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Resumen

Camacho Escoto, José Jaime (Ing. en Sistemas Computacionales)
Disefio de escaladores de impedancia programables en tecnologias CMOS submicrométricas

Tesis dirigida por Dr. Luis Alfonso Villa Vargas y Dr. Carlos Muniz Montero

Tres propuestas novedosas de escaladores de impedancia son presentadas en esta tesis.
La primera propuesta realizada a partir de espejos de corriente programables analégicamente, lo
cual da la posibilidad de tener mayor precisiéon aunque la programaciéon no sea completamente
lineal. La impedancia de este circuito es del orden de 10M(). Este circuito tiene un rango de
programaciéon de hasta dos décadas debido a un cero parasito que aparece a los 3M Hz. Dicha
desventaja es cubierta por la segunda propuesta que ademés de lograr mas de 4 décadas de
programacion, consume poca corriente ya que utiliza elementos altamente resistivos. Como la
configuracion de esta propuesta es un amplificador inversor, entonces la resistencia equivalente
del circuito estd dado por uno de los elementos altamente resistivos que esta en el orden de
los 300Gf2. Los elementos altamente resistivos son programables electrénicamente por medio de
voltajes analégicos y su programacion es no lineal. Esta no linealidad es mejorada por medio de
la tercera propuesta a partir de dos disenos de traspasadores de corriente (current conveyors)
de segunda generacion (CCII-) con retroalimentacion negativa. Estos circuitos tienen la ventaja
de ser programados digitalmente, lo cual los vuelve faciles de programar aunque reduce las
posibilidades de programacién a valores discretos. Las realizaciones aqui presentadas con este
bloque de diseno tienen posibilidad de programar con 4 bits lo que da un factor de multiplicacién
de hasta 15. La resistencia equivalente de este circuito esta dada por la expresiéon Rx = % I
rﬁsgm cuyo valor tipico aproximado es de 30%2.

Se presentan en este trabajo de tesis dos disefios innovadores de CCII- clase AB, lo que
resulta en un aumento en el ancho de banda y en una disminucién en la potencia utilizada.

Ambos disenos estan polarizados con una corriente de 5uA y manejan corrientes de hasta 1mA.
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El primer diseno hace uso de un comparador de corriente para activar la clase B del seguidor
de voltaje y el segundo disefio hace uso de polarizaciéon adaptativa con el mismo fin. La primera
propuesta muestra un error menor a 8mV en el rango de —1.2V a 2.2V y la segunda propuesta
un error de hasta 30mV en un rango de 0V a 2.2V. En cuanto a la copia de corriente de la
terminal X a la terminal Z, la primera propuesta muestra un error de hasta 50uA en un rango de
corrientes desde —600uA hasta 550uA y la segunda propuesta muestra un error de hasta 50uA
en un rango de —1mA hasta 1mA. Ambas propuestas muestran impedancias bajas en la terminal
X y alta impedancia en la terminal Y. En el anélisis en AC ambos CCII- son funcionales hasta
una frecuencia de 11M Hz en voltaje y 5M Hz en corriente. En este ultimo anélisis se observa

un cero parasito a frecuencias altas a los 13M Hz en la primera propuesta.



Abstract

Camacho Escoto, José Jaime (Ing. en Sistemas Computacionales)
Disefio de escaladores de impedancia programables en tecnologias CMOS submicrométricas

Thesis directed by Dr. Luis Alfonso Villa Vargas and Dr. Carlos Muniz Montero

Three nouvelle impedance scalers are introduced in this work. The first proposal is realized
using analogically tunable current mirrors which gives the possibility to have more precision
despite of the tuning is not completely linear. The equivalent impedance of this circuit is in the
order of 10M 2. This circuit has a programming range up to two decades due to a parasitic zero
which appears in 3M H z. Such disadvantage is improved in the second proposal which reaches 4
tuning decades and consumes little current because it uses high resistive elements. Due to that
this proposal is an inverter amplifier, the equivalent resistor is given by one of the high resistive
element, that is about 300G€2 which are tunable electronically by analogic voltages and which
tuning is not linear. The non-linearity is improved by the third proposal which uses two second
generation current conveyors (CCII-) with negative feedback. These circuits have the advantage
of being tuned digitally, which makes them easy to tune but reduces the possibility of tuning to
discrete values. The realizations presented in this document which use the CCII- is tuned with
4 bits which leads to a multiplication factor up to 15. The equivalent resistor of this circuit is
given by the equation Ry =2 % | 72,9m and is about 302

Two nouvelle class-AB CCII- are presented in this work. Both are biased with a current
of 511 A and can drive currents up to 1mA. The first design uses a current comparator to activate
the class-B of the voltage follower and the second design uses adaptive biasing. The first proposal
has an error lower than 8V in a range of —1.2V to 2.2V and the second proposal shows an
error lower than 30mV in a range of 0V to 2.2V. Related to the current copy from X to Z
terminal, the first proposal has an error lower than 50uA in a range of —600uA to 550uA and

the second proposal has an error lower than 50uA in a range of —1mA to 1mA. Both show low
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impedances in the X terminal and high impedance in the Y terminal. The AC analysis shows
that both CCII- are functional up to a frequency of 11M H z for voltage and 5M H z for current.
In this analysis it is possible to observe a parasitic zero in high frequencies (13M H z) in the first

proposal.



Capitulo 1

Introduccién

En este capitulo se dara una introducciéon a la problematica tratada en este documento
de tesis, se comienza por describir la problemética relacionada con las capacitancias en las
tecnologias CMOS submicrométricas y se propone un esquema que solucione dicho problema.
Se hace también un andlisis de las ventajas que la solucién puede tener tanto econémicamente
como en ahorro de espacio en un microchip, asimismo se analizan las ventajas de tener una
propuesta programable o configurable.

En la seccion 5 del capitulo se plantean los objetivos de este trabajo y més adelante los
alcances, contribuciones, el método seguido durante la realizaciéon del mismo asi como la forma

en la que estd organizado este documento.

1.1. Antecedentes

La investigacion relacionada con el diseno de circuitos integrados analégicos ha promovido
un aumento en la tendencia hacia la realizacion de dispositivos de bajo consumo que funcionen
con voltajes de alimentacién bajos. Estas caracteristicas permiten su incursién en &areas de
desarrollo tales como las telecomunicaciones y los sistemas portatiles que operan a partir de
baterias, entre los que destacan los dispositivos implantables. No obstante, conforme incrementa,
la complejidad de estos sistemas, los requerimientos de area de silicio adquieren cada vez mayor
importancia. En este sentido, uno de los problemas limitantes en el disenio de circuitos integrados

es la realizacion de capacitores de alto valor. Por dar un ejemplo, realizar capacitores de 20pF
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Figura 1.1: Circuito multiplicador de capacitancia en modo voltaje.

en un proceso CMOS estandar con dos capas de polisilicio es equivalente, en términos de area,
al espacio requerido por miles de transistores. En consecuencia, realizar capacitores de 100 pF
en circuito integrado resulta prohibitivo [19]. Esta problematica se acenttia al considerar que
en la actualidad son cada vez maés las aplicaciones que requieren de capacitores de alto valor.
Entre estas aplicaciones se encuentran los sistemas de datos muestreados y los sistemas de
acondicionamiento de sefial provenientes de sensores biologicos [17, 18], entre otras. Ademas,
la capacitancia proporcionada por los denominados “sensores capacitivos” es muy pequena, por
lo que se requiere amplificarla para incrementar la resolucion. Algunos ejemplos de sensores
capacitivos son los cantilevers (voladizos, en espafiol), sensores de humedad, pantallas tactiles
de dispositivos portéatiles, entre otros [17].

Una posible solucién a esta probleméatica radica en el uso de una clase particular de
escalador de impedancia: el multiplicador de capacitancia. Un multiplicador de capacitancia
es una topologia que permite escalar por un factor la capacitancia de un capacitor de valor
moderado. La figura 1.1 [52] muestra la idea conceptual de este dispositivo en modo voltaje y
la figura 1.2 en modo corriente.

Para analizar la figura 1.1 se obtiene la corriente que pasa a través del capacitor C
resultando en la ecuacion (1.1.1).

‘/ent - (_Avent)

Io = Lt = A ent) _ (14 A)SC (1.1.1)

sC

De la expresion (1.1.1) se puede obtener la impedancia equivalente del circuito dividiendo

la el voltaje entre la corriente, de esta forma resulta la ecuacion (1.1.2) y de esta expresion se
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Figura 1.2: Circuito multiplicador de capacitancia en modo corriente.

deduce la capacitancia equivalente de la figura 1.3 que es mostrada en la ecuacién (1.1.3).

_ Vent o Vent . 1
2=, T Van(+ A)SC (14 A)SC (1.1.2)
Ceq = (14 A)C (1.1.3)

Ahora bien, analizando el circuito en modo corriente de la figura 1.2 se comienza por

obtener la ecuacion de corriente del nodo V., obteniendo la expresion (1.1.4).

Ic + Alg — Iops :OZIc(1+A) — Tt (114)

Vent
DR

Sustituyendo Ic por en (1.1.4) se obtiene la ecuacion (1.1.5).

VE’U
ﬁ(hLA) — I =0 (1.1.5)
x SC

Para obtener la capacitancia equivalente de la figura 1.4 primero se obtiene la impedancia
equivalente despejando ‘I/‘f—": de (1.1.5) resultando en la ecuacion (1.1.6). Para simplificar esta

ecuacion se propone una R, muy pequena de tal forma que resulte en la ecuacion (1.1.7).

R; + 75
Loy = ——5C 1.1.
€q 1+A ( 6)
1
Zeq == (117)

SC(1+ A)
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Figura 1.3: Circuito equivalente del multiplicador de capacitancia en modo voltaje.

Obteniendo la capacitancia equivalente de (1.1.7) se tiene que la ecuacion (1.1.8) repre-

senta el capacitor Ceq de la figura 1.4.

Cog = C(1+ A) (1.1.8)

Los esquemas anteriores se utilizaran en este trabajo de tesis para las realizaciones de
multiplicadores de capacitancia propuestos.
Existen numerosos e interesantes trabajos dedicados a la multiplicacién de capacitancia

[29, 28, 25, 20, 19, 21, 27, 26, 24, 22, 30, 23]. Estos trabajos pueden clasificarse de varias formas:

1. Tipo de senales involucradas en el diseno y tipo de senales de control (disefio en modo

voltaje [21, 26] y disenio en modo corriente [29, 28, 25, 20, 19, 27, 24, 22, 30, 23)).

2. Dispositivo activo utilizado (amplificador operacional [5], amplificador de transconduc-

tancia [21, 26], traspasador de corriente [19, 20, 23], espejos de corriente [24, 28, 30]).

3. Tecnologia utilizada (BJT [21, 22, 23, 27], CMOS [19, 20, 24, 25, 26, 28, 29, 30]).

4. Factor de capacitancia (fijo [28, 30], ajustable por elementos pasivos [19, 20| o ajustable

eléctricamente [21, 22, 23, 24, 26, 27, 29]).

5. Capacitancia equivalente aterrizada [19, 20, 22, 24, 26, 27, 28, 29, 30] o flotante [21, 23,

25, 27, 29].

Un estudio comparativo serd presentado en el Capitulo 2.
Por otro lado, en la actualidad existe una creciente demanda de circuitos sintonizables.

Una de las ventajas de estos dispositivos es que pueden sintonizarse para corregir los errores que



Figura 1.4: Circuito equivalente del multiplicador de capacitancia en modo corriente.

presenten debido a variaciones de proceso y desapareamiento o mismatch [7]. Al respecto, un
problema importante radica en obtener un rango amplio de programacién mediante variables
eléctricas de control. Entre las técnicas empleadas destacan el disenio a partir del ajuste de la
polarizacion de amplificadores de transconductancia (OTAs) [6, 8], los circuitos con capacitores
conmutados y los disenos en tiempo continuo. En el primer caso el rango de programacién es
muy limitado, no depende linealmente de la variable de control y el area requerida es grande. En
el segundo caso la operacién estd limitada a tiempo discreto. En el tercer caso se deben integrar
resistencias y capacitores de alto valor. Por lo tanto, es deseable incursionar en nuevas técnicas

para disenar dispositivos programables.

1.2. Planteamiento del problema

Un capacitor en tecnologias CMOS esta formado cominmente por dos placas separadas

por un material aislante. La capacitancia se calcula como:

oo Erx4) (1.2.1)
d
Donde:
= C = Capacitancia

s Er — Permitividad del dieléctrico

= A = Area de las placas paralelas

d = Separacion entre las placas



En esta tesis se utilizard una tecnologia CMOS de 0.5um del fabricante ON-Semiconductors.
En esta tecnologia los capacitores se realizan cominmente con capas de polisilicio (capas polyl
y poly2). El dieléctrico entre ellos es ¢xido de silicio, cuya permitividad es de 3.9F/m, mientras
que el espesor del dieléctrico es de aproximadamente 360/1mgstrb'ms. Sustituyendo estos valores
en (1.2.1) se obtiene la ecuacion (1.2.2).

(3.9)eg x 1um

C=20 7 T (1.2.2)
360A

De acuerdo con (1.2.2), cada micra cuadrada de la combinacién polyl-poly2 proporcionara
una capacitancia de 950aF'. Por lo tanto, para realizar un capacitor de 10pF' se requeriria un
area de 0.010526mm?, y para un capacitor de 100pF se requeririan 0.105263mm?2. Dado que
un transistor de dimensiones minimas en esta tecnologia requiere un area de aproximadamente
1.1um?, se concluye que los capacitores de 10pF y 100pF requieren la misma &rea que diez mil
y cien mil transistores de dimensiones minimas, respectivamente.

Como se ha mencionado, existen técnicas para realizar multiplicadores de capacitancia.
Desafortunadamente, los multiplicadores de capacitancia reportados en la literatura presentan

al menos una de las siguientes desventajas:
1. Necesidad de que los elementos pasivos tengan ciertos tamanos.
2. Falta de sintonizacién electrénica.
3. Uso excesivo de elementos activos y/o pasivos.
4. Uso de un capacitor flotante, el cual no es conveniente para fabricar circuitos integrados.
5. Provisién de un capacitor aterrizado.

6. Uso de un capacitor conectado a una terminal inapropiada, lo que resulta en un polo

adicional, y en consecuencia operacién en menor nimero de frecuencias.

Ademés, ninguno de los trabajos previos explora el uso de transistores de compuerta flotante



[31, 32, 33], espejos de corriente programables [9] o elementos altamente resistivos [34, 35, 37].

En esta tesis se explorara el uso de estas técnicas para:

1. Realizar la programacion del factor de multiplicacion de capacitancia.

2. Incrementar el rango de programacion.

3. Mejorar la linealidad en la programacién.

4. Resolver las desventajas mencionadas en el parrafo anterior.

5. Reducir la complejidad de los circuitos en relacién con los trabajos reportados en la

literatura.

1.3. Justificacion

En esta seccion se tratan los diversos aspectos que dan pie a la realizacion de este trabajo

de investigacion.

1.3.1. Requerimientos de area de silicio

Para resolver la problemética que representa la elevada cantidad de area de silicio re-
querida por los capacitores de valor elevado se propone el diseno de circuitos escaladores de
impedancia. Estos circuitos multiplicaran por un factor ajustable eléctricamente la capacitancia
de un capacitor de bajo valor, que ocupe por lo tanto poca area. De esta forma, el circuito
multiplicador de capacitancia aunado al capacitor que se multiplicara, ocupard un area mucho
menor que la requerida al disenar el capacitor de valor elevado directamente con dos capas de

polisilicio.

1.3.2. Impacto econémico

Ademas de las correspondientes dificultades técnicas, la gestion de la economia del esca-
lamiento y el aumento de la demanda han sido factores clave en el impulso de la industria de

los semiconductores, una industria que alcanza los 300 mil millones de délares por ano. Gordon



Moore predijo en 1975 que el nimero de transistores por chip se duplicaria cada dos anos, sen-
tencia conocida como “La Ley de Moore” [12] y que él mismo sostuvo y actualiz6 afios mas tarde
[10, 11, 13]. Como consecuencia, los costos en la fabricacion de obleas se han incrementado signi-
ficativamente en los ultimos anos. No obstante, la industria de los semiconductores ha mantenido
una reducciéon del 29 % por afio en el costo por funcién, esto gracias al uso de estrategias tales
como: escalamiento tecnolégico, incremento del tamano de las obleas, optimizacién del tamano
de cada dado (chip) y la densidad de empaquetamiento por chip. El costo de un chip [14] puede

predecirse mediante la expresion:

1 area_sin_usar
Costo =

) costo_oblea (1.3.1)

rendimiento area_util

De acuerdo con la expresion (1.3.1), el costo del chip se reduce en proporcion directa
con el area del chip, y en proporcién inversa con el rendimiento, esto es, con el ntimero de
dispositivos funcionales después de la fabricacion. En esta tesis se busca demostrar que el uso de
escaladores de capacitancia sintonizables tiene injerencia en ambos aspectos, ya que un escalador
de impedancia ocupa un area mucho menor que el capacitor al cual es equivalente, ademéas
de permitir incrementar el ntmero de dispositivos funcionales al proporcionar a los sistemas

capacidad de ajuste ante variaciones de proceso.
1.3.3. Circuitos reconfigurables
Los multiplicadores de capacitancia con factores grandes de multiplicacién proporcionales
a la variable eléctrica de control daran mayor flexibilidad a sistemas reconfigurables.

1.3.4. Beneficios relacionados con técnicas de diseno analégico

1. En la técnica OTA-C [8] para el diseno de filtros de baja frecuencia el polo dominante

esta dado por la expresion (1.3.2).

(1.3.2)



Por lo tanto, si se incrementa el capacitor C';, mediante escaladores de impedancia se
puede incrementar G,,, lo que reduciria los niveles de ruido del sistema. Ademas, la

frecuencia fy puede sintonizarse ante variaciones de proceso mediante el ajuste de Cf,.

2. La técnica de compensacion de offset por autocero requiere de capacitores de alto valor
para reducir los niveles de ruido y offset causados por los efectos de inyeccion de carga

de los interruptores analdgicos [15].

3. Realizar el ajuste de la frecuencia de corte en filtros programables de baja frecuencia a
partir de capacitores programables eléctricamente es una técnica poco explorada en la
literatura. Un estudio detallado de estas técnicas esté fuera de los objetivos perseguidos

en este trabajo.

1.4. Hipoétesis

Los escaladores o multiplicadores de capacitancia disenados a partir de elementos alta-
mente resistivos, transistores de compuerta flotante y espejos de corriente programables permi-

tiran:
» Ahorrar area.

= Realizar el ajuste del factor de multiplicaciéon de forma eléctrica, lineal y en un amplio

rango.

