Benemérita Universidad Autonoma de Puebla
Facultad de Ciencias de la Electronica

Simulacion e implementacion de un

OTA clase AB con_transistores
discretos CMOS

Por
José Juan Mendoza Fabian

Tesis que presenta como requisito parcial para obtener el titulo de
Licenciado en Electronica

Asesor
Dr. José Miguel Rocha Pérez

27 de agosto de 2020



Resumen

Los amplificadores de transconductancia (OTAs) pueden realizar las mismas funciones que
los amplificadores operacionales (OPAMPs). A nivel licenciatura los cursos de electrénica
analogica hace énfasis en los OPAMPs dejando de lado otros bloques importantes como los
OTAs y a veces ignorandolos completamente. Las diferencias méas sobresalientes de ambos am-
plificadores son las siguientes:

= Los OPAMs son sistemas de lazo cerrado con retroalimentacién negativa, con todas las
ventajas que ello representa, por ejemplo, alta linealidad, mayor estabilidad a las varia-
ciones internas de sus componentes, etc.

= Los OTAs son sistemas de lazo abierto por lo cual tienen menos problemas de estabilidad
que los OPAMPs y logran mayores frecuencias de operacion.

» Las principales desventajas de los OPAMPs es que operan a frecuencias bajas y tienen
problemas de estabilidad.

= Las principales desventajas de los OTAs es que son susceptibles a variaciones de sus
componentes y por ello son menos lineales y precisos.

Por lo anterior, en algunas aplicaciones se prefiere usar OPAMPs y en otras resulta prefe-
rible usar OTAs.

En este trabajo se presenta la realizacién de un amplificador de transconductancia (OTA)
clase AB con transistores discretos ALD1106 y ALD1107. El Capitulo 1 presenta una breve in-
troduccion que pone el marco de referencia de los OTAS, expone los objetivos y la justificacion
que dio pie al presente trabajo. El capitulo 2 introduce el marco tedrico sobre el cual se basa
el disenio del OTA final, se muestra una vision general de los cuatro tipos de amplificadores
utilizados en electrénica, sus caracteristicas ideales y no ideales y las ecuaciones que rigen su
comportamiento. También presenta la estructura del transistor MOS y las ecuaciones basicas
que lo modelan en sus diferentes regiones de operacién. Posteriormente se presenta el andli-
sis de los amplificadores de etapa tnica: Amplificador de fuente comin (CS), amplificador de
compuerta comtin (CD), y el seguidor de fuente o drenaje comiin (SF). En seguida se muestra



como con etapas cascode se puede incrementar la impedancia de salida de los amplificadores y
con ello se incrementa la ganancia.

Al final del capitulo se aborda el par diferencial, el cual es de particular interés pues es la
etapa de entrada del OTA. Se presenta el amplificador Miller de dos etapas, con el par dife-
rencial como primera etapa y un amplificador CS como etapa de salida, ademas se incluye la
red de compensacién para garantizar la estabilidad y las modificaciones para convertirlo en un
OTA clase AB.

El Capitulo 3 presenta la caracterizacion a nivel simulacién de cada uno de los amplifi-
cadores mencionados en el Capitulo 2 obteniendo sus principales parametros como ganancia,
ganancia en modo diferencial, ganancia en modo comun, relaciéon de rechazo en modo comun
(CMRR), rango lineal, slew rate (SR), ancho de banda (BW), margen de fase (FM), y producto
ganancia ancho de banda (GBW)).

Finalmente, el Capitulo 4 presenta los resultados experimentales de la implementacién de
algunos bloques bésicos y del OTA con transistores discretos. Al final del documento se muestran
las conclusiones obtenidas del desarrollo de este trabajo, y la bibliografia.
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Capitulo 1

Introduccion

En la actualidad los dispositivos electronicos estan presentes en diferentes ambitos de la
vida diaria del ser humano, como en diferentes ramas de ciencia (fisica, medicina, biologfa, etc.)
hasta aplicaciones que van dirigidas al entretenimiento (video juegos, TV, radio, etc.), por lo
tanto, vivimos en un mundo rodeado de diferentes aplicaciones en las que la electrénica es una
parte importante del ser humano. El transistor (MOS, bipolar, FinFET, etc.) es el dispositivo
bésico de todos estos desarrollos.

A pesar de los grandes avances en la electrénica digital, la electrénica analdgica aun es
una parte importante de muchos dispositivos electronicos. La electrénica analdgica es un area
madura donde los bloques pueden ser implementados de forma integrada usando algin proceso
de fabricacién de circuitos integrados, o de manera discreta usando componentes comerciales,
ejemplo de ellos son las etapas de acondicionamiento de seniales en sensores, etapas de filtrado,
bloques de adquisicién de seniales biolégicas (electrocardiogramas, encefalogramas, miogramas,
etc.), etc., que pueden realizarse mediante amplificadores operacionales (OPAMPs), amplifica-
dores operacionales de transconductancia (OTAs), current conveyors (CC), etc.

Todas las aplicaciones antes mencionadas tienen como base el disenio de electronica comple-
ja mediante transistores MOS, que son el punto de partida para el desarrollo de los circuitos
integrados. Las computadoras, celulares, relojes inteligentes, hornos de microondas, etc. son
algunos ejemplos de los dispositivos que utilizan CI. Una muestra de su extendido uso es que
en 2016 habfan casi 10 mil millones de transistores en un chip [1], por otra parte en 2015 el
transistor MOS representé ventas en el orden de $200 billones de ddlares [2], y en general en
2019 las ventas de los semiconductores fueron de més de $400 billones de délares [3], esto de-
bido en gran medida a que los costos de fabricacién en gran escala se han reducido, haciendo
accesible estos dispositivos a mas las personas.

El transistor MOS es el dispositivo utilizado para el diseno de circuitos integrados, debido
a que presenta numerosas ventajas en comparacion con los transistores BJT (Bipolar Junction
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Union). Un atributo esencial que presenta el transistor MOS consiste en que requiere menos
pasos de fabricacion, lo que impacta directamente en la reduccién de costos [4], por otra parte,
el dispositivo admite el escalamiento sin comprometer el rendimiento, de esta manera impac-
tando en una mayor capacidad de procesamiento.

Los sistemas electronicos se dividen en dos ramas, por una parte, los sistemas digitales, y
por otra parte los sistemas analdgicos, ambos se integran en los CI para realizar ciertas fun-
ciones. Un ejemplo puede ser un sistema de voz, en la Figura 1.1 se muestra este proceso. Las
senales de voz (y en general las sefiales captadas del mundo fisico) son analégicas una vez que
estas son captadas por un sensor pasan a una etapa de procesamiento analdgico que en este
caso es el proceso de amplificacion, para posteriormente ser convertida a una de tipo digital
por medio de un convertidor analégico digital (ADC) y finalmente llegar a un procesador digital.

Senal Procesamiento Procesamiento
Analésica ™ . —» ADC |—»| digital y
nalogica analogico almacenamiento

FI1GURA 1.1: Representacion grdfica del procesamiento de una
senal.

El procesamiento de senales puede realizarse tanto en dominio analégico como en dominio
digital, pero, en ambas ramas de la electronica se emplea el transistor MOS. El desarrollo de
esta tesis consiste en realizar circuitos analdgicos, encaminados a implementar un amplificador
analogico simple con transistores discretos MOS, en particular un amplificador de transcon-
ductancia (OTA). Los transistores discretos son CI que estéan disponibles para poder construir
bloques como espejos de corriente, amplificadores par diferencial etc. La matricula de los tran-
sistores que se utilizan en ente trabajo son el ALD1106 (NMOS) y el ALD1107 (PMOS).

1.1. Objetivo general

Stmular e implementar un OTA simple clase AB con transistores discretos CMOS.

Algunos parametros que se definen de forma inicial son los siguientes: transistores MOS
ALD1106 y ALD1107, corriente de polarizaciéon Ig;,s = 100uA, fuente de alimentacion Vpp =
|Vss| = 3V, y un ancho de banda de banda BW = 30kHz para una carga capacitiva Cj, =
100pF'. Las especificaciones anteriores se deben a que se desea utilizar un voltaje de alimentacion
bajo, lo cual requiere corrientes de polarizacion bajas, lo que a su vez reduce el ancho de banda
cuando se consideran todas las capacitancias parasitas debidas al protoboard, cableado, sockets,
empaquetado del chip, impedancias de los cables del osciloscopio, e impedancia de entrada del
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equipo. Evidentemente, si se permiten voltajes de alimentaciéon mayores, se logran anchos de
banda también mayores cuando se usan corrientes mas grandes.

1.2. Objetivos especificos

= Simular e implementar un espejo de corriente simple con transistores discretos.

» Estudiar y caracterizar en simulacién los amplificadores de etapa unica con transistores
MOS.

» Estudiar y caracterizar en simulacién el amplificador cascode.

» Caracterizar etapas de entrada diferenciales a nivel simulacién (con los respectivos mo-
delos del ALD1106 y ALD1107) asi como en implementacién.

» Caracterizar un amplificador Miller clase AB a nivel simulacién e implementacién con sus
respectivas mediciones experimentales.

1.3. Justificacion

Los transistores discretos y en general los dispositivos discretos son de gran utilidad, por
ejemplo, en el proceso de aprendizaje los estudiantes los utilizan para armar prototipos y de
esta manera llevar la teoria a la practica. Por otro lado, se pueden utilizar para tener una
vision general del funcionamiento de algiun disenio y de esta manera tener una cierta certeza
de que el diseno funcionara cuando sea fabricado en un CI. A nivel licenciatura el tiempo es
importante debido a que los cursos duran 6 meses, con lo cual no se puede cubrir el proceso
de diseno a nivel de circuitos integrados. La ventaja de usar transistores comerciales es que
son econdémicos y es posible realizar pruebas a nivel experimental de manera inmediata, estos
dispositivos tienen caracteristicas similares a procesos comerciales de CI como la tecnologia de
0.5um de on-semiconductor.

En la gran mayoria de los circuitos analdgicos, el OPAMP juega el papel principal, es por
eso por lo que son contemplados en los programas de estudio de licenciatura en electrénica, sin
embargo, el amplificador operacional de transconductancia (OTA) puede realizar las mismas
funciones de un OPAMP de manera relativamente mas simple y alcanza frecuencias de opera-
ciéon mayores, pero es dificil de conseguir y por lo tanto no se contempla en las practicas de
laboratorio en las carreras de ingenieria. Al tener disponible un OTA implementado con tran-
sistores discretos, se abre la oportunidad de poderlo incluir en las prdacticas de laboratorio de
las carreras de ingenieria en electrdnica/mecatronica.
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Resumiendo: Uno de los problemas principales que se tiene para usar un OTA como bloque
de diseno, es que es dificil de conseguir y los que hay en el mercado tienen un costo mucho mas
elevado que un OPAMP (por ejemplo, el CA3280). La alternativa que se propone en esta tesis
es implementar un OTA con transistores discretos, probando que se puede armar un bloque
analogico funcional reemplazando al OPAMP. Adicionalmente, el diseno con transistores dis-
cretos puede ser un paso previo al diseno a nivel de circuito integrado utilizando una tecnologia
similar como la de 0.5um.




Capitulo 2

Marco Teorico

En este capitulo se hace una revision de la teoria necesaria para poder implementar el
(OTA), tomando en cuenta los cuatro tipos de amplificadores, sus caracteristicas ideales, y
algunas no idealidades. De igual manera, se estudian las topologias basicas de amplificadores
con transistores NMOS (CS, CG y SF), se realiza el anélisis en pequena senal para obtener
su funcién de transferencia. En el capitulo 2.4 se presenta la etapa cascode con transistores
CMOS con la cual se logran impedancias de salida mucho més elevadas en comparacion con las
que se obtienen utilizando cargas resistivas, ésta alta impedancia permite mejorar las copias de
corriente y aumentar la ganancia de los amplificadores cuando se usan como carga activa. En
la seccién 2.5 se estudia el amplificador par diferencial el cual se utiliza como etapa de entrada
del OTA debido a la alta impedancia que presenta en la entrada, se hace una revisién general
de su comportamiento en gran senal y en pequena senal.

2.1. Amplificadores

Los amplificadores son una parte importante de la electronica, esto debido a que las senales
censadas del mundo fisico por lo general tienen una amplitud de voltaje y corriente de uV o
nA respectivamente, lo que complica su procesamiento. Un amplificador permite aumentar la
amplitud de una senal para su procesamiento en etapas posteriores.

2.1.1. Caracteristicas ideales de un amplificador en DC

En la Figura 2.1 se muestra un amplificador ideal, se observa que la ganancia es la pendiente
del voltaje de salida en funcién del voltaje de entrada. Idealmente se considera que el voltaje
de entrada puede ser cualquier valor, es decir, la forma de la senal de salida es la misma
multiplicada por un factor V, de ganancia.

Vy = AyUin, (2.1)
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Amplificadores
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FiGURA 2.1: Funcion de transferencia de un amplificador

ideal.
N o OI
A
4
Ry,
_|_
Vin —=

FiGURA 2.2: Amplificador de voltaje y su funcion de transfe-

rencia con una senal senoidal de entrada.

Una senal de entrada puede ser una senoidal, como se muestra en la Figura 2.2.

En este caso se monta la senal sobre un nivel de voltaje de DC (Viy punto de operacién
del amplificador) y alrededor de este nivel oscila la senal de entrada, se ve como la senal es
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amplificada y fluctia en torno al punto de operacion establecido por el voltaje de DC.

2.1.2. Amplificador con fuentes de alimentacion y saturacion

Una representacion mas cercana de un amplificador real se presenta en la Figura 2.3.

A

‘@g VCC’ 4k/UO 7’ \77 ,’ \
., o T oy
A
+
o @ +
— Vin
Ry >Vo+ v, >
+ —
Vin —=

Ficura 2.3: Amplificador de voltaje tomando en cuenta los
rieles de alimentacion, y el efecto de saturacion.

Se considera que los amplificadores requieren de un voltaje de polarizacién de DC (Vie), el
cual limita la maxima excursién de salida, es decir, si (Viy 4+ vi,) Ay > Voo entonces la senal de
salida saturara a los rieles de alimentacién. Esto significa que, a diferencia de un amplificador
ideal, la senal de entrada debe ser menor con el fin de que la salida del amplificador no se
sature.

2.1.3. Amplificador no lineal

La no respuesta no lineal debida a los elementos internos de los amplificadores se ilustra en
la Figura 2.4, esto es algo no deseado, pues implica que la senial de salida se vera distorsionada o
modificada con respecto a su forma de entrada. Una solucién a esta problematica es trabajar en
la regién lineal con senales de voltaje cuya amplitud sea igual o menor que el rango de la region
lineal de amplificacién. Para trabajar en esta region se necesita fijar un punto de operacién
sobre el cual la senal pueda ser montada y que tenga cambios de amplitud menores o iguales
al rango lineal del amplificador.
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Amplificadores

Vee
Irn i
A
+
+
V]N ——

Ficura 2.4: Amplificador de voltaje no lineal.

2.1.4. Amplificador de voltaje

Vo

Slope A,

En la Figura 2.5 se muestra el modelo de pequena senal de un amplificador de voltaje, se
representa por medio de una fuente voltaje controlada por voltaje, la resistencia de entrada y
de salida se representan con R; y R, respectivamente.

Vo —

Fuente

Ficura 2.5: Amplificador de voltaje.

-

RL Uo

Amplificador

J

Carga

Para poder determinar la ganancia de voltaje se plantean las ecuaciones del voltaje de salida
(v,) v el voltaje de entrada (v;), con el concepto del divisor de voltaje se tiene
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v = s

7 - Rl + RS S
Ry

o — OR Avo i

v 1R, R TR, v

Entonces la ganancia es
0 AvoRiR Avo
Ay =2 = L = (2.2)

vs  (Ri+ Rs)(RL+ R,) (14 Rs/R)(1+ R,/Ry)

Idealmente el amplificador de voltaje cumple que Ri = oo y R, = 0 entonces la ganancia
es

A, = A, (2.3)
En la préctica solo se puede lograr que R; > R, v R, < Ry.

s B\
u +° Par Segunda Etapa T
Diferencial de Yo
v~ Etapa Salida =
2 O 0
N J

Amplificador

FIGURA 2.6: Diagrama a bloques de un amplificador de vol-
taje.

En la Figura 2.6 se muestra el diagrama a bloques de un amplificador de voltaje este consta
de un amplificador diferencial como primera etapa, debido a que tienen una alta impedancia
de entrada y rechaza las senales de modo comun, después una segunda etapa para aumentar la
ganancia y la tercera etapa cumple la funcién de tener una impedancia de salida baja.

2.1.5. Amplificador de corriente

Un amplificador de corriente se puede modelar como una fuente de corriente controlada por
corriente como se muestra en la Figura 2.7, la resistencia de entrada y de salida como R; y R,,
una resistencia R asociada a la fuente y una resistencia de carga Rj.

Para calcular la ganancia de corriente se utiliza la regla del divisor de corriente con lo que
se plantea las ecuaciones de la corriente de salida y, de entrada
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- 4 N .
Py Zl - ZO
U1 +
- + " +
ig CT) R, U ;Rl T Aty R, Ry, § Vo
Vo — — -
Fuente Amplificador Carga
o %

FiGURA 2.7: Amplificador de corriente.

R

'o = —— zAzs
' (Ro+ Ry)'

P (Rs + R;)

S - (2 Rs

Entonces la ganancia de corriente es
' A; A;
A=t isfts Fo _ is (2.4)

is  (Ri+Ry)(RL+R,) (1+Ry/R,)(1+ Ry/R,)

Un amplificador de corriente ideal cumple R; = 0y R, = 0o, entonces la ganancia idealmente

€s
A= Ais (2.5)
p
5
o .
+ Diferencial Segunda —2 »
% C d.e Etapa
: orriente
io
I\

Amplificador

FicuraA 2.8: Diagrama de blogques de una amplificador de co-
rriente.

10
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Sin embargo, en la practica se puede cumplir que R; < Ry vy R, > Ry.
En la Figura 2.8 se presenta un diagrama a bloques de un amplificar de corriente.

