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Resumen

El presente trabajo de tesis desarrolla el disefio de un circuito de tension de referencia estable ante

variaciones en la temperatura y la tension de alimentacion. Las topologias de circuitos de tension

de referencia clasicas l(iimitan la tensidon que entregan alvalores cercanosa 1.2 V. Se ]%ro one 's%a(g
y simular un circuito de tension de referencia ef’cual entregara una tension de referéncia de

mV y requerird una tension de alimentacion de 1 V. El circuito disefiado tiene como base el trabajo
de H. Banba [29].

La tension de referencia independiente a la temperatura se obtiene aprovechando la cancelacion de
dos coeficientes de temperatura provenientes de una configuracion de transistores de juntura
bipolar (BJT) tipo PNP, los cuales seran polarizados con un espejo de corriente que emplea
transistores PMOS, a su vez el circuito tiene un amplificador operacional de una etapa, el cual

minimiza el error en el espejo de corriente.

En esta tesis, se prioriz6 que el voltaje de referencia sea menor a 1 V, asi como que el coeficiente
de temperatura sea menor a 30 ppm/°C y se logre un PSRR de al menos -60 dB. El disefio ha sido

realizado con la tecnologia TSMC de 180 nm. Como resultados se llegd a obtener una tension de

referencia de 401.03 mV con un coeficiente de temperatura de 9.97 ppm/°C y un PSRR de -63.69

dB. El circuito operaa 1 V y consume 6.37 uW.

El disefio y los resultados se realizaron con el software Cadence Virtuoso Analog Design

Environment®, empleando el simulador Spectre.
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Introduccion

Los circuitos de tension de referencia se encuentran en los circuitos integrados analdgicos y
digitales, tales como amplificadores operacionales, ADC, DAC, DRAM y PLL. Su funcionamiento
consiste en entregar una tension 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 la tension de la fuente de alimentacion.

El contenido de este trabajo de tesis esta dividido en cuatro capitulos. En el primer capitulo se
revisan aspectos generales sobre los circuitos de tension de referencia, con esta base se revisa el
estado del arte, posteriormente se enuncian la justificacion y los objetivos.

En el segundo capitulo se aborda el marco tedrico correspondiente a un circuito de tension de
referencia CMOS. Se detallan las ecuaciones que permiten la obtencion de una tension de
independiente de la temperatura. Luego se expone los inconvenientes de esta topologia clasica para
contrastarla con una topologia de bajo tension [19]. Asimismo, se desarrolla un analisis en pequeia
sefial para observar la dependencia ante variaciones en la tension de alimentacion.

En el tercer capitulo se desarrolla el disefio de un circuito de tensién de referencia basado en el
trabajo de H. Banba [29]. Se elige el numero de transistores bipolares y se realizan los célculos de
dimensionamiento de los PMOS y NMOS. El proceso de disefio requiere de simulaciones en el
software Cadence para afinar los valores calculados, se emplea la tecnologia TSMC - 180 nm.

El cuarto capitulo muestra los resultados obtenidos, en donde se realizan simulaciones de
Montecarlo, para obtener los rangos de tension de salida ante variaciones en temperatura y tension
de alimentacion.

En la ultima parte del texto se enuncian las conclusiones, las cuales corresponden a los objetivos

de esta tesis. Asimismo, se indican recomendaciones para trabajos futuros.



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

1.1. Importancia

El circuito de tension de referencia es un elemento clave en los circuitos 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)
[1]-[4]. La tension de referencia por bandgap, en inglés: bandgap voltage reference (BGR), es
ampliamente utilizado para definir una tensidon precisa que tiene gran estabilidad frente a

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

1.2. Definiciones

1.2.1. Bandgap

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

de 1.205 V, por ello reciben el nombre de bandgap voltage reference (BGR) [2], [28].



1.2.2. Coeficiente de temperatura (TC)

Es una propiedad que indica cuadnto varia una propiedad fisica ante una variacion de temperatura.
En el contexto de esta tesis, el TC se referird a variaciones en la tension respecto de la temperatura.
A mayor TC, mayor sensibilidad a las variaciones en la temperatura.

El TC se define segun la ecuacion 1.1:

Qo0 o0 1 A

TC = ( 900000’ P0io—9010) 19 96061000

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

[ppm/°C] (1.1

Del inglés: Power Supply Rejection Ratio (PSRR), es un cociente que describe la capacidad de un
circuito para mantener estable la tension de salida ante variaciones en la tension de la fuente de
alimentacion. El PSRR se analiza en un rango de frecuencias, el cual usualmente va de los 0 Hz
hasta 100 MHz. El calculo del PSRR esta dado segun la ecuacion 1.2:
PSRR = 201og(°M) [dB] (1.2)
%00

Nota: Si bien el PSRR suele expresarse en decibelios, también es posible expresarlo como 0000 / 000
[71 H}glo un PSRR de -60 dB Sl nlﬁca §éle gor cada Varlamlg%n ep una upida dad en | tenﬁian

Cio ra. una
QRGN G R MR R R R
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 que el BGR propuesto por K. Kuijk [15]. Esta topologia

contrapone la tension base-emisor del BJT €1 (CTAT) con la diferencia de las tensiones base-

emisor de los transistores €, y €1 (PTAT).

E;R3
|__L/1Q’ %Qz
A = nA =
Figura 1.1. Topologia de Kuijk [15] (Imagen propia)
(1.3)
El caracter CTAT del €¢¢ se observa segun la ecuacion 1.3 [6]:
0@pr  ©@pr—(41Q)OT @4/ Ve
0 o
Donde:
178 : Energia bandgap del silicio extrapolada hasta 0 € (1.205 V)
o : Carga eléctrica del electrén en valor abs. (= 1.6 - 1071 C)
9o=00/0¢ : Tension térmica de la juntura
k : Constante de Boltzmann (= 1.38 - 10723 J/K)
© ~ —3/2

Con densidades de corriente tipicas, @¢¢ = @¢ In(@e/Y¢) =~ 750 mV, teniendo con ello un
TC de

aproximadamente —1.5 mV//K a temperatura ambiente (= 298 K).
d
®5 o 15 mV/K (1.4)






El comportamiento PTAT de A@g¢ se justifica seglin la ecuacion 1.5 (a 300 K):

A Qoo = Vo1 — Q092 = Vo N(@)
A Qoo = Qo In(©
@0 In(€) ~87-10°In(@) - (1.5)

Donde: 0 962/ 901 ©¢: Corriente de saturacion

ensar eY TC1 ne a 1\(00363 f § uler%a%ue r%eigo%grf h%a P-Ie_lrlat5 n%all K d-ef-fInOOd c16 g?

1a SCI‘ apr x1ma amente 2. unLva rr%ga C€SCO € Invall ues 10
onsiste e

r1en e sa racion de’

%1 act or ermit Q un v 1ot moderado en re. 1cl§0

b1 e grac ana 1%]ce p& cen 0 p Y las e is en01
YSCLVa - Qoo 2 <H41e ¢ a ancia egun el no ihversd
qulere cia de

debido al inversor, entonces se tlene que la tension de referencia esta dada por la ecuacion 1.6:

® -0 -9 +<1+‘f)01n(0) (1.6)
000 000 002 o, ©

La proporcion de las resistencias €1 y €, define la proporcion entre las corrientes de los transistores

€1y €, se selecciona € = €, de modo que las corrientes de colector de €1 y €, sean
iguales.
En el caso de transistores integrados la proporcion de las corrientes de saturacion es igual a la

mappeatfiends dedadmaspdanles [dBjsoreemdpelasuBldmipienteqnsi 2981KY, |alicha prienatc PNACK

elrclesl{](‘)za &lel’lr\e/?.ePe d?aa prr(%))%i{lﬁqaéi ment e%i%ol.rﬁ‘{/‘. esto sumado a los 750 mV (CTAT) nos da una



1.2.7. Declaracion de la problematica

Asi como la topologia de Kuijk, los BGR convencionales entregan una tension 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 tension de referencia que puede entregar el BGR. Asimismo, los

BGR convencionales requieren de una tension de entrada superior a 1.2 V.

1.3. Estado del Arte

Para minimizar las variaciones de la tension 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], compensacion 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 ultimos 8 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 pequefia sefial, los disefios de
BGR ya no incluyen resistores; no obstante, la mayoria de estos diseflos no entregan una tension
de referencia tan preciso pues la compensacion ante la variacion 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 la tension 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]
Tension de alimentacion [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
Tension de referencia [V] 1.14 0.179
Consumo [pA] 33 -
Tecnologia [pum] 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: @¢oo < @¢¢ . La idea principal de esta

técnica es aprovechar el comportamiento exponencial de los transistores CMOS en la region
de inversion

débil para compensar la dependencia no lineal con la temperatura que tiene la tension 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 serd 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]
Tension de alimentacion [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
Tension de referencia [V] 1.112 0.179 0.72
Consumo [uW] 288 0.1 0.58
Tecnologia [pum] 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 limitacioén 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

Muchas de 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 cancelacion de la tension umbral y la movilidad

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

1.3.5. Compensacion con BICMOS

Los BiCMOS 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, pues presentan
mayor precision en la tension 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 de la tension de offset del
amplificador, dicho trabajo emplea un condensador conmutado diferencial para minimizar dicho

€1ror.



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 dptimo 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] Propuesto
Tension de
alimentacion [V] [2:5] 1.2 1.3 0.8 32 <1.2
I\dllgU UcC

temperatura [°C] [-40; 125] [ [0; 100] | [-40; 140] | [-40; 125] | [-40; 125] | [-40; 85]

PSRR [dB] -61 -50 -61.9 -87 -127 -60
Coeficiente de

temperatura 1.01 53.1 1.67 5.6 3 30
[ppm/°C]

1 CIISIUII JC

referencia [@V] 1140 723 547 428 3650 400

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 aplicacion a la que se oriente
el disefio se prioriza un parametro. En esta tesis, se priorizard que la tension de referencia sea
menor a 1 V, asi como que el coeficiente de temperatura sea menor a 30 ppm/°C y se logre un
PSRR de -60 dB, es decir que, por cada variacion en una unidad en la tensién de alimentacion, se

logre una variacion de la milésima parte en la tension de referencia.



