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Diseflo de amplificadores CMOS usandgy,,,/Ip,
Yy SU USO como un sistema de primer orden
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En este trabajo se presenta ebbsis y diséio de amplificadores diferenciales CMOS usando la aproxonade primer orden y dimen-
sionando los transistores con la metod®og,, /Ip. Se muestra el di$® de cuatro amplificadores usandograetros de una tecnoliag

CMOS 130 nm, y mediante simul&ci spice se verifican conceptoadicos de desempe y el cumplimiento de especificaciones. La com-
paracon del desempg® de los amplificadores disados, en laistesis de un filtro activo pasa-bajas, se hace para mostrar que dosqiers
fundamentales de desenfijwede cada amplificador, afecta el desefigpesperado del circuito bajo dis® mostrando que el amplificador
CMOS no es de prdpsito general sino que la aplicaciaprovecha las caracisticas del amplificador o, alternativamente, el amplificador se
diseha para satisfacer los requerimientos de la aplaradrinalmente, si bien cada arquitectura se dimensiona usando las mismas especifica-
ciones generales de desempgetambén es verdad que cada una presenta un desengbebal espééico y Unico. Estas diferencias pueden
obtenerse y entenderse con simuacspice, toda vez que se usan adecuadamente los recursos de la herramienta dérsimodis los
resultados obtenidos son a temperatura ambiente.

Descriptores: Circuitos electbnicos para procesamiento dehates; amplificador CMOS; circuitos integrados; MOSFET; metodalog
gm/ID.

This paper presents the analysis and design of CMOS differential amplifiers using the first-order approach and sizing the transistors with the
gm/Ip methodology. The design of four amplifiers using 130 nm CMOS technology is shown, and through spice simulation basic concepts
of performance and compliance specifications are verified. The comparison of the performance of the designed amplifiers, in the synthesis o
an active low-pass filter, is made to show that the fundamental performance parameters of each amplifier, affects the expected performance ¢
the circuit under design, showing that the CMOS amplifier is not general purpose but that the application takes advantage of the characteristic:
of the amplifier or, alternatively, the amplifier is designed to meet the requirements of the application. Finally, while each architecture is sized
using the same general performance specifications, it is also true that each has a specific and unique overall performance. These differenc
can be obtained and understood with spice simulation, since the resources of the simulation tool are used properly. All results obtained are a
room temperature.

Keywords: Electronic circuits for signal processing; CMOS amplifier; Integrated circuits; MOSEET{p methodology.

DOI: https://doi.org/10.31349/RevMexFis.70.060901

1. Introduccion

Vg Vout
El desarrollo de circuitos Integrados (Cls) con tecnideg
nanongtricas es un reto para todo diselor. Es dsporque

cada da hay una demanda adicional en el desdioe los Diff-amp Gain stage Buffer

circuitos y sistemas de las nuevas aplicaciones, sean para gjura 1. Diagrama a blogues de un amplificador de dos etapas
inclusion en el desarrollo de circuitos para la explodaoes-  con buffer de salida.

pacial, en los nuevos procesadores, en el desarrollo de sen-

sores inteligentes, en dispositivos atites, para ser parte de puede verse en la Fig. 1, donde se muestra el diagrama a blo-
las Tecnologas de la Informaéin (T1) y/o el Internet de las ques de un amplificador de dos etapas bofier de salida.
Cosas (IC), por citar algunas [1-3]0A més, el dis&o de cir-  La primer etapa es un amplificador diferencial [4] y ensegui-
cuitos anabgicos se vuelve una tarea multi-objetivo por lasda una etapa de ganancia que puede ser de mayor ganancia
nuevas tendencias que apuestan a la redoami los voltajes que la primer etapa, y pdittimo unbuffer. Si el amplificador

de alimentadn sin degradar la eficiencia de los sistemas, cores condicionado para manejar cargas capacitivésiffedrno
mayores frecuencias de opefati con reducido consumo de se requiere. Pero, si es condicionado para manejar cargas re-
potencia y debrea de integraén y operadn en un amplio  sistivas o cargas RC, se utiliza un buffer [5].

rango de temperatura, entre otros. En elitlisenabgico, su El disdio en $ es una actividad desafiante porque el pro-
objetivo es mapear las restricciones de acondicionamiento deso de disgo se enfoca en especificaciones como el rango
seiales en bloques de circuitos eléeticos que cumplan con dinamico, ruido, ganancia, fase y ancho de banda, por men-
las especificaciones de las distintas aplicaciones. Un ejemplionar algunasEstos y nas paametros estn estrechamente
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relacionados con el tarfia del transistor y tambh con la
tecnologa CMOS de manufactura. La mayade las veces,
el proceso de digm impone compensaciones de disgy
algunas se basan en la experiencia delfdider y en la tec-
noloda que se usa [6].

En la pactica, el circuito ras demandante en su dige

es el amplificador CMOS tanto de transconductancia como

de voltaje (OTA y OpAmp por sus siglas en iag] respecti-
vamente), o lo que es lo mismo, su disees a la medida de
las especificaciones impuestas por la aplimagiarticular. El

amplificador CMOS es un bloque fundamental en elftise

de circuitos andlgicos, muy utilizado en circuitos elegtri-
cos como los convertidores abglco-digital (ADC por sus
siglas en ingks), filtros activos RC ewitched capacitqrcir-
cuitossample and hol@ instrumentaéin, entre otros [7-10].

Vint Vin- Mﬁ%”’%mv
out
MEJ}V”—Z{[;Mé G

Dos arquitecturas de amplificadores CMOS son el ampli-

ficador de dos etapas con compengad¥liller y el amplifi-

cadorfolded cascod¢FC), mostrados en las Fig. 2 y 3, res-

pectivamente. Su popularidad viene del buen balance entf@cura 3. Folded Cascode OTA de salida simple.

ganancia, fase y ancho de banda [4,5]. En Ecpca exis-

ten diversas topoldgs que se han reportado para diferenteg0n procedimientos prueba-y-error para alcanzar las especi-
aplicaciones, tanto para el amplificador Miller [11-15], comoficaciones de dis®. En contraposion, para disminuir estas

para el amplificador FC [16-20], donde explican poe gmas
son eficientes en uno o varios paretros de desemipe, pero
ni una $la se disa para ser de prégito general. Aunado
a esto, uno de los principales retos para elfiisdel OTA
u Op-amp es la metodolay de dis@o, que la mayda de
los casos se realiza con unadisis a “mano”para obtener
modelos andficos que se usan como ecuaciones defidise

limitaciones est la metodolo@ g,,,/Ip, que se basa en la
curva de eficiencia de esa relaci(obtenidas del comporta-
miento del transistor para cualquier tecné&g obtener los
pa@metros de dig® requeridos para una aplicaaien par-
ticular. En el estado del arte se encuentran dos arquitecturas
muy interesantes: el amplificador de dos etapas con compen-
sacbn feedforward(CFF) [22], y el amplificadorecycling

cominmente basadas en un comportamiento LEVEL = 1 déolded cascodéRFC) [16].Estas son variaciones a las arqui-
Spice, el cual puede considerarse un comportamiento idetgcturas Miller y FC, respectivamente. Debido a lo anterior,
[4,21]. Aln mas, debido a que se manejan esas ecuaciones g8te trabajo se centra en ehiisis, diséo, implementadin,
disefio, el metodo no considera aquellos efectos no-ideales déimulacbn y comparadn de cuatro amplificadores CMOS
la tecnoloda utilizada, llevando a redimensionar el circuito con salida simple. Aunque la salida completamente diferen-

Vdd
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Vout
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S—

"M {1
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FIGURA 2. OTA Miller de salida simple.

cial tiene ventajas como la inmunidad al ruido, amplidput
swingy mayor ganancia, hay aplicaciones donde se utiliza la
salida simple [23-25,4], por lo tanto en este trabajo se elige
el diséio con salida simple para mostrar urabsis pactico
y cobmo proceder con el dide. Lo anterior con el inté&s de
diferenciar las ventajas y desventajas de cada amplificador,
y que son diséados con las reglas de digede una tecno-
logia CMOS 130 nm. TambBn se muestra una serie de pasos
generales para el die, utilizando la metodoldg g,,,/Ip,
la cual considera la relamn de la transconductandga,, Yy la
corriente del transistofp, junto con la corriente de drena-
je normalizadal, /(W/L) como paametros fundamentales
para explorar el espacio de dige

Este ariculo esh estructurado de la siguiente manera. En
la Sec. 2 se describe el principiagico de operaéh del am-
plificador Miller. Se muestra tamén el resultado del ati-
sis de pequ@a sdial, a§ como varios pametros que des-
criben su desempe y que esin disponibles en la literatura
[4,5,11-15,21]. La Sec. 3, por otro lado, describe las venta-
jas de la metodoldg g,,/Ip ad como su alcance fctico.
A manera de ejemplo se definen @awetros espéficos de
desempio (que han de satisfacer los amplificadores bajo di-

Rev. Mex. Fis70060901



DISENO DE AMPLIFICADORES CMOS USANDGX /I, Y SU USO COMO UN SISTEMA DE PRIMER ORDEN 3

sdio) con el propsito de mostrar@mo con la metodoldg  en un diagrama de Bode el cero se aprecia entre los polos del
se determina el dimensionamiento de cada transistor. En Estema. Cuando es el caso el cero puede ser removido al usar
Sec. 4, se muestra el dise de un amplificador FC, donde un resistorR,. de cancelaéin (del cero) en serie cafi.. Pe-
adenas se describedeno usando los recursos del simulador, ro, muy importantepole-splittingsi da lugar a un cero, pero

se cuantifican otros pametros de desemipe como ICMR  no necesariamente aparece entre los polos. No obstante, hay
y CMRR (del ingésIinput Common Mode RangeCommon  quienes recomiendan el uso Be para eliminar al cero [5].