= Obtener capacitores equivalentes aterrizados de mayor valor.

1.5. Objetivos

1.5.1. Objetivo general

Proponer nuevas arquitecturas a partir de espejos de corriente programables, elementos

altamente resistivos y traspasadores de corrientes, para el disenio de escaladores de capacitancia
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programables eléctricamente y con control lineal del factor de programacién que permitan dar

solucion a los problemas planteados en la Seccion 1.2.

1.5.2. Objetivos especificos

= Disenar un multiplicador de capacitancia programable, aterrizado y en modo corriente
a partir de espejos programables que permitan dar solucién a los problemas planteados

en la Seccién 1.2.

= Disenar un multiplicador de capacitancia programable, aterrizado y en modo voltaje
a partir de elementos altamente resistivos que permitan dar solucién a los problemas

planteados en la Seccién 1.2.

= Disenar un multiplicador de capacitancia programable, aterrizado y en modo corriente
a partir de traspasadores de corriente programables disenados a partir de espejos de
corriente programables que permitan dar solucién a los problemas planteados en la

Seccién 1.2.

1.6. Alcances

En este trabajo de investigacién se simularan tres disenios de multiplicadores de capaci-
tancia los cuales permitiran el ahorro de area en circuitos que requieran capacitores de grande

valor para los que se pueden lograr en el diseno VLSI.

1.7. Contribuciones

Tres disefios novedosos de multiplicadores de capacitancia se presentan en este trabajo.
Con la finalidad de reducir los efectos del mismatch en el circuito multiplicador ademéas de poder
ajustar los factores de multiplicaciéon a las necesidades que se tengan, los circuitos que se realizan
son programables. De esta forma se podra compensar el mismatch externamente programando

el factor de multiplicacion.
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Se presenta también un disenio novedoso de un seguidor de voltaje clase-AB, un diseno
de un traspasador de corriente de segunda generacién con ganancia programable y el diseno de

novedosos elementos altamente resistivos programables.

1.8. Método de investigacién y desarrollo

Para la investigaciéon se hizo una revision del estado del arte actual sobre multiplicado-
res de capacitancia, se comparé entre caracteristicas que fueran determinantes en los circuitos
VLSI, se eligieron potencia, tecnologia, voltaje de alimentacion, si el disefio es aterrizado o flo-
tante, el bloque basico de disefio de cada multiplicador, el factor maximo de multiplicacion, la
capacitancia minima requerida para funcionar, el ancho de banda del multiplicador y el tipo
de sintonizaciéon. Todas estas caracteristicas nos dieron un panorama més amplio de lo que se
puede lograr en la practica.

Para el desarrollo se eligieron las topologias que se utilizarian para los multiplicadores,
posteriormente se procedi6 a diseniar los bloques basicos necesarios para cada topologia, el diseno
incluye la realizacion del circuito esquemético en Tanner S-Edit 13, la simulacién de los mismos
en HSPICE 2007 haciendo uso de los parametros de la tecnologia de ON-SEMI de 0.5um. En
el caso del multiplicador en modo corriente realizado con espejos de corriente programables y
el multiplicador realizado con el traspasador de corriente de segunda generacién se procedi6é
a realizar el layout del diseno. Terminado el layout se hicieron las pruebas necesarias para
comprobar que el layout es correcto con respecto al esquematico, la extraccion de parasitas y la

simulacién del circuito con dichas parasitas. Los resultados se muestran en graficas ilustrativas.

1.9. Organizacién del trabajo

En el capitulo 2 se tratan aspectos del estado del arte de las realizaciones de multipli-
cadores de capacitancia, la tecnologia en la que estan fabricados, los bloques con los que estan
construidos, sus ventajas y desventajas, etc.

El capitulo 3 da una breve introduccién de la tecnologia CMOS, su proceso de fabricacion
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y los transistores de union metal-oxido (CMOS) que se fabrican en dicha tecnologia. Asimismo
trata las caracteristicas con las que cuentan dichos transistores, sus regiones de operacién y los
modelos utilizados para simularlos. Otro aspecto que se trata en este capitulo es una introduccion
a los bloques de diseno bésico utilizados en este trabajo de tesis, sus caracteristicas, composicién
y algunos ejemplos actualmente utilizados. El tltimo punto que se trata en este capitulo es el
escalamiento de impedancia y cémo es que se logra tedricamente.

En el cuarto capitulo se presentan las realizaciones desarrolladas para este trabajo de
tesis, incluyendo el principio de funcionamiento, los esquematicos y las simulaciones realizadas
para los circuitos presentados.

En el capitulo 5 se presentan las conclusiones sobre el trabajo realizado incluyendo una
discusién sobre los resultados del mismo y trabajo a futuro que se puede realizar para comple-

mentar este trabajo.

1.10. Resumen

Dado que en tecnologias CMOS estédndar es muy costoso (en términos de area) hacer ca-
pacitores de valores por encima de 20pF y que hay muchas aplicaciones que requieren capacitores
de alto valor, se propone la obtencién de circuitos que escalen dicha capacitancia ahorrando asi
area. Ademés con la finalidad de que estos escaladores puedan ser utilizados para sensores capa-
citivos y que los capacitores obtenidos sean menos sensibles al missmatch del proceso CMOS,; las
propuestas tienen la posibilidad de ser sintonizables. Los tres escaladores propuestos incluyen un
escalador en modo corriente aterrizado a partir de espejos programables, un escalador en modo
voltaje aterrizado a partir de elementos altamente resistivos programables y un multiplicador
de capacitancia en modo corriente a partir de traspasadores de corriente II programables. La
tecnologia en la que se haran los disefios seré la de 0.5um del fabricante ON-SEMI, las simu-
laciones se realizaran en el software HSPICE 2007, y los disefios esqueméticos y de layouts se

realizaran en el software Tanner Tools 13.



Capitulo -

Estado del arte

En este capitulo se describen los avances que hay hasta el momento en los multiplicadores
de capacitancia realizados. Ademés de esto es necesario hacer una revision de los bloques de
diseno que llevan al desarrollo de los multiplicadores de capacitancia de esta tesis. Dicha revisién
se hard en el capitulo siguiente donde ademaés de explicar los bloques de diseno se revisaran los

mas recientes encontrados en la literatura que se adecuan a las necesidades de este trabajo.

2.1. Multiplicadores de capacitancia

Un multiplicador de capacitancia es un bloque formado de elementos activos y/o pasivos
que tiene como finalidad escalar la capacitancia de un condensador y de esta forma poder obtener
valores mayores o menores a los del condensador que se utiliza. Existen varias realizaciones de
dichos multiplicadores [19, 20, 21, 22, 23, 24, 26, 27, 28, 29, 30] los cuales seran divididos segun

el bloque de diseno basico que utilizan para realizar la multiplicacion.

2.1.1. Multiplicadores con traspasadores de corriente

Uno de los bloques de diseno mas utilizados para hacer multiplicacién de capacitancia es
el traspasador de corriente (CC por sus siglas en ingles de current conveyor) [19, 20, 22, 23].

En [19] se hace uso de un traspasador de corriente y un amplificador de corriente con el
esquema de la figura 2.1 el cual hace uso de la retroalimentacion de la terminal Z cuya corriente es

amplificada por el amplificador operacional de corriente (COA) obteniendo la expresion (2.1.1).
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Figura 2.1: Diagrama a bloques del esquema propuesto por [19].

Cpo = AiC, (2.1.1)

Donde la ganancia A; estd controlada por el valor de las resistencias R; y Rp con la
expresion (2.1.2).
Ry

A =1+ 22 2.1.2
& (2.1.2)

Dado que el traspasador de corriente es de especial interés para este trabajo de tesis, en la
figura 2.2 se muestra el diagrama esquemético de dicho bloque de diseno. Dada la configuracién
del par diferencial se puede notar que el voltaje en la terminal X sigue de una manera 6ptima al
voltaje de la terminal Y, sin embargo observando la terminal Z que debiera copiar la corriente
de la terminal X se puede observar que la carga en la terminal Z puede entregar un maximo de
corriente igual a Ig y recibir un méximo de corriente igual a 2/ por lo que este circuito tiene
una limitante en la corriente que puede manejar la terminal Z.

Otro diseno encontrado en la literatura que hace uso de traspasadores de corriente es el
presentado en [20] que presenta dos propuestas de multiplicadores de capacitancia aterrizados
mostrados en las figuras 2.3 y 2.4. La realizacion de la figura 2.3 hace uso de un traspasador de
corriente con ganancia k en corriente, lo que asemeja el principio de funcionamiento del circuito

presentado en [19] y llevaria a la ecuacién (2.1.1) para representar la capacitancia equivalente
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Figura 2.2: Esquematico del traspasador de corriente II propuesto por [19].

del circuito pero cuya ganancia es dada por el factor de ganancia k del traspasador de corriente.
Para el circuito de la figura 2.4 se tiene que la capacitancia equivalente esta dada por la
ecuacion (2.1.3) donde se observa que la ganancia es controlada por los resistores R; y R por

lo que se puede sintonizar el valor de la capacitancia con estos elementos.

R
Crpg = R—?CS (2.1.3)

Un tercer disefio que hace uso de traspasadores de corriente se encuentra en [22] que hace
uso de un traspasador de corriente amplificador de transconductancia controlado por corriente
(CCCCTA) que ademas de cumplir con las caracteristicas de un traspasador de corriente de
segunda generacion también tiene la caracteristica de que la corriente en la terminal o depende
del voltaje de la terminal Z multiplicado por una transconductancia g, (I, = Vzg,,) ademés
de que el voltaje en la terminal X es la suma del voltaje Y y la corriente en la terminal X por
la resistencia en conectada a dicha terminal, es decir, Vx = Vy + Ix Rx. El diagrama a bloques
se muestra en la figura 2.5 en al cual se puede observar el uso de dos bloques de CCCCTA.
La realizacion de cada uno de estos bloques requiere unos 18 transistores bipolares por lo que
el circuito ademéas de no ser compatible con tecnologias CMOS requiere mayores voltajes y es
més caro. En los resultados de [22] se muestra que la capacitancia minima que se multiplica
es de 1nF logrando factores de multiplicacién de hasta 100,000. La ecuacién que describe el

capacitor equivalente en [22] esta dada por la expresion (2.1.4) donde se puede observar que con



16

VY: Y

CClI-
X

Cs__
<

Figura 2.3: Diagrama a bloques del primer esquema propuesto por [20]

polarizaciones grandes de Ip; y de Ips y valores pequenos de Ips y de Ip4 se pueden obtener
factores de multiplicacion grandes. Tomando en cuenta la ecuacion (2.1.4) se observa que para
obtener mayores factores de multiplicacién se necesita incrementar la corriente de polarizacion,

lo que resulta en un incremento en la potencia del circuito.

Ipil
Cog = 22220 (2.1.4)
Ip3lpa
2.1.2. Multiplicadores con amplificadores operacionales de transconductancia

Otra de las formas en las que se han realizado multiplicadores de capacitancia es haciendo
uso de amplificadores operacionales de transconductancia (OTA) [21, 26]. En [21] se plantea un
diseno que hace uso de cuatro OTAs cada uno de los cuales esta formado por 26 transistores
bipolares lo que da un total de méas de 100 transistores BJT. Ademés de ser un diseno muy
complicado el presentado en [21], este disefio requiere capacitores de al menos 10pF lo que
hace este requerimiento no muy adecuado para ciertas aplicaciones [17]. Otra desventaja de este
circuito es que el uso de la tecnologia BJT hace mas dificil su integracién en tecnologias CMOS
convencionales.

En [26] se presenta un par de diseflos de multiplicadores de capacitancia que hacen uso
de dos y tres OTAs respectivamente. El primer diseno es un multiplicador con una sola entrada

y el segundo tiene una entrada diferencial. La ecuacién que se obtiene para la capacitancia
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Figura 2.4: Diagrama a bloques del segundo esquema propuesto por [20]
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Figura 2.5: Diagrama a bloques del esquema propuesto por [22]

equivalente estd dada por la expresion (2.1.5).

IrEG 1y
= 1 — 2.1.
Cuu=C (14752022 ) (2.15)

Este circuito puede ser programado variando la Igrpg o la I las cuales son corrientes de
polarizacién del circuito. El circuito logra factores de multiplicacion desde los 54.8 consumiendo
0.5uW hasta factores de 525 consumiendo 5uW. Los resultados de este circuito demuestran

que el funcionamiento de este es en frecuencias muy bajas del orden de algunos Hz. Para la
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realizacién de este circuito se requirié de un capacitor de 10pF.

2.1.3. Multiplicadores con espejos de corriente

Uno de los bloques preferidos de muchos autores para el diseno de multiplicadores de
capacitancia es el espejo de corriente [24, 28, 30]. Este bloque da cabida al trabajo presentado en
[24] el cual hace uso de espejos de corriente con relacion de aspecto k para hacer la multiplicacion
de capacitancia siguiendo el principio mostrado en la figura 1.2 explicado anteriormente. El
circuito que presentan consta de tres etapas de amplificaciéon de corriente lo que permite tener
ganancias de hasta 1100 como se muestra en la expresion (2.1.6) donde k1, ko y ks son las
ganancias dadas por la relacién de aspecto de los espejos de corriente de cada una de las etapas,
suponiendo que pudieran llegar a un valor de 10 cada una, se obtendria una ganancia igual a 1100.
En este articulo se propone una sintonizacién del factor de ganancia basado en la variaciéon del
voltaje de compuerta de los transistores en los dos lados de un espejo de corriente provocando
un incremento en el voltaje necesario para el circuito, esta propuesta no fue simulada en el
articulo. Dado que los transistores utilizados a la salida son tnicamente de tipo n, entonces la

carga podré solamente inyectar corriente al circuito, es decir, la salida sera clase A.

Cog = C[(1+ k1)ko)] k3 (2.1.6)

Otro diseno que hace uso de espejos de corriente es presentado en [30]. Este articulo
muestra multiplicacién de impedancias que podria ser aplicado con los capacitores de la misma
forma que lo hacen con resistores. El principio de funcionamiento es el mismo que en [2§]
solo que en este caso se hace una retroalimentacién de la corriente escalada que hay en el
capacitor y da como resultado un capacitor aterrizado. Dado que el factor de multiplicacién
estd dado por la corriente de polarizaciéon del espejo de corriente, se puede asumir un control
regulando la corriente de polarizacién, sin embargo dado que el transistor relacionado a esa
fuente de polarizaciéon tiene también una relacion de aspecto con la misma ganancia, entonces

este circuito no permite controlar el factor de multiplicacién. Dado que el circuito esta disenado
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para una sola etapa de multiplicacién, se asume que la ganancia que podria tener este diseno
es de aproximadamente 10, lo cual es poco para ciertas aplicaciones. Otra observaciéon que se le
puede hacer a esta realizacién es que la carga Gnicamente puede entregar corrientes al circuito,
es decir, es clase A, para poder convertirlo en clase AB haria falta reproducir el circuito con
transistores PMOS.

En [28] se presenta una solucion similar a la de [24] pero que hace uso de tres bloques de
espejos de corriente clase AB con diferentes relaciones de aspecto que dan lugar a tres ganancias
k diferentes que podrian llevarnos a un factor de 1000 con relaciones 1 : 10. Sin embargo este
circuito no es sintonizable dado que para cambiar una ganancia es necesario cambiar la relacion
de aspecto de los espejos de corriente, esto lleva a que este circuito sea sensible al mismatch del
proceso. La capacitancia equivalente del circuito se muestra en la ecuaciéon (2.1.7) donde k1, ko y
ks son las ganancias dadas por la relaciéon de aspecto de los espejos de corriente de cada una de
las etapas. Cabe mencionar que este circuito requiere una compensacion capacitiva después de
la primer etapa que va aterrizada lo que sugiere que dicho capacitor es de valor no tan pequeno

al no ser multiplicado con alguna técnica.

Ceq = C(l + k‘1k‘2]€3) (2.1.7)

2.1.4. Multiplicadores con otros bloques de diseno

Otros disefios de multiplicadores de corriente se pueden lograr haciendo uso de bloques
como multiplicadores de corriente [25], anuladores [27] y una técnica de variacién de voltaje en
la compuerta que genera una ganancia que lleva a la multiplicacién de una capacitancia[29].
Dado que estos disenos no son de mucho interés en esta tesis se explican de forma breve.

En [25] se presenta un disefio que utiliza multiplicadores de corriente, cada uno con un
amplificador operacional y 4 buffers seguidores de voltaje. El primer disefio consta de tres multi-
plicadores de corriente en cascada y es una realizacion aterrizada, una realizacion flotante consta

de cuatro multiplicadores de corriente. Este circuito requiere de gran cantidad de elementos lo
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que se traduce en un consumo elevado de area. Una ventaja de este circuito es que permite
entradas de capacitores de hasta 1pF' y las desventajas que tiene es que requiere mucha area y
no es posible sintonizar la ganancia del multiplicador.

Un segundo esquema presentado por [27] hace uso de anuladores disefiados con tran-
sistores bipolares, dichos circuitos requieren un anulador para la realizacion aterrizada y dos
anuladores para la realizaciéon flotante, cada anulador contiene 24 transistores, 4 fuentes de po-
larizacion y un amplificador operacional lo que hace el disefio grande y costoso en area. Este
circuito es inapropiado dado que es polarizado con voltajes de =10V, esta realizado en tecnologia
BJT y dada la cantidad de elementos que requiere ocupa mucha area.

Otro disefio presentado por [29] hace uso de la variacion del voltaje en la compuerta para
propiciar una diferencia entre dos circuitos iguales. Este diseno es controlable eléctricamente
haciendo uso de voltajes, lo que es deseable para aplicaciones reales donde no se tienen fuentes
de corriente muy precisas a la mano. [29] presenta diversas realizaciones del circuito, desde
realizaciones aterrizadas, flotantes y diferenciales. La tecnologia de 0.35um que utilizan y los
voltajes de polarizacion que utilizan son deseables para aplicaciones CMOS, sin embargo el drea
que se utiliza para la realizacién pudiera ser mucha para algunas aplicaciones dado el uso de

amplificadores operacionales en el diseno.