1.4. Justificacion

Huebiasp @i expesstiogaatmanbissioands dadreieciensienbig EEYUILQUBIOPER (i wasagiasisicds
%é?&%%%%l%%r?éeﬁ‘éﬁi ichdvambate ROOB{Rs 18l é‘f’r%%é}% i t?s%%r‘énp%‘rﬁlee%nq‘ﬁ?ohaeltoe%%l i85

basado en el trabajo de H. Banba et al. [29], con dicho circuito

1.5. Objetivos
1.5.1. Objetivo general
* Disefiar y simular un circuito de tension de referencia de 400 mV, con una tension de
alimentacién de [1; 1.2] V.
1.5.2. Objetivos especificos
* Analizar la topologia convencional CMOS, para comprender su funcionamiento y sus
inconvenientes.
* Elegir una topologia que permita resolver las deficiencias del circuito convencional CMOS
* Disenar el circuito de tension de referencia empleando bandgap, tomando como base el
circuito de H. Banba [29], analizando en DC y en pequeia senal.
* Afadir los sub-circuitos de start-up y de polarizacion por réplica para mayor estabilidad.
* Simular el circuito disefiado para comprobar su 6ptimo funcionamiento, con el software

Cadence Virtuoso Analog Design Environment.
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CAPITULO 2: Teoria sobre el BGR de bajo tension

En el presente capitulo se desarrollara el marco teodrico sobre el circuito de tension 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 permitira

comprender las etapas que permiten la generacion de una tension de referencia mediante bandgap.

Voo

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

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

que la diferencia entre €p; y €, sea minima (idealmente € = €,), esto permite que en € se

BP?&‘& &alcular la diferencia de los tensiones emisor-base de los BJT PNP’Q(l + 2) determina
1

de amplificacion (ganancia del amplificador no inversor) de la tension emisor-base de €, para que

11



A@ge¢ sca practicamente independiente de la temperatura. La tension de salida generado esta

dada
por:

© =€ +(1+02)A0 2.1)

900 00 o4
¢ =022)+<1?1M

In 2.2
wo o0 o O"® (2.2)
2.1.1. Tension CTAT

La tension emisor-base del transistor €, (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
configuracion tiene una tension 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. Tension emisor-base, conectado como diodo (Imagen propia)

La tension 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]).
24
)

y la tension emisor-base:

La ecuacion 2.1.1 describe la relacion entre la tension térmico (@¢ ¢

00 0.
Voo an(é) (2.1.1)

12



Donde @¢ es la corriente de colector ¢ €¢ es la corriente de saturacion. Esta expresion no

esta

let t funcid 1 turg. i ti
Sompletamente cxproside 1, lncidn de lo femperaties; Aspiendo que g tiene
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06 (2.1.2)

9 : Es la carga eléctrica del electron

©¢ :Eselareadel emisor
©¢  Es el coeficiente de difusion para electrones
Qi : Es la concentracion intrinseca de portadores

©¢ : Eslaconcentracion base de dopaje
©¢ :Esclanchodelaregion de emisor

De todas estas variables, solamente €¢ y €p; no son constantes, su dependencia con la

temperatura
puede ser modelada segun:
00 00
Qo 00 00 (2.1.3)
L 2%
€ (2.1.4)
2= 3 0—( 00
09 )

Donde € y € son constantes, €¢ es la movilidad de los electrones y @ s el voltaje de
bandgap

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

_ 00, 00 -@90)
0 06 (@ 9000 00
@ oﬂﬂ & —( )

o = 0® ©°



( 2 .1.5)

Se han agrupado todas las constantes en €, y Yy = 4 — €. Se reemplaza (2.1.5) en (2.1.1):

00 0,0 %9
000 an(oyo L4 4 )

00 0,0
Qo0= oMy (2.1.6)
Qo0+

Se calcula la primegm,derivada con.re 0.a ara hallar su coeficiente de temperatura:
$o LT R ConfRegy @ P P

£ - = . _s (2.1.7)
% 00 €
00 0@ 0 0 0y+1
o L2
o DA
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La ecuacion (2.1.6) se puede escribir como:

Q QQ M&
3

oo ¢ (2.1.8)

Al reemplazar (2.1.8) en (2.1.7), el coeficiente de temperatura se expresa como:

Qe _9oo— 9o (2.1.9)
Ol _Y —_

P Q, © ©

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

@e =-201""=-028"" ~ —2mv/°C
0| N I
QP @y K K

Itad d 0: d =—-=2mV/°C, val distinto al
gfl)t(raflsll('ioaenoefscal[l)slltlgll(r)n f?ﬁegﬂgeas %u% gf%%’ﬁc&??ée tempergtlu A &8 un valo u(i:ugsdeplgnl cde

@ ¢, tendra un valor distinto segun el € con el que opere.
2.1.2. Tension PTAT

1 bien el tiene un coeficiente de.temperatura negativo, es.posible obtener un coeficiente
ge tempera%?aoposmvo a partir c?e Ea glferengla c% 1aos éw de@y 32.

Figura 2.1.3. Diferencia de las tensiones emisor-base (Imagen propia)

Debido al OPAMP, €1 = €, = @¢¢1. entonces a partir de (2.1.10), se obtiene la tension en €:

16



Qo = Qo001 —

0002 =

In (
) — oln(

o1

*)=10900

(2.1.10)
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Por las propiedades de los logaritmos:

00 1@1 902
In (7 ) (2.1.11)
o ¢
AOW oL &2

Baratigryis @sasanipgoidoB T prapaatiotadsrdposoisicnigs' ¢k Jatupeidnleeisisdrasta proporcion
0 (2.1.12)

222235
% @

Debido a que el %ﬁto se disefia @¢1 = @¢2, entonces se tiene de (2.1.11) y (2.1.12):

4900 & In(@)

_ an(o) 86.33 x 10 °In(€) V/°C (2.1.13)
S 2%

|

Q ¢, ¢

2.1.3. Espejo de corriente PMOS

Es uno de los elementos mas importantes en el circuito, su funcidn es asegurar que € = €, y que
= icion solo es posible para un. 01 valor de corrient as e] PMOS ope
%mve?fn ttue e ?una zona espé%?fl aRta reg1§)n e sa uram%nr) gémr % ]8[ % NS

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

IVDD
M, M,
[ ]
R; R,
A |4

Figura 2.1.4. Espejo de corriente PMOS (Imagen propia)
18



Los transistores PMOS deben operar en la region de saturacion debido a que el valor de € ¢ €s

casi

independiente de las variacioges de Qoo
SD

R.Ohmica R. Saturacién V—
SD
Figura2.1.5. @¢¢ Vs @¢e (Imagen propia)

A continuacion, se justificara que € = €»:

La corriente de source-drain (@¢e) en inversion fuerte esta descrita segtin la ecuacion 2.3.1:
1 €

Go0=) & [(Go0— Q000 (1+990e)] (2.1.14)
0000)(
Si se consideran despreciables los efectos de €g¢ ¥ se considera que los parametros de
fabricacion
€«
173 o> $ son constantes, se tiene que:
©
y
Q001 = € ( Qoo — 190001])* (2.1.15)
Qo002 = O (Doo: — 900621’ (2.1.16)

ol TP HRE PRt el G S oo™ B oo DTGB YT -

Debido a que los parametros son iguales:

Vo000 = 90062 (2.1.17)

Ademaés, el espejo se disena uniendo los terminales gate para obtener:

Qoo1= 0062 (2.1.18)
Entonces se tiene que:
19



Qoo — 190061l = 9962 — 196606:2] = Qoo1 = Qoo

(2.1.19)

20



Al reemplazar (2.3.6) en (2.3.2) y (2.3.3)

Q001 =V (Dpe1)’

Qoo2= 9 (Dpe2)*

Por lo tanto:

0001 = 0002
2.1.4. OPAMP — amplificador de error (amplificador diferencial)
Este amplificador genera una tension basada en la diferencia de €@ y €~. El amplificador
funciona con un bucle de realimentacion. Mientras mayor sea su ganancia, mayor serd su
estabilidad ante

variaciones en la tension de alimentacion. Este amplificador es de una sola etapa (single-stage)

Figura 2.1.6. Amplificador de error de una etapa (Imagen propia)

Esta configuracion estd compuesta por: un espejo de corriente €7 y €pg, un par diferencial €

€©s y un sumidero de corriente (current sink) €4, el cual es un andlogo de la fuente de

COITiente, 1 st 99 : 13 )
solo que, en vez de “suministrar” corriente, la “extrae”.

Fl am litﬁcador d(f efror. Fntre a a los termigales rga e una tension de referencia ( q basada en
pmplificacion de a,cil erencia,de y, iﬁfe r fntonces, mieniras mayor Seg f ganancia
pgr_o amp, mayor sera la precision de ta’tension de Teferencia @¢ que genera, el cual ¢sta dado

Qo= =9 (10.— 9 (2.1.20)
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A continuacion, se explicard 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.
Para ejemplificar esta situacion, se asumira que la copia de corriente ideal se da cuando €, = €

y

= = 0.7 V, en egte caso las corrientes en ambas ramas son.iguales. Sin embargo
g&ﬁ% a Vg?()?7 aftores % 3] no 50121 exactamente 1g rﬂ:s, or_cousiguicnte, las corrlentesgeﬁ
as ramas seran diferentes. S¢ p eSentan dos casos: & P ]& 0 & > &

2 . . . .
El aumento de ocasiona que @g¢s aumente, causando que la corriente de la rama izquierda

o sea
mayor que la de la derecha. La disminucion de la corriente en la rama derecha (€¢¢¢) ocasiona

que

©¢¢7 disminuya significativamente (Figura 2.5), haciendo que la tension de salida del

opamp
aumente de acuerdo con la ecuacion 2.1.20. El caso contrario trae como consecuencia efectos

Spugysos. g, puede concluir entonces:

1 Qo0 ' Qo0o | Qoo T Qo

Si: 02 < 01

1 Qo0 19000 9007 | Qo v
out

Voo

Figura 2.1.7. Amplificad

0.7 —

error (Imagen propia)

Vi

Nota: este es un ejemplo ilustrativo, 0.7 V ngfes el valor real.