2.1.6. Amplificador de transconductancia

Un amplificador de transconductancia se puede representar como una fuente de corriente
controlada por voltaje, se aplica un voltaje en la entrada del circuito y se obtiene una corriente
amplificada. En la Figura 2.9 muestra el modelo ideal del amplificador de transconductancia,
el cual esta constituido por los resistores R; v R, que son las resistencias de entrada y de salida
respectivamente, R, representa la resistencia asociada a la fuente y Ry, una resistencia de carga.

R . 4 N :
s i 1o
A= .o
U1 +
- + I +
Us @ U; Rz T Gmsvi RO RL Vo
Vo — — o
Fuente Amplificador Carga
- J

FicUura 2.9: Amplificador de transconductancia.

Para poder calcular la ganancia de transconductancia se requiere de la corriente de salida
y el voltaje de entrada

R,

‘o = Gms i
! (Ro+ Rp) ™"
o - (BitRs)

s = Rz i

Entonces la ganancia de transconductancia es:

G - Z._o . GmsRoRi o Gms (2 6)
" Vs B (Ri + Rs)(Rr + R,) B (14 Rs/R;)(1+ Rr/R,) ‘

Por otra parte, la ganancia de voltaje es

A o & o Z'oRL o GmsRoRLRi o GmsRL (2 7)
Yue vy (Ri+RO)(RL+R,)  (14+Rp/R))(1+ Ry/Ry) '

11
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Un amplificador de transconductancia tiene una impedancia de entrada infinita (R; = 00) y
una impedancia de salida infinita (R,,; = 00), esto implica que la ganancia de transimpedancia
ideal es

G = G (2.8)

Sin embargo, en la practica solo se puede aspirar a que la impedancia de entrada sea mucho
mayor que la impedancia de la fuente (R; > R;), y que la impedancia de salida sea mucho
mayor que la impedancia de carga (R, > Ry).

e

+ Par

Segunda

Diferencial

vy o Etapa

Amplificador

FiguraA 2.10: Diagrama a bloques de un amplificador de
transconductancia.

La Figura 2.10 muestra un diagrama a bloques de un amplificador de transconductancia,
como etapa de entrada un par diferencial el cual cumple con la condicion de tener una alta im-
pedancia de entrada, la segunda etapa cumple con el requisito de presentar una alta impedancia
de salida.

2.1.7. Amplificador de transimpedancia

El amplificador de transimpedancia se muestra en la Figura 2.11, el cual es una fuente de
voltaje controlada por corriente, y a diferencia de los otros tres amplificadores, este idealmente
presenta una impedancia de entrada R; = 0 y una impedancia de salida R, = 0.

Para poder determinar la ganancia de transimpedancia se requiere del voltaje de salida y
la corriente de entrada

o=
i (Rz T Rs) s
. Ry, .
o — OR - —Zmo i
v, (3 I (RO T RL) (3

Entonces la ganancia de transimpedancia es

12
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Amplificadores

. 4 R N .
== AN
U1 + 4 i
- -
is CT) Rs Vi ;Rz i Z’moii RL § Vo
Vo — — -
Fuente Amplificador Carga

Zm:‘_

-

J

Zmo RL Rs

Zmo

FiGUuRA 2.11: Amplificador de transimpedancia.

(2.9)

(R; + Rs)(RL + R,)

(14 R;/Rs)(1+ R,/RL)

Si se considera un amplificador de transimpedancia ideal entonces la ganancia es

Zm = Zmo

(2.10)

En la practica un amplificador de transimpedanica cumple con que la impedancia de entrada
sea mucho més pequena que la impedancia de la fuente (R; < Ry), y que la impedancia de
salida sea mucho més pequena que la impedancia de carga (R, < Ry).

-
1
—> Par
V1 o . .
+ Diferencial
_ de
V2 o i
: Corriente
12
N

Segunda

Etapa

N
Etapa o
de + Vo
Salida —
O
J

Amplificador

FiGuraA 2.12: Diagrama a bloques de un amplificador de
transimpedancia.

En la Figura 2.12 se presenta un diagrama a bloques de un amplificador de transimpedancia
el cual consta de un par diferencial de corriente y dos etapas mas.

13
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2.1.8. Amplificadores en cascada

Tal como se muestra en las secciones anteriores los cuatro tipos de amplificadores requieren
cumplir caracteristicas de ganancia, de impedancia de entrada y de salida, para lograr esto se
requiere conectar varios amplificadores en cascada. Por tal motivo es conveniente conocer que
pasa cuando se conectan amplificadores en cascada.

2.1.8.1. Amplificador de voltaje en cascada

4 N
4 N . 4 N
+
+ + i + N n
Vs @ Vi, ;Ril J_r Ayo, Vi, Viy §RD j Avo, Vi, Ry, § Vo
0—C
Fuente Amplificador 1 Amplificador 2 Carga
o ) o )
a) Dos amplificadores en cascada
o J
4 N
T v

Vo

PV

+ * +
@
Us @ Ui § R; - A'vnvi Ry,

Fuente Carga

L b) Amplificador Equivalente

F1cURrA 2.13: Dos amplificadores de voltaje en cascada y su
equivalente.

Si se conectan dos amplificadores en cascada como se muestra en la Figura 2.13 (a), entonces
la ganancia de voltaje se puede calcular como

I ) (2.11)

Vs Vg Uig

donde

14
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V; A
A, =Y voy 2.12
Y T U RJR) (T B B (2.12)
A, = 2 = Avor (2.13)

(N (1 +R01/Ri2)(1 +R02/RL)

Entonces la ganancia se puede expresar como en la ecuacién 2.14.

Av = AleUQ (214)

Donde A,, y A,, son las ganancias del amplificador uno y del amplificador dos, respectiva-
mente. Esto quiere decir que la consecuencia de conectar amplificadores de voltaje en cascada
es que la ganancia total es el producto de la ganancia de cada amplificador, es decir, la ganancia
total aumenta si todas las ganancias son mayores que uno (A,, > 1).

En la Figura 2.13 (b) se presenta el equivalente del amplificador de voltaje en cascada donde
Rz‘ = Ri1 y RO = RO2.

2.1.8.2. Acoplamiento capacitivo (AC) y acoplamiento directo

En la Figura 2.14 se muestra un amplificador acoplado en AC, el cual tiene un capacitor entre
cada etapa de un amplificador, es decir, se hace un acoplamiento capacitivo. Hacer esto tiene
el propésito de filtrar las senales en DC, ya que los amplificadores operan en un determinado
nivel de polarizacién de DC, lo que en acoplamiento directo puede perturbar la senal de interés
entre las diferentes etapas, si en cada etapa se tienen un punto de operacién diferente.

6 Acoplo de Acoplo Acoplo de B
Entrada Inter Etapa Salida
C, C. Co
A I e =
. L 4 O
I +| Primera | Segunda | F
Us Vi Etapa Etapa Re Yo
— . o
- J

F1cUurA 2.14: Acoplamiento capacitivo.

En circuitos integrados un capacitor utiliza un area relativamente grande en comparacion
con un transistor MOS, por lo que se utiliza acoplamiento directo (Figura 2.15).

15
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e N
Acoplamiento Acoplamiento Acoplamiento
Directo Directo Directo
| |
Y s O
+| Primera Segunda F
Us Etapa Ry Yo
o o
N )

F1GURA 2.15: Acoplamiento directo.

2.2. El transistor MOS

El dispositivo fundamental sobre el cual se basa el diseno del amplificador de transconduc-
tancia en esta tesis es el transistor MOS, por tal motivo en esta seccion se presenta su operacion
en base a su estructura fisica, las diferentes regiones de operacion y las ecuaciones que describen
el comportamiento en cada una de ellas. En particular se tiene interés en utilizar el transistor
como amplificador, por lo que se realizara el diseno en en la regién de saturacién.

2.2.1. Estructura del transistor NMOS

©)

FIGURA 2.16: Estructura del transistor NMOS.

La estructura fisica del transistor NMOS se presenta en la Figura 2.16, se construye sobre
un sustrato tipo P el cual recibe el nombre de cuerpo (B), dos regiones tipo n fuertemente

16
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dopadas las cuales son la fuente (S) y el drenaje (D). La compuerta (G) esta construida por
una capa de diéxido de silicio (SiOz). Debido a esta estructura se crean dos uniones pn las
cuales se polarizan en inversa conectando la terminal (B) al potencial mas negativo, lo que
permite trabajar al MOS como un dispositivo de tres terminales. Dos pardametros importantes
son el largo W y ancho L del canal pues estan relacionados con la corriente que circula a través

de éste.
) )
©) ©)

Ficura 2.17: Simbolos del transistor NMOS.

En la Figura 2.17, se presentan dos simbolos del transistor NMOS, en esta tesis se trabaja
al transistor como un dispositivo de tres terminales por lo que se utiliza su representacion con
mismo numero de terminales.

2.2.2. Corte

De acuerdo al voltaje Vos v Vpgs se pueden establecer tres regiones de operacién, en el caso
de la regién de corte el voltaje aplicado a compuerta con respecto la fuente debe satisfacer

Vas < Vru

es decir, mientras no se alcance el voltaje de umbral el canal no se ha creado y no circula
corriente de fuente a drenaje. El voltaje Vpg puede aumentarse sin que haya una corriente de
fuente a drenaje.

2.2.3. Triodo

Una condicion para que el transistor opere en la region de triodo es

Ves 2 Vru (2.15)

al llegar a un voltaje Vs = Vg se crea un canal de conduccién (con los electrones atraidos
por el voltaje de compuerta) en la parte superior del sustrato, la cual a su vez es una de
las terminales del capacitor formado por la placa de polisilicio de la compuerta y el sustrato,
teniendo como aislante al didxido de silicio, graficamente esto se ilustra en la Figura 2.19(a).

Una vez que se crea el canal o region de inversion, el voltaje de drenaje a fuente debe
satisfacer
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FiGurA 2.18: Operacion en la region de corte.

Drenaje
tehannel X VGS - VTH l ?
(a) (b) Ups =0
FIGURA 2.19: a) Operacion en la region de triodo, b) Efecto
de la variacion del voltaje v .
VUps < VGS - VTH (216)

Bajo estas condiciones comienza a circular una corriente de fuente a drenaje regida por la
ecuacion 2.17.

|14 1
f (UGS - VTH) Ups — 5”12)3 (2'17>

Si el voltaje Vg se fija en un valor respetando la condicion de la ecuacion 2.15, y el voltaje
v, Se comienza a incrementar entonces el canal comenzard a reducirse del lado del drenaje, tal
como se ilustra en la Figura 2.19(b). Si se sigue incrementando el voltaje de drenaje a fuente
al punto de llegar a v, = Vgs — Vg = v el canal desaparece por completo del lado del

DS’
drenaje y se pasa a la regién de saturacion.

iD = /uncoac

18
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2.2.4. Saturacion

Para que el transistor opere en saturacion se debe seguir manteniendo la condicién de la
ecuacion 2.15, y también la siguiente condicion

UDS Z UGS - VTH (218)
§ S VDSLARGE D

Pinch-OFF
Point

L/
|

Fi1GURA 2.20: Operacion en la region de saturacion.

La ecuacién 2.19 describe el comportamiento de la corriente de drenaje en esta region.

. 1 w
i, = 5#71002:?

El factor (1+ Av,,) modela el efecto de modulacién de longitud de canal, pues como se
ilustra en la Figura 2.20 la longitud L del canal no permanece constante cuando v, > vf)‘lst

Una consecuencia del efecto de modulacion de longitud de canal es que el amplificador tiene
una resistencia de salida descrita por la ecuacion 2.20.

ro = [ Oi ]_1 (2.20)

0V g

(UGS - VTH)2 (1 + )\UDS) (2'19)

Vg g=cte.

Un hecho importante es que la resistencia de salida del transistor operando en la region de
saturacion se puede aproximar como sigue

~ L
~ \p

Es oportuno aclarar que Ip representa la corriente en el punto de operacion determinado
por el valor de V.

To

(2.21)
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2.2.5. Curvas caracteristicas

En la Figura 2.21 se muestran las curvas caracteristicas de un transistor NMOS del nodo
tecnologico de 0.5um, con W = 10um y L = 1.2um. En color azul se muestran las curvas de
corriente de drenaje (i,) en funcién del voltaje de drenaje a fuente (v,,), para determinados
valores de voltaje de compuerta (Vgg). En color verde se muestra una funcién cuadratica que
delimita la region de triodo y de saturacion.

1.4m A . - 7
i Triodo —»/<—>Saturacién
a5 = 3V
1.2m | v > 0 — Vory
UDS S ’UGS — VTH DS — GS
Im
Vas = 2.4V
0.8m r
0.6m - ¢ Vps = Vgs — VTH
Vag = 1.8V
0.4m r
() < VTH
0.2m - G5 Corte Vas = 1.2V
| | | | 1 /I)DS
0 0.5 1 15 2 2.5 ;

FiGURrA 2.21: Curvas caracteristicas del transistor NMOS
(nCos/2 = 56.8 [nA/V?]).

2.2.6. Transconductancia g,

Un parametro importante del transistor MOS operado en saturacion es la transconductancia
Jm, en la Figura 2.22 se muestra un representacién grafica de este parametro. Mateméticamente
la transconductancia se puede expresar como se muestra en las tres ecuaciones siguientes

) %74
G = % = 1Cop+ (Vs — Vi) (2:22)
Ugs L
Im = QMCM%ID (2.23)
21p
- b 2.24
g (Vas = Vra) (2:24)
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iD
—» Pendiente = Ui—d = Om
95 1o
QJl_________X*x
& ha(t)
VTH VGC?S"_S, UGS
g
>
G
<>
YUas (t)

FIGURA 2.22: Grdfica de i,, en funcion de vg.

2.2.7. El transistor PMOS

Se puede considerar al transistor PMOS como la contra-parte del transistor NMOS pues su
estructura es parecida, con la diferencia de que el cuerpo del PMOS es un sustrato tipo N, y las
terminales de drenaje y fuente son regiones P fuertemente dopadas, debido a esto el voltaje que
se aplica en compuerta es un voltaje negativo y la corriente fluye en sentido contrario respecto
al NMOS, es por tal motivo que las condiciones para las regiones de operacion cambian.

2.2.7.1. Corte

En el caso del transistor PMOS el voltaje umbral es negativo y se debe cumplir la siguiente
condicién para operar al transistor en corte

Vog > Ve (225)

2.2.7.2. Triodo

Para el caso de la regién de triodo se forma el canal con la siguiente condicién

Vas S VTH (2.26)

Adicionalmente el voltaje de drenaje a fuente debe satisfacer

VUps Z Vag — VTH (227)
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La corriente de drenaje en esta region de operacion se describe con la ecuacion 2.28.

1
(|UGS‘ - |VTH|> ’UDS| - _Uz (2'28)

. W
i, = ,upCox— 5Vns

L

2.2.7.3. Saturacion

Finalmente, para operar al transistor PMOS en saturacion se debe cumplir la condicion de
la ecuaciéon 2.26, y, ademas

UDS S UGS - VTH (229)

La corriente de drenaje esta dada por la siguiente ecuacion

1 w
» = 5HCor

donde v, <0, Vpyg < 0.

U ([vas| = [Verl)® (1 + Alvg) (2.30)

2.3. Amplificadores de etapa tinica con transistores MOS

En esta seccién se analizan los amplificadores de etapa tinica con transistores MOS, los cuales
constan de un transistor, y una carga activa o pasiva. Estos bloques son relevantes cuando se
requiere disenar OTA’s u OPAMP’s pues se pueden armar bloques con cada una de las etapas
bésicas que cumplan con los requerimientos de impedancia de entrada y salida, ganancia, ancho
de banda, etc. Se realiza el andlisis de pequena senal, se obtiene la funcién de transferencia y
se caracteriza su respuesta en frecuencia.

2.3.1. Amplificador fuente comin (CS)

En la configuracién de fuente comun la terminal de fuente (S) se mantiene fija, la senal de
entrada se aplica por la compuerta (G), y la senal de salida se toma en la terminal del drain
(D), tal como se muestra en la Figura 2.23. Para poder amplificar una senal primero se debe
fijar el punto de operacién en DC y después se analiza su respuesta en AC para ello se hace el
analisis de pequena senal.

Para que el transistor pueda funcionar como amplificador este debe operar en la region de
saturacién [5], bajo esta consideracién la corriente I'p que fluye de drenaje a fuente (despreciando
el efecto de modulacién de longitud de canal, A = 0) es

W
L
El voltaje de salida es V,,; = Vpg que se puede expresar como sigue

1
[D = EuCOI (VGS — VTH)2 (2.31)
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Vbp

Rp

v

DS
iD
M,y
Vgs
Vas I

F1aura 2.23: Amplificador fuente comin (CS).

Vps =Vpp —IpRp (2.32)

El voltaje de la compuerta con respecto a fuente v, se compone de la componente de DC
(punto de operacién) y la senal de entrada vy, (AC)

vgs = Ugs + Vas (2.33)

entonces se puede considerar que la corriente 7, que contiene tanto las componentes de DC
y AC como sigue

. 1 14
ip = 5HCor - (Vas + vgs = Vrnr)’ (2:34)

se define k = %MCM%

ip = k(Vgs+ Vgs — VTH)2
ip = k [(VGS - VTH)2 +2(Vas — V) (vgs) + UEJ

entonces
ip=k (VGS - VTH)2 + 2k (VGS — VTH) (Ugs) + k (Ugs)2 (235)
A\ -~ > N ~~ o A 7
DC Termino lineal Distortion

La ecuacién 2.35 contiene el término cuadratico (k (vg,)?), el cual eleva al cuadrado la sefial
de entrada, esto no es deseable ya que implica que la senal de salida serd modificada (ademés
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de su amplitud) en su forma de onda. Para evitar esto la sefial de entrada v,, se mantiene con
una amplitud relativamente pequena lo cual hace que el término cuadratico se haga pequeno y
el término lineal domine, mateméaticamente se expresa como

kv;s < 2k (VGS — VTH) Vgs

equivalentemente

Vgs K2 (VGS - VTH) (236)

Bajo esta condicion se puede despreciar el término cuadratico que afecta a la senal de
entrada, y la corriente ip queda expresada por la corriente en DC més la contribucién de
corriente en AC, esto se expresa en la ecuacién 2.37.

ip =k (Vas — Vor)* + 2k (Vas — V) (vgs) = Ip +ig (2.37)

2.3.1.1. Modelo de pequena senal

El modelo de pequena senal permite el andlisis del CS en AC, considerando que el amplifi-
cador tienen un punto de operacion, las componentes de DC no se toman en cuenta.

