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The future is already here,
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ABSTRACT

The MEMS sensors technology presents several benefits and enable
a wide variety of applications. However, the specifications for such
devices include the analog processing of weak signals involved in noisy
environments. Also, high noise and distortion performance is essential
using reduced silicon area and low power consumption. These requi-
rements poses serious challenges to the design of analog integrated
circuits. Since CMOS technology is preferred to reduce cost, to downs-
cale circuit dimensions and enable digital integration, the mismatch in
analog circuits is increased which in consequence affect their overall
resolutions. The main effect produced by mismatch is the offset voltage,
which constitute the dominant source of errors at low frequencies.

One of the most critical analog circuits is the Operational Trasconduc-
tance Amplifier (OTA) which is widely used in analog signal processing.
Mismatch in an OTA can be reduced by increasing the transistor size,
although the speed-power-accuracy tradeoff is seriously affected. Ac-
tually, it is well known that the only way to improve that tradeoff is by
the use of dynamic offset compensation techniques on-chip.

In the literature there are several dynamic compensation techniques
such as autozeroing, choppers and DC feedback. Autozeroing is not
suitable for continuous time operation, the thermal noise is folded back
to DC and presents residual offset components as a result of charge
injection effects. The use of choppers causes a ripple that has to be
filtered out, which penalizes the bandwidth and it requires a complex
design for its implementation.

In this thesis, three OTA designs which incorporate an offset com-
pensation circuit by DC feedback and a feedforward frequency com-
pensation are proposed. This offset compensation technique can be
used in continuous-time operation with a low complexity design and
power consumption. The residual offset voltage obtained is similar and
compared with other techniques reported in the state of the art. In
addition, the use of a feedforward frequency compensation alleviate
the drawbacks of the Miller capacitor and improve the gain-bandwidth
product. Therefore, the speed-power-accuracy tradeoff is improved.

Two approaches for frequency and offset compensation in two similar
OTA designs are followed in order to study their advantages and disad-
vantages and define their possible applications. Also the last design is
a novel OTA topology which improves the target specifications without
an important extra power consumption. The amplifiers were designed
for an ON-SEMI 0.5 pm CMOS process and the theoretical analysis is
validated with simulations performed in Eldo. The offset contribution
is estimated through Monte Carlo simulations using threshold voltage
variations according to Pelgrom’s mismatch model.

The result are complementary designs suitable for an easier integra-
tion with a MEMS sensor.
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RESUMEN

La tecnologia de sensores MEMS presenta varias ventajas y permite
una amplia variedad de aplicaciones. Sin embargo, las especificaciones
para tales dispositivos incluyen el procesamiento analégico de sefiales
débiles implicadas en entornos ruidosos. Ademas, es indispensable
alcanzar un alto rendimiento al ruido y distorsién junto con el uso
de area de silicio reducida y bajo consumo de potencia. Estos requi-
sitos plantean serios desafios para el disefio de circuitos integrados
analégicos. Dado que se prefiere la tecnologfa CMOS para disminuir
costos, reducir las dimensiones del circuito y permitir la integracion
digital, la discrepancia en los circuitos analégicos es mayor, lo que en
consecuencia afecta su resolucion general. El principal efecto producido
por la falta de coincidencia es la tensién de desvio, que constituye la
principal fuente de errores en bajas frecuencias.

El Amplificador Operacional de Trasconductancia (OTA) es uno de
los circuitos analégicos mads criticos y es ampliamente utilizado en
el procesamiento de sefiales analégicas. La discrepancia en un OTA
puede ser reducida aumentando el tamafio de los transistores, aunque
el compromiso exactitud-velocidad-potencia se ve seriamente afectado.
En realidad, es bien sabido que la tinica manera de mejorar este com-
promiso es mediante el uso de técnicas dindmicas de compensacién de
desvio en el chip.

En Ia literatura existen varias técnicas dindmicas de compensacion
tales como el autocero, recortadores y retroalimentacién en CD. El auto-
cero no es adecuado para la operacién continua en el tiempo, el ruido
térmico se pliega hacia atrds a CD y presenta componentes residuales
de compensacién como consecuencia de los efectos de la inyeccién de
carga. El uso de recortadores requiere de un disefio complejo y provoca
una onda de variacién que debe ser filtrada, lo que penaliza el ancho
de banda.

En esta tesis se proponen tres disefios de OTA que incorporan un
circuito de compensacién de retroalimentacién en CD y un circuito de
compensacién de frecuencia por prealimentacion. La retroalimentacién
en CD puede ser usada en operacién de tiempo continuo con un disefio
de baja complejidad y bajo consumo de potencia. La tensién de despla-
zamiento residual obtenida es similar y es comparada con otras técnicas
reportadas en el estado de arte. Ademas, el uso de una frecuencia de
compensacién por prealimentacion alivia los inconvenientes del uso del
capacitor de Miller e incrementa el producto ganancia-ancho de banda.
Por lo tanto, el compromiso exactitud-velocidad-potencia se mejora.

Se siguen dos enfoques para la compensacién de frecuencia y la
compensacion de desvio a partir de dos disefios de OTA similares,
con el fin de estudiar sus ventajas y desventajas y definir sus posibles
aplicaciones. Ademés el dltimo disefio es una topologia novedosa de
un OTA que optimiza las especificaciones objetivo sin un consumo
de potencia adicional importante. Los amplificadores se disefiaron
en una tecnologia CMOS de 0.5 pm para un proceso de ON-SEMI y
el andlisis tedrico se valid6é con simulaciones realizadas en Eldo. La
contribucién del voltaje de desvi6 se calculé a través de simulaciones



Monte Carlo utilizando variaciones del voltaje de disparo segun el
modelo de discrepancia de Pelgrom.

El resultado son disefios complementarios adecuados para una inte-
graciéon mas facil con un sensor MEMS.
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You know what your trouble is? You're the kind who
always reads the handbook. Anything people build,

any kind of technology, it’s going to have some specific
purpose. It's for doing something that somebody already
understands. But if it's new technology, it’ll open

areas nobody’s ever thought of before. You read the manual,
man, and you won't play around with it, not the same way.
And you get all funny when somebody else uses it to do
something you never thought of

— William Gibson
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INTRODUCCION

La tecnologia de Sistemas Microelectromecanicos (MEMS) se utiliza
para el disefio de sistemas encapsulados y miniaturizados a escalas
micrométricas en los cuales se integran funciones de distinta naturaleza
(fisica y quimica) para detectar, procesar o actuar conforme a estimulos
presentes en su ambiente.

Existe una motivacion para realizar esfuerzos de miniaturizacién que
se relaciona directamente con las posibles aplicaciones que un micro-
dispositivo puede tener. El disefiar sistemas integrados en dimensiones
micrométricas puede ser una ventaja al momento de reducir costos de
produccién e implementacion, o puede ser una necesidad al tratar con
sefales débiles como las que se manifiestan en el cuerpo humano.

Fue natural concluir que la microelectrénica es el medio clave para
introducir sefiales u obtenerlas de un dispositivo MmEms al utilizar
técnicas de acondicionamiento, procesamiento y control fuertemente
consolidadas para tales dimensiones. Mds aun, la microelectrénica
habilita un repertorio de funciones que derivan directamente del disefio
de circuitos analdgicos y digitales las cuales demuestran su importancia
en el incremento de la funcionalidad de un dispositivo MEMS.

Como consecuencia de sus dimensiones y a la variedad de sus funcio-
nes, hoy en dia los dispositivos MEMS poseen una importante posicién
comercial en el desarrollo tecnolégico de distintas dreas, con cifras en
el mercado que contintian superando las expectativas.

1.1 ANTECEDENTES
1.1.1 MEMS

El acréonimo MEMS fue oficialmente adoptado en 1989 durante una
reunién en Salt Lake City llamada Micro Tele-Operated Robotics Workshop
(Taller de microrobética teleoperada). Durante esos primeros dias, la
fabricacion de un MEMS era por si misma uno de los principales
obstaculos al que los investigadores de la naciente area se enfrentaban.
En 1990 se predijo entonces por escépticos el inminente colapso del
campol[36].

Fue hasta 10 afios después, cuando diversas instituciones guberna-
mentales comenzaron a financiar proyectos de investigacién en MEMS.
Permitiendo el desarrollo del campo y en consecuencia el interés del
sector privado, donde inversionistas migraron esta tecnologia de la
investigacion a la industria. Hoy en dia el potencial y las aplicaciones
de los MEMS son un hecho y es posible encontrar una amplia gama de
productos funcionales y disponibles en el mercado (figura 1 cortesia de
Microfibrica Inc).

No obstante la tecnologia en MEMS, también conocida en Europa
como Tecnologia de Microsistemas (MST), sigue siendo un campo emer-
gente donde atin existe un ntimero significativo de retos por resolver.
En consecuencia, el acrénimo MEMS no posee atin una definicién con-
ceptual aceptada universalmente que se pueda citar. Sin embargo las

La microelectrénica es
el medio clave para
obtener sefiales de
entrada o salida en un
dispositivo MEMS

MEMS es una
tecnologia para el
desarrollo de sistemas
miniaturizados a
escalas micrométricas
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Figura 1: MEMS acelerémetro.

referencias y usos que se le ha dado a éste acréonimo en la actualidad
sugieren que MEMS es simultdneamente:

1. Un conjunto de técnicas y procesos para el disefio y manufactura
de sistemas miniaturizados.

2. Un sistema fisico utilizado como producto generalmente especia-
lizado a una tnica aplicacién.

3. El desarrollo de aplicaciones que involucra la repercusiéon de
efectos y fendmenos a niveles micrométricos en un ambiente de
escalas macrométricas y viceversa.

Atn asi es conveniente tener una definicion maés especifica de los
dispositivos MEMS vistos como objetos de disefio[27]:

El dispositivo MEMS es un sistema integrado a microescala
y fabricado en lotes que:

= Convierte estimulos fisicos, eventos y pardmetros a sefiales eléc-
tricas, mecdnicas u Opticas y viceversa.

= Trabaja como actuador y/o sensor, ademds de desempefiar otras
funciones.

= Comprende el control (inteligencia, toma de decisiones, aprendi-
zaje evolutivo, adaptacién, auto organizacién, entre otros) diag-
nostico, procesamiento de sefiales y adquisicién de datos.

= Posee las caracteristicas a microescala de los componentes (estruc-
turas, dispositivos y subsistemas) electromecénicos, electrénicos,
Opticos y biolégicos, arquitecturas y los principios en los que se
basa la operacién, disefio, anélisis y fabricaciéon de un MEMS.

Sin embargo esta vision ideal de los MEMS como sistema (figura 2) no
es todavia un hecho y los casos de éxito se limitan generalmente a ser
catalogados como componentes o subsistemas[23], por lo que proba-
blemente se requiera mds tiempo para el desarrollo de un verdadero
microsistema. Es importante destacar que la evolucién de los MEMS
depende de los componentes en desarrollo, los cuales en la actualidad
equivalen principalmente a los sensores y actuadores integrables.
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Figura 3: Diferentes aproximaciones para el disefio de microsensores

1.1.2 Sensores MEMS

Un sensor convierte una variable fisica o quimica a ser medida, gene-
ralmente en una sefial eléctrica de manera eficiente, tal que los datos
obtenidos puedan ser traducidos a una forma ininteligible por el ser
humano, las computadoras o los sistemas de mediciéon. Asimismo se
puede entender por microsensor como el subsistema de medicién o
monitoreo cuyo elemento de deteccién tiene dimensiones micromé-
tricas. Para una tecnologia MEMS, el sensor se encuentra integrado
en un mismo chip, donde se puede incorporar un preprocesamiento
(microsensor integrado) y un circuito de interfaz (microsensor inteli-
gente). Esta integracion puede realizarse en la actualidad mediante dos
aproximaciones diferentes: como microsistema y como micromédulo
(figura 3).

Una aproximacién de micromédulo trata al circuito interfaz y al
sensor de manera separada estructuralmente, resolviendo su interco-
nexién con puentes o microalambres. Al contrario, un disefio como
microsistema toma en cuenta que la base estructural (substrato) para
ambos es la misma. Se puede hacer la observacién que la eleccién de
uno u otro, dependerd de la aplicacién del microsensor o de las ventajas
y desventajas que estos implican®.

De entre los componentes MEMS en el mercado son los microsen-
sores los que tienen las aplicaciones més exitosas[23, 33, 51, 15] sin
embargo, esto no significa que los problemas del disefio de micro-
sensores estén resueltos. En el proceso serd inevitable descubrir que

Existen estudios cualitativos entre las aproximaciones de integracién de un microsensor
sin embargo, profundizar en ellos estd mds alld del objetivo del presente trabajo.

Un sensor MEMS es
un sensor integrado
en un chip
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F\'ISICAS QU\'IMICAS
Aceleracion Composicién de gases
Flujo Control de combustiéon
Campo magnético Calidad del aire
Presion Ionicidad
Radiacién Humedad
Imégenes
Viscosidad

Tabla 1: Microsensores por naturaleza de cantidades a monitorear.

las condiciones en las que debe operar un microsensor son substan-
cialmente diferentes a las que se enfrentan los circuitos integrados
convencionales, después de todo, un sensor debe posicionarse cerca
de la variable a ser monitoreada, cuya naturaleza varfa dependiendo
de la aplicacion (Tabla 1). Esto hace del disefio de un microsensor un
problema multidisciplinario casi tinico.

Sensores biomédicos

En el caso de sensores para sefiales biomédicas® y, en particular,
sensores implantables, se estdn desarrollados micromédulos o micro-
sistemas para monitorear de forma invasiva a pacientes y estimular
quimica y eléctricamente al cuerpo. Esto se debe a que la tecnologia de
microsensores se adapta naturalmente a los requerimientos restrictivos
que este tipo de aplicaciones necesita. La operacién de estos sistemas
con bajo voltaje y consumo de potencia es imperativa para asegurar una
duracién de bateria suficiente. Sin embargo, el aspecto mads critico es la
fiabilidad y estabilidad de estos sistemas, debido a que el reemplazo de
un dispositivo que ha fallado requiere de una intervencién quirdrgica
0 en el caso extremo puede ser fatal para el paciente3. Adicionalmente
surgen consideraciones extras como el empaque para proteger al sis-
tema de fluidos corporales agresivos (como la sangre) o viceversa y
las limitaciones de la comunicacién del sistema implantado al mundo
exterior.

1.1.3 Procesamiento de la sefial de un sensor

La salida eléctrica de un sensor usualmente requiere alguna forma
de procesamiento o acondicionamiento antes de poder ser utilizada por
algtn otro dispositivo.

El procesamiento analdgico de sefiales se refiere a cualquier procesa-
miento de sefiales analégicas (tipicamente representadas como voltaje,
corriente o carga eléctrica) llevado a cabo por medios igualmente analé-
gicos. Asi mismo, se puede definir de manera analoga el procesamiento
digital de sefiales, como el procesamiento de sefiales digitales por
medios digitales.

También conocidas como biopotenciales.

Un ejemplo de aplicacién importante para microsensores es un marcapasos. Estos dis-
positivos son utilizados para tratar arritmias cardiacas al asistir a la funcién natural de
marcapaso del corazén con pulsos de voltaje de 5 a 10V.



Convertidor

1.1 ANTECEDENTES 7
Variable
fisica P ent
e rocesamiento
—{ Sensor Amplificador Nt
a bajo nivel A/D
Procesamiento

a alto nivel

Bus de
comunicacién
%

Interfaz de
comunicacién

Figura 4: Diagrama de bloques de un circuito de interface para un microsensor
genérico

No obstante, el procesamiento digital ha suplantado progresivamente
al analdgico en el disefio de chips. Esto se debe a que el procesamiento
digital presenta menores costos de desarrollo, mejor precisién, mejor
rango dindmico y es mds facil de probar. Por consiguiente, los circuitos
analégicos han sido restringidos a la interconexién de los sistemas
digitales con el mundo externo, sin llegar a ser eliminados de un
sistema. Esta coexistencia cooperativa es el esquema utilizado en los
sistemas electrénicos, pues cada uno puede compensar las debilidades
del otro.

Es entonces que el circuito de interfaz analégico conectado directa-
mente al elemento sensor, tiene que transformar la sefial sin procesar
del sensor en “algo” adecuado para etapas posteriores. Las funciones
implementadas en la seccién analégica estan tipicamente limitadas a la
amplificacion y filtrado.

Arquitectura de los circuitos de interfaz

La circuiteria para procesar sefiales que se encuentra entre el sensor
y un sistema de datos o actuador se llama generalmente circuito de
interfaz. La figura 4 muestra un diagrama de bloques de un circuito
interfaz para un microsensor genérico. Ademads de los sensores, el
sistema incluye circuitos analdgicos (amplificaciéon y procesamiento
a bajo nivel), Convertidor Analégico Digital (ADC), un procesador de
sefiales digitales y una interfaz de salida. Es importante resaltar en la
figura 4 la presencia de sefiales de retroalimentacién, lo que permite
optimizar el desempefio al ajustar pardmetros del sistema, dependiendo
de la sefial de salida.

Amplificacion y voltaje de desvio

Como se menciond con anterioridad, la conexién directa de la interfaz
analdgica con el sensor obliga a que las especificaciones de los circuitos
en el dominio analégico dependan fuertemente del tipo de sensor. La
amplificacién es una de las etapas maés criticas en circuitos analégicos.
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CLASIFICACION  PARAMETRO/TAREA DESAFIOS
Sefial de Voltaje analédgico 10 pv
salida Corriente analdgica 10nV
Cambio de resistencia 1 mS}
Cambio de capacitancia 10 aF
Operacién Bufer Bajo voltaje de
Amplificacién desvio (100 pV)
Bajo ruido (nV)
Precisién de 0.1 %
sobre temperatura
Polarizaciéon Bajo drift sobre
tiempo
Filtrado Baja frecuencia de
corte
Funciones Linearizacion
adicionales Correccién digital

Bajo consumo de
potencia
Programacién digital
Bus de interface
Interface inaldmbrica

Tabla 2: Desafios de disefio por tipo de microsensor

Aunque se define un microsensor en cuestion a su tamafio?, las sefiales
de salida generadas por esos dispositivos son también pequefias (Tabla
2) y son por si mismos desafios de disefio[19].

Desde un punto de vista econémico y como habilita la integraciéon de
procesamiento digital de bajo voltaje, la tecnologia de Semiconductor
Complementario de Oxido Metal (CMOs) es la preferida para el disefio
de circuitos analdgicos, haciendo posible la realizaciéon de sistemas
complejos de sefial mixta. Sin embargo, el voltaje de desvio tipico de los
amplificadores CMOS esté en el orden de los milivolts, comprometiendo
su utilidad en sistemas de medicién que involucran microsensores. Mas
aun, considerando la tendencia actual de voltajes de alimentacién cada
vez mads bajos, el voltaje de desvio en los amplificadores se ha vuelto un
limite para la precisién y el rango dindmico cada vez méas importante.

Por consiguiente, la interfaz analégica esta igualmente condicionada
a las caracteristicas que puede imponer el dominio digital, quedando
atrapada entre dos mundos cuyas exigencias pueden llegar a ser tan
diferentes como contradictorias.

Compensacion de voltaje de desvio

Por supuesto, se han desarrollado técnicas para resolver el problema
del voltaje de desvio a la entrada, donde la clara motivacién por obtener
electrénica de exactitud esta detras del esfuerzo continuo por reducir
el voltaje de desvio en los amplificadores.

Se hace referencia a una confusién comtin, en la que se llama microsensor al sensor que
detecta cantidades pequerias o al que posee una alta precisién en lugar de aquél con un
elemento sensor en escalas micrométricas.



1.2 PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA

Soluciones obvias son el calibrar durante la produccién o que el
usuario mismo compense tal efecto. No obstante, esté tipo de técnicas
estaticas atin sufren de variaciones debido a la temperatura y tiempo,
lo que reduce su eficacia [18]. Tales efectos se pueden aun reducir
al incrementar el tamafio de los transistores, pero la velocidad y los
requerimientos de potencias se ven seriamente afectados. Actualmente
es bien sabido que el compromiso exactitud-velocidad-potencia no
puede ser optimizado por disefio porque depende exclusivamente de
pardmetros dictados por la tecnologia CMOS [32].

En consecuencia la tnica forma de mejorar tal compromiso es com-
pensar dindmicamente el voltaje de desvio, al implementar circuiteria
extra de compensacién en el chip para los amplificadores. Como estas
técnicas contindan compensando el voltaje de desvio durante el tiempo
de vida del dispositivo, pequefias variaciones del voltaje de desvio
seran también compensadas.

Se pueden distinguir principalmente dos técnicas dindmicas de com-
pensacioén: autocero y recortador [5]. El principio de autocero es medir
el voltaje de desvio y el ruido 1/f en una primera etapa y substraerlo
en la siguiente. Lamentablemente, esta estrategia no es adecuada para
operacién en tiempo continuo, pues presenta un voltaje de desvio resi-
dual debido al efecto de inyeccion de cargas por los interruptores que
contiene y el ruido térmico se pasa nuevamente a Corriente Directa (CD)
[5, 4, 29, 10].

Por otro lado, el principio del recortador modula el voltaje de desvio
y el ruido 1/f a cierta frecuencia para después eliminarlos con un filtro
pasa bajas. Como la sefial de entrada no es muestreada como en el
caso del autocero, el recortador logra un mejor desempefio que el
autocero al rechazar ruido de baja frecuencia. Por otra parte, a la salida,
la sefial presenta una ondulacién que tiene que ser filtrada, lo que
inmediatamente penaliza el ancho de banda. Una alternativa para que
permite utilizar un mayor ancho de banda es la técnica de estabilizaciéon
de voltaje de desvio. Pero como requiere de un segundo amplificador
para compensar el principal que también debe ser compensado con
autocero o recortador, hereda las desventajas de estas técnicas.

1.2 PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA

Al considerar el impedimento de no poder utilizar una técnica de au-
tocero en tiempo continuo y que la complejidad y el limitado ancho de
banda de un recortador implica dificultades para su implementacién en
un microsistema, se define la necesidad de una estrategia con contribu-
ciones de voltaje de desvio residual similares a las existentes utilizable
en tiempo continuo, que haga uso de menos dispositivos (obteniendo
un menor consumo de potencia) y presente menor esfuerzo de disefio.

1.3 JUSTIFICACION
1.3.1 Rendimiento y costos de produccion

El aspecto econémico es importante en el disefio de un circuito inte-
grado. Con el niimero de transistores por chip duplicindose cada afio
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[34, 35], los costos de fabricacién se incrementan ininterrumpidamente.
En la ecuacioén 1.1 [26] se muestra una prediccién del costo de un chip:

1 [ Achip
CChl‘p - y ( Aob Cob (1~1)

Donde:
Cenip  costo del chip

y rendimiento
Achip drea del chip
Aob area utilizable en la oblea

Cob costo de la oblea

De la ecuacién 1.1 es necesario resaltar que el costo del chip es inver-
samente proporcional al rendimiento, i.e., al mejorar el rendimiento,
el costo general del chip disminuye. El rendimiento es la relacién del
numero de dispositivos que cumplen con las especificaciones de disefio,
del total de dispositivos que son fabricados y probados, representado
usualmente como un porcentaje. El rendimiento de un circuito se puede
ver afectado por las decrecientes dimensiones de los dispositivos, por
un disefio pobre y por defectos sistematicos o aleatorios. Esto da como
resultado un circuito con especificaciones de sensibilidad por debajo
de las requeridas.

