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Resumen

Este trabajo de investigacion describe el funcionamiento de los circuitos que permiten la
generacion de un voltaje de referencia estable ante variaciones en la temperatura y el voltaje de
alimentacion. Las topologias clasicas de circuitos de voltaje de referencia limitan el voltaje que
entregan a valores cercanos a 1.2 V, impidiendo que aplicaciones de menor voltaje puedan hacer

uso de dichos circuitos.

El principal inconveniente yace en que las topologias clasicas de estos circuitos limitan el voltaje
que entregan a valores cercanos a 1.2 V. Actualmente muchos circuitos integrados se disefian para
operar con voltajes menores a 1.2 V, de modo que es necesario plantear las consideraciones que

permitan el disefio de un circuito de voltaje de referencia de bajo voltaje.

El proposito de este trabajo de investigacion es exponer los fundamentos para el disefio de un
circuito de voltaje de referencia. Se desarrolla la teoria que permite la obtencion de un voltaje
independiente de la temperatura. Posteriormente se analizan dos topologias: una convencional y
otra de bajo voltaje. Esta Gltima sirve de referencia para el disefio de voltaje de referencia de bajo

voltaje.

En la parte final de esta investigacion se enuncian conclusiones sobre el marco tedrico revisado.

También se mencionan recomendaciones para el disefio de un circuito de bajo voltaje.
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Introduccion
Los circuitos de voltaje de referencia se encuentran en los circuitos integrados analogicos
y digitales, tales como amplificadores operacionales (opamp), conversores analogicos digitales
(ADC y DAC), memorias dindmicas de acceso aleatorio (DRAM) y lazos de seguimiento de fase
(PLL). Su funcionamiento consiste en entregar un voltaje de referencia a otras etapas de un
circuito, para realizar comparaciones, por este motivo se requiere gran precision y estabilidad ante

factores como la temperatura y el voltaje de la fuente de alimentacion.

En el primer capitulo de este texto se abordan definiciones basicas para contextualizar la
posterior revision de las investigaciones de circuitos de voltaje de referencia en los Ultimos 5
afios. Se comparan los resultados de dichos trabajos, asi como se explica el principio de

funcionamiento para la reduccion de la dependencia ante la temperatura.

En el segundo capitulo se aborda el marco tedrico correspondiente a un circuito de voltaje
de referencia que emplea transistores CMOS, esta topologia permite profundizar los fundamentos
del funcionamiento del circuito. Se detallan las expresiones matematicas que describen la
dependencia ante la temperatura del circuito. Luego se expone los inconvenientes de esta
topologia clasica para contrastarla con el desarrollo de una topologia de voltaje de referencia de
bajo voltaje (menor a 1.2 V). Asimismo, se desarrolla un analisis en pequefia sefial para mostrar
las expresiones que describen la dependencia del voltaje de referencia entregado ante las

variaciones del voltaje de alimentacion.

Finalmente se enunciaran conclusiones sobre como deberia ser el disefio, asi como algunas

sugerencias para el disefio en trabajos futuros.



CAPITULO 1: Circuito de voltaje de referencia por bandgap (BGR)

1.1. Importancia

El circuito de voltaje de referencia es un elemento clave en los circuitos analdgicos y digitales,
tales como amplificadores operacionales (opamp), conversores analogicos digitales (ADC y
DAC), memorias dinamicas de acceso aleatorio (DRAM) y lazos de seguimiento de fase (PLL)
[1]-[4]. EI voltaje de referencia por bandgap, en inglés: bandgap voltage reference (BGR), es
ampliamente utilizado para definir un voltaje preciso que tiene gran estabilidad frente a

variaciones de la temperatura y del voltaje de la fuente de alimentacion [1]-[7].

1.2. Definiciones

1.2.1. Bandgap

El bandgap es un método para atenuar las variaciones de voltaje ante variaciones en la
temperatura, se busca contraponer variaciones positivas y negativas en el voltaje a causa de la
temperatura para que sus efectos se contrarresten. Los primeros BGR fueron propuestos por
Widlar [14], Kuijk [15] y Brokaw [16], los cuales han inspirado las topologias usadas hoy en dia.
Los BGR suelen entregar un voltaje numéricamente cercano al valor de energia de banda prohibida
(bandgap) del silicio extrapolado linealmente hasta 0 K (1.205 eV), por ello reciben el nombre de

bandgap voltage reference (BGR) [2], [28].



1.2.2. Coeficiente de temperatura (TC)

Es una propiedad que indica cuanto varia una propiedad fisica ante una variacion de temperatura.
En el contexto de este trabajo de investigacion, el TC se referird a variaciones en el voltaje. A
mayor TC, mayor sensibilidad a las variaciones en la temperatura.

El TC se define segln la ecuacion 1.1:

TC = (V’I';éx_vmf”) (T 1Tm1’n) = (—V a7 )(A—lT) (1.1)

nominal max~ nominal

1.2.3. Factor de rechazo a la fuente de alimentacion (PSRR)

Del inglés: Power Supply Rejection Ratio (PSRR), es un cociente que describe la capacidad de un
circuito para mantener estable el voltaje de salida ante variaciones en el voltaje de la fuente de
alimentacion. Debido a que los voltajes comparados dependen de la frecuencia, el PSRR también,
por ello se analiza en un rango de frecuencias, el cual usualmente va de los 0 Hz hasta 1 MHz.