Mode Rejection Ratiaespectivamente); todo ello a tempe-

ratura ambiente. En la Sec. 5 se muestra efdiske un am- 2.1, Anélisis de pequéa sdial

plificador RFC y se incluye el impacto de las variaciones de

las fuentes de alimentdgi en la respuesta del amplificador. Este adlisis se realiza con ayuda del circuito equivalente
Otro propsito es mostrar que el simulador permite graficarmostrado en la Fig. 4. La furimn de transferenci& /(s)
funciones andlicas basadas en curvas de desediopspeci- Y la ganancia en baja frecuencla ¢ o eséin dadas poid) y

ficas de los circuitos bajo di&e. Para terminar con el dise  (2), respectivamente [4,5]:

de amplificadores, en la Sec. 6, se muestra el amplificador de

dos etapas con compengatieedforward Posterior a esto se ({Cc {Rc — q% H s+ 1) Apco

. L. . . H ~ Jm 1
realiza la comparadh de resultados en la Sec. 7.iAtlismo Mm(8) 2(CrC (e + Ra)) + 5(Colr) £ 1 1)
se incluye un ejemplo de aplicéci donde se muestra el efec-
to de los paametros fundamentaleg,{ y r,) del OTA en el ADC,0 = Gme;To (2)

desempido de una red de filtrado activo RC pasa-bajas cuya

frecuencia de cortg. debe ser 1 MHz. De la misma manera dondey,,, = gm29me R, €S la transconductancia efectiva del
se muestra un filtro pasa-bajas con ganancia unitaria, fuya amplificador;Rr = g, Rq Ry €S laimpedancia equivalente;
est determinada por la carga capacitiva. Elfiimo es mos-  Ra Y R son impedancias de salida de la primer etapa y se-
trar que el deseme esperado no estlefinido $lo por los ~ 9unda etapa, respectivamente,y= R, es la impedancia de
elementos pasivosiy C) sino tambén por el amplificador. ~Salida del amplificador, y et definidas en la Tabla I.

Finalmente en la Sec. 8 se presentan las conclusiones. _ El primer polow;, definido por la Ec.3), es el polo do-
minante y est controlado mayoritariamente por el capacitor

de compensaéhn C., donde vemos que 8ste aumenta su va-
lor, ws, se desplaza a frecuencias menores. Por el contrario,
el segundo pola,,, definido por la Ec.4), est controlado

en mayor porcentaje por el capacitor de carga

2. Amplificador Miller

El diseio del amplificador parte del alisis de su arquitec-
tura para definir una estrategia de disecon base en los

parametros de inté@s (ganancia, ancho de bandeew rate 1

margen de fase, etc). Uno de losalisis mas importantes es Ws1 A C R ()
en pequBa sdial, con el cual se definen expresiones en fre- e

cuencia que dan una aproximaeidel comportamiento del Wea A g6 4)
sistema y definir los pametros bajo el control del diador. Cr

La arquitectura del OTA Miller se muestra en la Fig. 2, don- s importante Selar que para el dige del amplificador
de un par diferencial de entrada PMOS es la primera etapgiller, debido al valor de la carga capacitiva = 1 pF) y

de amplificacdn, y la etapa de salida es un amplificador deconsiderando la relasn (9), es conveniente utilizar un resis-
fuente condin. Ob&rvese que entre ambas etapas hay una red

RC, la cual pudiera no requerirse y ello depende de diversos
factores. Por ejemplo, si el amplificador Miller maneja unaTagia I. Definicion de elementos del circuito equivalente del am-
carga capacitiva’y,, es posible que el margen de fase -delpiificador Miller.

amplificador en lazo abierto- no garantice la estabilidad cuan-
do se requiera incluir un lazo de retroalimenbaciEntonces, Ra = 1/(gas2 + gasa)
para garantizar la estabilidad, el capacitor de compemisaci Ry = 1/(9gass + gase)

C. ayuda a corregir el margen de fase usando el efecto Mi- Co = Cap2 + Cgas + Cyse
ller [4], y cuyo valor depende del valor de la cada y del

dimensionamiento del amplificadorodse que al ser un am-

plificador de dos etapas, su fuanide transferencia puede Vor Re Cﬁ Vout
modelarse como un sistema de segundo orden. Ahora bien, € i ! i
capacitorC, afecta la posid@n del polo dominante y lo mue- g,V Ca Ry ImeVor Ry G
ve a bajas frecuencias (ese efecto se denopal&splitting, I I

mientras que el polo no dominante lo mueve a frecuencias al-
tas. Sin embargo, debido a la inclsideC., el cual forma  Figura 4. Circuito equivalente en pegiia séal del amplificador
una conexn feedforward pudiera dar lugar a un cero que Miller; los transistores operan en satufaty polarizados en fuerte
afectaa el margen de fase y en consecuencia a la estabilidathversin.
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4 V. H. ARZATE-PALMA, AND F. SANDOVAL-IBARRA

tor de cancelaéin para propsitos ilustrativos. Si bien es sa- puede ver enlaFig. 5y se obtuvo 8ege indica en Ref. [26].
bido que la implementagn de resistores en silicio, tiende a Considerando que la rel&ci g,,,/Ip y la corriente normali-

consumir urarea mayor de di$®, R. puede ser implementa-
do facilmente con un transistor NMOS operando en laegi
lineal [5]. El cerow, esh representado por la EG)(y se
observa que se desplaza a frecuencias alt&s si 1/g6:

o
c(r—n)

dondeg,,,¢ €s la transconductancia del transistéy. Por otro
lado, el producto ganancia-ancho de bar@&(), el mar-
gen de fase® M), slew rate 6R) y C., esan determinadas
por las Ecs.®), (7), (8) y (9), respectivamente [4,5]:

W, ~

®)

9m2
GBW = 6
C. (6)
B
PM =~ 90 — tan™! (G W), (7
Ws2
Iy
SR =2~ 8
o 8
C, > 0.22C, )

dondel, es la corriente de polarizari. Estos pametros,
(6)-(9), son de inteEs porque representan la base de las esp
cificaciones de dige del amplificador. Es importantefsdar
gue estas expresiones sdiligas debido a que (como se co-
menb) se realib un aralisis para identificar los polas,; y
ws2, Y considerando que ediéiimo se sitia a una frecuenci
mayor a la frecuencia de transiciwr, entonces la funén
H)(s) puede aproximarse a un sistema de primer orden co
ws1 como polo dominante:

a

Apc

(10)

zadalp/(W/L) son independientes de las dimensiones del
transistor Ref. [27], la rela6h entreéstas es una caradisi-
calinica para todos los transistores del mismo tipo (NMOS o
PMOS) en una tecnoldg especifica. De este modo, la obten-
cion de las curvas caractsticas de los transistores NMOS y
PMOS se obtienen considerando una longitud de dapal-
ticular (para este trabajo = 360 nm). La relacdng,,,/Ip es
un indicador de las regiones de opetac{cebil, moderada y
fuerte inversbn), y cada una destas presenta caradticas
diferentes. Para la ren de ébil inversbn se obtiene una
mayor eficiencia de corriente, un rango amplio de voltaje de
salida, pero se obtiene una frecuencia baja y transisto-
res con dimensiones grandes. Para fuerte inverse logra
mayor velocidad de operdxi conwy grande y dimensio-
nes pequidas del transistor, pero con una eficiencia pobre de
corriente y un bajo rango de voltaje de salida. Una buena re-
lacion entre velocidad, ganancia y dimensiones del transis-
tor se encuentra en la régi moderada, la cual es una bue-
na opcon de operaéin del transistor. Por lo anterior, es im-
portante sBalar que los rangos en las regiones de operaci
seian diferentes dependiendo de la tecn@dgMOS utiliza-
da[26,27]. Para el presente trabajo las curvas mostradas en la
-ig. 5 incluye los rangos de las regiones que se muestran en la
abla Il, y son obtenidas usando Cadence para una teéaolog
CMOS 130 nm.