K V,
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2.1.5. Inconvenientes del BGR CMOS convencional

e Las e51stenc a no sonl es, por gonsiguiente * lo cual de acuerdo
con aecuacul)n (?§ Y)%asmna que: p W%u 201 ¢

+
’

AV, R; R, AV

Figura2.1.8. Errares intgoduci a € #.€ (Imagen_propia)

Vi V;

e Tension de salida alrededor de 1.2 V debido a que, para mantener una tension de referencia
estable ante variaciones de la temperatura, los coeficientes empleados no permiten que el

rango de dicha tension varie significativamente.

e Tension de alimentacion mayor a 1.2 V
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2.2. Circuito BGR CMOS de bajo tension — Modelo solucion

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

B Isuitm dagse, 1esehss &@&%%&%&@%ﬁé@@ﬁtgﬁﬁ%ﬁ&gﬁe&lyf‘éé FORRPHIEPEQIRAA RS
i peehion ot ETBS R, £SO Sop bin o SHASA

de corriente, entonces se tiene:

L POSER DUCER YORER R SRR 4 (2.2.1)
En el nodo €, por la ley de corrientes de Kirchhoff:
A@oo ©Qoo1
+
02 01 02
= 1—22
En la ragfl Ee%(e%bﬁggge;eoqggl) 22:2)
90060 =9:9:=9.9: (2.2.3)
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Finalmente se obtiene que:

;3 /)
@, = (@ + 1Qeo) (2.2.4)
£7474 74 23 ) Wéz & 072074
Qo0 = &, (Qoo1 PN In(€)) (2.2.5)

+
¢! : © ., : :
Esta tension de referencia posee un factor 3, ¢l cual reduce la tension de referencia convencional

o

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.

2.2.1. Justificacion de la eleccion del modelo solucion

Ademads de cumplir con una tension de alimentacion inferior a 1.2 V y entregar una tension de
referencia de 518 mV, el circuito de Banba [3] fue elegido debido que sus resultados son bastante
cercanos a trabajos mas recientes. Sin embargo, la tensioén de alimentacion de dicho circuito se vio

comprometido en su implementacion debido a que los transistores PMOS tenian un @¢e¢ ~ —1

v,
BpcirndebaHa & VafeReLRe @GPl R i, de Frduio PoHIAEDIALGHR @genafirmo que si se

Tabla 2.1 — Comparacion de resultados de topologias BGR de bajo tension.

Banba [3] | Xinpeng [4] | Jiang [13]
1999 2007 2017 | Propuesto

Tension de
alimentacion [V] 22 0.9 0.8 <12
temperatura [°C] [27; 125] [0; 150] [-40; 125] [0; 100]
PSRR [dB] - -55 -87 -60
Coeficiente de
temperatura 119 40 5.6 30
[ppm/°C]
referencia [mV] 518 657 428 400
Potencia [pW] 1.85 47.3 13 —
Tecnologia [pum] 0.4 0.18 0.065 0.18
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2.3. PSRR - Analisis de pequeiia seiial

En esta seccion, se analizara en pequena sefial el circuito de la propuesta de solucion (Figura 2.8)
para hallar la relacién 0000/0@@ Esta relacion compara las variaciones de la tension de
salida respecto a las variaciones en la tension de entrada. Previamente se explicaran
versiones mas

simplificadas para comprender como varia la tension de salida en funcion de resistores, tension de
alimentacion, parametros de los transistores, etc. Se irdn anadiendo componentes y la complejidad
de las ecuaciones obtenidas ird aumentando. Es importante recordar los modelos de pequeia sefial

de los MOSFET tipo n y tipo p:

Figura 2.3.1. NMOS y su modelo de pequeiia sefial

Figura 2.3.2. PMOS y su modelo de pequeia sefial

2.3.1. Tension de referencia con espejo de corriente
Esta es la version mas simple del circuito de tension de referencia. Se han eliminado varios

resistores, los BJT y el amplificador operacional. En la Figura 3.8 se observa una fuente de

corriente €, esta simplificacion permite modelar la dependencia que existe entre las variaciones

en la tension de salida (@ ¢¢¢) ¥ las variaciones en la tension source-gate (@¢¢)-
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Es importante destacar que €¢ y ¢ conforman un espejo de corriente, en donde @¢

se ha

GORSSHIA 4RIV QLGS @ LormupalinifEaw, Heteh S @Y D ha gl dransistor esté

IVDD
M, |_4| M,
|74
I R

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

CHRRANIRUG OBt RRESRAREhS@ Hs RedielarpoatasaiArnds o qadelpaglgnie de

se Pa%el al%lsi 5n a las varjaciones de las fuentes de tension o cogriente. Par ejemplo € ¢¢ no
es la Tuente de tension €pg.¢, SN0 las variaciones que se producen €n @ee .

Figura 2.3.4. Modelo de pequeiia sefial del circuito de la Figura 2.9.

23



La fuente de corriente € puede modelarse de dos maneras, tal como se vera a continuacion:

i) Caso 1: Fuente de corriente ideal € con resistencia infinita

Q=0 > Qoo=0 -9

Figura‘éﬂ. Jbdelo de pequera s’;%%l del caso ideal
Qo0o v,
¢ =
%00  ©+0 ,5i Qg2 > @, ¥ ~0 2.3.1)
o2 entonces PON

Si la fuente de corriente es ideal (impedancia infinita), anula las variaciones producidas por @¢e¢-

ii) Caso 2: Fuente de corriente €py con resistencia finita €

En la Fi 2.12 i t los terminales Sy G, d
EiyfaFigara 313, o v QiR gicucnira enlos erminales §y G, se puede

Figura 2.3.6. Modelo de pequefia sefal del caso real (resistencia finita)
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9611941 TQ1

Qo0 — - lHgeiter
—_— _— 0 + ‘)”01
QW 00"’001” 0 1+ge17é1
Vo1
Si @¢19¢1 > 1, entonces:
0@@ = - &1 =" 1
N - 0 _|__ -
900 0 1+9e1 -
Jge1 00
000 =2960
Por la Ley de Corrientes de Kirchhoff (nodo D):
Q000 Q00— @
T 000
0 =
9o
©9,.900
+
%o 1,1 o0
& %)= 90
9620906 +
Qﬂ 1 . ©
00 —© @10 )+ N
0 ( 1+ 96190 oo

92

Se concluye que para las variaciones producidas por €¢¢ sean minimas, se requiere que la

fuente

(2.3.2)

(2.3.3)

(2.3.4)
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de corriente € tenga una resistencia € cuyo valor sea muy alto.
2.3.2. Tension de referencia con opamp (amplificador de error)

En esta seccion se analizari @¢.¢¢/®¢¢ cn el circuito de la propuesta de solucién. En la figura

2.15

Figura 2.3.7. Modelo de pequeiia sefial del circuito de referencia con opamp
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Figura 2.3.8. Modelo de pequeiia sefial, efectos del opamp.

Las variaciones de corriente i, estan dadas por:

| = Qe(Vo0)

1= 9e(Qo0— 9060

Qo0 =i(92— 90

Qo0 = 90(0o0 — 9960)(9:— 01

w(l + W@(_Qz —91)) = 96(©: - 9)9oe

L9 %6%

Qo0
9o(02-91)
Qo0 = %g,-0) oo

1+0©

000 = D00 - 900
MERAAIPAL P

9oo=Q00— NI ) o0

1+oe 900,99 1

(2.3.5)

(2.3.6)

(2.3.7)

(2.3.8)
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Qo0=9Qooll—

1+0©

(©:—91
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@90 = (2.3.9)
Q00 1+ 906 (V02—
Q1)
Si @ > 1, entonces:
) 1 L
@00 ~ = @R~ F]
— L
=« (2.3.10)

%00 060600 B
©

)

000 =1900 _
Se comparan las expresipnes obtenidas para

a: Antes: a =

1+010100
Q500

v
Ahora: «

o

Po[r lo tanto deb1d0 al opamp, 1 valor del nuevo a es al menos € veces menor que cuando
solamente s€ emplea una fuente’ de corriente.

Ahora se modela en pequea sefial la rama del transistor €3

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

Por la Ley de Corrientes de Kirchhoff:
@000 V009000

@ = + Q3

903900
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O3 9620000 +

Qo0

9o

3.3)
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Oﬁ 9 (2.3.11)

000 = 0@3(03 I 03+0
1
003)“ + ¢
9000 = €4,(@: | ©43) ( IR (23.12)
3
900 006(9— V:+t9e3
1)

Es necesario aclarar que la ganancia del opamp varia con la frecuencia, pues se comporta como un
filtro pasabajos. Antes de la frecuencia de ganancia unitaria el producto de la ganancia por la
frecuencia se mantiene aproximadamente constante. A altas frecuencias la ganancia del opamp
disminuye, por lo tanto, su capacidad de reducir el ruido y variaciones de la tension de alimentacion

disminuyen.

BRitftie dedascpiiBlnedsiadarial PRI B C @Y, MEATEBHII A sleal, opinspbangaetioRa A
asociado, es decir, €, tleﬁe una componente que epé;élqe de 2330?6 dgbe gcord%guf) g}

o amp enfrega una. t a los, terminale os ftr es 2y
nsiguiente,las Varlac10nes en Y se denotan com
Vi

Vs » A

Figura 2.3.10. amplificador de error

Entonces las variaciones en la salida del opamp se expresan como:

Qo=90o0+t 9000 (2.3.13)

Qo096 9o (2.3.14)

Esto a su vez ocasiona variaciones en las corrientes €91, €, € €3, las cuales se denotan con la letra i.
Entonces se tiene:
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| = @¢( Qo6 — o)

(2.3.15)
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Qoo = (O — o) (2.3.16)

L € 0530197)33(301?0 - Qo) (2.3.17)

Reemplazan

Qo =0 (09 —96)90(9oo —9o) + 9000
Qoo 900=0(9o— 9090900+ 9000

(2.3.18)

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

Oﬁ 3

Qo0 = 003(03 I 0319
0@3)“"‘ ”
1
Qo0 o ) + o (2.3.19)
=94 €3 11063 ( 3
Qo0 1+1906(Qo— 931903

2.3.3. PSRR del an(plificado) op?ﬂ?cional

¢ W@ghrgqé@%@&mf&s@gl&el amplificador operacional, para determinar

TR

33



Figura 2.3.11. Amplificador de error
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Para este desarrollo se estan despreciando las variaciones producidas por €@¢e en los

transistores
@5 Yy ©6. Asimismo, se esta asumiendo que €7 = @3, @5 = @ y que Q¢4 se puede

expresar
equivalentemente como:

Figura 2.3.12. Modelo de pequeiia sefial del amplificador de error

Qoos = §2—¢ Qo0 (2.3.20)
1+¢ )

sl @6 @4
Aplicando la Ley de corrientes de Kirchhoff
9009 g%? 299, (23.21)
¥ + 0060y, 1= [+ ]

\ 2% © _
1 =

Q4

P00loe, T ©®@0st200 00 90 (©D052000)

1+@ 4) ¢
Qo0 1 [y
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9g&7
= 92 1+9e8(rect2re = @ (2.3.22)

OW 4)

1 1
["02 +(r95+2r04)]
Laexpresion Btiende a 1 si @¢4, @¢s Y @¢c son valores grandes. Para que el amplificador

operacional

tenga ramas simétricas, se debe cumplir que: Qg5 = Qoo Vo7 = QPos Y Qo7 = VPos.