El calculo del PSRR esta dado segln la ecuacion 1.2:
PSRR = 20 log (M) (dB) (1.2)
Ydd

Si bien el PSRR suele expresarse en decibelios, también es posible expresarlo como v,,¢/v44-
1.2.4. PTAT (Proportional to absolute temperature)

Se refiere a una propiedad fisica cuya magnitud aumenta proporcionalmente con la temperatura
absoluta (en grados Kelvin).

1.2.5. CTAT (Complementary to absolute temperature)

Se refiere a una propiedad fisica cuya magnitud disminuye proporcionalmente con la temperatura

absoluta.



1.2.6. Funcionamiento del bandgap

En general, los BGR buscan combinar una proporcion adecuada entre dos elementos, uno PTAT
y otro CTAT. En la Figura 1.1, se observa el BGR propuesto por K. Kuijk [15]. Esta topologia
contrapone el voltaje base-emisor del BJT Q; (CTAT) con la diferencia de los voltajes base-emisor

de los transistores Q, y Q; (PTAT).

= R3

A ¢

Figura 1.1. Topologia de Kuijk [15] (Imagen propia)

El caracter CTAT del V5 se observa segun la ecuacion 1.3 [6]:

0Vpg _ VBg —(4+m)V1 —Eg/qe

po % (1.3)
Donde:
Egy : Es la energia bandap del silicio extrapolada hasta 0 K (1.205 eV)
qe : Es la carga eléctrica del electrén en valor abs. (= 1.6 - 10719 ()

Vr =kT/q. : Eselvoltaje térmico
k : Es la constante de Boltzmann (= 1.38 - 10723 ] /K)
m= —3/2

Con densidades de corriente tipicas, Vg = Vi In(I;/Is) = 750 mV, teniendo con ello un TC de

aproximadamente —1.5 mV /K a temperatura ambiente (= 298 K).

El comportamiento PTAT de AV se justifica segun la ecuacion 1.4 (a 300 K):



AVgr =V In(n) = I;—Tln(n) ~87-10"°In(n)-T
e

(1.4)

Donde: n=Is/ls Is: Corriente de saturacién
EI TC es 87 - 10~%In(n), se requiere que sea igual a +1.5 mV/K, de modo que logre compensar
el TC negativo del voltaje base-emisor. Para llegar a +1.5 mV /K, n deberia ser aproximadamente
2.95 - 107, un valor completamente invalido pues es la proporcion de las corrientes de saturacion
de Q, y Q,. La forma viable consiste en multiplicar 87 - 10~¢ In(n) por un factor que permita que
n tenga un valor moderado (entre 10 y 20) [6]. Dicho factor se obtiene gracias a la ganancia que
producen el op-amp vy las resistencias R, y R;. Se observa que Vzg, adquiere una ganancia de
(1 4+ R,/R3), segun el no inversor; y Vg, adquiere una ganancia de (—R,/R3), debido al inversor,

entonces se tiene que el voltaje de referencia esta dado por la ecuacién 1.5:
R
Vout = Vrer = Virz + (14 22) Vr In(m) (15)

La proporcion de las resistencias R, y R, define la proporcién entre las corrientes de los
transistores Q; y Q,, se selecciona R; = R, de modo que las corrientes de colector de Q, y Q,
sean iguales.

En el caso de transistores integrados la proporcion de las corrientes de saturacion es igual a la
proporcién de las areas de los emisores de los BJT, por consiguiente, dicha proporcion es
independiente de la temperatura [15]. A temperatura ambiente (= 298 K) la componente PTAT
alcanza un valor de aproximadamente 450 mV, esto sumado a los 750 mV (CTAT) nos da un
voltaje de referencia aproximadamente de 1.2 V.

o Vpep = 1.2V



1.2.7. Declaracion de la problematica

Asi como la topologia de Kuijk, muchos BGR convencionales entregan un voltaje de referencia
alrededor de los 1.2 V, debido a que el disefio prioriza minimizar el coeficiente de temperatura,
los componentes limitan el rango de voltaje de referencia que puede entregar el BGR. Ademas,

los BGR convencionales requieren de un voltaje de entrada superiora 1.2 V.

1.3. Estado del Arte

Para minimizar las variaciones del voltaje del BGR en rangos amplios de temperatura, se han
desarrollado muchas técnicas de compensacion, tales como la compensacion sin resistores [1],
[18], compensacion en la region de inversion débil del MOSFET [9]-[11], compensacion mediante
ajuste por partes [4], [12], compensacién con el punto cero de coeficiente de temperatura [13],
[19], compensacion con BICMOS [17], [24]. Los trabajos cuyos resultados seran analizados y

comparados fueron realizados en los Gltimos 5 afios.