Esta cualidad de la curyg, /Ip vs Ip /W puede ser am-
pliamente usada durante la fase de iiseuando la ram
W/L es desconocida [28]. Estadnica favorece que el di-
ﬁeﬁador, una vez determinada la i@gide operaéin, dimen-
sione al transistor. Entonces para determinar sus dimensio-
nes fsicas, el diséador $lo requiere conocer la densidad de
corrientel, /W, la eficiencia del transistog,,/Ip yla co-

valido para todas las frecuencias que satisfdeger wr, y

TABLA |l. Regiones de operami del transistor MOS.

dondeApc o es la ganancia a lazo abierto a muy baja fre-

Regibn de operadin Eficiencia de transistog4, /Ip)

cuencia. En esta condasi, el ancho de banda astefinido
por la frecuenciav,,; y es donde la gananciipc o pierde 3

Fuerte < 10

Moderada 22 > gm/Ip > 10

dB, en consecuencia puede demostrarse que en la aproxima-
cion del1¢” orden, la frecuencia de trangiai, o de 0 dB, se
obtiene con el producto de la ganancia y el ancho de banda.
A partir de aqgiiel disdiador debe desarrollar una estrategia
de diséo con base en diferentes paretros para alcanzar los
objetivos de dis#o. Una estrategia agpropuesta es usar la
metodolodag,,/Ip para realizar el dimensionamiento de los
transistores.

Débil > 22

== NMOS
- PMOS

=~
~<
S~
~

Im/1pISIA]

3. Metodoloda g,,/Ip

Es una écnica de digéo semi-empica, sustentada en la in-
formacibn de las curvas de desenfipeobtenidas de la simu-
lacion eEctrica del transistor MOS, entre las cuales laésm

1071 10°
Ip/W [A/m]

1073 1072 10!

importantes son la eficiencia del transisigy/Ip y la den-
sidad de corrientBormalizadal, /(W/L), cuya géfica se

FIGURA 5. Caracteisticag,,/Ip vs Ip/W, simulada en tecno-
logia CMOS 130 nm.
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corrienteIp que circulaa poréste [26,27]. En Ec. (11) se
describe la relaéin entre la corrientd},, la eficiencia del
transistor §.,,/Ip)* y la transconductancig,, del transistor.

Y SU USO COMO UN SISTEMA DE PRIMER ORDEN 5

TABLA Ill. Pa@metros de dis®.

Los dos primeros pametros son propuestos por el diador, Caracteistica Valor

y el tercer paametro se obtiene del alisis del circuito bajo Power Supply (V) 1.2
diseho. De ello se puede determinar la eficiencia del transis- Apco (ds) > 40
tor y continuar con el dis®. fr (MH2) > 100
I = o (12) PM () > 60

() CL (pF) 1

Con ayuda de las curvas mostradas en la Fig. 5, se puede en- SR (V/us) 80

contrar lalp /W correspondiente a lg,,/Ip propuesta y/o
calculada, y a su vez, ubicar la régide operadin del tran-
sistor. ConlL2), que relaciona la corrient&; y la Ip /W, se

Input offset voltage (V)
Output offset voltage (V)

determinalV/. Este procedimiento se replica para todos los

transistores del circuito bajo dise.
)
I
(%)
Es importante d&lar que la metodoldg g,,,/Ip es una
ayuda para la aproximam del diséo anabgico. Como se
menciord anteriormente, esta metodolagoermite la inter-
accon de las tres regiones de opetaciel transistor. Pero,
A¢que pasa con la ley cuatica que describe al transistor?

Sabemos que la ley cuddica determina el comportamiento
en saturadin de la corriente de drenajg [4]:

W:

. (12)

1 w
Ip = iﬂcozf(VGS — Vru)?, (13)

dondey es la movilidad de los portadores de cargg, es
la capacitancia déxido, W y L son el ancho y largo del
canal del transistol/zs es el voltaje de compuerta-fuente

como base del uso de la metoddkg,,,/Ip. Con esa in-

formacbn, se eligen los valores paga,/Ip y despés se

determina la corriente normalizadg /W para cada transis-
tor usando la dgafica mostrada en la Fig. 5. Degs) con la

corriente de drenaje de cada transistoriigpuede ser obte-
nida medianteX2). Ahora bien, el disgo procede de la si-
guiente manera:

= Primero se obtiene el valor dg. usandol9), y consi-
derando qu&', = 1 pF tenemos quU€¢min = 220 fF
pero, para asegurar que\/ > 60° se propone un ma-
yor valor, por ejempla@’. = 500 fF.

= Para obtener las dimensiones de los transistbfes
se determing,,, » usandol§), llegando a la siguiente
expresbn:

y Vry es el voltaje de umbral. En Refs. [4,26,27] se deter- gm1,2 = wrCe, (14)

mina que la ley cuadtica falla completamente en la régi
de cebil inversbn, y en fuerte inverén no es precisa debi-
do a los efectos de canal corto [4,5,29]. Para la opénaen

dondewr = 27 fr. Notese que el amplificador se asu-
me que es modelado como un sistema de primer orden.

inversbn moderada no existe un modelo simple que pueda  DelaTablalll se tiene quér = 100 MHz, y de acuer-
usarse o que describa un comportamiento aproximado. Porlo ~ do con 4) g,,,1 » = 314.15 uS. Con ayuda deg], se
anterior, una alternativa de modelo simple que proporciona  obtiene la corriente de polarizadi, I, = 40 uA, por

una intuicbn en el disBo anabgico es la ley cuadtica, que

lo tanto la corriente de drenaje requeridalgs » =

puede usarse para entender las tendencias del comportamien- 20 A, Y €ntoncesyni 2/ Ip1,2 = 15.7. Usando la in-
to de un circuito, pero no para calcular el dimensionamiento ~ formacbn en la gafica de la Fig. 5 se determina la

de los transistores. Por esta @azuna buena pictica en el
diseio anabgico, aplicada en este trabajo, es usar élisis
de transistores en saturanj usando su modelo en pegae

corriente normalizaddpq /W = 1.38, obteniendo
ad el ancho de cand¥/; » = 14.76 um.

sdial (como el mostrado en la Fig. 4) para llegar a expresio- * El transistor}/, se con;i_dera que opera en Ia_mfgi
nes que ayuden a comprender el comportamiento aproxima- ~ moderada con una reldti g, /Ipo = 15, obtenien-

do del circuito, y asidentificar paametros que puedan ser de
ayuda para alcanzar las especificaciones déidisemo las
mostradas en EcE)-(9).

3.1. Disdio del amplificador Miller con metodologia
gm/ID

Es de integs mostrar el desemipe de las topoloigs de am-

dolp/W =1.61y W, = 25.2 um.

= El espejo de corriente, formado por los transisto-
res Ms 4, opera en fuerte invei®n con una relaéin
9ms.4/Ip34 = 22, obteniendalp /W = 2.77, y por
tantoWs 4 = 7.2 pm.

