reposo, la

corriente de M13 aumenta en gm,,, - “&* cuando se aplica una entrada diferencial
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V. Similarmente, la corriente que pasa por el transistor M12 disminuye en gn,q, -

“7" Esas variaciones de corriente son convertidas en variaciones de tension en los

nodos A y B del circuito. Este breve analisis puede formalizarse a través del

modelo de la Figura 3.2, conocido como modelo de pequena senal.

gmpa,.vinIZ

gmpar.vinlz

Rg —=0Cs é gm.Vg
CMm1
|
[

Figura 3.2: Modelo de pequena senal del opamp

Con base en este modelo se obtienen las siguientes expresiones para frecuencia de

ganancia unitaria (Fygp), margen de fase (PM), frecuencia del polo dominante

(Fp1), frecuencia del polo limitante (Fp3) y frecuencia del cero (F):

FOdB

PM

E

pl

F

p2

F,

gmpar
27TCM

F
90? — arctan( ;?B

FOdB>
E

p2

) — arctan(

1
27TR1 RQCM
gMout
27TCL
Moyt
27TCM

(3.3)
(3.4)
(3.5)
(3.6)

(3.7)

donde Cyy = CM1 + CM2, Ry = Ra//Rp y gMmew = gmi + gms. A partir

de especificaciones de ancho de banda y margen de fase, estas ecuaciones seran

usadas en el capitulo 4 para obtener los valores de gmpar, 9Mour Y Cas-
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3.2. Analisis de ruido

De acuerdo a lo visto en la primera seccién del capitulo 2, la densidad espectral

de potencia de la corriente de ruido de un transistor MOSFET es:

E B Kprgm? S8KgTgm
Af  C,,WLf 3

(3.8)

donde el primer término corresponde al ruido flickery el segundo al ruido térmico.
También se vio que el ruido puede representarse con una fuente conectada en la

compuerta del transistor: | g

% i

A—f g A—f (3.9)
Tomando como base lo demostrado en [21], los principales contribuyentes al ruido
en el opamp de la Figura 3.1 son los transistores MA, MB, M10, M11, M16 y M17.
Para una mejor comprensién del efecto del ruido en las senales procesadas por
el opamp es conveniente referir el ruido a la entrada ([20]). Referir a la entrada

significa calcular el ruido que se deberia aplicar en la entrada de un opamp ideal

que no genera ruido, para obtener a la salida el ruido generado por el opamp real.

Para el opamp de la Figura 3.1 el ruido referido a la entrada expresado en términos

de la densidad espectral de potencia de voltaje de ruido, es:

2 2
= 7 Mp; 9Mioad
2 - 2 g as 2 2
Vi, =2 |2 F < ) Le R S ( ) v (3.10)
ni npar nbias nload
B gmpar gmpar
2 2 2 - ' '
donde V5.5 Vrpias Y Unioaq SON las densidades espectrales de potencia del ruido

referido a la compuerta de los transistores MA, M11 y M17 respectivamente.
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3.3. Analisis de Mismatch

En esta seccion se presentan expresiones que permiten calcular la desviacion

estandar del offset referido a la entrada.

Tal como fue mencionado en la primera seccién del capitulo 2, los pares diferen-
ciales y los espejos de corriente presentan desviaciones estadisticas de la tension
puerta-surtidor y de la corriente de drenador respectivamente. Para el caso del

par diferencial se obtuvo la siguiente expresién:

2 - 2 [D y UAISH 2
(0avs)” = Oav, + (3.11)

9mg [SH

y para el espejo de corriente se tiene:

2 2 2
OAIp 9mg 2 OAIsy
— === o + [ —== 3.12
(ID> <]D) Avig (ISH) (3:12)

ese error de la corriente de un espejo de corriente puede referirse a la compuerta

de cada transistor mediante la siguiente expresion:

o ("“DY (3.13)

am

Aplicando esas ecuaciones al opamp de la Figura 3.1 se llega a la siguiente expre-

sion para la desviacion estandar del offset referido a la entrada:

2
9Mioad
‘7\2/05 =2 (UQAVGPM + ( ) UZAchoad) (3.14)

9Mpar
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3.4. Analisis de gran senal

3.4.1. Linealidad de la etapa de salida

De acuerdo con lo mencionado en [2], con el objetivo de minimizar la no lineali-

dades introducidas por la etapa de salida, debe cumplirse la relacion:

Byt = Bus (3.15)

es decir los factores 8 de los transistores de la etapa de salida deben ser iguales.
Esa relacién puede ser demostrada siguiendo un procedimiento similar al presen-
tado en [22], donde se aplica el modelo Level 1 del transistor MOSFET a una
etapa de salida formada por transistores conectados en configuracion drenador

comun.