O) @

Ugs JmUgs Rp Vout = VUpg

o 5 T . °

FIGURA 2.24: Modelo de pequeria senal del amplificador CS.

El modelo equivalente para la configuracién en fuente comin se muestra en la Figura 2.24, en
este no se toma en cuenta el efecto de modulacién de canal. La resistencia de carga Rp cumple la
funcién de transformar la corriente ¢, a un voltaje, ademas v;, = Vgs ¥ Vout = Vas = —GgmVqsL2D.
Por lo tanto, el voltaje de salida dividido entre el voltaje de entrada es la ganancia de voltaje
la cual se expresa en la ecuacién 2.38.

Yout _ 4. Rp (2.38)

Vin
Por otra parte, al tomar en cuenta el efecto de modulacién de canal, (el cual es modelado
por una resistencia r, >~ 1/(Ap) se agrega una resistencia en el modelo de pequena senal que
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O @

Py Py o

+ +
Vgs ImUgs To RD Vout = Upg
o s s o

® L

FiGUrA 2.25: Modelo de pequena senal del amplificador CS,
tomando en cuenta el efecto de modulacion de
canal.

estd conectada entre el drain y la fuente, tal como se muestra en la Figura 2.25. Bajo estas
consideraciones al realizar el andlisis la ganancia de voltaje queda como

Vout

= Ay = —gm (Rp | 7o) (2.39)

Vin

2.3.1.2. Amplificador fuente comin con impedancia de carga en la etapa de salida

Si bien ya se calculé la funcién de transferencia (ecuacién 2.39) falta analizar como se com-
porta el circuito en funcién de la frecuencia, para ello se coloca un capacitor de carga (normal-
mente C, = 1pF), el cual se considera es mayor que las capacitancias parésitas del transistor
lo que lo hace predominar, el modelo de pequena senal que incluye una carga capacitiva se
muestra en la Figura 2.26.

@ @

73 o

+ +
Vgs ImUgs Rp CL :: Vout

o ? 3 o

® L

FIGURA 2.26: Modelo de pequena senal del amplificador CS,
con una capacitancia de carga Cf,.

Después de realizar el analisis del circuito la funciéon de transferencia es
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St g, (Rp || 1/(sCh))

in

Si se pasa al dominio de Lapalce entonces la funcion queda como

v = g (Rl o)
Vout _ ngD

Vm SRDCL +1
Vour o

Vin B _5 + ﬁ

La constante de tiempo RpC', determina el ancho de banda del circuito es decir el punto
en el cual la ganancia decrece —3dB como sigue

1
BW = ——— 2.40
2rR D C L ( )
Otro parametro importante de un amplificador es el producto ganancia ancho de banda el

cual se define (para el CS) matemédticamente como
9m
2 CL

Esto indica que el producto ganancia ancho de banda va a estar definido por la capacitancia
de carga, y la transconductancia del amplificador.

GBW =

(2.41)

2.3.1.3. Amplificador fuente comin con fuente de corriente como carga

Si bien es posible polarizar con resistencias, no es conveniente hacerlo, sobre todo en diseno
de circuitos integrados. Una de las razones de peso es que una resistencia ocupa un area rela-
tivamente grande del chip en comparacion con el area que usa un transistor. Por tal motivo
se opta por polarizar con fuentes de corriente (las cuales se hacen con arreglos de transistores
NMOS y PMOS), en principio se considera una fuente de corriente ideal como se muestra en
la Figura 2.27.

Si el transistor M estd operando en la region de saturacion, y ademas se toma en cuenta que
una fuente de corriente ideal tiene una resistencia asociada infinita, es decir, R; = oo, entonces
en la ecuacién 2.39 se remplaza la resistencia Rp por la resistencia de la fuente de corriente
ideal, debido a que el paralelo de r, || R; =~ r, la ganancia queda expresada en la ecuacién 2.42.

Ay = —gmTo (2.42)

A la expresién anterior se le conoce como la ganancia intrinseca del transistor MOS y representa
la méxima ganancia que se puede lograr con un solo transistor.
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Vbp

Vout

Vin o——l My

Ficura 2.27: Amplificador CS con una fuente de corriente
como carga.

2.3.1.4. Amplificador fuente comin con carga activa PMOS

Si se opera un transistor PMOS o NMOS en la regién de saturacion se comportan como
una fuente de corriente tal como se muestra en la Figura 2.28.

Vbp Vbp Upy Upn
o o
Ve[ 2, = Vi 4[241 - CD
UDP UDN — =
a) b)

FIGURA 2.28: a) PMOS como fuente de corriente , b) NMOS
como fuente de corriente.

Utilizando esta propiedad entonces se puede utilizar para remplazar la fuente de corriente
ideal por un transistor PMOS que cumpla esta funcién en el amplificador CS.

En la Figura 2.29 (a) se muestra el transistor M, conectado de tal manera que se comporta
como una fuente de corriente, la Figura 2.29 (b) muestra la representacién en pequena senal,

al realizar el andlisis en pequena senal para conocer la ganancia y la resistencia de salida se
tienen que

AU = —0m <T01 ” TOz) (243)
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i} .
Vbp +
U1 Im,U1 T To,
Vi o—+ Mo I - y
Vout L Vout
Vin o—' [zwl
UinO—' M1 Toq
a)

FIGURA 2.29: a) Amplificador fuente comin con un transis-

tor PMOS como una fuente de corriente, b)
modelo de pequena senal.

Y la resistencia de salida se expresa en la ecuacion 2.44, si r,, = r,, entonces la impedancia
. T
de salida es R, = <.

Rout =To; || Toq
2.3.1.5.

(2.44)
Fuente comun con diodo conectado como carga

Ahora se analiza otra forma de sustituir la carga resistiva del amplificador de fuente comin
la cual se muestra el la Figura 2.30(a), esto consiste en conectar un transistor NMOS (Ms) el
cual tiene el mismo voltaje tanto en la terminal de drenaje como en la terminal de compuesta
(Vbp). En la Figura 2.30(b) se muestra el modelo de pequena senal. M se comporta como

una resistencia con un valor aproximado de ——, la funcién de transferencia se expresa en la
m2
ecuacion 2.45

A, = —Im

Gmo
tomando en cuenta que

(2.45)

m = 2,MCYO W

xf[D
entonces la ecuacion 2.45 queda como
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Gmo

Vout
e Vout

Vin O—| M, Vin %<| [zwl Toy

2
=

FIGURA 2.30: a) Amplificador fuente comin con diodo conec-
tado como carga b) modelo de pequeria senal.

4, = | WL, (2.46)
(W/L),

Lo que implica que la ganancia que se obtiene depende de las dimensiones del transistor,
es decir, si se considera que las dimensiones son iguales para ambos transistores entonces se
consigue una ganancia A, = 1.

Por otra parte si se toma en cuenta el efecto de modulacién de canal, es decir, r, como se
muestra en la Figura 2.30(b) entonces la resistencia de salida es (1/gm, || 70, || 70,) ¥ la ganancia
queda como

1
P (g— 7o | ) (2.47)

m2

2.3.1.6. Amplificador fuente comiin con degeneracién

A continuacion, se analiza que pasa cuando se agrega una resistencia en serie en la terminal
de fuente del transistor.

En la Figura 2.31 se muestra el circuito y su representacion en pequena senal, en este caso
no se toma en cuenta el efecto de modulacion de canal es decir A = 0. Aplicando LVK al circuito
de la Figura 2.31 (b)

Vin, = U1 + gmU1 Rp (2.48)

ademas el voltaje de salida v, es

Vout = —gmU1Rp (2.49)
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Vbp

Rp

Vout

Vin <F<| M,

Rg

(a)

FiGgura 2.31:

Entonces la ganancia es

Finalmente

2.3.1.7.

o Vout

ImU1 Rp

Rgs

(b)

a) Amplificador CS con degeneracion b) mode-
lo de pequena senal.

4 - __gmuiltp
! U1+ gmV1 R
A~ __ gmuillp
b (1 + ngS) U1
gmBp
A, = — gm
Y L gmRs
(5 + )
A, =i

(2.50)

(5 1s)

Impedancia de salida del CS con degeneracion

Siguiendo con el anéalisis, ahora se calcula la impedancia de salida del C'S con degeneracion
considerando la resistencia de la etapa que proporciona la sefial de entrada (Rg) tal como se

muestra en la Figura 2.32.
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Vbp
Rp
Vout
Rg
M,
Vin
Rs

Va

Ficura 2.32: Amplificador CS con degeneracion y resisten-
cta Rg de compuerta.

| —
T

ix

FicuraA 2.33: Impedancia del CS con degeneracion.

En la Figura 2.33 se muestra el circuito en pequena senal. De aqui v; = —ix Rg.
Por otra parte, la corriente que fluye en r, es

r, = 11X — GmU1
i, =

o iX +gm(ist)

Si se aplica la ley de voltajes de Kirchhoff entonces
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Ux = Up, +U1

vx = Tolp, +ixRg

vx = To(ix + gmixRs) +ixRs
vx = (ro(1+gmRs)+ Rs)ix

Entonces la impedancia de salida queda como

Ryt = j—X = 1ro(1+ gmRs) + Rs (2.51)
X

De acuerdo con la ecuacion 2.51 la impedancia de salida del CS con degeneracion aumenta
de forma directa con la resistencia que se coloque en la fuente.

2.3.2. Amplificador compuerta comuin (CG)

En el amplificador de compuerta comin (CG), la compuerta es conectada a un voltaje de
DC que establece el punto de operacién, la senal de entrada es aplicada por la fuente, y la
salida se toma en la terminal de drenaje como se muestra en la Figura 2.34, es decir, ahora la
compuesta es comun a las otras dos terminales.

Vbp

Rp

Vout

Vb'—' M,y

Vin
FIGURA 2.34: Amplificador compuerta comin (CG).
En la Figura 2.35, se muestra el circuito equivalente en pequena senal del amplificador CG.

Para calcular el voltaje de salida (v, ), se toma en cuenta que estd dado por la corriente que
fluye a través de la resistencia Rp como sigue

Vout = _Z.DRD (252)

Donde ip = —gmvys, por tanto

Vout = _gmvgsRD (253)

32



Marco Teérico Amplificadores de etapa tinica con transistores MOS

Vout

FiGura 2.35: Circuito CG en pequena senal.

Ademas vys = vy — vs = 0 — v;,, por tanto la tensién de salida es igual a

Vout = (_gm)RD(_Uzn) (254)

Teniendo como consecuencia una ganancia positiva

Se puede notar que si la entrada v;, aumenta en una pequena cantidad, entonces el voltaje
compuerta fuente vy, se reduce y en consecuencia la corriente de drenaje por ip = gm,v,s también
se reduce.

2.3.2.1. Impedancia de entrada

Ahora se calcula la impedancia de entrada y de salida del CG, sin tomar en cuenta el efecto
de modulacién de canal. Se aplica un voltaje de prueba v, lo que genera una corriente ¢; como
se muestra en la Figura 2.36.

La impedancia de entrada estara dada por

(27
pero la corriente ; es
7:,5 = —gmvgs (257)
el voltaje de compuerta a fuentes es
Vgs = Vg — Vs = 0 — v = —1y (2.58)
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G D

9ImUgs l Rp

Ut

FiguraA 2.36: Impedancia de entrada del amplificador CG.

entonces la ecuacion 2.57 queda como

it = —Gm(—Vt) = gm0 (2.59)
finalmente, la impedancia de entrada queda como
1
Ry, = — (2.60)

Por lo tanto, se ve que el circuito presenta una resistencia de entrada relativamente baja e
independiente de Rp.

2.3.2.2. Impedancia de salida

Por otra parte, se calcula la impedancia de salida del CG, se aplica un voltaje de prueba
v en el nodo de salida, tal como se muestra en la Figura 2.37. La compuerta estd conectada a
tierra y, en la fuente se aplica una tension de entrada v;, = 0.

La impedancia de salida es

Raut - T = RD (261)

2.3.3. Drenaje comin (CD) o seguidor de fuente (SF)

El tercer amplificador de etapa tnica con MOS es el seguidor de fuente, la senial entra por

la compuerta y la salida se toma en la fuente, con el drenaje conectado a Vpp, como se ve en
la Figura 2.38.
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G D
= 5 = =

FiquraA 2.37: Impedancia de salida del amplificador CG

Vbp
Vin O—' M1
Vout
Ry,

FIGURA 2.38: Seguidor de fuente (SF).

Marco Teérico

Se requiere calcular la ganancia de voltaje o funcién de transferencia, igual que en los dos
casos anteriores, para ello se utiliza el modelo de pequena senal que se ilustra en la Figura 2.39.

El voltaje de salida v,,; y la corriente que fluye en r, se expresan como sigue

Vout = ioutRL 262)
v
o = —2 2.63
i . (2.63)
Mediante la aplicacion de la LCK y LVK se tiene que

iout gmvgs + Z.(] (264)
Vout = —Upy (265)
Uin - Ugs + Uout (266)

al remplazar v,, de la ecuacién 2.65 en la ecuacién 2.63 resulta
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{ t
ou Vout

+ + J:—
Vin Vgs ImUgs 70 p,
| %

FicuraA 2.39: Modelo de pequeria serial del SF.

Gy = ot (2.67)

To

sustituyendo estas relaciones en la ecuacién 2.64 se obtiene

Uout

R To = ImVint ( )
se factoriza v, y queda como sigue
1 1
Vout ( + + gm) = ImVint (269)
Ry,
se puede expresar el paralelo de R con rg como
1 1\
Ryllro=|—=—+ —) 2.70
dlin= (7 + 2 (270)
entonces
Vout 9m
= G4 (2.71)
Ving Rellro + gm
ou m R
Vint 1+ gm(Rr || 7o)
equivalentemente
ou R
A, = Lot __ Rellro (2.73)

Vint gim—l-RL | 70
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Si Ry || ro > gi entonces la ganancia es A, ~ 1, lo que implica que la senal de entrada es
aproximadamente la misma en la salida, algo que es deseable para etapas de acoplamiento pues
se tiene una impedancia de entrada relativamente grande.

2.3.3.1. Impedancia de salida

Para obtener la impedancia de salida se conecta la entrada a tierra y se analiza el nodo de
salida del equivalente de pequena senal de la Figura 2.40.
Entonces la impedancia de salida R,,; es

1
Rout = (g— ” 7"0) ” RL (274)

m

Por lo general r, es grande comparada con 1/g,, entonces se puede simplificar aproximar la
resistencia de salida como

1
Rout ~ g_ H RL (275)

m

Entonces el SF exhibe una impedancia de entrada infinita y una impedancia de salida baja,
caracteristicas deseables en un buffer.

@
L - # 1
%RL

9ImUgs 0
® +

Vout

FiGurA 2.40: Modelo de pequena senal para calcular la im-
pedancia de salida del SF.

2.3.3.2. Seguidor de voltaje invertido (FVF)

Ahora se presenta el FVF, se calcula su ganancia de voltaje e impedancia de salida, el
diagrama esquematico y su modelo de pequena senal se muestra en la Figura 2.41.
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Vbp

Imo (U'Ln - 'Uo) 0 0y
9m,Vz 0 T0, Vo

+ o

o 1

F1GURA 2.41: a) Flipped Voltage Follower (FVF), b) modelo

de pequena senal.

Aplicando analisis nodal resultan las siguientes ecuaciones

Para el nodo v,
()~ 50)
Vel — ] — Vo | Imo +— | = —GmsVin
7”02

7"02

Para el nodo v,
1 1 1
Vo| —+—+ Imo | — Uz | — — 9Imi | = ImoVin
Toy T0, T0,
Se resuelve el sistema de ecuaciones y se tiene que la ganancia es

A _ Im19maT0,70,
Gm19maT0.70, + Gm, 70, + 1

De donde se la ganancia es aproximadamente uno.
Para obtener la impedancia de salida se utiliza el circuito de la Figura 2.42

Analizando el circuito de pequena senal se obtiene

' IR I (9m1)
1y = Ug m % m
Ims Tor | To, y \Gmy

Uy = Ve (GmaTo, + 1)

Resolviendo el sistema de ecuaciones la impedancia de salida R,,; es
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Vbp

Ima (71}96) 70

Gm, Uy To, Uz

a) b)

FIGURA 2.42: a) FVF con una fuente de prueba v, utilizada
para el calculo de la impedancia de salida, b)
modelo de pequeria senal.

v r

Rop = — = “ (2.81)
ZCE gmlngTOITOQ + gmerl —"_ 1
T
El término dominante en la ecuacién 2.81 es o entonces se puede aproximar
. gm1gm2T01T02
como sigue
1
Ry~ —— (2.82)
Im19maT oy

Con lo que el seguidor de voltaje invertido presenta una menor resistencia de salida en
relacion con el seguidor de fuente.

2.4. Etapa cascode

La etapa cascode se caracteriza por presentar una impedancia de salida alta en comparacion
con los amplificadores de etapa tnica, lo cual es deseable si se requiere implementar una fuente
de corriente con transistores NMOS o PMOS, por otra parte, también pueden emplearse para
aumentar la ganancia de los amplificadores con MOS, debido a que mayor impedancia de salida
estd relacionada con una ganancia mayor.
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2.4.0.1. Cascode con transistores MOS

En la seccion 2.3.1.6 se mostré que el amplificador CS con degeneracion tiene impedancia de
salida mayor, ahora la impedancia conectada en la fuente del transistor M; se remplaza con un
transistor (Ms) como se muestra en la Figura 2.43 (a), que exhibe una impedancia de pequena
senal r,, vista desde la terminal de fuente del transistor M; al nodo de tierra (Figura 2.43 (b)).

oR ot Rout

Vplo—' [ZWl Vpl'—' Ml
Vp2'_' [ZW2 702

(b)

—~

a

~—

FIGURA 2.43: a) Fuente de corriente cascode MOS, b) equi-
valente.

La impedancia de salida se expresa en la ecuacién 2.83.

Rout = (1 + gm1T02)T01 + Toy (283)

El término que domina es g,,7,,7,, entonces se puede aproximar la resistencia de salida
como sigue

Rout ~ gm1 T01T02 (284)

2.4.1. Cascode como amplificador

La topologia cascode sirve como un amplificador de alta ganancia, esto debido a su alta
impedancia de salida. En el caso especifico del amplificador del CS la ganancia esta dada por
la transconductancia (la cual puede ser entendida como la capacidad del circuito de convertir
el voltaje de entrada en una corriente de salida) de acuerdo con la ecuacién 2.85.