= Se considera que el transistbf; opera en la re@n

plificadores mostrados en este trabajo, por lo cual en la Ta- moderada co®,,,5/Ips = 15y Ip/W = 1.61, obte-

bla Il se proponen especificaciones de disgue servian

niendoWs = 50.04 pum.
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6 V. H. ARZATE-PALMA, AND F. SANDOVAL-IBARRA

= Del arflisis del amplificador Miller se deduce que
gme = Dgme, Ya que este valor puede ser relajadoTasLA IV. Dimensiones de transistores del amplificador Miller.
debido al uso del resistaR., obtenéndoseg,,s =

1.57 mS. Considerando una relégig,,s/Ips = 20, Transistor gm/Ip Optimizacon
se determina que la corriente d6; esIps = 80 LA, Wo 25.2 pm 25.2 pm
obtenéndosel, /W = 3.96. Con esta informabn se Wi,2 14.76 pm 14.76 um
encuentra quéVs = 20.2 pm. Ws.4 7.2 pm 7.2 um
Ws 50.04 pm 38.52 um
3.2. Simulacbn y resultados We 20.2 um 20.2 pm

La simulacon del amplificador Miller se hace en Cadence.|as dimensiones resultantes de los transistores del amplifica-
En la Fig. 6 se muestra el circuito de prueba, que es una coigor Miller toda vez que se reabzin ajusteEste espédiica-
figuracbn en lazo abierto conBeles de entradg,,+ Y Vi,—  mente se realizen las dimensiones del transisidg, porque
de igual magnitud con desfase#)° cada una, y enlaFig. 7 el dimensionamiento original gerfenn offset que no corres-
se muestra la respuesta en frecuencia (en lazo abierto) degande a las especificaciones de fimePor lo tanto, median-
ganancia y la fase. Esta respuesta es aceptable ya que safisun diséo de experimentos a nivel simuléanj se hace un
face los valores de dige propuestos en la Tabla Ill. Se tiene parrido del ancho de canl; hasta alcanzar el voltaje offset
una gananciaﬁlDC’o = 53.29dBy PM = 89°. El margen y corrientel p5 requeridos.
de fase es medido considerando qui/ = 180° - fase. La En sentido estricto hasta este punto concluye éalisis
fase es medida efi = fr. Si el resistorR. es retirado del en DC, y si bien de simulagh se obtienen pametros Bsi-
circuito, el cero se desplazaa frecuencias menores, ocasio- cos de desempie en lazo abierto, hay otros panetros de in-
nando que la fase aumente y que el PM requerido disminuygerés que involucra el disis en lazo cerrado. Uno de ellos es
Por esta raan, y para el dimensionamiento obtenido se utili-|a rapidez de respuesta, o slew raf&j, que se puede definir
za R, para evitar el efecto del cero, esto es despidplo a  como la néaxima tasa de cambio en el voltaje de salida cuando
frecuencias mayoresfa-. Notese que con la cancelanidel e voltaje de entrada cambia de manera abrupta,aydzsto
cero la respuesta efectivamente se aproxima a un modelo @@ volts por microsegundo. Para cuantifica &, se utiliza
primer orden en el rangp < fr. Enla Tabla IV se muestran yna configuradin de ganancia unitaria como se muestra en
la Fig. 8. Se aplica una Bal cuadradd’;,, = 100 mV,, con
pefiodo de 1us y ancho de pulso de 508. Para determinar
_Vfﬁ el SR, se usa la siguiente aproximani
AVo  Vogow — Vor0%

+ SR = = , 15
At toon — ti0% (1)

donde AV, es la diferencia entre el 90% de la respuesta
- c, V00 % €N un tiempdgyg o, menos el 10 % del voltaje de salida
_— Vo109 €nuntiempd;qy; At es la diferencia entre los tiem-
Vin+ Vin- S — postgg o Y t10%- EN la Fig. 9 se muestra la respuesta de sali-
Vss da (séal roja), donde podemos identificaVg o o, = 40 mV,
tiog = 10.94 nS,Vygq0, =40 MV'Yy tgge, = 14.46 NS, con

il
i}

.||”

FIGURA 6. Configuracbn en lazo abierto para obtener la respuesta
en frecuencia.

Vad

WVoutdB 60

f = fr=97.56 MHz

-120

VSS

Vin

PM = 89° ‘
—-140 - S W - L L
10° 10! 10% 10% 10* 10° 106 107 108 10°
freq(Hz)

FIGURA 7. Respuesta en frecuencia de ganancia y fase del ampli+IGURA 8. Configuracdn de ganancia unitaria para medicidel
ficador Miller. SR.
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60

Wyout
Byin 4

T 1446ns, 40mV

[[sR=2270 V/us . |

1

ti0% too%

10.94ns, -40 mV ]\

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
time(ns)

FIGURA 9. Respuesta de SR del amplificador Miller.

TABLA V. Paametros de desemipe del amplificador Miller.

Paametro Valor
Power Supply [V] 1.2
CMOS Technology [nm] 130
gm.; [MS] 24.45
DC gain [dB] 53.29
GBW [MHz] 97.56
Cut frequency [kHz] 201.55
PM [°] 89
SR [V/us] 22.70
1% Settling Time [ns] 10.36
Cc [pF] 0.5
Cr [pF] 1

I [pA] 40
ro [KQ] 18.39
Total current LA] 120
Power [uW] 144
ICMR [V] —0.27t00.32
Input offset voltage [mV] 0
Output offset voltage [mV] 5.2
CMRR (@34 MHz) [dB] 65.45
PSRR+ (@107 kHz) [dB] 102.9
PSRR- (@200 kHz) [dB] 109.7
IRN (1 Hz - 100 MHZ) |1V ;5] 39.52

con lo cual se puede determinar ql& = 22.70 V/us. Otro

noiseless amplifier
2

l ‘ Vonoise (f) .
@ ou
)

measure output noise

R Voznoise (f)/Az
v @ Av out
" t

input — referred noise

b)

FIGURA 10.a) Medicbn de ruido a la salida del circuito, b) circui-
to hipottico de la medidn del IRN.

uv?
Hz
-
5
_—

Spectral Density (

10% 10% 10* 10° 106 107 108
freq(Hz)

10° 10?

FIGURA 11.Densidad espectral de ruido de salida.

tacion puede verse en la Fig. 10 [5]. En la Fig. 10a) se con-
sidera que el amplificador no genera ruido, por lo tanto, el
ruido total del sistema estrepresentado por la potencia de
ruido V2 ,id f) en el nodo de salida. En la Fig. 10b) se repre-
senta el ruido referido a la entrada mediante la potencia de
ruido V2, ,d f)/A2. Para realizar esta medici se utiliza el
circuito de prueba en lazo abierto mostrado en la Fig. 6,y la
densidad espectral de potencia se muestraen la Fig. 11. Cuan-
do se integra sobre un ancho de banda de 1 Hz a 100 MHz, el
ruido es 39.52:V s. En la Tabla V se resume el rendimiento

del amplificador Miller.

parametro importante que puede ser analizado mediante si-

mulacbn es el ruido infinseco. Como sabemos, en muchas4, Folded cascode OTA

aplicaciones como amplificadores de audio, filtros y conver-

tidores de datos, el ruido puede ser un factor limitante de di©tro amplificador muy usado es el amplificador FC (mostra-
seio [5,16]. Un paametro de intes es el ruido referido a do en la Fig. 3) debido a que tiene buen desdiomn ganan-

la entrada (IRN, por sus siglas en i@g), el cual representa cia, GBW y fase [20]. El amplificador FC es de una etapa,
todas las fuentes de ruido ifttsecas en el circuito como una evitando akla compensadin de etapas adicionales. La idea
sola fuente a la entrada. En sentido estricto el ruido es mediduasica es aplicar transistores cascode al par diferencial, pe-
a la salida del circuito, sin embargeste puede ser referido a ro utilizando transistores de tipo opuesto a los utilizados en

la entrada para ser comparado con urfekde entrada. Ca-
be séalar que el ruido referido a la entrada ncaestalmente

la etapa de entrada [30]. Como se puede ver en la Fig. 3,
el amplificador FC consta de un par diferencial con transis-

presente en la entrada del circuito bajo prueba, esta represdnres PMOSV/; » y los transistores cascode NMQ&;- M.
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Tase Tass

—9meVx —gmsVy
Ve Vout W
<~ —

DR gunn puny

Imz Vin

I—\NN—

FIGURA 12. Circuito equivalente en peqfia séal del amplifica-
dor FC de salida simple; los transistores operan en safuraci
polarizados en fuerte invetsi.

TABLA VI. Transconductancia y capacitancia.

C1=Capz2 + Capa + Cgas + Crse + Cyse
C2=Cyq6 + Caps + Caps + Cgag + CL
C3=Chsg + Cyss + Capro + Cyaro

911 = gm8 + gds8 + gdsio

922 = Gbs6 T gmé t gds6 + Gdsa T gds2
933 = gds8 t gds6

g44 = gmé t+ gds6

La ganancia presenta un aumento debido a los espejos de

corriente cascod@/s-Mg y Mr-M;o. La transconductancia Gm2

(9) Y laimpedancia de salida,,; estin dominadas por dife- GBW ~ L’ (25)
rentes transistored(;-My), o que permite aumentar la ga-

nancia sin reducir lg,,,, la cual afecta directamente el ancho PM ~ 90 — tan—! (GBWCl> ’ (26)
de banda. Debido a su gran popularidad y versatilidad, en el 9gmé
estado del arte, diferentes trabajos muestran modificaciones a SR I 27)

la topoloda original, con el fin de mejorar propiedades como
gananciaGBW'y PM, por mencionar algunas [16,31,32].