2.2. Resumen

En el cuadro 2.1 se muestra un resumen de los diferentes multiplicadores de capacitancia,
descritos en este capitulo, dado que no todos ellos reportan todos los datos con los que se
form¢ la tabla, algunos espacios estan en blanco. Analizando el cuadro se puede observar que las
realizaciones [21, 22, 23, 27] estdn disefiadas en tecnologia BJT lo que es mas costoso, requiere
més voltaje y no es compatible con las tecnologias CMOS estandar. De los demés circuitos se
observa que el factor maximo de multiplicacién es de 10° [20] y que la capacitancia minima que
se puede manejar es de 100 F' [24]. Sin embargo, [20] requiere una sintonizacién con resistores y

es clase A, lo que obligaria a aumentar la corriente de polarizaciéon para manejar corrientes mas
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grandes a la salida. Ahora bien el circuito [24] sugiere una realizacion de sintonizacién pero no
la reporta por lo que los resultados que se obtienen no incluyen los transistores de polarizacién
y es clase A como el circuito de [20]. La propuesta de este trabajo de tesis pretende realizar la
sintonizacién del factor de ganancia con voltaje para la realizaciéon en modo corriente asi como
utilizar una tecnologia mucho méas pequena que la presentada en estos articulos, hacer uso de un
voltaje de polarizacion de +2.5V y obtener un circuito clase AB que permita manejar grandes
corrientes de carga haciendo uso de corrientes de polarizacién pequenas por tanto reduciendo la
potencia del circuito. Dado que las realizaciones de multiplicadores de capacitancia disenados con
CCII requieren una capacitancia minima de aproximadamente 1pF, se espera que la realizacion

de esta tesis que incluya traspasadores de corriente requiera una capacitancia similar.
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Factor
Voltaje de Aterrizado Bloque Capacitancia Ancho de Sintonizado
Articulo Potencia Tecnologia maximo de
alimentacion / flotante basico minima banda por
multiplicacién
cciri, 10kHz —
[19] 0.5uCMOS 1.5V Aterrizado 100 1pF Resistores
COA 6M H z
CCIL+, 80Hz —
[20] 1.2uCMOS 5V Aterrizado 105 1pF Resistores
[eleli s 50k H z
BJT
1Hz — Corriente de
[21] PR200N y +2.5V Flotante oTA 10° 10pF
3MHz polarizacion
NR200N
BJT
- 10kHz — Corriente de
[22] 0.822mW PR200N y +1.5V Aterrizado || CCCCTA 10° 10nF
1IMHz polarizacion
NR200N
BJT
CCIIs, 1kHz — Corriente de
[23] 7.32mW PR200N y +2.5V Flotante
DVCC 1IMHz polarizacién
NR200N
Voltaje de
Espejos transistores
300Hz —
[24] 0.8uCMOS 3V Aterrizado de 1000 100f F en triodo
60k H =
corriente (no
reportado)
65Hz —
[25] 3mW 0.13uCMOS +1.5V Flotante CMCs 1pF
10kHz
50mHz— Corriente de
[26] 5uW 0.35uCMOS +1.25V Aterrizado OTAs 525 10pF
300k H 2 regulacion
BJT Aterrizado
10Hz — Corriente de
[27] Q2N2222 ¥ +10V y TFTFNs 100pF
1MHz polarizacion
Q2N2907 flotante
Espejos
10kHz —
[28] 180uW 0.18uCMOS 1.8V Aterrizado de 65 7.95pF Disefio
600k H =
corriente
Aterrizado
TOkHz — Corriente de
[29] 0.35uCMOS 2.5V v 10pF
50M H z polarizacion
flotante
Espejos
[30] Aterrizado de 10 124fF Disefio
corriente

Cuadro 2.1: Tabla comparativa del estado del arte.




Capitulo s

Sustento tedrico

Para poder entender los disenos presentados en el siguiente capitulo es necesario contar
con algunos conceptos que se desarrollan en este capitulo. En la primera seccién se explica
el transistor CMOS, su simbolo, proceso de fabricacién, curvas de respuesta, las regiones de
operaciéon que tiene este componente electrénico y los modelos utilizados para el analisis de
éste. En la segunda seccién se describen los bloques basicos de diseno utilizados en el capitulo
4 para el disenio de los escaladores de impedancia propuestos y finalmente en la tercera seccién
se explican los conceptos de escalamiento de impedancia y cémo es que se logra en los disefios

propuestos en el capitulo siguiente.

3.1. Transistor CMOS

El transistor de efecto de campo de metal-oxido-semiconductor (MOSFET) fue patentado
por J. E. Lilienfeld en 1930 [45], sin embargo fue hasta principios de la década de los afios sesenta
cuando comenzaron a ser comercializados, produciéndose tinicamente transistores tipo n. Uno
de los motivos por los que la tecnologia CMOS fue aceptada en el mercado radica en que los
transistores disipan energia tnicamente durante las transiciones de estado. Con el tiempo se
encontrd que los transistores de la tecnologia CMOS presentan costos de producciéon menores
que los de otras tecnologias ademés de que se pueden escalar méas facilmente. Asimismo CMOS
trajo la posibilidad de integrar circuitos analdgicos y digitales en un mismo chip. Sin embargo,

los MOSFET son més lentos y méas ruidosos que los BJT. No obstante, la velocidad de los
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Figura 3.1: Simbolos eléctricos de los transistores NMOS y PMOS.

Regidn
de fuente,

Sustrato tipo p
(cuerpao)

Regidn d

canal . ]

H |

Region de drenador

Figura 3.2: Vista transversal de un transistor NMOS.

MOSFET ha ido incrementando conforme el proceso de escalamiento [1].

La figura 3.1 muestra los simbolos eléctricos correspondientes a transistores NMOS y
PMOS [1]. Las terminales se denominan Compuerta (G), Fuente (S), Drenaje (D), y Substrato
o Bulk (B). La fuente y el drenaje son intercambiables debido a que el dispositivo es simétrico.
Cuando se fabrica el transistor en un substrato tipo p (n), el dispositivo se realiza con dos
regiones altamente dopadas de material tipo n (p) que forman la fuente y el drenaje, y una pieza
conductiva altamente dopada de polisilicio entre ellas que conforma la compuerta. La fuente
del transistor es la terminal que provee portadores de carga y el drenaje la terminal que los
recolecta. Una capa delgada de dioxido de silicio aisla la compuerta del substrato. Cuando el
substrato del transistor NMOS (PMOS) no esté conectado al potencial mas negativo (positivo)
se considera la terminal B y el denominado “efecto cuerpo”.

De acuerdo con la figura 3.2, el largo del transistor (L) representa la longitud de la

compuerta a lo largo del camino desde la fuente hasta el drenaje, mientras que la medida
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perpendicular a esta se denomina ancho del transistor (W). La relacién de aspecto, definida como
la razon W/L, es el pardametro més importante de diseno en circuitos analégicos. Tipicamente,
los transistores MOS requieren para su funcionamiento de un voltaje de compuerta que exceda
el voltaje de umbral Vg, no obstante, también existe la denominada operacién sub-umbral
[1, 2], este umbral representa el voltaje aplicado a la compuerta a partir del cual los electrones
fluyen desde la fuente hasta el drenaje. El voltaje de overdrive o de saturacién representa el
voltaje entre compuerta y fuente que excede al voltaje de umbral y se define, para el caso de un

transistor NMOS, como:

Vo’uerdri'ue = Vsat = VGS - VTH (311)

Como se puede observar en la figura 3.3, cuando Vpg < Viggs — Vg el dispositivo opera
en la region de triodo, en tanto que si Vps > Vgg — Vg el dispositivo opera en la region de
saturacion. Las correspondientes corrientes de drenaje estan dadas por las ecuaciones (3.1.2) y

(3.1.3) respectivamente [1].

w
Ip = Mncowf(VGS —Vru)Vbs (3.1.2)
1 w
ID = iﬂncoxf(VGS - VTH)2 (313)

Donde:

1 s la movilidad de los electrones

C,. es la capacitancia por unidad de longitud

Como lo muestra la figura 3.3, cerca del origen existe una regién casi lineal, debido a
dicha caracteristica, esta region es muy utilizada en diferentes aplicaciones tales como resistores
controlados por voltaje [34, 37, 35|, multiplicadores y divisores de sefial, entre otras. En la
region de saturacion los transistores MOS se comportan como fuentes de corrientes controladas

por voltaje, caracteristica que se aprovecha principalmente para el diseno de amplificadores
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Figura 3.3: Respuesta en DC de un transistor NMOS.
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Figura 3.4: Modelo a pequena senal de un transistor operando en saturaciéon con el sustrato y

la fuente conectados.

36, 6, 8].

Para su mejor anélisis, los transistores pueden modelarse, a pequena senal y en saturacion,

con el apoyo del circuito mostrado en la figura 3.4 en el caso de que el sustrato y la fuente estén

conectados al mismo potencial y con el circuito de la figura 3.5 en el caso de que el sustrato y

la fuente estén conectados a potenciales diferentes.

Las transconductancias las podemos obtener con las derivadas parciales de la corriente

en el drenaje obtenida en las ecuaciones (3.1.2) y (3.1.3) como sigue:

Olp

= (3.1.4)

Im = Was
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Figura 3.5: Modelo a pequena senial de un transistor operando en saturacion sin el sustrato y la
fuente conectados.

oI
gds = aVDS (315)
dlp
= .1-
gmb aVBS (3 6)

3.1.1. Proceso CMOS

Las tecnologias han llevado a la creaciéon de un proceso de fabricacion adecuado para el
disenio de circuitos con alta escala de integracion [14, 13].

El proceso se puede dividir en varias etapas:

1. Procesamiento de la oblea

La oblea debe ser creada de silicio de un solo cristal y con la menor cantidad de defectos
posibles (dislocaciones, impurezas no deseadas, etc.) La oblea debe doparse para que
se construya un material tipo n o tipo p, segin se requiera. Para ello se usa el método
de Czozhralski, asi como un nivel de dopado adecuado para obtener la resistividad
requerida. En este método, una semilla de silicio cristalino se deposita en silicio fundido
y gradualmente se esparce rotando. Como resultado se obtiene un lingote cilindrico
de un solo cristal que es rebanado en obleas. Posteriormente, las obleas son pulidas y
grabadas quimicamente para remover los dafios en la superficie que se crean al momento
de rebanar el lingote. El radio de las obleas puede llegar a ser de hasta 20cm, su grosor

desde 0.5cm hasta lcm, el cual se reduce después del proceso completo de fabricacién.
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2. Fotolitografia

El disenio se descompone en capas, las cuales deben ser creadas sobre la oblea con gran

precision. Para esta etapa se sigue una serie de pasos descritos a continuacion [1]:

a)

Se cubre la oblea con una fotorresina: En la préactica, primero se cubre la oblea con
una capa de diéxido de silicio para proteger la oblea y posteriormente se cubre con
una capa de fotorresina. Lo anterior se puede ver en la figura 3.6, donde la capa
inferior es la oblea de silicio, la capa de en medio es el dioxido de silicio y la capa

superior es la fotorresina.

Alineacién de la mascara y exposicion a luz ultravioleta: Con el fin de “endurecer”
ciertas partes del material y mantener otras “suaves” se alinea la mascara de la capa
que estemos trabajando. Esta alineacién debe tener una gran precision puesto que
las tecnologias actuales tienen precisiones nanométricas. Al hacer incidir un rayo
de luz ultravioleta sobre la méscara que esta encima del material, se endurecen las
areas expuestas a la luz (resina negativa) y se mantienen blandas las areas que estan
cubiertas por la fotorresina. En el caso de una resina positiva, las areas expuestas
a la luz se ablandan y las areas cubiertas por la fotorresina se mantienen duras. En
la figura 3.7 se puede observar esta etapa del proceso, la capa morada es la méscara
que tiene un cuadrado transparente en medio, dado que la fotorresina es positiva,

se ablanda el area correspondiente al cuadrado de en medio.

Grabado de los materiales: En esta etapa primero se elimina la fotorresina “suave”
con tricloretileno, posteriormente se ataca al dioxido de silicio no protegido por
la fotorresina con acido clorhidrico o acido fluorhidrico, por ultimo se elimina la
fotorresina con un disolvente sulftrico. Estos tres pasos se muestran en la figura
3.8 donde se inicia quitando el cuadrado de fotorresina, en la segunda imagen se
elimina el di6xido no protegido y en la ultima imagen se elimina toda la fotorresina

quedando tnicamente la oblea de silicio con el diéxido y el pozo creado por el
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Figura 3.6: Oblea cubierta por la fotorresina y el diéxido de silicio.

Luz UV

Figura 3.7: Alineacién de la méscara y exposicién a la luz ultravioleta.

Figura 3.8: Grabado de los materiales.

proceso de litografia.

3. Oxidacién

Una propiedad tunica del silicio es que se puede producir una capa uniforme de 6xido
en su superficie con poca presion en el entramado, permitiendo la fabricacién de capas
de 6xido para la compuerta muy delgadas. El diéxido de silicio puede actuar como una
capa protectora en algunos de los pasos de la fabricacion, de hecho, entre componentes

se pone una capa espesa de dioxido de silicio llamada 6xido de campo (FOX).

El dioxido se cultiva poniendo el silicio expuesto en una atmosfera adecuada a una

temperatura alrededor de los 1000°C.
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Dado que el espesor del 6xido determina el manejo de corriente y la fiabilidad de los

transistores, la etapa de oxidacion se vuelve critica en la fabricaciéon de dispositivos

CMOS.

. Implantacién de iones

Los dopantes deben ser introducidos de forma selectiva en la oblea. En el caso de la
fabricacion de transistores, las regiones de fuente y drenaje requieren adicion selectiva

de dopantes en la oblea.

El método més comuin para dopar es mediante implantacién de iones. Con esta técnica los
atomos de impurezas (dopadores) son acelerados con un rayo enfocado de gran energia,
golpeando la superficie de la oblea y penetrando en las areas expuestas. El nivel de
dopado es determinado por la intensidad y duracién de la implantacién, mientras que

la profundidad de la region dopada se determina por la energia del rayo.

Una aplicacién importante es la creacion de regiones de parada de canal entre transis-
tores. Suponiendo que hay dos transistores juntos como los de la figura 3.9, se observa
que entre ambos transistores pasa una linea de interconexion sobre el 6xido de campo,
formando un transistor “parasito” con las dos regiones n+ ubicadas en el centro de la
figura, el 6xido de campo y la linea de interconexiéon. A pesar de que el ancho del 6xido
de dicho transistor es muy grande y su voltaje de umbral es alto, podria ser que se
alcanzara dicho voltaje y fluyera una corriente por este transistor. Para evitar esto se
hace una implantacién de regién de parada entre los transistores haciendo que el voltaje

de umbral del 6xido de campo crezca a un valor muy alto.

La implantacién de iones dana extensamente el entramado del silicio, por esta razoén,
la oblea se calienta a unos 1000°C entre 15 y 30 minutos permitiendo al entramado

recuperar su forma.

5. Deposiciéon y grabado
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Figura 3.9: Transistores CMOS con una interconexién que pasa entre ellos.

La fabricacion de dispositivos requiere de una deposiciéon de varios materiales como el
polisilicio, los materiales dieléctricos para separar capas de interconexién y las capas de

metal que sirven como interconectores.

Un método comuin para formar polisilicio en capas dieléctricas espesas es la deposicion
de vapor quimico (CVD). En este método se ponen las obleas en hornos llenos con gas

que crea el material deseado a una presion baja para lograr mayor uniformidad.

El grabado puede ser hiimedo, grabado de plasma y grabado de iones reactivos. El
primero se hace depositando la oblea en una sustancia quimica y tiene baja precision, el
segundo tipo se hace bombardeando la oblea con un gas de plasma y tiene alta precision

y para el ultimo tipo la oblea se bombardea con iones producidos en un gas.

3.1.2. Regiones de operaciéon

Para poder definir las regiones de operaciéon primero se definird el voltaje de umbral.
Considerando un transistor MOS tipo n como el de la figura 3.10, al incrementar el voltaje en
la compuerta se forma un capacitor entre la compuerta y el sustrato tipo p, los huecos en el
sustrato tipo p se repelen de la compuerta dejando iones negativos. Esto resulta en la creacion de
una region de agotamiento. Bajo esta condicién, no fluye corriente puesto que no hay portadores
de carga disponibles.

Mientras que el voltaje en la compuerta se incrementa, el ancho de la regién de agota-
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Figura 3.10: Corte transversal de un transistor tipo n con un voltaje de 0.1V aplicados en el
drenaje.

miento aumenta también hasta que el nimero de iones negativos excede la cantidad de iones
positivos, generando una regién de inversién. Cuando el potencial en la compuerta es suficien-
temente positivo, la region de inversion forma un canal de conducciéon por el cual los electrones
fluyen de la fuente a la region de agotamiento y eventualmente hacia el drenaje. Entonces, se
forma un canal de portadores de carga debajo de la compuerta y entre la fuente y el drenaje
y el transistor “se enciende”. El valor de voltaje de la compuerta para el cuél esto ocurre se
llama voltaje de umbral (Vrg). Si el voltaje de compuerta se incrementa aun maés, la carga en
la region de agotamiento se mantiene mas o menos constante mientras la densidad de carga del

canal continta incrementandose, resultando en un mayor flujo de corriente entre la fuente y el



33

C_N.

e

<« T
/|

+
Vas '_VDS

1
—

Is=lIp
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Figura 3.12: Curvas caracteristicas ip — Vpg del transistor MOS con diferentes valores de Vg.

drenaje.

Para poder estudiar la operacién de un transistor CMOS se utiliza el circuito de la figura
3.11, el cual se emplea para medir de manera conceptual las curvas caracteristicas ip — Vpg
medidas con un Vg constante.

Dichas curvas nos ofrecen la informacion necesaria para entender las regiones de operacion
de los transistores CMOS. En la figura 3.12 se muestra la simulacién del circuito de la figura
3.11.

En las curvas se pueden ver tres regiones de operacion: la regién de corte, la region de
triodo y la regién de saturacién; se dice que el dispositivo estd en corte cuando Vgs < Vrpg.
Posteriormente para que el transistor opere en la region de triodo se induce un canal satisfaciendo
la condicién Vgg > Vpy y manteniendo Vpg lo suficientemente pequeiio para que el canal

permanezca continuo, es decir, que Vgp > Vrp. Para llevar al transistor a la region de saturacion
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se induce un canal con la condicién Vg > Vg y se estrangula el canal en el extremo del drenaje
elevando Vpg a un valor que resulte en una caida de Vi p por debajo de Vg, es decir, cumpliendo

la condicién:

Vap < Vru (3.1.7)

O lo que es equivalente a (3.1.7), estableciendo

Vps > Vas — Vru (3.1.8)

3.1.3. Ecuaciones de corriente

Considerando una barra de semiconductor con una corriente I. Si la densidad de carga
en la direccién de la corriente es Q)4 coulombs por metro y la velocidad de la carga es v metros

por segundo, entonces se tiene [3]:

I=Qq.v (3.1.9)

De esta forma se estard midiendo la carga total que pasa a través de una seccién trans-
versal de la barra por unidad de tiempo. Con una velocidad de v, toda la carga que pase en
v metros de la barra debe fluir a través de la seccion transversal en un segundo. Dado que la
densidad de carga es (g, la carga total en v metros es igual a Qg . v.