Ay = =g Rout (2.85)

Donde R,,; es la impedancia de salida. Esto implica que la ganancia de voltaje del amplifi-
cador se puede incrementar al crecer la impedancia de salida, tal como se logra con una etapa
cascode.
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2.4.1.1. Amplificador MOS cascode

En la Figura 2.44 se presenta el amplificador cascode, con una fuente de corriente ideal
como carga, la ganancia de voltaje se expresa como sigue

Vbb

Vout

VGI o——l Mo
Vin o——l[zwl

FiGUrA 2.44: Amplificador cascode.

AU = —9m Rout (286)
Av = —9m [(1 + gm27‘02)7”01 + TOQ] (287)
Av X = Gmi9maT0,Tos (288)

Tal como se esperaba se logra incrementar la ganancia del amplificador CS por un factor
GmaT oy -
2.4.1.2. Amplificador cascode con PMOS cascode como carga

Ahora se analiza el amplificador cascode cuando se remplaza la fuerte de corriente ideal
por una carga PMOS cascode, con el fin de tener una versiéon mas cercana a la realidad. En la
Figura 2.45 se presenta este amplificador.

La resistencia R, de la carga es

Ry & GmsTosTo, (2.89)

Por otra parte, la resistencia Ry es

Ry & GimyTo,To, (2.90)

41



Marco Teérico Etapa cascode

Vout

Ficura 2.45: Amplificador cascode con PMOS cascode como
carga.

Entonces la ganancia de voltaje es
Ay & =Gy [(GmaTosTo1) || (GmsTosTos)] (2.91)

2.4.1.3. Amplificador folded cascode

Una desventaja del amplificador cascode es que los rieles de alimentacion requieren ser ma-
yores para garantizar que todos los transistores entren en la regién de saturacién, una solucion
es el folded cascode. En la Figura 2.46 se muestra el amplificador folded cascode, ahora el
transistor M, es un PMOS, y la corriente /g, se divide en dos, como se expresa en la ecuacién
2.92.

Ip, = Ip, — Ip, (2.92)

La corriente Ip, se divide en dos, por el transistor M; circula I% y por el M circula I%
Es decir, el consumo de corriente aumenta, pero por otra parte el voltaje de polarizacion es
menor en comparacién al voltaje del cascode.

La ganancia es la misma que la de un cascode, es decir

Av = —9mi1T019maT oo (293)
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FI1GURA 2.46: Folded cascode.

Y la resistencia de salida es

Rout =To19myT 0o (294)

2.5. Amplificador diferencial

En la Figura 2.47 (a) se muestra un amplificador diferencial, el cual toma la diferencia de
los voltajes de entrada vy = v, — v,,. Si las entradas son iguales (v;.) entonces la salida es
cero, es decir, los voltajes de modo comun son rechazados.

En la Figura 2.47 (b) se muestra el amplificador diferencial considerando seniales diferencia-
les, matematicamente se expresa como

v v
Vid = Vg, — Vgy = % - (—%) = Uq (2.95)

Para calcular la ganancia de voltaje se puede usar el principio de superposicién. Sea A; la
ganancia de voltaje cuando se aplica v,, (mientras que v,, = 0). Sea A, la ganancia de voltaje
cuando se aplica v,, (mientras que v, = 0).

Entonces se puede definir

v, = A1vg, + Agvy, (2.96)
Si se considera que la senal de entrada contiene senales tanto diferenciales y de modo comun

— . Vid — . _ Yid
Vg, = Vie + F2 Y Vg, = Vic : entonces
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Amplificador diferencial

Amp
Diferencial

+

(a)

+

FIGURA 2.47: a) Amplificador diferencial, b) amplificador di-

ferencial con senales diferenciales, y voltaje de
modo comun.

El voltaje de salida es

A (v + %) + Ay (vie — %)
A — A
%Uid + (A1 + As)vje

Advid + Acvic

A,
v, = Ag(vig + A—dvic)

Amp

i Diferencial >——o

J’_

(2.97)

El amplificador diferencial debe cumplir con que la ganancia de modo diferencial es mucho
mayor que la ganancia de modo comin (A; >> A.), lo cual implica que el amplificador dife-
rencial puede amplificar las senales diferenciales, mientras que no amplifica (rechaza) la senal

de modo comin (como el ruido).

2.5.1.

Relacion de rechazo de modo comun CMRR

Se define el CMRR como la razén de la ganancia de modo diferencial entre la ganancia de

modo comun

CMRR = A

Aa

= 20l0910 [dB] - AddB - ACdB

De donde el voltaje de salida se puede reescribir como
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1

o = Advu+ ErRR

Vic) (2.99)

2.5.2. Amplificador par diferencial con transistores MOS

El amplificador par diferencial es el corazén del OTA, este funciona como etapa de entrada
debido a que al implementarse con transistores MOS cumple con la caracteristica de tener una
impedancia de entrada grande y una impedancia de salida grande, también cumple con un buen
rechazo de modo comin (buen CMRR).

2.5.3. Estructura interna del amplificador diferencial MOS

En la Figura 2.48 se muestra la estructura interna de un amplificador par diferencial simétri-
co con cargas pasivas y una fuente de corriente que representa la suma de las corrientes de cada
rama con una resistencia asociada.

Vbp

Ving v AV Ving

DC —— l Iss Ras — DC

F1GURA 2.48: Par diferencial con transistores MOS.

2.5.4. Analisis en gran senal

Este andlisis se hace con el objetivo de conocer la respuesta a variaciones grandes de la
senal de entrada, es decir, se lleva al caso en el que toda la corriente fluye por uno de los dos
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transistores.
En base al circuito de la Figura 2.48 se tiene que los voltajes de salida son

Vout, = Vop — RDID1

Vouty, = Vbp — RDIDQ

El voltaje de salida es

Vout Vout; — Vout2

Vout = Vpp — Rplp, — (VDD - RDIDQ)
Vot = Vpp — Rplp, —Vpp + Rplp,
Vout = —Rplp, + Rplp,

Vout = Rp(Ip, — Ip,)

Si se considera que el circuito es simétrico, y ademas A = 0, el voltaje en el nodo “P” es
Viny — VG51 = Viny — VGSQ, entonces

Viny — Viny = Vas, — Vas, (2.100)

La corriente que fluye en cada uno de los transistores es

1 w

]Dl - Eﬂnooxf (VG’Sl - VTH)2
1 w

[DQ = §,uncowf (VG52 - VTH)2

Si se despeja Vs, v Vs, entonces

21p

Ves, = ”—1+VTH
/"LnCOI‘%
21p

Vas, = ~/—2+VTH
M?’LOOCC%

Si se sustituye Vg, v Vas, en la ecuaciéon 2.100

21 21
Viny — Viny, = Dlw - D2W (2101)
,U/ncozf Nncomf

De la ecuacion 2.101 se despeja (Ip, — Ip,)
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Ip,

—Ip, =

1
2

w

_,uooxf (Uinl - vinz) \/

4]53
C w

ox T,

- (Uim

— Uingy )2

(2.102)

En base a este resultado se muestra que la diferencia de corrientes de drenaje que fluye
por los transistores del par diferencial tiende a cero cuando las senales de entrada son iguales

Vin, = Ving-

Por otra parte, el comportamiento de las correnties de drenaje de cada transistor se describe
por las siguientes ecuaciones

[ m m [ W ]
]Dl = % Yiny — Ty \/,uoox 4155 - Mooxf (Uinl - Uinz)z (2103>
Iss | Vin vm w w ]
IDz = % : - \/Moozf 4lgs — ;ucowf (Uinz - Uinl)z (2104>
200 T T T
150 T
—_ Ipa;
S 100 'Ilng 1
- |Dzz
50 T
0 L 1 1
-0.5 0 0.5
(Vin1 - Vin2) [VI

FicuraA 2.49: Comportamiento de las corrientes de drenaje
para variaciones de senal grandes.

En la grafica de la Figura 2.49 se muestra la comparacién del comportamiento de las co-
rrientes de drenaje del par diferencial descritos por las ecuaciones 2.103 y 2.104 (Ip1,. en color
rojo e Ipsy,. en color verde) con la respuesta de la simulacién (Ip;, en color azul e Ips, en color
amarillo) realizada en SPICE con un modelo nivel 49 del nodo tecnolégico de 0.5um, con las
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siguientes caracteristicas: %,unCox = 57.3uA/V?, % = 11%’;;”1, e Isg = 200pA. Las graficas razo-

nablemente concuerdan tomando en cuenta que las ecuaciones 2.103 y 2.104 son cuadraticas y
el modelo que se utilizé para la simulacién toma en cuanta més parametros.

200 T T T

150 H's -
100 | -
50 |- .

0_ -

- Ip2) [HA]

(Ip1

.50 |+ i

-100 A

-150 | 7

_200 L 1 1
-0.5 0 0.5

(Vinl - Vin2) vl

Figura 2.50: Comparacion de la diferencia de corrientes de
drenage: ecuacion 2.102 VS simulacion.

En la Figura 2.50 se muestra la comparacién entre la grafica de la ecuacién 2.102 (en color
rojo) y la simulacién (en color azul).

2.5.5. Analisis de pequena senal

Partiendo del caso ideal de un par diferencial completamente simétrico, y entradas diferen-
ciales, entonces se puede aplicar el concepto de “medio circuito”, es decir, se considera el nodo
“P” como una tierra virtual debido a que no hay cambios de voltaje en este nodo. El resultado
de aplicar este concepto se ilustra en la Figura 2.51.

Esto simplifica significativamente el analisis, ya que cada mitad es una etapa de fuente
comtn (la cual ya se ha analizado previamente) y por ende el voltaje de salida en cada etapa
es

Vout;, = —9m (RD H rol) Vin,

Vouta, = —Gmgy (RD ” T02) Ving

Entonces el voltaje de salida es
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Vbp Vbp

Rp

voutg

FiGURA 2.51: Resultado de aplicar el concepto de “Medio cir-

cuito”.
Vout = Vout; — Vouts
Vout = —YGmy (RD ” 7’01) Vin, T Gms (RD ” 7’02) Uing

Ya que se consideran circuitos simétricos, es decir, ¢m, = Gm, = Im Y To,
entonces

Vout = Vout; — Vouty = —IGm (RD || ro) (Uin1 - Uinz)

finalmente, la ganancia de voltaje queda como

Uoutl - Uoutg = —gm (RD H ro)

Uinl - Uing

= 7002 = TO?

(2.105)

2.5.6. Amplificador par diferencial con transistor PMOS en modo

diodo como carga

Se utilizan transistores PMOS como carga activa, como se muestra en la Figura 2.52 (a),

remplazando la carga resistiva.

De la Figura 2.52(b) el transistor Mj; estd conectado como diodo entonces la resistencia de

salid (en M) es
1

1EioutM1 - g_ || Tog || To,
m3

(2.106)
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D
M3 M,
Vout MS
Uinl vzng Youty
’\?“ 'Uinl o——l Ml
a) b)

FIGURA 2.52: a) Amplificador par diferencial con transistores
PMOS en modo diodo como carga, b) equiva-
lente para el andlisis de pequena senal.

La ganancia de voltaje es

1
A, = g, (g— I 7o | ) (2.107)

m3

Esto se puede aproximar como

1
A~ —go (_> (2.108)

m3

2.5.7. Amplificador diferencial con transistores PMOS como carga

En la Figura 2.53 se muestra el circuito del par diferencial utilizando transistores PMOS
como carga.
La ganancia de voltaje de este amplificador se expresa en la ecuaciéon 2.109.

Ay = =Gm, (Toy || 701) (2.109)

2.5.8. Amplificador par diferencial cascode

En la Figura 2.54 (a) se muestra el circuito de un amplificador par diferencial cascode mientras
que en la Figura 2.54 (b) se muestra el circuito equivalente para el andlisis de pequena senal,
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FicUura 2.53: Amplificador par diferencial con carga activa.

el cual es el equivalente a un amplificador cascode (Figura 2.44), por ende, la ganancia es

Vbp

I

vinl O—‘I

b)

FIGURA 2.54: a) Amplificador par diferencial cascode, b)
equivalente para el andlisis de pequena senal.

Ay = —gmy (14 GimsTog)Tor + Tog (2.110)
Ay R —GmiGmsTorTos (2.111)
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es decir, la ganancia del par diferencial es la misma que el de una etapa cascode con la ventaja
del rechazo de modo comun.

2.5.9. Amplificador par diferencial telescépico cascode

En la Figura 2.55(a) se muestra el par diferencial telescépico cascode con transistores PMOS
como carga.

[~
Q
I3
~

S

by Jet sty

MZ] |—<>Um1

FIGURA 2.55: a) Amplificador par diferencial telescopico cas-

code, b) equivalente para el andlisis de pequena
senal.

En la Figura 2.55(b) se muestra la mitad del circuito utilizado para el analisis de pequena
senal, el cual es idéntico a un amplificador cascode (Figura 2.45) por ende la ganancia del par

diferencial telescopico cascode es
Av ~ —G9m [(gm3TO3T01) || <9m5T05r07)] (2'112)

2.5.10. Amplificador par diferencial con salida unica

Las configuraciones que se mostraron anteriormente son totalmente diferenciales es decir se
tienen dos entradas y dos salidas, ahora se presenta el par diferencial con salida tnica, que serd
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utilizado para el OTA.

UinJrC»—I

Ficura 2.56: Amplificador par diferencial con salida unica.

En la Figura 2.56 se muestra un par diferencial de salida tnica, si se consideran transistores
con las mismas caracteristica y se realiza el analisis para obtener la ganancia de voltaje se
obtiene

Vout
= —9m (Toy || 704) (2.113)

Uin+ — VUin—

2.6. Amplificador Miller de dos etapas

Antes de centrarse de lleno en el amplificador Miller se abordaran dos aspectos importantes
para la red de compensacion que se utiliza para asegurar que el sistema es estable.

2.6.1. Efecto Miller

El efecto Miller indica que un capacitor conectado entre la entrada y salida de un ampli-
ficador (capacitor flotado), es equivalente a tener dos capacitores uno de ellos conectado en el
nodo de entrada y el otro en el de salida, ambos aterrizados, graficamente ilustrado en la Figura
2.57. El valor de los capacitores equivalentes se describe por las siguientes relaciones

C; = C(1+A) (2.114)
C, = C’<1+%) (2.115)
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Vin Vo I Uin Vo
; C(1+4)

C(1+4)
L1

FiGURrA 2.57: Representacidon grifica del efecto Miller.

En particular el efecto Miller es de interés ya que permite separar los polos del sistema lo
que permite tener un sistema de polo dominante, esto se explica en la siguiente seccién.

2.6.2. Sistema de polo dominante

En la Figura 2.58 se ilustran las graficas de magnitud en [dB] y fase [f] de dos sistemas de
segundo orden, en color rojo un sistema no compensado y en negro un sistema compensado,
una de las diferencias es que el sistema compensado tiene un margen de fase PM = 45°, lo cual
implica una respuesta transitoria con un sobreimpulso del 30 %, mds aun para que el sistema
tenga una respuesta transitoria sin sobre impulso el margen de fase debe ser

PM = 60° (2.116)

En el caso del sistema de la Figura 2.58, el polo dominante es P;, y el polo no dominante
P,, se encuentra a una frecuencia fp, = GBW, para obtener un mayor margen de fase se debe
mover el polo a una frecuencia mayor.

En la Figura 2.59 se ilustra el circuito del amplificador Miller de dos etapas compensado,
el capacitor C. y la resistencia R, forman la red de compensacion que permite aplicar retro-
alimentacion negativa con un margen de fase PM = 60°, asegurando un sistema estable. La
compensacion se realiza convirtiendo al amplificador en un sistema de polo dominante mediante
el “efecto Miller”, que separa los dos polos del amplificador mediante el capacitor de compensa-
cién C., haciendo dominante al polo del par diferencial y al polo del amplificador fuente comun
lo mueve a una frecuencia mayor que la frecuencia del GBW. De acuerdo a la literatura [8],
para tener un margen de fase de 60° se debe cumplir la relacion 2.117.

C.>0.22C; (2.117)

El resistor R, tiene la tarea de cancelar el cero en el lado derecho del plano complejo que
se crea por el capacitor de compensacion debido a que limita el producto ganancia ancho de
banda.
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AldB] ___ Sistema
no compensado
__ Sistema
compensado
) \WitERg
p
180° A
. PM
0 o

FiGurA 2.58: Margen fase para un sistema compensado y
uno no compensado.

Vbp

IBias

Vout

Vss

Ficura 2.59: Amplificador Miller de dos etapas.

El modelo de pequena senal se muestra en la Figura 2.60, donde r,, || 7,, es la impedancia
de salida del par diferencial y 7, || 7, €s la impedancia de la segunda etapa. Si se aplica LCK
en el dominio de Laplace al nodo v se llega a las siguiente ecuacion
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U1

Vin 9mqVin Toy

FI1GURA 2.60: Modelo de pequeria serial del amplificador Mi-
ller dos etapas compensado.