1.3.1. Compensacion sin resistores

Si bien muchas técnicas de compensacion emplean resistores debido a su flexibilidad, el uso de
resistores aumenta el tamafio del chip y aumenta el ruido que se acopla del sustrato del transistor
[1]. Debido a esto, en ciertas aplicaciones, como las de bajo ruido y pequeria sefial, los disefios de
BGR ya no incluyen resistores; no obstante, la mayoria de estos disefios no entregan un voltaje de
referencia tan preciso pues la compensacion ante la variacién de temperatura es mas dificil de
realizar sin resistores [1], [18]. Los trabajos [1] y [18] no emplean resistores en sus BGR, sin
embargo, logran mantener gran precision en el voltaje de referencia; sus resultados seran

comparados en la Tabla 1:



Tabla 1.1 — Caracteristicas y resultados de BGR sin resistores. Adaptado de [1] y [18].

[1] [18]
Voltaje de alimentacién [V] [2; 5] 0.4
Rango de temperatura [°C] [-40; 125] [-60; 45]
PSRR [dB] -61 -
Coeficiente de temperatura [ppm/°C] 1.01 0.02
Voltaje de referencia [V] 1.14 0.179
Consumo [pA] 33 -
Tecnologia [um] 0.35 0.13

1.3.2. Compensacion en la region de inversion débil del MOSFET

También llamada compensacion en la region subumbral, esta técnica requiere que el MOSFET
opere en dicha region, donde se cumple que: Vs < Vyy. La idea principal de esta técnica es
aprovechar el comportamiento exponencial de los transistores CMOS en la regién de inversién
débil para compensar la dependencia no lineal con la temperatura que tiene el voltaje base-emisor
de un BJT [11]. Se han revisado tres trabajos [9], [10] y [11], los cuales seran comparados en la
Tabla 1.2. De estos tres, [10] posee mejores resultados y sera comparado posteriormente con las

otras investigaciones.

Tabla 1.2 — Caracteristicas y resultados de los BGR en la region de inversion débil. Adaptado de [9], [10] y [11].

[9] [10] [11]
Voltaje de alimentacién [V] 1.6 1.2 1.15
Rango de temperatura [°C] [0; 150] [-40; 120] [0; 100]
PSRR [dB] -36 -80 -50.46
Coeficiente de temperatura [ppm/°C] 13.1 6.9 53.1
Voltaje de referencia [V] 1.112 0.179 0.72
Consumo [uW] 288 0.1 0.58
Tecnologia [um] 0.13 0.18 0.09




1.3.3. Compensacion mediante ajuste por partes

En los trabajos [4] y [12], se busca implementar un BGR en un rango muy amplio de temperatura,
lo cual suele ser una limitacion en los BGR, debido a que la estabilidad se pierde en rangos amplios
de temperatura. En estos trabajos, la compensacion se realiza dividiendo el rango original de

temperatura en rangos mas cortos, ajustando las variaciones ante la temperatura en cada uno.

1.3.4. Compensacion empleando el punto cero de coeficiente de temperatura

Las tecnologias CMOS convencionales poseen el denominado punto cero de coeficiente de
temperatura (ZTC point), un punto en donde la corriente de drenador del transistor se vuelve casi
independiente de la temperatura, debido a la cancelacién del voltaje umbral y la movilidad de

portadores [22]. Los trabajos en [13], [20] y [22] emplean esta técnica en sus disefos.

1.3.5. Compensacion con BICMOS

Los BIiCMOS son transistores que integran las ventajas de las tecnologias bipolar y CMOS.
Los BGR que emplean BICMOS tienen ventajas sobre los que solo usan MOSFET, debido a que
presentan mayor precision en el voltaje de referencia y un coeficiente de temperatura mucho menor
[24]. En [17] se afirma que la mayor fuente de error en los BGR es el error del voltaje de offset
del amplificador, dicho trabajo emplea un condensador conmutado diferencial para minimizar

dicho error.



1.3.6. Comparacion de caracteristicas y resultados

En la Tabla 1.3 se comparan los principales trabajos mencionados en el estado del arte, aquellos

que destacan por la obtencion de un valor éptimo de un resultado (color azul) en sus disefios.

Tabla 1.3 — Comparacion de resultados. Adaptado de [1], [10], [12], [13] y [17].

(1] [10] [12] [13] [17]
Voltaje de )
alimentacién [V] [2; 5] 1.2 1.3 0.8 5.2
Rango de ] f : _ )
temperatura [°C] [-40; 125] [0; 100] [-40; 140] [-40; 125] [-40; 125]
PSRR [dB] -61 -50 -61.9 -87 -127
Coeficiente de
temperatura 1.01 53.1 1.67 5.6 3
[ppm/°C]
Voltaje de 1.14 0.723 0.547 0.428 3.65
referencia [V]
Disipacion [uW] 66 0.58 50.4 13 3900
Tecnologia [pm] 0.35 0.18 0.35 0.065 0.8

Al observar los resultados de los trabajos comparados, se puede observar que no es posible lograr
que todos los parametros alcancen un valor 6ptimo, dependiendo de la aplicacién a la que se

oriente el disefio se prioriza un pardmetro.