Considerando también un transistor tipo n cuya fuente y drenaje estén conectados a
tierra. Como se ha asumido que la entrada de la inversién ocurre cuando vgs = vrg, la densidad
de carga de inversion producida por la capacitancia de éxido de compuerta es proporcional a
vgs — vrg. Para vgs > vy, cualquier carga que se coloque en la compuerta debe ser reflejada

por la carga en el canal, formando una densidad de carga de canal uniforme igual a:

Qa = WCo;(vas — vrH) (3.1.10)
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Sustrato tipo p

Figura 3.13: .Fig. Vista transversal de un transistor NMOS con un voltaje en el drenaje mayor
que cero.

Donde la capacitancia del éxido (C,z) se multiplica por el ancho del transistor (W) para
representar la capacitancia total por unidad de area. Ahora suponga que el voltaje de drenaje
es mayor que cero como se ve en la figura 3.13.

Dado que el potencial del canal varia de cero en la compuerta hasta Vp en el drenaje, la
diferencia del voltaje entre la compuerta y el canal varia desde vg hasta vg — vp. Entonces la

densidad de carga en cualquier punto x a lo largo del canal puede ser descrita como:

Qu(x) =WCoi(vas —v(x) — vrH) (3.1.11)
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Donde v(z) es el voltaje de canal en el punto z. Sustituyendo (3.1.10) en (3.1.9) se obtiene

que la corriente de drenaje se puede expresar como:

I=-WC(vgs —v(x) — vrH)ww (3.1.12)

Donde el signo negativo aparece debido a que los portadores de carga son negativos y v
denota la velocidad de los electrones en el canal. Para semiconductores la velocidad esta dado por
la multiplicaciéon de la movilidad de los portadores de carga multiplicada por el campo eléctrico,
es decir v = uE. Escribiendo el campo eléctrico en un punto x como f% y representando la

movilidad de los electrones en un material tipo n como y,,, se tiene:

dv(z)

i —WCox(vGS — v(x) —vT'Hdv(z)dz (3.1.13)
x

Ip = —-WCs:(vgs —v(z) — vrH)

Con las condiciones iniciales v(0) =0y v(L) = vpg y multiplicando ambos lados por dx

se obtiene

L VDs
/ Ipdx = / —WCoe(vas — v(x) — vrm) « 4, dvndv (3.1.14)
z=0 v=0

Resolviendo la integral queda:

1

w
Ip = anoxf {(UGS — UTH)UDS — 50%5 (3.1.15)

Donde L es la longitud efectiva del canal. De forma analoga para el transistor PMOS se
tiene:

1

w
Ip = —p,Cos f(UGS —UTH)VUDS — 511%5 (3.1.16)

Las ecuaciones (3.1.15) y (3.1.16) muestran la ecuacion de los transistores NMOS y PMOS

respectivamente en su region de triodo, estas ecuaciones se analizaran en la siguiente seccion.
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3.1.3.1. Corte

Cuando el canal del transistor no esta formado, es decir, que Vgs < Vg, se dice que el
transistor est4 en la regiéon de corte. Como se muestra en la figura 3.10 se puede observar que al
no haber canal, no hay flujo de corriente de la fuente al drenaje. En la figura 3.12 se observan
dos lineas con Vg = 0V y Vs = 0.5V, en dichas lineas la corriente de drenaje es casi cero a

pesar de que el voltaje en el drenaje aumenta puesto que el canal no esta formado aun.

3.1.3.2. Lineal o Triodo

Mientras se aumenta el voltaje de la compuerta, la regién de agotamiento que se forma
entre la fuente y el drenaje se hace mas grande como se muestra en la figura 3.14, la formacién
de este canal resulta en la posibilidad de conducir electrones desde la fuente hacia el drenaje.
En el momento en que la regiéon de agotamiento es suficientemente grande para conducir, se
dice que el transistor esta encendido. El transistor se enciende cuando el voltaje de compuerta
sobrepasa el voltaje de umbral, es decir que Vg > Vrpy.

La ecuacion (3.1.15) describe el comportamiento de la corriente del transistor NMOS
en la regiéon de triodo mientras que la ecuacion (3.1.16) nos describe el comportamiento del
transistor PMOS en la misma regién. Ambas ecuaciones son dependientes del voltaje entre el
drenaje y la fuente, lo cuél serd una caracteristica de la region de triodo.

En la figura 3.15 se muestra la grafica la ecuacion (3.1.15) donde el eje de las ordenadas
representa el voltaje entre el drenaje y la fuente, y el eje de las abscisas representa la corriente
en el drenaje. Las graficas se hicieron para distintos valores de voltaje de compuerta. Como se
puede observar en la figura, el punto maximo de cada curva representa el voltaje de compuerta
menos el voltaje de umbral del transistor. A este voltaje se le llama voltaje de overdrive. Otra
forma de calcular el voltaje de overdrive es derivando la ecuacion (3.1.15) para obtener el punto

méaximo de esta forma se tiene:
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- +0.1V

Electrones
Sustrato tipo p

Figura 3.14: Corte transversal de un transistor con la regién de agotamiento formandose.

Figura 3.15: Gréfica de la corriente de drenaje en un transistor MOS en triodo.

olp

w
e — — — 1.1
aVDS anoz L [(’UGS UTH) UDS] (3 7)
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Igualando (3.1.17) a cero para obtener el punto maximo y despejando se obtiene:
0 =y, Cos ¥ [(ve — vrm) — vps]

0= (vgs — vru) — Vps

Ups = VGS — VTH (3.1.18)

La ecuacion (3.1.18) muestra que el punto méximo esta cuando vpS = veS — vrH tal

como se muestra en la figura 3.15.

3.1.3.3. Saturacién

En la realidad el comportamiento del transistor no es idéntico al de la figura 3.15, en la
realidad cuando el voltaje entre el drenaje y la fuente alcanza el valor de vps = vgs — vry los
cambios en el voltaje vpg reflejan un cambio minimo en la corriente de drenaje que para fines
tedricos se puede despreciar y decir que la corriente de drenaje en la region de saturaciéon es
constante.

El dispositivo al estar encendido se encuentra como el de la figura 3.16, donde existe el
canal formado por electrones entre la fuente y el drenaje.

Retomando la ecuacion (3.1.10), si v(x) se aproxima a Vgs — Vg, entonces Qq(z) se
vuelve cero, como se puede observar en la figura 3.17, si Vpg es mayor que Vgg — Vg, entonces
la capa de inversién se detiene en x < L y se dice que el canal estd pellizcado. Mientras Vpg
incremente aun mas, el punto en el cual Q4 es igual a cero se mueve gradualmente hacia la
fuente, entonces en algin punto a lo largo del canal la diferencia de potencial entre la compuerta
y la interfaz de 6xido de silicio no es suficiente para soportar una capa de inversion.

A partir de esto se retoma la ecuacion (3.1.14) ahora para obtener la ecuacion del dis-
positivo en la regién de saturacién, como Q4 es la densidad de carga moévil, la parte izquierda
debe ser integrada desde x = 0 hasta = L’, donde L’ es el punto en el cual Qg se vuelve
cero. Entonces la parte izquierda debera integrarse desde v(z) = 0 hasta v(z) = Vos — Vrn

resultando en la ecuacion siguiente:
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Sustrato tipo p

Figura 3.16: Transistor encendido con el canal formado.

1

w
Ip = §HnCoxF(UGS —vrp)? (3.1.19)

De forma aniloga, para un transistor PMOS, la ecuacién se describe como:

1 W
Ip = =51, Cos 7 (Vs — vrm)? (3.1.20)

De las ecuaciones (3.1.19) y (3.1.20) se puede notar la independencia del valor de la
corriente de drenaje con respecto al voltaje entre el drenaje y la fuente. Cabe mencionar que la
movilidad de los huecos es aproximadamente de la mitad de la movilidad de los electrones, por

lo tanto, los transistores PMOS tienen menor capacidad de manejo de corriente.
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Sustrato tipo p

Figura 3.17: Comportamiento pinch-off en la region de saturacion.

3.1.3.4. Operacion subumbral

La region de subumbral entra en escena cuando el voltaje entre compuerta y fuente no es
mayor que el voltaje de umbral, es decir, que vgs < Vrg. Recordando que cuando esta condicién
se cumple se puede decir que esto no es del todo cierto pues se ha encontrado que para valores
de vgg menores pero cercanos a Vrp circula una pequena corriente de drenaje. En esta region
que es inferior al umbral, la corriente de drenaje esta relacionada exponencialmente con vgg en

forma muy parecida a la relacién i, — vggde un transistor bipolar.
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3.1.3.5. Inversion fuerte e inversion débil

Para definir lo que es la regiéon de inversion fuerte es necesario definir ¥4 como el voltaje
en la superficie, Q;,, como la carga de inversiéon y Vzcomo el voltaje en la compuerta. Entonces
la relacién entre estas 3 que es valida para todas las regiones de operacién estd dada por la

ecuacion (3.1.21).

Qinv
Cow

Ve =Vrig + Vs +vV ¥, — (3.1.21)

Donde Ny, es la concentracion del dopado en el sustrato.
Ahora bien, en la region de inversion fuerte el voltaje en la superficie es dado por ¥y =
20 +mV; 4+ V, la cual se puede escribir como VU, = Uy + V., si g = 20 + mV;, entonces la

ecuacion (3.1.21) queda como

Ve =Vig + P+ Ver, + 7V Vo + Ve, — %’“’ (3.1.22)
Si se define el voltaje de umbral de la compuerta referido al sustrato como
Vis(Ver) = Ve + Vo 4+ Ve + vV Yo + Ver (3.1.23)

Entonces la carga de inversion se puede obtener sustituyendo (3.1.23) en (3.1.22) y des-

pejando @;,, obteniendo

Qinv = _Coa:(VG - VTB(Vch)) (3124)

El nivel de inversion puede ser determinado a partir de la corriente de drenaje en directa
Ir, que es directamente proporcional a la carga de inversién movil a lo largo del canal e inver-
samente proporcional a la corriente de saturacion del transistor. Este parametro se llama factor

de inversion (FI) y esta dado por la expresion

Ips Vp—Vs
FI = % = In? [1 te ] (3.1.25)
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’ Condicion \ Region ‘
FI<0.1 Inversion débil
0.1 < FI <10 | Inversion moderada
FI>10 Inversion fuerte

Cuadro 3.1: Regiones de operacion con respecto al factor de inversion.

donde:

Vp es el voltaje de pinch-off

Vs es el voltaje en la fuente

Vin es el voltaje de umbral del transistor

Ipsqt €s la corriente con la que se polariza el transistor

I, es la corriente especifica dada por la expresion:

w
I, = 2nuocovaf;t (3.1.26)

donde n es el factor de pendiente denotado por la ecuacion:

n=14-—»t (3.1.27)

2\/\:[/0 +Vp

donde v es el factor de sustrato o factor de efecto cuerpo y estéd dado por la expresion:

2 NSU S
v = 7”‘101’8 (3.1.28)

En el cuadro 3.1 se muestra una tabla donde se resume la regiéon de operacion de los
transistores con respecto a su factor de inversién. Estos datos son tutiles para céalculos a mano

en el diseno analogico.

3.1.4. Modelos

El paso fundamental de cualquier procedimiento de diseno analdgico es el diseno a nivel
de transistor, es decir, dar el tamafio adecuado a cada transistor para lograr las especificaciones

requeridas.
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Figura
débil.

3.18: Zoom de la figura 3.15 que muestra la operacién lineal en la regién de inversion

Dado que el comportamiento del transistor es descrito por su modelo, es necesario tener

un modelo analégico con buenas caracteristicas.

Las caracteristicas mas importantes que definen un buen modelo de transistor MOS son:

Estar basado en el comportamiento fisico que cubra efectos fisicos significativos como
los efectos de la no uniformidad de los dopantes, los efectos de movilidad, la velocidad
de saturacion, los efectos de canal angosto, la corriente de sustrato, el ruido térmico y

los efectos de la temperatura.

Ser compacto y global, preciso y con la menor cantidad posible de pardmetros de ajuste.

El procedimiento de extraccion de parametros no debe ser complicado ni debe consumir

mucho tiempo.

El modelo debe cubrir todos los rangos de geometria de interés y asegurar buen ajuste
para las geometrias de dispositivo que no son usadas durante la extracciéon de pardmetros.
El modelo preciso significa no solo caracteristicas de I-V sino también las correctas

derivaciones de corriente y conservacion de energia.

El requerimiento de operacién a alta velocidad y alta frecuencia también impone un

modelado preciso de las capacitancias intrinsecas. Por otro lado, para operacién con
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niveles reducidos de corriente, es obligatorio tener modelos de inversién moderada e

inversiéon débil precisos.

= Debe ser implementado facilmente y no presentar problemas de convergencia cuando se

usan diferentes simuladores.

3.1.4.1.  BSIM [47, 48]

El modelo BSIM es el acrénimo de Berkeley Short-channel IGFET Model y es un modelo
del transistor MOS creado en la Universidad de Berkley. El modelo BSIM1 y BSIM2 son modelos
empiricos basados en el voltaje de umbral con buena precision. Sin embargo, la mayoria de sus
parametros no tienen algin significado fisico y se introduce una gran cantidad de parametros de
ajuste (BSIM1 requiere aproximadamente 60 y BSIM2 90 parametros para un anélisis en DC).
Por lo anterior estos modelos son méas adecuados para disenar circuitos digitales en lugar de
circuitos analdgicos.

Para subsanar las carencias de BSIM3 se utiliza una aproximacion diferente basada en
el comportamiento fisico, es decir, tiene mas parametros relacionados con la fisica y menos
parametros de ajuste (este modelo requiere 40 parametros para un anlisis en DC). Las derivadas
son continuas y hay una sola expresion para la corriente de drenaje. Respecto a los circuitos
analogicos tiene dos desventajas: es poco preciso para simular el comportamiento en inversién
débil y moderada y en algunas regiones las capacitancias intrinsecas son incorrectas.

Finalmente se desarrollo BSIM4, el cudl es una extension de su predecesor BSIM3 pero
modela més efectos fisicos de los dispositivos debajo de 100nm. Agrega también efectos parasitos
de alta frecuencia con lo que el diseno de circuitos de radiofrecuencia mejora al hacer uso de

este modelo.

3.1.4.2.  EKV [46]

Este modelo obtiene su nombre de sus creadores Christian Enz, Frangois Krummenacher

y Eric Vittoz. El modelo EKV est4 basado en la fisica de la carga, su versién 2.6 (nivel 5)
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estd dedicada al diseno de circuitos de bajo voltaje y de baja potencia usando tecnologias
CMOS submicrométricas. La version 3.0 incluye efectos relevantes en el diseno de circuitos de
radiofrecuencia.

Este modelo es continuo, compacto y tiene buena precisién a pesar de tener pocos para-
metros (para DC utiliza nueve parametros fisicos, dos de temperatura y tres de ajuste). En este
modelo se tiene simetria entre la fuente y el drenaje, se introduce el factor de inversién como un
paradmetro y se comporta correctamente en todas las regiones de inversiéon. La version 3.0 esta
validada para tecnologias nanométricas por debajo de los 65nm.

Para este trabajo de tesis se eligi6 el modelo EKV ya que utiliza pocos pardmetros y con
este modelo es posible hacer calculos a mano.

Una vez descrito el principo de operaciéon de los transistores de tecnologia CMOS, sus
regiones de operacion y los modelos para simulacién de los mismos, en la siguiente seccién se

introduciran los principales bloques de diseno que ayudaran al desarrollo de este trabajo de tesis.

3.2. Bloques béasicos de diseno analégico

Existen infinidad de bloques de disenio dentro de la electrénica analégica, en este capitulo
se describen los bloques béasicos utilizados en el desarrollo de este trabajo de tesis, en cada bloque
se parte del diseno més sencillo y posteriormente se muestran versiones mejoradas del mismo.

El primer bloque que se explica es el espejo de corriente.

3.2.1. Espejo de corriente

Un espejo de corriente es utilizado para generar una réplica de una corriente. De esta
forma, un espejo de corriente es una fuente de corriente controlada por corriente.

El espejo de corriente simple se muestra en la figura 3.19, este esta compuesto de dos tran-
sistores. El primer transistor M; est& conectado como diodo. La caida de potencial Vg1 polariza
la compuerta de Ms. Asumiendo que ambos transistores trabajan en la region de saturacion, las

ecuaciones de la corriente son:
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Figura 3.19: Espejo de corriente simple.

Cow (W
Lep=1 = W 5 <L> (Vasi — Vin)*(1 + A\Vps1) (3.2.1)
1
Cow (W
L =t 5 (L) (Vasz — Vin)*(1+ AV ps2) (3.2.2)
2

Para simplificar (3.2.1) y (3.2.2) se asume que el término AVpg1; < 1. Después de la

sustitucion se obtiene:

Lot = Ioe EW/ D2 )1 4 av) (3.2.3)

W/L)
El término (14 AVy,;) de (3.2.3) toma en cuenta la resistencia finita de salida de Mz, que

para el caso de pequenia senal es:

1

— 3.24
)\Isal ( )

T'sal =

Dada la ecuacion anterior, se observa que la resistencia de salida no es lo suficientemente
grande para asegurar que no se presenten pérdidas de insercién en algunas aplicaciones. Por lo
tanto , dependiendo de la aplicacion se requiere de configuraciones mas complejas tales como
espejos cascode [49], espejos cascode de bajo voltaje [51], espejos mejorados por gain boosting
[50], entre otros. No obstante, el principio de operacion es, en esencia, el mismo.

El comportamiento de los espejos de corriente se desvia del ideal debido a:
= Diferencias de tamano de los transistores al momento de la fabricacién.
= Mismatch de pardmetros de la tecnologia.

= Resistores parasitos.
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Figura 3.20: Par diferencial NMOS simple.

Para incrementar la impedancia de salida hay técnicas complejas que reducen el rango dindmico.
Una de estas técnicas es hacer uso de inter-digitized o estructuras de centroide comun para
minimizar la distancia entre los transistores. Otra de las técnicas es separar un transistor en un
numero igual de partes para ser conectados en paralelo.

Cabe mencionar que el espejo de corriente suele ser una herramienta ideal para utilizar
cuando el punto clave de un diseno es el rango dinamico. Para el rango dindmico en transistores
tipo n, el limite superior de la salida se determina tinicamente por limitantes de riel. El limite

inferior lo da la condicion de que M, debe estar en saturacion.

3.2.2. Par diferencial

En la figura 3.20 se ilustra la configuracion béasica de un par diferencial MOS el cual
consta de dos transistores acoplados My y My cuyas fuentes estan unidas y polarizadas por una
fuente I de corriente constante.