=
4.2. Diséio con metodoloda g.../Ip

4.1. Analisis en pequéa sdial ) - .
Considerando las especificaciones defthgger la Tabla IlI)

Este aalisis se realiza con ayuda del circuito equivalentese procede como se menciona en la Sec. 3.1, y se asume que
mostrado en la Fig. 12. La furtm de trasferenci#dlzcy la el amplificador puede ser modelado como un sistema de pri-
ganancia en baja frecuencifp o esén dadas porl) y ~ mer orden.

(17), respectivamente: = Para obtener las dimensiones de los transistbfes

se determing,,1 2 usandol25):
Im1,2 = 2TrfTC’L- (28)

Sabemos qug¢r = 100 MHz, y la corriente del tran-
sistoripi,2 = 40 pA, por lo tantog,,; 2 = 628.31 uS
Y gm1,2/Ip1,2 = 15.7. Con lainformaddn de la Fig. 5
se determina quép /W = 1.4, obteniendo dsl an-
cho de canal del transistd¥; » = 29.16 um.

Zs+ N

H - ,
Fo() = B A TP e T P D

(16)

ADC,O ~ Gm.sTos (17)

dondeg,,,., = gm2 €s la transconductancia efectiva y la im-
pedancia de salida éstlada por:

To = gm6Tds6 (rds2||Tds4)||gm87"d587‘d510- (18)

Cada uno de logtminos de la funéin de transferenciél rc = El transistorM, opera en la regin de fuerte inver-
son los siguientes: sion con una relaéin g,,0/Ipo = 10, obteniendo
Ip/W =4.23,y Wy = 19.08 um.

Z = Cs39m29aa, (19)
N — 20 = Los transistores cascodé; 4, operan en moderada in-
= Ym2944911, (20) versbn con una relaéin g,,3.4/Ips 4 = 15, obtenien-
D = gase(9dsa + gas2)g11 + gas109dssg22, (21) do/p/W =9.06,y Ws4 =9 pm.
Py = C1(gas6911 + 9as109dss) + Cag22g11 = Los transistore§V15,6 y Mm tien_en un impacto im-
portante en la resistencia de saligay tambgn en la
+ C3(gass g2z + (gasa + gas2)gase), (22) gananciad pc 0. Se propone operar en la régimode-
Py = C1Cyg11 + C2C3922 + C1C3933, (23) rada Cory”}5»6/ID576_ =15y 9m7,8_/ID7,8 = 15 deter-
minando aklas corrientes normalizad@sp /W )5 6 =
Py = C1C2C3, (24) 9.06 y (Ip/W)7s = 1.61. La corriente deMs ¢ y

My g eslps 456 = 40 pA, y por tanto las dimensiones

dondeC1, Cy y C5 son capacitancias ifitrsecas, la trans-

conductanciag,,,, transconductancia de efecto de cuerpo

gmbs, conductanciagqs,, capacitancias iritnsecasCyp,,
Cyszr Cgdz, Chsz Y Capz €S8N definidas en la Tabla VI. El
producto ganancia-ancho de ba@d®8W, PM y SR, esén
determinadas poB6), (26) y (27), respectivamente:

sonWs ¢ = 4.68 umy Wy g = 25.2 um.

Se propone qué{y 1o operen en fuerte invel con
gm9,10/ID9,10 = 6, obtenienddD/W = 11.93. Con-
siderando una corrientEpg 10 = 40 pA, se obtiene
W9710 =3.6 pm.
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40
g M Vdd
1:, 20 Il
0 f=fr=912MHz

PM = 80.2° [ P

u
)
=
H
]
NS

—160 V
100 10" 10? 103 10 10° 106 107 108 10° in _—
freq(Hz) L VSS =
FIGURA 13.Respuesta en frecuencia en lazo abierto de ganancia y ’
fase del FC OTA. FIGURA 14. Configuracbn de ganancia unitaria para medicidel
ICMR.
TABLA VII. Dimensiones de transistores del amplificador FC. 600-
Bvour
Transistor gm/Ip Optimizacbn " a0 (200my, 1965 mv |
Wo 19.08 pm 19.08 um 200 PV
Wi 29.16 um 29.16 um ol
W3’4 9 um 9 ’u,m . -280 mV, —2726“7 mi "”’,r
-
Ws.6 4.68 pm 18.72 um ool P
Wrs 25.2 um 252um =T -
—600
W9,10 36 'Ll/m 36 ,me —600 —400 —-200 dC(OmV) 200 400 600

FIGURA 15.Respuesta ICMR.

4.3. Simulacbn y resultados )
a 600 mV para obtener la respuesta mostrada en la Fig. 15.

En la Tabla VIl se muestran las dimensiones de los transig?dui se muestra la parte lineal de la curva de transferencia
tores del amplificador FC. La optimizéci se realiza ahora donde la pendiente es la unidad, que corresponde al rango de

en las dimensiones de los transistofds y M, debido a —280 mV 2200 mV,y define el rango de voltaje ICMR. Otro
que el dimensionamiento original se gemen offset de sa- Pal@metro importante que puede ser analizado es nrde

lida que no corresponde a las especificaciones déaligor ~ f€chazo en modo coim (CMRR, por sus siglas en irg),
lo tanto, con un diseo de experimentos, se hace un barridodue Se puede definir como la habilidad que presenta el ampli-
del ancho de canaVs y W hasta alcanzar el voltaje offset ficador diferencial para rechazar un&alkecornun apllcada.a

y corrientesl ps y Ipg requeridos. Como hemos visto, el di- & entrada. EI CMRR se puede expresar como la r@fede
mensionamiento de los transistores es primordial en efdise | ganancia en modo diferencialit,s) con la ganancia en

de amplificadores CMOS, y por tanto presenta un impacto ef10do conin (Veay) [S]:
los paametros del mismo. La Fig. 13 muestra la respuesta en CMRR — 201 <VDM>
frecuencia en lazo abierto (ganancia y fase), donde se observa = <vlog :

quedpc,o =50dB, PM =802y GBIV = 91.2 MHz son Para cuantificar este @anetro, se utiliza una configura-
valores que cumplen las especificaciones defidisBlotese o . ! . 9
cion en lazo abierto (mostrada en la Fig. 6) para obtener la

gue efectivamente el amplificador es un sistema de primef . )
orden: respuesta en modo diferencial, y para la respuesta en modo

comin se utiliza la configuraéh mostrada en la Fig. 16, la
Apco cual presenta una Bal de entrada en modo cémV.,,. La
~ 14+ =5 (29) respuesta se muestra en la Fig. 17, y corresponde a un valor
“r de 75.46 dB pargd < 3.9 MHz. En la Tabla VIII se resume

dondew, es el polo dominante. Otro de los paretros que €l rendimiento del amplificador FC.

presenta reladn con la ganancia del amplificador, es el rango

de voltaje de entrada en modo com(ICMR por sus siglas g Recycling folded cascode

en ingkes), y se define como el rango de voltaje de entrada

en modo coran hasta el cual los transistores asociados a I&n la arquitectura mostrada en la Fig. 3 se observa que los
entrada diferencial¥/; ) es&n en saturadn y dan una ga- transistores\/; y M, conducen una corrientg, lo cual re-
nancia constante [4,5,21]. Para medir el ICMR se utiliza lgpresenta la maya de la corriente consumida, y esto es moti-
configuracbn de ganancia unitaria, mostrada en la Fig. 14vo de que estos transistores en ocasiones presenten una trans-
Se realiza un barrido de lafs® de entrad&j, de —600 mV conductancia de valor grande. Sin embargo, sugsiop $lo

(30)
CcM

HFC(S)
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10 V. H. ARZATE-PALMA, AND F. SANDOVAL-IBARRA

Vdd
TAaBLA VIII. Paametros de desemipe del amplificador FC.
Paé&metro Valor
Vout
Power Supply [V] 1.2
o CMOS Technology [nm] 130
ey 1 Gm; (18] 637.40
Vs 1 DC gain [dB] 50
N GBW [MHz] 91.20
FIGURA 16. Configuracbn en modo cormin para medién de Cut frequency [kHz] 291.49
CMRR. PM (%) 80.2
" SR [V/us] 21.82
"’M“"m 1% Settling Time [ns] 7.92
0 Cr [pF] 1
© I, [pA] 80
2. 7o KO 519
% Total current iA] 160
20 Power W] 192
o : , ICMR [V] —0.28100.20
e S Input offset voltage [mV] 0
FIGURA 17.Respuesta de CMRR. Output offset voltage [mV] 19.93
CMRR (@3.9 MHz) [dB] 75.46
PSRR+ (@289 kHz) [dB] 91.98
PSRR- (@289 kHz) [dB] 86.49
IRN (1Hz - 100 MHZz)[1V;ms] 58.64

una reladdn K:1. La conexdn cruzada de los espejos de
corriente aseguran que las corrientes de paéagsgial pro-
porcionadas a los transistorés; y Mg esén en fase. Los
transistores\/;; y M2 se dimensionan igual &5 y M.