CAPITULO 2: Teoria sobre el BGR de bajo voltaje

En el presente capitulo se desarrollara el marco teérico sobre el circuito de voltaje de referencia
por bandgap (BGR) para realizar el disefio que se presentara en el tercer capitulo.

2.1. Circuito BGR CMOS convencional

Para el desarrollo de este capitulo se analizara el circuito de la Figura 2.1.1, el cual permitird

comprender las etapas que permiten la generacion de un voltaje de referencia mediante bandgap.

|74
(/oD
M, :l l: M,
L | -
SN
v pooees
=R, AV,
R s A hAg|------ : -
I_/EBI Q1 :l_ { Qz I_/EBZ

Figura 2.1.1. BGR CMOS convencional [6], [25]-[27] (Imagen propia)

El circuito es alimentado con Vpp, entonces se polarizan los PMOS, generando dos corrientes
iguales en las dos ramas, las cuales estan estabilizadas por el amplificador de error, el cual

garantiza que la diferencia entre V; y V, sea minima (idealmente V; = V), esto permite que en R
. . . . R .
se pueda calcular la diferencia de los voltajes emisor-base de los BJT PNP, (1 + R—Z) determina el
1

factor de amplificacién (ganancia del amplificador no inversor) del voltaje emisor-base de Q. para
gue AVgp sea practicamente independiente de la temperatura. El voltaje de salida generado estéa

dado por:

10



R
Vour = Veg2 + (1 + R_i) AVgg (2.1)

Voe = Vegy + (1 + —)%ln(n) 2.2)

2.1.1. Voltaje CTAT

El voltaje emisor-base del transistor Q, (BJT tipo PNP) se ha conectado cortocircuitando la juntura
base-colector NP (ver Figura 2.2), de modo que el transistor funciona como un diodo, esto le
permite al transistor bipolar operar en la region activa directa en todo momento. Un BJT en esta
configuracién tiene un voltaje directo menor que un diodo comun, ademas es menos susceptible a
los incrementos en la corriente directa. En el circuito se emplean transistores BJT tipo PNP debido

a que generan menos ruido que sus contrapartes NPN.

Figura 2.1.2. Voltaje emisor-base, conectado como diodo (Imagen propia)

El voltaje emisor-base es CTAT, pues posee un coeficiente de temperatura negativo, es decir,

decrece con la temperatura; esto se demostrara a continuacion (adaptado de [28]).

La ecuacion 2.1.1 describe la relacion entre el voltaje térmico (VT = I;—T) y el voltaje emisor-base:
_ kT (e
Vs = -In (Is) (2.1.1)

Donde I es la corriente de colector e I es la corriente de saturacion. Esta expresion no esta
completamente expresada en funcion de la temperatura. Asumiendo que I tiene variaciones

despreciables, I se expresa segun la ecuacion 2.1.2:

11



_ 9AgDnnf

Ig Ny (2.1.2)
Donde:
q : Es la carga eléctrica del electron
Agp  :Esel areadel emisor
D,,  :Esel coeficiente de difusion para electrones
n; : Es la concentracion intrinseca de portadores
Np  :Eslaconcentracion base de dopaje
Wy  :Eselancho de la region de emisor
De todas estas variables, solamente D,, y n; no son constantes, su dependencia con la
temperatura puede ser modelada segun:
p, =K, ¥ cp-m 2.13)
q q
_(cho)
n? = DT3e \ KT (2.1.4)

Donde C y D son constantes, u, es la movilidad de los electrones y Vi, es el valor de energia de

banda prohibida del silicio extrapolado linealmente hasta el cero absoluto (0 K). Luego se tiene:

Is = fe_ T (2.1.5)

Se han agrupado todas las constantes en E, y y = 4 — m. Se reemplaza (2.1.5) en (2.1.1):
kT, (1.E (e

VEB = 7]n (% e( kT ))

Ves = Vo + %Tln (%)

(2.1.6)

Se calcula la primera derivada con respecto a T para hallar su coeficiente de temperatura:

Vg
aT

I.E

k. (LE\ kT. (T'\ylLE
Iczaln(%)—Fln( )Tyal 2.1.7)

La ecuacion (2.1.6) se puede escribir como:

12



k ICE _ VEB_VGO
gIn (W) o (2.1.8)

Al reemplazar (2.8) en (2.7), el coeficiente de temperatura se expresa como:

_ Vis—Veo _ ﬂ
| = (2.1.9)

I, T q

Para valores de tipicos de Vg = 600 mV, Vg, = 1.205V,y = 3.2,y T = 300 K, se tiene que:

oV gp
aT

=201 0282 ~ —2mv/°C
I, K K

El resultado es usualmente expresado como, dVgyz/dT = —2 mV/°C, valor que es distinto al
obtenido en el capitulo 1. Debido a que el coeficiente de temperatura es un valor que depende de
I, tendra un valor distinto segun el I- con el que opere.

2.1.2. Voltaje PTAT

Si bien el Vg tiene un coeficiente de temperatura negativo, es posible obtener un coeficiente de

temperatura positivo a partir de la diferencia de los Vgz de Q; y Q,.