Como aporte de esta tesis, a continuacion se presenta una condicién para mini-
mizar las no linealidades, basada en el modelo ACM del transistor MOSFET. La
ventaja de usar ese modelo es que el resultado obtenido es valido en cualquier
régimen de operacién del transistor en contraste con la demostraciéon menciona-
da anteriormente que es valida solo cuando el transistor opera en régimen de

inversién fuerte.

Dada una pequena variacién de voltaje AV = x en las compuertas de los tran-

sistores M1 y M5 se cumplen las siguientes ecuaciones:

VDD_(VG1:L+x)—|thI — ¢ [VIiFirr—2+W(VTFipp—1)]
P
= ¢ [VI+iry —2+In(vV1+ipy —1)]

Vg5q +x—Vin

ny

Como se quiere encontrar una relacién que minimice la componentes no lineales
de la funcién I, (z), es conveniente observar las componentes de segundo orden
que son las principales no linealidades. Para eso se obtienen los coeficientes de las

componentes de segundo orden de la siguientes aproximaciones de Taylor:

’in = Z'qu+APZL‘+BpZL‘2... (316)
PN = iFNq+AN.T+BN£I,’2... (317)
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donde:
B Firp = L (3.18)
P = = - = .
dx? ipp=irpq n%ﬂﬁ% VA 1+ LFPq
d*ipN 2 1
By — S R (3.19)
dSL’2 iIFN=IFNg n%\[‘b? \ 1 + ZFNq

y teniendo en cuenta que I, = Isp - tpp — I[gn - 1pN, la componente de segundo
grado de I, (x) es Isp - Bp — Ign - By, por lo tanto la condicién para anular

componentes de segundo orden es:

2Isp \ 1 - 219N . 1 (3.20)
n%h o7 V1+irpg nargs 1+ ipng
Si se asume np ~ ny la condicién se simplifica a:
Isp = Isn (3.21)

3.4.2. Corriente de reposo de la etapa de salida

Una propiedad importante del tipo de control elegido para la etapa de salida
es que permite que la corriente de reposo quede definida en un funcién de una
corriente de referencia externa y no depende de pardmetros de proceso ni de
la tension de alimentacién, a no ser por la propia dependencia de la corriente
externa en esos parametros. Para ello serd necesario respetar algunas relaciones
entre las dimensiones y corrientes de los transistores de ese circuito de control.
La demostracién de esas relaciones es presentada en las referencias con base en
el modelo Level 1. Como aporte de la presente tesis, se presenta aqui una anélisis

con base en el modelo ACM.

Usando nuevamente como referencia la Figura 3.1, la caida de voltaje desde el la

compuerta de M8 hasta tierra siguiendo dos caminos:

Vass +Vass = Vasr + Vase
= Vas— Vs +Vas = Var — Ver + Vs (3.22)
NG F (ips) + (ny — 1)Vss + nndeF(ips) = nn¢iF(ipr) + (ny — 1)Ver + nn e F (ipg)

donde se observa que para eliminar la dependencia del efecto cuerpo es necesario
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que Vsg = V7. Considerando eso en la ecuacién 3.22 se obtiene Vs = Vigg v por

lo tanto:

=15 = 1IFg (324)
Io L4
~ - - 2
= S S (3.25)
Sy = (3.26)
Ty o 455 ‘

3.4.3. Relacion entre corrientes Ip, In e Ig

En [2] se presenta una relacién entre las corrientes de reposo (Ig), la corriente del

transistor M1 (Ip) y la corriente del transistor M5 (I ) la cual se repite aqui como

referencia.
2 2
<\/E — a@) + (\/E -« IQ> =2(a —1)%Iy (3.27)
donde:
=1+ % (3.28)
o= S, )
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4 Diseno del amplificador

operacional con etapa de
salida clase AB

4.1. Calculo de los parametros de diseno

En la Figura 4.1 se muestra el diagrama esquemaético del amplificador opera-
cional, el cual fue elaborado utilizando la herramienta Composer Schematic de
CADENCE. Ademas de la etapa de entrada diferencial, y la etapa de salida con
control clase AB, también se encuentran presentes los espejos de corriente que
establecen la polarizacién del circuito. Al lado de cada transistor se muestran el
identificador del dispositivo, el nombre del modelo y los pardametros geométricos.
Por ejemplo, al lado del transistor cuyo identificador es MN6 se observa el nom-
bre de modelo, modn, el ancho del canal wtot = 0,5um y la longitud de canal
[ = 4pum. En la mayoria de dispositivos mostrados en ese esquematico, se emplea
notacion vectorial para indicar la conexion en paralelo de varios transistores. Por
ejemplo, el dispositivo MN5< 3 : 0 > consiste de la asociaciéon en paralelo de 4
transistores, cada uno de wtot = 0,5um e [ = 0, 5um, lo cual equivale, en térmi-
nos de corriente, a un unico transistore de wtot = 4um e [ = 0, 5pum. La division
de un tnico transistor, en varios transistores en paralelo facilita la elaboracién de

estructuras de layout adecuadas para minimizar efectos de mismatch [30].