\% 1
Gy Vin + —1 +VisCy + (Vi —V,) (Rc + <O > = (2.118)
01 c
Por otra parte, la LCK en el nodo v, queda como
V, 1
gm5V1 + 7“_ + VOSCL + (VO - Vl) (RC + f) =0 (2.119)

Las ecuaciones 2.118 y 2.119 se pueden resolver para obtener la funcién de transferencia
como

V,  mmsTores {1 sl( =)~ RCol}

= 5 2.12
Vin as® +bs24+cs+1 ( 0)
Donde las constantes son
(TOI Tos RcCl C(chc)
b = [TO1 TO5 (Cch + Cccl + CCCL> + RCCC (Clrol + CLTOZ)]
¢ = [(CL + CC) T05 + (Cl + CC) T01 + gm5T01T05 Cc + RCCC]

Si se considera que R, < 1, 0 R. < 7,,, y un sistema de polo dominante, entonces los polos
de la funcién de transferencia se pueden aproximar como sigue

-1
PP r — 2.121
' gm5r05T0100 ( )
—9ms
P~ — 2.122
s~ (2122)
—1
P~ 2.123
3 RC (2.123)

56



Marco Teérico Amplificador Miller de dos etapas clase AB

Por otra parte, el cero es

1
7 = (2.124)

Gy ey

g,

Para cancelar el cero del lado derecho del plano complejo se establece R, = g%. Otra opcion

5
es mover el cero a la posicion del polo P, para que se cancelen, para esto se debe cumplir Z = P,
de esta manera la resistencia de compensacion queda como

R, = (CC ;CCL) <g;) (2.125)

La ganancia de la primera etapa (par diferencial) es

Avl = 9m (TO4 H T02> (2126)

La ganancia de la segunda etapa (comon source) es

Avy = Gms (T05 | TOG) (2.127)

2.7. Amplificador Miller de dos etapas clase AB

Uno de los requerimientos de un amplificador es que la etapa de salida sea capaz de transmitir
la senal a la impedancia de carga, que puede consistir en una resistencia, un condensador o
ambos. En general, la resistencia de salida sera relativamente pequena (en el orden de los Ohms),
y el condensador de salida sera grande. La etapa de salida debe ser capaz de proporcionar
suficiente senal de salida (voltaje, corriente o potencia) en este tipo de cargas, es por tal motivo
que se adapta el amplificador Miller para convertirlo en un clase AB.

2.7.1. Etapas de salida

En la Figura 2.61 se muestran las etapas de salida clase A, AB, y B. La clase A se caracteriza
por una corriente de polarizacién (Ip) mayor que la corriente en que fluye por la etapa de salida
(i), si bien esta etapa ofrece una buena linealidad, la relacién entre la potencia de carga y
la potencia que puede entregar la fuente de alimentacién es baja. Por otra parte, en la clase
B la corriente de polarizacion es cero, lo que mejora la eficiencia de potencia, a costa de un
sacrificio en linealidad. El amplificador clase AB es una etapa intermedia entre las otras dos,
un compromiso entre linealidad y eficiencia, pues ahora la corriente de polarizacion es baja con
relacion a la corriente que puede suministrar la fuente.
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Marco Teérico Amplificador Miller de dos etapas clase AB

Ai, Clase A Ai, Clase AB Ai, Clase B
i Ig > 1,
Ip <1, Ip=0
AWAWANANVANVAN
t t

FiGurA 2.61: FEtapas de salida.

2.7.1.1. Etapa de salida clase AB

En la Figura 2.62 se muestra la etapa de salida clase AB que se utiliza para el amplificador
Miller de dos etapas, el voltaje V; es el encargado de fijar la corriente de polarizacion, cuando
el voltaje de entrada v, es positivo la corriente ¢, aumenta, por el contrario cuando el voltaje
es negativo la corriente ¢, aumenta.

La corriente que entrega el amplificador a la carga i, se expresa como sigue

iy =iy, — iy, (2.128)
—L2D Ai,
Urn +ZD2 7:_0> U%ut
ars
vi M, Ry
Wb
1 s

FigurA 2.62: Etapa clase AB.

Con el objetivo de convertir el amplificador Miller a un clase AB se utiliza una red RC,
como se muestra en la Figura 2.63, la resistencia R, . = 10M() es de un valor relativamente
grande con el fin de aislar al transistor Mg y no esté fijo en la corriente de polarizacion, el
capacitor U, funciona como una bateria que permite implementar el sistema de la Figura
2.62.
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Voo

IBias

Vout

—

Vss

FiGuraA 2.63: Amplificador Miller dos etapas clase AB.

2.8. Configuraciones del amplificador para su caracteri-
zacion

A continuacion, se muestran las configuraciones que se requieren para poder caracterizar
cada uno de los amplificadores que se implementaron con transistores discretos ALD1106 y
ALD1107.

2.8.1. Punto de operacién

Lo primero es fijar el punto de operacion, es decir, polarizar en DC. Es muy importante
establecer el punto de operacién para asegurar la correcta operacion del amplificador, una
inspeccién rapida es corroborar que el valor de las corrientes sean las que se definieron, y que
cada transistor esté operando en saturacién. Para corroborar el punto de operacion no se aplican
senales de entrada al sistema, solo las fuentes de polarizacién en DC.

2.8.2. Caracterizacion de la ganancia en lazo abierto

La ganancia en lazo abierto se mide con la configuracién que se muestra en la Figura 2.64.
El valor de la resistencia de retroalimentacion negativa, se elige relativamente grande con el fin
de simular el lazo abierto.
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Marco Teérico Configuraciones del amplificador para su caracterizacion

R =1GQ

Amp o Vout

FiguraA 2.64: Configuracion para caracterizar la ganancia de
lazo abierto del amplificador.

2.8.3. Caracterizacion del CMRR

La relacion entre la ganancia de lazo abierto y la ganancia de modo comun es el CM RR,
matematicamente se expresa en la ecuacién 2.98. Para medir la ganancia en modo comin se
conecta el amplificador como se muestra en la Figura 2.65 (a). Para caracterizar la ganancia
en modo diferencial se utiliza la configuracién de la Figura 2.65 (b).

ANA, AN

Vout
—O Vout
O

+Vin

R;

AYAYAY -
R;

AYAYAY

Vin

Ry =

a) b

FIGURA 2.65: Configuracidnes para obtener el CMRR, a) ga-
nancia en modo comun, b) ganancia en modo

diferencial.

En la configuracion de modo comun se aplica el mismo voltaje a las entradas del amplifica-
dor, es decir, V' = V™. Ya que los voltajes de entrada son iguales entonces el voltaje de salida

en el caso ideal es
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Marco Teérico Configuraciones del amplificador para su caracterizacion

Vo =TF (vt —v7) =0 (2.129)

Sin embargo, en la practica solo se puede aspirar a que la ganancia en modo comun sea muy
baja, en otras palabras, que las senales de modo comun sean rechazadas.

2.8.4. Caracterizacion del slew rate

El SR es la velocidad de cambio del voltaje de salida con respecto al tiempo, es decir, la
pendiente de la funcién v,y (t). Idealmente un amplificador debe seguir a la sefial de entrada,
sin embargo, en la préctica esto no es asi, debido a que a el sistema le toma un cierto tiempo
responder, la medida que indica hasta que velocidad puede responden el sistema de manera
aceptable es el SR.

dvout
dt

Para poder medir el SR se conecta el amplificador como se muestra en la Figura 2.66. El
pulso a la entrada debe tener tiempos de subida y de bajada mucho menores que el SR esperado.

SR =

(2.130)

+

Amp o Vout

——c

FiGurA 2.66: Configuracion para medir SR.

2.8.5. Caracterizacion del rango lineal

El rango lineal, es la regién en la cual la senal de salida del amplificador (en modo buffer)
sigue a la senal de entrada en un rango de error relativamente pequeno, es decir, la salida es
igual que la entrada v;, & Vyy.

Para poder medir el rango lineal se conecta el amplificador como se ve en la Figura 2.67, se
hace un barrido del voltaje de entrada, V, = < Vi, <V, q0+.

En lo que sigue se presentan las simulaciones SPICE de los principales bloques que confor-
man al OTA.

61



Configuraciones del amplificador para su caracterizacion

Marco Teérico

o Vout

Amp

7—1%
- (g

FiGurA 2.67: Configuracion para medir el rango lineal.
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Capitulo 3

Simulaciones

3.1. Curvas del ALD1106

Para obtener las gréaficas de un transistor NMOS del circuito integrado ALD1106 se utilizé
el simulador SPICE de acuerdo con los siguieres pasos.

3.1.1. Diagrama esquematico

Se describe el circuito esquemético de la Figura 3.1 en SPICE.

«I M,y _7/—L Vbs
v, =

Ficura 3.1: Circuito para obtener las curvas del transistor
NMOS de un ADL1106.

3.1.2. Barrido en DC

De acuerdo con la hoja de datos del chip las curvas caracteristicas se caracterizan para
voltajes que van en el rango de

oV <V, <12V (3.1)
2V <V, <12V
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Simulaciones Curvas del ALD1106

3.1.3. Modelo del ALD1106

Para poder simular, SPICE requiere el modelo eléctrico del ALD1106 y el ALD1107, para
ello se contacté a la empresa ADVANCED LINEAR DEVICES, INC la cual nos lo proporcioné.
Las dimensiones de W = 76.3um y L = 7.8um se eligierén para que las graficas concordaran
lo mejor posible con las que muestra la hoja de datos.

3.1.4. Curva caracteristica

El resultado que da el simulador es la gréafica de la Figura 3.2.

20m

18m
16m

12

Vpslv]

Ficura 3.2: Curvas caracteristicas un  transistor del
ALD1106.

3.1.5. Caracterizacion de g,, y Vgs en funcién de la corriente I del
transistor NMOS

Para poder visualizar la relacién de transconductancia (g,,) en funcién de la corriente que
fluye en el transistor (Ip) se caracteriza mediante el simulador, el resultado se muestra en la
grafica de la Figura 3.3. Se cumple lo que indica la ecuacién 2.22, la transconductancia aumenta
en funcién de la corriente que circula de drenaje a fuente del transistor, adicionalmente se
muestra la variacién de Vgg en funcion de Ip .
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Simulaciones Curvas del ALD1107

14

12

10

gm [mS]
Ves [V]

I I I I I I I I I 0
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

Ip[mA]

FI1GURrA 3.3: Curva g, en funcion de Ip (curva roja), curva
Vas en funcion de Ip (curva azul), del transis-
tor NMOS.

3.2. Curvas del ALD1107

Para obtener las curvas de un transistor MOS canal P se siguen los mismos pasos que se
siguieron para el ALD1106, lo que cambia es el modelo el cual también proporcioné el fabricante,
los valores del barrido de voltaje de las fuentes de polarizacion se toman de la hoja de datos.

3.2.1. Diagrama esquematico

Ya que se trata de un transistor tipo PMOS las conexiones cambian con respecto al NMOS
tal como se muestra en la Figura 3.4.

3.2.2. Barrido en DC

De acuerdo con la hoja de datos del chip las curvas caracteristicas se caracterizan para
voltajes que van en el rango de

—12V <V, <0V (3.3)
—12V <V, <2V (3.4)
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Simulaciones Curvas del ALD1107

I}

FiGuRrA 3.4: Circuito para obtener las curvas del transistor
PMOS de un ADL1107.

3.2.3. Modelo del ALD1107

Las dimensiones del transistor se establecen en L = 7.8um y W = 138um

3.2.4. Curva caracteristica

El resultado que da el simulador se muestra en la Figura 3.5. Se grafico el valor absoluto de
Vs, para poder observar la grafica en el primer cuadrante del plano.

=
o

Ip[mA]
o = N w H [6,] ()] ~ ] [(e]

[Vps|Iv]

FiGURrA 3.5: Curvas caracteristicas de wun transistor del

ALD1107.
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Simulaciones Amplificador CS

3.2.5. Caracterizacion de g,, y Vgs en funcién de la corriente I del
transistor PMOS

La curva g,, en funcién de Ip para el transistor PMOS es muy parecida a la curva del
transistor NMOS, sin embargo, en magnitud es aproximadamente la mitad de la magnitud del
NMOS, por otra parte, el Vg es casi igual al del NMOS, esto se muestra en la gréafica de la
Figura 3.6.

1.6 F T T T T T T T T = 12
14 1 10
1.2 .
1 8
1 - -
? =
= 0.8 4 6 )
5 =
0.6 .
1 4
04 .
4 2
0.2 .
0 I I I I I I I I I 0
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9
[Ip] IMA]

FIGURA 3.6: Curva g, en funcion de Ip (curva roja), curva
Vas en funcion de Ip (curva azul) del transistor

PMOS.

3.3. Amplificador CS

A continuacion, se presenta la simulacién del amplificador CS en SPICE la cual se realiza
con un modelo nivel 49 del nodo tecnolégico de 0.5um. El circuito que se utiliza para simular
se muestra en la Figura 3.7. Las dimensiones del transistor son W = 10pu y L = 1.2u. El voltaje
Vpp, = 3.3V, la corriente de drenaje se establece en I = 100uA, Vgs = 1.158, Vi = 1.65V
(esto para que el espacié de oscilacién tanto positivo como negativo sea simétrico), entonces la
resistencia Rp es

Vbop, — Vr

Rp=—7"-—
100 A

De acuerdo con los datos del simulador se tiene que la ganancia de voltaje es

= 165009 (3.5)
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Simulaciones Amplificador CS

Vbp,

FiguraA 3.7: Circuito del amplificador CS wutilizado para si-
mular.

(342.75k€2) (16.5k€2)
(342.75k92) + (16.5k%2)

Ay = —gm (1o || Rp) = —(0.38683m.S) ( ) — —6.0895 (3.6)

Se coloca un capacitor de carga C'r, = 1pF , esto con el fin de simular la carga que representa
la siguiente etapa. En la gréfica de la Figura 3.8 se muestra la ganancia en dB (Agp = 15.35dB).
Existe un error aproximado del 3.8 % entre los cdlculos tedricos y los del simulador. Por otra
parte, de acuerdo con el criterio de —3dB el ancho de banda de este amplificador es de BW =
10.051M Hz. Por tanto, el producto ganancia ancho de banda es

GBW = 58.84M Hz (3.7)

3.3.1. Con fuente ideal de corriente como carga

Se realiza la simulacion del circuito de la Figura 3.9 en SPICE. El punto de operacion
se calculdo por medio del simulador, y se determiné que Vg = 1.1580, para una corriente
Ip = 100uA. El valor del capacitor de carga es el mismo que en el caso anterior C';, = 1pF.
De acuerdo con el simulador g, = 0.38078mS y r, = 216.2k(2, por lo tanto la magnitud de la
ganancia es

1A, = 82.3

su equivalente en decibles es
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20 T T T

A[dB]

-10

25 i i i
100K M 10M 100M 1G
f [Hz]

FiguraA 3.8: Ganancia del CS con una resistencia de carga

Rp.

Vbb,

Vin

Vas

FicUuraA 3.9: Clircuito del amplificador CS con fuente de co-
rriente ideal como carga para simular.

Aqp = 38.31dB (3.8)

La grafica de ganancia en funcién de la frecuencia se muestra en la Figura 3.10. De acuerdo
con el criterio de —3dB tiene un ancho de banda de BW = 704.7kH z, entonces su producto
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ganancia ancho de banda es de

GBW = 58.84MHz (3.9)

40 T T T

35 1

30 1

25 1

20 : -

Ay[dB]

15 1

10 F : :

-5 I I I
10k 100k M 10M 100M

f [Hz]

Ficura 3.10: Ganancia del CS con una fuente de corriente
como carga.

3.3.2. Con carga activa

La simulacién de esta configuraciéon se realizé en base al circuito de la Figura 3.11, al igual
que en las dos simulaciones anteriores se utiliz6 Wy = 10u y L = 1.2u, por lo que concierne
al transistor PMOS Wp = 3Wy v L = 1.2um. Algo que se requiere calcular es el punto de
operacion del transistor PMOS (V) para ello se conecta el PMOS en configuraciéon diodo en
el simulador y este nos arroja el voltaje requerido para establecer el punto de operaciéon del
transistor M, en funcion de la corriente Ip = 100uA, resulta en un voltaje de polarizacion
Vi, = 1.919. El voltaje Vg = 1.158V y el capacitor de carga C = 1pF.

La grafica de la ganancia en funcién de la frecuencia se muestra en la Figura 3.12, de donde
A, = 46.97 y el ancho de banda es BW = 1.2456 M H z, finalmente el producto ganancia ancho
de banda es

GBW = 58.4776 M H z (3.10)
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Vbp

J

My

e

————0 Vout

—V, i M —Cr

Vas
T
L

FiGuRrA 3.11: Clircuito utilizado en la simulacion del ampli-
ficador CS con un transistor PMOS como una
fuente de corriente.

35 T T T

30

20

Ay[dB]
=
wn
T

10

1
10K 100k 1M 10M 100M

f [Hz]

Ficura 3.12: Ganancia del CS con un PMOS como una
fuente de corriente.

3.3.3. Con transistor en modo diodo como carga

Para simular esta configuracion se implementé el circuito de la Figura 3.13.
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Vbp
My
——o0 UVout
Ml 1
Vin I CL
Vas

FicurA 3.13: Clircuito utilizado para la simulacion del CS
con un transistor NMOS como diodo.

Los valores de circuito son

*Vpp = 3.3V *Vag = 1.158V
\i% W- 10
* O = 1pF *L_f:L_jzﬁ

-10

AldB]

-15

-20

_25 1 1 1
100K M 10M 100M 1G

f [Hz]

FiGuRrA 3.14: Ganancia del CS con un NMOS en configura-
cton de diodo.
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Simulaciones Amplificador CS

De acuerdo con el simulador g,,, = 0.3905m.S, g, = 0.38403mS, r,, = 441.3452kQ2 ,
To, = 212.85k€) con esto la ganancia es

A, = —0.998 (3.11)

La ganancia confirma la teoria, pues es cercana a A = 1, lo que se traduce en 0dB, como se
muestra en la grafica de la Figura 3.14. El ancho de banda es de BW = 58.43M H Z, por ende,
el producto ganancia ancho de banda es

GBW =5835MHz (3.12)

3.3.4. Con degeneracion

Para la simulacién de esta configuracion se implement6 el circuito de la Figura 3.15.

Vbp

Vin

Va

FiGura 3.15: Clircuito utilizado para la simulacion CS con

degeneracion.
Los valores son
* Vpp = 3.3V * VGS = 1.258V *RS = 1k
* O = 1pF W Wy 10 *Rp = 20.42kQ

L1 Lo 1.2u
De acuerdo con los datos del simulador g, = 0.38083m.S, entonces la ganancia es

20.42k
Ay= 70 =563 = Ay,
(0.38083m5 + 1kQ)

— 15dB (3.13)
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15 T T T

10 .

AyldB]

.10 + i

.15 + 4

220 + 4

25 + i

_30 1 1 1
100K M 10M 100M 1G

f [Hz]

FiguraA 3.16: Ganancia del amplificador CS con degenera-
cion.