Figura 2.1.3. Diferencia de los voltajes emisor-base (Imagen propia)
Debido al OPAMP, V; =V, = Vg, entonces a partir de (2.1), se calcula el voltaje en R;:

kT I kT I
VRl = VEBI - VEBZ = 711’1 (Eci) — 711‘1 (ﬁ) = AVEB (2110)

Por las propiedades de los logaritmos:

KT (s s
AVgp =—-In (151 Icz) (2.1.11)

13



Para transistores integrados, la proporcion de las corrientes de saturacion es igual a la proporcion

del nimero de transistores BJT, e igual a la proporcion de las areas de emisores:

= — M4E (2.1.12)
151 AE o

Debido a que el circuito se disefia I; = I,, entonces se tiene de (2.2.2) y (2.2.3):
AVEB = IiTTln(n)

AV g

_ k _ -6 o
T ;. = aln(n) = 86.33 X 107°In(n) V/°C (2.1.13)

2.1.3. Espejo de corriente PMOS

Es uno de los elementos mas importantes en el circuito, su funcion es asegurar que I; = I, y que
V7, = V,. Esta condicion solo es posible para un solo valor de corriente, ademas el PMOS opera en
inversion fuerte (una zona especifica de la region de saturacion), es decir Vg > 0y Vse = |Vrgpl.

Este espejo de corriente estad conformado por 2 transistores PMOS cuyos parametros son iguales.

I%D
M, M,
e
R, R,
A V

Figura 2.1.4. Espejo de corriente PMOS (Imagen propia)
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Los transistores PMOS deben operar en la region de saturacion debido a que el valor de I, es casi

independiente de las variaciones de Vsp.

ISD ‘

R.Ohmica R.Saturacién V—
SD
Figura 2.1.5. Is, vs Vgp (Imagen propia)
A continuacion, se justificard que I; = I,:

La corriente de source-drain (Isp) en inversion fuerte esta descrita segun la ecuacién 2.3.1:
1 ., w 5
Isp =5 ppCox T [((Vs¢ — [VrupD*(1 + AVsp)] (2.1.14)

Si se desprecian los efectos de Vs, y se considera que los parametros de fabricacion up, C, Y r

son constantes, se tiene que:
Ispr = K(VSG1 - |VTHP1D2 (2-1-15)

Ispy = K(Vsgz = [Vrup2l)? (2.1.16)
En el contexto de los MOSFET, existe el denominado voltaje de overdrive (overdrive voltage Vyy),
el cual se expresa como: Vi, = Vgg — Vegy paraNMOS y Vyy = Vg — |Vrypl| para PMOS.
Debido a que los parametros son iguales:

Vrup1 = Vrupe (2.1.17)
Ademas, el espejo se disefia uniendo los terminales gate para obtener:

Vse1 = Vsea (2.1.18)
Entonces se tiene que:

Vse1 = IVrup1l = Vsgz — Vrupzl = Vovi = Vore (2.1.19)
Al reemplazar (2.3.6) en (2.3.2) y (2.3.3)

Ispr = K(Vom)2
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Ispy = K(Vovz)2

Por lo tanto:

Isp1 = Isp2

2.1.4. OPAMP — amplificador de error

Este amplificador genera un voltaje basado en la diferenciade V* y V~. El amplificador funciona
con un bucle de realimentacion. Mientras mayor sea su ganancia, mayor sera su estabilidad ante

variaciones en el voltaje de alimentacion.

Espejo de corriente

Par diferencial

Sumidero de corriente
(current sink)

Figura 2.1.6. Amplificador de error (Imagen propia)

Esta configuracién esta compuesta por: un espejo de corriente M, y Mg, un par diferencial Ms y
M, y un sumidero de corriente (current sink) M,, el cual es un analogo de la fuente de corriente,
solo que, en vez de suministrar corriente, la extrae.

El amplificador de error entrega a los terminales gate un voltaje de referencia (V/;) basado en la
amplificacion de la diferencia de V; y V, (error), entonces, mientras mayor sea la ganancia del
opamp, mayor serd la precision del voltaje de referencia V;; que genera, el cual esta dado por:

Ve=Vo=A-(Vo = Vi) + Vpc (2.1.20)
A continuacion, se explicara como es que exactamente el amplificador de error logra reducir la

diferencia de las corrientes de las ramas y asi garantizar una copia de corriente estable.