En los parrafos siguientes de este capitulo se presenta el procedimiento seguido
para calcular las dimensiones de los transistores y sus corrientes de polarizacion.

Ese procedimiento esta basado en las ecuaciones obtenidas en el capitulo 3.
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Figura 4.1: Esquematico del amplificador operacional, elaborado con la herramienta Composer Schematic de Cadence
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4.1 Cadlculo de los pardmetros de diserio 35

El consumo de potencia del circuito debe ser comparable al consumo de circuitos
similares presentados en las referencias. Entre los articulos revisados, el menor
consumo es de 60uWW [28]. Para un voltaje de alimentaciéon nominal de 3,3V la
corriente total no debe ser mayor a 60uWW /3,3 = 18 A. Para obtener una mejora
apreciable en relacion a ese valor, se eligio 9uA como el limite superior para este

diseno.

Observando el diagrama esquematico de la Figura 4.1 y con base en el andlisis
presentado en el capitulo anterior, se deduce que si la corriente de polarizacion
aplicada al par diferencial es Ib el consumo total serd 23/b/4. Entonces, imponien-
do la condicién 237b/4 < 9uA se obtiene Ib < 1,56uA, por lo cual se escogi6 el
valor de Ib = 1,5pA.

Tal como fue visto en el capitulo 2, el offset debido al par diferencial depende del
area de los dispositivos y de la relacion gm/Id. Ese pardmetro conocido como
eficiencia de transconductancia dificilmente llega a tener valores mayores a 25,

por limitaciones tecnoldgicas. Para este diseno se escogié el valor de 20.

9Mpar -1
= = 20V
P ol
1,5puA
= gMpar = 20 Idyer = 20 28
= gMyper = 1548 (4.1)

Usando la ecuacion 2.18, la cual se repite a continuacion, se calcula el pardmetro

ir para los transistores del par diferencial:

 21dy, 1
T =
15— Lopd 1
np ¢t /14 ipper + 1
irpr = 1,25 (4.2)
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Con ese valor conocido, se calcula el factor de forma del par diferencial:

(5. - i
L par [SHP 'l'Fpar

N w 0,75 A

L)  40nA1,25

w

A = 1 4.
“(7), - o

Elegimos L = 4um y por consiguiente W = 60um, el cual es dividido en 4 transis-

tores iguales de W/L = 15/4 cada uno por las razones explicadas anteriormente.

A partir de la especificaciéon de ancho de banda GBW > 500 kHz, se obtiene el

valor del condensador de compensacién mediante la siguiente ecuacién:

gMpayr
B . —
GEW 47 C,
15 uS
= Ce < 1500k
=C. < 2,38pF (4.4)

En el proceso de fabricacién adoptado, la capacitancia por unidad de area de
un capacitor del tipo CPOLY, es de 0,86 fA/uA?, por tanto un condensador de
50umx50um tiene 2,17 pF, lo cual satisface el requirimiento (4.4).

Para los transistores de salida, se tiene en cuenta la relacion:

Imouwt _ 3GBW —5 grows = 471, 2308
27TCL

Como Gmout = Gmoutp + Gmoutn €Ntonces tanto el transistor MP21 y el MN18 deben
tener transconductancias de aproximadamente 235u.5. Por lo visto anteriormente
en consideraciones de layout, este transistor debe estar formado por 8 transistores
iguales al transistor MP15. Cada transistor de MP21 debe tener aproximadamen-
te 30uS de transconductancia. Aplicando las ecuacién 2.18 podemos hallar las

dimensiones de MP21 y MN18:

W w
(f)n—1,06~1y (f)p—?’