Sin embargo, no todos los problemas de sensibilidad se pueden
atribuir a un disefio inapropiado. En ocasiones, las limitaciones de
la tecnologia por si mismas no pueden compensar las variaciones
inherentes al proceso de fabricacién. El resultado inmediato es una
discrepancia entre las dimensiones y pardmetros de los transistores
disefiados y los fabricados (discrepancia), lo que se traduce en pobre
desempefio y rendimiento del circuito.

1.3.2 Impacto de la compensacién de voltaje de desvio en el rendimiento

Se ha observado y concluido que las variaciones en CD para un
amplificador (o circuito analégico en general) catalogadas como voltaje
de desvio, se deben a discrepancias en dispositivos que, por disefio,
deberian ser iguales [30]. En la figura 5 reproducida de [31] se muestra
un ejemplo del impacto en el rendimiento y desempefio debido a este
tipo de variaciones presentes en el par diferencial del comparador
de entrada de un ADC. En este caso (entre muchos otros) el voltaje
de desvio aleatorio tiene un efecto significativo en el rendimiento del
circuito dependiendo de la resolucién deseada.

Por lo anterior se puede deducir que al agregar una técnica de
compensacién de voltaje de desvio, implicitamente se estd aumentando
el rendimiento del producto y se pueden esperar multiples beneficios si
estd técnica de compensacién puede subsanar, mejorar o complementar
las desventajas de las estrategias presentes en el estado del arte.

1.3.3 Distorsion, ruido y efectos de temperatura

La distorsién, la sensibilidad al ruido y los efectos de la temperatura
son pardmetros que, ademds del voltaje de desvio, establecen una
medida del desempefio de un circuito. Inclusive, si se consideran las
aplicaciones de microsensores, las contribuciones de estos pardmetros



1.4 HIPOTESIS

100 %

80% 1
9 .
5 o
é 60% T
o)
é 40 % +

20% T

2mV 4mV 6mV

Desviacion estadar de voltaje de desvio

Figura 5: Rendimiento de un ADC en funcién de la desviacion estandar de la
discrepancia de transistores del par diferencial de entrada

pueden ser bastante diferentes a las que usualmente se enfrentan en
los circuitos microelectrénicos.

La mayoria de las consideraciones que se toman para aliviar estos
problemas se encuentran en la etapa de disefio, sin embargo, estos para-
metros también contribuyen como variaciones en CD y se puede inferir
que el voltaje de desvio es un efecto global de todos los pardmetros.
Es razonable esperar que una técnica de compensacion de voltaje de
desvio compense también los efectos de estos parametros.

1.4 HIPOTESIS

A partir del problema expuesto, se intuye que con la deteccién del vol-
taje de desvio a la salida y el uso de filtros pasa bajas para su correccién
a la entrada [7], serd posible formalizar una técnica de compensacién de
la discrepancia® de dispositivos que mejore o complemente las desven-
tajas de las estrategias actuales. Como el disefio de filtros de muy baja
frecuencia no es trivial, se supone que la incorporacién de elementos
altamente resistivos, i.e., transistores casi apagados que se comportan
como resistencias de gran valor, haran practico el uso de esta técnica.

Ademads se espera que al compensar el voltaje de desvio, otros pa-
rdmetros como son el ruido de baja frecuencia, la distorsién y las
variaciones por temperatura también sean compensados.

Para finalizar, el impacto de la compensacién de voltaje de desvio
en el rendimiento y, por consiguiente, en el incremento de la resolu-
cién, permite esperar un acondicionamiento eficaz de sefiales de salida
provenientes de sensores MEMS a partir de circuitos integrados CMOs.

5 Del término en inglés mismatch

11



12

INTRODUCCION

1.5 OBJETIVOS

OBJETIVO GENERAL Disefiar un preamplificador de alto desempefio
para el acondicionamiento de sensores MEMS de alta resolucién a partir
de arreglos de compensacién de voltaje de desvio.

OBJETIVOS PARTICULARES

= Disefiar y simular un circuito de compensacién de voltaje de
desvio con filtros que utilicen elementos altamente resistivos.

= Realizar una estimacién estadistica de la compensacién de voltaje
de desvio.

m Caracterizar el disefio mediante herramientas de simulacién.

= Analizar el efecto de la compensacién de voltaje de desvio en
otros parametros.

1.6 ALCANCE

En el presente trabajo se pretende realizar distintos disefios de am-
plificadores que incorporen una estrategia de compensacién de voltaje
de desvio que resuelva el problema antes planteado. Se analizardn
sus ventajas y desventajas y se obtendran de manera formal sus es-
pecificaciones para poder acotar sus posibles aplicaciones. Ademas se
realizaran simulaciones Monte Carlo® para comprobar la factibilidad
de la propuesta. Por dltimo se realizard un estudio del impacto del
ruido, temperatura y distorsién en los disefios.

1.7 CONTRIBUCIONES

Al cumplir satisfactoriamente con los objetivos propuestos, se obten-
drén las siguientes contribuciones:

= Una técnica de compensacién dindmica adecuada para su uso con
microsensores, incorporable y realizable en un chip.

= Un estudio del efecto de la temperatura (no reportados usualmen-
te) en los circuitos microelectrénicos.

= Reducir costos de produccién al mejorar el rendimiento de los
circuitos.

= Una metodologia documentada que serd ttil como referencia
para posteriores disefios, bajo especificaciones que se encuentren
dentro del rango de las tratadas en este trabajo.

1.8 METODOLOGIA

En la figura 6 se muestra la metodologia de disefio analdgico estandar
en la que se basa la presente investigacion. Se utilizaran las herramien-
tas de Disefio Asistido por Computadora (CAD) proporcionadas por
Mentor Graphics®.

6 Una simulacién Monte Carlo consiste en el cémputo repetitivo de un modelo o disefio, el
cual depende de una o méds variables muestreadas aleatoriamente.
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Figura 6: Metodologia de disefio de circuitos analdgicos

La metodologia comienza con un disefio esquemadtico realizado a
través de aproximaciones analiticas. Se realizardn simulaciones de su
comportamiento y obteniendo una retroalimentacién entre estas dos eta-
pas se realizardn las correcciones pertinentes. Una vez que se alcancen
resultados satisfactorios se procederd a la etapa de implementacién.

Es en esta etapa de implementacién donde se creard un layout del
circuito con ayuda de herramientas de verificacién de consistencia entre
éste y el esquemadtico. Posteriormente se realizard una extracciéon de
efectos parésitos, que son consecuencia del layout, para una simulacién
funcional. Estos resultados pueden requerir de modificaciones, un
nuevo layout o inclusive un retorno a la etapa de disefio para corregir
el esquematico.

Una vez que la etapa de implementacion termine convenientemente,
se puede continuar con un proceso de verificacién fisica y funcional.

Es importante aclarar que un andlisis estadistico en la parte de imple-
mentacién es necesario para una posterior prediccién del rendimiento
y asi, la fabricacién del dispositivo se puede llevar a cabo.

La metodologia se puede considerar terminada en este punto, don-
de soélo se llevan a cabo la aplicaciéon de técnicas de caracterizacion
experimental para validar los valores tedricos.

1.9 ORGANIZACION DEL TRABAJO

En el Capitulo 2 se estudiardn con mds detalle las diferentes estra-
tegias de compensacion de voltaje de desvio en el estado del arte. Se
analizara el funcionamiento del autocero, recortador y la estabilizacién
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de voltaje de desvio, deduciendo directamente sus ventajas y desven-
tajas para entender finalmente cuales son las cardcteristicas que se
persiguen en el disefio propuesto.

El Capitulo 3 servird como fundamento teérico. Se comenzara plan-
teando las definiciones de los efectos y pardmetros bdasicos que se
involucran en las variaciones de disefio, como se pueden modelar y
qué técnicas ayudan en su estudio. Ademads se explicard el funciona-
miento de bloques de circuitos analégicos bdsicos que se utilizardn
extensamente en el desarrollo del presente trabajo.

El Capitulo 4 explicard la propuesta de trabajo con el mismo orden
metodolégico que seguird la investigacion. Se presentara el disefio, los
célculos numéricos y analiticos necesarios, las condiciones y resultados
de las simulaciones, y una caracterizacién de forma compatible con la
reportada en la literatura.

Finalmente, en el Capitulo 5 se se establecerdn conclusiones de la in-
vestigacién mediante deducciones y comparaciones entre los resultados
tedricos y experimentales de la propuesta y las estrategias del estado
del arte.
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La calidad de la amplificacién de una sefial depende directamente
de los pardmetros de disefio del amplificador utilizado. En el disefio de
tales dispositivos, es comtn el uso de amplificadores de varias etapas
para lograr una alta ganancia. Una alta ganancia ayuda a mejorar
un conjunto de caracteristicas en el amplificador y obtener un mejor
desempefio general. Sin embargo, los sistemas de varias etapas no
son estables en operacién a lazo cerrado a menos que se incluya una
compensacién de frecuencia en el circuito.

En la seccién 2.1 se busca exponer las bases de esta inestabilidad asf
como las diferentes técnicas de compensacién de frecuencia actuales y
sus atributos.

Ademds, al migrar el andlisis de un amplificador a consideraciones
reales, el disefiador se enfrenta a una serie de no idealidades que afectan
seriamente el desempefio de un amplificador. Estas son de origen
diverso y suelen ser consecuencia de los procesos de microfabricacion
pero, como se mencioné con anterioridad, el voltaje de desvio es un
efecto no ideal importante que limita el uso de circuitos analégicos.
La amplitud de su contribucién es critica, al punto de que es mas
significativa que otras variaciones como el ruido. Asi pues, la inclusién
de circuitos de compensacién del voltaje de desvio en amplificadores es
una necesidad ampliamente justificada para habilitar el uso de etapas
analdgicas en circuitos CMOS[5, 25, 18, 31, 30, 42].

Existen distintas técnicas en la actualidad para llevar a cabo una com-
pensacion del voltaje de desvio. Como es de esperar, la aproximacién
conceptual de cada una de ellas incluye de forma inherente ciertas ven-
tajas y desventajas, que son mas o menos significativas, dependiendo
de la aplicacién para la que el amplificador estd disefiado. Estas técnicas
se pueden clasificar generalmente en dos tipos con respecto a como se
lleva esta correccion a través del tiempo: estaticas y dindmicas.

Es por eso que en la seccién 2.2 se explica lo que es el voltaje de
desvio y en la seccién 2.3 se pretende estudiar las diferentes estrategias
de compensacién de voltaje de desvio existentes en el estado del arte,
a través del previo andlisis de los efectos no ideales, para ser capaces
de vislumbrar las ventajas y desventajas de cada una y obtener una
comparacién cualitativa y cuantitativa entre ellos. De esta forma, se
podré especificar cuales son los aspectos que se pueden mejorar y al
final identificar huecos de disefio que no se cubran actualmente.

2.1 COMPENSACION DE FRECUENCIA
2.1.1 Estabilidad en amplificadores

Los amplificadores operacionales usualmente se usan en una confi-
guracion de retroalimentacién negativa. De esta forma la ganancia en
lazo abierto, que es relativamente alta e imprecisa, puede ser usada con
retroalimentacién para alcanzar una relacién de transferencia muy pre-
cisa, la cual es funcién solamente de los elementos de retroalimentacién.
Es importante que la sefial que retroalimenta a la entrada sea de tal
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Figura 7: Respuesta de frecuencia y fase de un sistema de segundo orden

amplitud y fase tal que no se regenere asi misma alrededor del lazo ce-
rrado. Si esto ocurriera, el resultado serfa que la salida del amplificador
se anclard a uno de los potenciales de alimentacién (regeneracion a CD)
o que el voltaje comenzard a oscilar (regeneracién a alguna frecuencia
diferente de CD).

En la figura 7 se ilustra con un diagrama de Bode la respuesta en
frecuencia y fase de un sistema de segundo orden (amplificador de
dos etapas). Para afirmar que el sistema es estable, se requiere que la
curva de amplitud cruce el punto de o dB antes que la curva de fase
alcance los 0°. El valor de la fase cuando la amplitud es la unidad, es
decir o dB, se llama margen de fase y se utiliza como una medicién de
la estabilidad.

Debido al extenso uso de los amplificadores de dos etapas para
obtener altas ganancias, es clara la importancia de agregar una com-
pensacién al circuito amplificador antes de que este sea usado en
configuracion de lazo cerrado[14, 37].

2.1.2  Compensacion de Miller

La primer técnica que se discutird para la compensacién en frecuencia
de un amplificador de dos etapas es la compensacién de Miller[11, 12].
Esta técnica consiste en conectar un capacitor Cc entre la salida de la
primera etapa de trasconductancia a la entrada de la segunda. En la
figura 8 se muestra el modelo de un amplificador de dos etapas con un
capacitor de Miller. En el modelo se consideran las trasconductancias
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Figura 8: Capacitancia de Miller aplicada a Opamp de dos etapas

de las dos etapas, asi como la resistencia y capacitancia de salida de
cada etapa.

En consecuencia, la funcién de transferencia resultante del analisis
del modelo mostrado es[37]:

.C
Vour(s) 9m1-gm2-Ri-Rz- (1 - 759m2c)

Vinls) T+a-s+b-s2 (2.1)

donde:
a=Ry(Cq1+Cc)+R2(C2+Cc)+9gm2-R1-R2-Cc
b=R;-Ry(C;-C2+C¢c-C;+Cc-Cy)

De la ecuacién 2.1 se obtienen las posiciones de los polos compensa-
dos:

1
Py =—
gm2-R1-Rz2-Cc

l12

- gm2 - Cc

/
P2 =", C,+C,-CotCy-Co

Si se considera que C; es mucho mayor que C; y C¢ es mayor que
C; entonces se puede aproximar el polo p, como sigue:

/I~ 9m2
Pz - CZ

Dos resultados se obtienen de afiadir este capacitor. Primero, la
capacitancia Cy se incrementa aproximadamente en g2 - Rz - Cc. Esto
mueve en una cantidad significativa el polo dominante para estar
mas cerca del origen del plano complejo (asumiendo que la ganancia
de la segunda etapa es grande). Segundo, el polo no dominante se
mueve lejos del origen del plano de frecuencia compleja, resultado de
la retroalimentacion negativa, reduciendo asi la resistencia de la salida
de la segunda etapa. Cabe notar que un cero ocurre en el Semiplano
Derecho (SPD) debido a una trayectoria de prealimentacién a través de
Cc y cuya posicién es[37]:

_ Igm2

Z1 CC

En la figura 9 se ilustra el movimiento de los polos a causa de la
compensacién de Miller en el plano de frecuencia compleja. En la figura
10 se muestra el resultado de la compensacién a través de un diagrama
de Bode. Nétese que el polo no dominante no empieza a afectar la
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Figura 9: Movimiento de los polos

magnitud hasta después de que ésta sea menor a la unidad de forma tal
que el comportamiento del sistema se aproxima a uno de primer grado,
asegurando la estabilidad en lazo cerrado. Por el contrario, el cero del
SPD hace mas negativo el cambio de fase e incrementa la magnitud
al actuar como un polo y un cero en el Semiplano Izquierdo (SPI)
respectivamente. Estos son efectos negativos para el objetivo de una
compensacion de frecuencia, el cual es mover los polos no dominantes
y el cero lo mads lejanos posible, al origen del plano complejo. Esto se
traduce en buscar que el margen de fase sea mayor a los 45°.

Se puede mostrar que si el cero es colocado al menos 10 veces la
frecuencia de ganancia unitaria GBW, entonces para obtener 45° y 60°
de margen de fase, el polo no dominante p; se tiene que colocar al
menos en 1,22- GBW'y 2,2 - GBW respectivamente[37].

2.1.3 Resistor nulificador

Como se estudi6 con anterioridad, el capacitor de Miller introduce
un cero en el sPD. Este cero tiende a limitar el producto ganancia-ancho
de banda que de otra forma se podria alcanzar si tal cero no estuviera
presente. Un método para eliminar dicho efecto es insertar un resistor
nulificador en serie con el capacitor de Miller.

Se puede obtener una funcién de transferencia al resolver las ecuacio-
nes de los nodos del circuito incluyendo el resistor nulificador y obtener
las posiciones de los polos y ceros del sistema. Si se asume que R, es
menor que las resistencias de salida de ambas etapas de amplificacién
y que los polos del sistema estdn ampliamente espaciados (que es el
caso debido al capacitor de Miller) se obtienen las posiciones de los
polos y ceros del sistema[50]:

1

1=
P gm2-R2-Ry-Cc
:_gmz
P2 = <,
1
P4 = Rz -Cy
1
z1 =

Se observa que la posicién del cero z7 en el SPD estd en funcién del
valor de la resistencia nulificadora R,. Como el valor del capacitor de
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Figura 10: Respuesta en frecuencia

compensacién Cc depende de las magnitudes de Cq y Cy, el polo de
salida p, no puede cambiar a través de C, y queda fijo después de
que la compensaciéon se disefié. Esto deja como tnica alternativa el
incrementar la trasconductancia de la segunda etapa gm2. A pesar de
esto el resistor nulificador se ha utilizado en el disefio de amplificadores
de dos etapas con buenos resultados.

2.1.4 Compensacion por prealimentacion

Aplicaciones de alto nivel (como un ADC) requieren de amplificadores
que sean al mismo tiempo precisos y rdapidos. Sin embargo, disefiar
amplificadores con tales caracteristicas es una tarea dificil ya que son
requerimientos de disefio que se contradicen.

Un amplificador de alta ganancia utiliza disefios multietapa con
transistores de longitudes de canal grandes, polarizados con bajos
niveles de corriente. Un amplificador de amplio ancho de banda, por
el contrario, utiliza transistores de longitudes cortas, polarizados con
altos niveles de corriente.

El uso de un capacitor en la compensaciéon de Miller penaliza el
ancho de banda de un amplificador al enviar el polo dominante a bajas
frecuencias.

Enla figura 11 se muestra un esquema de compensacién de frecuencia
por prealimentacién que no utiliza el capacitor de Miller.

El esquema de compensacion por prealimentacién utiliza un cambio
de fase positivo de ceros en el sp, el cual es creado por una trayectoria
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Figura 11: Diagrama de bloques de compensacién por prealimentacién de un
amplificador de dos etapas.
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Figura 12: Respuesta en frecuencia de cancelacién perfecta

directa desde la entrada hasta la salida para compensar el cambio
de fase negativo, debido a los polos presentes en un amplificador de
mdltiples etapas[45, 20, 48].

Como se aprecia en la figura 11, existen tres bloques Hy, Hy y H3.
Los dos primeros corresponden a las etapas de ganancia del amplifi-
cador y el tercero se refiere a la etapa que introduce la trayectoria de
prealimentacién. A partir de ahi, se puede asumir una respuesta de
un polo de los tres bloques. El polo de la primera etapa H; es w1,
mientras que las etapas H; y H3 tienen un polo comtn en wy;3.

De esta forma, la funcién de transferencia para el sistema descrito es
de la siguiente forma:

Avi-Avz+Avs (1 + ws])
H(s) = P (2.2)

(1+a) (1 as)

AV A
AviAvz

Par polo-cero

S ,
Cy/Caf--------

el...
N
8\/

Figura 13: Respuesta en frecuencia de discrepancia entre polo y cero
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Avi-s
(Av1-Avz +Avs) (1 T (AV1'AV2\fAV3)'wp])

T el ”

Se puede observar que ademas de los dos polos ya descritos, un cero
es creado por la trayectoria de prealimentacién, cuya posicién en el SPI

es:
Ayt - Av2 gm1 [ 9m2

— 1 A% A% ~ _ m m .

“ wp1( - Av3 ) Con (ng (24)

Se puede notar que la posicién del cero es aproximadamente g2/gm3
veces el producto ganancia-ancho de banda.

Entonces, las etapas H; y H3z pueden ser disefiadas de tal manera que
el cambio de fase negativo (debido al polo wp2) sea compensado con
el cambio de fase positivo (debido al cero z1*). Cuando la frecuencia
de w2 y z1 coinciden exactamente, el margen de fase del amplificador
es de 9o° y la frecuencia de ganancia unitaria esta dada por wgpw =
Ayv2 (9m1/9m2)- El comportamiento en frecuencia de la funcién de
transferencia para una perfecta cancelacién se refleja en la figura 12.

En contraste con la compensacién de Miller, no existe una divisién
de polos y se mejora el ancho de banda del amplificador. La técnica de
prealimentacién en conjunto con una estrategia de varias etapas permite
el disenio de un amplificador de ganancia alta y respuesta rapida.
Ademés, al no usar un capacitor, también se reduce substancialmente
el area y el consumo de potencia, especialmente en amplificadores
multietapaZ.

A pesar de todo, una cancelacién perfecta es una tarea de disefio
complicada y en la mayoria de los casos imposible. En la figura 13 se
muestran los efectos de una cancelacién imperfecta. La discrepancia
entre las posiciones del polo y el cero puede afectar el desempefio del
amplificador al degradar el tiempo de establecimiento debido al espacio
entre el polo y el cero. En consecuencia, el par polo-cero es creado a
altas frecuencias para evitar componentes de tiempo de establecimiento
lentos, asociados a cancelaciones en bajas frecuencias [49].

2.2 VOLTAJE DE DESVio

En la seccién 3.4 se estudiardn los efectos no ideales de un amplifica-
dor y se analizard como estos afectan el desempefio de un amplificador.
Sin embargo, en este punto es conveniente introducir el voltaje de des-
vio (un efecto no ideal), el cual representa la desviacién mds seria en los
amplificadores diferenciales CMOS y es el tema central de este trabajo.

En un amplificador diferencial ideal, al tener entradas en modo
comun (figura 14a) la tensiéon de salida es cero. Por otro lado, un
amplificador real presenta una tension de salida diferente de cero. Esta
tensién se conoce como voltaje de desvio referido a la salida, el cual se
representa como A - Vy¢¢, donde A es la ganancia del amplificador y
Vots es el voltaje de desvio referido a la entrada. En la figura 14a se

Puede surgir la duda de considerar el polo no dominante de la primera etapa. Sin
embargo, de forma general, el ntimero de ceros en el LHP creados por la prealimentacion
es igual al orden de la primera etapa.

Aunque se hace referencia a amplificadores de dos etapas, esta cantidad puede ser
arbitraria. Por lo tanto, se tiene que compensar los efectos del cambio de fase de cada
etapa y al usar capacitores el uso de érea de silicio no es préctico y el beneficio del
esquema de prealimentacion es mds atractivo.
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Figura 14: Voltaje de desvio en amplificador diferencial real

modela el voltaje de desvio referido a la entrada como una fuente de
voltaje en CD conectada a una entrada del amplificador.