La gréafica de la Figura 3.16 muestra la ganancia en dBs de donde BW = 827TMHz, y el
producto ganancia ancho de banda es

GBW = 41.578M H (3.14)

3.4. Amplificador CG

Ahora se procede a simular el amplificador CG en SPICE, en base al circuito de la Figura
2.34, se agrega un capacitor de carga C'y, = 1pF’, las dimensiones son W = 10um y L = 1.2um; el
riel de alimentacion es Vpp = 3.3V, se propone I = 100umA, entonces el voltaje de compuerta
a fuente es Vg = 1.158, Vi = 1.65, conociendo estos valores la resistencia Rp es

Vpop — Vg

Rp = 22— "E _ 1650009 3.15
P 100umA (3.15)

Usando los datos del simulador se obtiene la ganancia como sigue

Ay = (gm)(Rp) = (0.38683m.5)(1650002) = 6.382 (3.16)

El resultado de la simulacién se muestra en la grafica de la Figura 3.17.
La ganancia en dB es Ayp = 15.43dB y el ancho de banda es BW = 12.43M H, el producto
ganancia ancho de banda es
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Simulaciones Seguidor de fuente (SF)

20 T T T

15 F .

10 - .

A[dB]

-10 -

25 I I I
100K 1M 10M 100M 1G

f [Hz]

FiguraA 3.17: Ganancia del amplificador CG con resistencia
de carga RD como carga.

GBW = 58.6TMHz (3.17)

3.5. Seguidor de fuente (SF)

Para la simulacién se utiliza el esquematico de la Figura 3.18. Se propone una corriente
Ip = 100pA, lo que implica un voltaje de polarizaciéon en compuerta Vg = 2.804V, un riel
de alimentacion Vpp = 3.3V, un capacitor de carga de valor C, = 1pF y por ultimo una
resistencia de carga Ry = 16.5k(2.

En la grafica de la Figura 3.19 se muestra la ganancia en dB en funcién de la frecuencia.

La ganancia en magnitud es A, = 0.85, y decae —3dB a una frecuencia

fosap = 67.77 MHz (3.18)

La resistencia de salida es R, = 2.3k, que es mas pequena en relacién con la resistencia
de salida de los amplificadores CS y CG.

3.5.1. Seguidor de voltaje invertido (FVF)

El FVF de la Figura 2.41(a) se simula con las medidas de ambos transistores en Wi o =
10pum, Lio = 1.2um, el voltaje de polarizacion del M, es VGM2 = 1.9V una corriente Ip =
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Simulaciones Seguidor de fuente (SF)

Vbp

M,
p—o Vot
Vin
R, ——Cy
Va I

Ficura 3.18: Clircuito utilizado para simular el SF.

-10 .

A[dB]

20 F ; i

_25 Il Il
M 10M 100M 1G

f [Hz]

FiGUrA 3.19: Respuesta en frecuencia del SF.

100pA, un riel de alimentacién Vpp = 3.3V y un capacitor de carga C, = 1pF. De acuerdo
con la simulacién la ganancia es

y decae —3dB a una frecuencia

f—34p = 570.71 MHz (3.20)
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Simulaciones Amplificador cascode

Usando los valores de ¢, y 7, obtenidos de la simulacién y usando la ecuacién 2.82 la
impedancia de salida queda como

Rou = 125.789) (3.21)

En contraste con lo que proporciona el simulador donde se obtiene

Rou, = 138.102 (3.22)

La ganancia del FVF en funciéon de la frecuencia que se obtiene de la simulacién se muestra
en la gréfica de la Figura 3.20.

AldB]

_45 L L L
10M 100M 1G 10G 100G

f [Hz]

F1cUrA 3.20: Ganancia en funcion de la frecuencia del FVF.

3.6. Amplificador cascode

La simulacién del amplificador cascode MOS se realiz6 en base al circuito de la Figura 3.21.
Para obtener el punto de operacién de los dos transistores ( Vi, v Vs, ) se retira la senal de
entrada y se conectan en diodo, con esto el simulador nos da el voltaje que se requiere para
que el amplificador opere en las condiciones que se plantearon. Posteriormente se realiza la
simulacién en este punto de operacién.

Los valores de las transconductancias y de las resistencias r,, y 7,, se muestran en la Tabla
3.1.

La ganancia en voltaje de este amplificador es
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Simulaciones

Amplificador cascode

VGy = 2316V

Vas, = 1.158V

T
L

M, M,
gm [mS] | 0.38078 | 0.82211
T, [KQ] | 216.2 | 169.04

A, = —13690.

o Vout

— Cp =1pF

FiGura 3.21: Circuito utilizado para la simulacion del am-
plificador cascode.

TABLA 3.1: Valores obtenidos del simulador,para el amplifi-
cador cascode.

(3.23)

En la grafica de la Figura 3.22 se muestra el resultado de la simulaciéon, la ganancia en dB

(Aqp = 82.73dB).

Por otra parte, el ancho de banda de este amplificador es BW = 4.207TK Hz, el cual es 3
ordenes de magnitud menor que el ancho de banda que se tiene con los amplificadores de etapa
Unica, es decir, con la configuracién cascode la ganancia se incrementa, pero el ancho de banda

disminuye.

El producto ganancia ancho de banda es

GBW = 57.5938M H z

(3.24)

Algo interesante es que el producto ganancia ancho de banda se mantiene con respecto a
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Simulaciones Amplificador cascode

9 0 T T T T T
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FiguraA 3.22: Ganancia del amplificador cascode en funcion
de la frecuencia.

los amplificadores de etapa tnica, esto se debe a que se aumenta la ganancia, pero el ancho de
banda disminuye lo que conserva el GBW.
Por 1ultimo, se mide la resistencia de salida

Rou = 30.432M Q) (3.25)

es mayor en comparacion con los amplificadores anteriores, lo que impacta en una mayor
ganancia.

3.6.1. Amplificador cascode con carga activa

La simulaciéon de este amplificador se realizé en base al circuito de la Figura 3.23.

Hay tres puntos importantes que se deben considerar para el correcto funcionamiento de
la simulacién, en primer lugar el punto de operacion de los transistores M3 y My, para ello se
conectaron en diodo con una fuente de corriente que obligue a que circule por ellos la corriente
I =100uA, v el simulador nos arroja el voltaje Vi, y Vj,, sin embargo al simular no se obtiene
ganancia. Esto debido a que el transistor M3 no entra en saturaciéon. Aqui entra en juego
otro punto importante, y es que debido a la impedancia de salida relativamente alta se vuelve
complicado poder fijar el circuito en el punto de operacién deseado

Para fijar el punto de operacion se conecta un inductor L con un valor muy grande con el
objetivo de que a frecuencias bajas la impedancia vista hacia el inductor es muy grande y por
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Vbp
J M. Wy _ 10pm
1 4T, 1.2pum
W3 _ 10pum
J| Ms L; — 1.2pum
L=1TH
Y'Y Y 0 Vout
w- 10pum -
I My 77 = 1.271771 —— Cp=1pF

Vi, = 1.919V

S Wi 1opm =
Vi = 1.65V T 4”241 I = T2um

Vo, =2V
e @ Vin = lv

Vas, = 1.158V

FiguraA 3.23: Circuito utilizado para la simulacion del ampli-
ficador cascode con PMOS cascode como carga.

lo tanto no influye en la respuesta de AC. Finalmente, el tercer punto es ajustar el voltaje V},
para hacer que el transistor M3 este en saturacion.

Los valores de las transconductancias y r,, que arroja el simulador se muestran en la tabla
3.2.

La resistencia de salida es

Ry = 2.45M ) (3.26)

Y la ganancia es
|A,| = 825.7 (3.27)

En la grafica de la Figura 3.24 se muestra la ganancia en dB (58.34dB) en funcién de la
frecuencia. El ancho del amplificador es BW = 63.97K H z, es decir, el ancho de banda se redujo
aln mas, pero se obtiene mayor ganancia. El producto ganancia ancho de banda es

GBW =52.95MHz (3.28)
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A[dB]

3.7.

En esta seccion se presentan las simulaciones que se realizaron con el modelo de los ALD1106
y ALD1107, ajustando las dimensiones de W y L para corrientes Ip = 100uA, de acuerdo con
las curvas caracteristicas que se presentan en el capitulo 4, las cuales se ajustan para que haya
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FiguraA 3.24: Ganancia del amplificador Cascode con carga

10K

100K

f [Hz]

10M

actia.

Ml M2 M3 M4
gm [mS] | 0.36104 | 0.37410 | 0.36984 | 0.37531
ro [k€2] | 69.3914 | 165.0192 | 90.07386 | 115.1715

TABLA 3.2: Valores obtenidos del simulador, resultado de la
simulacion el amplificador cascode con carga ac-

tiva.

una concordancia entre simulacién y medicion.

Se optd por trabajar con corrientes de polarizacion Ig = 100uA debido a que como se mostro
en las curvas caracteristicas de las Figuras 3.3 y 3.6, el trabajar con corrientes de drenaje a
fuente del orden de mA implica voltajes Vg ~ 12V. Si trabajamos con corrientes del orden de
1A se puede operar al transistor con voltajes de compuerta a fuente al orden de Vgg < 2V y

voltajes de alimentacién de Vpp = |Vsg| = 3V.

Se comenzé por simular dos espejos simples, después un par diferencial, par diferencial

Simulaciones con transistores discretos

100M
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cascode, el amplificador Miller de dos etapas y finalmente un el amplificador Miller dos etapas
clase AB.

3.7.1. Espejo de corriente simple

Se comienza simulando un espejo de corriente simple como el que se muestra en la Figura
3.25 , utilizando el modelo de los transistores NMOS del ALD1106.

Vbop =3V
Io W, _ 194.2um
Iref i L, — 7.8;;;1
ALD1106 ALD1106

I

FicuraA 3.25: Circuito utilizado para simular el espejo de co-
rriente simple.

En la gréfica de la Figura 3.26 se muestran la simulacién para corrientes de referencia (en
color azul) del orden de los A y las corrientes que se copian en color rojo. Para el caso en el
que Vpp = 3V la corriente que se copia es

I, = 110.8uA (3.29)

3.7.2. Escalador de corriente

En algunas aplicaciones se requiere multiplos de la corriente de polarizacién (/) un circuito
que cumple con esta condiciéon se muestra en la Figura 3.27. En este caso la corriente que se
obtiene es

I, =51p (3.30)

De manera general la corriente se multiplica de acuerdo con el niimero de transistores
conectados en paralelo como sigue

I, = nlg (3.31)

Esta relacion es valida debido siempre que las dimensiones de los transistores sean iguales.
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Iref |o

FicuraA 3.26: Simulacion del espejo simple para varias co-
rrientes de referencia.

Vbp = 1.65V

21.68k€2

I"i

2 s i oy i

Vss = —1.65V

Ficura 3.27: Circuito utilizado para la simulacion del esca-
lador de corriente.

3.7.3. Par diferencial

El circuito del par diferencial que se simulé se muestra en la Figura 3.28.
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48.68kS2

Vout
p——O

—__1pF

Vos = —3V

FicuraA 3.28: Circuito utilizado para la simulacion del am-
plificador par diferencial.

3.7.3.1. Punto de operacién

Los datos del punto de operacion que reporta el simulador se muestran en la Tabla 3.3, de
donde se corrobora que el amplificador par diferencial esta polarizado de manera adecuada, y
se da el valor de r, y ¢, para cada transistor.

Ml MQ M3 M4 M5 MG

] || 51.04 | 51.04 | —51.04 | —51.04 | 100.1 | 102.08
Ves[V] | 152 | 152 | =097 | —0.97 | 1.13 | 1.13
| | 354 | 354 | —097 | —0.97 | 1.13 | 1.47
Voo V]| 021 | 021 | —0.19 | —0.19 | 0.28 | 0.29
gm[mS] | 033 | 033 | 035 | 035 | 042 | 0.42
ro[kQ] | 258.61 | 258.61 | 401.17 | 401.17 | 151.50 | 167.25

TABLA 3.3: Punto de operacion del amplificador par diferen-
ctal reportado por el simulador.
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40 0
\ a) Fase
b) Magnitud
30
-50
20 -
o i —_
S 10l 100 %
E =}
= ]
g of g
£ -150
-10
-200
-20
-30 L L L -250
10K 100k ™ 10M 100M

Frecuencia [Hz]

FIGURA 3.29: Respuesta en frecuencia del par diferencial a)
fase, b) Magnitud.

3.7.3.2. Ganancia de lazo abierto

En la grafica de la Figura 3.29 se muestra la magnitud y fase de par diferencial en lazo
abierto. La ganancia en dB’s es

Agp = 33.92dB (3.32)
El ancho de banda es

BW = 517.6kHz

Por 1ltimo, el producto ganancia ancho de banda es

GBW =204MH=z (3.33)

3.7.3.3. Rango lineal

Se hace un barrido del voltaje de entrada, —3 < V;, < 3, en pasos discretos de 10mV. El
rango lineal del par diferencias es

—-3< RL <3

como se ilustra en la grafica de la Figura 3.30.

85



Simulaciones Simulaciones con transistores discretos

I I
a) Voltaje de salida
b) Voltaje de entrada

Vout[v]
o
T
I

Vint[V]

FicuraA 3.30: Rango lineal del par diferencial.

3.7.3.4. Slew Rate

Se aplica una senal cuadrética a una frecuencia de 1.66 M Hz y amplitud V = 2V, para
poder medir el SR y se obtiene la respuesta que se muestra en la Figura 3.31.
El valor numérico del SR es

SRt = 23V/us (3.34)
SR~ = —9.85V/us (3.35)

El tiempo de subida es T, = 104n.S mientras que el tiempo de bajada es T = 229n.S.

3.7.3.5. Razén de rechazo de modo comin (CMRR)

Para probar la ganancia de modo diferencial y la ganancia de modo comun se fija una
ganancia de 1 con valores de resistencias R; = Ry = 10M(2, para el circuito de la Figura 2.65.

Es conveniente resaltar el motivo por el cual se utilizan resistencias en el orden de M(). La
relacién de voltaje de alimentacién y corriente de polarizacién es (Vpp — Vss)/Ipias = 60K,
en base a pruebas de simulacién se comprobd que para resistencias menores a este valor el
amplificador sale de su punto de operacion y en consecuencia no opera bien, por ende, se opto
por utilizar resistencias de esta magnitud con las cuales se tiene un buen funcionamiento.

La ganancia diferencial que da el simulador es 5.69dB, la ganancia de modo comun es
—47.66dB, esto se muestra graficamente en la Figura 3.32, el CMRR queda como sigue
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FiguraA 3.31: Slew Rate del par diferencial.
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FicuraA 3.32: CMRR del amplificador par diferencial.

CMRR =5.69dB — (—47.66)dB = 53.35dB (3.36)
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3.7.4. Par diferencial cascode

El circuito del par diferencial cascode que se simulé se muestra en la Figura 3.33. Se requiere
de dos voltajes de polarizacién V; = 1.404V y V4, = 2V, los cuales son calculados con ayuda del
simulador.

Vpop =3V

I = 10014

v
5
-
’_U%ut

M, ——10pF

=
1

M;

48.68]4:Q§ {

=
1 &

Vss = =3V

Ficura 3.33: Circuito utilizado para la simulacion del am-
plificador par diferencial cascode.

3.7.4.1. Punto de operacion

Los datos del punto de operacién que reporta el simulador se muestran en la tabla 3.4.

3.7.4.2. Ganancia de lazo abierto

En la grafica de la Figura 3.34 se muestra la magnitud y fase de par diferencial en lazo
abierto. La ganancia en dB es

Agp = 72.29dB (3.37)
El ancho de banda es

BW = 1.16kHz (3.38)
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M Mo Ms My Ms Ms M~ Mg My Mo
Ip[pA] 51.01 51.01 51.02 51.01 —50.99 —51 —50.99 | —50.99 | 100.01 | 101.98
VesV] 1.54 1.54 1.92 1.92 —-1.1 —-1.1 —0.98 —0.98 1.13 1.13
Vps[V] 1.61 1.61 1.94 1.94 —0.49 —0.49 —0.48 —0.48 1.13 1.45
VDgar(V] 0.21 0.21 0.22 0.22 —0.2 —0.2 —0.19 —0.19 0.28 0.29
gm [mS] 0.33 0.33 0.34 0.34 0.36 0.36 0.35 0.35 0.42 0.42
ro [kQ] 200.22 | 200.22 | 193.21 193.21 326.29 326.29 341.21 341.21 151.58 | 166.45

TABLA 3.4: Punto de operacion del amplificador par diferen-
ctal cascode obtenido por el simulador.

80 0
a) Ease

70 b) Magnitud 4 20

60 -40

50
o 60
= 40 2
ko) o
2 80 o
c 2]
o 30 ©
© L
= -100

20

10 -120

0 -140

-10 1 1 1 1 160

100 1K 10k 100k ™ 10M

Frecuencia [Hz]

FicurA 3.34: Respuesta en frecuencia del par diferencial cas-
code a) fase, b) magnitud.

Por 1ltimo, el producto ganancia ancho de banda es

GBW =4.75MHz (3.39)

3.7.4.3. Rango lineal

Se hace un barrido en DC del voltaje de entrada de —3V < V;,, < 3V, en pasos discretos de
1mV. Esto se ilustra en la grafica de la Figura 3.35.
El rango lineal del par diferencias cascode esta en el siguiente rango
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I I
a) Voltaje de entrada
b) Voltaje de salida

Vout[v]
o
T
I

-3 I I I I I
-3 -2 -1 0 1 2 3

Vint[V]

FicuraA 3.35: Rango lineal del par diferencial cascode.

—25< RL <25

3.7.4.4. Slew Rate

Se aplica una senal cuadratica de entrada a una frecuencia de f = 1M Hz, y amplitud
V =2V y se obtiene la respuesta que se muestra en la Figura 3.36.
El valor numérico del SR es

SRT = 10.37V/us (3.40)
SR~ = —6.56V/us (3.41)

El tiempo de subida de la senal de salida es T}, = 200ns, y el tiempo de bajada es Ty = 350ns.

3.7.4.5. Razén de rechazo de modo comin (CMRR)

Para medir el CMRR del amplificador par diferencial cascode se utilizan las configuraciones
que se muestran en la Figura 2.65, estableciendo una ganancia de modo diferencias A, = 0dB
(R; = Ry = 10kQ2). La ganancia en modo diferencial y en modo comun se muestran en la Figura
3.37.