En consecuencia las dimensiones deben ser las mismas para MP21 y MP15, asi co-

mo para el par de transistores MN18 y MN13.
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Para la carga activa formada por los transistores MP2, MP3, MP4 y MP5 en
configuracion de espejo de corriente wideswing, aplicamos la ecuacién 2.17 para
un error menor a 1%, de la cual se obtiene un drea total de casi 80um?. Simu-
lando este valor en los valores de W = 20um y L = 4um, se pudo apreciar que
era un area bastante extensa en comparacion a los otros bloques. Estas dimensio-
nes cumplian con las especificaciones iniciales de ruido y offset, por lo cual podia
reducirse su tamano. Calculando nuevamente la ecuacion 2.17 se llega a la conclu-
si6n de que se puede reducir el drea hasta 6m? sin salirse de las especificaciones

requeridas.
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Cuadro 4.1: Transistores tipo p del opamp con sus respectivas dimensiones y

multiplicador
Transistor | W(um) L(um) | Multiplicador
MPO 15 4 4
MP1 15 4 4
MP2 0.75 4 2
MP3 0.75 0.5 2
MP4 0.75 0.5 2
MP5 0.75 4 2
MP6 0.75 0.5 4
MP7 0.75 4 4
MP8 0.75 4 4
MP9 0.75 0.5 4
MP10 0.75 0.5 4
MP11 0.75 4 4
MP12 0.75 4 4
MP13 0.75 0.5 4
MP14 1 5 1
MP15 3 1 1
MP17 3 1 1
MP18 3 1 1
MP19 0.75 4 1
MP20 0.75 0.5 1
MP21 3 1 8
MP22 15 0.5 4

Cuadro 4.2: Transistores tipo n del opamp con sus respectivas dimensiones y

multiplicador
Transistor W(um) L(um) Multiplicador|
MNO 0.5 4 4
MNA1 0.5 4 4
MN2 0.5 0.5 2
MN3 0.5 0.5 2
MN4 0.5 4 4
MN5 0.5 0.5 4
MN6 0.5 4 1
MN7 0.5 0.5 2
MNS8 0.5 4 2
MN9 0.5 4 2
MN10 0.5 0.5 2
MN11 0.5 0.5 2
MN12 0.5 4 2
MN13 1 1 1
MN14 1 1 1
MN15 1 1 1
MN16 0.5 0.5 1
MN17 0.5 4 1
MN138 1 1 8
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4.2. Elaboracién del layout

Con el fin de facilitar la elaboracion del layout, se divide el opamp en sus bloques
basicos: polarizacién, entrada diferencial y etapa de salida. En cada etapa, se
agrupan algunos transistores con la finalidad de evitar fallas por mismatch y
asi evitar el offset y minimizar el error de copia en los transistores de los espejos de
corriente, los cuales son susceptibles a fallas debido a gradientes de temperatura,
como se menciond en la seccién de andlisis de ruido. Al agrupar transistores
directamente relacionados por espejos y también en el caso del par diferencial y
los transistores de salida, se utiliza la técnica de centroide comun, que consiste
en colocar los transistores fisicamente proximos y lo mas cercanos posible, con un
anillo de guarda en cada grupo para aislarlo del ruido y efectos de temperatura,
asi como hacer el layout lo mas simétrico posible para minimizar los efectos de

gradientes de temperatura.

Asimismo, las siguientes reglas de disenio ayudan a elaborar el layout:

= Surtidores del lado derecho del transistor

» Drenadores del lado izquierdo del transistor
= Rutas verticales con Metall y Metal3

= Rutas horizontales con Metal2 y Metal4

= Contactos de a dos, para minimizar la posibilidad de un contacto mal fa-

bricado

= Transistores de un mismo centroide comun lo mas cercanos y simétricos

posible.
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Figura 4.2: Division en sub-bloques con el fin de facilitar la elaboracién del
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Figura 4.4: Layout del Bloque de polarizacién

El criterio para agrupar los transistores de la etapa de polarizacién es bésicamente

agrupar aquellos transistores por donde se tenga que copiar la misma corriente.

Los transistores de la entrada diferencial se agrupan para minimizar el mismatch.

Tesis publicada con autorizacién del autor

No olvide citar esta tesis




PONTIFICIA

TESIS PUCP : g:_:_\gsnsmnn

LICA
DEL PERU

4.2 FElaboracion del layout 41

vooA I

M > i T8>
i A
o7 M 85%a> o=
K Zé}; i
).m 1y
weisg ..E“’*’r:ﬁm
2
o
g

0=l §1<a> e W ne

¢ |

B3

B

INN — —@ NP

ouTP

o JE yoa<o> P g, e ]
3 [ 2 u (a2 e
50 o
| |

vssa

Figura 4.5: Bloque de entrada diferencial

Si nombramos los transistores de la entrada INN como ”"A” y la entrada INP
como "B”, la disposicién para centroide comun usada es ABBA y ABBA, en filas
diferentes. El transistor MP22 se usa como dummy para atenuar los efectos del
proceso de fabricacién. El transistor MP22 se usa debido a que los transistores
que se encuentran a los extremos en el layout Tienen diferentes condiciones por

estar en el borde exterior.