Por lo general, se asume que el voltaje de desvio referido a la entrada
Vo s una sefial en CD causada por variaciones en la temperatura y en
los parametros de los transistores CMOS, asi como en errores sistemdti-
cos inherentes al disefio. En los amplificadores CMOS la magnitud del
voltaje de desvio referido a la entrada se encuentra en el orden de los
mV, lo que en principio imposibilita su uso con sefiales por debajo de
este nivel. Esto ultimo se debe a las altas ganancias en lazo abierto que
mantendrian al dispositivo saturado o lejos de un punto de operacién
adecuado[18].

Sin considerar el efecto de la variacién por temperatura, se puede
incluir un voltaje Vin = Voff en modo diferencial a la entrada del
amplificador (figura 14b), para compensar el efecto de desvio. Debido
a las limitaciones de la tecnologia, el voltaje de desvio no se puede
eliminar por disefio, por consiguiente la pregunta obligada es: ;Qué
mecanismo se puede utilizar para corregir o compensar el efecto del
voltaje de desvio en los amplificadores CMOS?

2.3 TECNICAS DE COMPENSACION DE VOLTAJE DE DESVIO

Se ha establecido cé6mo el voltaje de desvio compromete el uso de
amplificadores CMOS en sistemas de medicién. La necesidad de mejorar
las caracteristicas de estos amplificadores para habilitar la integraciéon
con circuitos de procesamiento digitales y reducir costos con el uso de
la tecnologia CMOS, es la motivacién para desarrollar diferentes técnicas
de compensacién de voltaje de desvio.

Dependiendo de como se lleva la correcciéon del voltaje de desvio a
través del tiempo, las técnicas de compensacion se pueden clasificar en
estaticas y dindmicas.

2.3.1 Técnicas estdticas

El voltaje de desvio es un pardmetro que puede ser cuantificado
experimentalmente de manera relativamente facil. El medir y aplicar
un voltaje para la correccién del desvié es una respuesta natural e
inmediata. Como este cambio se realiza una sola vez antes de que el
circuito se encuentre en operacion, a esta estrategia se le conoce como
técnica de compensacion estética.

Una forma de cancelar el voltaje de desvio a largo plazo es mediante
un proceso posterior a la fabricacién de un amplificador para corregir
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ciertos pardmetros que lo causen. Esta aproximacién en un principio
es precisa, pero debido a las desviaciones por temperatura y envejeci-
miento, con el tiempo aparecen componentes de voltaje no esperados.
Ademds este postratamiento es costoso ya que es un proceso tinico para
cada chip.

Otro método es compensar el efecto antes de cada operacién. Esta
sintonizacién se puede llevar acabo a través de introducir el voltaje
diferencial necesario (figura 14b) de forma directa o indirecta en las
entradas del amplificador o a través de puertos auxiliares de calibracion.
Una estrategfa de este tltimo tipo es utilizar transistores de compuerta
flotante para inyectar corrientes que compensen las variaciones en el
voltaje de disparo de los transistores de un amplificador. Sin embargo
esta correccién, aunque se realice constantemente, sigue siendo estatica
pues durante la operacién ninguna desviacion posterior es compensada.
En consecuencia, el requerir de calibraciones constantes es una desven-
taja que impide su uso en una amplia gama de aplicaciones en circuitos,
donde la intervencién de un operador externo no es posible[17].

2.3.2 Técnicas dindmicas

Las técnicas estédticas de compensacién son una solucién obvia, pero
sus desventajas plantean la necesidad de incorporar circuitos adicio-
nales para la compensacién del voltaje de desvio de un amplificador.
Sin la intervencién de un usuario para una recalibracién, este circuito
continuard compensando las pequefias variaciones del voltaje de desvio
debidas al tiempo y temperatura. Por tal motivo, a esta técnica se le
llama compensacién dindmica.

Aunque a lo largo de los afios ha surgido una confusién al momen-
to de nombrar las diferentes técnicas de compensacién dindmica, se
pueden distinguir principalmente dos: el autocero y el recortador[s].

Autocero

Se puede describir al autocero como un circuito de modulacién del
voltaje de desvio en el dominio del tiempo. Por supuesto, esto se deriva
de su principio de operacién, donde se pueden distinguir dos fases
en el tiempo. En una primera fase, el voltaje de desvio del sistema es
medido y almacenado. En la siguiente fase, la sefial es amplificada y el
voltaje de desvio almacenado es substraido de la misma.

Posiblemente la forma mds sencilla de implementar esta compen-
sacién es utilizando un capacitor para almacenar el voltaje de desvio.
Existen diversos métodos para implementar la técnica del autocero que
en particular se pueden clasificar por la forma como se almacena el
voltaje de desvio Vj¢¢.

ALMACENAMIENTO DE DESVIO A LA SALIDA A esta técnica tam-
bién se le llama cancelacién de voltaje de desvio en lazo abierto. Como
se muestra en la figura 15 al utilizar un capacitor a la salida de una
etapa de amplificacion se puede almacenar el voltaje de desvio referido
a la salida. Durante una fase F2 de muestreo, los interruptores S1 y
S3 estan cerrados mientras que S2 y S4 permanecen abiertos [4]. La
tension presente a la salida del amplificador Voq¢1, que es la que se
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Figura 15: Amplificador con autocero de almacenamiento de voltaje de desvio
a la salida.

utilizard como voltaje de compensacién V., se puede expresar como
[18]:

Ve = Vout1 =Av - Vorr (2.5)

Donde Ay es la ganancia del amplificador. Durante la siguiente fase
F1 de sefial, los interruptores S2 y S4 se encuentran cerrados y los
interruptores S1y S3 abiertos. En esta fase ocurre la cancelacion del
voltaje de desvio, la cual se puede expresar referida a la salida de la
sefial V12 de la siguiente forma:

Vouﬂ = AV (Vin + Voff) (2'6)
VoutZ = Vouﬂ - Vc = AV . Vin (2-7)

De la ecuacién 2.7 se deduce tedricamente que el voltaje de desvio
fue cancelado y la salida corresponde dnicamente a la sefial de interés
amplificada. Sin embargo, en la realidad, al utilizar interruptores imple-
mentados con transistores MOS, se puede asumir que estos inyectardn
una carga giny en el capacitor C1 del autocero en el momento que
se cierran, e igualmente inyectardn una carga —qiny cada vez que se
abren.

Al final de la fase de muestreo del autocero, S3 se abre y S4 se cierra.
Por lo tanto la diferencia de inyeccién de carga, debida a estos dos
interruptores, se introduce en el capacitor C1. En consecuencia:

Voutt = Ve = Ay - Vo + 12 it @8)

Esto resulta en un voltaje de desvio residual de:

_ diny3 — Jiny4
Voff,res - AV .Cl (29)

De la ecuacién 2.9 se concluye que por disefio, el voltaje de desvio
residual se puede disminuir aumentando el tamafio del capacitor C1
y la magnitud de la ganancia Ay del amplificador. Es importante
comentar que las corrientes de fuga del capacitor también provocan
voltaje de desvio residual y este efecto referido a la entrada también se
divide entre la ganancia.

Una desventaja del autocero con almacenamiento a la salida es que
el rango de salida se ve reducido en 2 Ay - Vo¢fmax, donde Voesmax
es el voltaje de desvio méximo de entrada que se puede esperar en un
amplificador sin compensar. En consecuencia, esta técnica puede ser
utilizada Gnicamente en amplificadores de baja ganancia[18].
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Figura 16: Amplificador con autocero de almacenamiento de voltaje de desvio
a la entrada.

ALMACENAMIENTO DE DESVIO A LA ENTRADA La segunda apro-
ximacién de un autocero con capacitor de compensacién es la de medir
y almacenar el voltaje de desvio a la entrada. A esta técnica también se
le conoce como cancelacién de voltaje de desvio en lazo cerrado [4]. De
forma general, su implementacién se muestra en la figura 16.

Durante la fase de muestro F2, STy S4 estdn abiertos y por el contrario
S2 y S3 se encuentran cerrados. En esta fase el voltaje del capacitor se
puede expresar de la siguiente formal[18]:

Av

Ve=-2Y_.
¢ Ay +1

Vorf (2.10)

Durante la fase de sefial F1 se produce el caso complementario, S1
y S$4 estan cerrados, al mismo tiempo que S2 y S3 estan abiertos. Es
entonces cuando la cancelacién del voltaje de desvio ocurre y el voltaje
de salida se expresa como:

1
Vout = AV (Vin + Voff - Vc) = AV Vin + Voff (2-11)
Av+1

En este caso existe un voltaje de desvio residual en funcién de la
ganancia que no puede ser cero debido a que la ganancia es finita.
Ademads también existen contribuciones de desvio a causa de la inyec-
cién de carga producida por el interruptor S3. De esta forma el desvio
residual es:

Vort diny3

Voff,res = m + C1 (2.12)

EFECTOS NO IDEALES DEL AUTOCERO Ya se ha hablado del efecto
de inyeccién de carga, debido a los interruptores del autocero, que
desvia su comportamiento real del teérico ideal. De manera general
todo autocero presentard efectos de inyeccién de carga debido a que
hacen uso de interruptores. Sin embargo, existen otras arquitecturas
de autocero que buscan minimizar esta desventaja con la inclusién de
ciertas técnicas, aunque se ha comprobado que los efectos de inyeccién
de carga no se pueden eliminar del todo[29].

Un punto importante a destactar es que, por la accion de muestreo,
el autocero no se puede utilizar en operaciones de tiempo continuo3

Existe sin embargo una arquitectura del autocero llamada ping-pong [ref] que puede
ser usada en tiempo continuo. Aqui dos amplificadores con autocero trabajan de forma
complementaria. Cuando uno amplifica la sefial, el otro mide y almacena su voltaje de
desvio y viceversa.
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Figura 17: Amplificador con compensacién de voltaje de desvio por recortador.

debido a que la sefial de entrada se pierde durante la duracién de la
fase de medicion y almacenamiento del voltaje de desvio.

Adicionalmente, un autocero no puede distinguir entre el voltaje de
desvio y el ruido de baja frecuencia. De esta manera el comportamien-
to del autocero al ruido con respecto a la frecuencia se ve afectado
negativamente[10]. El detalle de un estudio cuantitativo al respecto esta
fuera de los propdsitos de este trabajo, sin embargo se puede consultar
ya documentado en [5].

Recortador

De manera andloga al autocero, se puede definir al recortador como
un circuito de modulacién de voltaje de desvio en el dominio de la
frecuencia. Especificamente, el recortador modula a diferentes frecuen-
cias la sefial de interés y la sefial de desvio. La arquitectura de un
amplificador con recortador se detalla en la figura 17a. Ahf se muestran
los moduladores de frecuencia CH1 y CH2 junto al amplificador Ay y
un Filtro Pasa Bajas (FPB)[5, 18, 2].

De forma idealizada se puede explicar el funcionamiento de la com-
pensacion de voltaje de desvio por recortador en el dominio del tiempo
de la siguiente forma (figura 17b):

El primer recortador CH1 modula la sefial de entrada a una fre-
cuencia mayor. Después el amplificador amplifica la sefial modulada
superpuesta a sus propias fuentes de variaciones donde predomina
el voltaje de desvio. En este punto, el recortador CH2 demodula la
sefial de entrada amplificada y modula el ruido y el voltaje de desvio
referidos a la salida del amplificador A . Finalmente, el FPB elimina las
contribuciones moduladas tanto del ruido como del voltaje de desvio,
de la sefial de entrada amplificada y demodulada.

Las expresiones matemdticas que formalizan esta explicacién [1, 18, 8]
son largas y complicadas y su exposicién cae fuera del proposito de
este trabajo.

EFECTOS NO IDEALES DEL RECORTADOR La modulacién de la se-
fial de entrada se lleva de manera casi ideal, sin embargo, como la
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Figura 18: Formas de onda ideales en el dominio de la frecuencia de un ampli-
ficador con recortador.

sefial amplificada esta ligeramente retrasada cuando es demodulada,
se causan variaciones de voltaje de alta frecuencia debido al limitado
ancho de banda del amplificador A7.

Ademéds, debido a la accién del recortador sobre el voltaje de desvio,
se produce un rizo a la salida Vi, que tiene la misma frecuencia que
la sefial de reloj del recortador y su amplitud es proporcional al voltaje
de desvio del amplifiador y a la frecuencia de -3db del FPB.

Este rizo y el ruido en altas frecuencias pueden ser filtradas utilizando
un FPB a la salida de un amplificador con recortador. Por otro lado, los
amplificadores CMOS tienen altos niveles de ruido 1/f . Para reducir
el ruido 1/f, el cual se estudiard més a detalle en la seccién 3.5.2, se
debe elegir una frecuencia de modulacién del recortador mayor a la
frecuencia de codo del ruido 1/f [5].

Esto se ilustra en la figura 18. Aqui se muestra como la sefial es
modulada en tanto que el ruido y el voltaje de desvio son superpuestos
a ésta. Después la sefial, el voltaje de desvio y el ruido son modulados
nuevamente, es decir es demodulada. Al finalizar la sefial es filtrada.

En la practica, el nivel de ruido de un amplificador con recortador es
ligeramente mayor al nivel de ruido térmico. Sin embargo, la necesidad
de suprimir el rizo del recortador significa que s6lo se puede obtener
un ancho de banda reducido.

Para finalizar, el voltaje de desvio residual en este tipo de amplifica-
dores se debe principalmente a la discrepancia de inyeccién de carga
de las lineas de reloj que van a los recortadores de entrada y salidal[2].

Con respecto a lo anterior, en la figura 19 se muestra un modelo de
este efecto utilizando los capacitores C; a C4 a modo de representar la
interferencia de la sefial de reloj en la sefial del amplificador. Ry y R;
modelan la resistencia de encendido de los interruptores utilizados en
el recortador y la resistencia de la fuente[18].

Considerando primero la interferencia de la sefial de reloj, a través de
los capaciores Cq y C,, se produce un pico en las lineas en el punto V.
Si ambas lineas tienen capacitancias de interferencia iguales (C1 = C;)
entonces no existe un voltaje de desvio residual, debido a que los picos
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Figura 20: Voltaje de desvio residual debido a picos de voltaje causados por
discrepancia entre capacitores C1 y Ca.

de voltaje en modo comiin se eliminan por la configuracién diferencial.
Sin embargo, existe una ligera discrepancia entre los capacitores y
un componente diferencial aparecerd en Vg, el cual se traducird a un
voltaje de desvio residual debido a que estos picos son demodulados
por el recortador de entrada hacia la entrada[2].

Este efecto se ilustra en la figura 20. Por lo tanto, se inyecta carga
en la entrada cada vez que el reloj del recortador conmuta. Esta carga
diferencial se puede expresar como:

Qiny = (C1 —C2)- Vg (2.13)

donde VF es el voltaje de manejo del reloj VF¢. Esta carga es aplicada
dos veces por cada periodo de reloj. Esto significa que toda la corriente
pasard a través de los resitores R y R;. Asi, el voltaje de desvio residual
se expresa como:

Votfres1 =2-(R1 +R2)-(C; —C3) - VE-Fc (2.14)

donde F¢ es la frecuencia del recortador. Esto significa que el voltaje
de desvio residual se incrementa cuando la frecuencia del recortador
aumenta. Sin embargo la frecuencia del recortador debe ser mayor que
la frecuencia de codo del ruido 1/f para obtener un desempefio en
ruido 6ptimo.

Ademas, la discrepancia entre los capacitores C3 y C4 también causa
picos en el punto Vy, y en consecuencia un pico en modo diferencial
aparecerd en Vq. Como estos picos de voltaje son demodulados por
el recortador de entrada hacia la entrada[2] se origina un voltaje de
desvio residual. Este efecto se visualiza en la figura 21.

Lo dltimo conduce a un voltaje de desvio residual que se puede
expresar como:

2-(C3—C4)-VE-F
Vos,resZZ ( = g 4]) Pc (2.15)
m

donde g1 es la trasconductancia del amplificador con recortador. Se
observa entonces que amplificadores con mayor transconductancia son
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Figura 21: Voltaje de desvio residual debido a picos de voltaje causados por
discrepancia entre capacitores C3 y C4
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Figura 22: Concepto de estabilizaciéon de voltaje de desvio

1

menos sensibles a la discrepancia de C3 y C4. Asi, la contribucién total
de voltaje de desvio residual debido al efecto de inyeccién de cargas es:

Voff,res = Voff,resl +Voff,re52 (2.16)

De este andlisis se concluye que es necesario invertir esfuerzo en el
disefio fisico de recortadores diferenciales y en las lineas de reloj debido
a que la capacitancia entre capas de metal o lineas de sefial puede estar
en el orden de fF.

Estabilizacién de voltaje de desvio

Se ha concluido que la técnica del autocero no es apropiada para apli-
caciones de tiempo continuo. De manera similar se ha declarado que los
amplificadores con recortador no son adecuados para aplicaciones de
banda ancha. Sin embargo, utilizando estés técnicas con topologias de
trayectorias multiples se pueden realizar amplificadores compensados
en voltaje de desvio de banda ancha que trabajen en tiempo continuo.
En la figura 22 se muestra que el concepto de estabilizacién de voltaje
de desvio es una técnica que utiliza una de estas topologias|5].

En la estabilizacién de voltaje de desvio se encuentran presentes los
resistores R1 y R, para indicar una red de retroalimentacién negativa.
Por este motivo, el voltaje diferencial V, es substancialmente igual al
voltaje de desvio V,¢¢. Se utiliza un amplificador auxiliar Gr,, con un
voltaje de desvio hipotético de oV, que es usado para medir este voltaje
y enviar una sefial a través del amplificador G, para que este tltimo
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proporcione una corriente a la salida de G, que compensa el voltaje
de desvio de entrada.

Como se necesita Vq; = V¢ para una compensacion voltaje de
desvio correcta, se concluye que sélo es posible utilizar esta técnica
en amplificadores en retroalimentacién negativa. En consecuencia, el
voltaje de desvio residual del amplificador resulta en terminos de la
ganancia finita combinada de los amplificadores, que se puede expresar
comol[18]:

Am

Voff res ~
’ An - AmZ

Vors (2.17)

donde Ay, Am ¥ Am2 son las ganancias del amplificador de estabili-
zacion, el amplificador principal y el puerto auxiliar del amplificador
principal respectivamente. Una conclusién inmediata de la relacién
2.17 es que se necesita que Ay - A;p > Ay para reducir el voltaje de
desvio.

EFECTOS NO IDEALES DE LA ESTABILIZACION DE VOLTAJE DE DES-
vio La topologia presentada en la figura 22 se puede analizar en dos
distintas trayectorias. La primer trayectoria corresponde al amplifica-
dor principal G y se caracteriza por la presencia de sefiales en altas
frecuencias. Asimismo, en la trayectoria secundaria que corresponde a
los amplificadores de estabilizacion se tienen sefiales de baja frecuencia.
Por lo tanto, las caracteristicas en altas frecuencias de un amplificador
estabilizado en voltaje de desvio, como por ejemplo la frecuencia de
ganancia unitaria, serdn determinadas por el amplificador principal
Gm. De manera andloga, las caracteristicas en bajas frecuencias, como
el desempefio al ruido 1/f, se determinan por el amplificador de estabi-
lizacién Gr,. De este tltimo punto, cabe sefialar que como la trayectoria
de bajas frecuencias tiene cierto ancho de banda, el lazo de estabiliza-
cion no distingue el ruido 1/f del voltaje de desvio. En consecuencia,
la técnica de estabilizacion de voltaje de desvio reduce igualmente el
ruido 1/f[5].

Ademads, en el estudio anterior se consideré un amplificador de
estabilizacién ideal con voltaje de desvio igual a cero. Sabemos que en
la realidad esto no es asi y el voltaje de desvio de este amplificador
contribuye de manera importante en el desempefio del amplificador.
Por este motivo, es necesario compensar también el voltaje de desvio
del amplificador de estabilizacion. En este sentido, se pueden utilizar
el recortador o el autocero para esta tarea[17, 3, 39]. De hecho, la
importancia de eliminar esta contribucién secundaria tiene como efecto
el usar siempre la estabilizacién de voltaje de desvio con otra técnica
de compensacién en disefios practicos, para obtener amplificadores
compensados de banda ancha que trabajen en tiempo continuo. Sin
embargo, la trayectoria de bajas frecuencias hereda inconvenientes y
efectos no ideales de la técnica de compensacién secundaria utilizada

[5].

2.4 ESTUDIO COMPARATIVO DE TECNICAS DE COMPENSACION

Existen numerosas topologias para la compensacién de voltaje de
desvio con diferentes propuestas para minimizar las desventajas que
presentan K.A.A. Makinwa [24], C.C. Enz [8], C. Menolfi [6], M. A.
P. Pertijs [28], ]. C. van der Meer [16], R. Poujois [40]. Estas se pueden



2.5 CONCLUSIONES

TOPOLOGIA ANCHO DE RUIDO RUIDO COMPLEJIDAD

BANDA 1/F  BLANCO
Sintonizacién  neutral alto neutral baja
Autocero neutral bajo alto media
recortador bajo bajo  neutral alta
Estabilizacién  neutral bajo  medio media
de voltaje de
desvio

Tabla 3: Comparacion cualitativa de diferentes estrategias de compensacién del
voltaje de desvio.

TOPOLOGIA DESVIO RESIDUAL RUIDO RESIDUAL
Autocero|[39] 1 v - 10 uV 48 nV/VHz
Estabilizacién con 1uV 8.5 nV/vHz
recortador[17]

Estabilizacién con +100 nV 27 nV/VHz
recortador anidado [3]

Ajuste con compuerta +25 uVv no compensado
flotante[47]

Tabla 4: Comparacion cuantitativa de voltaje de desvié y ruido residual de
diferentes estrategias de compensacion.

clasificar por los principios tedricos de las expuestas en la seccién 2.3.

A través del estudio previo y considerando los disefios reportados en el
estado del arte, se obtuvo la tabla 3 que es una comparacion cualitativa
de disefios de compensacién del voltaje de desvio.

De manera similar, la tabla 4 es una comparacién cuantitativa de
diferentes circuitos de compensacién reportados en el estado del arte.

Considerando aplicaciones como los sensores MEMS, se definen ciertos
requerimientos de disefio para un amplificador. Primero, se necesitan
circuitos de complejidad y 4rea reducida para su integracién en un
mismo chip. Segundo, se requiere de un voltaje de desvio residual cuya
amplitud este por debajo de las sefiales provenientes de un MEMS. Por
altimo, los sensores por lo regular requieren de circuitos aptos para
trabajar en tiempo continuo.

Por lo tanto, a partir de las tablas de comparacién mostradas, se
puede concluir que es necesaria una estrategia de compensacién del
voltaje de desvio que compita con las especificaciones reportadas en
el estado del arte, que sea de complejidad reducida y sea apta para
trabajar en tiempo continuo.