La ganancia de modo diferencial que se obtiene es A, = —5.8mdB, la atenuacién de modo
comun es Acyy = —86.65dB (a una frecuencia de 8.63k H z), por ende, el CMRR del amplificador
par diferencial cascode es
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FicuraA 3.36: Slew Rate del par diferencial cascode.
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FiguraA 3.37: Medicion del CMRR del amplificador par dife-
rencial cascode.

CMRR;5 = —5.8mdB — (—86.65dB) = 86.65dB
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3.7.5. Amplificador Miller de dos etapas

En esta seccién se presentan los resultados de la simulacién del amplificador Miller de dos
etapas compensado (Figura 2.59), los parametros de simulacién se enlistan a continuacién

* VDD =3V * VSS = -3V * IBias = 100/1JA
*COp = 1pF *C,=TpF * R. = 3kQ
3.7.5.1. Punto de operacién

Los datos del punto de operacién y el valor de r, v ¢,, para cada transistor que reporta el
simulador se muestran en la tabla 3.5.

M, M, M; M, M; M M; M;
Ip[pA] | 101.5 | 101.52 | —101.43 | —101.45 | —109.55 | 109.56 | 100 | 202.96
VeslV] | 1.62 | 1.62 —1.1 —1.1 —1.1 1.13 | 1.13 | 1.13
Vps[V] | 351 | 3.51 —1.1 —1.1 -3 3 1.13 | 1.37
Vo V]| 0.3 0.3 —0.29 | —0.29 —0.3 03 | 0.28 | 0.29
gm[mS] | 046 | 0.46 0.49 0.49 0.51 0.44 | 042 | 0.85
ro[kQ] | 179.96 | 179.83 | 269.12 | 269.46 | 349.16 | 221. | 151.62 | 81.49

TABLA 3.5: Punto de operacion del amplificador Miller de dos
etapas reportado por el simulador.

3.7.5.2. Ganancia de lazo abierto

En la grafica de la Figura 3.38 se muestra la magnitud y fase en lazo abierto. La ganancia

es
G =1T73.67dB (3.42)

El ancho de banda es
BW = 1.409kH = (3.43)

El margen de fase es
FM =63.7° (3.44)

Por 1ultimo, el producto ganancia ancho de banda es

GBW = 6.59MHz (3.45)
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FicuraA 3.38: Ganancia en lazo abierto del amplificador Mi-
ller de dos etapas, a) fase, b) Magnitud.

3.7.5.3. Rango lineal

Se hace un barrido del voltaje de entrada, —3.5 < V;,, < 3.5, en pasos discretos de 10mV.
El rango lineal del amplificador es

—-3< RL <3

como se ilustra en la grafica de la Figura 3.39.

3.7.5.4. Slew Rate

Se aplica una senal cuadratica de entrada a una frecuencia de f = 1M H z, amplitud V = 2V
y se obtiene la respuesta que se muestra en la Figura 3.40.
El valor numérico del SR es

SRt = 7.7V/us (3.46)
SR~ = —6.77V/us (3.47)

El tiempo se subida del la senal de entrada es T, = 225nS, y el tiempo de bajada es
Ty = 323ns.
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Ficura 3.39: Rango lineal del Amplificador Miller de dos
etapas.

T I I T
a) Voltaje de salida
b) Voltaje de entrada
1
05 F 7
>
(]
g
° 0 7
>
-0.5 + 7
-1 F i \ " i \ " B
0 0.5 1 1.5 2 2.5

Tiempo [ps]

FicuraA 3.40: Slew Rate del amplificador Miller de dos eta-
pas.

3.7.5.5. Razén de rechazo de modo comiin (CMRR)

Para probar la ganancia de modo diferencial y la ganancia de modo comun se fija una
ganancia de 1 con valores de resistencias R; = Ry = 10M(}, para el circuito de la Figura 2.65.
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a) Ganancia de modo comun
40 F b) Ganancia de modod diferencial
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FiGURrA 3.41: CMRR del amplificador Miller de dos etapas.

La ganancia diferencial que da el simulador es 0dB, la ganancia de modo comtn es —77.72dB,
hasta una frecuencia f = 4.66kH z, tal como se muestra en la figura 3.41, entonces

CMRR =0dB — (—77.72)dB = 77.72dB

3.7.6. Amplificador Miller de dos etapas clase AB

Por ultimo, se presentan los resultados de la simulacién del amplificador Miller de dos etapas
clase AB (figura 2.63), los parametros de simulacién se enlistan a continuacién

* VDD =3V * VSS =-3V * IBias = 100/,614
* O = 1pF *C, = TpF * R. = 3kQ)
* Rigrge = 10MQ ¥ Cpar = 1LuF

3.7.6.1. Punto de operacién

Los datos del punto de operacién y el valor de r, v ¢,, para cada transistor que reporta el
simulador se muestran en la Tabla 3.6.
3.7.6.2. Ganancia de lazo abierto

En la gréafica de la Figura 3.42 se muestra la magnitud y fase de par diferencial en lazo
abierto. La ganancia es
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M, M; M; M, M5 M My Ms
Ip[pA] | 101.54 | 101.56 | —101.51 | —101.52 | —109.63 | 109.62 100 | 203.04
Ves[V] | 1.62 | 1.62 —~1.1 —~1.1 —~1.1 1.13 | 1.13 | 1.13
Vps[V] 3.01 3.51 —1.1 —1.1 -3 2.99 1.13 1.37
VbgarV] 0.3 0.3 —0.29 —0.29 —0.3 0.3 0.28 0.29
Ggm|[mS] 0.46 0.46 0.49 0.49 0.51 0.44 0.42 0.85
ro[kQ] 179.9 | 179.7 | 269.01 269.34 348.99 | 220.93 | 151.58 | 81.49
TABLA 3.6: Punto de operacion del amplificador Miller calse
AB reportado por el simulador.
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70 b) Magnitud
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FI1GURA 3.42: Ganancia en lazo abierto del amplificador Mi-
ller clase AB a) fase, b) Magnitud.
G =76.17dB (3.48)
El ancho de banda es
BW = 149kHz (3.49)

El producto ganancia ancho de banda es
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GBW = 10.79M Hz (3.50)

El margen de fase es

PM = 81.66° (3.51)

3.7.6.3. Rango lineal

Se hace un barrido del voltaje de entrada, —3.5 < V;,, < 3.5, en pasos discretos de 10mV.
El rango lineal del amplificador es

—3<RL<3 (3.52)

como se ilustra en la grafica de la Figura 3.43.

4 .

T T
a) Voltaje de salida
3 b) Voltaje de entrada

VoutlV]
o

Vint[V]

F1cURrRA 3.43: Rango lineal del Amplificador Miller clase AB.

3.7.6.4. Slew Rate

Se aplica una senal cuadratica de entrada a una frecuencia de f = 2M H z, amplitud V = 2V
y se obtiene la respuesta que se muestra en la Figura 3.44.
El valor numérico del SR es
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FiGuraA 3.44: Slew Rate del amplificador Miller clase AB.

SRt = 20.9V/us (3.53)
SR~ = —-16.91V/us (3.54)

El tiempo de bajada de la senal de entrada es T; = 166ns, y el tiempo de subida es
T, = Tdns.

3.7.6.5. Razén de rechazo de modo comiin (CMRR)

Para medir el CMRR se utilizan las configuraciones de la Figura 2.65 fijando una ganancia
de modo diferencial Ay = 0dB estableciendo R; = Ry = 10M(Q, el resultado de la simulacién
se muestra en la Figura 3.45.

La ganancia de modo diferencial es A; = —2.71mdB y la atenuaciéon de modo comun es
Aoy = —72.86dB (hasta una frecuencia de 5.45kH z). E1 CMRR del amplificador Miller clase
AB queda como sigue

CMRRyp = —2.71mdB — (—72.86dB) = 72.85dB

3.7.6.6. Amplificador Clase AB

Para probar que el amplificar es clase AB se mide la corriente que fluye a través de la impe-
dancia de carga (i,) y se compara con la corriente de polarizacion Ip;,s para una carga resistiva
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Ficura 3.45: CMRR del amplificador Miller de dos etapas
clase AB.

Ry = 19, sin embargo, este valor de carga tiene impacto en la respuesta del amplificador, esto
se ilustra graficamente en la Figura 3.46, el voltaje de salida en funcién de la resistencia de
carga Ry vy el voltaje de entrada v;,, se muestra que para resistencias de carga R; < 30k
la amplificaciéon de voltaje no es simétrica, pues las senales negativas son recortadas, por otra
parte, si la resistencia de carga R; > 30k{) entonces la salida es simétrica. Se atribuye este
hecho a que no el capacitor (¢ no es capaz de proporcionar el voltaje necesario cuando la
respuesta es negativa.

Para fines de poder medir en simulacién la corriente de salida i, sin tener el problema
de recorte de la senal negativa se aplica un voltaje Vg, = 2.4V en lugar de C,,, con una
resistencia de carga R; = 1{2, una senal cuadratica como entrada con un voltaje de V' = 100V
de amplitud a una frecuencia de f = 666.66H 2. La corriente de salida 7, comparada con la
corriente de polarizacion Ip;,s = 100uA se muestra en la Figura 3.47. La relacion entre la
maxima corriente de salida con respecto a la correinte de polarizacion es [["}’;—Z“” = 30.
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Vout[V]
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FigurA 3.46: Caracterizacion del la excursion del voltaje de
salida en funcion de la resistencia de carga Ry,
y el voltaje de entrada viy,.
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FiGuraA 3.47: Corriente de salida i, comparada con Ig;qs.
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Capitulo 4

Implementacion

En este capitulo se presentan todas las mediciones experimentales que se hicieron. Par-
tiendo de las caracterizaciones de las curvas caracteristicas de los transistores de los ALD1106
y ALD1107, las cuales sirvieron para ajustar W,, W, L,, y L, en el modelo utilizado para
simular, y de esta manera tener concordancia entre simulaciéon y medicién. En base a las si-
mulaciones se comenzo a implementar desde el espejo de corriente simple hasta el amplificador
Miller de dos etapas clase AB.

4.1. Mediciones experimentales de las curvas caracteristi-
cas

Para poder caracterizar experimentalmente las curvas de los transistores del ALD1106 y
ALD1107 se utiliz6 un sistema de caracterizaciéon de semiconductores (KEITHLEY 4200-SCS).

4.1.1. ALD1106

Para la caracterizacion del transistor NMOS del ALD1106 se realizé un barrido de voltaje
de las fuentes de voltaje en DC en el siguiente rango de valores

0oV < Vpg <3V
0.6V < Vgg <12V

El resultado de la caracterizacién del NMOS se muestra en la grafica de la Figura 4.1.

Ya que se va a trabajar con corrientes del orden de 100 A, entonces se toma la curva mas
cercana a este valor de corriente y se calcula la resistencia que modela el efecto de modulacién
de canal como sigue
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Implementacion Mediciones experimentales de las curvas caracteristicas

140 T T T

120 B

100 =

Ip[pA]

1 1.5 2 2.5 3
VpslV]
VGS= 600mV VGS= 800mV VGS= 1v VGS= 1.2V
Vgs= 650mV —Vgg= 850mV Vgs= 1.05V
VGS= 700mV VGS= 900mV —— VGS= 1.1V ——
VGS= 750mV _VGS= 950mV VGS= 1.15v

F1GURA 4.1: Curvas caracteristicas del transistor NMOS del
ALD1106 medida experimentalmente.

-1
To= ( Al ) — 391.3k0

AVps
Tomando en cuenta que r, = ﬁ, se puede calcular A como
1 1
A= =25.bm | —
T OI D m |:v:|

4.1.2. ALD1107

Para la caracterizacion del transistor PMOS del ALD1107 los valores de las fuentes de
voltaje en DC estén en el rango de

=3V < Vpg <OV
—1.85V < Vg < 1.3V
El resultado de esta caracterizacién del PMOS se muestra en la grafica de la Figura 4.2.

Se calcula la resistencia que modela el efecto de modulacién de canal (para corriente I =
100pA) como sigue

Al \7*
o = = 219.17k2
T (AVDS) 9.17
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160 T | | : :
140 .
120
100 §
3z
= 80 .
o
= 60 :
40
20 _
0 1 1 1 1 1
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
[Vbs|[V]
[Ves| = 1.85V [Vgs| = 1.65V [Vgs| = 1.45V
Vgs| = 1.8V ——  |Vgg| = 1.6V ——  |Vgg| = 1.4V
[Ves| = 1.75V |Vgs| = 1.55V |Vgs] = 1.35V ——
Vas| = 1.7V Ves| = 1.5V Ves| = 1.3V

F1GURA 4.2: Curvas caracteristicas del transistor PMOS del
ALD1107 medida experimentalmente.

Se calcula A como sigue

1

TolD

A:

1
= 45.62m | —
did

4.2. Comparacion simulacién VS mediciones

Con el fin de tener una referencia de que tan cercanas a la realidad son las simulaciones, se
graficaron sobrepuestos los datos de simulacion y los medidos de las curvas caracteristicas del
transistor NMOS del ADL1106 lo cual se ilustra en la grafica de la Figura 4.3.

Las dimensiones que se utilizan para la simulacion del NMOS son

W, = 1942um
L, = T7.8um

Los resultados de simulacion y las mediciones coinciden en un rango relativamente cercano
y son fiables para poder hacer simulaciones de circuitos disenados con estos transistores.

De la misma manera se hace la comparacién entre resultados de simulacion y resultados de
medicion de los transistores PMOS del ALD1107 la cual se muestra en la gréfica de la Figura
4.4.
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140 F T T T T ; -
120 =
100 =
< 80
=
£ 60 _
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20
0
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
VpslV]
VGS= 600mV VGS= soomv ——— VGS= 1Vv VGS= 1.2V
Vgs= 650mV Vgs= 850mV —— Vgg= 1.05V Simulacién
VGS= 700mV VGS= 900mV —— VGS= 1.1v —
VGS= 750mV VGS= 950mV VGS= 1.15V
FicuraA 4.3: Comparacion entre curvas caracteristicas ezxpe-
rimentales vs simulacion del transistor NMOS.
160 T T T T T
140 .
120
— 100 | — =
<
= 80 | - .
a
= 60 [ % _
40 I~ /
20 /l .
V4
0 i ; . . i
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
[Vps|[V]
IVgs|= 1.85V IVgs|= 1.6V —— [Vgs|= 1.35V
IVas|= 1.8V [Vgs|= 1.55V ——— [Vgs|= 1.3V
IVGS|= 1.75V IVGS|= 1.5V VGS[SimuIacién]
IVas|= 1.7V [Vgsi= 1.45V
IVgs|= 1.65V IVas|= 1.4V

FiGURA 4.4: Comparacion entre curvas caracteristicas expe-
rimentales vs simulacion del transistor PMOS.

Desafortunadamente no todas las mediciones concuerdan con la simulacion, sin embargo,
para corrientes Ip > 80uA los datos comienzan a coincidir en mayor medida, por tal motivo
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Implementacion Mediciones

se decide operar con corrientes de aproximadamente 100uA y con esto asegurar una cierta
precision en las simulaciones.
Las dimensiones que se utilizan para la simulaciéon son del PMOS son

W, = T40pm
L, = 78um

4.3. Mediciones

En esta seccion se presentan las mediciones de los espejos de corriente y los amplificadores
de transconductancia que se implementaron en base a los diagramas esquematicos que se pre-
sentaron en la seccién anterior. Todo lo que se implemento fue con transistores discretos MOS
ALD1106 y ALD1107.

4.3.1. Espejo de corriente

Se implementé y caracterizo el espejo de corriente (Figura 3.25), para ello se realizé una
variaciéon del voltaje Vpg, del transistor M, en tanto el voltaje del transistor M; se mantiene
fijo Vps, = Vpp = 3V, el resultado se muestra en la Figura 4.5.

120 F T T T T I

100 /7

80 - A

60 lo .

lref =

lo [MA]

40 .

Vpp [V]

FicuraA 4.5: Corriente de salida I, en funcion del voltaje de
polarizacion Vpp.

En el punto de operacién (Vpp = 3V) la corriente que se copia es
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I, =119.7uA

4.3.2. Escalador de corriente

Se implement6 el circuito de la figura 3.27 con una corriente de polarizacién Ig = 100uA y
se obtuvo una corriente de salida

I, = 458, A

4.3.3. Par diferencial

El par diferencial se implementé en base al diagrama esquemaético de la Figura 3.28.

4.3.3.1. Punto de operacién

Los datos del punto de operacion que se midieron se muestran en la Tabla 4.1, de donde se
corrobora que el amplificador par diferencial esta polarizado de manera adecuada.

M, My M; My Ms | Mg

Ip[pA] || 53.79 | 53.83 | —53.79 | —53.83 | 100 | 106.8
Vas[V] | 144 | 144 | —14 | —14 | 113 | 1.13
Vps[V] | 3.05 | 327 | —14 | —1.1 | 1.13| 1.58

TABLA 4.1: Punto de operacion del amplificador par diferen-
cial implementado con ALD1106 y ALD1107.

4.3.3.2. Ganancia de lazo abierto

En la Figura 4.6 se muestra la magnitud y fase de par diferencial (en lazo abierto) medida
experimentalmente. La ganancia es

Agp = 33.22dB (4.1)

El ancho de banda es

BW =19.12kH > (4.2)

Por 1ultimo, el producto ganancia ancho de banda es

GBW = 766K Hz (4.3)
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35 200
a) Fase
30 k b) Magnitud
150
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20 100
= 15| g
s 50 g
O 10 8
L
5 0
0 -
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-5 F
-10 1 I I I I -100

100 1k 10k 100k ™
Frecuencia [Hz]

F1GURA 4.6: Respuesta en frecuencia del par diferencial, me-
dida experimentalmente. a) Fase, b) Magnitud.

4.3.3.3. (Ganancia en lazo cerrado

En la Figura 4.7 se muestra la variacion de la ganancia del par diferencial, para obtener esta

grafica se implementa la configuracién de la figura 2.65(b) fijando la ganancia con la relacién
By

R; -

4.3.3.4. Razén de rechazo de modo comin (CMRR)

Para poder medir el CMRR se utilizan las configuraciones de la Figura 2.65, igual que en
simulacion, los resultados de la medicién se muestran en la Figura 4.8.