Por lo tanto, si € — 1, entonces la ecuacion 2.3.19 tiende a ser ideal, tal como la ecuacién 2.3.1
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= 1 @;

G200 = Qo @ 1l O3 ( )+
900 119096 (@o— :1t9¢:
QM _ 03 00)
172
Q00  ©:10 o

@3
En conclusion, si €¢3 > €, entonces— ~ 0

00

(2.3.23)
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CAPITULO 3: Diseiio del circuito

3.1. Seleccion del numero de transistores bipolares

En el capitulo 2, se menciond que €p es la proporcion entre las areas de emisores de los transistores

€1y ©-. Esta proporcion es equivalente al nimero de transistores colocados en paralelo en

o2

considerar que en €1 solo se coloca un transistor. (3.1.1)

& €©¢> _ numero de transistores en
o,

Qo1 1

Es posible optimizar el funcionamiento de un circuito, cortando las partes irregulares con un laser
(laser trimming), sin embargo, este procedimiento es costoso. Por lo tanto, el disefio del layout de

los transistores BJT debe ser planificado para que su funcionamiento reduzca el error debido a la

fabricacion. Una configuracion de forma cuadrada con €9 en el centro, permite reducir los errores

en la proporcion de areas de emisor [31]. En la Figura 3.1 se observa un arreglo donde € = 8.

Figura 3.1.1. Arreglo que permite minimizar los errores debido al area (Imagen propia)

Gyfigsoenion o s2vyd GocHCieRioACCTRPREsdRa? 455 1@ Fdeihoab gl debe

] ln(@) para asi reducir el valor de n y asi igualar la expresion a 2 mV/°C, sin
amplifica el factor —

L4
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embargo, €,/€1 también amplifica el offset producido por el opamp y el area (a mayor valor de

resistencias, mayor area). En la tabla 3.1 se tiene una comparacion del aumento de estos valores.

22 089 =_°2_- g n(®) = 2mv/°C (3.1.2)
o1 o1 ©
0
Tabla 3.1|— Valores obtenidos al variar €.

n In(n) Area (um?) Amplificacion de offset

8 2.079 3364 11.141

24 3.178 9409 7.289

48 3.871 18496 5.984

80 4.382 30625 5.287

A partir de los valores obtenidos en la Tabla 3.1, se analizan las variaciones, para cuantificar qué

X(ac@@@
)

variacion es mas significativa y, por tanto, mas eficiente. A€y se esta definiendo
xezg

como

Tabla 3.2 — Comparacion de las variaciones de los parametros.

Y>3 Aln(n) AArea AAffset
300% 153% 280% 65%
600% 186% 550% 54%
1000% 211% 910% 47%

Bis.isns qusIn(@) aumenta,en i 1 53psin cbarga, fo.croceen lamigma proporcidn, que
A R B O T 6 Qe b ridict (et I

1Smin
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significativamente. Por lo tanto, se concluye que el valor de € = 24 permite obtener los resultados
mas significativos.

3.2. Ipgae — Calculo de @¢
gg%g;@gg S YRlordeJagesistencia €. 8¢ §mpozars balo Ja condicion de age fa SOHGAS de

de acuerdo con los trabajos revisados en el estado del arte.

PTAT

Figura 3.2.1. Relacion entre @¢ee¢ Y €1 (Imagen propia)

Como se vio en gl Eapitulo 2, la tension en € esta descrito segun:

Moo o !n(®) (3.2.1)

Sea @¢¢¢ la corriente que entrega el espejo de corriente, en €4 se tiene:

29 e
Y0000 o (3.2.2)
A una temperatura ambiente de 27° C (300 K) y con € = 24, se tiene (3.2.3)
que:
1pA = 0,0259-3,178
L 2!

Por lo tanto:
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©1=823€0

(3.2.4)
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Elobjetivo es lograr un valor de €¢¢¢¢ que sealomenor posible, sinembargo, reducir @¢¢e¢

implica

aumentar €)1 y, por consiguiente, su area.

3.3. Diseiio del espejo de corriente principal

Eabassalyalor d@mapeaiid 44 sl BSiR5 setriste YOS LB SbR £B S 1k
180 nm (Taiwan Semiconductor Manufacturing Company).

Tabla 3.3 — Parametros de procesos CMOS para TSMC 180 nm.

PMOS

@ (um) @ (um) | @ee (V) Qe

10 2 443,2 70,7
10 5 429 70,1
10 10 424,3 69,7

En base al valor de @¢¢¢¢- s¢ disena el espejo de corriente PMOS para que en cada rama haya

una

corriente de En b Tabla 3.3, se ¢lice @¢ = 70 ademads se disena. el

e étg)] gs%auélepeﬁﬁnmafg%% cgar%que slgg n%\lﬁ(‘;ﬁnsas? encuent%1 en en la region ¢ Tversion
000 = IS |o00)’(1+990e)] (3.3.1)

0000)(
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Vi V,

Figura 3.3.1. Espejo de corriente PMOS (Imagen propia)
El factor (1 + @@¢¢) produce modulacion de longitud de canal, sus efectos se estan
despreciando. Al reemplazar los valores se tiene:

1ua =170 " €[(150mv)?] (3.3.2)
2 e

Luego, Wespeja ©/©:
= 127 = 1.2

o

Elegir /€ =~ 1.2, es indistinto de elegir 1.3, pues el objetivo de este calculo es apreciar

el

comportamiento del circuito ante los efectos de dicho factor. Con €p/€ = 1.2 0 1.3 se

introduce = . . .
un error debido a que la ecuacion 3.3.1 no incluye todos los parametros que el simulador si.

A causa de los efectos de fabricacion @¢ee1 * D@ eee2 (Mismatch @ge), por lo que @
+ €,, N0 obstante, las corrientes tienen un valor bastante cercano (cuatro decimales de precision),
lo cual se

comprobard en las simulaciones.

3.3.1. Simulacion de I'pg 46
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En la Figura 3.4 se tiene la simulacion de €@¢¢¢¢. ¢ Vista de que ante distintos valores de @¢¢

habra
distintos valores en las ramas del espejo de corriente, se concluye que el circuito operara

apropiadamente en un solo punto.

Figura 3.3.2. @1y € vs @¢e6e PMOS (Cadence Virtuoso)
3.3.2. Simulaciones del punto de operacion

Esta primera simulacion se realiz6 con el valor calculado del factor €/€ = 1.2

Figura 3.3.3. Punto de operacion con €p/€p = 1.2 (Cadence Virtuoso)
A continuacion, se resumen los resultados de esta simulacion.

Tahla 3.4 — Resultados de la simulacién con €@ /€ = 1.2
Rama izquierda (€1)| Rama derecha (€,)
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Qoo =1.02pA Qoo=1.02pA
Qoo =581.99mV | @ge =581.99mV

Qo000 = 46643 | |@oeel = 466.43
Qoo = 11556 mV | @¢e = 115.56 mV

Se observa que el valor de €@¢¢ = 115.56 mV # 150 mV, esto se debe a que el simulador

considera

mas parametros que la ecuacion 3.3.1. Para obtener €¢¢ = 150 mV, solo hace falta

recalcular

€ /€©. De acuerdo con la ecuacion 3.3.1, si la corriente permanece constante, es posible

establecer
la siguiente relacion:

$ o/ (3.3.2)
902

Doo 0,/01/2

1502 = (3.3.3)

115.562 o
Y ©/0

=071 = 0.7 (3.34)
Con esteﬁuevo valor, se vuelve a simular el circuito.
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Figuragydids Kynfasts ansasiinionR 4@ iS40t o/ 0

Rama izquierda (€1) | Rama derecha (€,)
Qoo =1.02pA Qo0 =1.02pA
Q00 =61935mV | @pe =619.35mV

|Qo0el = 46643 | |[@eeel = 466.43
Qo0 = 153.02mV | @ee = 153.02mV

Con este nuevo valor de €/, si se obtiene el @¢¢ que se calculo, esto debido a que la

relacion )
cuadratica es mucho més preponderante.

3.4. Determinacion de 00/ 00



Para poder calcular €, es necesario obtener la relacion €,/€1. Como se describié en el

capitulo
1, el circuito de tension de referencia por bandgap busca cancelar dos coeficientes de temperatura.

Se emplearan las ecuaciones 2.1.9 y 2.1.13 y 2.2.5 para igualar los tensiones PTAT y CTAT y

calcular €,/ €1.
& ©.00

©000=¢,( @001 ¢ In(®)

+
Se deriva reslpecto a T y se iguala a 0, implicando que los coeficientes de temperatura se cancelan.

0 @oo 2209

téa &

5 =0 (34.1)
&W 02 ‘MO% =0
1 —

o 0100 ¢

[_3,;21 —00 1+[*2@

o6 o o 6n@®I=0
Considerando que @g¢1 = 635 mV (de acuerdo con las simulaciones), @¢o = 1.205V, @ = 300

K,

q~16-107C, @ ~ 1.38- 1073 ]/K),y = 3.2, @ = 24.

0.635-1.205 (3.2)(1.38107%%) @, (1.38:10%%)3.178)
_ _ +[% _ =0
[0 300 o100 TP e
2 =794 (3.4.2)

o1

Para verificar este resultado, se simulara ¢l TC (coeficiente de temperatura) Vs. €,/€1. .
Se observa (Figura 3.4.1) que el coeficiente de temperatura alcanza un valor minimo de

7.801 ppm/°C cuando €,/€1 = 7.512. El coeficiente de temperatura en la realidad siempre

tiene un valor distinto de cero. Se observa que el valor de la simulacion es muy cercano al
calculado
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matematicamente, la diferencia existente puede deberse a los pardmetros adicionales que el

simulador considera.