2.5 CONCLUSIONES

Este capitulo se divide en dos partes importantes donde se estudiaron
diferentes tipos de efectos no deseados en un amplificador. Se justificd
el disefio de circuitos de compensacién al evidenciar que tales efectos
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imposibilitan el uso de amplificadores en circuitos CMOs, la cual es la
tecnologia preferida por su bajo costo y por la posibilidad de integrar
circuitos digitales.

En la primer parte se analizaron diferentes técnicas de compensacién
de frecuencia presentes en el estado del arte. Se concluyé que el uso de
una trayectoria de prealimentacién para cancelar el polo no dominante,
es una estrategia que nos brinda la posibilidad de disefiar amplificado-
res de amplio de ancho de banda que a su vez tengan alta ganancia. Asi
se habilita el uso de estos dispositivos en aplicaciones que requieran
tanto precisién como rapidez.

Ademads, en la segunda parte se presentaron diferentes estrategias
de compensacién del voltaje de desvid. Las ventajas y desventajas de
cada una permite sentenciar que el uso de cada estrategia depende
de las prestaciones que exige la aplicacién. En este punto se resalta la
necesidad no satisfecha por completo de un circuito de compensacién
de complejidad reducida, que trabaje en tiempo continuo y que posea
voltajes residuales competitivos con las estrategias actuales.



MARCO TEORICO

En este capitulo se revisaran los conceptos basicos del disefio anal6gi-
co. Se comenzaré con las nociones basicas del modelado de un transistor
MOS, para posteriormente habilitar el andlisis del comportamiento de
circuitos que incluyan transistores. A partir de ahi, se analizaran cir-
cuitos bésicos que se utilizan en el disefio analégico. De esta forma
se consigue una variedad de bloques de construcciéon para utilizarse
en circuitos con aplicaciones méds complejas. Una aplicacién compleja
y muy importante en disefio analégico es la amplificacién, la cual se
aborda en la tltima parte del presente capitulo donde se introducen
los conceptos basicos del disefio de un amplificador operacional.

El marco tedrico en esta seccién se encuentra suficientemente consoli-
dado en la literatura y si se requiere una exposicién més profunda de
cualquier concepto expuesto se puede consultar [37, 41, 14].

3.1 MODELO DE TRANSISTOR MOS

En la figura 23 se muestra el transistor MOS tipo N (con mayor
cantidad de electrones libres que huecos) y en la figura 24 su represen-
tacion simbolica. El transistor MOS es un dispositivo de 4 terminales,
con dos terminales (drenaje y fuente) de material tipo N separadas
por un substrato de material tipo P (con mayor cantidad de huecos
libres que electrones). Sobre el espacio localizado entre drenaje y fuente,
se encuentra una capa de polisilicio separada del substrato por una
capa delgada de 6xido de silicio que actua como aislante. Esta capa de
polisilicio es una tercera terminal conocida como compuerta.

De manera simple, al momento de aplicar un voltaje positivo en la
compuerta, la carga positiva que se acumula en el polisilicio atrae a
los portadores de carga minoritarios del material tipo P, es decir a los
electrones. A medida que el voltaje se incrementa, mayor cantidad de
electrones se acumulan en la frontera entre el substrato y el 6xido.

Cuando el voltaje de compuerta alcanza el voltaje de disparo, se
invierte el tipo de material de la zona de substrato. Una inversion sig-
nifica un cambio de material semiconductor tipo P a tipo N o viceversa.

Compuerta [G]

5102 Eiente [S] Drenaje [D]

1777777777777 7777777777777 777777777777
Z

77 7777777777777
1200720222222222222222772727

2772722222277

N

Substrato tipo P

e p—

Substrato [B]

Figura 23: Transistor MOS
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tiene mayor cantidad
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Un transistor estd
encendido si el canal
de conduccion estd
formado



Todos los conceptos
del transistor N se
extienden para el
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Figura 24: Sfmbolos del transistor MOS tipo N y P

Esta inversion se debe al intercambio en la densidad de portadores de
carga libres en dicha zona. Consecuentemente se forma un canal de
conduccién de tipo N entre el drenaje y la fuente.

Si se aplica un voltaje entre drenaje y fuente, existird un flujo de
portadores de carga a través del canal de conduccién. En este estado, se
dice que el transistor se encuentra encendido. Si el voltaje de compuerta
continua creciendo, més electrones se acercardn a la zona de inversion,
ocasionando un crecimiento en el ancho del canal, disminuyendo su
resistencia y, en consecuencia, aumentando la corriente que fluye a
través de éL

Sin embargo, existe un efecto secundario no deseado que afecta en
gran medida el comportamiento del transistor que se conoce como
efecto cuerpo. Este se debe a la diferencia de potencial entre substrato y
fuente. En una terminal, como un material tipo P est4 en contacto con un
tipo N, se forma un diodo parasito que en condiciones de conduccién,
desviaria la corriente hacia el substrato. Para poder controlar este efecto,
la cuarta terminal, que se conoce como terminal de substrato, se utiliza
para modificar esa diferencia de potencial.

Para el caso de un transistor tipo P, las terminales de drenaje y
fuente son regiones de material tipo P sobre un substrato tipo N. Esta
diferencia solo requiere considerar corrientes y voltajes inversos en
las terminales del transistor, asi como algunas diferencias entre los
pardmetros de la tecnologfa, como el voltaje de disparo. A pesar de eso,
todos los conceptos del transistor N se extienden para el transistor P.

En este punto, es clara la necesidad de estudiar el comportamiento
de la corriente a través del canal en funcién de los voltajes aplicados
en las terminales del transistor. En el disefio de circuitos integrados
anal6gicos CMOS, primero se necesita un modelo que describa el com-
portamiento de los transistores disponibles en la tecnologia. Un modelo
puede tomar la forma de ecuaciones mateméticas, representaciones en
circuitos equivalentes o tablas.

En las siguientes secciones de desarrollan, de manera breve, los
modelos mds simples de un transistor MOS. Estos modelos son, como
cualquier otro, una mera aproximacién del comportamiento de un
dispositivo real, que por su simplicidad, son ttiles para la realizacién
de célculos a mano.

Sin embargo, basta con revisar la cantidad de modelos disponibles
para saber que no hay una opinién unanime con respecto a qué modelo
se acerca mas a una descripcién real. A pesar de ello, se puede decir que
el modelo BSIM3v3 es lo més cercano a un estdndar para simulacion
por computadora.

Esta dltima aseveracion nos acerca a un hecho bien conocido: existe
una diferencia de complejidad entre los diferentes modelos disponibles.
Esta complejidad radica en la consideracién u omisién de numerosos
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Triodo
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Figura 25: Region triodo

efectos que por lo regular son mds evidentes en tecnologias moder-
nas (menores dimensiones) o en condiciones de operaciéon de dificil
descripcién (condiciones de ruido, operacién en regiéon de subumbral).

La inclusién de tal cantidad de efectos a un modelo y la adicién de la
complejidad del circuito a analizar, hace impréctico el cdlculo a mano.
De esta forma estos modelos casi ideales son meramente una necesidad
para conocer y disefiar la topologia de un circuito y el andlisis de su
desempefio se delega a un sistema de cémputo.

3.1.1 Modelo a gran sefial

La ecuacioén 3.1 es un modelo simple para transistores con longitudes
de canal mayores a 10 um propuesto en [44] en base a consideraciones
de la fisica del dispositivo.

Ip = w |:(VGS — V1) — (Vlzasﬂ ~Vbs (3.1)

donde:
Kn,p constante dependiente de pardmetros fisicos

W,L ancho y largo efectivo del canal

Vgs  voltaje entre compuerta y fuente

Vps voltaje entre drenaje y fuente

VT voltaje de umbral

Ip corriente de drenaje

A partir de la ecuacién 3.1, se pueden obtener las curvas de compor-

tamiento de Ip en dependencia con Vps. Como en este caso el voltaje
Vs no es constante, se tiene una variacién en cada curva. En la figura
25 se muestran estds curvas que matemadticamente coinciden con una

funcién cuadrética.
Sin embargo, esta prediccién no es del todo cierta. En el dispositivo
real existe un punto Vps = Vgs — V1 donde el dispositivo se satura y
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Figura 26: Region de saturacion

el comportamiento varia. Esto significa que el transistor MOS trabaja
por regiones de operacién y como se indica en la figura 25, la regién
donde se cumple que Vps < Vgs — VT se conoce como regiéon de
triodo. De la misma forma encontramos que cuando Ip = 0, se necesita
que Vgs — V1 <0, lo que se conoce como regién de corte. Esta region
en conjunto con la regién de saturacién son las regiones utilizadas en
circuitos digitales.

Ahora, como sabemos que para la regién de saturacién se requiere
Vbs = Vbs(sat) = Ves — VT, de la ecuacion 3.1 obtenemos:

1 w
Ip = 3 'Kn,pT (Vgs — V7)? (3-2)

que es la relacién de comportamiento para el transistor para todo
Vps 2 (Vgs — V1) = 0. De la ecuacién 3.2 la primera observaciéon
es que la corriente de drenaje se mantiene constante durante toda la
regién de saturacién, sin embargo una vez més en la realidad esto no
es cierto. En el transistor, mientras el voltaje de drenaje aumenta, la
longitud del canal disminuye. Esto tltimo se traduce en un fenémeno
de incremento de corriente que se conoce como modulacién por ancho de
canal y se puede calcular por medio de un factor (1+A - Vps). Entonces
el modelo de saturacién se tiene que ajustar para tomar la siguiente

forma:
1 w

Ip=5-Kn

5 Knp g (Vas = Vr)? (142 Vps) (33)

Finalmente, en la figura 26 se muestran las curvas de operacion del
transistor actualizadas con la regién de saturacién. Las ecuaciones 3.1
y 3.3 corresponden al modelo del transistor a gran sefial que es ttil

para aproximar el calculo de la corriente de un transistor a partir de los
voltajes en sus terminales.

3.1.2  Modelo a pequeria sefial

Este modelo sirve para simplificar los calculos bajo la condicién de
que el transistor se encuentre en una regioén de operacién tal que los
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Figura 27: Modelo a pequefia sefial del transistor MOS

voltajes y corrientes en gran sefial se puedan representar como niveles
en CD. En la figura 27 se muestra el diagrama del modelo a pequefia
sefial del transistor.

Como se considera que las componentes de gran sefial estdn en CD,
este andlisis trata solo pequefias perturbaciones entre las variables de
gran sefial, es decir, la derivada parcial de una entre otra. De esta forma,
los valores de las conductancias y trasconductancias, evaluadas en el
punto de polarizacién, que se muestran en la figura 27 son:

Jbd = g\l,zDD (4)
Jbs = S\I/BBSS (3.5)
Imbs = aa\%; (3.6)
gds = ai}ss (7)
o = gy (38)

De la ecuacién 3.8, se puede obtener para saturaciéon la trasconduc-
tancia como:

w w
gm = \/ZKn,pLHDH] +AVps) ~ \/ZKn,pL|ID| (3-9)
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La dltima aproximacién de la trasconductancia es ttil debido a la
dificultad que representa el obtener el valor de A. Los capacitores
mostrados en la figura 27 corresponden a los efectos de capacitancia
pardsita que existen entre las terminales de un transistor. Ademas, si
se requiere, se pueden incluir efectos de ruido al utilizar el modelo a
pequena sefial con fuentes de corriente de ruido en paralelo con las
conductancias y resistencia equivalentes para la fuente y el drenaje.

3.1.3 Otros modelos del transistor MOS

En el caso de gran y pequefia sefial existen otros modelos que se pue-
den utilizar para la aproximacién del comportamiento de un transistor.
Estos incluyen la diversidad de modelos SPICE (ver anexo A.1), para
simulacién por computadora, que son utilizados cuando se requiere de
precision en la prediccién.

Ademads, es importante aclarar que el modelo a gran sefial presentado
en la seccién 3.1.1 predice que no existe corriente entre el drenaje y la
fuente cuando Vgs < V7. Esto en realidad no es cierto pues a medida
que Vs se acerca a VT, la curva de comportamiento cambia de una
cuadréatica a una exponencial. A la regién Vgs > V7 se le conoce
como region de inversion fuerte, mientras que Vgs < VT es la regiéon de
inversion débil o de subumbral. Esta region de operacién es considerada
para la operacién de circuitos MOS donde se requiere de bajo consumo.
Para este caso, los modelos SPICE son aptos para la prediccién en
la regién de subumbral, sin embargo para célculos a mano se puede
utilizar la siguiente relacién:

kT

Ves (3.10)
7)

W
IDZT'IDOeXp (7
n

donde Ip( es un pardmetro dependiente del proceso y n es el factor
de pendiente en subumbral. Como se puede observar de la ecuaciéon
3.10, existe una dependencia de la temperatura, lo que hace que este
pardmetro sea importante de considerar. Una vez mas, en la reali-
dad, existe una tercera regioén de transicién llamada inversién moderada.
Desafortunadamente este modelo no describe de manera adecuada el
comportamiento del transistor durante la transicion entre la regién de
inversion fuerte y subumbral.

3.2 SUBCIRCUITOS ANALOGICOS MOS

En esta seccién se examinardn subcircuitos bésicos utilizados comun-
mente en circuitos analégicos MOS. De esta forma, al utilizar estos
subcircuitos se pueden sintetizar circuitos con funciones mas complejas
como lo es un amplificador operacional, descrito mas adelante.

3.2.1 Resistor activo

En la figura 28 se muestra un transistor polarizado en saturacién con
una conexién entre compuerta y drenaje. Esto significa que el voltaje
Vps controla la corriente Ip y por lo tanto el canal de trasconductancia
se vuelve un canal de conductancia.
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Figura 28: Resistor activo y modelo a pequefia sefial

ID A

Figura 29: Curva caracterisitca de voltaje contra corriente del resistor activo

Como Vgs = Vps, de la ecuacién de gran sefial para un transistor
en saturaciéon se obtiene:

Ip = —— (Vps — V1) = % (Vbs — V1)? (3-.11)

A partir de la ecuacién 3.11 se pueden obtener la dependencia de
la corriente con respecto al voltaje. En la figura 29 se muestra esta
dependencia. Como se puede observar, la conexién entre compuerta
y drenaje forma un subcircuito con caracteristicas cualitativamente
similares a una unién np, por lo tanto se le conoce como conexion en
diodo o diodo MOS.

Finalmente, del modelo a pequefia sefial mostrado en la figura 28 se
puede observar facilmente que la resistencia del transistor en pequefia
sefial se puede aproximar como:

1 1

~

R =
o gm + gmbs T DS gm
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Figura 30: Espejo de corriente

3.2.2  Espejo de corriente

En la figura 30 se muestra el circuito de un espejo de corriente. Los
transistores m; y m;, del espejo de corriente se encuentran en la regién
de saturacién, lo que significa que para el circuito que se conecte a m,
se debe de cumplir que:

(Vb2 = Vout) > Vgs(m,) — V1
y para my se verifica la condicién de saturacién:
Vb1 = Vasi
Vb1 > Vgs1 —Vr
0>—-Vr

La condicién de saturacién se asegura con la conexién existente entre
el drenaje y la compuerta del transistor m. Este tipo de conexién es la
misma conexion de diodo utilizada en el resistor activo de la seccion
3.2.1.

Entonces, ignorando el efecto de modulacién de la longitud de canal
y utilizando la ecuacién 3.2, se pueden calcular las corrientes de drenaje

como sigue:
Kn W 2
L= Y (vger — Vv
=T (Vgs1 —Vr)
K W,
L= lout = - - —2 (Vgsa — V7)?
2 1L

de la figura 30 observamos que:

Vgs1 = Vgs:2

por lo tanto se puede definir la ganancia de corriente como:

Wa/Ly

I = — I .
out W1 /L] 1 (3 12)

De la ecuacién 3.12 se puede observar que la relaciéon entre las
corrientes 11 e Ioyt depende tinicamente de las dimensiones de los
transistores. En el caso de que los dos transistores tengan dimensiones
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TDS1

Figura 31: Resistencia de entrada del espejo de corriente

Figura 32: Resistencia de salida del espejo de corriente

idénticas obtendremos que I} = I5yt, que es una conclusién esperada

desde el anélisis de la ecuacién 3.2 donde se puede observar que

dos transistores idénticos en dimensiones, con los mismos voltajes de
compuerta a fuente y drenaje a fuente presentan la misma corriente de
drenaje. Es por esto tiltimo que a este circuito se le conoce como espejo
de corriente pues suministra a la salida una copia de la corriente de
entrada. Sin embargo, esta copia no es ideal y la calidad de un espejo de
corriente se puede cuantificar por medio de tres pardmetros: ganancia,
resistencia de entrada y resistencia de salida

Para analizar la resistencia de entrada se utiliza el circuito de la figura

31, que es el modelo a pequefia sefial del circuito sin considerar los
efectos pardsitos y la modulacién de la longitud de canal. Utilizando
una fuente de voltaje de prueba V¥, la resistencia de salida sera:
_ Y

1>

Rin

y del modelo a pequefia sefial se obtiene:
ix =11 +12
. Vx
ix =gm1Vx+——
DS

por lo tanto la resistencia de entrada es:

1 1
Rin = =

= - (3.13)
gm1 + 1 gm1

TDS1

De forma similar, se calcula la resistencia de salida utilizando el
circuito de la figura 32. De manera inmediata se obtiene:

Rout =TDs2 (3-14)

Claramente, la topologia aqui presentada es la forma mds simple de
un espejo de corriente con una resistencia de entrada moderadamente
baja y resistencia de salida moderadamente alta. Por lo tanto, existen

varias alternativas de espejo de corriente para mejorar su desempefio al
sacrificar otros aspectos.
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Figura 33: Seguidor de fuente CMOS
3.2.3 Seguidor de fuente

En la figura 33 se muestra el seguidor de fuente basico y en la figura
34 se detalla el modelo a pequefia sefial equivalente. Este seguidor de
fuente que consiste en un transistor NMOS cuya entrada se localiza
en la compuerta y la salida en la fuente, mientras que la corriente de
polarizacién la proporciona la salida de un espejo conectado a la fuente.

Analizando para la corriente en el nodo V¢ se obtiene:

1 1
< + +9mb1>vout_9m1vgsl =0
TDS2 TDS1

Como Vg1 = Vin — Vout Y gm1 > (1/Tps1 +1/Tps1 + gmo1), se
obtiene la ganancia de voltaje:

Ay = Vout _ Im1

= ~1 (3.15)
Vi (r]ﬁ"_L""gmb])ghﬂ

D1

La resistencia de salida del seguidor de fuente se puede calcular
aplicando una fuente de voltaje de prueba en el nodo de salida Vu+.

De ahi se obtiene a partir del modelo a pequefia sefial de la figura 34
que:

Vi ! L

Ix (r,; + 5=+ gm1 +9mb1) gm1

Lo que significa que Ryt tiene un valor relativamente bajo.
La corriente maxima que el seguidor de fuente puede suministrar
depende del voltaje de entrada Vi, y del transistor M;. Si se asume

que el voltaje Vi, se puede llevar hasta Vpp, la corriente maxima se
puede calcular como:

Kna W
Iout,max = Tnf (VDD - Vout - VT] )2 - IDZ (3'16)
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Figura 34: Modelo a pequefia sefial de seguidor de fuente

La corriente maxima de entrada que puede manejar el seguidor de
fuente a la salida estd determinada por el voltaje Vpiqs-

Como se ha mostrado, el seguidor de fuente puede manejar corrien-
tes grandes de salida y tiene una resistencia de salida baja por lo que el
seguidor de fuente es un subcircuito que se utiliza como etapa de aco-
plamiento o como un cambiador de nivel de CD. Desafortunadamente,
como la fuente es el nodo de salida, este subcircuito se vuelve depen-
diente del efecto cuerpo. El efecto cuerpo causa que el voltaje de disparo
se incremente a medida que el voltaje de salida decrementa creando
una situacion en la el méximo voltaje de salida es substancialmente
menor que Vpp.

3.2.4 Par diferencial

En la figura 35 se muestra el par diferencial CMOS construido con
dos transistores tipo N, m; y m;, idénticos en dimensiones. En las
compuertas de los transistores se encuentran V,, y Vi, que son volta-
jes en CD, en adicién a componentes de sefial de signo contrario, de
manera que Vp n = Vcp = AV/2. Por el circuito circula una corriente
Ig que es la suma de las corrientes 17 e I, las cuales pasan a través
de los transistores. Por la simetria del circuito, Vx es un voltaje en CD.
Entonces, a partir de la ecuacion 3.2 se obtiene:

Kn (W A 2
L == <> <VCD+2VVXVT>

2 L
Kn (W AV 2
2= <L> (VCD — 7 WX —VT>

De esta topologia, es de interés obtener el cambio de la relacién entre
corrientes Al por lo tanto:

w
Al=T; -1, =2-Kn (L) (Vep — Vx — Vo) AV

Al =gm1 AV (3.17)

De la ecuacién 3.17 se concluye que la diferencia de voltajes, en las ter-
minales de entrada del par diferencial, produce una diferencia entre las
corrientes de los transistores proporcional a gy 1. Como Iy =17 + 13, se
puede notar que el valor mdximo que puede adquirir cualquiera de es-
tas corrientes es Ig. En la figura 36 se muestra la proporcién de cambio
entre corrientes. Nétese que existe una regién que es aproximadamente
lineal.

Para calcular la resistencia de salida, se observa que como el voltaje
Vx es un voltaje en CD, en un andlisis en pequefia sefial se puede
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Figura 35: Par diferencial
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Figura 36: Proporcién de cambio entre corrientes de un par diferencial

considerar como tierra. Por lo tanto, la tinica resistencia existente es la
resistencia del canal del transistor o1, por lo tanto:

Rout = TDs1 (3.18)

Como las entradas del par diferencial se encuentran en las compuer-
tas, la resistencia de entrada es cercana a la ideal.

3.2.5 Transistores de compuerta flotante

En la figura 37 se muestra el circuito que se compone de un transistor
NMOS o PMOS con dos terminales, denominadas G y G, acopladas
capacitivamente con la compuerta flotante G, de un transistor MOS de
canal N. Como la compuerta G no tiene ninguna trayectoria directa a
ningtn voltaje ni sefal, ya que permanece aislada de cualquier terminal
del circuito mediante el 6xido de silicio que la rodea, esta se considera
una compuerta flotante.