Caso especial forman los transistores de la etapa de salida como se plantea en
[2]. El transistor de salida MP18 debe estar muy cerca al transistor de polariza-
cién MP17 para minimizar mismatch. En este caso, el centroide comiin se forma
rodeando a MP18 con MP17 formando un arreglo cuadrangular en el cual MP17

ocupa el centro y los transistores que forman MP18 se colocan en los alrededores.
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Figura 4.6: Layout del Bloque de amplificacién

4.3. Resultados de Simulacion

Al utilizar la herramienta CADENCE y cualquier otro CAD, debe utilizarse un
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Figura 4.7: Bloque de salida
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Figura 4.8: Layout del Bloque de salida

las variables necesarias y a la vez realizar simulaciones de AC, transitorios, ruido,

ete.

Durante la fabricaciéon, tanto la velocidad y la robustez de los transistores varian.
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Para poder tomar esto en cuenta, los fabricantes proveen a los disenadores de
modelos para simular estas esquinas de proceso, las cuales son de ayuda para

verificar la robustez del diseno. Las esquinas provistas con ams035 son:

» cmostm (CMOS typical mode):Valores tipicos de transistor MOS.

= cmoswp (CMOS worst case power):Los transistores son mas réapidos y con-

sumen mas potencia de lo normal.

= cmosws (CMOS worst case speed):Los transistores son mas lentos y débiles

que lo normal.

= cmoswo (CMOS worst case one):Los pmos son més lentos y los nmos mas

rapidos que lo normal.

» cmoswz (CMOS worst case zero):Los nmos son més lentos y los pmos més

rapidos que lo normal.

Otro parametro importante en el transistor MOS es la temperatura, a mayor
temperatura, el transistor es mas lento y a temperaturas razonablemente bajas,
el transistor es mas rapido. Se evaluaron las temperaturas de 0°C, 27°C y 70°C,

variando el voltaje de alimentacién entre 2.7V y 3.3V.

DDA <

vdd

Vg vz #— INP )
vdc=vd vdc=vcm Opa]D?LéDLLHS ouT
& NN

ouT

idc=Ib

gnd

Figura 4.9: Testbench para simulacién del opamp

El analisis Montecarlo para la variacién del voltaje de Offset referido a la entrada
por mismatch se muestra en la Figura 4.10. La media es p = 370V, y la des-
viacién estandar es de o = 3mV. El 99% de los chips fabricados tendra offset

referido a la entrada menor a 3mV.
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Figura 4.10: Offset Referido a la entrada (p = 370uV, 0 = 3mV)
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Figura 4.11: Margen de Fase (u = 84°, 0 = 1,16°)

Los resultados del analisis Montecarlo para el margen de fase evidencian que,
simulando variaciones de mismatch, la media del margen de fase es de 84° con
una desviacion estandar de 1.16°. Esto cumple con la especificacién inicial de

margen de fase mayor que 70°, en todos los casos.

El menor valor de margen de fase fue 58.46° en el modelo worst case one con

temperatura 70°C y con VDD 2.7V. El valor en condiciones tipicas fue de 83.56°,
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Cuadro 4.3: Valores de simulacion de Margen de Fase

Margen de T=0°C T=27°C T=70°C
fase(Gradog) VDD VDD VDD
2.7 3.3 2.7 3.3 2.7 3.3
tm 83.54 83.76 83.35 83.56 82.41 82.65
ws 83.29 83.5 83.11 83.32 82.38 82.6
wp 82.94 83.2 80.44 80.87 62.78 63.62
wo 81.78 82.08 75.37 75.97 58.46 58.95
wz 83.41 83.67 83.04 83.3 76.22 76.83

dentro de especificaciones.
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Figura 4.12: Margen de Ganancia (u = 9,2dB, 0 = 1,2dB)

En la imagen 4.12 se muestra la simulaciéon de Montecarlo para margen de ga-
nancia. La media es de p = 9,2dB y la desviacién estandar de 0 = 1,2dB. Esto
concuerda con los criterios de estabilidad en sistemas de control, ya que el margen

de ganancia mostrado es positivo y mayor a 6dB.