Es esencial que los circuitos de drenaje sean tales que M7 y Ms operen en saturacion.

3.2.2.1. Voltaje en modo comuin

El par diferencial opera en modo comin cuando

Va1 = Va2 =Veou (3.2.5)

Donde Ve, es el voltaje en modo comun.
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Debido a que M; y M, estan acoplados, se puede deducir simetria, es decir, que la

corriente I se dividird igualmente entre ambos transistores. De esta forma se tiene que:

1
Ipy =1Ips2 = 5 (3.2.6)

De igual modo el voltaje en las fuentes se denota por:

Vem — Vas (3.2.7)

Donde Vgg es el voltaje entre la compuerta y la fuente.

Mientras M; y M, permanezcan en la region de saturacion, los voltajes en los drenajes
no cambian, es decir, el par diferencial no responde a las senales de entrada en modo comun.

Para usar el par diferencial como amplificador lineal se aplica una senal diferencial muy

pequena (de unos cuantos milivolts) entre las compuertas de M; y Ms.Uno de los transistores

I+AT
2

y el otro una corriente de =21 con AT siendo proporcional al

conduce una corriente de 5

voltaje de entrada de diferencia y denotado por la expresion

21

2 Ay o Y Vs — Vo)AV (3.2.8)
Vas — Vra

Al = gmAV =
gm 17
El voltaje de salida tomado entre los drenajes sera proporcional a la sefial diferencial de

entrada.

3.2.3. Traspasador de corriente

Un current conyeror es un dispositivo de cuatro (o cinco) terminales el cual puede ser
muy util y simplificar el disefio de circuitos en gran medida. El traspasador de corriente ofrece
un camino alternativo de abstraer funciones complejas de los circuitos. Una ventaja enorme de
este dispositivo es que su comportamiento se asemeja mucho al descrito idealmente, por lo que
constituye el bloque méas importante de construccién de circuitos en el denominado “diseno en

modo corriente”.
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Figura 3.21: Diagrama de bloque del traspasador de corriente.

Al momento de que se introdujo el traspasador de corriente no se sabia exactamente las
ventajas que ofrecia este dispositivo en relaciéon con el amplificador operacional (op-amp). En
los tltimos anos los disenadores han descubierto dichas ventajas, por ejemplo, un traspasador
de corriente puede proveer una ganancia de voltaje mayor en un ancho de banda mayor bajo

condiciones de senal y de pequena senal.

3.2.3.1. Traspasador de corriente tipo I (CCI)

El traspasador de corriente (CCI) es un dispositivo de tres puertos cuyo diagrama de
bloques se muestra en la figura 3.21.

Si se aplica un voltaje a la terminal de entrada Y, un potencial idéntico apareceré en la
terminal de entrada X. De igual manera, una corriente de entrada I inducida a la terminal X
resultara en una cantidad igual de corriente en la terminal Y. La corriente I sera transportada a
la terminal Z, la cual tiene las caracteristicas de una fuente de corriente de valor I con impedancia
de salida alta. El potencial de X, ajustado por el de Y, es independiente a la corriente inducida a
X. De igual manera, la corriente en Y es independiente del voltaje aplicado en la misma terminal.

Las caracteristicas del traspasador de corriente se pueden ver en la ecuacion (3.2.9).

iy 0 1 0] v
v |=|1 0 0 iy (3.2.9)
Z.z 0 £1 0 Vy

El signo + aplica para el CCI en donde las corrientes de Z y X van hacia el conveyor y

es denotado CCI+. El signo — es usado para el caso contrario y se denota CCI-.
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Figura 3.22: Diagrama de bloque del traspasador de corriente de segunda generacién.

CClI

i L dz
yi
Vx Xﬁ —_E@ vz

— _
Ix

Figura 3.23: Diagrama a bloques para representar el funcionamiento del CCII+-.

3.2.3.2. Traspasador de corriente de segunda generaciéon (CCII)

El traspasador de corriente de segunda generacion, denotado por CCII por sus siglas en
inglés, es también un dispositivo de tres puertos como se muestra en la figura 3.22.

El CCII es un dispositivo diseniado para incrementar la versatilidad del CCI ya que no
hay corriente en la terminal Y. Asi como para el CCI, el CCII puede ser descrito con la ecuacion

(3.2.10) o bien con el circuito de la figura 3.23.

Iy 0 0 O Uy
v, | =11 0 0 i (3.2.10)
i 0 +1 0 v,

De acuerdo con la ecuacion (3.2.10) se tiene que la terminal Y tiene una impedancia
de entrada infinita. Asimismo en la figura 3.23 se puede ver que el voltaje en la terminal X se
copia del que se aplica en Y, entonces X tiene una impedancia de entrada igual a cero, esto
representado con el seguidor de voltaje. La corriente aplicada a X es transportada a la salida Z

que tiene alta impedancia donde se le da polaridad positiva (CCII+) o negativa (CCII-).
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Pardmetro \ Valor ideal \ Valor real

Z; 00 1MQ
Z, 0 10092
Bw %) 1MHz~z
Av 00 100000
AC 0

Cuadro 3.2: Caracteristicas ideales y reales de un amplificador operacional.

3.2.4. Amplificador operacional

Un amplificador operacional es un dispositivo de dos entradas y una salida con las carac-
teristicas mostradas en el cuadro 3.2.
En circuitos integrados este bloque es muy utilizado, una alternativa para disenarlos se

muestra a continuacion.

3.2.4.1. Diseno de un amplificador de dos etapas

Una arquitectura cominmente usada para el diseno de amplificadores operacionales se
muestra en la figura 3.24 (se omite por simplicidad la etapa de salida de baja impedancia,
caracteristica de los amplificadores operacionales). Los transistores M; y My forman un par
diferencial de entrada que convierten el voltaje de entrada en corrientes de senal diferenciales.
Los transistores M3 y M, forman un espejo de corriente que operan como carga activa del par

diferencial, convirtiendo nuevamente las corrientes diferenciales a voltaje mediante la expresion

Vo1 = gmrasAV (3.2.11)

Donde:

gm €s la transconductancia de los transistores del par diferencial.

rqs es la resistencia de salida del espejo de corriente.

El transistor amplificador M5 y su carga activa Mg forman la segunda etapa de ampli-
ficacién. Los transistores Mg, My y Mg son espejos de corriente para polarizar al circuito. El

Capacitor C¢ y la resistencia R¢ con elementos para compensacion en frecuencia mediante la
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Figura 3.24: Esquematico de un amplificador de transconductancia.

técnica de Miller con “nullting resistor”. El capacitor C, es la capacitancia de la carga.
El disenio del amplificador de dos etapas de la figura 3.24 puede dividirse en siete pasos
que se enlistan a continuacion [6]:
1. Célculo de la transconductancia del par diferencial.

Para satisfacer la especificacion de ruido térmico se tiene la ecuacion (3.2.12).

2 1
Sn(f) =2 4kT~
n(f) 3 g

{1 + gm"”“} (3.2.12)
9m1,2

Donde:

k es la constante de Boltzman (1.3806504 X 10*23) J/K.
T es la temperatura en grados Kelvin.

Spes el ruido térmico.

Satisfaciendo la condicion gms.4 < gm1,2 entonces se puede obtener de (3.2.12) la ecua-

cion (3.2.13) con la que se calculara la transconductancia que tendra el par diferencial.

16 kT

gm1,2 = Em (3.2.13)

2. Calculo del capacitor de compensacion.
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Este parametro se calcula a partir de la especificacién del producto ganancia-ancho
de banda y de la transconductancia encontrada en el paso 1, para esto se utilizara la

ecuacion (3.2.14).

_ i Im1,2

— 3.2.14
27 faBw ( )

c

. Calculo de la relacion de aspecto de los transistores My y Ms.

A partir de las especificaciones del Slew-Rate (SR) y de la capacitancia de carga C}, se
calculan las corrientes que pasan por los transistores My y M (ecuacion (3.2.15)) y la

que pasa por el transistor Mg (ecuacion (3.2.16)).

SR
Ip12=—Cc (3.2.15)

C
Ips = SR(Co +Cp) = 2(1 + CfL)IDLQ (3.2.16)
C

Con la corriente en el transistor M; y la transconductancia calculada en el paso 1 se
obtiene la relacion de aspecto de los transistores M7 y My despejando W/ L de la ecuacion

de la transconductancia (3.2.17) obteniendo asi la ecuacion (3.2.18).

W
gm =2 Knp7Ip (3.2.17)

w 9ot 2
Yy oo _Imi2 3.2.18
( L )m 1K, Ipr 2 (3.2.18)

4. Calculo de la relacién de aspecto del transistor Ms.

A partir de la expresion del margen de fase My (ecuacion (3.2.19)), de la carga (ecuacion
(3.2.20)) y la del producto ganancia ancho de banda (ecuacion (3.2.21)) se determina la

transconductancia que debera tener el transistor g,,s.
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My = 90° — arctan <fGBW> (3.2.19)
sp
9gm5s
= 3.2.20
fsp = 2 (3.2:20)
dms = 27TfGBWthan(M¢) (3221)

Con dicha trans conductancia es posible obtener la relacion de aspecto del transistor

My dada por

w 912715
— = — 3.2.22
( L )5 4KPID8 ( )

. Calculo de la resistencia de compensacion.

Siguiendo el procedimiento de nulling resistor, entonces el resistor R, se calcula mediante

la transconductancia de g,,5 mediante

Ro = — (3.2.23)
Este resistor tiene la finalidad de cancelar el cero paréasito

. Calculo de la relacion de aspecto de los transistores Mg y My.

Con la finalidad de reducir el offset sistematico del amplificador se busca cumplir con la

condicion Vgss = Vasa = Vass dicha condicion se satisface mediante

w Ipsa (W)
— = : — 3.2.24
< L >3,4 Ips L /s ( )

Cuando se cumple la ecuacion (3.2.24) el voltaje de salida se establece en DC en el nivel

de tierra analégica. Si se quiere consumir poca érea se elige una L pequena pero si se

quiere minimizar el ruido de baja frecuencia, entonces se eligen L grandes.



56

7. Céalculo de la relacién de aspecto de los transistores Mg, M7 y Mg y de la corriente de

polarizacién.

Ahora que se conocen Ipr e Ipg se pueden determinar las relaciones de aspecto de los

transistores M7 y Mg haciendo uso de la ecuacién siguiente

W g2
— | = m 2.2
( L ) 4K, Ip (3.2.25)

De manera analoga la corriente de polarizacion se calcula en funcién de la corriente en

el transistor M7 haciendo uso de la expresion

(7)s

(T)s

Ig = Ip (3.2.26)

3.2.5. Elemento altamente resistivo

Hay diversas realizaciones de elementos altamente resistivos, la mayoria de ellas a partir
de uniones de materiales tipo N y tipo P polarizadas inversamente. Entre estas realizaciones se
encuentra la union drenaje-pozo de un transistor PMOS como se muestra en la figura 3.25 [35].
Para un primer diseno se conecta el Voltaje Vo a Vpp.

El diseno de la figura 3.25 tiene un rango limitado de sefial porque esta se ve limitada por
debajo del voltaje de umbral para evitar que la unién PN comience a conducir, ademas de que
aparece Ry,q, como un segundo elemento altamente resistivo que provoca una caida de tension
entre las terminales A y B, y hace que el voltaje sea dependiente de la sefial de entrada [35].

Con el fin de dar solucién a estos inconvenientes se cambia el valor del voltaje Vi de
tal forma que el transistor quede en la region de inversion débil. De esta forma se logra que
Rg tenga un valor mucho menor que el de Ryy4, y asi la caida de potencial en el divisor sea
despreciable. Esto permite variar la resistencia en un rango de hasta siete décadas.

Un tercer diseno de un elemento altamente resistivo presentado en [35] lleva a la combi-

nacién en serie de un transistor NMOS y un PMOS polarizados en inversién débil mediante una
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K Sustrato tipo P

Figura 3.25: Elemento altamente resistivo a partir de la unién drenaje-pozo de un transistor.
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Figura 3.26: Elemento altamente resistivo a partir de un transistor NMOS en serie con un PMOS.

eleccion adecuada de los voltajes Vi, y V¢, como se muestra en la figura 3.26. En este disefio la
resistencia efectiva permanece en el rango de los Giga Ohms sin importar la naturaleza de las
fluctuaciones de sefial entre las terminales A y B ya que estas tienden a encender a un transistor
y apagar al otro al mismo tiempo dado que son transistores de tipo complementarios. El rango
de variacién de la resistencia es muy limitado debido a que un transistor “enciende” mientras el
otro se “apaga”.

El disefio presentado en [36] se muestra en la figura 3.27, dicho circuito consta de tran-
sistores M2 en serie operando en inversién débil, dado que son tres transistores se incrementa
la resistencia efectiva y el rango de excursién de sefial en relacién con el de la figura 3.26. El

transistor Mp; trabaja en la region de corte para establecer en las compuertas de M, un vol-
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Figura 3.27: Elemento altamente resistivo con tres transistores tipo P.
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Figura 3.28: Elemento altamente resistivo programable con dos transistores tipo P.

taje de sintonizacién de corriente directa similar al del segundo diseno que es independiente de
las variaciones de temperatura, ademas forma junto con los capacitores C' un promedio de las
componentes de ac de los voltajes en las terminales A y B para linealizar la resistencia R¢g [38].

Un udltimo disefio de elemento altamente resistivo se presenta en [37] y se muestra en la
figura 3.28. Este circuito tiene un amplio rango de excursién de senal y amplio rango de sintoni-
zacion. En este circuito los elementos altamente resistivos se conforman por los transistores M,
cuyos voltajes fuente-compuerta son iguales al voltaje compuerta-fuente del transistor Mn que
opera en inversion débil. Para modificar este voltaje y a su vez el valor de la resistencia entre
los puntos A y B, se varia la corriente Ig. Dado que los potenciales drenaje-fuente son comple-
mentarios, las variaciones de potencial entre las terminales A y B tienden a mantener a uno de
los transistores M, en inversién débil y al otro en inversién fuerte por lo que la conductancia

combinada resulta de un valor muy pequeno, dado por



59

Vento——| M2

Vsal
H LM

Figura 3.29: Seguidor de voltaje flipped voltage.

Gsp = (i@’;) [1 — e(_Tf,SD/UT) 1 (3.2.27)
Donde:
UT = kT/q es el voltaje térmico.
n es el factor de pendiente de umbral.

3.2.6. Flipped voltage

En la figura 3.29 se muestra el seguidor de voltaje conocido como “flipped voltage” [39]
(FVF por sus siglas en inglés de Flipped Voltage Follower). Este bloque de diseno esta formato

por un amplificador cascode con retroalimentacién negativa y tiene las siguientes ventajas:

= Bajaresistencia de salida Rsq = 2/ [g?nro] la cual es mucho mas baja que en un seguidor

de voltaje convencional.
= Capacidad de extraer gran cantidad de corriente a la carga a través de M;.
= Voltaje de entrada reflejada a la salida.
El FVF tiene ademas ciertas desventajas que se enlistan a continuacién:
= El nivel de salida esta desfasado del de entrada por el voltaje Vis,,,-

= La capacidad de entregar corriente de la carga esta limitada al valor de I que es la

corriente que pasa por Ms.
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Vent: } M 2 M 3

Figura 3.30: Seguidor de voltaje flipped voltage clase AB.

= Tiene un rango de voltaje limitado en el nodo de salida (V2" = Vpy — V3%, ).

= Hay una atenuacién debido al efecto cuerpo del transistor Ms.

3.2.6.1. Seguidor de voltaje clase AB

Una posible solucién se propone en [40] para eliminar la capacidad limitada de entregar
corriente del FVF se muestra en la figura 3.30. Para este diseno el transistor M3 provee corriente
adicional siempre que lo requiera la carga, de esta forma es posible entregar y extraer corrientes
grandes. Sin embargo, mientras se entregue mas corriente, el voltaje Vgg,,, serd mas parecido al
voltaje Vigg,,, ¥ por lo tanto el voltaje de salida se desviard de la entrada. Dado que el circuito

es un seguidor de voltaje, esta condicion de dependencia es una caracteristica no deseada.

3.2.6.2. Seguidor de voltaje clase AB con comparador de corriente

Para llevar a cabo la operacién AB, el transistor M3 del circuito de la figura 3.30 tiene que
mantenerse, sin embargo, se debe eliminar la dependencia de la salida de voltaje con respecto a
la corriente extraida para poder mantener el voltaje reflejado a la salida y que el nivel de salida
esté desfasado por un valor constante (Vig,,,) determinado por Ig. Lo que se puede hacer para
lograrlo es controlar el voltaje de la compuerta de M3 de una forma diferente.

En la figura 3.31 se muestra la solucién a este problema propuesta por [41]. En este

esquema la corriente del transistor M; es reflejada en M, y comparada con Ig en la compuerta
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Figura 3.31: Seguidor de voltaje flipped voltage clase AB con comparador de corriente.

del transistor M3 (nodo de alta impedancia). Si la corriente en M cae por debajo de I, entonces
el voltaje en la compuerta del transistor M3 causa que este transistor entregue més corriente.
En el caso de que la corriente en el transistor M; sea mayor que Ig, el voltaje en la compuerta
del transistor M3 provoca que dicho transistor trabaje en corte y toda la corriente que viene de
la carga se extrae a través del transistor M;. La operacion AB se logra porque solamente M3
entrega corriente y M; solamente extrae corriente. Desafortunadamente este circuito presenta
atenuacion por efecto cuerpo del transistor Ms, un desfase de voltaje de salida de Vgg,,, ¥y un

rango de voltaje de sefial limitado [41].

3.2.6.3. Seguidor de voltaje diferencial

En la figura 3.32 se muestra el seguidor de voltaje diferencial (Differential Flipped Vol-
tage Follower, DFVD)[43], este circuito se caracteriza por tener las ventajas del FVF, pero sin
atenuacién causada por el efecto cuerpo y sin tener un desfase de DC. El DFVF se deriva del
FVF de la figura 3.29 dividiento el transistor M5 en un par diferencial formado por My — Msp
con una corriente de polarizacion de 21g y el transistor Msp conectado como diodo, ademés al
transistor M; se le hace “fold” o doblado y se utiliza un transistor PMOS en lugar de NMOS.
Este cambio aumenta el rango de voltaje de salida a Viwing = Vbop — Vss — Vry — VY.

En este diseno, el transistor M; puede entregar corrientes grandes a la carga, pero el

méximo que se puede recibir de la carga esta limitado al valor de la fuente de corriente 2/p.
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Figura 3.32: Seguidor de voltaje flipped voltage diferencial.

Figura 3.33: Seguidor de voltaje flipped voltage diferencial clase AB.