Para el caso de un transistor MOS de compuerta flotante, canal N
y con n terminales de entrada es facil de mostrar que el voltaje en la
compuerta flotante del transistor es:

= C Cg Cags
_ ~iy o =GD ~GS
Ve = ; CTVGlJF Cq Vb + Cr Vs (3.19)
donde
mn
Cr=) Ci+Cgp+Cgs (3-20)

i=1
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Figura 37: Transistor MOS de compuerta flotante canal N y simbolo eléctrico

Sin embargo, como la compuerta no tiene ningtina trayectoria a tierra,
durante el proceso de fabricacién quedan portadores de carga atrapados
en la region entre los capacitores de entrada y la compuerta. Los efectos
de carga atrapada se pueden cuantificar como la carga total atrapada,
que no es predecible, entre la capacitancia total Q/C. Por lo tanto, el
voltaje de compuerta es:

— Ci Cep Ces Q
Vg = ; Vet o Vot Vst a (3.21)

De la ecuacién anterior, al ignorar los efectos parésitos’ y la carga
atrapada, se puede deducir que el voltaje de compuerta es una suma
ponderada de los voltajes de entrada. Esto significa que con esta topo-
logia se tiene la ventaja de utilizar transistores de mltiples entradas.
Por el contrario, la carga atrapada en el la compuerta puede afectar
el punto de operacién del transistor, incrementa el voltaje necesario
de polarizacién y en transistores que deben ser equivalentes entre si,
produce una discrepancia que se traduce en un voltaje de desvio.

La discrepancia entre transistores equivalentes, como los transistores
de un espejo de corriente de relacién 1:1 o los que forman un par
diferencial, es un efecto no deseado en el disefio de circuitos analdgicos
que se explica mas a fondo en la seccién 3.4.

Por lo anterior, para el caso de los amplificadores que es el tema
central de este trabajo, es conveniente analizar el efecto de una com-
puerta flotante sobre la trasconductancia. Utilizando la ecuacién 3.21
y el modelo a gran sefial y despreciando las no idealidades para una
compuerta flotante de dos entradas se obtiene:

Ky W C Cy
Cr Ct

2
Ip=——1|=—Vg1 + ="V — Vg —V
D 71 G1 G2> S T}
Entonces se calcula la trasconductancia a través de la terminal G;

como sigue:

_olp
gm1 = Va1 Cr gm (3-22)

Una conclusién inmediata de la ecuacion 3.22 es que la trasconduc-
tancia se reduce por un factor de C;/Cr. Para calcular la conductancia

Esta aproximacién es valida cuando las capacitancias de entrada son mucho mayores a
las capacitancias pardsitas.
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de salida se debe considerar el modelo de gran sefial con el efecto
de modulacién por longitud de canal y considerando que Vs = 0 se
obtiene lo siguiente:

Kn W [C; C, Cep 2
Ip=——|=—V — —_— -V 14+AV
=72 T |y G1+CTVGz+ = Vb — V1| (1+AVps)

olp w Cep

=D i (Vs — V- 1+AV
go Vo n (Vgs — V71) = (14+AVps)

C
90 = = goi (3.23)

T

donde go; es la conductancia de salida de un transistor sin compuer-
ta flotante. Claramente, la ecuacién 3.23 concluye que la conductancia
de salida también disminuye. En conjuncién con la disminucién de la
trasconductancia, un transistor de compuerta flotante sufre de desven-
tajas importantes como menor ganancia (lo que afecta la precisién),
menor velocidad y es mas sensible al ruido, lo que limita seriamente
el rango dindmico. Ademés, al utilizar capacitores por cada entrada
se incrementa draméticamente el consumo de &rea de silicio y mds si
se considera la restriccién que, para despreciar los efectos parésitos,
requiere C1,Cy >> Cgp, Cgs. Sin embargo, esta tltima restriccién se
elimina cuando se utilizan estos dispositivos en amplificadores que
operan en lazo cerrado.

A pesar de esto, un transistor de compuerta flotante tiene una serie
de ventajas. Primero, el utilizar mdltiples entradas implica mayor flexi-
bilidad en el disefio. Si se utiliza una entrada fija en CD tal que V1 =0,
el transistor de compuerta flotante se puede utilizar en aplicaciones de
bajo voltaje y dispositivos de riel a riel. Ademas, al tener capacitores en
las terminales de entrada, la suma ponderada no gasta potencia extra.

A pesar de todo, usualmente el efecto de carga atrapada inhabilita el
uso de transistores de compuerta flotante y al no ser predecible implica
que el voltaje de umbral tampoco es predecible. Por tal motivo, en el
estado del arte existen alternativas para resolver este inconveniente. La
primera técnica involucra el disefio del transistor en el silicio[9]. Esta
consiste en colocar contactos entre la compuerta y todos los niveles de
metal. Durante el proceso de fabricacién, antes del atacado quimico,
los contactos distribuyen la carga atrapada en el metal debido a que
es menos resistivo que el polisilicio. Una vez que el metal se retira,
también parte de la carga atrapada se elimina y se disminuye el efecto
en el voltaje de umbral mas no se elimina.

Otra estrategia es utilizar una variaciéon de esta técnica llamada
transistores de compuerta casi flotante [21][22]. En esta técnica, se
conecta una resistencia entre la compuerta flotante y el voltaje de
alimentacién mds positivo en caso de un transistor tipo n (o mads
negativo para un transistor tipo p). De esta forma, este resistor permite
una fuga de portadores de carga cuando el transistor esta en corte.

En definitiva, el transistor de compuerta flotante, aunque sencillo,
es un tipo de subcircuito especializado que se debe de considerar de
forma delicada al momento de utilizarse en una aplicacién debido a la
cantidad de restricciones que presenta.

3.2.6 Amplificador de fuente comiin

Considerando un transistor NMOS polarizados con un voltaje de
entrada Vi, yla salida Vo ¢ en la terminal de drenaje como en la figura
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Figura 38: Amplificador de fuente comtn

38 tal que la corriente en el drenaje depende del voltaje de alimentacién
Vpbp.

Tomando en cuenta el efecto por modulacion de longitud de canal,
se puede calcular la ganancia en voltaje del circuito de la siguiente
manera:

Ky W
Vout = Vpp —Rp | 55 (Vs — V)2 (1 +AVour)
oV,
AV = out = *RDIDAAvang
avin

Como el pardmetro A se relaciona con el efecto de modulacién, se
tiene que Alp = 1/rps. Por lo tanto se puede desarrollar la ecuacién
anterior y obtener:

Av =—gm(Rpllrps) (3-24)

Como se puede observar de la ecuacién anterior, el signo negativo
indica que este circuito es un amplificador inversor. Por supuesto este
resultado es equivalente al obtenido de un modelo de pequefia sefial,
donde es facil ver que la resistencia de salida del amplificador de fuente
comun es:

Rout = (RD||rDS) (325)

La ganancia depende de la resistencia Rp, cuyo valor es maximo
cuando Rp =0, al igual que la resistencia de salida. Por este motivo,
este subcircuito se utiliza generalmente como etapa intermedia de
ganancia.

3.3 AMPLIFICADOR OPERACIONAL

El amplificador diferencial es uno de los bloques principales en el
disefio de circuitos integrados. En la figura 39 se muestra la topologia
de un circuito amplificador diferencial de una etapa.

Como se puede observar, este circuito utiliza un par diferencial
constituido por transistores idénticos M. Este par diferencial esta
polarizado con una corriente Iz, que proviene de una copia de una
fuente ideal, a través de un espejo de corriente simple. Debido a que
por cada transistor M del par diferencial circula una corriente AI/2,
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Vbbb

Figura 39: Amplificador diferencial de una etapa

se puede probar que la trasconductancia g, del par diferencial se
aproxima con:

I
9gm1 = z\gs ft) (3.26)

De la ecuacion 3.17 sabemos que para el par diferencial, una diferen-
cia entre los voltajes V; y V, produce una diferencia entre corrientes en
sentido contrario. Sin embargo, como el par diferencial tiene un espejo
de corriente conectado como carga activa, las corrientes a través de los
transistores M son iguales y la diferencia de corrientes producida por
el cambio de voltajes de entrada se refleja en la corriente de salida Iyt
tal que Iout = Al Entonces, este amplificador es un dispositivo que
genera una diferencia de corrientes de salida a partir de una diferencia
de voltajes de entrada.

Como en ejemplos anteriores, es necesario estimar la resistencia de
salida Roy ¢ del amplificador. En un andlisis de pequeria sefial es facil
ver que existen dos resistencias en paralelo que corresponden a los
canales de los transistores M1 y M, por lo tanto la resistencia de salida
es:

Rout =Tps2lrps1 (3-27)

Para obtener el voltaje de salida. De forma sencilla mediante la ley
de Ohm se obtiene:

Vout = lout (rps2llrps1)
Vout = Al (rps2lrps1)

A partir del voltaje de salida es de interés saber como cambia este
con respecto a los voltajes de entrada. Esta relacién de cambio es la
ganancia de voltaje, la cual se puede definir utilizando la ecuacién 3.17
como sigue:

Vout = gm1AV (rps2llrpst)



3.3 AMPLIFICADOR OPERACIONAL

Circuito de
compensacion

Etapa de Etapa de
V1 ! trascon- a}ita Vout | Etapa de v
V, —{ ductancia ganancia salida ou
diferencial

Circuito de
polarizacién

Figura 40: Diagrama de bloques de un OPAMP general de dos etapas

Vout
AV

Av = = gm1 (rps2llrps1) (3-28)

A partir de este andlisis es claro como la caracterizacién de los sub-
circuitos, que componen el amplificador, puede sintetizar los cédlculos
para describir un circuito mas complejo. De manera general, esta es la
forma en que un disefiador de circuitos analégicos trabaja.

El amplificador es de muchas formas el bloque maés versétil e im-
portante en los circuitos analégicos CMOS. Su desempefio usualmente
limita la frecuencia mds alta de una aplicacién y el rango dindmico
del circuito en general. El circuito aqui presentado se conoce como
Amplificador Operacional de Trasconductancia (OTA) y es un ampli-
ficador con una resistencia de salida tipicamente alta y por si mismo
solo puede manejar cargas que consisten en capacitancias pequefias y
resistencias grandes con un nivel aceptable de distorsién de sefial.

Un Amplificador Operacional (OPAMP) se define como un OTA en adi-
cién a una etapa de salida de tal forma que este puede manejar cargas
que consistan de capacitancias grandes y/o resistencias pequefias. Es
deseable que esta etapa de salida tenga un gran rango de voltaje de
salida, preferentemente de riel a riel y una alta relacién entre la méxima
corriente de salida y la corriente de la etapa de salida en estado inactivo.
En la literatura suele hablarse indistintamente del OTA y OPAMP como
amplificadores operacionales remarcando la diferencia de acuerdo a si
la salida es altamente resistiva o no.

De esta forma, en la figura 40 se muestra un diagrama de bloques
que representa los aspectos importantes de un OPAMP de dos etapas.
La primera etapa, la ganancia diferencial, forma la entrada del oramP
y en ocasiones se utiliza para convertir la entrada diferencial en una
salida tnica. Usualmente la primera etapa proporciona una cantidad
de la ganancia total lo que mejora el desempefio en ruido y voltaje de
desvio. La segunda etapa tipicamente es un inversor amplificador que
también puede convertir la sefial diferencial en una sefial simple si es
que la primera etapa no lo llevo acabo. La segunda etapa provee de
ganancia extra para lograr ganancias altas en el disefio y si la primera
etapa consigue una ganancia dentro de la especificacién necesaria, esta
etapa puede omitirse. La etapa de salida es el circuito que sirve para
manejar cargas resistivas bajas. En el caso de etapas de amplificacién
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Vbp
vout

Figura 41: Amplificador operacional de dos etapas con compesacién de Miller

interiores, donde las cargas capacitivas sean pequefias (por ejemplo
2pF), esta etapa se puede omitir y obtener un OTA.

Estas tres etapas conforman la trayectoria de sefial y cada una requie-
re de un circuito de polarizacion que establezca un punto de operacién
apropiado.

Por ultimo, como se estudi6 en la seccién 2.1, los amplificadores de
dos etapas requieren de un circuito de compensacién en frecuencia
para asegurar su estabilidad en configuraciones de lazo cerrado . Esta
etapa puede incluir cualquier técnica de las enunciadas en la seccién
2.1.

En la figura 41 se muestra el circuito de un OPAMP de dos etapas.
Como se puede observar, la primer etapa se compone del OTA de la
figura 39. La segunda etapa es un amplificador de fuente comun que
se compone del transistor M4 y cuya polarizacién viene dada por el
transistor My,,. La etapa de compensacién utilizada es un circuito
de compensacién de frecuencia de Miller con resistor nulificador que
consiste en el capacitor Cc y un resistor activo en serie formado con el
transistor M.

En este punto del andlisis, se puede escalar a un nivel de jerarquia
mayor a partir de los pardmetros calculados y presentar el macromodelo
del OPAMP que se muestra en la figura 42. Como es comtin en el disefio
analdgico, el macromodelo de un OPAMP se utiliza para realizar calculos
a mano de circuitos atin mas complejos que incluyan al OPAMP como
componente.

3.4 EFECTOS NO IDEALES DE UN AMPLIFICADOR

Idealmente un OPAMP es un dispositivo con ganancia de voltaje di-
ferencial infinita, resistencia de entrada infinita y resistencia de salida
igual a cero, no presenta una dependencia de la frecuencia y la tem-
peratura y no sufre de efectos de distorsién y ruido. No hace falta
aclarar que los OPAMP reales solo se aproximan a ese comportamiento.
De manera especifica, las principales diferencias entre un OPAMP ideal
y uno real son las siguientes:
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O\i o Vout
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Figura 42: Simbolo y macromodelo de un OPAMP

1. Ganancia finita dependiente de la frecuencia. En los OPAMP reales la
ganancia es finita y, debido a capacitancias pardsitas, mobilidad
finita de portadores de carga y otros, depende de la frecuencia de
operacién. Aunque no se traté de manera explicita, en los anélisis
de respuesta en frecuencia de un OPAMP de la seccién 2.1 se puede
observar como decrece la ganancia Ay para frecuencias altas. Es
usual el describir este comportamiento en terminos del ancho de
banda de ganancia unitaria fo, que es la frecuencia para la que se
cumple |Ay (o)l = 1.

2. Rango lineal finito. La relaciéon Vout = Avy(V7 +V2) entre los
voltajes de entrada y salida s6lamente es vélido para un rango
limitado de Vot En los OPAMP reales, el voltaje de salida cumple
VSS < Vout < Vpp.

3. Voltaje de desvio. En la seccién 2.2 se introdujo el andlisis del voltaje
de desvio en un OPAMP. Es el voltaje necesario para que el voltaje
de salida sea igual a cero. Para los CMOS OPAMP es tipicamente +2
a 10mV.

4. Razén de rechazo de modo comiin. La Razén de Rechazo de Modo
Comin (CMRR) se define usualmente en decibeles y se expresa
como:

AD

C

(3-29)
donde Ap es la ganancia diferencial (que es igual a la ganancia
Ay discutida anteriormente) y A¢ es la ganancia de modo comuin.
Esta dltima se define como la relacién del voltaje de salida, con el
voltaje de modo comdn a la entrada Vin, c, es decir

Vi+V,

Vin,c = 2

(3:30)
Un oramr diferencial ideal elimina cualquier componente de
modo comtn y solo toma en cuenta el voltaje de entrada de modo
diferencial Vin 4 = V1 — V. La CMRR es una forma de medir como
un amplificador rechaza estds componentes de modo comun y
usualmente se encuentra en el rango de 60 a 8odB.

5. Velocidad de respuesta. Para un voltaje de escaléon de entrada gran-
de, algunos transistores de un OPAMP pueden salir de la regién
de saturacion. De esta forma, el voltaje de salida seguird el voltaje
de entrada en una razén més lenta. La méxima razén de cambio
dVout/dt se llama velocidad de respuesta y no esta directamente
relacionada con la frecuencia.
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10.

Figura 43: Discrepancia en un transistor MOS

. Impedancia de salida diferente a cero. En las secciones anteriores se

ha realizado un analisis para la impedancia de salida, donde se
ha concluido que es usualmente resistiva, finita y mayor que cero.
Esta resistencia afecta la rapidez con la que el OPAMP carga a
un capacitor conectado a su salida, y por consecuencia, acota la
frecuencia de sefal mas alta posible.

. Ruido. Como los transistores CMOS pueden generar por si mismos

fuentes importantes de ruido se realiza un andlisis mds detallado
de esta no idealidad en la seccién 3.5.

. Rango dindmico. Debido al limitado rango lineal del OPAMP, existe

una amplitud maxima de la sefial de entrada Vi max que el
dispositivo puede manejar sin generar un cantidad excesiva de
distorsion. Debido a sefales con efectos secundarios no deseados?
también existe una amplitud minima Vin min para que la salida
sea distinguible del ruido y distorsién. Una estimacién optimista
del voltaje maximo es Vinmax ~ VbD/Av, mientras que el
voltaje minimo es del mismo orden de magnitud que el voltaje de
ruido equivalente a la entrada V;,, por lo tanto Vin min = V2.
Entonces el rango dindmico Vg, en decibeles se define como

V.
Var = 20log;, <‘“"““*) (3:31)

Vin,min

. Razén de rechazo de fuente de alimentacion. Pueden exister variacio-

nes Vsn, en los voltajes de alimentacién debido a componentes de
ruido. En tal caso, aparecerd un voltaje correspondiente de magni-
tud Ap Vs alasalida del OPAMP, donde A, seria la ganancia rela-
cionada. La Raz6n de Rechazo de Fuente de Alimentacién (PSRR)
se expresa comunmente en decibeles y se define como

PSRR = 201og; <//:D>
P

Discrepancia. La discrepancia se refiere a las variaciones aleato-
rias observadas en algtin pardmetro P de dos o maés transistores
disefiados iguales[25, 43, 38]. Estas variaciones son resultado de
varios fenémenos aleatorios que ocurren durante cada etapa del
proceso de fabricacién. Como se observa en la figura La discre-
pancia se puede representar, principalmente, como una variacién
nominal en las dimensiones de un transistor. En casos como el par
diferencial o el espejo de corriente, donde el disefio exige que dos
transistores tienen que ser iguales, la discrepancia contribuye a
una desviacién del comportamiento esperado de forma aleatoria
entre chip y chip. Aunque la discrepancia de un parametro P sea
aleatoria, se puede acotar la variacién a través de la siguiente
relacion[30]:

A2

2 __P
o*(AP) = yor (3:32)

2 Por ejemplo ruido de sefiales de reloj y distorsion de bajo nivel.
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donde Ap es una constante de proporcionalidad de 4rea para el
pardmetro P, donde el interés se centra en el caso del voltaje de
umbral (ver apéndice A.2). La discrepancia es la principal causa
del voltaje de desvio, el cual, como se presenté en la seccién
1.3.2, limita seriamente el ndmero de chips producidos que se
encuentran dentro de los pardmetros esperados, es decir, limita
el rendimiento de la produccién de circuitos. Existen técnicas
para mejorar el emparejamiento por disefio de transistores, por
ejemplo aumentando el tamario de los transistores, sin embargo
se penaliza el consumo de potencia y la velocidad del circui-
to. Actualmente estd comprobado que el compromiso exactitud-
velocidad-potencia no se puede optimizar a través de disefio
porque depende tdnicamente de los pardmetros de discrepancia
dictados por la tecnologia CMOS.

3.5 RUIDO

En circuitos integrados, existen variaciones no deseadas en la sefial
a procesar, debido a otras sefiales presentes que causan interferencia
a las cuales se les conoce como ruido. Las fuentes de ruido en un
circuito integrado se pueden clasificar en dos tipos: el ruido electrénico
proveniente del dispositivo y el ruido ambiental proveniente del entorno
en el que se encuentra el dispositivo. Debido a que para considerar
el ruido ambiental se requiere del conocimiento de una aplicacién
especifica, se considera tinicamente el ruido del dispositivo.

Existen 2 tipos de ruido en un dispositivo MOS y su caracterizacién
es importante para conocer las limitaciones del procesamiento de la
sefial y, de ser posible, tomar medidas para incrementar el desempefio
del circuito.

3.5.1 Ruido térmico

El ruido térmico tiene su origen en los portadores de carga libres.
Estos portadores de carga se propagan de manera aleatorio debido a su
temperatura y ocasionan un voltaje fluctuante VﬁT aun en la ausencia
de corriente. Una manera de cuantificar estas variaciones es a través
del cuadrado medio V2. Se puede probar que V2 en un resistor real
R esta dado por:

VTZLT:4-k~T~R~Af (3-33)

donde k es la constante de Boltzmann y Af es el ancho de banda en
el que se calcula. De esta ecuacién se puede observar que, como es de
esperar, las contribuciones de ruido aumentan si la temperatura y el
ancho de banda incrementa. Esto tltimo es claro para la temperatura,
sin embargo si la ecuacién 3.33 fuera cierta, para cualquier ancho de
banda implicaria que la energia del ruido serfa infinita. En realidad,
para frecuencias de aproximadamente 10'3Hz otros fenémenos fisicos
se involucran y el ruido disminuye de forma que la contribucién total
es finita.

Ademas se puede deducir que el valor promedio del ruido (com-
ponente en DC) es cero y que su densidad espectral V2 /Af es inde-
pendiente de la frecuencia, por lo que el ruido térmico es un ruido
blanco.
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Figura 44: Modelo equivalente de ruido térmico en un transistor MOS

Las contribuciones de ruido térmico se pueden representar como
corrientes, dado que 12 = V2, /R2 . tenemos que el cuadrado medio
de corriente es:

—— 4% T
Gr=—xOf (3.34)

Como el canal de un transistor MOS contiene portadores de carga
libres, sufre de ruido térmico. De esta forma se puede utilizar la ecua-
cién 3.33 donde R corresponde a la resistencia del canal. Si el transistor
estd en saturacion, entonces la resistencia del canal se puede aproximar
a R= (3/2) - gm obteniendo:

oo _ 8k T

nT — 3 gm - Af (3-35)

En la figura 44 se muestran los modelos de ruido equivalente para
un transistor MOS. Por lo regular, en los circuitos es mds conveniente
modelar el ruido como una fuente de corriente.

3.5.2  Ruido 1/f

En un transistor MOS existen estados extras de energia de un electrén.
Estos estados se encuentran en la frontera entre el silicio y el 6xido y
son ocasionados por contaminacién o defectos de la estructura cristalina
en la capa de agotamiento. Los electrones que pasan a través del canal
pueden quedar atrapados y ser liberados en esta frontera de manera
aleatoria introduciendo variaciones de ruido. Como este proceso es
relativamente lento, la mayor parte de la energia de ruido es a bajas
frecuencias.

El ruido 1/f también se puede modelar como una fuente de corriente
en paralelo con la resistencia del canal y el valor cuadrado medio de
las variaciones de voltaje esta dado por:

K Af

V2 _ et
Var = Cox -W-L f

(3:36)
donde K es una constante que depende de la temperatura y el proceso
de fabricacién. De esta ecuacién se puede deducir una vez mas que el

valor promedio es cero y la densidad espectral de potencia V2 /Af es
inversamente proporcional a la frecuencia. Debido a esto, este ruido se
conoce como ruido 1/f.