Cuadro 4.4: Valores de simulaciéon de Margen de Ganancia

Maraen de T=0°C T=27°C T=70°C
ga nagcia(dB) DD vDO vbb
2.7 3.3 2.7 3.3 2.7 3.3
tm 8.39 8.45 8.49 8.54 9.62 9.64
ws 7.55 7.49 7.53 7.55 8.3 8.38
wp 10.53 10.55 12.96 12.93 18.83 18.94
wo 10.53 10.57 14.64 14.71 17.87 18.03
wz 8.59 8.58 8.92 8.9 15.03 14.96

El menor valor de margen de ganancia fue 7.49dB en el modelo worst case speed
con temperatura de 0°C y con VDD 3.3V. El valor en condiciones tipicas fue de

8.54dB.
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Figura 4.13: Frecuencia de ganancia unitaria (u = 604K Hz, 0 = 48K Hz)

La frecuencia de ganancia unitaria o producto de ganancia por ancho de banda

tiene como media 604kHz y desviacién estandar de 48kHz.

Cuadro 4.5: Valores de simulaciéon de Producto de Ganancia por Ancho de

Banda
Producto de T=0°C T=27°C T=70°C
ganancia por VDD VDD VDD
ancho de

banda(kHz) 2.7 3.3 2.7 3.3 2.7 3.3
tm 691.5 691.9 658.6 658.7 608.4 608.4
ws 657.9 666 629 633.5 583.5 585.3
wp 726.7 726.9 690.1 690.5 582.1 585.9
wo 668.8 673.9 629.6 633.3 520.3 523.6
wz 717.9 717.8 683.8 683.6 616.1 617.4

El menor valor de frecuencia unitaria fue 520.3kHz en el modelo worst case one
con temperatura 70°C y con VDD 2.7V. El valor en condiciones tipicas fue de

658.7kHz, dentro de especificaciones técnicas en ambos casos.
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Figura 4.14: Ruido RMS (u = 67uV, 0 = 1,27uV)

El andlisis de Montecarlo para variaciones por mismatch en ruido RMS arroja
una media de u = 67uV y desviacién estandar de o = 1,27uV. Se cumple la
especificacién de ruido, puesto que en 99 % de los casos el ruido serd menor que
67uV.

Cuadro 4.6: Valores de simulacién de Ruido RMS

T=0°C T=27°C T=70°C
Ruido RMS(uV) VDD vDD vDD
2.7 3.3 2.7 3.3 2.7 3.3
tm 62.1 61.97 67.13 66.99 75.74 75.57
ws 65.2 64.63 70.62 70.19 79.96 79.43
wp 59.78 59.67 64.91 64.74 77.49 7712
wo 64.65 64.22 715 71.07 85.63 85.36
wz 60.09 59.96 65.08 64.94 75.4 75.04

El mayor valor de ruido se da en el modelo cmoswo, con 85,361V en una banda

de 0 a 1kHz. El valor en condiciones tipicas fue de 66,99V .

Cuadro 4.7: Valores de simulacion de Corriente quiescent

Corriente T=0°C T=27°C T=70°C
estatica o VDD VDD VDD
quiescent(uA) 2.7 3.3 2.7 3.3 2.7 3.3

tm 3.135 3.250 3.148 3.256 3.166 3.266
ws 3.039 3.165 3.062 3.172 3.089 3.182
wp 3.285 3.428 3.297 3.433 3.318 3.445
wo 3.145 3.268 3.164 3.273 3.193 3.287
wz 3.182 3.322 3.195 3.329 3.215 3.339
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Los peores casos de corriente quiescent se observan al simular el modelo cmoswp,

con temperatura de 70°C.

Cuadro 4.8: Valores de simulaciéon de Ganancia DC

Gananca Voo Voo Voo

DC(dB) 27 33 2.7 33 27 33
tm 116.3 116.4 115.9 115.9 114.9 115
ws 116 116.1 115.6 1157 114.9 114.9
wp 115.5 115.8 111.6 1125 97.17 98.29
wo 114.6 115 108 109 95.73 96.74
wz 116.7 116.7 116.2 116.3 113.7 114.1

Las ganancias DC maés bajas se observan a 70°C en el modelo cmoswo, debido a
que este modelo afecta a los transistores que fijan los valores de ganancia en las

diferentes etapas del opamp.

Cuadro 4.9: Valores de simulacién de Frecuencia a 180°

—— T=0°C T=27°C T=70°C
" VDD VDD VDD
a 180°(MHz) 2.7 3.3 2.7 3.3 2.7 33
tm 3.86 3.95 3.64 372 3.31 3.38
ws 3.45 3.53 3.25 3.32 2.97 3.02
wp 4.33 4.43 3.94 4.04 2.68 275
wo 3.62 37 311 3.19 2.11 2.15
wz 4.04 414 3.81 3.89 3.34 3.42

La frecuencia de 180°, similar al caso de la frecuencia unitaria, se da al simular

el modelo cmoswo a 70°C.