40



50.0
45.0

— 35.03
U -
o]

~
= 30.0
B 25.0

C (pp
[ARARAREA NN

E 20.03
15.05

10.03

co ) 7.80149
[ 1 rr 11 1r1 7 T1rr1r 11111 1T 17T 1T 1T T T T T T T T T T T T T T T

7.3 7.4 7.5 7.6 7.7

Figura 3.4.1. TC vs €,/ €1
3.5. I¢oae — Calculo de

©o
Con la relacion €, /€1 = 7.525, se calcula €p,, pues el valor de €1 ~ 80 €@Q
€, = (7.525)(80-10%) ~ 602 Q. (3.5.1)

Luego se simulan las corrientes @¢ o6 ¢ Q@oooe (Figura3.5.1)
| L

{

Qo000




Se observg que aproximadamente a 27 °C alcanzan el mismo valor (el coeficiente de temperatura

se cancela

|
Donoge ;
1 1 2.0459uA
2.0455 i
. i
— 1
- 1
2.045 '
= i Figura3.5.2. @¢eeeé vstemperatura
Rt s 1
— 1
T 2.0445- '
- 1 e, '
En la grafiep se observy/que @¢oooe = 2.0459 qA este valor nos permitird escalar el factor
2.044 ;
- 1
/0 - :

AFiRESpIA N lectersisin €534 %&uwla dop frarsidovsofichesmmies ptiente
EESTI b b ID SRR TS RS RIS P67 O

temp (C)
@0 (@00 — 1900’ tonces sc f
- , entonces se tiene:
0000, @ 0o — Q000
*
= 0.7
100 ®1 g, i
2.091 00 01 = (0.7)(2.0459- ) = 1.43213
- 10
. 31 ~ 15 (3.5.2)
o1
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3.6. Diseiio del amplificador operacional (amplificador de error — amplificador diferencial)

FR BR Higuras In G SR QOIS S 121 RR Adrenatlr S 10 MRS G50 e 3e ThY
tensiones de los MOSFET del opamp para que operen en la region de saturaciéon con un margen

que les permita mantenerse estables.

Figura 3.6.1. Amplificador de error de una etapa (amplificador diferencial) (Imagen propia)

En trabajos como [11], la topologia de los amplificadores de error de una etapa (single-stage) esta
dada por: una fuente de corriente PMOS en la parte superior, seguido del par diferencial PMOS y

en la parte inferior un espejo de corriente NMOS, debido a que el rango de valores que puede tomar

©1 es mas amplio sin salir de la region de saturacion. Sin embargo, para el propdsito del
amplificador operacional de esta tesis, la topologia que se ha empleado permite aumentar el PSRR,

tal como se demostrd en la ecuacion 2.3.19. en el capitulo 2. Esta topologia puede encontrarse en

trabajos como [35] y [36].
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3.6.1. Eleccion de V.
Ap

atir do las simul¥taites del punto de operacién en la seccion 3.3.2, se pudo determinar que:

Q¢ = 635 mV. Teniendo en cuenta la relacion: Q@geoes + Poesc < 635 mV. Los
transistores €,
€5 v €, deben disefiarse de modo que permanezcan en la region de saturacion. De acuerdo

con
trabajos revisados en el estado del arte

3.6.2. Disefio del par diferencial

Figura 3.6.2. amplificador de error basado en un par diferencial (Imagen propia)

Entonces se tiene que:

Q066+ 150 < 635 (3.6.1)

QW(, < 485
Por lo tanto, para que el transistor tenga un margen de tension que le permita mantenerse estable

en la region de saturacion, arbitrariamente se elige:

Qooc = 400 6O
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Con este valor se tiene un margen de 85 €€ y se mejora el PSRR.
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Con la ecuacion 3.6.2 se calculard la relacion €¢/€¢e. considerando @¢¢ = 480 mV se tiene:

@005~ Opo = 400 mV — 480 mV = —80 @

Qo0 =

Q006

@00

005 = 0.025 97"

Qo0

Qo0

Para verificar este resultado se tabulan valores (Tabla 3.6) en el simulador para hallar @¢/@¢¢

con. |
mas precision.

Tabla 3.6 — Simulacion de pardmetros de transistores a distintos @eeee—
QD | 9 90900 | 9e/90 | Doeoe
20,00 | -142,98 26,71 45,62
10,00 2 -84,82 23,41 50,83
6,67 3 -48,56 21,04 59,22
5,00 4 -19,96 19,09 68,63
4,00 5 4,60 17,39 78,59
3,33 6 26,66 15,91 88,87
2,86 7 47,02 14,62 99,32
2,50 8 66,23 13,49 109,91
2,22 9 84,62 12,49 120,62
2,00 10 102,43 11,61 131,43
1,82 11 119,56 10,83 142,26
1,67 12 136,40 10,14 153,20
1,54 13 152,96 9,51 164,19
1,43 14 169,39 8,95 175,29
1,33 15 185,52 8,44 186,35
1,25 16 201,54 7,98 197,46
1,18 17 217,34 7,57 208,91
1,11 18 233,02 7,19 220,54
1,05 19 248,64 6,85 232,24
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A partir de la Tabla 3.6, para un @¢¢ — @¢e = —80 mV, se tiene que:
Vo5

Qo5 ~ 23V

El valor tedrico coincide con el simulado. A mayores valores de transconductancia el ruido
disminuye, y el ancho de banda aumenta.

La frecuencia de corte del opamp esta definida por:

£-0. am(Bee
entonces:
= 1 MHz

@6 — = 68 nA
-
1%6 23
QVooc=68nA

Entonces la corriente en el transistor €p4 es el doble:

=136nA=
Cualqui?r icgrri 1ei nte mayor, d?rg%ejores resultados, por lo tanto:

Ow= 150nA (3.6.3)
Bo1 esitepesodedayutipare cEBmptrsgeijondle dvisieatehpriadppusdeiterc2yna rlagida tamgarande

significa que, si se tuviera una corriente de 150 nA, entonces la relacion del nimero de transistores

para ese escalamiento en la copia de corriente deberia ser de:

2 pA

150na = M
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Por consiguiente, en la rama de menor corriente habria 1 transistor y 14 transistores en la rama de

mayor corriente. Esto ocasiona malos resultados debido al mismatch de los transistores, ademas de

ocasionar problemas en el layout. Por consiguiente, se escalard @¢ee¢ @ 500 nA, reduciendo

la

relacion a 8.

Mediante simulaciones, se puede obtener la relacion entre €@¢s y €, asumiendo un €¢ = 1 pm

1.

1.8

1.7

bsimd (u&)
=
o

1.5

1.4

L3

o6 = @¢s: Transistores del par diferencial

\

1
N T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T 1
0.0 2.0 4.0 6.0 8.0 10
W (L)
Figura 3.6.3. Transistores del par diferencial vs ancho de canal (W) (Imagen propia)
) g3
= 2.18
L3

Por lo tanto, si ¢ = 1 um, entonces:

@ =2.18um
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3.6.3. Diseiio del current sink del amplificador operacional

A partir de la Tabla, y considerando que @¢¢oee = 150 mV
©o

0@@ ~ 95 V_1

Q¢ = 9.5-150n = 1.425 pS
L

) ??_04: Transistor del sumidero de corriente (current sink)

5,95

bsim4 (us)
[
=
|
M
,
,
A"
,

=

=]

[73]
1

1.5 A

o -

W (0]

Figura 3.6.4. Transistor del sumidero de corriente (Imagen propia)
A partir del grafico se obtiene:

€4 = 0.75 um
3.6.4. Disefio del espejo de corriente
s s e Peson A G LT SRR
IGLEQICIRANG JP T WL Roooo pars cotre

escalamlento en c 1ente
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En las simulaciones se verificO que €/€1 = 4 permite obtener valores mas cercanos a

los
disenados. Es importante mencionar que debido a que la corriente tiene un factor de escalamiento

de 8:1, se colocan 8 transistores en paralelo para generar el mismo efecto que colocar un transistor

con un W 8 veces mayor. Con estas consideraciones, se obtiene:

Para el espejo de corriente principal €1, €:

©1 = € =5 um, multiplier = 8 (8 transistores en paralelo)

©1=9:=10um

Para el espejo de corriente del opamp: €5, €7
@3=€9;=5um
V3=9;=10um

3.7. Diseiio del subcircuito de Start-up

El proposito del subcircuito de start-up es llevar al circuito al punto de operacidon, cuando el
circuito funciona apropiadamente, el start-up deja de realizar su funcion.

Cuando el circuito completo se energiza, la tension de gate del espejo de corriente aumenta su
valor desde 0, cuando esta tension alcanza un valor demasiado alto, el circuito de start-up hace

que. En el momento en que el circuito se energiza, la tension de gate aumenta hasta que alcanza
un valor elevado, el circuito de start-up hace que el transistor €4 entre en la region de corte para
e la tension de gate disminuya llegue_al punto de iqn. JLos transisfores €
ta a&éﬁan como gesmtenmas de BUTFdOV\/%.eFmﬁmente, I PMOS © 13 regula fa tension de

espejo de corriente principal.
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€1 = 1.1um
©16=3um

Q12 = @5 = 0.5um
€©11=915=18um

€13 =5um

©13=1um

3.8. Diseiio del subcircuito de polarizacion por réplica (Replica biasing circuit)

Funciona de manera similar a una configuracion de espejo cascodo, busca colocar en los
drenadores del espejo de corriente del current sink (transistores €4 y €p9) los mismos

tensiones para que la copia de corriente tenga mas precision. Debido a que el subcircuito busca
replicar el

RIS ORIl GBI Bra @i deinanie
mmensiones. Sin
eMPALLOR §HEOR IR TOOH R ASS QR @HCCl I £ PETiREs dlebesnagp,crtspeid angpppreion 1:1. En este
Las dimensiones de €4 fueron halladas en la seccion 3.6.3
y = 0.75 um
€©,=1um

En la seccion 3.6.4 se concluyo que el factor de escalamiento 10/3, entonces:
10

€, =075

3 =2.5um = 3 um

€©,=1um

Se esta escalando, manteniendo L constante para no reducir el valor de € pues para tener un PSRR

elevado, € debe ser un valor grande.
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Para €p9, se busca que la corriente que conduce sea el doble de la corriente de €p4, entonces esto

se
resuelve colocando en el software Cadence Virtuoso un factor de multiplier=2, lo cual significa

colocar 2 transistores en paralelo.

Las dimensiones de €9 son las mismas de €p4:

©=3um @=1um

De, ignal §do tienen aLas mismas dimensiones. que s y €. con un
IR St ST SR BRSBTS B3 iy

@6 = (2.18 um) g =727um~8um

€©c=1um

Sin embargo, se utilizara un €¢ = 4 pm con un multiplier=2, por lo tanto, se tiene que:

O = O = Q0= ©1=4um

Q:=9.=©10=911=1um

3.9. Diseiio del Filtro Pasa Bajo en la salida

Tal como se menciond en el capitulo 1, el PSRR decae a altas frecuencias, por lo que una solucion
comun es filtrar la tension de salida con un filtro pasa bajo. En base a la revision de los trabajos
del estado del arte, la frecuencia en la que el PSRR obtiene su minimo valor se encuentra entre 100

KHz y 1 MHz. En el circuito de esta tesis, el minimo valor se alcanz6 a 165 kHz.