3.2.6.4. Seguidor de voltaje diferencial clase AB

Este circuito presentado en [44] se muestra en la figura 3.33, dicho circuito es una modifica-
ci6on del DFVF pero basado en la técnica de compuerta casi flotante. La compuerta del transistor
Map se conecta al nodo V4, a través de una resistencia de valor muy grande (R4 ~ 100G,
un elemento altamente resistivo) y a la compuerta del transistor M; a través del capacitor
Cpat = 1pF. La relacion de aspecto del espejo de corriente es de 0.2 por lo que el transistor
M ap lleva a una corriente de 0.2 a través del transistor M 4. Debido al filtro pasa altas que
forman Rgqe ¥ Chat , la compuerta de M4p sigue las variaciones en seiial en la compuerta de
M a través de Chqt- Durante el ciclo positivo del voltaje de salida Vi4 la compuerta de M,

presenta un ciclo negativo y Mg se apaga. Mientras 1} esta en un ciclo negativo, la compuerta
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de M presenta ciclos positivos y M4 p incrementa su corriente de drenaje de forma significativa

sobre su valor de 0.2[, proveyendo la clase AB deseada.

3.3. Escaladores de impedancia

3.3.1. Definicion

Un escalador de impedancia es un dispositivo utilizado para modificar el valor de la
impedancia de un componente electronico, esta modificacion puede implicar tanto un aumento
en la impedancia como una disminucién en la misma. Los escaladores de impedancia tienen una

salida de la forma:

Z, = kZ; (3.3.1)

Donde Z, es la impedancia de salida o impedancia equivalente del escalador, k es la
ganancia o el factor de multiplicaciéon del escalador y Z; es la impedancia del componente
electrénico que se quiere escalar.

En la figura 3.34 se muestran los diagramas a bloques de los modos en que un escalador
de impedancia puede funcionar. El escalador de la figura a) acepta a la entrada un componente
flotante para escalar y la impedancia de salida que entrega es también flotante, el escalador de
la figura b) acepta también un componente flotante a la entrada, sin embargo la impedancia
de salida esta aterrizada, por lo que solo se utiliza la terminal Z,+, en contraste, el escalador
de la figura ¢) puede aceptar el elemento de entrada aterrizado y entrega una salida flotante.
El ultimo escalador que se muestra en la figura d) puede aceptar un elemento aterrizado pero

entrega una salida aterrizada también.

3.3.2. Multiplicaciéon de capacitancia

Un multiplicador de capacitancia es un escalador de impedancia para el cuél el elemento

electrénico que se escalaré es un capacitor. Este tipo de circuitos puede ser utilizado para ahorrar
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Figura 3.34: Diagrama a bloques de los tipos de escaladores de impedancia.
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Figura 3.35: Circuito multiplicador de capacitancia en modo voltaje.

area en caso de que un capacitor de alto valor sea requerido para algin disefio, amplificar la
capacitancia proveniente de un sensor, ajustar el mismatch del proceso de fabricacién en caso
de que se requiera un capacitor de un valor muy preciso, entre otras.

La multiplicacién de capacitancia se puede lograr tanto en modo corriente como en modo
voltaje. Para el modo voltaje se emplea el efecto Miller [52] mediante el circuito mostrado en
la figura 3.35. Analizando detenidamente este circuito ideal se pueden deducir las ecuaciones

(3.3.2) y (3.3.3).

Vvsal = _A‘/ent (332)

o Vent - V;al
lo= =" (3.3.3)

Sustituyendo (3.3.2) en (3.3.3) se obtiene:

(3.3.4)
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Figura 3.36: Circuito multiplicador de capacitancia en modo corriente.

Dado que la entrada del amplificador operacional tiene una resistencia infinita, entonces

Ient=Isqr = I., ademés sustituyendo Z, por g se obtiene la expresion

en A en
Ient = u (335)

S

Como la impedancia de entrada se define como ‘I/e”f entonces la impedancia de entrada

ent

(despejando de (3.3.5)) resulta

Vent 1
Zen = = 3.3.6
Sl SC(A+A) (3:36)

De (3.3.6) se obtiene que la capacitancia equivalente a la entrada del amplificador ope-

racional se ve multiplicada por el factor de ganancia del amplificador mas 1, es decir:

Cont = C(1 + A) (3.3.7)

De (3.3.7) se puede observar la multiplicacion de la capacitancia haciendo uso de un
circuito escalador de impedancia y del efecto Miller.

Para el caso de la multiplicacién de capacitancia en modo corriente se utiliza el esquema
mostrado en la figura 3.36, este circuito hace uso de una fuente de corriente dependiente que
puede ser disefiada con un transistor. La resistencia R.,; es la impedancia del circuito al que
esté conectado este bloque.

Analizando por leyes de corrientes de Kirchoff en el nodo V,,,; se obtiene la ecuacion:
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I+ Al = I, (3.3.8)

De la figura 3.36 también puede observarse que

1

Vent = Ie(== + R, 3.3.9
o= Lo+ Re) (3:3.9)
Para calcular la impedancia equivalente del circuito de la figura 3.36 obtenemos ‘I/:::
dividiendo (3.3.9) entre (3.3.8) obteniendo asi
I.(<5 + Ry)
Zpy = —5€ 3.3.10
? I.(1+ A) ( )
Si consideramos que R, < g y eliminando la I de la ecuacion (3.3.10) se obtiene
Loy = 1 (3.3.11)
“8C(1+ A) e

De la ecuacion (3.3.11) se obtiene la capacitancia equivalente obteniendo de esta forma

Cog = (14 A)C (3.3.12)

La ecuacién (3.3.12) describe la capacitancia que mostrara el circuito multiplicador de
capacitancia de la figura 3.36, como se puede observar, la capacitancia aumenta en funcién de la
ganancia que tenga la fuente de corriente controlada y este factor puede ser ajustado variando

dicha ganancia.



Capitulo 4

Diseno de multiplicadores de capacitancia

En este capitulo se presentan tres nuevos disenios de multiplicadores de capacitancia sin-
tonizables; un multiplicador de capacitancia en modo corriente a partir de espejos programables
en tiempo continuo; un multiplicador de capacitancia en modo voltaje a partir de elementos
altamente resistivos controlados por voltaje y finalmente, un multiplicador de capacitancia a
partir de un C'CII con programacién digital del factor de multiplicacion. En cada caso se des-
cribe la topologia correspondiente para posteriormente se presentar los resultados de simulacién
obtenidos en HSPICE a partir de pardmetros de una tecnologia de 0.5um proporcionados por

el fabricante ON semiconductor.

4.1. Multiplicador de capacitancia en modo corriente

El primer diseno de multiplicador de capacitancia que es describira esta basado en el
esquema de la figura 4.1 cuyo principio de operacion se explico en el capitulo anterior y cuya

capacitancia equivalente estd dada por la expresion

Ceg=(1+4)C (4.1.1)

La expresion (4.1.1) muestra que la el valor de la capacitancia se ve multiplicado por un factor
de ganancia A, en caso de que A > 1. En este diseno la fuente de corriente controlada se realiza
con espejos de corriente programables. Estos espejos de corriente funcionan a base de variaciones

diferenciales en el voltaje de compuerta de ambos lados de un espejo de corriente.
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Figura 4.1: a) Circuito multiplicador de capacitancia con elementos altamente resistivos. b)
circuito equivalente al multiplicador de capacitancia con elementos altamente resistivos.

Figura 4.2: Principio de operacion del espejo de corriente programable.

Para la programacion de los espejos se hace uso de fuentes de voltajes y un esquema como
el mostrado en la figura 4.2. Para su funcionamiento hay que recordar que un espejo programable
simple realiza la copia de corriente debido a que los voltajes entre la compuerta y la fuente son
los mismos, sin embargo en este caso se cambiaran dichos voltajes de forma diferencial, de tal

forma que las ecuaciones (4.1.2) y (4.1.3) quedan como (4.1.4) y (4.1.5) respectivamente.

Cow (W
n = (L) (Vasi — Vi) (4.1.2)
1
Cow (W
I =S 5 (L) (Vasz — Vin)? (4.1.3)
2
I = 962*01 <12/> (Vo +V — AV — Vp)? (4.1.4)
1

Cow (W
L=" (L> (Vo + V 4+ AV = V) (4.1.5)
2
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Parametro \ Valor ‘
My, Ms,Mg,M7,Mgq,Mp,Msp, Met,, My, Moy, M1 %Z%
M3, My, M3p, My, %ﬁ%
M2,Mgb,Mg,MSb,Mlo,MIOb;Mllb;MHb; %Z%
C, 0.2pF
Cmul 10pF
Ip 1pA
Ty 1002
Cy 10pF
Cul 10pF

Cuadro 4.1: Valores utilizados en el disenio del multiplicador de capacitancia con espejos progra-
mables.

Para obtener la ganancia de corriente se divide (4.1.5) y (4.1.4) obteniendo

4_&_(%)2(Vx+v+AV—V¥h)2 (4.1.6)
LT (), VoAV V) "
Sise define Vy =V, V-V y R= (%)2 / (%)1 entonces (4.1.6) queda como
Va+ AV
A; = 4.1.
() s
Si se expande (4.1.7) en series de Taylor al rededor de 0, se obtiene
4 8 12
Ai=R(14 —AV+ AV + AV 4+ 4.1.
; R<+VA V+Vj V+Vj V34 ) (4.1.8)

De la ecuacion (4.1.8) se puede observar que para reducir la distorsion del espejo progra-
mable es necesario hacer que AV < V4 aunque esto lleve a una reduccién en la ganancia de

corriente del espejo, de esta forma se obtiene

4
A =R (1 + AV) (4.1.9)
Va

La ecuacién (4.1.9) muestra la ganancia del espejo programable cuando quedan tnica-
mente términos lineales, esto es deseable para mejorar la programacién del espejo de corriente.
Haciendo uso del espejo de corriente programable y etapas de multiplicacién de corrien-

te adicionales se llega a la propuesta para este multiplicador mostrada en la figura 4.3. Los
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Figura 4.3: Esquematico del multiplicador de capacitancia en modo corriente con espejos pro-
gramables.

transistores M7 y M, forman el espejo de corriente programable, los voltajes de programaciéon
se logran con los transistores Ms-Mg y los capacitores C,. La fuente de voltaje se determina
por el voltaje entre compuerta y fuente de los transistores M3 y M,. Los transistores M7-Mig
son espejos de corriente cascode con relacién de aspecto 1:10, es decir, multiplican la corriente
10 veces cada etapa logrando asi una ganancia fija de 100. Dado que la fuente de polarizacion
también es multiplicada por el circuito, todos los transistores se repiten en la parte de arriba y
se invierte la corriente para restarla en el nodo de salida (Transistores Mi,-Miap). El capacitor
que se multiplicara se conecta entre la compuerta del primer espejo y el nodo de salida. Los
parametros de diseno para el circuito de la figura 4.3 se muestran en la tabla 4.1.

Otro paradmetro que se puede calcular del circuito de la figura 4.3 es la impedancia de



71

Programacion de la ganancia de corriente en el espejo programable
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Figura 4.4: Analisis DC de la multiplicacién de corriente con el espejo programable.

salida. Dado que los transistores M7-Mpy son cascode y en epecial Mg y Migp tienen tres

transistores casdode, entonces la resistencia de salida esta dada por

Rsa = Tgswgmw I 7”3512b9m12b (4-1-10)

De la ecuacion 4.1.10[4] dado que la r4 tipica es del orden de 1.5k€2 y la transconductancia
del orden de 3m, entonces la Ry, es del orden de 10M ).

La programacién del espejo se probé introduciendo una senal en lugar del capacitor,
de esta forma se obtuvo la grafica de la figura 4.4 haciendo un barrido de DC desde —10uA
hasta 10uA (dado que al multiplicarse quedan corrientes de hasta cientos de pA) con voltajes
de programacion que van desde —560mV hasta —300mV con pasos de 20mV. Los voltajes de
programacioéon se eligieron haciendo pruebas del rango en el que el elemento altamente resistivo
funciona de manera mas o menos lineal. Como se observa en la figura 4.4, la programaciéon de
la corriente no es lineal con respecto a la variacion del voltaje de programacién.

Para poder probar el funcionamiento del multiplicador de capacitancia se realizé un filtro
pasa bajos cuyas caracteristicas se describen en la tabla 4.1

En la gréfica de la figura (4.5) se observan las curvas del filtro pasa bajos realizado
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Analisis AC del filtro con diferentes voltajes de programacion
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Figura 4.5: Analisis de AC del filtro con diferentes voltajes de programacion en los espejos.

con distintas frecuencias de corte programadas con el voltaje V.2 en un rango de —775mV a
400mV (ya que en las pruebas con mas voltajes estos tuvieron sobretiros mayores en el analisis
de AC) con pasos de 20mV y un V4.1 fijo en —0.8V. En la figura se pueden observar casi dos
décadas de programacion de la frecuencia de corte limitadas por el cero parésito que aparece a
los 3M Hz.

Este primer circuito tiene las ventajas de ser programable en tiempo continuo y con
voltaje, lo que hace mas precisa la programacion del factor de ganancia, sin embargo al ser no

lineal este se vuelve mas dificil de programar.

4.2. Multiplicador de capacitancia en modo voltaje

El multiplicador de capacitancia en modo voltaje se sustenta en el efecto Miller [52]
como se describi6 en el capitulo anterior y en los elementos altamente resistivos programables
explicados también en la seccién anterior.

El diagrama del circuito se muestra en la figura 4.6(a). La ganancia en baja frecuencia del
amplificador en lazo cerrado esta dada por la relacion Ay = 1+ %. De este modo, la capacitancia

equivalente de este circuito, mostrada en la figura 4.6(b), esta dada por la expresion:
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a) | D)
C Vent‘_

Vent W - Ceq=(1 +R2/R1 )C
'\/sal =

Figura 4.6: a) Circuito multiplicador de capacitancia con elementos altamente resistivos. b)
circuito equivalente al multiplicador de capacitancia con elementos altamente resistivos.

Cog = (1 4 RQ) C (4.2.1)
Ry

Las resistencias activas R; y Rs se disenan a partir de elementos altamente resistivos. De
los elementos altamente resistivos analizados en el capitulo anterior se eligi6 el propuesto por
Muniz et al. en [36] ilustrado nuevamente en la figura 4.7. Esta eleccion se debe a que el valor de
estas resistencias activas se controla por medio del voltaje en la compuerta del transistor M,
el cual aparece directamente en el nodo n,. Los capacitores conectados entre el nodo n, y las
terminales A y B forman filtros pasa-altas, por lo tanto, el voltaje en el nodo n, resulta

Va+Vb Va+%

VnX = Vnz|DC + D) = V;zrog 2 (422)

Se ha demostrado que al promediar los voltajes en los nodos A y B y retornar este
voltaje al nodo n, se linealiza la resistencia total del elemento altamente resistivo, reduciendo
la distorsion [38].

En la figura 4.8 se muestra la variaciéon de la impedancia del elemento altamente resistivo
cuando se varia el voltaje de programaciéon V,..q. Como se puede observar en la figura, la
programacion es aproximadamente lineal en casi todo el rango de programacion de —2V a —0.4V
(elegido por esta misma caracteristica de linealidad), ademas, se observa que la impedancia
varia desde 225G() hasta los 390G(). Para la simulacién de este elemento altamente resistivo

se utilizaron transistores de 1.2um de largo y 6um de ancho, asi como capacitores de tan sélo
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Figura 4.7: Elemento altamente resistivo con tres transistores tipo P.

Impedancia del elemento altamente resistivo variando el voltaje de programacion
RG : Vprog

RG
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3259
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2259
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Figura 4.8: Impedancia del elemento altamente resistivo cuando se varia el voltaje de progra-
macion.

50fF. Los capacitores se eligen pequenos para ahorrar area de silicio y para enviar los ceros
parasitos correspondientes a altas frecuencias [36].

Ya que se tiene el elemento altamente resistivo, se procede a describir el amplificador
operacional utilizado en el multiplicador de capacitancia mostrado en la figura 4.6. Siguiendo
la metodologia del capitulo anterior se obtuvo el amplificador operacional con los detalles de
diseno mostrados en la tabla 4.2 para el amplificador de la figura 4.9

La resistencia equivalente del circuito es la de un amplificador operacional con retroali-

mentacion negativa, esto es, R, = R; de modo que R, es del orden de los 300GS2.
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Parametro \ Valor ‘
My, My %Z—;’;
M3;M47 M67M7 %%
M %Z—Z
Mg %%
Cc 2pF
Rc 1002
IB QO/LA
Avlpe 71.6dB
BWP 13.8MH=z
My 110°
SR 25V /s

Cuadro 4.2: Valores utilizados en el disefio del amplificador operacional de dos etapas.

|—0Vent+ CC =Vsal
—C.

N s
My L M‘g'irf

Figura 4.9: Esquematico del amplificador operacional utilizado para el multiplicador de capaci-
tancia.

Una vez disenados el elemento altamente resistivo y el amplificador operacional se procede
a realizar el multiplicador de capacitancia de la figura 4.6. Con el fin de probar el capacitor
equivalente resultante se realiz6 un filtro pasa bajos como el mostrado en la figura 4.10(a). El
resistor Ry se realiz6 con un elemento resistivo similar al de la figura 4.7.

La simulacién del filtro se realizé variando el voltaje de programacion de los elementos
altamente resistivos, especificamente variando el voltaje de programacion de R,. Los valores
utilizados para las simulaciones se muestran en la tabla 4.3.

Como se puede observar en la figura 4.11, variando el voltaje de programacién de Rs
desde —0.65V hasta —0.85V la frecuencia de corte del filtro cambia dependiendo el valor que

tenga dicho voltaje. Estos voltajes se eligieron tomando en cuenta que de la figura 4.8 es el
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a) Vea | b)
fo Vp1 C Vp2 Rf

Vente W W Vente W Vsa

Rf R1 R2 Ceq _—

Figura 4.10: a) Esquemaético del filtro pasa bajos formado con el multiplicador de capacitancia.
b) Circuito equivalente al filtro pasa bajos formado con el multiplicador de capacitancia.

] Parametro \ Valor ‘
C 10pF
Vdd 1.5V
Vss —1.5V
Vo1 -1V
Vit —0.9V
Vi (—0.65V, —0.85V)

Cuadro 4.3: Valores utilizados en el filtro pasa bajos con el multiplicador de capacitancia.

intervalo en el que la resistencia se comporta de una manera més lineal. En la figura 4.10 estan
marcadas las frecuencias de corte para los valores maximo y minimos de programacion lo que
indica que el rango de programacién, variando tnicamente R, es de casi 2 décadas.