Cuadro 4.10: Valores de simulacién de Consumo total de corriente

_ T=0°C T=27°C T=70°C
fgg:?u'j:;’ VDD VDD VDD

2.7 33 2.7 33 2.7 33
tm 12.89 13.01 12.9 13.01 12.92 13.02
ws 12.79 12.92 12.81 12.93 12.84 12.04
wp 13.04 13.19 13.06 13.2 13.07 13.21
Wo 12.9 13.03 12.92 13.03 12.94 13.04
Wz 12.04 13.08 12.95 13.00 12.97 131

Como era de esperarse, el mayor consumo de corriente se da al simular el modelo

cmoswp, a 3.3V y con temperatura de 70°C.
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4.4. Simulacion con senales de Electrocardio-
grama

Con el objetivo de evaluar el desempeno del amplificador en un canal de adqui-
sicion de ECG, se realizé la simulacion transitoria del filtrado y amplificacién de
una senial de ECG. El filtrado es realizado por el filtro de segundo orden presen-
tado como tema de tesis el ano 2010 [15]. La amplificacién es realizada mediante
el amplificador operacional desarrollado en la presente tesis. Como se muestra en

la Figura 4.15, el opamp fue configurado como no inversor con ganancia 5.

» vdd

VDDA

N \ ouT Lm ECGfilt a | NP
tr lowpass2 Opan[)é)Luis ouT ECGout

x
VSSA #— INN

<
1B %
2
gnd | |
ide=Ib gnd
5

¥ co
= c=50p

V4 R1
d r=2.25K

VCM

Figura 4.15: Testbench para simulacién de un canal de filtrado y amplificacién
de ECG
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Como se muestra en la Figura 4.16 la salida llega a valores cercanos a VDD sin

distorsionar la senal.
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Figura 4.16: Senal ECG ruidosa de entrada, senal filtrada y senal amplificada
por el opamp
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En la Figura 4.17 se muestra la corriente entregada por el opamp durante la
amplificacion. Esta corriente depende de los valores de resistencias escogidos para
establecer la ganancia de 5. En este lado, la corriente llega a 120puA, lo cual

demuestra la capacidad de entregar corriente a pesar del consumo en reposo de

13pA.

120
100

Corriente [uA]
N
o

40 - - - !
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Tiempo [s]

Figura 4.17: Corriente entregada por el opamp durante la amplificacion de

ECG

Cuadro 4.11: Tabla especificaciones y resultados de simulacién

Parametro Especificacion Resultado de si-
mulaciéon

Ancho de Banda > 500k H = 658,7kH 2z

Margen de Fase > 70° 83,56°

Ganancia > 90dB 115,9dB

Ruido referido a la entrada < 100pV 66,99V

Offset referido a la entrada (30) | < 10mV ImV

Consumo de corriente total < 20puA 13,01A

Margen de Ganancia > 6dB 8,544dB

En la tabla 4.12 se muestran resultados de trabajos similares reportados en refe-
rencias consultadas. Con fines de comparacion se presentan también pardametros
del opamp disenado para esta tesis. El factor FoM es una figura de mérito que

permite evaluar el compromiso entre frecuencia, potencia y capacitancia de carga.
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Referencia Clase | Tecnologia | CL | GBW PM Potencia | VDD | Ganancia FoMs
wm (pF) | (MHz) | (grados) | (mW) (V) (dB) (MHz.pF/mW)
[23] A/B 0.35 500 1.4 75 0.225 1.5 113 3111
[24] A/B 0.5 50 12 N/A 1.050 1.5 14 571
[25] A/B 0.25 4 165 65 5.8 1.2 68.5 114
[26] A/B 0.35 5 7.3 44 0.123 0.8 99 297
27] A 0.18 175 | 160 | N/A | 0362 | 1.8 74 72
[28] A/B 0.5 25 11 N/A 0.06 2 45 4853
[29] A 0.18 25 134.2 70.6 1.44 1.8 60.9 522
[11] A 0.13 5.6 319 60.5 0.654 1.2 84 1951
Presente Tesis | A/B 0.35 50 | 0.658 83.56 0.043 3.3 115.9 765
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4.5. Anadlisis y discusion de resultados

El uso del modelo ACM es de gran ayuda para obtener calculos manuales
precisos y simples de realizar,en comparacion con el modelo clasico Level 1

del transistor MOS.

Se deben considerar los pardmetros limitantes en un opamp de aplicacién
especifica. En este caso fueron el ancho de banda, el consumo de corriente

y la carga capacitiva a la salida.