16



Para ejemplificar esta situacion, se asumira que la copia de corriente ideal se da cuando V, =V, y
Vses = Vsp7 = 0.7 V, en este caso las corrientes en ambas ramas son iguales. Sin embargo, debido
a varios factores V, y V; no son exactamente iguales, por consiguiente, las corrientes en las ramas
seran diferentes. Se presentan dos casos: V, >V, 0 V; > V,.
El aumento de V" ocasiona que Vs, aumente, causando que la corriente de la rama izquierda sea
mayor que la de la derecha. La disminucion de la corriente en la rama derecha (I,,-) 0casiona que
Vsp7 disminuya significativamente (Figura 2.5), haciendo que el voltaje de salida del opamp
aumente de acuerdo a la ecuacion 2.1.20. El caso contrario trae como consecuencia efectos
opuestos. Se puede concluir entonces:
Si:V, >V,

T Ilzq ‘J’ IDer ‘L VSD7 T V;)
Si.V, <V,

‘J' Ilzq T IDer T VSD7 ‘J' V;)

S~ £~
= o+

S
N

Figura 2.1.7. Amplificador de error (Imagen propia)

Nota: este es un ejemplo ilustrativo, 0.7 V no es el valor real.
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2.1.5. Inconvenientes del BGR CMOS convencional

e Lasresistencias R, y R; no son iguales, por consiguiente Vs, # Vspo, 10 cual de acuerdo

a la ecuacion (2.3.1) ocasiona que: Ispq # Ispo.

Voo
R wo
Vi ,11 112 Vonr
A AN I
Vi V,

Figura 2.1.8. Errores introducidos debido a R, # R, (Imagen propia)

e Voltaje de salida alrededor de 1.2 V debido a que, para mantener un voltaje de referencia

estable ante variaciones de la temperatura, los coeficientes empleados no permiten que el

rango de dicho voltaje varie significativamente.

¢ Voltaje de alimentacion mayor a 1.2 V

18



2.2. Circuito BGR CMOS de bajo voltaje

M
Y¥y
X

(%Y

n

AA
VY
=~
(9%

o e TR

Figura 2.2.1. BGR CMOS de bajo voltaje. Adaptado de [29] (Imagen propia)

Este circuito logra resolver los inconvenientes expuestos en la parte 2.1, esta compuesto por los
mismos elementos, ademas de dos modificaciones. En primer lugar R, y R; fueron trasladadas a
los terminales V, y V; respectivamente, para que Vsp; = Vsps, CON €S0 Se obtiene mayor precision
en la copia de corriente. Ademas, se afiadid una rama (con un transistor M), la cual es una
extension del espejo de corriente, entonces se tiene:

Vsg1 =Vsgz =Vsgz > lh =L =13 (2.2.1)

En el nodo V,, por la ley de corrientes de Kirchhoff:

AVEB VEBl
I, =278 4 T
27 R T Ry
1 (R
I =5 (R_Z AVgp + VEBl) (2.2.2)
2 \1q

En la rama de la derecha se tiene que:
VOllt = I3R3 = 12R3 (223)
Finalmente se obtiene que:

R;3

R
VOlLt = R_2<VEBI + R_iAVEB> (224)
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_ Ry R, kT
Vout = R_Z(VEBl + E?ln(n)) (2.2.5)
. . R . . .
Este voltaje de referencia posee un factor R—3, el cual reduce el voltaje de referencia convencional
2

de 1.2 V a una fraccion de este, manteniendo la estabilidad ante la temperatura, pues la corriente

PTAT es la corriente que circula por las ramas del espejo de corriente.

2.3. PSRR - Analisis de pequefa sefial

En esta seccion, se analizara en pequefia sefial el circuito de la propuesta de solucion (Figura 2.2.1)
para hallar la relacion v,,./v,,. Esta relacion compara las variaciones del voltaje de salida
respecto a las variaciones en el voltaje de entrada. Previamente se explicaran versiones mas
simplificadas para comprender como varia el voltaje de salida en funcion de resistores, voltaje de
alimentacion, pardmetros de los transistores, etc. Se irdn afiadiendo componentes y la complejidad
de las ecuaciones obtenidas ird aumentando. Es importante recordar los modelos de pequena sefial

de los MOSFET tipo n y tipo p:

D G | D
+
6—| ﬁ Vs IV =,
S S : S
Figura 2.3.1. NMOS y su modelo de pequefia sefial
S S S
+
¢ E: Vg Iy =T,
D G : D

Figura 2.3.2. PMOS y su modelo de pequefia sefial
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2.3.1. Voltaje de referencia con espejo de corriente

Esta es la version mas simple del circuito de voltaje de referencia. Se han eliminado varios
resistores, los BJT y el amplificador operacional. En la Figura 2.3.3 se observa una fuente de
corriente I, esta simplificacion permite modelar la dependencia que existe entre las variaciones
en el voltaje de salida (v,,,) y las variaciones en el voltaje source-gate (vsg).

Es importante destacar que M, y My conforman un espejo de corriente, en donde M, se ha
conectado como diodo (los terminales gate y drain se han unido) para que el transistor esté

autopolarizado Vg, = Vsp. Por consiguiente, la corriente Isp 4 depende de V.

IVDD

M, |_4| M,

S

I R

Figura 2.3.3. Version simplificada de un circuito de voltaje de referencia

A continuacion, se presenta el modelo de pequefia sefial, en donde se modela la fuente de corriente
I, como una resistencia R,. Es de vital importancia recordar que en pequefia sefial se hace alusion
a las variaciones de las fuentes de voltaje o corriente. Por ejemplo v,, no es la fuente de voltaje

Vpp, Sino las variaciones que se producen en Vpp.