5.1. Analisis en pequéa sdial

El analisis es igual al del FC, del cual se obtiene una fun-

Ve cion de transferencia similar 4@), donde se intercambia la
transconductancia,,» por g..2.. Tambén se intercambian
FIGURA 18.Recycling Folded Cascode OTA de salida simple. las conductanciaggse Y gasa POY gas2a Y Jdsia, F€SpeEcti-

o _ _ vamente, donde K es la ganancia de corriente del espejo de
se limita a proporcionar un nodoldedpara la corriente en  corriente [16]. En81) y (32) se muestra la transconductan-

pequéa séial generada por los transistorgs », que es la  cia efectiva del amplificador RFC y la impedancia de salida,
caracteistica principal de este amplificador. Considerandorespectivamente.

esto como una ineficiencia del FC, debido a que la utilidad
de los transistored/; y M, no se aprovecha totalmente, se Gmes = Gm2a(1+ K), (31)
propone en Ref. [16] la arquitectura del amplificadecy-

cling folded cascodéRFC) mostrada en la Fig. 18, donde se

explica que las modificaciones realizadas al FC convenciongd, |5 Fig. 18 se observa que la corriente agsaeMs — M,
fue para usar los transistorg#; y M, como transistores de es funcon de K. En la Ref. [16] se menciona que para con-

conduccbn, lo que permite un control de lafsd de entrada servar la potencia @irea iguales al amplificador F&, debe

y de la corriente de pqlariza’:ri. Se observa que los transis- ser igual a 3. Los pametrosBW y SR esfin dados, res-
toresM, y M, se dividen al 50% del ancho de candl, pectivamente, por

generandd\/,, M1y, Ma, Yy Moy, lOos cuales condu@n una
corrientel, /4. Los transistored/s y M, se dividen para ge- GBW ~ Im2 (33)
nerar los espejos de corrient®;, : Ms, Yy My, : My, con L

To = gmGTds6(rds2a ‘ |rds4a) | ‘gm8rds8rd810- (32)
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y
ROaSa
SR = %” (34) L v Ve
5.2. Disdio con metodologa g, /Ip S 7
Para el disko del amplificador RFC, el &iodo aqudescrito + :%
parte del disBo de un amplificador FC visto en la Sec. IV. f
» Para el amplificador FC, de acuerdo a la Ref. [16], los = Voo v

transistores\y,, May,, My, y Mo, deben tener un ta- ss

mafio igual a; o /4 ~ 7.56 um. ] ] i o _
FIGURA 20. Configuracbn en ganancia unitaria para medir el

= De las dimensiones d¥/s; 4 del FC, se obtienen las di- PSRRy.
mensiones dé/s, 3, Y Maq, 4p CONsiderando un valor
K = 3, consiguienddVs, 4o = 7.56 pm'y Wy 4, = amplificador. En otras palabras, indiceédan bien responde
2.52 pym. el amplificador a las variaciones de la fuente de alimeataci

) ) ) (positiva y negativa). Esto se representa mediante:
= Las dimensiones d&f,; y M;, son iguales a los tran-

sistoresM; y Mg, respectivamente. v
_ OL
= Lostransistored/,, M-, Mg, Moy M7y conservan las PSRy =20log ( “//7 ) ’ (35)
mismas dimensiones del amplificador FC. *
VoL
5.3. Simulacbn y resultados PSRR_ = 20log ( v, ) ; (36)
V_

La Fig. 19 muestra la respuesta en frecuencia en lazo abier-

to de la ganancia y fase, donde se observa 4ye o = dondeVp, es la magnitud del voltaje de salida del amplifi-
56.5 dB, PM = 68° y GBW = 139.52 MHz son valores cador;V, y V_ corresponden a los cambios en la fuente de
que cumplen con las especificaciones defaisg en efecto  alimentacbn positiva y negativa, respectivamente. Para de-
puede modelarse como un sistema de primer orden. Como &yminar elPSRR, se usa la configuragn de la Fig. 20,

ha visto en la Secs. 3y 4, el ruido y voltaje en modo 6Bom donde se observa que und@aken AC es conectada en serie
pueden afectar la respuesta esperada del amplificador, y ek®nVpp (en el caso dePSRER_, se conecta una 8al AC
lleva a cambios en los pametros de dis®, los cuales son €n serie corV/ss), y mediante un alisis en AC se obtiene
efectos no deseados. Por eso es importante considerar tod@gespuesta correspondiente a la rélady,/V,. Sabemos

los componentes que son conectados al amplificador, entétle Apc,o = 56.5 dB, entonces con ayuda del simulador se
estos eéin las fuentes de alimentéaoi (Vpp, Vss, GND),  resuelve85) y se obtiene la respuestaS RR . mostrada en

las cuales tamBn aportan variaciones o ruido a la respuestala Fig. 21. En la Tabla IX se muestran las dimensiones de los
Por lo tanto es importante realizar urbdisis del factor de re- transistores del amplificador RFC, y en la Tabla X se resume
chazo de la fuente de alimentéi(PSRR, por sus siglas en su rendimiento, donde se puede ver un mejor destmge
inglés), que se define como el producto de la rélaeintre el 10s paametros en comparawi con el amplificador FC.

cambio de la fuente de alimentaniy el cambio en el voltaje

de salida del amplificador causado por el cambio en la fuente

de alimentadny la gananciaen lazo abierto del amplifi- 155, 5 |x. Dimensiones de transistores del amplificador RFC.

Wvouwds 60 Transistor gm/ID
" Wo 19.08 um
3 20
= 0 f = fr = 139.52 MHz Wla’lb 7.56 pm
20 Waa,20 7.56 pm
M phase 0
—40 W3a,4a 7.56 pm
g 80 Wsb,40 2.52 um
~120 PM = 68° W5,6 18.72 pm
_16010” T 102v v v103v ) 10* - 10 v ibsv v 167 ioﬁ 10° W778 25.2 pum
freq(Hz)
. . . Wo, 10 3.6 um
FIGURA 19.Respuesta en frecuencia en lazo abierto de ganancia y
Wii1,12 18.72 um

fase del amplificador RFC.
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MPSRR + 140 Vad
PSRR- 120
Vs Myo | I3
100
_. 80 Vdd J‘ \Z -
3 ‘ Vem—{ Myq w9 My J—Vin-
= 60 .
0 V1 r M, llb1 Vo — Msl Iz
20
Vint e Vi ey Vi
0 ", M, = M My} Zem
-20 Vor t ‘ Vout
10° 10 10? 10* 10* 10°% 107 10 10° v
freq(Hz) M, (M, HﬁMlS Ms( [(My My, Fcm C,

FIGURA 21.Respuesta d®SRR+y PSRR_.

TAaBLA X. Pa@metros de desemipe del amplificador RFC.

Paametro Valor
Power Supply [V] 1.2
CMOS Technology [nm] 130
Gmeyg [mS] 1
DC gain [dB] 56.50
GBW [MHz] 139.52
Cut frequency [kHz] 214.04
PM[°] 68
SR [V/us] 41.96
1% Settling Time [ns] 4.61
Cr [pF] 1

Iy [uA] 30
ro [KQ] 668.34
Total current [J/A] 160
Power [uW] 192
ICMR [V] —0.33t00.43
Input offset voltage [mV] 0
Output offset voltage [mV] 27.54
CMRR (@2.9 MHz) [dB] 76.20
PSRR+ (@212 kHz) [dB] 121.62
PSRR- (@212 kHz) [dB] 135.00
IRN (1Hz - 100 MHZz) £V ms] 59.67

6. Amplificador de dos etapas con compensa-

cion feedforward

Lli

VSS VSS

FIGURA 22. Amplificador de dos etapas con compenéadeed-
forward.

arquitecturas, existen amplificadores como el amplificador de
dos etapas con compengatiMiller (ver Fig. 2) visto en la
Sec. 2. Como sabemos, en un amplificador Miller, el polo
dominante es desplazado hacia frecuencias bajas debido al
efecto depole-splitting resultando en estructuras de alta ga-
nancia, adecuada compensgecide fase, pero de menor an-
cho de banda. Entonces, para evitar este inconveniente en la
Ref. [22] se propone y se explica un esquema de compensa-
cion feedforward(CFF) para amplificadores multi-etapa sin
usar capacitores de compensecilLa arquitectura propues-

ta es un amplificador de dos etapas con CFF [22,33] que se
muestra en la Fig. 22. Se observa que tanto la prim&y-

M,) como la segunda etapa/-Mg) son un par diferencial

de salida simple, y la etafaedforwardest implementada

por los transistored/,, — M;,. Este esquema usa un corri-
miento de fase positivo de los ceros ubicados en el semipla-
no derecho, generados mediante una fekalforwardpara
compensar el corrimiento de fase negativa de los polos. El
par polo-cero es situado en frecuencias grandes para evitar
componentes de establecimiento lentos asociados con la can-
celacbn polo-cero a bajas frecuencias, lo cual ocasiona que
el polo dominante (ubicado en frecuencias menores al segun-
do polo) sea cancelado junto con el cero [22,34]. Otra ventaja
de este amplificador es que evita al capacitor de compensa-
cion, y a$ reducir espacio de integréci y obtener mejoras

en la correc@én delPM, Apc,oy GBW [22].