En la figura 45 se muestran las densidades espectrales del ruido 1/f
con respecto al térmico. Algo a notar es la frecuencia de corte f. que
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Figura 45: Densidad espectral de ruido térmico y 1/f

marca la frontera entre el ruido 1/f y el térmico y se puede probar que
su valor es:

Im
T (3.37)
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METODOLOGIA Y DESARROLLO DE LA
INVESTIGACION

El presente capitulo inicia con la definicién de preamplificador de
alto desempefio para posteriormente presentar el disefio y anélisis
matemadtico de tres tipos de preamplificadores de alto desempefio. Esta
exposicion se realiza en orden de acuerdo a la “trayectoria de disefio”
recorrida durante el trabajo. Asi, se enfatizan las caracteristicas de cada
topologia y se clarifica la forma en como se complementan entre si.

4.1 PREAMPLIFICADORES DE ALTO DESEMPENO

De acuerdo a la arquitectura de un microsensor genérico mostrada en
la figura 4, se define en este trabajo a un preamplificador como la etapa
de amplificacién més cercana al elemento sensor. Por este motivo, un
preamplificador puede no proporcionar la méxima amplitud deseada al
momento de procesar la sefial y se suele utilizar como etapa intermedia
en el procesamiento de sefales. De esta forma sus caracteristicas de
respuesta al ruido, el voltaje de desvio, la distorsién de sefial, su ancho
de banda y su precisién son mas importantes.

Cuando se introducen las especificaciones de disefio para acondicio-
nar un sensor MEMS, las sefiales de salida a tratar tienen amplitudes
alrededor de los 1V o menos y su espectro de frecuencias puede ser
amplio. Consecuentemente, al realizar la amplificacion de este tipo de
sefiales se tiene que asegurar que las caracteristicas del preamplificador
cumplan de manera adecuada esta tarea’. Si el preamplificador cumple
este ultimo requisito, se dice entonces que es de alto desempefio.

En las siguientes secciones se presenta el disefio de nuevas topolo-
gias de preamplificadores de alto desempefio utilizando técnicas tanto
nuevas como consolidadas, presentes en el estado del arte.

4.2 COMPENSACION DE VOLTAJE DE DESVIO MEDIANTE FPB

En la figura 46 se muestra un diagrama de bloques de un amplificador
operacional de trasconductancia de dos etapas. Se observan los voltajes
de desvio referidos a la entrada Vy¢1 y Vo2 de la primera y segunda
etapa respectivamente los cuales son la principal fuente de error (por
encima de las contribuciones de ruido). Tomando en cuenta que para un
voltaje de entrada Vi, = 0 la salida del sistema es el voltaje de desvio
referido a la salida que es igual a Vo ¢£|sq1 = Av Voff|ent- Para eliminar
este efecto no deseado, esta estrategfa plantea medir esta contribucién
a la salida del sistema y realizar una retroalimentacién negativa. Para
lograr esto, se elimina la componente de sefial de la salida mediante un
FPB y se utiliza la sefial restante (que es un componente en CD) para
cambiar el balance de corriente del par diferencial de entrada hasta
que el componente en CD de salida sea cero. Utilizando esta topologia,

Se puede cuantificar que tan adecuado es el procesamiento analégico calculando la
relacion necesaria entre precisién y resolucion.
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Filtro Pasa Bajas

Vorr2
H; l H»

Vi — V.,
in /Z\ Avi f}:\ Avs @ out

Figura 46: Diagrama de bloques de compensacién por retroalimentacion en
baja frecuencia

mediante un andlisis sencillo se obtiene que el voltaje de desvio referido
a la entrada es:

Vorfi Vorr2 _ Vorfi
AviAvz A3 Av: Ay

Vofflent = (4-1)
De la expresion 4.1 se puede estimar que para una ganancia Ay en
el rango de 8o dB y V,¢¢1 de aproximadamente 10 mV, se espera un
voltaje de desvio referido a la entrada de 10 uV[7]. Este valor es similar
al reportado en otras técnicas en el estado del arte [3]. Sin embargo, esta
estrategfa evita el uso de ganancias altas en el lazo de compensacién
de retroalimentacién (en este caso la ganancia es 1), usar modulacién
de sefiales, efectos de inyecciéon de carga, rizo de recortado y efectos de
plegado de ruido, todos asociados con autoceros o recortadores.

Disefio de FPB usando elementos altamente resistivos

Al utilizar un filtro pasa bajas para realizar un circuito de compen-
sacién de desvio se debe considerar que el orden de este no debe ser
mayor a 2, de lo contrario se introducirfan componentes de fase que
resultarian en un amplificador inestable a bajas frecuencias. En amplifi-
cadores de dos etapas con polos localizados en w1y y wy, si se desea
una ganancia entre estos polos de Ay = 20n dB, donde n es un entero
positivo, un anadlisis sencillo en frecuencia estipula que el cero z; del
filtro (que es igual a la frecuencia de corte) debe localizarse al menos a
una frecuencia de n/k décadas por debajo de w7, donde k es el orden
del filtro[7].

Para un filtro RC de orden 1 disefiado con un capacitor de 1 puF se
requiere una resistencia del orden de 1 GQ la cual no se puede obtener
mediante elementos pasivos en un circuito integrado. Sin embargo, se
ha comprobado que es posible obtener resistencias con valores dentro
del rango de esa magnitud empleando transistores que operan en regién
de inversion débil[7]. Estos consisten en variar el voltaje de compuerta®
hasta que el transistor se encuentre cerca de la regién de corte. Es
entonces cuando la resistencia del canal se aproxima a la resistencia
de la regién de difusién Rieqx lo que produce un divisor resistivo
parésito. Como los valores de resistencia alcanzados son elevados, a
estos transistores se les conoce usualmente como Resistor Casi Infinito
(RCI).

2 En este caso, el voltaje de compuerta es el voltaje de polarizacién del transistor el cual
permite controlar el valor de resistencia
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Filtro Pasa Bajas
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Figura 47: Diagrama de bloques de disefio de OTA compensado en frecuencia
y desvio

4.3 DISENO DE OTA COMPENSADO EN FRECUENCIA Y EN DESVio

En este disefio se propone un esquema de compensacién de voltaje
de desvio para un OTA totalmente diferencial configurado con retroali-
mentacién capacitiva (figura 47). La compensacién de voltaje de desvio
se realiza mediante un lazo de retroalimentacién de baja frecuencia, el
cual utiliza un FPB como se detalla en la seccion 4.2. Para mejorar el
Producto Ganancia Ancho de Banda (GBW) se utiliza un esquema de
compensacion de frecuencia por prealimentacién.

4.3.1  Compensacion de frecuencia

Se utiliza la compensacién de frecuencia por prealimentacién detalla-
da en la seccién 2.1.4. La trayectoria directa de prealimentacién (figura
48) se realiza por medio de una etapa extra de ganancia Hz disefiada
con un par diferencial que comparte la carga activa con la etapa de
ganancia H;. Por lo tanto la funcién de transferencia es:

Avi-Ava+Avs <1 + wsp1)

H{(s) =
S S
(1 * ww) (1 * Wp2
Hy — Avi_ _ _ gmi/9o
T+ar 1+(sCo1)/gor
A
H, V2  _ 9m2/902

Tt g, 1+(sC)/902

donde Coy7 y go1 son la capacitancia y conductancia de salida de la
primera etapa Hj. Andlogamente, Cy y go2 son la capacitancia (en este
caso igual a la capacitancia de carga) y la conductancia de salida de
la segunda etapa H;. A partir de la expresién 2.4 y a la posiciéon del
polo wp2 = Cr/go2, se puede obtener la condicién necesaria para la
cancelacién de polo-cero:

CO] _ Imi1 CL 9m2

(4-2)
goz gms3 4
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Vbp

Xb .—{
Vo] v,

Vo n VOP

Figura 48: Circuito de compensacién de frecuencia por prealimentacién

El cero no se calcula para cancelar el polo w2 dado que para cumplir
la expresion relacionada se requiere que Avy3 > Ay1Ay, donde, Av3
es la ganancia de la etapa de compensacién. Eso significa que se pierde
la ventaja de acumular ganancia en dos etapas, que en principio es el
porque de hacer una compensacién de frecuencia.

Por lo tanto, para obtener valores précticos entre las capacitancias se
requiere que gm19m2/9029m3 se lo més pequerio posible.

4.3.2 Etapas de ganancia

El OTA del presente disefio consiste en un circuito amplificador com-
pletamente diferencial®> de dos etapas de ganancia H; y H;, como se
muestra en la figura 49 el cual esta disefiado con transistores P para
mejorar la respuesta al ruido 1/f. Las terminales V), y Vi corresponden
a las entradas de voltaje diferencial, mientras que Vop ¥ Von son las
salidas. El disefio del circuito comienza con el calculo de la trascon-
ductancia de los transistores del par diferencial de entrada m,; de la
primer etapa Hj. Este se realiz6 de acuerdo a una especificaciéon de
disefio de ruido térmico[13].

Igmi,2 = 35, 4.3

donde k es la constante de Boltzmann, T es la temperatura y S, es la
especificacién de ruido. En este caso se utilizé S,, = 2,8nV/ VHz, que
es similar al disefio reportado en [46] para acondicionar un microsensor
de campo magnético con una resolucién de uT. Como se propuso una
corriente de polarizacién Ig para el OTA y una corriente de polarizacién
g1 para la etapa Hy, se puede calcular el tamafio del transistor m,,;
utilizando la expresién 3.2 como sigue:
_ 9
Relm-m = 4KpIB]

donde Rel es la relacién de tamafio W/L de un transistor.

Posteriormente se calculan las dimensiones para el transistor de
polarizacién mp1 de la primera etapa. Como este transistor forma
parte de un espejo de corriente con respecto al transistor m;y, la
relacién de tamafios entre ellos viene dada de acuerdo a la expresién
3.12 de la siguiente forma:

Ip
Relmpb] = ERelmpb

Un amplificador totalmente diferencial posee una entrada diferencial y una salida dife-
rencial.
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Figura 49: Circuito electrénico de OTA compensado en frecuencia y desvio

Esto significa que se necesita la relacién de tamafio de m. El criterio
utilizado para proponer Mpb fue considerar la CMRR, la cual requiere
que la relacién de tamafio del transistor no sea pequefia, para que
los voltajes de umbral no sean grandes y no exista peligro de que el
transistor pase a regién de triodo y se afecte gravemente la CMRR.

Como se requiere alta ganancia en el circuito, la primer etapa tiene
transistores cascodo my,. En la literatura a esta topologia se le conoce
como amplificador telescopico [14]. Un cascodo eleva la trasconductancia
POr TS, casc, que es la resistencia de salida del transistor my, ¢, siempre
y cuando esté polarizado correctamente por un voltaje en compuerta
que mantenga al transistor en saturacién. En este caso se polarizé el
cascodo mpc con un voltaje igual a cero y my con Vy. Se debe tomar
en cuenta que el minimo voltaje de alimentacién del circuito depende
de la malla con mayor caida de tensién necesaria para mantener a todos
los transistores encendidos.

Como una corriente Al/2 (donde Al ax = Ig) pasa a través de los
transistores de la carga activa de la etapa Hy, se propone un voltaje de
saturacion y las dimensiones se pueden calcular a través de la relacion
de corriente en gran sefial como sigue:

21
Reliymy = KnTBZ

sat

La etapa H; se disefié como etapa totalmente diferencial y como el
voltaje en CD en los nodo de salida debe ser un voltaje comtn Vcam
igual a la mitad de la excursién de la sefial, se necesita de un circuito de
retroalimentacién. Esto se debe a que el voltaje de modo comtn V¢
tiene una variacién de dependencia con el modo comun de entrada.
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Por lo tanto, un Circuito de Retroalimentacién de Modo Comun (CMFB)
calcula Ve de la siguiente forma:

Voo1 + Voni
VCMZ% (4-4)

El cMFB utilizado en este disefio es igual al reportado en [14] y los
detalles se omiten por simplicidad.

La trasconductancia de la segunda etapa H; estd de cierta manera
restringida a cumplir la expresién 4.2, sin embargo como se puede
observar se tienen varios grados de libertad en sus parametros. Conse-
guir una cancelacion perfecta y parametros practicos al mismo tiempo
es una tarea de sintonizacién complicada que requiere ajustes con
la retroalimentacién de una simulacién por computadora. Para este
caso se proponen dimensiones del transistor m,, idénticas al tran-
sistor m,7 y dimensiones para el transistor m,¢ de forma tal que
Relynps = 2Relnp1. Ademds se propuso una corriente de polarizacion
de la etapa H; y considerando una especificacién de capacitancia de
carga comuin de Cp = 2pF para asegurar la interconectividad del OTA,
la tnica forma para cumplir la ecuacién 4.2 fue el modificar el valor de
la capacitancia de salida de la primera etapa Cp1 al agregar el capacitor
C3, tal que la nueva capacitancia de salida es C(/)1 = Co1 +C3.

La trasconductancia g2 Vv gm3 se calcularon a partir de la relacién
3.2 de saturacién de la siguiente forma:

/ w
gm = IBZKpT (4-5)

Despusés, se prosigue con calcular las dimensiones de los transistores
de polarizacién de la etapa H; y H3 de la misma forma como se realiz6
para Hj.

4.3.3 Compensacion de desvio

Para compensar el efecto del voltaje de desvio se utiliza la técnica
detallada en la seccidn 4.2 utilizando elementos altamente resistivos. En
la figura 50 se muestra el circuito electrénico de esta implementacion,
que corresponde a un filtro RC que se conecta de la salida V,, al
nodo x1. Como se trata de un amplificador completamente diferencial,
se coloca otro filtro de forma andloga entre la salida Von y el nodo
x2. Aunque en la figura 50 no se muestra, el capacitor faltante en la
terminal x; para completar el filtro es Cy, el cual se reutiliza en la
retroalimentacién capacitiva y de esta forma se disminuye el uso de
drea de silicio. Es facil probar que la funcién de transferencia para este
FPB es:

1

Heore(s) = m

(4.6)

Donde Ry, es la resistencia equivalente de los elementos altamente
resistivos formados con los transistores m, en serie y polarizados en
la regién de subumbral mediante el voltaje V;1,. De la expresion 4.6
se puede obtener un analisis de frecuencia para obtener la frecuencia
de corte del filtro, sin embargo como la resistencia de los elementos
altamente resistivos, aunque grande, es imprecisa al punto de no ser
posible conocer su valor analiticamente*, por lo que la frecuencia de

4 Tipicamente la magnitud de esta resistencia es de MQ
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Figura 50: Circuito de compensacién de desvio

PARAMETRO VALOR

Corriente de polarizacién [pA]
Ig 10
Voltajes de alimentacion [V]

VDD/ Vss, VBP/ VRG 1.65, -1.65, -0.5, 0

Dimensiones de transistor W/L

[um/pm]

Mp1, Mp2, Mp3, Mpb, Mpb1, 144/1.2, 144/1.2, 288/0.6,

Mpb2, Mpb3, My, Mpe, Mne, 36/1.2,36/1.2, 216/1.2, 270/2.4,

Mm1, Mm2 6/6,36/1.2,18/1.2,18/1.2,
378/2.4

Capacitores [pF]

Cy,Cy, G5, CL 0.1, 10, 2.6, 5

Tabla 5: Especificaciones de disefio A de OTA

corte solo se puede obtener mediante simulaciones por computadora.
A pesar de eso, para este propésito tinicamente se requiere un valor
de resistencia alto para poder eliminar las componentes de sefial y
compensar el voltaje de desvio con una ganancia unitaria. Como se
analiz6 en la seccién 4.2, el ancho de banda se limita en un rango
pequefio de frecuencias, que si bien imposibilita a este amplificador
para su uso en CD, la frecuencia de paso es pequena y hace adecuado
a este disefio para trabajar en la mayoria de las aplicaciones. Ademas,
como el desvio es una sefial CD, esta estrategia de compensacién elimina
las variaciones no sistemadticas de desvio en la entrada.

4.3.4 Especificaciones fisicas

En la tabla 5 se muestran los valores de los pardmetros de disefio
que se obtuvieron a partir de la metodologia anterior.

4.3.5 Resultados

Andlisis en CD

Para analizar la funcién de transferencia del OTA en CD, se utiliza
un andlisis SPICE del circuito de simulacién, donde se varia el voltaje
diferencial de entrada AV;, =V}, — Vy, de forma tal que AV, tome
valores dentro del rango de los voltajes de alimentacién. Para este
objetivo se utilizaron los programas de disefio de circuitos de Mentor
Graphics® cuyo motor de simulacién por defecto es Eldo. En la figura
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Figura 51: Andlisis en CD de OTA compensado en frecuencia y desvio

51 se muestra una grafica con los resultados obtenidos. En ésta se
pueden observar dos curvas, Vo que es la salida de voltaje diferencial
del OTA y Vo_nc que es también la salida pero del OTA sin incluir el
circuito de compensacién de voltaje de desvio.

Cémo los OTA se utilizan para el tratamiento de sefiales analégicas, el
andlisis CD no es relevante ya que tinicamente muestra las componentes
que no varian con el tiempo. Sin embargo, este andlisis se utiliza para
encontrar el valor del voltaje diferencial de entrada donde la salida
hace la transiciéon de Vss a Vpp y encontrar el voltaje de desvio
sistematico. Este voltaje de desvio es importante para topologias de
amplificador de una salida, ya que para simulaciones posteriores en
otros dominios, se necesita realizar una compensacién del desvio para
analizar el dispositivo dentro de la regién de operacién deseada y no
en un estado saturado. Una observacion final involucra al voltaje de
salida para el OTA compensado, el cual alrededor de 0V presenta un
rango muerto o sin ganancia. Esto se debe a que la compensacién de
desvio sin ganancia elimina componentes pequefias en CD.

Aniilisis en CA

Como la precisién de un amplificador depende de su ganancia y
como para amplificadores reales ésta es finita y diferente con respecto a
la frecuencia, es de interés cuantificarla. Esto se logra por medio de un
anélisis en Corriente Alterna (CA) o de frecuencia. Este analisis se lleva
acabo en pequefia sefial y consiste en calcular las variaciones del voltaje
de salida con respecto a las variaciones en la entrada para definir la
ganancia del circuito con respecto a un rango de frecuencias dado. En
la figura 52 se muestra el resultado de este anélisis nuevamente para el
OTA compensado y sin compensar en desvio.

Se puede observar que se consigue una ganancia en lazo abierto de
93.32 dB, un GBW de 33.65 MHz, una frecuencia de corte> de 500 Hz

5 Esta frecuencia se define en el punto que la ganancia difiere en -3 dB sobre su valor

promedio méximo.
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Figura 52: Andlisis en CA de OTA compensado en frecuencia y desvio

y un margen de fase de 90.1° el cual se debe a la compensacién de
frecuencia. De esta forma, el OTA se comporta en frecuencia como un
sistema de primer orden, con una pendiente de -20 dB/dec.

Se puede observar como a diferencia del OTA no compensado en
desvio, el FPB produce una respuesta similar a un FPB con una frecuencia
de corte baja de 97.9 Hz y una frecuencia de ganancia unitaria minima
de 11.1 mHz.

Estas especificaciones de frecuencia mejoran al retroalimentar el OTA.
Como se disefié una retroalimentacién capacitiva con ganancia 100, la
frecuencia de corte baja mejora hasta 1.14 Hz y la frecuencia de corte
alta a 261.7 KHz.

Andilisis transitorio

Se utiliza este tipo de andlisis para caracterizar la respuesta del OTA
con respecto al tiempo. En la figura se muestra la respuesta del sistema
con respecto a una funcién de pulsos cuadrados a la entrada. A través
de este andlisis se calcula la velocidad de respuesta, que en flanco
ascendente es de 6.6 V/us y en flanco descendente es de 7.3 V/us. La
velocidad de respuesta de un OTA generalmente se encuentra entre 1y
20 V/us. Cabe sefialar que debido al margen de fase obtenido no existe
un sobretiro en la respuesta al escalén.

PSRR

Igualmente, a través de un analisis de frecuencia se obtiene la PSRR
referida a la fuente de alimentacién, que es positiva o negativa para
este caso de alimentacién dual. Debido a la falta de simetria referida a
las fuentes ocasionada por las condiciones de polarizacién, la relacién
positiva suele ser diferente de la negativa. En la figura 54a se muestra la
PSRR referida a la fuente positiva que es de 67.85 dB de forma constante
hasta los 200 kHz y en la figura 54b se muestra la PSRR referida a la
fuente negativa que es igual a 37.31 dB constante hasta 200 kHz. El
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Figura 53: Andlisis transitorio de OTA compensado en frecuencia y desvio

valor usual se encuentra alrededor de los 60 dB, lo que significa que el
disefio es sensible a variaciones introducidas por medio de la fuente de
alimentacion negativa.

CMRR

Para obtener la CMRR se realiza un andlisis en pequefia sefial de la
relacién entre la ganancia de modo comun y la ganancia del OTA. Se
utilizé un circuito reportado en [37] para la obtencién directa de una
relacién 1/CMRR, la cual se muestra en la figura 55. Como se puede
observar, se obtuvo una CMRR constante de 188.3 dB hasta 250 kHz,
que es un alto desempefio al modo comiin con respecto a disefios
convencionales que presentan entre 60 y 7o dB.

Resistencia de salida

Para simular la resistencia de salida se utiliza una resistencia de carga
de prueba R a la salida del OTA. De esta forma, la caida de tensién del
voltaje causado por Ry en un valor de voltaje constante de entrada se
puede usar para calcular la resistencia de salida R, como:

V.
Ro = Rp (V; — 1) (4-7)
(o]

donde V41 y Vo2 son los voltajes de salida sin y con la resistencia de
carga respectivamente. En la figura 56 se muestra la simulacién para
una Ry = 20KQ) donde se obtiene una resistencia de salida de 14.4 KQ.
Este resultado es medianamente grande pero esperado para un OTA.

Andilisis de ruido

Mediante las herramientas de Eldo, se realiz6 un analisis de ruido del
OTA y se obtuvieron las graficas mostradas en la figura 57. En la figura
57a se muestra el espectro de ruido, donde se indica una componente de
analisis a 1 KHz que result6 en 24.97 nV/+v/Hz y un ruido equivalente
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de 122.03 nV/ v/Hz en un ancho de banda de aproximadamente de 1
kHz (5 Hz a 1KHZz) el cual se seleccion¢ similar al reportado en [46].

Un resultado interesante proviene de la comparacién entre los es-
pectros de ruido del disefio con y sin compensacién de desvio que se
muestra en la figura 57b. Se puede observar como la potencia para la
regién de ruido 1/f del caso compensado es mayor y estd de acuerdo
al espectro de potencia mostrado en la seccién 3.5. Como la ganancia
en bajas frecuencias disminuye debido al FPB utilizado como circuito
compensador, una prediccién intuitiva es que el ruido 1/f también
disminuye, caso contrario al resultado obtenido.

Voltaje de desvio

El célculo de desvio depende de la discrepancia entre transistores
emparejados clave en el disefio que en este caso corresponden al par
diferencial y los espejos de corriente. Esta discrepancia se cuantifica
mediante la ecuacién 3.32 para la variacion del voltaje de disparo de
cada par y se obtiene la contribucién del voltaje de desvio a través
de una simulacién Monte Carlo. La simulacién Monte Carlo consiste
iteraciones en el célculo consecutivo de las condiciones de trabajo
variando uno o mds pardmetros de acuerdo a una distribucién de
probabilidad.