Se obtuvo una ganancia de modo diferencial de —0.17dB, y una ganancia de modo comun
de —35.77 a una frecuencia de 4.75kH z, entonces

CMRR.5 = —0.17dB — (—35.77dB) = 35.6dB (4.4)

4.3.3.5. Rango lineal

Experimentalmente el rango lineal del amplificador par diferencial es

—25< RL <25 (4.5)

como se ilustra en la grafica de la Figura 4.9.
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35 T T T

30 -

25

20

15

Gain[dB]

10

-5 I I I
100 1k 10k 100k 1M

f[Hz]

F1GURA 4.7: Respuesta en frecuencia del par diferencial, para
diferentes ganancias medido experimentalmen-
te.

-10

-15

20 a) Ganancia de modo comun
b) Ganancia de modo diferencial

G [dB]

-25

-40 L L L
100 1K 10K 100K M
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FicuraA 4.8: Grdfica para medir el CMRR del par diferencial
medido experimentalmente.
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I I
a) Voltaje de entrada
b) Voltaje de salida

Vout[v]
o
T
I

Vint[V]

FiGurA 4.9: Rango lineal del par diferencial medido experi-
mentalmente.

4.3.3.6. Slew Rate

Se aplica una senal cuadrada como entrada con una amplitud de voltaje V' = 2V, a una
frecuencia de 100k H z para poder medir el SR y se obtiene la respuesta que se muestra en la

Figura 4.10.
El SR es
SR* = 2954V /us (4.6)
SR~ = —1.37V/us (4.7)

El tiempo de subida de la senial de entrada es T, = 0.85us, mientras que el tiempo de bajada
es Ty = 1.45us.

Se puede calcular el valor de la capacitancia presente en el nodo de salida debida a el
alambrado y las conexiones en el protoboard tomando en consideracién que SR = %[4]
Entonces

I 100 A
Cp, =—== = T72.99pF 4.8
= SR~ |SR] b (48)

Lo que nos indica que esta capacitancia es mayor que la de carga que se manejé en simulacion
(Cr < C1,), lo cual repercute directamente en el ancho de banda y el SR.
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FicuraA 4.10: Slew Rate del par diferencial medido experi-
mentalmente.

4.3.4. Amplificador Miller de dos etapas

Se armé el circuito de la Figura 2.59 con los siguientes valores

*Vpp =3V * Vog = —3V * Ipias = 100pA
* O = T3pF * O, = 100pF * R, = 9kQ

El capacitor de carga C', es mas grande que el que se utilizé para la simulacién esto debido
a que en conjunto el protoboard y el alambrado proporcionan una capacitancia C';, = 73pF’, lo
que también repercute en el capacitor de compensacién que se tuvo que ajustar.

4.3.4.1. Punto de operacién

Los datos del punto de operacién medidos experimentalmente se muestran en la Tabla 4.2.

4.3.4.2. Ganancia de lazo cerrado

Se fija una ganancia de 35dB utilizando la configuracién de la Figura 2.65(b), en la Figura
4.11 se muestra la magnitud y fase del amplificador Miller de dos etapas medida experimental-
mente.

La ganancia es

Agp = 37.2dB (4.9)
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My | M, M; M,y M Mg | M7 | Mg
Ip[pA] | 105.2 | 106.4 | —105.2 | —106.4 | —118.7 | 118.7 | 100 | 207.4
Vas[V] | 1.56 | 1.56 | —1.67 | —1.67 | —1.7 | 1.13 | 1.13 | 1.13
Vps[V] | 2.9 2.88 | —1.676 | —1.7 —-3.01 | 3.02 | 1.13 | 145
TABLA 4.2: Punto de operacion del amplificador Miller de dos
etapas medido experimentalmente.
40 200
a) Fase
b) Magnitud
30
150
20
10k 100 'g)
) s)
o 3
or 50 &
-10
0
-20
-30 L— : : : -50
100 1k 10k 100k ™

Frecuencia [Hz]

FiGurA 4.11: Magnitud y fase del amplificador Miller de dos
etapas, medida experimentalmente. a) Fase, b)
Magnitud.

Es importante destacar que se fija una ganancia menor a la que se obtiene en simulacion,
debido a que si se establece una ganancia mayor la salida es recortada, pues la minima amplitud
pico que se obtiene del generador utilizado es de 50mV, la cual después de ser amplificada resulta
en un voltaje de salida de vy, = 2.8V, en otras palabras, se alcanza el riel de alimentacion.

El ancho de banda es

BW = 3.36kH = (4.10)

Margen de fase

PM = 82.35° (4.11)
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Por 1ultimo, el producto ganancia ancho de banda es
GBW =31.13KH=z (4.12)

4.3.4.3. Variacion de la Ganancia de lazo cerrado

En la Figura 4.12 se muestran varias gréaficas correspondientes a la variacién de ganancia
utilizando una configuracién de amplificador inversor.

40 T T T T
35 B

30 -
25 \ |
20 -

15
10
5
0k

G,[dB]

-5 F
-10 +

_15 | | | |
1 10 100 1k 10k 100k

Frecuencia[Hz]

FiGURrA 4.12: Ganancia en lazo cerrado del amplificador Mi-
ller.

4.3.4.4. Razén de rechazo de modo comiin (CMRR)

Para poder medir el CMRR se utilizan las configuraciones de la Figura 2.65, ajustando la
ganancia diferencial en Gy = 0dB, los resultados de la medicién se muestran en la Figura 4.13.

Se obtuvo una ganancia de modo diferencial de 0.31dB, y una ganancia de modo comun de
—40dB, entonces

CMRRyp = 0.31dB — (—40dB) = 40.31dB (4.13)

4.3.4.5. Rango lineal

Experimentalmente el rango lineal del amplificador Miller de dos etapas es
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a) Ganancia de modo diferencial

G [dB]

a) Ganancia de modo comun

i I
20 100 1K 10K
Frecuencia [HZz]

FicuraA 4.13: CMRR del amplificador Miller dos etapas me-
dido experimentalmente.

—2.5 < RL <25 (4.14)

como se ilustra en la grafica de la Figura 4.14.

4.3.4.6. Slew Rate

Se aplica una senal cuadrada como entrada a una frecuencia de 1kH z, amplitud de voltaje
V =2V y se obtiene la respuesta que se muestra en la Figura 4.15.
El SR es

SRT = 1.0944V/us (4.15)
SR™ = —0.443V/us (4.16)

El timpo de subida de la senal de salida es T, = 2.05us, y el tiempo de bajada es Ty = 4.51us.

4.3.5. Amplificador Miller de dos etapas clase AB

Para este amplificador se armoé el circuito de la Figura 2.63 con los siguientes valores

*Vpp =3V * Vs = =3V * Igias = 100 A
*Cp =T3pF *C. = 100pF * R. = 9k
* CBat = 1MF * Rlarge = 10M$2
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FiGurA 4.14: Rango lineal del amplificador Miller de dos eta-
pas.

Voltaje [V]
Voltaje [V]

3 4 50 51 52 53 54
Tiempo [us] Tiempo [ps]

FicuraA 4.15: Slew Rate del amplificador Miller de dos etapas
medido experimentalmente.
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4.3.5.1. Slew Rate

La caracteristica que mejoré del clase AB en simulacion fue el SR por lo se aplica una senal
cuadrada a una frecuencia de 10kH z, amplitud V' = 2V, como se muestra en color azul en la
Figura 4.16, en color rojo la respuesta del amplificador Miller dos etapas clase AB y en color
negro la respuesta del amplificador Miller de dos etapas.

Voltaje [V]
Voltaje [V]

o 1 2 3 4 5 &6 50 51 52 53 54
Tiempo [us] Tiempo [ps]

FiGurA 4.16: Slew Rate del amplificador Miller de dos etapas
clase AB medido experimentalmente.

El valor del SR del amplificador clase AB es

SRT = 1.5376V/us (4.17)
SR~ = —1.1809V/us (4.18)

El tiempo de subida de la senal de salida es T}. = 1.3us, por otra parte, el tiempo de bajada
es Ty = 2us.

En base a los resultados de simulacion y de implementaciéon se observé que una de las ca-
racteristicas que mejoran es el SR tal como se muestra en la Figura 4.16, por lo que, se puede
considerar a este amplificador como un amplificador clase AB.

A continuacion, se condensan las caracteristicas que se midieron en simulacion y experimen-
talmente de los amplificadores par diferencial, Miller de dos etapas y Miller de dos etapas clase

AB.

115



Implementacion Mediciones

En la Tabla 4.3 se enlistan las caracteristicas medidas en simulacién de los tres amplificado-
res, el que tiene menor ganancia es el par diferencial, por otro lado, el Miller clase AB mejora
en ganancia, slew rate y CMRR.

Par diferencial | Miller de dos etapas | Miller clase AB
G,|dB] 33.92 73.67 76.17
Ga|dB] 5.69 0 0
Gem|dB] —47.66 —77.72 —72.8
CMRR|dB| 53.35 —77.72 —72.8
BW kH?z| 517.6 14 1.4
GBW|[MH z] 20.4 6.59 10.79
FM° 63.7 81.66
Slew Rate™ [.7] 23 7.7 20.9
Slew Rate™ [.] —9.85 —6.77 —16.91
Tiempo de subida [ns] 104 225 74
Tiempo de bajada [ns] 229 323 166

TABLA 4.3: Caracteristicas obtenidas en simulacion con el
modelo de los ALD1106 y ALD1107.

En la Tabla 4.4 se enlistan las caracteristicas medidas fisicamente, uno de los puntos que
se redujo notablemente fue el ancho de banda respecto a los rangos que se obtienen en la
simulacion, esto debido a las capacitancias parasitas producto del cableado y el protoboard,
lo cual también impacta en el slew. Sin embargo, en comparacion con el Miller de dos etapas
el slew rate mejora en el Miller clase AB. Por otra parte, la maxima ganancia de estos dos
amplificadores no se puede obtener con el instrumento de medicion utilizado.
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Par diferencial | Miller de dos etapas | Miller clase AB
G,|dB] 33.22 37.2* 37.2*
Ga|dB] —0.17 0.31 0.17
Gem|dB] —35.77 —40 —45.64
CMRR[dB] 35.6 —40.31 —45.81
BWkH z] 19.12 3.36 3.36
GBW|[KHz| 766 31.13 31.13
FM[] 82.35 82.35
Slew Rate® [] 2.95 1.09 1.53
Slew Rate™ [.] —1.37 —0.44 —~1.18
Tiempo de subida [pus] 0.85 2.05 1.3
Tiempo de bajada [pus] 1.45 4.51 2

TABLA 4.4: Caracteristicas medidas de la implementa-
cion con los transistores discretos ALD1106 vy
ALD1107.
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Capitulo 5

Conclusiones

Los amplificadores de etapa tunica son la base para disenos mas elaborados, pues cuando se
conocen sus caracteristicas (por ejemplo, impedancia de entrada y de salida), se pueden emplear
para construir etapas en cascada que cumplan los requerimientos de uno de los cuatro tipos de
amplificadores electrénicos.

Se mostrd que es posible implementar un OTA con transistores discretos, operando con co-
rrientes de polarizacion de Ig;,s = 1001 A, a partir de la caracterizacién que se realizé para esa
magnitud de corriente. Los transistores discretos son de utilidad cuando se quiere prototipar
disenos que posteriormente se pueden fabricar en un CI de propdésito especifico.

Un aspecto importante a tomar en cuenta es la capacitancia de carga, ya que en simula-
cién se utilizé un capacitor C, = 1pF, sin embargo, en la préictica se calcul6 (de acuerdo a
las mediciones) C;/ = T3pF, esta cantidad elevada se debe mayormente a las capacitancias
parasitas tanto del alambrado como del protoboard, este parametro es relevante ya que implica
una reduccién en el GBW, y el SR.

La adicién de etapas en un amplificador requiere de técnicas de compensacion que aseguren
la estabilidad del sistema, en particular la compensacién Miller que se utilizé en este trabajo
emplea una resistencia, sin embargo, en CI no es comun tener resistencias, por lo en un trabajo
futuro se puede remplazar por transistores, o indagar en diferentes técnicas de compensacion.
Por otra parte, la red que se empled para convertir el amplificador en un clase AB también
consta de un capacitor y un resistor, con valores grandes, aqui el punto importante es poder
tener control sobre el voltaje en Chy,; v que tanto el capacitor como el resistor no impliquen
tamanos relativamente grandes para un CI.

Los requerimientos de un amplificador son importantes en el proceso de disenio pues se pudo

constatar en este trabajo como mayor ganancia significa menor ancho de banda y viceversa,
en general cuando se mejoran ciertas caracteristicas se tiende a desfavorecer otras, por ende,
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Conclusiones

es importante proponer disenos manteniendo una buena relacion entre lo que se esta dispues-
to a ceder para ganar en otros aspectos, en otras palabras, un punto de equilibrio entre los
requerimientos generales.
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Capitulo 6

Apéndice A

En este capitulo se condensan los cédigos que se emplearon para las simulaciones con
ALD1106 y ALD1107.

A continuacién, se enlista el cédigo para obtener las curvas caracteristicas del transistor
NMOS del ALD1106 que se muestran en color azul en la Figura 4.3.

* Project library/model file links:
.LIB ald1106.1ib OpP

* End of library/model file links DC V2 0 3 0.0006 V3 0.6 1.2 0.05

.PROBE
M11200 ald1106 L=7.8u W=194.2u PRINT DC ID(M1)

as=0.603¢-8 ps=0.478¢-3 ad=0.161e-8 oy N SAVEOPR
V21033 END
V320 1.4185 '

A continuacion, se enlista el cédigo para obtener las curvas caracteristicas del transistor
PMOS del ALD1107 que se muestran en color rosa en la Figura 4.4.

* Project library /model file links:
.LIB ald1107.lib

* End of library/model file links gg V1 -3 00.0001 V1 -1.2 -0.6 0.05
.PROBE
Vi10-3 # PRINT DC ID(M1)

M1 021 0 ald1107 1=7.8e-6 W=T740u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8
V220-1.2

.OPTION SAVEOPB
.END

En seguida se muestra el cédigo para simular el espejo de corriente de la Figura ?7.
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* Project library:

.LIB ald1106.lib

* End of library

M11100ald11061 L=7.8u W=194.2u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8

M22100ald11061 L=7.8u W=194.2u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8

V13033

R1 1 3 21.681k

A continuacién, se muestra el codigo para obtener la ganancia en lazo abierto del par dife-
rencial de la Figura 3.28.

* Project library/model file links:
.LIB ald1106.lib

.LIB ald1107.lib

* End of library/model file links

M2 Vout 1 2 3 aldl106 L=7.8u
W=194.2u as=0.603e-8 ps=0.478e-6
ad=0.161e-8

M1 452 3 ald1106 L=7.8u W=194.2u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8
I2 6 7 100u

V2603

V330-3

M5 27 3 3 ald1106 L=7.8u W=194.2u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8
M6 773 3 ald1106 L=7.8u W=194.2u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8

R2 42978
V24033

OP

DC V2 0 4 0.001

PROBE

PRINT DC ID(M1) ID(M2)
END

M4 Vout 4 6 6 aldl107 1=7.8e-6
W=740u as=0.603e-8 ps=0.478e-6
ad=0.161e-8

M3 446 6 ald1107 1=7.8e-6 W=T740u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8
C1 0 Vout 3E-9

R1 1 Vout 1e9

C201 1u

V450AC 1

.OP

AC DEC 1000 1 1E+008
.PROBE

PRINT AC V(Vout)
VP(Vout)

.END

VDB(Vout)

A continuacién, se muestra el cédigo para obtener el punto de operacién del amplificador
Miller de dos etapas clase AB de la Figura 2.63.
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* Project library:
.LIB ald1106.lib
.LIB ald1107.1ib
* End of library

M2 vol 0 1 2 aldl106 L=7.8u
W=194.2u as=0.603e-8 ps=0.478e-6
ad=0.161e-8

M1 3412 ald1106 L=7.8u W=194.2u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8
I3 5 vl 100u

V3503

V420-3

M8 1vl22ald1106 L=7.8u W=194.2u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8
M=2

M7 vl vl 2 2 aldl106 L=7.8u
W=194.2u as=0.603e-8 ps=0.478e-6
ad=0.161e-8

M4 vol 355 ald1107 1=7.8e-6 W=740u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8

M3 3 35 5 ald1107 1=7.8e-6 W=T740u
as=0.603e-8 ps=0.478e-6 ad=0.161e-8
M5 Vout vol 5 5 ald1107 1=7.8e-6
W=740u as=0.603e-8 ps=0.478e-6
ad=0.161e-8

M6 Vout v2 2 2 aldl106 L=7.8u
W=194.2u as=0.603e-8 ps=0.478e-6
ad=0.161e-8

R2 vol 6 9k

C3 6 Vout 100e-12

R3 v1 v2 10e6

C4 0 Vout 73e-12

R4 4 Vout 10e6

C5 v2 vol 1u

.OP
.PROBE
.END

El modelo del ALD1106 que se usé para las simulaciones es

* From library: ALD1106.LIB

.model ald1106 nmos (level=2

+ gamma=1.09

*+ vto=.750+vtn

+ vto=.750

+ Uo=650

+ Ucrit=0.7e4 Uexp=.1 Vmax=1.6e5
+ phi=.70 tpg=+1

+ nsub=lel6 neff=10
nfs=1.17ell

nss=.7ell

+ tox=.055u

+ Cgso=.94n Cgdo=.59n Cgho=.138n
Xqc=.42

+ ¢j=.39m cjsw=264p

+ xj=2.0u

+ 1d=1.6u

+ wd=1.05u

+ pb=.9 js=20e-6 mj=.5 mjsw=0.18
+ kf=.75e-28 rsh=10 )

El modelo del ALD1107 que se usé para las simulaciones es
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* From library: ALD1107.LIB
.model ald1107 pmos (level=2

et vhom At + tox=.055u
VIO=-. (% VID + Cgso=.31n Cgdo=.39n Cgho=.138n
+ vto=-.74 XQC: 49
+ gamma=.58 - i
e + ¢j=.18m cjsw=322p

+ xj=1.2u 1d=.96u wd=.5u pb=.9
js=20e-6 mj=.57 mjsw=0.33
+ kf=.75e-28 rsh=90

+ Ucrit=1.0e4 Uexp=.16 Vmax=3.0eb
+ phi=.70 tpg=-1

4+ nsub=1lel6 Neff=1 nss=lell
nfs=1.06el1l
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