S S
+
Vdd .gm1vsg l) ‘EE I"M ng Cl) gmngg ?‘-E roZ

L G D A

TR,, TR

Figura 2.3.4. Modelo de pequefia sefial del circuito de la Figura 2.9.
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La fuente de corriente I, puede modelarse de dos maneras, tal como se vera a continuacion:
i) Caso 1: Fuente de corriente ideal I, con resistencia infinita

R0=00 —>vsg:() —>gm2vsg:0

Figura 2.3.5. Modelo de pequefia sefial del caso ideal

Vour R Vout

, Si 1, > R, entonces

= ~ 0 (2.3.1)
Vaga  R+7, Vad

Si la fuente de corriente es ideal (impedancia infinita), anula las variaciones producidas por v;,.
i) Caso 2: Fuente de corriente I, con resistencia finita R
En la Figura 2.12, debido a que g,,1vs4 S€ encuentra en los terminales Sy G, se puede reemplazar

por una resistencia de valor 1/g,,.

S S
-+
Via = =T Vg InVy Fo2
gml _
= G D Vout
R, R
Figura 2.3.6. Modelo de pequefia sefial del caso real (resistencia finita)
To1
Vsg  Tollgmi — 14+gmrer
- - T
Ra+71 _Tol
Vad 0701 1Gm1 Ro+ g ror
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Si gm17,1 > 1, entonces:

1
% g1 1
V4q R0+— 1"'gmlRO
Imi1
Usg = V44

Por la Ley de Corrientes de Kirchhoff (nodo D):

Vou Vga—Vou
‘ 4 L4 out (2.3.3)

1 1 v
Vout (E + E) = Im20Vqq ﬁ

Yout _ (R||r)( : )+ R (2.3.4)
Vag Im2 %22 \14g,mRo R+71,; o

Se concluye que para las variaciones producidas por v, sean minimas, se requiere que la fuente

de corriente I, tenga una resistencia R, cuyo valor sea muy alto.

2.3.2. Voltaje de referencia con opamp (amplificador de error)

En esta seccion se analizard v,,; /v44 €n el circuito de la propuesta de solucion. En la figura

2.3.7 se observa la equivalencia en pequefia sefial del circuito de la propuesta de solucion.

FJ IVnn / s .
1 ¢
I T . Vi i[()gml;q%ﬂ ,;% (D]
g ] l L. } Ly = D G b '
4 A A Ve Ay
=R, - Yar -
Rz lﬁ ”‘%Qz R, =R, R =R,

Figura 2.3.7. Modelo de pequefia sefial del circuito completo
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Viir
R T
— Avy,
Vi . -V +
R, = =R, R, = 3

I_:igura 2.3.8. Modelo de pequefia seﬁal_, efectos del opamp.

Las variaciones de corriente i, estan dadas por:
[ = gm(Vys) (2.3.5)
i = gm(Waqa — Avair)
Vaif = (R — Ry) (2.3.6)
Vaif = 9m(Waa — AVair) (R — Rq)
Vair (1 + Agm(Rz — R1)) = gm(Rz — R)Vgq

Vair  gm(Ra—Ry)

= (2.3.7)

Vag  1+AGn(R;—Ry)

N g, (R2—R1) v

aif = T+ Ag, (R—Ryp) 4

Vsg = Vaa — AVair (2.3.8)
_ __Ag,,(R;—Ry) v

Vsg = Vad T T3 Ag, (R,—Ry) V4

o Ty - Ag,Ra=R

s9 = Vaa | T T3 4g, (R,—Ry)

1% 1

=4 = (2.3.9)

Vgg  1+Agnm(R;—R;)

Si A > 1, entonces:




1
Vsg _ 1 _ 9m(R2=Ry) a

Vag Agm(R;—Ry) A

(2.3.10)

vsg = AVg4q

Se comparan las expresiones obtenidas para a:

1
Antes. ¢ = ———-
1+gmlR0
1
Ahora; o = Inf2=)
' A

Por lo tanto, debido al opamp, el valor del nuevo a es al menos A veces menor que cuando
solamente se emplea una fuente de corriente.

Ahora se modela en pequefia sefial la rama del transistor M,

S

Vdd (l) gmvsg ro.S‘

= D - Vout

Figura 2.3.9. Modelo de pequefia sefial, efectos del opamp.

Por la Ley de Corrientes de Kirchhoff: (Nodo D)

Vout Vaa—Vout
= v, +— 2.3.3
R3 gm3 sg 7'03 ( )

1 1 1%
Vout (R_3 + ) = m2QVqgq + Tf;i

To3.
Vout R3
i g, (Rs Il rp3)a + Rt (2.3.12)
vout ( 1 ) R3
= R + 2.3.12
Vaa gm3( 3 | Tos) Ag,(R;—Ry) R3+T73 ( )
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Es necesario aclarar que la ganancia del opamp varia con la frecuencia, pues se comporta como un
filtro pasabajos. A altas frecuencias la ganancia del opamp disminuye, por consiguiente, su
capacidad de reducir el ruido y variaciones del voltaje de alimentacion disminuyen.