1 1

%= 0He ~ 1= ser 1 k)e

€© =248 10712 F = 2.48 pF ~ 2.51867 pF
tlavedpaeianett @b adencs 18aibpene dimensionando longitudes de metal y 6xido, de modo que
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3.10. Dimensiones finales de los transistores CMOS

Luego del proceso de disefo, se tiene a continuacion las dimensiones de los transistores:

Tabla 3.7 — Dimensiones de los transistores

No. | Tipo € (um) € (um) | Multiplier (M)
€. | PMOS 5 10 8
€. | PMOS 5 10 8
©; | PMOS 5 10 4
€. | NMOS 3 1 1
©s | NMOS 4 1 2
©c | NMOS 4 1 2
©; | PMOS 5 10 1
€5 | PMOS 5 10 1
€, | NMOS 3 1 2
10| NMOS 4 1 4
€©11| NMOS 4 1 4
12| PMOS 5 10 4
€13 PMOS 5 1 1
€©14| NMOS 0.5 18 1
€©15| NMOS 0.5 18 1
©16| PMOS 1.1 3 1

Nota: Para el circuito que opera nominalmente a 1 V, se realizaron modificaciones que permiten aumentar el PSRR
con 1 V de alimentacion. Se aumentaron €@¢s y €¢o de 1 pm a 4 um y el multiplier de €9 se aument6 de 2 a 4.
3.11. Circuito esquematico final

A continuacion, se tiene el circuito esquematico de la solucion propuesta, se detallan todas las

conexiones y junto a las dimensiones de la tabla anterior, se puede simular el circuito.

) v ewm 4

M e
M - = | Q

A
Wy

=
\
Ul

)

Figura 3.11.1. Circuito Esquematico Final (Imagen propia)
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CAPITULO 4: Simulaciones y resultados

En este capitulo se realizardn simulaciones para obtener los rangos de valores de la tension de
referencia, asi como el coeficiente de temperatura y PSRR asociados. Existen tres tipos de
simulaciones que convencionalmente son requeridas: corners, Montecarlo - mismatch y

Montecarlo — process.

Simulacion de corners: consiste en elegir los componentes del circuito y llevarlos a ciertas
condiciones de fabricacion extremas, si el circuito estd correctamente disefiado para funcionar
incluso dentro de estos margenes, es posible que lo haga mas lento o rapido, si por el contrario no

funciona en lo absoluto, es porque el disefio es inadecuado.

Simulaciones de Montecarlo: corresponden a distribuciones estadisticas, las cuales analizan las
variaciones producidas por mismatch y por procesos. El término mismatch hace referencia a la
desigualdad de parametros en componentes locales (en un chip), por ejemplo, los transistores en
un espejo de corriente. Las variaciones por mismatch pueden considerarse como diferencia de
pardmetros a nivel interno de un circuito. Por otra parte, estan las variaciones producidas por
procesos (Montecarlo — process), las cuales son ocasionadas por las diferencias de parametros de
componentes cuando se comparan dos o0 mas circuitos de un mismo lote (el mismo circuito), es

decir, las diferencias de pardmetros son de circuito a circuito (chip a chip). También se realizaran

las simulaciones ante un rango de valores de @g¢ y finalmente analisis transitorios para ver

la
respuesta del circuito en el tiempo. Las simulaciones se realizaran con el software Cadence

Virtuoso Analog Design Environment con el simulador Spectre.
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4.1. Simulaciones con 1.2 V de alimentacion

4.1.1. Simulaciones de corners

g sMUTEigFe (Rscfaaye ol ireibo disedndsaarsinelpda (881G 8E Sinfgegrs: SS

vs. @ y PSRR vs. @

) Voo Vs QOQ@Veeo=@. @V

Slow

Figura4.1.1. @¢¢e Vvs. € en 9 corners: SS-TT-FF a —40,27 y 85 °C
En la Figura 4.1.1 se observa que ¢l @gg¢ minimo es 400.658 mV y el valor maximo es

403.13 mV, también se obtwfiﬁ)rlgg los valores minimo y maximo del coeficiente de temperatura,
siendo

estos 7.14 y 19.93 ppm/°C respectivamente.

ast
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b) POQO@O Vs f@Vee =@ @V

Figura 4.1.2. PSRR vs. € en 9 corners: slowest-typical-fastest a —40,27 € 85 °C

En la Figura 4.1.2 se observan los valores obtenidos en los corners previamente mencionados, en
cada uno las pruebas se hicieron en tres temperaturas: -40, 27 y 85 °C. Se obtuvo que los valores
de PSRR minimo y méximo son -60.14 y -75.93 respectivamente.

Slow

En los corners FF y SS, se nota que que el PSRR ha aumentado y disminuido respecto del
Typical

funcionamiento tipico, esto es debido a la respuesta de los transistores en esos corners, dado que
Fast

en FF responden mas rapido y en SS mas lento, permitiéndoles responder mas o menos rapido ante

las variaciones producidas en la fuente de alimentacion.

Los valores obtenidos en las posteriores simulaciones (a 1.2 V) deberian estar comprendidos en el

rango cuyos valores extremos son delimitados por las pruebas de corners.
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4.1.2. Simulaciones de Montecarlo — mismatch

a) V@WVSO@VW = QQV

Figura4.1.3. @¢¢¢ Vs. € con variaciones ocasionadas por mismatch

A partir de la Figura 4.1.3, se observa que los valores minimo y méximo de la tension de referencia
son 390.67 y 411.47 mV respectivamente, se puede notar, ademas, que la mayoria de las graficas
se encuentran entre 400 y 405 mV, indicando que es mds probable encontrar valores cercanos al
nominal. Para visualizar mejor la distribucidon estadistica, se elabord, un histograma, el cual

también calcula la desviacion estdndar y la media.

56



b) Histograma de Vggo @ Voo = €. @V

Figura 4.1.4. Histograma de €¢¢¢ — Mismatch

[disiacby 2VTGE SRR HRRS dRETEH G8 100 SR, Qg oy donde

concentra
alrededor de 402 mV, se puede observar una distribucién normal.
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¢) Histograma de TC @ Voo = . @V

En la Figur
debe a que)
menores qul

TC haria fal

ficiente:de temperatura (TC) - mismatch

1 4.1.5, se obse gada hacia la 1zquierda. Esto en parte se
dada una able que los valores de. TC sean mucho
e el valor reducir significativamente el
taqueelc

L T O O T T T T T T T O T I O T S Y O T I SO Y T T SO B B B
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) POQOOVSfQVee =@ @OV

Figura 4.1.6. PSRR vs. € con variaciones ocasionadas por mismatch

En la Figura 4.1.6, se tiene la grafica del PSRR vs la frecuencia, tal como se menciond en la seccion
de definiciones en el capitulo 1, esta grafica nos indica el rechazo que presenta el circuito hacia el
ruido de la fuente de alimentacion. Se observa que, en baja frecuencia, el PSRR minimo es de

-65.94 dB y el maximo de -70.26 dB, en alta frecuencia cae hasta un minimo de -30.88 dB
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e) Histograma de PQ @@ @ Voo = 9. @V

Figura 4.1.7. Histograma del PSRR — mismatch

En la Figura 4.1.7, se tiene el histograma del PSRR, se puede observar que sigue una distribucion

normal y que los valores minimo y maximo son mayores a los -60 dB propuestos.
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4.1.3. Simulaciones de Montecarlo - process

a) V@WVSO@VW = QQV

Figura4.1.8. @¢¢¢ Vs. € con variaciones ocasionadas por process

A partir de la Figura 4.1.8, se observa que los valores minimo y méaximo de la tension de referencia

son 401.87 y 402.29 mV respectivamente, a diferencia del Montecarlo por mismatch, aqui se

observa que la dispersion de @¢¢e ©s menor, pues los valores minimo y maximo apenas

se
diferencian por 0.42 mV. Esto se debe a que las variaciones por mismatch al ser de componentes

locales, son mucho mas perjudiciales, por ejemplo, un espejo de corriente al depender tanto de la
similitud de sus transistores, se aleja de su comportamiento ideal notoriamente al ser sometido a
variaciones por mismatch, mientras que en process al variar los transistores de circuito a circuito
(manteniendo los mismos parametros de configuracion a nivel local) permiten que la diferencia

sea minima, tal como se confirma en la grafica.
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b) Histograma de Vggoo @ Voo = @. @V

igura 4.1.9. Histograma de €¢.¢¢ — Process

En la Figurp 4.1.9 se tie
media es dg 401.93 mV,
69.04 pV. Como se me
variar los parametros

HieiopsrAdassadrmss

istograma de la simulacion de Montecarlo para €, , en donde la

a distribucion normal con una dispersion muy baja de solo
ente, esto se debe a.que las variaciones por process al no

ores localmente, permiten que los espejos de corriente
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¢) Histograma de TC @ Vg¢ = €. @V

T T T T T O T T T [ I O O T S I O I T T I T Y N O Y T [ SO B B B |

Figura 4.1.10. Histograma del coeficiente de temperatura (TC) — process

En la Figura 4.1.10, se observa que la distribucion esta sesgada hacia la izquierda. Esto en parte se
debe a que, dada una cantidad de muestras, es poco probable que los valores de TC sean mucho
menores que el valor nominal simulado de 7.51 ppm/°C, ya que para reducir significativamente el

TC haria falta que el circuito fuese disefiado con otros parametros.
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) POQOOVSfQVee =@ @OV

Figura 4.1.11. PSRR vs. € con variaciones ocasionadas por process

En la Figura 4.1.11, se tiene la grafica del PSRR vs la frecuencia, tal como se mencion6 en la
seccion de definiciones en el capitulo 1, esta grafica nos indica el rechazo que presenta el circuito
hacia el ruido de la fuente de alimentacion. Se observa que, en baja frecuencia, el PSRR minimo
es de -67.54 dB y el maximo de -67.93 dB, en alta frecuencia cae hasta un minimo de -29.87 dB.