6.1. Analisis en pequ@a sdial

En los amplificadores CMOS es complicado obtener un dig; 5pjisis se realiza con ayuda del circuito equivalente mos-
sého de alta ganancia y un amplio ancho de banda porqug, q en |a Fig. 23. La funoh de transferencidlc - y la

éstos y otros pametros (potencia, impedancia de salida, rui-

ganancia en baja frecuencipc,o estn dadas pordy) y

do, etc) se relacionan entrig kaciendo del dig® un proble-
ma de optimizadin multidimensional [4]. Entonces, se pue-
den identificar amplificadores multi-etapa que sonithsis
para tener una ganancia grande usando transistores polari-
zados con un bajo nivel de corriente. Y tagibiesan los
amplificadores con un amplio ancho de banda que usan eta-
pas simples con transistores polarizados con un alto nivel de
corriente. Para aprovechar las ventajas de cada una de estas

(38), respectivamente.

Avc w:u
ADQU 1+ AvaAve+Avc
HCFF(S) = 5 (37)
(1) (1+25)
Apco = AvaAve + Ave. (38)
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Vout C,
| Voue
l f I
Ry Cr Vin
Im7Vor Im1aVo1 Im11Vin c
L
= = = = = = = = C3—— ImVx 9gr —
FIGURA 23. Circuito equivalente en peqiia séal del amplifica- B i

dor de dos etapas con CFF.

FIGURA 24. Amplificador con capacitor de retroalimentaai

TaBLA XI. Definicion de las capacitancias e impedancias equiva-

lentes del amplificador CFF gue se muestra en la Fig. 24. En estos casos una cargcelaci

polo-cero puede no llevarse a cabo satisfactoriamente, debi-

Ca = Capz + Cgas + Capa + Cyse + Cgara do a una doble aparizn de un polo-cero. Por lo cual en la
Cr = Capr + Cave + Cyao + Capia + Capia + Cr, Ref. [22] se desarrolla un afisis del circuito, obteniendo una
R4 = 1/(gas2 + gasa) optimizacbn de las Ecs/37)-(41). Para una explicagh mas

detallada es recomendable la lectura de [22]. Las ecuaciones
de diséo optimizadas para este amplificador y garantizar la
canceladn dew,; Y w, se definen como sigue:

Ry = 1/(gas7 + gdso + gdsi2 + gds14)

Se observa qué8T) es una fundn de segundo orden con un

cero, dondev,;, wy2 Y w, son los polos y cero del sistema Bz (Gmr + Gom
definidos por89), (40) y (41), respectivamente. wp1 R Cg,AEégg 712 +g gTh;), (48)
_ 1 ﬂgm12 + gr
Wp1 = CaRa’ (39) Wpa A a0 (49)
1
Wp2 = ——, 40 - (gm7 + gm14) Im2
p2 CrLRr (40) w; = (gm12 ) <CA) ) (50)
_ AvaAvp -
w, =—wp1 |1+ e ) (41)  dondeps = Cy/(Cy + Co + Cs) es el factor de retroalimen-

tacibny gr = 1/(Rr). Entonces, podemos observar gue
aqu Ava, Ay Y Ay e son ganancias en baja frecuencia dey w, deben ser muy pximos entre & sin importar el valor
la primer etapa, segunda etapa y compewseeiedforwarg ~ de las capacitancias [22]. Si se reduce el valor de la capaci-

definidas por42), (43) y (44), respectivamente. tancia intinsecaC4 (salida de la primer etapa), incrementa
la frecuencia dev,; Y w,, y la canceladn polo-cero ocurre
Aya = gma2Ra, (42)  en altas frecuencias ocasionando que la frecuendeacest
trolada porw ad tener un amplio ancho de banda.
AVB = (gnﬂ + gm14)RTa (43) p p2 y p
Ayeo = gmi2Rr, (44) 6.2. Disdio con metodoloda g.../Ip

de las ecuaciones anterior€s, es la capacitancia equiva- Como se menciona en la Ref. [22], el amplificador de dos eta-
lente de la primer etapa del amplificador, y pditimo R4y  pas con CFF debe satisfacer las siguientes consideraciones de

Ry son impedancias equivalentes, quérglefinidas en la  diséio:

Tabla XI. ;
Considerandi4?), (43) y (44) se puede representai3s) = La segunda et?‘l?a y la compensarieedforwardno
como sigue: deben tener nirgn polo antes detZBWW; se asume

que el amplificador se modefacomo un sistema de

ADc,0 = GmesTo (45) primer orden.

= La canceladn de los polos y ceros deben ocurrir en

dondeg,,, , es la transconductancia efectivayla impedan- i
altas frecuencias.

cia de salida, que se definen como:

ey = Gm2Ra(gm7 + m1a) + g1z (46) = La ganancia en DC del amplificador debe ser alta.

Estas condiciones se pueden alcanzar si las etapas se escogen
1 como sigue:

(47)

ro =
+ Gaso + gas12 + . ,
Jas7 T Jds9 7 Jds12 7 Jds14 = Para la primer etapa es recomendable que sehatise

Los amplificadores son utilizados en configuraciones de para tener una ganancia alta y una capacitancia pe-
lazo cerrado con capacitores de retroalimetacicomo el gueia como carga.
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= La segunda etapa y la compensgadieedforwardde- Byouds 60
ben estar optimizadas para obtener un ancho de bandi ~_ “ i =g
grande y una ganancia media. 3 *
0 f = fr=33281 MHz —>_
Considerando los puntos anteriores, el proceso déalidel W prase
amplificador de dos etapas con CFF, es como sigue: R o
> —60
= Como se observa en la Fig. 22, la primer etapa fest =100 i
mada por los transistoréd,- 1y, la cual es crucial pa- 140} [ |
ra el diséo de todo el amplificador, ya que ésta se s s L

basa el diséo de la segunda etapa y de la compen- . . :
bn feedt d Consid dol ificaci FIGURA 25.Respuesta en frecuencia en lazo abierto de ganancia 'y
sacbnfeedforward Considerando las especificaciones, .. | amplificador CFF.

de diséio y las propias de esta arquitectura, se con-
sidera como capacitancia de carga de la primer etapa
Cr1 = 250 fF. Mediante61) se calcula la corriente de R,

polarizacén I,; = 20 pA:
Iy Vad
SR=—. 51 R
Crn (1) -
Vnut
Para el transistoM, se considerg,,o/Ipo = 10,y V.
con ayuda de la informa@n en la Fig. 5, se obtiene N c,
Ip/W = 4.61. Conociendo qué,; = 20 pA y usan- —
do (12) se obtiendV, = 4.68 um. ¥ ¥ 1
VSS
Se considera que los transistofds , tengan un valor =
m1.2/1 = 20, obteniendalp /W = 0.44, or
tganlt}él//[/f;’gz 93.04 um. o/ yp FIGURA 26. Circuito inversor para medir @utput swing

Es de importancia que los voltajes offset de entrada ¥
salida sean del mismo valor, con el fin de que los tran-TABLA XII. Dimensiones de transistores del amplificador CFF.
sistores de entrada de las siguientes etap&s gxi-

. . . Transistor m /1 Multiplicidad
larizados adecuadamente. Por tal motivo los transisto gm/Ip P
resMs 4 Se consideran operen en fuerte inv@nscon Wo 4.68 pm L
gm3,4/Ips.a = 4.62, obteniendalp/W = 65.24, y Wi,z 23.04 pym 1
por tantoWs 4 = 324 nm. Con este valor d&/3 4 el W4 180 nm 1
voltaje offsgt de salida no alcanza a ser el mismo va- W 4.68 um 10
lor de voltaje offset de entrada, por lo tanto se elige un We.r 93.04 um 10
valor W5 4 = 180 nm para alcanzar un valor de 0 V.