Con la finalidad de obtener el valor méximo de programacion se varia R; y Rs al mismo
tiempo, con el fin de modificar ambos pardmetros en la ecuacién de ganancia de la ecuacion
(4.2.1), los resultados se muestran en la figura 4.12 donde se puede observar que la frecuencia
de corte tiene un rango de sintonizacién de 3 décadas.

Dado que las simulaciones del esquematico y del layout no cambiaron significativamente,
las graficas de las figuras 4.11 y 4.12 fueron realizadas a partir del layout del circuito cuyo disefio
se muestra en la figura 4.13. A la izquierda de la figura se observa el capacitor C, a la izquierda
el amplificador utilizado para este diseno y en el centro se muestran los elementos altamente
resistivos. Como lo muestra la figura, las dimensiones del circuito son de 360um x 130um lo

que implica que el disefio total del filtro requiere un area de 0.0468mm? de donde el capacitor
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Analisis de AC del filtro pasa bajos con distintos valores de R2
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Figura 4.11: Anélisis AC del filtro con el multiplicador de capacitancia (post-layout).
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Figura 4.12: Analisis AC del filtro con el multiplicador de capacitancia variando Ry y Rs (post-

layout).

a multiplicar ocupa casi el 40 % del total del area.

7
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4130 um

CIC-IPFN
................................ CM-MLCAHP

Elementos
altamente resistivos OTA de dos etapas

360 um

Figura 4.13: Layout del filtro pasa bajos utilizando multiplicador de capacitancia con elementos
altamente resistivos.

4.3. Multiplicador de capacitancia en modo corriente a partir de

CClII

Hasta ahora se han descrito un multiplicador de capacitancia en modo voltaje y un
multiplicador de capacitancia en modo corriente. En el primer caso la corriente de polarizacién
limita la capacitancia maxima y la frecuencia méaxima de trabajo, mientras que en el segundo
caso la corriente de polarizacion limita el ancho de banda del amplificador, ademaés, el valor del
capacitor de compensaciéon C. del amplificador debe ser similar al capacitor que se multiplica
C (de acuerdo a la técnica de compensacion de Miller), por lo que manejar capacitores C
de alto valor implica un gasto considerable en el area de silicio. Como alternativa, en esta
seccion se presenta un multiplicador de capacitancia programable clase AB que permite manejar
capacitores C' de alto valor y que requiere corrientes de polarizaciéon muy pequenas, reduciendo
el consumo de potencia.

Como se describié en el capitulo anterior, otra forma de realizar un escalador de impe-
dancia es con un traspasador de corriente de segunda generacién con un factor de ganancia k en
la copia de corriente de la terminal X a la terminal Z. Para la realizacién de este escalador se
comenzara por describir la realizacién del traspasador de corriente.

Recordando la estructura del traspasador de corriente de segunda generacion (figura
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Figura 4.14: Diagrama a bloques para representar el funcionamiento del CCII.

Figura 4.15: Seguidor de voltaje flipped voltage diferencial clase AB presentado en [44].

4.14) se observa que un CCII esta formado por un seguidor de voltaje y una fuente de corriente
controlada. De esta forma, la primer etapa a describir es el seguidor de voltaje.

Para el seguidor de voltaje se tienen dos propuestas: un seguidor clase AB con un tran-
sistor auxiliar para el manejo de corriente y un seguidor clase AB con polarizacién adaptativa.
Cabe mencionar que ambos requieren aproximadamente el mismo ntimero de transistores.

Como se discuti6 en el capitulo anterior, el seguidor de voltaje presentado en [44] (mos-
trado en la figura 4.15) es clase AB y tiene un buen rango de excursion de senal. No obstante este
circuito requiere de transistores de compuerta flotante y no puede ser compensado mediante la
técnica de Miller debido a la ausencia de un nodo de alta impedancia, por lo que los capacitores
C. vy Chqt requieren de mucha éarea. Los seguidores de voltaje disenados en este trabajo se basan
en este diseno, pero teniendo como prioridad reducir los requerimientos de area.

El primer diseno de seguidor de voltaje es mostrado en la figura 4.16. Este disefio hace
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Parametro \ Valor ‘

Mia, Mip %Z%
M2 %%
M3 %Z—Z
M4 %Z%
M5 %Z%
MG %Z%
Cc 0.5pF
Rc 100£€2
IB 5,[LA

Cuadro 4.4: Parametros utilizados para el disefio de los seguidores de voltaje propuestos.

le M M
Cc R¢]

-Vsal
Ve |\/|1A.|\/|1B:|F SR

ol 0.50) -

Figura 4.16: Disefio propuesto de seguidor de voltaje clase AB.

uso del flipped voltage propuesto en [43] que es clase A y agrega el comparador de corriente
propuesto en [41] formado por el transistor M3 y la fuente de corriente 0.51p5 (el transistor M;
es de la mitad de tamafio que el transistor My). Los detalles de disefio se muestran en la tabla
4.4. El comparador de corriente activara el transistor auxiliar M, tnicamente cuando la carga
entregue corriente al seguidor con un valor que exceda la corriente de polarizaciéon Ig.

A diferencia del circuito presentado en [44], este diseno tiene un nodo de alta impedancia
(b) que permite hacer uso del efecto Miller para reducir el capacitor de compensacion, resultando
en el uso de menos area, ya que el capacitor C. es multiplicado por un factor k& = g3 (Tass||7s)
donde 7y, es la resistencia de la fuente 0.51;, ademaés, al no necesitar un capacitor para realizar
la compuerta flotante, esto representa otra reduccion en el area utilizada.

Debido a que si el voltaje en la salida de este primer diseno es muy negativo, entonces



] Parametro \ Valor ‘

Ms s, Map %z%

24 pm

M, 5 Z—m

Map 23 Z%

75 m

MBTL 12 Zim
Chat 1pF

Ryae | 100502
C. 2pF

R, 100k€2

Cuadro 4.5: Parametros utilizados para las simulaciones del seguidor propuesto en [41].

el transistor My no contara con el voltaje entre compuerta y fuente suficiente para encenderse,
entonces se hace una segunda propuesta mostrada en la figura 4.17. Dado que en este disefio
el voltaje de fuente del transistor M, y el voltaje de salida son independientes, entonces este
diseno puede trabajar con voltajes méas negativos que la primer propuesta.

En este segundo diseno, a la polarizacion Ip del par diferencial se anade la corriente
entregada por la carga al transistor M, cuando se activa el comparador de corriente. Esta
corriente se copia a la polarizacion del par diferencial proveyendo a dicha fuente la capacidad
de extraer la corriente de la carga que sea requerida.

Para las simulaciones de estos dos circuitos se utilizaron los detalles de diseno mostrados
en la tabla 4.4.

Los dos seguidores propuestos y el seguidor de voltaje reportado en [41] fueron simulados
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Barrido en DC de los distintos seguidores
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Figura 4.18: Barrido en DC del voltaje de entrada en los distintos seguidores.

en HSPICE usando los detalles de diseno de las tablas 4.4 y 4.5 y los parametros de la tecnologia
ON-SEMI proporcionados por el consorcio de fabricacion de MOSIS.

La primera prueba realizada para los seguidores de voltaje es un barrido en DC del voltaje
de entrada, obteniendo la grafica mostrada en la figura 4.18. Como se puede observar en dicha
grafica, las propuestas de Padilla [41] y el FVF [39] muestran un rango de excursion de sefial
reducido que va de —1.7V a 0.75V, ademas de presentar un corrimiento de voltaje con respecto
a la entrada. En la grafica también se observa que las propuestas hechas en este trabajo de tesis
asi como la propuesta de Ramirez [44] presentan rangos de excursion de sefial amplios que van
de —1.8V a 2.4V).

Con la finalidad de conocer la precision del seguidor de voltaje se realizé la grafica del
error del voltaje de salida contra el voltaje de entrada resultando en la gréafica mostrada en la
figura 4.19. Como se puede observar el seguidor del primer circuito tiene menos error en un rango
més amplio, sin embargo, en los dos casos el circuito funciona mejor para voltajes mayores a 0.
Es posible hacer correccion del offset sistematico para reducir el error en el rango funcional de
los dos circuitos.

Para demostrar la operacion clase AB de los circuitos propuestos se presentan las gréficas



83

Error en la copia de voltaje del CClI
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Figura 4.19: Error en la copia de voltaje de los distintos seguidores

de las figuras 4.20 y 4.21. En la figura 4.20 se realiza un barrido en DC de la corriente de salida
del circuito de la primera propuesta mostrado en la figura 4.16. En esta grafica se puede ver que
cuando la carga entrega corriente al circuito entra en funcionamiento el transistor My , de igual
forma, cuando la carga extrae corriente del circuito lo hace a través del transistor M,. Cabe
mencionar que el sentido de la corriente en la gréfica se debe a que ambos transistores son tipo
P.

En la figura 4.21 se muestra un barrido en DC de la corriente de salida del circuito de
la segunda propuesta mostrado en la figura 4.17. En dicha grafica se observa que, anélogo a
los resultados del circuito anterior, en este caso el transistor que entrega corriente a la carga es
también el Ms, sin embargo la corriente se extrae de la carga por medio del transistor Mg, que
es la fuente de corriente adaptativa.

Con las simulaciones presentadas se demuestra la clase AB de los dos circuitos propuestos
ya que manejando corrientes de polarizacion de 5uA la carga puede extraer o entregar corrientes
de hasta 1mA, esto beneficia en el desempenio del circuito y reduce el consumo estatico de
potencia ya que no se extrae corriente adicional de las fuentes de polarizacion Vpp v Vsg a

menos que las condiciones de la carga o las trancisiones de la senal de entrada lo requieran.
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Barrido en DC de corriente a la salida del seguidor
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Figura 4.20: Barrido en DC de la corriente de salida del seguidor de la propuesta 1.
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Figura 4.21: Barrido en DC de la corriente de salida del seguidor de la propuesta 2.

Una vez descrito el buffer seguidor de voltaje se procede a describir la copia de corriente
para realizar el traspasador de corriente, recordando que en traspasador de corriente de segunda
generacién se hace una copia de la corriente en la terminal X para reflejarla la terminal Z.
Ademés, el traspasador de corriente necesario para el escalamiento de impedancias debe ser

negativo para garantizar estabilidad al retroalimentar, por lo que la corriente debera invertirse



Figura 4.22: Diseno propuesto de CCII- con comparador de corriente.

en la terminal Z. Para lograr esta copia en el diseno de la primer propuesta con el comparador
de corriente mostrado en la figura 4.16 se procede a copiar todas las corrientes que entran y que
salen del nodo V.

Dado que el circuito propuesto es clase AB, entonces es necesario hacer una copia de las
corrientes que entran al nodo X asi como una copia de las corrientes que salen del mismo. En
la figura 4.22 se muestra el esquematico de la primer propuesta de CCII-. En el circuito de la
figura 4.22 se observa que las corrientes que entran al nodo X son llevadas por el transistor My
y las corrientes que salen del mismo nodo son llevadas por los transistores My y My. Dado que
se puede asumir que el transistor M5 conduce una corriente igual a I por la configuraciéon del
par diferencial, dicha corriente se copiard de las fuentes de corriente Ig. Los transistores Ms,
Mg v M7 se encargan de copiar la corriente en el transistor M, e invertirla mediante el espejo
de corriente Mg — M7. El mismo caso ocurre con los transistores Mg, My, M1g y Mi1 que en
este caso copian la corriente del transistor M, y la invierten. Al final se suman las corrientes en
un mismo nodo que serd el nodo Z—. Para aumentar la impedancia de salida de la terminal Z—
se hace uso de transistores cascode en estos espejos de corriente (los cuales son omitidos en la
figura 4.22 para mayor claridad).

De igual forma que en la primera propuesta, en la segunda propuesta se copian las co-

rrientes que entran y las corrientes que salen del nodo X para posteriormente ser invertidas. El
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Figura 4.23: Diseno propuesto de CCII- con polarizacién adaptativa.

esquematico del CCII— de la segunda propuesta se muestra en la figura 4.23. En este caso se
copian las corrientes en los transistores My y Mg, sin embargo, dado que la fuente de corriente
del par diferencial es adaptativa, entonces no es posible asumir que I(M;p) = I y tampoco se
puede copiar la corriente que pasa a través del transistor M;p con un espejo de corriente. No
obstante, se puede obtener una copia de la corriente a través de M;p haciendo el anélisis de

corrientes en el nodo A, obteniendo:

I(Myg) =1(Ms) — Ip (4.3.1)

De la ecuacion (4.3.1) se puede observar que para obtener la corriente en el transistor
M g es necesario copiar la corriente en Mg y la corriente de polarizacion. Los transistores My,
Mg y Mg son los encargados de copiar dicha corriente e invertirla. Al igual que en la primer
propuesta, se utilizan transistores cascode a la salida para aumentar la impedancia de la terminal
Z—.

Para demostrar el funcionamiento de la clase AB se hizo un barrido en DC de corriente
en la terminal X y se grafico la corriente en la terminal Z— dada una entrada de corriente en
la terminal X que va desde —1mA hasta 1mA dando como resultado la grafica de la figura
4.24. En esta grafica se observa que el primer circuito hace una buena copia de corriente entre

aproximadamente —600uA y 600 A ya que cuando la corriente sobrepasa esos niveles el voltaje
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Curva en DC de transferencia de corriente en el CClI
1z : Ix

Circuito 1

e T S P
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Figura 4.24: Analisis en DC de la copia de corriente de la terminal X a la terminal Z en el
CCII— de los circuitos propuestos.

en la fuente de My generado por la rg del mismo y la corriente copiada es tal que el voltaje
Ves de My no deja encender al mismo. En contraparte, el circuito de la segunda propuesta no
presenta este error dado que en este circuito no se presenta este efecto y aumenta el rango en el
que se copian las corrientes.

Para poder evaluar la precision de la copia de corriente en la figura 4.25 se muestra
la grafica del error en la copia de la corriente. Como se mencionaba anteriormente, el primer
circuito adquiere una pendiente muy pronunciada en valores menores a —600uA y superiores
6001A no asi en el caso de la segunda propuesta cuyo error aumenta de forma constante en este
rango de corrientes.

Ahora que se tienen los disenos descritos se pueden explicar las pruebas hechas a los
circuitos de CCII— propuestos. Las primeras pruebas son respuestas en AC que corresponden
a la impedancia en la terminal X y en la terminal Y. En la gréfica de la figura 4.26 se muestra
el resultado de simulacion de la impedancia en la terminal X. Se puede observar que dado que
el nodo X es la salida de un flipped voltage follower, entonces la resistencia de la terminal X

estard dada por la expresion (4.3.3) [42].
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Error en la copia de la corriente en la terminal X

Error (Iz) : Ix
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800u

Figura 4.25: Analisis en DC de la copia de corriente de la terminal X a la terminal Z en el

CCII— de los circuitos propuestos.
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Figura 4.26: Anélisis en AC de la impedancia parasita en la terminal X.

~ 9d1B + 2gav2
Im1BGm?2

Rx

(4.3.2)

De 4.3.3 se observa que la impedancia en la terminal X serd de valor pequeno, lo cual se

verifica en la grafica de la figura 4.26 para ambos circuitos. En esta grafica se muestra que la
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::Cgs‘lA
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Figura 4.27: Circuito equivalente de la terminal Y.

impedancia es mucho menor a 1kS) en bajas frecuencias y en el caso de los dos circuitos tiene
un pico que comienza en 1M Hz, frecuencia a la cual las capacitancias parasitas comienzan a
ser significativas.

La impedancia de la terminal Y se calcula obteniendo el circuito equivalente mostrado
en la figura 4.27 donde Cys14 es la capacitancia entre compuerta y fuente del transistor M4
y ro¢ es la impedancia de salida del transistor que polariza al par diferencial. De esta figura se

obtiene que

1

Ty = ——
Y SCgslA

+ To6 (433)

De la ecuacion (4.3.3) se observa que para niveles cercanos a DC la impedancia en Y sera
muy grande, sin embargo mientras la frecuencia va aumentando, dicha impedancia va disminu-
yendo hasta acercarse al valor de rg, lo anterior puede verse en la grafica de la figura 4.28 donde
de 10H z hasta 1kH z la impedancia en la terminal Y es del orden de G2 y después de 1kHz la
impedancia se estabiliza en valores pequenos.

Después se prosigue a evaluar la respuesta en frecuencia de la ganancia del voltaje el cual
es mostrado en la figura 4.29. En dicha figura se puede observar que la ganancia en voltaje es de
0dB en bajas frecuencias y hasta los 11M H z a partir de donde la ganancia muestra un pequeno
sobretiro que puede quitarse aumentando el capacitor de compensacion del seguidor de voltaje

pero sacrificando ancho de banda. Por iltimo se ve una caida de la corriente en ambos circuitos.
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Impedancia parasita en Y
2y :f(Hz)
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>
N
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Figura 4.28: Analisis en AC de la impedancia parésita en la terminal Y.
Caracteristicas en amplitud de la funcion de transferencia de voltaje Vx/Vy
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Figura 4.29: Anélisis en AC de la ganancia de voltaje del CCII—.

Otro valor que es importante describir es la ganancia de corriente del CCII— dicho
analisis se encuentra graficado en la figura 4.30 de este andlisis se puede notar que ambos
circuitos funcionan con una buena copia de corriente hasta aproximadamente 5M H z, a partir
de dénde la ganancia cae. En el caso del circuito de la primer propuesta se observa un cero

aproximadamente a los 13M Hz pero dado que la ganancia a esa frecuencia ya esta por debajo
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Caracteristicas en amplitud de la funcion de transferencia de corriente 1z/Ix
Ai (dB) : f(Hz)
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Figura 4.30: Anélisis en AC de la ganancia de corriente del CCII—.

de los 30dB es posible ignorar el efecto del mismo.

Ya que se encuentra descrito el comportamiento del circuito en AC se procedi6 a realizar
un andlisis transitorio del circuito tomando como senal de entrada una cuadrada dado que es
la prueba més dificil a la que se puede someter al circuito pues esta senal tiene componentes
en todas las frecuencias. En la figura 4.31 se muestra el resultado de la copia de voltaje desde
la terminal Y a la terminal X con una senal cuadrada de 200kHz y cuya amplitud va desde
—0.5V hasta 0.5V. Como la grafica muestra, la realizacion con comparadores de corriente es
més lenta en ambos ciclos aunque no presenta sobretiro de ningun tipo, de igual forma se
observa la propuesta 2 es mas rapida tanto en el ciclo positivo como en el ciclo negativo, aunque
esto también produce un sobretiro que no reduce sustancialmente aumentando el capacitor de
compensacion, ademas la propuesta realizada con polarizacién adaptativa muestra un offset de
aproximadamente 60mV que no muestra la otra propuesta.