Se nota que la dispersion es mucho menor si se compara a la simulaciéon con variaciones por
mismatch, esto puede justificarse con el opamp amplificador de error y el espejo de corriente
principal, los cuales se analizaron en la seccion 2.3. PSRR — Andlisis de pequetia sefial, de alli se
entiende que estos subcircuitos dependen bastante de los transistores para asegurar un valor alto
de PSRR, de modo que las variaciones por mismatch ocasionan un funcionamiento no 6ptimo,

mientras que las variaciones de process no causan este problema.
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e) Histograma de PQ @@ @ Voo = . @V

Figura 4.1.12. Histograma del PSRR — process

En la Figura 4.1.12, se tiene el histograma del PSRR, se puede observar que sigue una distribucion
normal y que los valores minimo y maximo son mayores a los -60 dB propuestos. Si se le compara
con el mismo grafico de la simulacién por mismatch, se tiene que la desviacion estandar es 10
veces menor, esta menor dispersion se debe a que el opamp amplificador de error y el espejo de
corriente principal, los cuales se analizaron en la seccion 2.3. PSRR — Andlisis de pequefia sefial,
de alli se concluye que estos subcircuitos dependen bastante de los transistores para asegurar un
valor alto de PSRR, de modo que las variaciones por mismatch ocasionan un funcionamiento no

Optimo, mientras que las variaciones de process no causan este problema.
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4.1.4. Resultados de las simulaciones de Montecarlo a 1.2V

La siguiente tabla contiene el resumen de los resultados obtenidos en las simulaciones a 1.2 V

Tabla 4.1 — Resultados de la simulacidon con 1.2 V de alimentacion.

Mismatch Process
Resultado Max Min Media Max Min Media
Qoo (MV) 41147 | 390.67 | 402.39 | 402.29 | 401.87 | 401.93
PSRR (dB) -68.21 -67.65 -67.68 -67.97 -67.54 -67.79
TC (ppm/°C) 16.41 4.48 8.71 22.49 5.96 9.72

Esta tabla busca facilitar al lector en su comprension de los resultados, las observaciones y

conclusiones de estas tablas, se realizardn en conjunto en la seccion 4.4. Comparacion de

Resultados.
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4.1.5. Simulacién Transitoria (Transient)

Prdserimulapionmemits visualidalhedtraspnansicdedoisnidd o 0C@@idaitaesonbiouadionrse
tiempo de subida (ramp-up) de 100 @ €.

M 900 Moo

o T O O T [ T T I T I O Y Y Y Y Y N Y I I N [ Y I Y T SO N Y I B |

Figura 4.1.13. Simulacion transitoria
SRR e (ol v de O giay ave cuapdo b glaeadt BRASY,  0eee

400 mV
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4.2. Simulaciones con 1 V de alimentacion

Rade fla FUEPRRUS RGIRMABIN@ NG add 1Vt 4ealizarenniuniifierdows susupfimien

4.2.1. Simulaciones de corners

a) VWXS_Q@V@,ZQZV , ’ : - ; ;

402.0

401.5

Figura4.2.1. €©¢¢e vs. € en b comers: slowest-typical-f: <+éstarci*b§7§ g8 Hpm/°C.

[Cméax=18.53 ppm/°C

S

§ e \\
Enla Fi 612334'2.1: se ¢ bserva que el @gee Minimo-es399.83 m'

D = o

mV’.f]_()()'()::’_:.. i s T e s P o T
también se optuvieror losgat ‘maximo del coeficiente de temperatura, siendoi estos

y el valor maximo es 402.23

3995

6.32 y 18.555pt/°C resp@&i¥amente. 0.0 25.0 50.0 75.0 100
Temperatura (°C)
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b) PQOO@ Vs f@Veoe =@V

Figura 4.2.2. PSRR vs. € en 9 corners: slowest-typical-fastest a —40,27 €y 85 °C

En la Figura 4.2.2 se observan los valores obtenidos en los corners previamente mencionados, en
cada uno las pruebas se hicieron en tres temperaturas: -40, 27 y 85 °C. Se obtuvo que los valores
de PSRR minimo y méximo son -49.12 y -63.23 respectivamente.

En los corners FF y SS, se nota que que el PSRR ha aumentado y disminuido respecto del
funcionamiento tipico, esto es debido a la respuesta de los transistores en esos corners, dado que
en FF responden mas rapido y en SS mas lento, permitiéndoles responder mas o menos rapido ante
las variaciones producidas en la fuente de alimentacion.

Los valores obtenidos en las posteriores simulaciones (a 1 V) deberian estar comprendidos en el

rango cuyos valores extremos son delimitados por las pruebas de corners.
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HA% S Pimmes s Megtycarlo — Mismatch

Figura4.2.3. @¢e¢ Vs. € con variaciones ocasionadas por mismatch

A partir de la Figura 4.2.3, se observa que los valores minimo y méximo de la tension de referencia
son 389.6 y 410.47 mV respectivamente, se puede notar, ademas, que la mayoria de las gréaficas se
encuentran entre 397 y 405 mV, indicando que es mas probable encontrar valores cercanos al

nominal.

70



b) Histograma de Vg oo @ Voo = @V

T [

Figura 4.2.4. Histograma de €¢¢¢ — Mismatch

adi s de 01T IR TR S (iR IS aviomieeario Rars Qoo s:

donde

000

concentrados alrededor de la media, se puede observar una distribucion normal. Debido a que la

simulacion es por mismatch, la dispersion es mayor a su contraparte por process
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¢) Histograma de TC @ Voo = @V

el coeficiente de temperatura (TC) — mismatch

On esta sesgada hacia la izquierda. Esto en parte se
robable que los valores'de TC sean mucho
ificativamente el

menores qug.e a redugi

TC haria falta
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) POQO@O Vs f@Veoe =@V

Figura 4.2.6. PSRR vs. € con variaciones ocasionadas por mismatch

En la Figura 4.2.6, se tiene la grafica del PSRR vs la frecuencia, tal como se menciond en la seccién
de definiciones en el capitulo 1, esta grafica nos indica el rechazo que presenta el circuito hacia el
ruido de la fuente de alimentacion. Se observa que, en baja frecuencia, el PSRR minimo es de

-62.07 dB y el méaximo de -64.56 dB, en alta frecuencia cae hasta un minimo de -30.62 dB
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e) Histograma de PQ @@ @ Vege = @V

Figura 4.2.7. Histograma del PSRR — mismatch

En la Figura 4.1.7, se tiene el histograma del PSRR, se puede observar que sigue una distribucion

normal y que los valores minimo y maximo son mayores a los -60 dB propuestos.
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Q)Z[waw@;s% Mggtpcarlo — Process

Figura 4.2.8. @¢¢¢ Vs. € con variaciones ocasionadas por process
A partir de la Figura 4.2.8, se observa que los valores minimo y méximo de la tension de referencia

son 400.90 y 401.46 mV respectivamente, a diferencia del Montecarlo por mismatch, aqui se

observa que la dispersion de @¢¢e ©s menor, pues los valores minimo y méaximo apenas

se
diferencian por 0.57 mV. Esto se debe a que las variaciones por mismatch al ser de componentes

locales, son mucho mas perjudiciales, por ejemplo, un espejo de corriente al depender tanto de la
similitud de sus transistores, se aleja de su comportamiento ideal notoriamente al ser sometido a
variaciones por mismatch, mientras que en process al variar los transistores de circuito a circuito
(manteniendo los mismos parametros de configuracion a nivel local) permiten que la diferencia

sea minima, tal como se confirma en la grafica.
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b) Histograma de Vg oo @ Voo = @V

Figura 4.2.9. Histograma de €¢¢¢ — Process

En la Figura 4.1.9 se tiene el histograma de la simulacion de Montecarlo para €¢¢¢. ¢n donde la
media es de 401.03 mV, se observa una distribucién normal con una desviaciéon muy baja de solo
80 pV. Como se menciond anteriormente, esto se debe a que las variaciones por process al no
variar los pardmetros de los transistores localmente, permiten que los espejos de corriente

fungiensd sdasHedangatosHENTab AUCRA iR NG AnssI ROt FRIMEI Bn lap Gifg @i datdasales
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¢) Histograma de TC @ Voo = @V

En la Figur:
debe a que::
menores qu

TC haria fai

Figura 4.2.1 el coeficiente de temperatura (TC) - process

14.2.10, s n esta sesgada hacia la izquierda. Esto en parte se

dada una obable que los valores de; TC sean mucho
e el valor , ya que para reducir significativamente el
b -

I
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d)POQOO@ Vs f@ Voo =@V

Figura 4.2.11. PSRR vs. € con variaciones ocasionadas por process

En la Figura 4.2.11, se tiene la grafica del PSRR vs la frecuencia, tal como se menciond en la
seccion de definiciones en el capitulo 1, esta grafica nos indica el rechazo que presenta el circuito
hacia el ruido de la fuente de alimentacion. Se observa que, en baja frecuencia, el PSRR minimo
es de -57.98 dB y el méximo de -107.92 dB, en alta frecuencia cae hasta un minimo de -29.95 dB.
Se nota que la dispersion es mucho menor si se compara a la simulaciéon con variaciones por
mismatch, esto puede justificarse con el opamp amplificador de error y el espejo de corriente
principal, los cuales se analizaron en la seccion 2.3. PSRR — Andlisis de pequefia sefial, de alli se
entiende que estos subcircuitos dependen bastante de los transistores para asegurar un valor alto
de PSRR, de modo que las variaciones por mismatch ocasionan un funcionamiento no 6ptimo,

mientras que las variaciones de process no causan este problema.
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Figura 4.2.12. Histograma del PSRR — proces

Enla Figurét 4.2.12, se tiene el histograma del PSRR, se puede obse ¢ una distribucion

normal y qye los valores minimo y maximo son mayores a los -60 d . Si se le compara

con el mistho grafico de la simulacién por mismatch, se tiene qu on estandar es 10

veces menar; esta menor dispersion se debe a que el oiami).
_—_— [

corriente principal, los cuales se analizaron en 'la 'seccion'2.3. PSRR — Analisis de pequéfia sefial,

or y el espejo de

de alli se concluye que estos subcircuitos dependen bastante de los transistores para asegurar un
valor alto de PSRR, de modo que las variaciones por mismatch ocasionan un funcionamiento no

Optimo, mientras que las variaciones de process no causan este problema.
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4.2.4. Resultados de las simulaciones de Montecarloal1lV

La siguiente tabla contiene el resumen de los resultados obtenidos en las simulacionesa 1 V

Tabla 4.2 — Resultados de la simulacidén con 1 V de alimentacion.