Por otro lado, se ha modelado el opamp como un amplificador ideal, sin embargo, el opamp
también es susceptible a las variaciones de V4. En consecuencia, el opamp también tiene un PSRR
asociado, es decir, v,,; tiene una componente que depende de v,,4. Recordar de que el opamp
entrega un voltaje V; a los terminales gate de los transistores M;, M, y M5. Por consiguiente, las

variaciones en V;; se denotan como v,.

Vi

Figura 2.3.10. amplificador de error

Entonces las variaciones en la salida del opamp se expresan como:
Vg = AVgir + Bvgq (2.3.13)
Vsg = Vaa — Vg (2.3.14)
Esto a su vez ocasiona variaciones en las corrientes I, I, e I5, las cuales se denotan con la letra i.

Entonces se tiene:

[ = gm(Vaa — Vg) (2.3.15)
vdif = l(RB - RA) (2316)
Vair = (Rg — Ry gm(Waa — Vg) (2.3.17)

Reemplazando 2.3.17 en 2.3.13:
vy = A(Rg = Ry gm(Vaa — v5) + Bvgg
Vga — VUsg = A(Rp — RA)gmvsg + Bvgq

vdd(l —B) = [1 + Agm(RB - RA)]vsg

26



Vg 1-B
— a (2.3.18)

Vag 1+Agn(Rg—R,)

Por lo tanto, el factor de rechazo a la fuente de alimentacion (PSRR) esta dado por:

Vout

R3
= Rllr.)a+
Vg ’gm3( 3 03) R3 +,r.03

1-B ) R3

Vout
=g \Rs Il T ( +
Vad m3( 3 03) 1+Ag,,(Rp—R,) R3+7,3

(2.3.19)

2.3.3. PSRR del amplificador operacional

Se desarrollara el modelo en pequefia sefial del amplificador operacional, para determinar su

susceptibilidad a las variaciones en Vp .

0|, it SN
oy

V2—||:M M :]|—VI

o

Figura 2.3.11. Amplificador de error

Para este desarrollo se estan despreciando las variaciones producidas por Vs en los transistores
My Mg. Asimismo, se esta asumiendo que M, = Mg, Ms = M, y que 7,, Se puede expresar

equivalentemente como



S
v 1 r r v
dd 08 o7 gm7 sg
gm8
= G D
ro6 § roS
2r,, =2r,,
Figura 2.3.12. Modelo de pequefia sefial del amplificador de error
v ! 1% (2.3.20)
598 B 1+gm8(ro6+2ro4) dd o
Aplicando la Ley de corrientes de Kirchhoff
Vaa—Vout Vout
—+v ==y 2.3.21
To7 sg8<gm7 (T05+2To4) ( )
v 1 I ] [ 1 ]
dd 7,7 1+g,.4(1 6+27‘o4) Vout L) (r 5+27’o4)
i+ 9Im7 ]
Vout _ 02 11+gm8(r106+2r04) - B (2322)
) ]
ad [TOZ l (T05+2T04)]

La expresion B tiende a 1 si 1,4, 7,5 0 7, SON Valores grandes. Para que el amplificador operacional

tenga ramas simétricas, se debe cumplir que: 1,5 = 76, Yo7 = Tog Y Gm7 = Ims

Por lo tanto, si B — 1, entonces la ecuacién 2.3.19 tiende a ser ideal, tal como la ecuacion 2.3.1

out

s R 1) () *

1+Ag,,(Rp—R,)

R3+7,3
Vout _ R3

Vaa  R3+7,3

(2.3.23)
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Conclusiones

Es necesario disefiar un circuito de voltaje de referencia con voltaje de alimentacion
inferior a 1.2 V para que pueda funcionar en aplicaciones que operan a dicho voltaje.

Los trabajos revisados en el estado del arte muestran que la independencia ante la
temperatura puede lograrse mediante mdltiples métodos, aprovechando los diversos
modelos matematicos de los componentes que dependen de la temperatura.

El uso de un amplificador operacional es indispensable para maximizar el rechazo a las
variaciones en V.

La precision del voltaje de referencia es proporcional a la complejidad del circuito

El voltaje de referencia entregado, la potencia consumida y el area del circuito dependen
de la aplicacion a la que esté destinado el circuito.

El layout es un factor importante en el disefio, pues una distribucion errada de componentes

podria afectar el funcionamiento del circuito.
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Recomendaciones y trabajos futuros

En los circuitos de voltaje de referencia también son necesarios circuitos de start-up y
polarizacion por replica, elementos que se sugiere estudiar para obtener buenos resultados
en el disefio y simulacion del circuito.

Para un estudio riguroso, se sugiere llevar a cabo un analisis de ruido del circuito,
considerando principalmente el ruido blanco.

Si se utiliza una topologia similar a la expuesta, se debe analizar y elegir la proporcién del
namero de transistores bipolares, a fin de optimizar la expresion del voltaje de referencia,
minimizando la amplificacion del offset.

Para el disefio del circuito es indispensable el uso de un software que permita simular
circuitos a nivel de microelectrénica, dado que la simulacion considera modelos mucho

mas precisos que los que pueden utilizarse para los calculos tedricos.
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