Una opcién para aumentar la velocidad del circuito de la propuesta que utiliza compara-
dores de corriente es disminuir el valor del capacitor de compensacién aunque esto llevara tener
un sobretiro indeseable.

También se muestra en la figura 4.32 el andlisis transitorio, para el caso del inciso a) se
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Analisis transitorio de la copia de voltaje del CClI

V:t(s)
vl i hh Vent
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0.9 ] - -
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10 T T T B ..
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0.3 : : : : ] EEUURUS S | N SO N
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L &K
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0.0 1u 2u 3u 4u 5u 6u 7u 8u 9u 10u
t(s)

Figura 4.31: Anélisis transitorio del CCII utilizando como entrada una senal cuatrada en la
terminal Y.

utiliz6 una senal cuadrada de 2uA de amplitud. Como la grafica muestra existe una desviacion de
la copia ideal debida mayormente a que las copias de corriente en los espejos no son tan exactas
y ya que se esta utilizando una corriente de amplitud muy pequena como entrada esto produce
que el error sea muy notorio. En el inciso b) se utiliza una amplitud de corriente de 20uA lo
que origina en el caso de ambas propuestas una disminucién en el error en la copia de corriente,
sin embargo en ambos casos genera un sobretiro causado por la necesidad de incrementar a
corrientes mas grandes en tiempos pequenos.

La tltima prueba realizada de anélisis transitorios es mostrada en la figura 4.33. En dicha
figura se observa que las variaciones de la ganancia se reflejan correctamente en la terminal 7,
para dicho analisis se utiliz6 como entrada una senal cuadrada de 2uA de amplitud, dado que la
senal es pequena, el error en el ciclo negativo es grande, sin embargo en el ciclo positivo se puede
observar que la senal tiene poco error después de haberse estabilizado. Los valores de ganancia
que se tomaron corresponden a cada uno de los bits que se pueden encender.

Ya que se encuentra descrito el comportamiento del traspasador de corriente, en la figura

4.34 se muestra el diseno en layout realizado en L-EDIT de la suite de Tanner V13.0. Es impor-
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Copia de corriente en el CCII
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Figura 4.32: Anélisis transitorio del CCII utilizando como entrada una sefal cuatrada en la
terminal X a) con amplitud 2uA b) con amplitud 20p.A.

tante recalcar el tamano del circuito que como se observa en la figura es de 460\ x 380\, como
la tecnologia utilizada es de 0.5um, entonces se tiene que A = 0.3um. Convirtiendo el tamano
del circuito a micras se tiene que el tamano del circuito es de 138um x 114um y por tanto el

area que ocupa es de 0.015732mm?.

Una vez presentado el traspasador de corriente clase AB, la programacién de la ganancia
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Analisis transitorio de corriente con distintas ganancias
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Figura 4.34: Layout del CCII de la propuesta 1.

se realizara digitalmente utilizando transistores como interruptores como se muestra en la figura



Figura 4.35: Esquematico del circuito CCII- programable de la primer propuesta.

4.35. Los transistores M7, y M1, son las copias de corriente que tendran una relacién de aspecto
creciente, de esta forma si se define

(1)

R, = (4.3.4)

(7).

Entonces Ry, =1, Ry =2, R7e =4y R7g = 8. Como se puede observar, la ganancia del

N

SIS

traspasador de corriente estd dada por los espejos de corriente que se encuentren activados por
el interruptor correspondiente, como se tienen factores de ganancia binarios y se utilizan 4 bits,
entonces el factor maximo de ganancia de corriente es de 15. Para el caso de los transistores

M7, el anélisis es el mismo.

Dado que la corriente de salida es clase AB, el interruptor también debe ser clase AB
para poder entregar y recibir corrientes grandes. Debido a esto se presenta el esquema de la
figura 4.36 que se conecta a los nodos N y P del circuito4.35 omitiendo los espejos de corriente
con interruptores de dicha figura. El circuito de programaciéon de la figura 4.36 esta formado
por espejos que copian la corriente de los nodos N y P y la escalan por medio de la relacién
de aspecto tal como en el caso de la figura 4.35 pero con la diferencia que cada rama tiene dos
interruptores, uno tipo IV y otro tipo P que ademés de funcionar como interruptores funcionan

como transistores cascode aumentando la resistencia de salida de la terminal Z—hasta unos
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Figura 4.36: Esquematico del circuito de prorgamacion del CCII-.

100k (la cual tendra posteriormente el multiplicador retroalimentado) y mejorando la copia de
corriente de los nodos N y P.

Para probar el escalamiento de la impedancia se realiz6 un filtro pasa bajos con un resistor
de 100k€) y un capacitor de 100pF. La grafica de la figura 4.37 muestra una comparativa entre
las frecuencias de corte del filtro ideal y del filtro con multiplicacién. Como se observa en dicha
grafica hay una pérdida en la ganancia a medida que el factor de multiplicacién aumenta y a
su vez la frecuencia de corte va disminuyendo. El valor de la frecuencia del filtro ideal es muy

similar a la del filtro con multiplicador con ganancia unitaria.

4.4. Discusion

En este capitulo se presentaron tres realizaciones de multiplicadores de capacitancia pro-
gramables, cada uno con ventajas y desventajas sobre los otros. El primer multiplicador de
impedancia propuesto se realizé con espejos de corriente programables y a pesar de no tener
un rango de programacion amplio (una década), este disefio es una alternativa viable para la

multiplicacién de impedancia si se compara son los rangos de programacién propuestos en la
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Analisis de AC del filtro con diferentes factores de multiplicacion
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Figura 4.37: Prorgamacién del filtro con CCII-.

literatura. La segunda realizacién opera con senales en modo voltaje utilizando elementos alta-
mente resistivos y aprovechando el efecto Miller. En comparacién con las otras dos realizaciones,
este multiplicador presenta un rango de programacién mayor, que va por encima de las 3 déca-
das en el caso en que se varien ambos resistores del amplificador. No obstante, la ganancia del
multiplicador de impedancia no presenta un comportamiento lineal con respecto a las senales
de control. La ultima realizacién estd dividida en dos propuestas de CC' 11—, la primera de ellas
con un comparador de corriente y la segunda con polarizacién adaptativa. Las realizaciones tie-
nen un voltaje de polarizacién de £2.5V. La copia de voltaje de la terminal Y a la terminal X
muestra un error de 10mV en el rango de —1.2V a 2.2V para la realizacion del circuito con com-
parador de corriente y de 30mV de 0V a 2.2V para la realizacion del circuito con polarizacion
adaptativa. En el anélisis en DC el primer circuito copia la corriente en un rango de —600uA
a 600pA y para el segundo circuito se copia desde —1mA hasta 1mA con un error maximo
de 50 A. La impedancia en la terminal X tiene valores menores a 1k€) en bajas frecuencias y
alta impedancia en la terminal Y, comportamiento que es deseable en un CCII. El analisis de
AC del voltaje muestra ganancia unitaria hasta los 11M Hz y en corriente hasta los 3M Hz a

partir de donde la ganancia cae. El anélisis transitorio muestra que la onda cuadrada se sigue
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bien aunque con un offset en el caso de la segunda realizacién. Ambas realizaciones muestran
un sobretiro producto que se puede quitar sacrificando la velocidad del circuito. El analisis del
filtro pasa bajos realizado muestra un factor de programacion de una década el cuél se sintoniza

digitalmente.



Capitulo s

Conclusiones

5.1. Resumen

Tres propuestas novedosas de escaladores de impedancia fueron presentadas en esta tesis.
La primera propuesta se realizdé con espejos de corriente programables analdégicamente a partir
de senales de control en modo voltaje. Esto incrementa la precisién de la programaciéon aunque
ésta es no-lineal. El rango de programacion obtenido fue de una década, permitiendo multiplicar
capacitores por un factor méximo de 10 y teniendo una resistencia equivalente del orden de
10M Q) definida por la salida cascode con la ecuacion Ry, = rgsmgmlo I risl%gmlgb. La segunda
propuesta permitié lograr mas de 4 décadas de programaciéncon un consumo de potencia de
tan solo 360uW ya que utiliza elementos altamente resistivos programados electrénicamente
por medio de voltajes analogicos. La resistencia equivalente del circuito es del orden de 300GS2
que es el valor promedio del elemento altamente resistivo. La programacién obtenida resulté no
lineal. Esta no linealidad se mejor6 por medio de la tercera propuesta a partir de CCII— con
retroalimentacién negativa. Estos circuitos tienen la ventaja de ser programados digitalmente,
lo cual los vuelve faciles de programar a expensas de una programaciéon tnicamente en valores
discretos. Estas realizaciones cuentan con 4 bits de programacion, lo que da un factor de multi-
plicacion de hasta 15. La resistencia equivalente de este circuito estd dada por la salida cascode
de la terminal Z en paralelo con la entrada de un flipped voltage de la terminal Y, es decir

Ry = 9u8+29a02 qonde R, es del orden de 3092

gm1BYgm2



100

Escalador Operacion | P estatica | Vpp — Vss | Factor de prog. ‘ AC minima ‘ No. Transist. ‘
Modo corriente Clase A 550uW 5V 10 — 1000 1fF 24 (4 C)
Modo voltaje Clase A 360uW R1% 0.0005 — 1800 1fF 21( 7 C)
Modo corriente CCII | Clase AB 87.5uW 5V 1-15 1fF 19 (1 C)

Cuadro 5.1: Resultados obtenidos en el trabajo de tesis.

Entre los bloques funcionales propuestos para el disefio de los multiplicadores de capa-
citancia se propusieron dos seguidores de voltaje clase AB y dos CCII clase AB. Todos estos
disenos se sustentan en un principio de comparacién de corriente, lo que se refleja en reducidos
consumos de potencia y requerimientos de area de silicio.

Se presentaron en este trabajo de tesis dos disenos innovadores de CCII— clase AB, lo
que resulta en un aumento en el ancho de banda y en una disminucién en la potencia utilizada.
El primer disenio hace uso de un comparador de corriente para activar la clase B del seguidor
de voltaje y el segundo diseno hace uso de polarizacion adaptativa con el mismo fin. Ambas
propuestas mostraron buenos resultados en las pruebas realizadas y pueden ser utilizados en
diferentes aplicaciones gracias a las caracteristicas que tienen. En la tabla 5.1 se muestra un
resumen de las caracteristicas de los escaladores presentados en esta tesis.

Otra aportacién de este trabajo es la traduccién del término current conveyor como

“traspasador de corriente”. Este término no se encuentra reportado en la literatura en espanol.

5.2. Discusion

Los disenios propuestos en este trabajo de tesis son alternativas novedosas para el esca-
lamiento de impedancia. La propuesta del multiplicador con espejos programables se asemeja
a las presentadas en [24, 28, 30]. La propuesta mostrada en este trabajo es programable elec-
tronicamente a diferencia de los trabajos presentados en [28, 30]. Ademaés logra factores de
multiplicacién de 100 a diferencia del factor de 10 que reporta [30] o el factor de 1000 que
reporta [24].

El disenio con el amplificador operacional se puede comparar con los trabajos presentados
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en [21, 26], sin embargo [21] utiliza transistores BJT por lo que sus caracteristicas mejoran.
El circuito presentado permite un factor de multiplicacién de 10* mientras que [21] logra 10°
y en [26] se logra un factor de 525. Sin embargo [21] no permite sintonizacién més que con
la corriente de polarizacion y [26] con una corriente de regulacién. Comparado con ambos, el
circuito presentado en este trabajo es programado mediante voltaje, lo que hace mucho mas
sencillo de programar.

Para poder compara el tercer diseno se realiza contra las propuestas de [19, 20, 23]. En
el caso del circuito de [23] la realizacion con BJT no permite realizar una comparativa méas
precisa, en el caso de los circuitos propuestos en [19, 20] la sintonizaciéon se hace por medio de
elementos pasivos, lo cual lo hace impractico después de fabricado el chip. En estos dos circuitos
que es posible programar el factor de escalamiento esto se lleva a cabo en tiempo continuo lo
que dificulta la precision del ajuste de dicho factor, en el caso de la propuesta presentado en este
trabajo la sintonizacion se logra por medio de switches que facilita la programacion. Ademas
las tres propuestas [19, 20, 23] utilizan CCII clase A, lo que dificultaria el escalamiento de
resistores pues dichos elementos manejan corrientes mayores que las que maneja un capacitor,
en contraparte, el circuito propuesto en este trabajo al ser clase AB permite escalamiento de
resistores e incluso la realizacién de resistores negativos.

Las cuatro propuestas presentadas en este trabajo tienen sus ventajas y desventajas frente
a otras realizaciones debido al compromiso que existe entre ganar sobre alguna caracteristica y
perder en otra, sin embargo todas forman una alternativa diferente para lograr escalamiento de

impedancia.

5.3. Trabajo a futuro

Existen diversas posibles modificaciones que se pueden hacer a este trabajo de tesis con

el fin de mejorar algunos resultados, entre los que se pueden citar:

= Agregar mas etapas de multiplicacion de corriente en el multiplicador en modo corriente
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realizado con espejos de corriente programables (con relaciones de aspecto mayores a 1)

para incrementar el factor de multiplicacion.

Disefiar un amplificador operacional de bajo ruido para mejorar la salida del multipli-
cador en modo voltaje. También es posible disefiar un amplificador con mayor ganancia

que permita obtener factores de sintonizaciéon mayores.

Disenar un elemento altamente resistivo programable con control lineal del resistor con

la finalidad de simplificar el circuito de control de sintonizacién.

Caracterizar los circuitos propuestos en este trabajo de tesis.

Probar otras topologias de escaladores de impedancia con el CCII— que pudieran me-
jorar el desempeno del multiplicador de capacitancia y que incluso podrian llevar a

conseguir realizaciones que no sean aterrizadas.

Escalar los disenos presentados en esta trabajo a tecnologias més modernas.

Disenar un CCII— cuya programacion sea analdgica con la finalidad de obtener mayor

precisién al momento de hacer la programacion del factor de multiplicacion.

Compensar el cero parasito de alta frecuencia que aparece en todos los multiplicado-
res de capacitancia para mejorar la respuesta en frecuencia e incrementar el rango de

programacion.
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Glosario

NMOS: (Negative-channel Metal-Oxide Semiconductor) Es un tipo de semiconductor
que se carga negativamente de modo que los transistores se enciendan o apaguen con el movi-
miento de los electrones.

PMOS: (Positive-channel Metal-Oxide Semiconductor) Es un tipo de semiconductor
que se carga positivamente de modo que los transistores se enciendan o apaguen moviendo las
valencias de electrones.

CMOS: (Complementary metal-oxide-semiconductor) Es una de las familias 16gicas em-
pleadas en la fabricacién de circuitos integrados. Su principal caracteristica consiste en la utili-
zacion conjunta de transistores de tipo PMOS y tipo NMOS configurados de tal forma que, en
estado de reposo, el consumo de energia es tinicamente el debido a las corrientes parasitas.

Capacitor: Dispositivo pasivo capaz de almacenar energia sustentando un campo eléc-
trico. Esta formado por un par de superficies conductoras en situacion de influencia total (esto
es, que todas las lineas de campo eléctrico que parten de una van a parar a la otra) separadas
por un material dieléctrico o por el vacio. Las placas, sometidas a una diferencia de potencial,
adquieren una determinada carga eléctrica, positiva en una de ellas y negativa en la otra, siendo
nula la variacién de carga total.

Capacitancia: Es la propiedad que tienen los cuerpos para mantener una carga eléctrica.
La capacitancia también es una medida de la cantidad de energia eléctrica almacenada para un
potencial eléctrico dado.

Cantilever: Tipo de viga denominado més comtinmente voladizo (en inglés cantilever)
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que se caracteriza por estar apoyada en sélo uno de sus extremos mediante un empotramiento.

Impedancia: Magnitud que establece la relacion (cociente) entre la tension y la intensi-
dad de corriente. Es la oposicion total (Resistencia, Reactancia inductiva, Reactancia capacitiva)
sobre la corriente.

Polarizacion: Es el campo vectorial que expresa la densidad de los momentos eléctricos
dipolares permanentes o inducidos en un material dieléctrico

Trasconductancia: Es el cociente entre la corriente de placa (Ia) y la tension de rejilla
(Vg), manteniendo la tension de placa (Va) constante. En realidad es la variacién que experi-
menta la corriente de placa cuando variamos 1 voltio la polarizacion de la rejilla.

Oblea de silicio: Plancha de material semiconductor sobre la que se construyen micro-
circuitos mediante técnicas de dopado, grabado quimico y deposicién de varios materiales.

Polo: Valor(es) para z donde el denominador de la funcién de transferencia H(z) es igual
a cero.

Nodo: Punto de conexién entre dos o méas elementos de un circuito.

Offset: Diferencia en DC entre dos sefiales que deberian ser iguales (corriente, voltaje,
etc).

Traspasador de corriente: Dispositivo electrénico de tres o cuatro terminales que tiene
caracteristicas de voltaje y corriente en cada una de sus terminales, este dispositivo hace copias
de corriente de una terminal a otra ademaés de copias de voltaje de igual forma. También posible
denotarlo con las siglas CC provenientes de su nombre en inglés current conveyor.

Mismatch: Error al momento de la fabricacion por motivos del mismo proceso. Es el
error en cuanto a dimensiones que existe entre el circuito que se manda a fabricar y el circuito
que realmente se fabrica.

Layout: Representacién de un circuito integrado en términos de formas geométricas
planas que corresponden a las capas de metal, 6xido y semiconductor que componen dicho
circuito integrado.

Parasita: Todas aquellas senales y efectos, de origen eléctrico, no deseadas y que estén
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unidas a la senal principal, de manera que la pueden alterar produciendo efectos no deseados.

Circuito sintonizable: Circuito que posee la capacidad de adaptar sus caracteristicas
por medio de variaciones de alguno de sus elementos.

Dieléctrico: Material mal conductor de electricidad que puede ser utilizado como aislante
y ademas si es sometido a un campo eléctrico externo, puede establecerse en él un campo eléctrico
interno.

Transistor de compuerta flotante: Transistor MOS cuya compuerta esté aislada eléc-
tricamente creando un nodo flotante en DC y afiadiendo compuertas adicionales al mismo tran-
sistor.

Resistor: Componente electrénico disenado para impedir el paso de corriente entre dos
puntos de un circuito.

Voltaje: Magnitud fisica que cuantifica la diferencia de potflotanteencial eléctrico entre
dos puntos. También se puede definir como el trabajo por unidad de carga ejercido por el campo
eléctrico sobre una particula cargada para moverla entre dos posiciones determinadas.

Anulador: Dispositivo electronico que tiene como fin eliminar la corriente inducida en
circuitos con voltajes bajos.

Slew-Rate: Velocidad de cambio del voltaje de salida con respecto a las variaciones en

el voltaje de entrada.