En la figura 58 se muestra una simulacién Monte Carlo del OTA
compensado y sin compensar. Ahi se ejemplifica como la discrepancia
produce voltajes de desvio que de origen saturan al amplificador y
como se vuelve a llevar a un punto de operacién préctico utilizando la
estrategia de compensacién de desvio.

Con un andlisis del punto de operacién se puede obtener el voltaje
de desvio por cada muestra. En la figura 59 se muestra el histograma
del voltaje de desvio referido a la salida en lazo abierto. De ahi se
observé un rango de voltajes de desvio de £16mV que corresponde
a un desvio referido a la entrada en un rango de +0.35uV, con una
desviacion estdndar de o.12puV. Es comtn acotar el voltaje de desvio
Voff,in como cuatro desviaciones estdndar, que es igual a 0.48uV.

Andlisis de temperatura

En la figura 60 se muestra un andlisis de tiempo transitorio donde
se realizaron variaciones de temperatura en un rango de o a 70°C, el
cual es el rango promedio de temperatura de trabajo para circuitos
CMOS ya encapsulados y se indican las amplitudes para los casos de
0°, 20° y 70°. En un inicio se concluyé que las variaciones de voltaje de
corrimiento producidas por la temperatura son componentes en CD que
la compensacién de desvio elimina. En consecuencia, intuitivamente
se esperaban variaciones menores para el disefio compensado que el
disefio no compensado, lo cual es el caso contrario al obtenido.

Se requiere un andlisis mas exhaustivo para explicar este efecto que
esta fuera del objetivo del presente trabajo. Sin embargo una posible
causa se puede derivar de los resultados de un andlisis en frecuencia
mostrado en la figura 61, donde se observa una variacién de ganancia
con respecto a la temperatura. Las variaciones afectan en mayor medida
al filtro de compensacién cuyas diferencias en frecuencias de corte son
importantes. Como la ganancia para temperaturas altas aumenta hasta
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Figura 57: Espectro de ruido
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Figura 59: Voltaje de desvio residual de OTA compensado en frecuencia y
desvio
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Figura 60: Compensacion de efectos de variacion de temperatura

frecuencias mayores, existe un error de ganancia finita diferente. Este
error se calcula como:

Avic = _B_ (4-8)

14+ 2
donde Ay 1. es la ganancia en lazo cerrado, {3 es el factor de ganancia
de retroalimentacién y Ay es la ganancia en lazo abierto. Esta diferencia
en la frecuencia de establecimiento de ganancia produce un error en la
salida del amplificador, que como depende de la expresién 4.8 no es
suficiente para saturar el amplificador como se aprecia en la figura 6o.
En la figura 62 se muestran los cambios de voltaje no lineales refe-
ridos a la entrada causados por la temperatura. Es importante aclarar
que como la amplitud de estas variaciones es mucho menor que la
amplitud del voltaje de desvio y como estas no alcanzan (en lazo ce-
rrado) a apartar al amplificador de la region de operacién deseada, la
temperatura no es un factor critico de disefio.

4.4 DISENO DE OPTIMIZACION DE CONSUMO DE CORRIENTE

En el disefio anterior se tuvo que cumplir con la restriccién de com-

pensacion de frecuencia. En esta se observé que la relacion gm19m2/9019m3

tiene que ser pequefia para que sea posible el obtener capacitancias
précticas. Como g1 tiene que ser grande para reducir el ruido y el
desvio y gm1 > go1, Se tiene por consecuencia que g3 >> gm2. Para
lograrlo se requiere que la corriente en la etapa de compensacién de
frecuencia sea grande, lo que presenta una desventaja.

Este disefio propone un cambio en el esquema de compensacién
de frecuencia de forma tal que la trayectoria de prealimentacién se
introduce a través terminales extra de transistores de compuerta flotante
que forman el par diferencial de la segunda etapa.
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Figura 63: OTA compensado en frecuencia por prealimentacién usando transis-
tores de compuerta flotante y compensado en desvio

Se utiliza un OTA totalmente diferencial configurado con retroalimen-
tacién capacitiva (figura 63) que es similar al disefio anterior con la
diferencia de que estd invertido el tipo de los transistores. Usualmen-
te como los disefios se realizan de forma natural con transistores N
(por el tipo de substrato de la tecnologia), a los disefios equivalentes
invertidos a transistores P se les llama foldeados, por el anglicismo
derivado. Se usaron transistores N debido a que la relacién entre tama-
fios y trasconductancia es diferente entre los dos tipos de transistores y
fue més eficaz el utilizar transistores N para cumplir la condicién de
compensacién de frecuencia.

4.4.1  Compensacion de frecuencia

En la figura 63 se muestra como la etapa de compensaciéon Hjz estd
combinada con la etapa de ganancia H; a causa del uso de los tran-
sistores de compuerta flotante, al contrario de como se reporta en la
seccién 2.1 donde son etapas distintas. La funcién de transferencia del
diagrama de bloques de la figura 63 esta dada por:

T+s/(Aviwpr)

H(S):Awsz“+S/wp])(1+s/wp2) (4-9)
_ Avi _ gmi1/901

1s) = 1+s/wp1 T +5Co1/901 (4-10)

Hy(s) = Hs(s) = Av2a  gm2/902 (4.11)

B ]+S/(,Up2 N 1+sCy/g02

Como se puede observar, H(s) tiene una ganancia en CD dado por
Av ~ Ay1Avz, dos polo w1 y wp2 y el cero creado por la trayectoria
de compensacién. El polo w2 se cancela con el cero si wp2 = Ayviwp1,
o de forma equivalente si Cp1 = gm1C1/go2. De esta forma, para ob-
tener valores préacticos en Cp7 y Cp, se requiere que gm1/go2 sea lo
mads pequefio posible. Esta reduccién en la expresién de cancelacion es
gracias a que las etapas H, y H3 son la misma, por lo tanto comparten
la misma trasconductancia y gm2/gm3 = 1. De esta forma es relati-
vamente més sencillo hacer una cancelacién adecuada y no se gasta
corriente extra en una etapa de compensacion separada.

4.4.2  Etapas de ganancia

La figura 64 muestra la implementacion de esta estrategia. Se utiliza la
misma topologia de dos etapas de ganancia completamente diferencial
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Figura 64: Circuito OTA totalmente diferencial compensado en frecuencia por
prealimentacién mediante transistores de compuerta flotante y com-
pensado en desvio

utilizando un amplificador telescépico, sin embargo el circuito estd en
configuracién no foldeada. De la misma forma que en el caso anterior, los
dos circuitos CMFB son similares a los reportados en [14], e igualmente
los detalles del disefio se han omitido por simplicidad.

La metodologia de disefio y las expresiones de célculo de dimensio-
nes utilizadas son las mismas que se presentaron en la seccién 4.3.2 con
el respectivo cambio de pardmetro Ky, ;, y con la excepciéon de que no
se calcula la tercera etapa H3.

Por el contrario, H3 es la representacion de la trayectoria de compen-
sacion a través de un transistor de compuerta flotante de dos entradas.
Este transistor ocupa dos capacitores, C41 y C42 para ponderar las
entradas en la compuerta como se muestra en la figura 65. A partir de
la ecuacién 3.22 y como se desea que g2 = gm3, €N consecuencia se
obtiene que:

g = ﬁg
m2 CT m
9m3 = Co2
m3 CT Igm
Cg1 = CgZ

lo que significa que las capacitancias del transistor de compuerta
flotante son iguales.
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Figura 65: Transistor de compuerta flotante para compensacion de frecuencia
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Figura 66: Circuito de compensacién de desvio

4.4.3 Compensacion de desvio

De la misma forma que el disefio anterior, el efecto del voltaje de
desvio se se compensa utiliza la técnica detallada en la seccién 4.3.3. En
la figura 66 se muestra el circuito electrénico de esta implementacién,
que corresponde a un filtro RC de segundo orden. El usar un filtro
de segundo orden es una mejora en este disefio que incrementa la
velocidad de respuesta de la compensacién y asegura que el circuito
esta listo para operar mds rédpido. La funcién de transferencia para el
FPB de segundo orden es:

1
st s+ 1

C] = Rmr] RerCfC1

Heoff(s) (4.12)

(2 =Rmr1Ce +Rmr2Ci1 + Rir1 Gy

Donde R;,;1 es la resistencia del transistor m, polarizado con el
voltaje Vyp1 ¥ Rmmr2 es la resistencia activa polarizada con el voltaje
V;b2. C¢ es un capacitor intermedio para conseguir el filtro de segundo
orden cuyo valor se propuso de 1 pF por practicidad.

4.4.4  Especificaciones fisicas

En la tabla 6 se muestran los valores de los pardmetros de disefio que
se obtuvieron a partir de la metodologia anterior. Al contrario del caso
anterior, no se realiz6 un disefio fisico del dispositivo pues se decidié
que la prueba del concepto de optimizaciéon no necesitaba ir mas alla
de una simulacién.
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PARAMETRO VALOR

Corriente de polarizacién [puA]
Ig 160

Voltajes de alimentacién [V]

Vb, Vss 1.65, -1.65

Dimensiones de transistor W/L

[uwm/pum]

Mn1, Mn2, Mn3, Mp4g, M1, 120/1.2, 48/0.6, 96/1.2, 12/1.2,
Mp1, My 48/1.2,24/1.2,6/6

Capacitores [pF]
Cy,Ct, Cg, Cr 10, 100000, 10, 2

Tabla 6: Especificaciones de disefio B de OTA

4.4.5 Resultados

Andlisis en CA

El anélisis en CA del disefio optimizado en consumo de corriente se
muestra en la figura 67. Con este disefio se obtuvo una ganancia en
lazo abierto de 98.47 dB con un GBW de 71 MHz y un margen de fase
de 89.67°. La frecuencia de corte alta es de 535.43 Hz, mientras que la
frecuencia de corte baja, debida al circuito de compensaciém, es de 98.9
mHz. Para una configuracién en lazo cerrado de ganancia 40 dB estas
caracteristicas mejoran a una frecuencia de corte alta de 968.82 KHz y
una frecuencia de corte baja de 2.8 mHz.

Debido a la respuesta en frecuencia del filtro de segundo orden
utilizado como circuito de compensaciéon de desvio, se observa un
sobretiro, sin embargo a partir de 100 mHz la respuesta en frecuencia
no presenta variaciones con respecto a un sistema de primer grado.

Aniilisis transitorio

En la figura 68 se muestra el andlisis transitorio del disefio optimizado
en consumo de corriente. Se obtuvo una velocidad de respuesta en
flanco ascendente de 13.96 V/us y en flanco descendente de 9.82 V/s.
Una vez mds, debido al margen de fase casi ideal no se presenta
sobretiro alguno.

PSRR

En la figura 69a se muestra el andlisis en frecuencia correspondiente
a la fuente positiva. Se obtuvo una PSRR de 106.5 dB con una frecuencia
de corte (-3dB) de 662 Hz. Mientras que en la figura 6gb se muestra
el andlisis en frecuencia que corresponde a la fuente negativa. Se ob-
tuvo una PSRR de 124.4 dB con una frecuencia de corte de 1.7 k. Esta
mejora se debe a los tamarfios de los transistores tipo n utilizados en la
polarizacion de cada etapa del circuito.

CMRR

En la figura 70 se muestra el andlisis en frecuencia correspondiente
a la CMRR del disefio optimizado en consumo de corriente. Se puede
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Figura 70: CMRR de OTA compensado en frecuencia y desvio optimizado en
consumo de corriente

observar que se obtuvo una magnitud de 100 dB constante hasta una
frecuencia de 632 Hz. Lo que resulta ser mayor al desempefio habitual
de 60-70 dB.

Resistencia de salida

En la figura 71 se observa un andlisis en CD para obtener la resistencia
de salida del disefio. Se utiliz6 una resistencia de prueba de 20 KQ
y de acuerdo a la ecuacién 4.7 se obtuvo una resistencia de salida de
817.17Q).

Andilisis de ruido

En la figura 72a se muestra un andlisis de ruido en frecuencia median-
te Eldo. Se obtuvo una especificacién de ruido de 20.55 nV/v/Hz para
una frecuencia de 1 KHz y un ruido equivalente de 44.8 nV/v/Hz para
un rango de 1 KHz (1-2 KHz). Se puede observar como la frecuencia
de codo para el ruido 1/f se encuentra dentro del rango de operacién
(250 Hz) para aplicaciones de baja frecuencia. Por lo tanto este disefio
es mas sensible al ruido 1/f. Esto tdltimo se enfatiza en la figura 72b
donde se presenta una comparacién de los espectros de potencia de
ruido para el disefio de OTA con y sin compensacion. Es de notar como
la estrategia de compensacién de desvio reduce el desempefio a ruido
de bajas frecuencias.

Voltaje de desvio

En la figura 73 se presenta un anélisis transitorio de la respuesta
del disefio con y sin incluir el circuito de compensacién de desvio.
Las variaciones de los voltajes de disparo se calcularon mediante la
ecuacién 3.32. Aqui se enfatiza como la compensacién de desvio impide
la saturacién del amplificador a partir de la prediccién de variaciones
de proceso. Por lo tanto, en la figura 74 se muestra un histograma que
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Figura 71: Resistencia de salida de OTA compensado en frecuencia y desvio
optimizado en consumo de corriente

corresponde al voltaje de desvio referido a la salida en lazo abierto.
Se observa un rango de voltajes de desvio de -8 mV a 6 mV que
corresponde a un rango de desvio referido a la entrada de -8o nV a
60 nV con una desviaciéon estandar de 24. nV. Esto se traduce en una
voltaje de desvio referido a la entrada de 96.4 nV.

Andlisis de temperatura

En la figura 75 se muestra un anélisis transitorio de los efectos de
temperatura en el OTA optimizado en consumo de corriente con y sin
circuito de compensacién de desvio. Las condiciones de temperatura
varfan con respecto a un rango estdndar de operacién de o a 70°C.
En este caso se observa que las contribuciones de la temperatura se
traducen tnicamente a componentes de desvio, por lo que se observa
una variacién solo en la instancia no compensada.

En la figura 76 se muestra un andlisis en frecuencia dependiente de
la temperatura. Se puede observar como las variaciones importantes se
encuentran en la respuesta en frecuencia del circuito de compensacién
de desvio. Es importante aclarar que estas variaciones se deben al
comportamiento de los transistores en la regién de subumbral.

4.5 OTA COMPENSADO EN FRECUENCIA Y DESVIO UTILIZANDO RE-
UTILIZACION DE CORRIENTE

Usualmente el ancho de banda de un amplificador es directamente
proporcional a su consumo de potencia. Al incorporar transistores
de compuerta flotante se permite el uso de una compensacién de
frecuencia por prealimentacién sin aumentar el consumo de potencia
debido a la etapa de trasconductancia extra necesaria. Una alternativa
reportada en [20] propone la reutilizacién de la corriente de polarizacién
para utilizar la carga activa de un amplificador como una etapa extra
de trasconductancia y asegurando que no se consume potencia extra.
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Vss
Figura 77: Concepto de reutilizacién de corriente

En la figura 77 se muestra una etapa de ganancia a la que se afiade
una segunda etapa a través de una reutilizacién de corriente. Como se
observa, la carga dindmica se sustituye por un par diferencial encontra-
do con transistores de tipo inverso. Las corrientes entre los dos pares
diferenciales se utilizan como salida de cambio entre el desbalance de
los voltajes de entrada de ambos. Para un par diferencial se sabe que
Al = gm AV, por lo que el cambio a la salida del bloque es AT —Al’,
donde AI’ es el cambio de corriente ocasionado por el par diferencial
extra. Entonces la relacién con respecto al voltaje resulta:

Alyey = gmAV — g, AV’ (4.13)

Debido a que se trata de un disefio completamente diferencial, es
necesario afiadir un CMFB para el transistor de polarizacion.

En este disefio se propone utilizar esta técnica para incorporar una
compensaciéon de frecuencia por prealimentacién y una compensacién
de desvio utilizando una etapa de trasconductancia para mejorar el
tiempo de cancelacién.

En la figura 78 se muestra el diagrama de bloques de la propuesta.
Al contrario de los disefios anteriores, se muestra la etapa de trascon-
ductancia extra Hy, la cual introduce una componente de desvio.

4.5.1  Compensacion de frecuencia

En la figura 78 se muestra la trayectoria directa de prealimentacién
para la compensacién en frecuencia. Considerando que Ry y Cy son la
resistencia y la capacitancia de salida para la etapa H; y de manera
andloga R, y C; para la etapa H; se obtienen los polos para un OTA de
dos etapas como wy = 1/R1Cy y wy = R,C; y las ganancias de cada
etapa como |Av1| = gm1R1 ¥ |[Av2] = gm2R2. Como se indica en la
figura 78 la etapa de compensacién Hjz reutiliza la carga activa de Hj,
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Hy
Filtro Pasa Bajas —Avs
Vorf2
H; H,
Vin 7 A\ N\ Vout
A A
O WO (O
Vorfi
H3
Avs

Figura 78: Diagrama de bloques de OTA compensado en frecuencia y desvio
utilizando reutilizacién de corriente

por lo tanto su ganancia es |Av 3| = g;m3R2. En consecuencia, la funcién
de transferencia del sistema es:

H(s) = — (AviAva +Avs) [1 + (AwAézvji\vﬁw]] (4.14)
(1 + w%) (1 + w%)

Por lo tanto para cancelar w; con el cero, se necesita que:

1 Avs

w2 (AviAva2 +Avs) wy

Considerando que Ay1Ay2 > Avyz y que C; es realmente la capaci-
tancia de carga C| se obtiene:

CL = Im3902 C,

(4.15)
Imi19m2 +15

Donde la ecuacién 4.15 es la restriccién para la compensacién de
frecuencia. Se puede observar como la restriccion es independiente de
la conductancia (o resistencia) de salida de la primera etapa, por lo que
se puede disefiar como una etapa de alta ganancia. Por el contrario,
como es directamente proporcional a gg2, la segunda etapa debe tener
una ganancia moderada lo que significa no incluir cascodos.

4.5.2 Etapas de ganancia

En la figura 79 se muestra la implementacién de un OTA compensado
en frecuencia y desvio con reutilizacién de corriente. Se utiliz6 la
misma metodologia de disefio para OTA de dos etapas de las secciones
anteriores, sin embargo la topologia resultante es diferente. La primera
etapa consiste en un amplificador con reutilizacién de corriente y
cascodos para conseguir alta ganancia. El par diferencial extra se utiliza
como entrada auxiliar para la compensacién de desvio. La segunda
etapa también incorpora el concepto de reutilizacién, sin embargo
para satisfacer la restriccién de frecuencia se omiten los cascodos para
obtener una ganancia moderada. En el puerto auxiliar de entrada se
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Figura 79: Circuito de OTA compensado en frecuencia y desvio con reutiliza-
cién de corriente

introduce la trayectoria de prealimentacién lo que también elimina
la necesidad de una etapa extra y también disminuye el consumo de
corriente.

Como las etapas son completamente diferenciales se utilizan CMFB’s
para retroalimentar al modo comun. En este caso, el CMFB modifica el
voltaje de compuerta del transistor de polarizaciéon para que la corriente
se ajuste de modo que el punto de referencia a la salida sea cero.

4.5.3 Compensacion de desvio

De acuerdo a la figura 78, la estrategia de compensaciéon de desvio
incorpora una etapa de trasconductancia, la relacién correspondiente
4.1 no es valida. Por lo tanto, a través de un andlisis andlogo al de la
seccién 4.2 se obtiene que al considerar el voltaje de entrada como cero,
el voltaje de desvio referido a la entrada es:

v __Vorf Vort3Avs  Vorrz  Vorma
Offlent T AvaAvVs | Avy A3,As AviAv2AV3E  AviAva
Vorfi Vora
Vofﬂent ~ ° ° (4.16)

Av2Avs  AviAvz

De la ecuacién 4.16 se observa que la etapa de trasconductancia
introduce una componente de desvio importante. Como se analizé para
la compensacién de frecuencia, Ay, no puede ser muy grande por lo
que para reducir el voltaje de desvio residual, Ay y Ay4 tienen que
tener alta ganancia. En este caso, como la compensacién de frecuencia
no restringe la ganancia de Ay, se utilizé el mismo disefio de alta
ganancia para Hy y Hy.
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Figura 8o: Circuito de compensacién de desvio con reutilizacién de corriente

En la figura 8o se muestra el circuito de compensacién de voltaje de
desvio utilizado en el presente disefio. Como es necesario que Hy tenga
una alta ganancia, por practicidad se agregé el mismo disefio para la
etapa H; cuyas entradas auxiliares estan en un voltaje fijo de cero. En
consecuencia, Ay = Avg.

4.5.4 Especificaciones fisicas

En la tabla 7 se muestran los valores de los pardmetros de disefio
que se obtuvieron a partir del andlisis anterior.

4.5.5 Resultados

Aniilisis en CA

El andlisis en CA del disefio de amplificador utilizando reutilizacién
de corriente se muestra en la figura 81. Con este disefio se obtuvo
una ganancia en lazo abierto de 102.25 dB con un GBW de 161.86 MHz
y un margen de fase de 82.1°. La frecuencia de corte alta es de 3.8
kHz, mientras que la frecuencia de corte baja, debida al circuito de
compensacion, es de 17.93 Hz. La frecuencia de ganancia unitaria baja
es de 523 uHz. Para una configuracién en lazo cerrado de ganancia 40
dB estas caracteristicas mejoran a una frecuencia de corte alta de 5.2
MHz y una frecuencia de corte baja de 39.5 mHz.
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PARAMETRO VALOR

Corriente de polarizacién [puA]
Ig 20

Voltajes de alimentacién [V]

Vbp, Vss, VB 1.65, -1.65, 0.5

Dimensiones de transistor W/L

[uwm/pum]

Mni, Mn2, Mn3, Mg, Mas, 160/1.2, 40/1.2, 160/1.2, 80/1.2,
Mp1, Mp2, Mp3, Mpg, Mps, 720/1.2,80/1.2,80/1.2, 40/1.2,
Mnb, Mr 160/1.2, 1440/1.2,80/1.2,6/6

Capacitores [pF]
Cy, Co, C 1, 1000000, 1

Tabla 77: Especificaciones de disefio C de OTA

~- Retroalimentado

Magnitud (dB)

0.0-] [Gain Crossover - 161.86 MEGHZ =
200 Phase Marqin ; 82.103 dearees

140,
1200 N No compensado
Retroalimentado
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H ) 30 370k % Tonok 3% ToneG 3 t0amea > 100mec® 1

T
1000M 390 10 10.0 100.0 1.0
Frecuencia (Hz)

30

T T T
30 300 37 oo

100.00 1.oM

Figura 81: Andlisis de CA de OTA con reutilizacién de corriente

A pesar de utilizar un filtro de segundo orden, no se observa sobretiro
en la respuesta pasa banda en lazo cerrado para la frecuencia de corte
baja.