En adicién al ancho de banda y consumo de corriente, otros parametros de
desempeno del circuito como ruido y offset son también importantes. Estos
influyen mutuamente con los otros parametros, haciendo més desafiante la

tarea de diseno.

El analisis de esquinas es importante para realizar un diseno robusto a la
hora de considerar parametros aleatorios como variaciones de proceso de

fabricacién y mismatch.

La entrada y salida riel a riel es muy importante si se quiere tener senales

cercanas a los rieles de alimentacién, como por ejemplo, las seniales de ECG.

Si se dan casos en que una especificacion de disenio es ampliamente superado
por los resultados, como el caso del error de copia en los espejos, se puede

aprovechar para reducir el area necesaria y asi reducir la disipacién de calor.

Los resultados obtenidos permiten a este diseno compararse con trabajos

recientes en el drea de diseno analdgico.
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= Se disené un amplificador operacional CMOS con etapa de salida rail to rail

y con control de corriente de reposo tipo AB.

= Kl procedimiento de diseno estubo basado en el modelo ACM del transis-
tor MOSFET, lo cual permitié explorar com mayor amplitud el espacio de
diseno. Esto representa una gran ventaja en relacién a procedimientos de
disenio basados en modelos regionales (validos en determinados niveles de
inversién), en los cuales se puede explorar un rango limitado de combina-
ciones de parametros de diseno, pues se asume que los dispositivos operaran
con un determinado nivel de inversiéon. En el procedimiento propuesto en
esta tesis, el nivel de inversion no es aumido a priori, y si es determinado a

partir de las especificaciones.

= Mediante simulacién se comprobé que el circuito cumple con las especifi-
caciones propuestas, es decir, posee un ancho de banda mayor a 500 KHz,
ruido rms referido a la entrada menor a 100 uV, desviacién estandar del
offset referido a la entrada menor a 3,5mV, consumo de corriente menor a

20 pA, margen de fase mayor a 75° .

= Los resultados de simulacién transitoria comprueban que el opamp puede
manejar cargas externas capacitivas de hasta 50pF amplificando senales de
ECG y entregando una corriente de hasta 120uA consumiendo 13pA de

corriente de reposo.

= Se presenté una demostraciéon analitica, basada en el modelo matemaéatico
ACM, de la condicién necesaria para eliminar componentes no lineales de
segundo orden en la etapa de salida. La relevancia de este aporte radica en
el uso de un modelo (ACM) del transistor que es vélido en todos los nive-
les de inversion, en contraste con la demostracion clasica que usa modelos

regionales

» El andlisis matematico de las etapas del opamp por separado permite con-

siderar variables aleatorias como las variaciones de los parametros de los
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transistores por variaciones de proceso y en una misma oblea de silicio

asi como el mismatch.

= Se debe tomar en cuenta las limitaciones impuestas por el layout del circuito
en conjunto con el disefio electrénico del mismo. Algunos factores del diseno
electronico deben tenerse en cuenta para tener simetria en el layout del

circuito.

= Durante el proceso de calculo de parametros de diseno, se tuvo en cuenta
la disposicién final de los transistores en el layout del circuito. Esa conside-
racién, que normalmente es dejada como parte de la tarea de elaboracion

del layout, evitd realizar re-simulaciones.
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Recomendaciones

= Si el circuito es utilizado dentro de un circuito integrado de senial mixta,
se recomienda separar las partes analdgica y digital para evitar el ruido
de conmutacion de los transistores de la parte digital, y colocar un anillo
de guarda a toda la parte analdgica. La pistas de metal que lleguen a las
entradas o a la salida del opamp deben estar protegidas en una estructura

tipo shielding [30].

= Para la integracion del opamp, es necesario agregar PADs que posean es-

tructuras de proteccién contra eventos ESD (Electro Static Discharge).

» Para realizar las medidas experimentales es necesario que las puntas de os-
ciloscopio tengan una capacitancia menor de 50pF, mientras que la tensién

de alimentacién no debe ser menor a 2.7V.

= Para dar continuidad a este trabajo y a trabajos de tesis anteriores, se reco-
mienda proponer tesis sobre etapa de entrada rail to rail, fuente de referencia
de voltaje, regulador de voltaje, amplificador de instrumentacién con esque-
ma chopper, estructuras digitales para calibracion automatica, conversores

andlogo-digital y conversores DC-DC.

= Esimportante tener en cuenta el propédsito de cada amplificador operacional
si se quiere compararlo con otros trabajos. Hacer una comparacion de todos
los parametros se torna ambiguo si no se distinguen ciertos pardmetros muy

importantes como el consumo de corriente y ancho de banda.
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