Mismatch Process
Resultado Max Min Media Max Min Media
Qoo (MV) 410.47 | 389.60 | 401.49 | 401.46 | 400.89 | 401.03
PSRR (dB) -64.56 -62.07 -63.18 | -107.92 | -57.98 -64.19
TC (ppm/°C) 17.78 5.28 9.77 21.81 4.79 10.16

Esta tabla busca facilitar al lector en su comprension de los resultados, las observaciones y

conclusiones de estas tablas, se realizardn en conjunto en la seccion 4.4. Comparacion de

Resultados.
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4.2.5. Simulacion transitoria (Transient)

L I%ngl(lrg 4.2, l%ﬁusfffoe%nswnt durante los 400 €€ iniciales. Se configuro el tiempo de

mp-up

[ | [ |
Q000 Qoo

Figura 4.2.13. Simulacion transitoria

observa

ng;OXImad I i haVon Qb uanda bgen

do los 0.9

ega asu Valor nominal de 400
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4.3. Simulaciones variando Vge

Estas simulaciones tienen como objetivo analizar el rango de valores de €¢¢ para los cuales

S€

mantienen los valores propuestos para el TC y el PSRR.
4.3.1. TCvs V@Q

Figura 4.3.1. TC vs. @¢¢ para el circuito de 1.2 V

Eortadpighde él}dn%q)m)@cﬂg_glzs&r\aag gud 1ps valores para los cuales el TC maximo es de 30 ppm/°C
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Figura 4.3.2. TC vs. @¢¢ — Variante en el circuito para aumentar el PSRR con @¢¢ = 1V
Eortadpighde él}dnsg)m)@cﬂg_ghsgrmjw]:%s valores para los cuales el TC maximo es de 30 ppm/°C

83



4.3.2. PSRR @DC vs

Figura 4.3.3. PSRR vs. @¢¢ para el circuito de 1.2 V
Voo

En la Figura 4.3.3 se puede observar que para el rango de [1; 1.285] V el PSRR va de -57.04 dB
QHQ%(}&, gsto justifica la necesidad de modificar el circuito para un mejor funcionamiento para
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Figura 4.3.4. PSRR vs. @¢¢ — Variante en el circuito para aumentar el PSRR con @¢¢ = 1V

En la Figura 4.3.4 se puede observar que para el rango de [0.95; 1.08] V el PSRR va de -57.91 dB
ﬁn(@ggd& gsto justifica la necesidad de modificar el circuito para un mejor funcionamiento para

A partir de las Figuras 4.3.1 y 4.3.3 es posible establecer el rango de @ €€ en el que el
circuito opera entregando los resultados de PSRR y TC deseados, esto se verd con mas
detalle a

continuacion.
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4.3.3. Resultados de las simulaciones variando Vee
Para el circuito que opera nominalmente a 1.2 V, no se hicieron modificaciones, se tiene:

Tabla 4.3 — Resultados de las simulaciones variando €p¢e para el circuito de 1.2 V

Por lo tanto:

- El rango de €

- El rango de @¢¢ ¢s [1.1; 1.285] V, para mantener un PSRR < —60 dB

RERCRTARTINIIR <o 0 ST 23 o AV
TC = 30 ppm/°C 0.93 1.26
PSRR = —60 dB 1.10 1.28

Si bien el PSRR es negativo, en la literatura consultada siempre es comparado como “mayor”

QUUHO IBHEFFNES §oredeYRIPHARIINP 1 SRS IS DRI vaR EIBR g @ glB. es mayor que un PSRR

Rarde fla UL PRR USRI MBI NG add 1Vt 4ealizarenniuniifisrdows ausupfimien

Tabla 4.4 — Resultados de las simulaciones variando €p¢e para el circuito de 1 V

Por lo tanto:

Resultado 00001’0 00 ©&ix V)
TC = 30 ppm/°C 0.94 1.08
PSRR = —60 dB 0.96 1.14

-El rango de @g¢ s [0.94; 1.08] V, para mantener un TC < 30 ppm/°C

-El rango de @g¢ ¢s [0.96;1.14] V, para mantener un PSRR < —60 dB
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4.4. Comparacion de Resultados

La siguiente tabla contiene el resumen de los resultados obtenidos en las simulaciones con tension

de alimentacionde 1.2 Vy 1 V.

Tabla 4.5 — Tabla resumen de resultados

Mismatch @ 1.2 V

Process @ 1.2V

Resultado Max Min Media Max Min Media
Q006 (MV) 41147 | 390.67 | 402.39 | 402.29 | 401.87 | 401.93
PSRR (dB) -68.21 -67.65 -67.68 -67.97 -67.54 -67.79
TC (ppm/°C) 16.41 4.48 8.71 22.49 5.96 9.72
Mismatch @ 1 V Process @ 1 V
Resultado Max Min Media Max Min Media
Qoo (MV) 410.47 | 389.60 | 401.49 | 401.46 | 400.89 | 401.03
PSRR (dB) -64.56 -62.07 -63.18 | -107.92 | -57.98 -64.19
TC (ppm/°C) 17.78 5.28 9.77 21.81 4.79 10.16

A partir de las simulaciones realizadas y la Tablas 4.4 y 4.5 se infiere que:

Las simulaciones mediante variaciones por Process ocasionan menos dispersion que las

simulaciones mediante mismatch.

El rango de minimo a méaximo del TC es mayor en las simulaciones por process

Los resultados en promedio cumplen con los resultados propuestos en el capitulo 1
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En la siguiente tabla se comparan los resultados del circuito propuesto en este trabajo frente a los

trabajos mas relevantes del estado del arte.

Tabla 4.6 — Comparacion de resultados con otros trabajos. Adaptado de [1], [10], [12], [13] y [17].

[1] [10] [12] [13] [17] Propuesto
Tension de )
alimentacion [V] [2; 5] 1.2 1.3 0.8 5.2 1.2 1
Rdllgl Uac
temperatura [°C] [-40; 125] | [0; 100] | [-40; 140] | [-40; 125] | [-40; 125] [-40; 85]
PSRR [dB] -61 -50 -61.9 -87 -127 -67.74 -63.69
Coeficiente de
temperatura 1.01 53.1 1.67 5.6 3 9.21 9.97
[ppm/°C]
1 CIISIOIT dC
) 1140 723 547 428 3650 402.15 | 401.03
referencia [mV]
Disipacién [pW] 66 0.58 50.4 13 3900 6.48 6.37
350 180 350 65 800 180

Tecnologia [nm]

Los resultados obtenidos son satisfactorios y cumplen con los valores propuestos, llegando incluso

a superar no solo los valores propuestos sino también a los resultados de algunos trabajos

mencionados en el estado del arte.
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Conclusiones

e Se verifico que el circuito de tension de referencia entrega un valor nominal de 401 mV
con una tension de alimentacion en el rango de [1; 1.2] V

e El circuito presentado disipa 6.48 uW de potencia (sin carga), ademas tiene un coeficiente
de temperatura (TC) de 6.32 ppm/°C y un PSRR de -63.22 dB. Los resultados de PSRR y
TC tienen valores mejores que los propuestos, sin embargo, la potencia disipada es mayor
que el valor propuesto debido a que se decidid priorizar el area del circuito. Es posible
escalar la disipacion de potencia para reducirla, dado que la potencia y el area son
inversamente proporcionales (aproximadamente).

e Se encontro que el circuito de tension de referencia disenado posee resultados comparables
a los trabajos [1], [10], [12], [13] y [17].

. %r}%(ﬂfey&ﬁ%‘:ad(’r operacional es indispensable para maximizar el rechazo a las

e EI TC no se degrad6 a pesar del uso del opamp, cuyo propdsito era mejorar el PSRR.

e Debido a la forma de polarizar el opamp, que emplea la corriente del espejo de corriente
principal, no fue necesario disefiar una fuente de corriente.

e La precision de la tension de referencia es proporcional a la complejidad del circuito.

e La tension de referencia entregado, la potencia consumida y el area del circuito dependen
de la aplicacion a la que esté destinado el circuito.

e Ellayout 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

Tras verificar el correcto funcionamiento del circuito, es completamente posible adaptarlo
con tecnologias mas modernas que la TSMC 180 nm, actualmente la tecnologia mas
avanzada de TSMC es de 3 nm.

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

Para aumentar el rango de funcionamiento en la region de saturacion de los transistores del
par diferencial, se sugiere emplear la técnica bulk-driven.

Es usual encontrar problemas de convergencia al realizar el sweep de temperatura en DC y
el analisis en AC, por lo que se sugiere tener cuidado con estos inconvenientes propios del
software para no confundirlos con errores en el disefio. Los problemas de convergencia en
Cadence pueden resolverse colocando el rango de temperaturas de mayor a menor en DC.

En AC una solucion es habilitar la casilla de prevoppoint a “yes”.
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BGR

TC

PSRR

PTAT

CTAT

BJT

MOSFET

CMOS

PMOS

NMOS

Anexos

Anexo A: Lista de siglas
Bandgap Voltage Reference (Tension de Referencia por Bangap)
Coeficiente de Temperatura
Factor de rechazo a la fuente de alimentacion
Proporcional a la Temperatura Absoluta
Complementariamente Proporcional a la Temperatura Absoluta
Transistor de Juntura Bipolar
Transistor de efecto de campo metal-6xido-semiconductor
Semiconductor Complementario de Oxido Metalico
Semiconductor de Oxido Metalico de canal P y sustrato N

Semiconductor de Oxido Metélico de canal N y sustrato P
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Vo0

Qo0
\ L
Qo000
9000
9000
91
o1

oA

Q46
09p
E

In()

Anexo B: Lista de Simbolos

Tension de bandgap del silicio extrapolado linealmente hasta 0 K.

Energia bandgap del silicio extrapolada hasta 0 € (1.205 eV)
Tension térmica de la juntura PN

S B Tl ' R
Tension base-emisor

Tension emisor-base

Diferencia de tensiones emisor-base de dos transistores
Tension de alimentacion

Variaciones en la tension de alimentacion

Tension de salida

Variaciones en la tension de salida

Tension de referencia

BJT niimero 1

Resistor namero 1

Area que mide “€” unidades cuadradas

Area que mide “€) - €” unidades cuadradas

Area del emisor que mide “€” unidades cuadradas

Area del emisor que mide “€p - €” unidades cuadradas

Derivada parcial de la tension base-emisor respecto de la temperatura

Logaritmo natural de €
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1)

90
o0
Vo000
Qo0
Q000
o1
00
o0
o0
©o

Qo0
OOX

Corriente de saturacion

Corriente de colector

Tension de puerta-fuente (gate-source)
Tension de saturacion del drenador (drain)
Tension de umbral (threshold)

Tension de umbral de un transistor PMOS
MOSFET ntmero 1

Tension fuente-puerta (source-gate)
Tension fuente-drenador (source-gate)
Tension de overdrive

Transconductancia

Resistencia de salida

Tension diferencial

Capacitancia por unidad de area del 6xido (entre la puerta y el canal)

Movilidad de los electrones (NMOS)
Movilidad de los electrones (PMOS)
Anchode canal

Longitud de canal

Ancho de canal del transistor 1

Longitud de canal del transistor 1

Frecuencia de corte
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