Aniilisis transitorio

En la figura 82 se muestra el andlisis transitorio del disefio con
reutilizacién de corriente. Se obtuvo una velocidad de respuesta en
flanco ascendente de 20.69 V/us y en flanco descendente de 61.27 V/ps.
Debido a esta velocidad, la respuesta en tiempo presenta sobretiros y
un tiempo de establecimiento.

PSRR

En la figura 83a se muestra el andlisis en frecuencia correspondiente
a la razén de rechazo de variaciones en fuente positiva. Se obtuvo
una PSRR de 98.96 dB con una frecuencia de corte (-3dB) de 4.41 KHz.
Mientras que en la figura 83b se muestra el anélisis en frecuencia que
corresponde a la fuente negativa. Se obtuvo una PSRR de 112.41 dB con
una frecuencia de corte de 77 KHz.
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Figura 82: Analisis transitorio de OTA optimizado en consumo de corriente

CMRR

En la figura 84 se muestra el andlisis en frecuencia correspondiente a
la CMRR del disefio con reutilizacién de corriente. Se puede observar que
se obtuvo una magnitud de 102.58 dB constante hasta una frecuencia
de 3.56 KHz. Lo que resulta ser mayor al desempefio habitual de 60-70
dB.

Resistencia de salida

En la figura 85 se observa un andlisis en CD para obtener la resistencia
de salida del disefio. Se utiliz6 una resistencia de prueba de 20 KQ
y de acuerdo a la ecuacién 4.7 se obtuvo una resistencia de salida de
488.67Q).

Andlisis de ruido

En la figura 86a se muestra un andlisis de ruido en frecuencia me-
diante Eldo. Se obtuvo una especificacién de ruido de 16.49 nV/v/Hz
para una frecuencia de 1 KHz y un ruido equivalente de 82.44 nV/v/Hz
para un rango de 1 KHz (5 Hz - 1 KHz). De manera 6ptima, la frecuen-
cia de codo del ruido 1/f se encuentra por debajo de 1 mHz. De la
misma forma que en disefios anteriores, en la figura 86b se presenta
una comparacion de los espectros de potencia de ruido para el disefio
de OTA con y sin compensacién donde se observa como la estrategia
de compensacion de desvio reduce el desemperfio a ruido de bajas
frecuencias.

Voltaje de desvio

En la figura 87 se presenta un anélisis transitorio de la respuesta
del disefio con y sin incluir el circuito de compensaciéon de desvio.
Las variaciones de los voltajes de disparo se calcularon, como hasta
ahora, mediante la ecuacién 3.32. Se enfatiza como la compensacién de
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Figura 83: PSRR de OTA con reutilizacién de corriente
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96



200.0N5 -
180.0N—| '
= 160.0N| :
N :
z ] H
|~ :
&) 140.0N— 5
d '
< 4 :
> H
= 120.0N— :
e '
S '
§ 100.0N—! Measurement Window ————
K :
S 80.0N-] [Rms Noise - 82.435 NV/SQRT(HZ) | 3————6D
° H
= H
i :
T 60.0N—| 5
(=} H
2 :
&2 40.0N—
: 16.48701N
20.0N—| :
100U  100.0U  1.0M 10.0M  100.0M 1.0 10.0 100.0 1ICLL00000K | 500 ok 1.omec 10,0
Frecuencia (Hz)
(a) Ruido a 1 KHz y en ancho de banda de 5 Hz - 1 KHz
400.0NT— Compensado
1 No compensado
350.0N-|
] 14
T 3000N—|
E 1
-4 1 ¢
g 4 0
<@ 1 0
> .
S 25008
« 1
S H
s ] H
€ |
S 200.0N— '
K] 1 H
© 8 H
) 1 4
T 150.0N—| |
s 4 |
& 1 :
2 ] |
o 1 |
S 100.0N— |
S 1 |
o ] |
16.48701N
{16.48898N | — — — — — _|
10.0U 100.0U 1.0M  10.0M 100.0M 1.0 00 1000 1IGLLO0000K]

0 0.0K 1.OMEG 10.0
Frecuencia (Hz)

(b) Comparacién de espectro de ruido con y sin estrategia de compensaciéon

Figura 86: Espectro de ruido de OTA con reutilizaciéon de corriente
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Figura 87: Simulacién Monte Carlo de OTA con reutilizacién de corriente con y
sin compensacion de desvio

desvio impide la saturacién del amplificador a partir de la prediccion
de variaciones de proceso. Por lo tanto, en la figura 88 se muestra un
histograma que corresponde al voltaje de desvio referido a la salida en
lazo abierto. Se observa un rango de voltajes de desvio de -6 a 7 mV
que corresponde a un rango de desvio referido a la entrada de -46.31
nV a 54.02 nV con una desviacién estdndar de 18.02 nV. Esto se traduce
en una voltaje de desvio referido a la entrada de 72.09 nV.

Andlisis de temperatura

En la figura 89 se muestra un andlisis transitorio de los efectos de
temperatura en el OTA incluyendo reutilizacién de corriente con y sin
circuito de compensacién de desvio. Las condiciones de temperatura
varian con respecto a un rango estandar de operacién de o a 70°C. Se
puede observar como la estrategia de compensacién de desvio introduce
variaciones en la respuesta en tiempo.

En la figura 9o se muestra un andlisis en frecuencia dependiente de
la temperatura. Se puede observar como una vez més las variaciones
importantes se encuentran en la respuesta en frecuencia del circuito de
compensacién de desvio (baja frecuencia).
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CONCLUSIONES

5.1 ESTUDIO COMPARATIVO ENTRE DISENOS DE OTA

En el presente trabajo se realizaron tres diferentes disefios de OTA
compensados en frecuencia y voltaje de desvio mediante estrategias de
circuitos analégicos, para cumplir los requisitos de acondicionamiento
de una sefial proveniente de un microsensor. En la tabla 8 se muestra
una comparacién cuantitativa entre cada disefio presentado. Se deno-
miné como disefio A al OTA compensado en frecuencia por medio
de etapa de trasconductancia extra. El disefio B corresponde al OTA
compensado en frecuencia por medio de transistores de compuerta flo-
tante. Finalmente se denominé como disefio C al OTA compensado en
frecuencia y desvio por medio de etapas de reutilizaciéon de corriente.

Se puede observar como los primeros disefios obtuvieron especifica-
ciones aproximadas excepto en el voltaje residual de desvio, la respuesta
pasa banda y el consumo de potencia. Esto se debe a que el circuito
de compensacién de desvio para el disefio B incorpora un filtro pasa
bajas de segundo orden en contraste con el filtro de primer orden del
disefio A. En consecuencia, se necesita incorporar un capacitor externo
para completar el filtro, lo que supone un gasto extra de area de silicio
que en contraste mejora el tiempo de respuesta de la compensacién en
baja frecuencia. Como el filtro de segundo orden alcanza la ganancia
del amplificador a una frecuencia menor, se puede utilizar un ancho
de banda mayor. Sin embargo, esto ocasiona un sobretiro cerca de las
frecuencias de corte que produce distorsion de sefial. Asi mismo, el
consumo de potencia menor se ve reflejado en la ausencia de la etapa
de compensacién de baja trasconductancia.

Como los disefios A y B son analogos entre si debido a que las varia-
ciones importantes se encuentran en los circuitos de compensacién, se
concluye que el uso de un filtro de primer o segundo orden se basa en
la especificacién de ancho de banda de la aplicacién y la velocidad de
compensacién’. Sin embargo, esta aplicacién no es posible en microsen-
sores implantables, donde el anadir el capacitor externo para el filtro
de segundo orden no es viable. En adicién, el usar una compensacion
de frecuencia por prealimentacion utilizando transistores de compuerta
flotante reduce el consumo de potencia para la integracién de microsen-
sores de bajo voltaje mientras se pueda cumplir con la especificacion
de consumo de érea de silicio, en la que se impone el gasto ocasionado
por los capacitores de la compuerta flotante. Como siempre, existe un
compromiso de disefio.

No obstante, la compensacién de desvio es sensible al ruido 1/f, que
ocasiona altas contribuciones en bajas frecuencias, especialmente en el
disefio B cuya frecuencia de codo de ruido 1/f se encuentra sobre 1 Hz.

Por otro lado, el disefio C incorpora un concepto novedoso en la
topologia de un OTA. Mediante la incorporacién de una estrategia de
reutilizacién se obtiene un esquema con prestaciones superiores a los
anteriores disefios sin incrementar substancialmente el consumo de
potencia. El incremento en el producto ganancia-ancho de banda se

1 Es decir, que el amplificador este sin voltaje de desvio mayor al residual lo antes posible
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debe a que se alivi6 la restriccién de compensacioén de frecuencia y se
habilita el disefio de una primer etapa de alta ganancia, aunque el uso
de esta topologia signific6 la reduccién del rango de salida. Al mejorar
el GBW se obtuvieron velocidades de respuesta mayores que, por el otro
lado ocasionan un sobretiro y oscilaciones en la respuesta en tiempo.
Por este motivo se incorpora un filtro pasa bajas de primer orden. Sin
embargo, para subsanar tiempos de compensacién altos, se utiliza una
etapa de alta ganancia en la compensacién de desvio. De esta forma
también se mejora el desvio residual y, de manera indirecta, la CMRR y
la PSRR. Ademads, un producto GBW alto disminuye considerablemente
el impacto del filtro pasa bajas en la respuesta pasa banda del ampli-
ficador. Finalmente, las dimensiones conseguidas en los transistores
logran una menor contribucién de ruido y, considerando la ganancia
de la compensacién de desvio, se mejora el rango de frecuencias bajas
sensibles al ruido 1/f.

Por lo tanto, se concluye que el alto desempefio del disefio C logra
reunir especificaciones mayores de exactitud y velocidad, sin incremen-
tar considerablemente el consumo de potencia que en tltima instancia
significa optimizar el compromiso exactitud-velocidad-potencia. Todo
esto dentro del rango de aplicaciones para microsensores sin incremen-
tar la complejidad drasticamente lo que hace viable una integracion
digital y microestructural en chip.

5.2 COMPARACION ENTRE DISENOS PROPUESTOS Y ESTADO DEL AR-
TE

En la tabla 9 se muestra una comparacién cuantitativa entre disefios
compensados en desvio en el estado del arte y los disefios propuestos.
Se utilizaron métodos estadisticos a través de modelos de variacién de
pardmetros y simulaciones Monte Carlo para asegurar el desempefio
del disefio en un lote de fabricaciéon de circuitos.

Se puede observar como las especificaciones de ruido y desvio resi-
dual obtenidas se encuentran dentro del rango de los obtenidos por los
recortadores, que en la actualidad son las topologias que han logrado el
mejor desempefio en el rubro de la precisiéon. Sin embargo, al contrario
de topologias con recortadores, los disefios de compensacién de desvio
propuestos logran tales especificaciones con una complejidad reducida
y son adecuados para trabajar en tiempo continuo (al contrario del
autocero).

Ademas, esta técnica no requiere de conocimiento especializado para
su aplicacién por lo que, en el disefio de sistemas integrados MEMS,
esta es una ventaja en la ingenierfa de disefo.

Ademds, el uso de una compensacién por prealimentaciéon no limita
el ancho de banda como en el caso de los recortadores que es de 10 a
30 Hz para una trayectoria simple, o de 1 a 1.5 MHz el caso de estabi-
lizadores de desvio con recortador (dos trayectorias). Esto significa la
obtencién de amplificadores veloces, i.e., que pueden manejar cambios
abruptos de sefial sin distorsionarla y de manera global se optimiza el
compromiso exactitud-velocidad-potencia de forma dindmica, lo que
es imposible por disefio.

En especifico, la topologia novedosa del disefio C, que posee especifi-
caciones competitivas con las técnicas mas exactas, se proyecta como
adecuada para tramite de patente.



ESPECIFICACION DISENO A DISENO B DISENO C

Ganancia 93.32dB 98.466 102.25 dB
dB
GBW 33.647 70.996 161.86 MHz
MHz MHz
Margen de 90.076° 89.67° 82.103°
fase
Velocidad de 6.5965V/us 13.955 20.691 V/us
respuesta en V/us
flanco
ascendente
Velocidad de 7.2928 9.8243V/us  60.27 V/us
respuesta en V/us
flanco
descendente
Resistencia 14.4 KQ 817.17 488.67 QO
de salida Q
Rango de -1.5,1.5V  -2.25, -1.1, 1.1 V
salida 24V
PSRR+, 65.85 dB, 106.5 98.957 dB,
PSRR- 37.314 dB dB, 112.41 dB
124.4
dB
CMRR 188.3 dB 99.996 102.58 dB
dB
Ruido (1 24.97 20.546 16.487
KHz) nV/vHz nV/vVHz nV/VHz
Voltaje de -1,65, -1,65, -1,65, 1.65 V
alimenta- 1.65 V 1.65 V
cién
Consumo de 1.2 mW 0.8mW 0.9 mW
potencia
Voltaje 479 nV 96.35 72.09 nV
residual de nV
desvio a la
entrada
Pasa banda 97.9 - 500 120 17.93 Hz -
Hz mHz - 3.8 KHz
535
Hz
Pasa banda 1.14 Hz- 2.8 39.5 mHz -
(retroalimen- 261.7 mHz - 5.182 MHz
tado KHz 968.82
100) KHz

Tabla 8: Comparacion cuantitativa de disefios realizados para OTA compensado
en frecuencia y desvio
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TOPOLOGIA DESVIO RESIDUAL RUIDO RESIDUAL
Autocero +1 uv - 10 uV 48 nV/V/Hz
Estabilizacién con +1uV 8.5 nV/VHz
recortador
Estabilizacién con 410 - 100 nV 27 nV/vVHz
recortador anidado
Ajuste con compuerta +25 uv no compensado
flotante
Disefio A +479 nV 24.97 nV/v/Hz
Disefio B +96.35 nV 20.546 nV/vHz
Disefio C +72.09 nV 16.487 nV/v/Hz

Tabla 9: Comparacién cuantitativa de voltaje de desvié y ruido residual de
disefios propuestos con disefios del estado del arte.

5.3 IMPACTO DE LA COMPENSACION DE DESVIO EN OTROS PARA-
METROS

Se realizaron simulaciones que incluyen la variacién de las condi-
ciones de temperatura dentro de un rango estandar de o a 70°C. Se
observé una sensibilidad de la sefial de salida en los disefios Ay C a
este pardmetro que en ningtn punto desvia al amplificador a la region
de saturacién. De manera preliminar se concluyé que los efectos deriva-
dos de la temperatura afectan directamente al circuito de compensacién
de desvio, especificamente al comportamiento de los transistores en
inversién débil, el cual no es preciso a través de un modelo SPICE
actual para todos los efectos secundarios. En el disefio B se obtuvo una
correcta compensacién de este efecto, presumiblemente debido a que
ocasiona exclusivamente variaciones en CD debido al efecto pasa bajas
ocasionado por el capacitor Cy del filtro de compensacién de desvio.

Por lo tanto, se aprecié que los efectos de variacién de temperatura
presentes en el amplificador son compensados por el circuito de cance-
lacién de desvio con excepcion de aquellos ocasionados directamente
en el circuito de cancelacién, los cuales en apariencia no son criticos
en la operacién puesto que sus contribuciones estan por debajo de las
variaciones de desvio y ruido. Sin embargo, esto no es definitivo puesto
que se puede dudar de la veracidad de los resultados puesto que la
simulacién de llevé a puntos cercanos a los limites de la fiabilidad de
las herramientas computacionales. En consecuencia, para concluir ade-
cuadamente este estudio, es necesario realizar pruebas experimentales
con circuitos fabricados y comprobar o rechazar esta hipétesis.

5.4 TRABAJO FUTURO

En un futuro inmediato para completar el presente trabajo se requie-
ren las siguientes actividades:

= Disefiar el circuito fisico del Disefio B de forma que se incluya un
puerto extra en los transistores de compuerta flotante que corres-
ponde a un transistor de compuerta semiflotante, de acuerdo al
macromodelo de simulacién utilizado.



5.4 TRABAJO FUTURO

» Fabricar los circuitos expuestos y caracterizar experimentalmente
para validar los resultados expuestos.

» Estudiar los efectos de temperatura en transistores en regién de
inversién débil experimentalmente y comprobar o rechazar las
conclusiones preliminares al respecto.

Asi mismo, para completar la aproximacién final de este trabajo, en un
futuro a mediano plazo se requieren las siguientes actividades:

= Caracterizar un microsensor y e integrar un disefio de OTA pro-
puesto.

» Caracterizar la respuesta de la sefial acondicionada de un micro-
sensor y definir las limitaciones de linealidad y resolucién.
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APENDICE

Esta seccion estd dedicada a enriquecer y complementar los con-
ceptos, teorias y técnicas que forman parte del sustento del presente
trabajo.

A.1 MODELO DE SIMULACION SPICE

El modelo de transistores CMOS para una tecnologia de 0.5 de ON
SEMI utilizado para la caracterizacion de los circuitos en este trabajo
corresponde al siguiente:

* DATE: Jan 25/99

* LOT: n8bn

* WAF: 03

* Temperature_parameters=Default
sxokktemp fixsxx . 1ib NOM

.MODEL NOTCHEDROW C

.MODEL HR R

.MODEL n NMOS ( LEVEL = 53

+VERSION = 3.1 TNOM = 27 TOX = 1.41E-8

+XJ = 1.5E-7 NCH = 1.7E17 VTHO = 0.7086

+K1 = 0.8354582 K2 = -0.088431 K3 = 41.4403818
+K3B = -14 wo = 6.480766E-7 NLX = 1E-10

+DVTOW =0 DVTIW = 5.3E6 DVT2W = -0.032

+DVTO = 3.6139113 DVT1 = 0.3795745 DVT2 = -0.1399976
+U0 = 533.6953445 UA = 7.558023E-10 UB = 1.181167E-18
+UC = 2.582756E-11  VSAT = 1.300981E5 A0 = 0.5292985
+AGS = 0.1463715 BO = 1.283336E-6 Bl = 1.408099E-6
+KETA = -0.0173166 Al =0 A2 =1

+RDSW = 2.268366E3 PRWG = -1E-3 PRWB = 6.320549E-5
+WR =1 WINT = 2.043512E-7 LINT = 3.034496E-8
+XL =0 xw =0 DWG = -1.446149E-8
+DWB 2.077539E-8 VOFF = -0.1137226 NFACTOR = 1.2880596
+CIT =0 CbsC = 1.506004E-4 pscb =0

+CDSCB =0 ETAO = 3.815372E-4 ETAB = -1.029178E-3
+DSUB = 2.173055E-4 PCLM = 0.6171774 PDIBLC1 = 0.185986
+PDIBLC2 = 3.473187E-3 PDIBLCB = -1E-3 DROUT = 0.4037723
+PSCBE1 = 5.998012E9 PSCBE2 = 3.788068E-8 PVAG = 0.012927
+DELTA = 0.01 MOBMOD =1 PRT =0

+UTE = -1.5 KT1 = -0.11 KT1L =0

+KT2 = 0.022 UA1 = 4.31E-9 UB1 = -7.61E-18
+UC1 = -5.6E-11 AT = 3.3E4 WL =0

+WLN =1 WwW =0 WWN =1

+WWL =0 LL =0 LLN =1

+LW =0 LWN =1 LWL =0

+CAPMOD = 2 XPART = 0.4 CGDO = 1.99E-10
+CGS0 = 1.99E-10 CGBO =0 cJ = 4.233802E-4
+PB = 0.9899238 MJ = 0.4495859 Cisw = 3.825632E-10
+PBSW = 0.1082556 MISW = 0.1083618 PVTHO = 0.0212852
+PRDSW = -16.1546703 PK2 = 0.0253069 WKETA = 0.0188633
+LKETA = 0.0204965 )

* .MODEL p PMOS ( LEVEL = 53

+VERSION = 3.1 TNOM = 27 TOX = 1.41E-8

+XJ = 1.5E-7 NCH = 1.7E17 VTHO = -0.9179952
+K1 = 0.5575604 K2 = 0.010265 K3 = 14.0655075
+K3B = -2.3032921 wo = 1.147829E-6 NLX = 1.114768E-10
+DVTOW =0 DVTIW = 5.3E6 DVT2W = -0.032

+DVTO = 2.2896412 DVT1 = 0.5213085 DVT2 = -0.1337987
+U0 = 202.4540953 UA = 2.290194E-9 uB = 9.779742E-19
+UC = -3.69771E-11  VSAT = 1.307891E5 A0 = 0.8356881
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+AGS = 0.1568774 BO = 2.365956E-6 B1 = 5E-6

+KETA = -5.769328E-3 Al =0 A2 =1

+RDSW = 2.746814E3 PRWG = 2.34865E-3 PRWB = 0.0172298
+WR =1 WINT = 2.586255E-7 LINT = 7.205014E-8
+XL =0 Xw =0 DWG = -2.133054E-8
+DWB = 9.857534E-9 VOFF = -0.0837499 NFACTOR = 1.2415529
+CIT =0 CDsC = 4.363744E-4 CDSCD =0

+CDSCB =0 ETAQ = 0.11276 ETAB = -2.9484E-3
+DSUB = 0.3389402 PCLM = 4.9847806 PDIBLC1 = 2.481735E-5
+PDIBLC2 = 0.01 PDIBLCB = 0 DROUT = 0.9975107
+PSCBE1 = 3.497872E9 PSCBE2 = 4.974352E-9 PVAG = 10.9914549
+DELTA = 0.01 MOBMOD =1 PRT =0

+UTE = -1.5 KT1 = -0.11 KT1L =0

+KT2 = 0.022 UAl1 = 4.31E-9 UB1 = -7.61E-18
+UC1 = -5.6E-11 AT = 3.3E4 WL =0

+WLN =1 Ww =0 WWN =1

+WWL =0 LL =0 LLN =1

+LW =0 LWN =1 LWL =0

+CAPMOD = 2 XPART = 0.4 CGDO = 2.4E-10
+CGSO = 2.4E-10 CGBO =0 cJ = 7.273568E-4
+PB = 0.9665597 MJ = 0.4959837 cisw = 3.114708E-10
+PBSW =0.99 MIsw = 0.2653654 PVTHO = 9.420541E-3
+PRDSW = -231.2571566 PK2 = 1.396684E-3 WKETA = 1.862966E-3
+LKETA = 5.728589E-3 )

* rooktemp Fixskok

.ENDL

.END

A.2 CALCULO DE VARIACION DE DIMENSIONES DE TRANSISTORES
CMOS DE 0.5uM

Para simulaciones Monte Carlo, de acuerdo al modelo de Pelgromm
[30], la desviacion estandar de las dimensiones para un transistor estd
dado por:

Ap

o= —-—P
W (L—-0.1)

donde A} es la variacién dimensional que viene dada por la tec-
nologia y es 14 mV/um. L — 0.1 corresponde a L¢¢ o longitud de
compuerta eficaz. La variacién del ancho W es despreciada.
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