Wg,g 180 nm 10
Para la segunda etapa (transistakés — My) se uti- Who 4.68 pm 40
lizan las mis?asddimenlsiones o(;)tenidas(;enbla primer Witz 23.04 um 40
etapa. Recordando que la segunda etapa debe tener una Wis s 180 nm 40

corrientel,, mayor al; para alcanzar un mayor ancho
de banda, se utiliza una multiplicidad,;» = 10 para
todos los transistores de la segunda etapagleanzar
una corriente de polarizam o = 200 pA.

Apco = 47.64 dB, PM = 82° y GBW = 332.81 MHz

son valores que cumplen con las especificaciones dédalise

y en efecto puede modelarse como un sistema de primer or-
La etapa de Compenséoi feedforwardse determina den. Otro pa?{metro qgue se caracteriza mediante simolaci
haciendo un barrido mediante una serie de simulacioes €loutput swingel cual define g@tan cercana es la oscila-
nes, para obtener una corriedtg = 800 pAY alcan- cion de la sial de salida a los Voltajes de aIimentHc(VDD

zar unPM = 90°. Por lo tanto, para los transistores ¥ Vss) [5,4,30]. Este se determina con el circuito mostrado

Mo — M4 se utiliza una multiplicidad/,;3 = 40. en la Fig. 26, que es una configui@eide un amplificador
inversor, el cual cuenta con dos resistolgsy R», un capa-

6.3. Simulacbn y resultados citor de cargaC’;, y una fuente de entrada,, la cual realiza

un barrido de-600 mV a 600 mV. La respuesta se muestra

La Fig. 25 muestra la respuesta en frecuencia en lazen la Fig. 27, donde la curva de transferencia evirg Vot
abierto (dela gananciay la fase), donde se observa queaepresenta eloutput swingubicando los voltajes aximo
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6004
Wyour

Byin 4501

TABLA XIII. Paémetros de desemijpe del amplificador CFF. [romy. a5y |

3001 \
PaAmetro Valor 9“”'
£ 0
ES

Power Supply [V] 1.2

277 my, 275 mv |
~_—

—150¢

CMOS Technology [nm] 130 300
gmcf [mS] 124.48 —450
DC gain [dB] 47.64 600 -
—600 —450 -300 —150 dc(OmV) 150 300 450 600

GBW [MHZz] 332.81
Cut frequency [kHz] 1889 FIGURA 27.Respuesta de curva de transferencia evitrey Vot

para medidn deloutput swing
PM [°] 82
SR [V/us] 42.53
1% Settling Time [ns] 8.71 Vaa
C1, (pF) i T

+
jbl [/Li] 22 Vout
b2 [HA] 222 Im
Is [uA] 885 Vin i,
T 1
otal current [1/A] 1129 CT—— RT

To [KQ] 1.94
Power W] 1354 L L Vss - —
ICMR [V] 0.05 t0 0.43 - - - -
Input offset voltage [mV] 0 FIGURA 28. Filtro pasa-bajas de primer orden o integrador con
Output offset voltage [mV] 3.31 perdida.
CMRR (@2.9 MHz) [dB] 477 respectivamente). Estédtimos tambén son los que presen-
PSRR+ (@1.3 MHz) [dB] 67 tan un mayor SR con 41.96 M y 42.53 V/is, respectiva-
PSRR- (@1.8 MHz) [dB] 46.56 mente. El amplificador con mayor impedancia de salida es el
IRN (1Hz - 100 MHZ)[Vimd] 79.95 RFC conr, = 668.34 k{2 y el que presenta menor impedan-

cia es el CFF con, = 2.57 k2. Como sabemos, la corriente
de drenaje es directamente proporcional a las dimensiones del

Vomax = 275 MV y Minimo Vopin = —275 mV de salida del - i o0 13), por lo cual el amplificador con mayor consu-
amplificador. En la Tabla Xll se muestran las dimensiones de =) P P Y

X S ; mo de corriente es el CFF con 124.29 mA. Los amplificado-
los transistores y la multiplicidad de cada uno&s¢os, y en res FC y REC consumen la misma corriente (19, con
la Tabla XIlI el rendimiento del amplificador CFF. Y !

lo cual se puede confirmar un mejor rendimiento y eficiencia
de potencia del RFC sobre el FC. El amplificador Miller con-
sume una corriente total de 12@\. Estedltimo presenta la

7. Comparacibn de amplificadores menor potencia consumida con 14wW.
El aralisis de los amplificadores muestra diferentes va-
Los amplificadores son parte importante en elfttisenabgi- lores de ancho de banda, ganancia, fase y velocidad de res-

co de circuitos integrados, y cada topdbbgresenta distintas puesta como pametros dticos de dis&o, a$ como unarea
caracteisticas que resultan adecuadas para diferentes aplile diséo y consumo de eneiay espefficos. Es importante
caciones. En la Tabla XIV se muestra la compdnaaile sdialar que para la metodol@gaqu descrita, si se reduce
pa@metros de desemipe de los amplificadores diados al 50% el ancho de todos los dispositivos, los amplificado-
con las caractésticas de desemfle mostradas en la Ta- res ocupan el 5% de area y usan el 5% de la corriente de
bla Ill. La mayor transconductancia efectiva se presenta epolarizacon, lo cual lleva a un menor consumo de potencia,
el amplificador CFF co®,,.; = 124.29 mS, sobrepasando pero tambén el ancho de banda y la velocidad de respuesta
por mucho al amplificador FC que cuenta ggs = 637 uS.  presentan una reduéci aproximada del 50 %.

La mayor ganancia se obtuvo con REC,c o = 56.5 dB, Para realizar una comparani de la utilidad general de
mostrando que es mejor alternativa al amplificador FC quéos amplificadores, suponer que es de igdracer laistesis
muestrad pco = 49.9 dB. El ancho de banda de los amplifi- de un filtro pasa-bajas, que se muestra en la Fig. 28 [35], y
cadores FCy Miller es cercano al indicado en la Tabla lll, corsuponer que se desea una frecuencia de corte en 1.0 MHz. El
91.2 MHz y 97.56 MHz, respectivamente, y los amplificado-circuito es un integrador o filtro pasa-bajas céndida, cuyo

res RFC y CFF lo sobrepasan (139.52 MHz y 332.81 MHz, polo es determinado por el reciproco del produ@&eCr.
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TABLA XIV. Tabla comparativa de pametros de dise de amplificadores.

Paiametros Miller FC RFC CFF
Power Supply [V] 1.2 1.2 1.2 1.2
CMOS Technology [nm] 130 130 130 130
gm.; [MS] 24.45 0.637 1 124.29
DC gain [dB] 53.29 49.9 56.5 47.64
GBW [MHZz] 97.56 91.2 139.52 332.81
PM [°] 89 80.2 68 82
SR [V/us] 22.70 21.82 41.96 42.53
Cr [pF] 1 1 1 1

Iy [A] 40 80 80 —
Iy [uA] — — — 22
Iz [pA] — — — 222
Iz [11A] — — — 885
ro [KQ] 18.39 519 668.34 1.94
Total current i1A] 120 160 160 1129
Power uW] 144 192 192 1354

La funcion de transferencia que describe el comportamientotro factor de corrimiento es el efecto g mostrado tam-

del integrador es bien en Eq.5%3). El desempio del integrador se muestra en

la Fig. 29, y en la Tabla XV se presenta el valor de la frecuen-

ngT . . . ..

—_ (52) cia de corte obtenida y el porcentaje en el corrimiento obte-

shrCr +1 nido. De acuerdo a la Tabla XV los amplificadores qusm

y la frecuencia de corte éstlefinida por se acercaron a 1 MHz fueron FC y RFC, debido a sus altas
1 1 impedancias de salidg = 519 kQ y r, = 668.34 k€2, res-

=5 R C - ZRY (53) pgc;tivamente. Los amplificadores Miller y CFF, §iendo am-
LT (1 + TL) (1 + FL) plificadores de dos etapas, mostraron un corrimiento mayor

debido a su menor impedancia de salida cpn- 18.39 k2

y 2.57 K2, respectivamente. dese que otro efecto de corri-

miento ocurre con la ganancia:

Hpp =

fe

dondeg,, es la transconductancia efectiva del amplificador
Ry =r,||Ryr, es el paralelo de la impedancia de saligg la
impedancia de cargB;,y Cr = C, + Cr, es la suma de la
capacitancia intnseca de salid@, y la capacitancia de car- -1
gaCr.SiR;, = 159 kQ y Cr, = 1 pF notese que el primer Apco = gmRL (1 + RL) . (54)
factor en [B3) corresponde a una frecuencfa = 1 MHz, To

sin embargo porque cada amplificador tiene diferente impe-

dancia de salida, el segundo factor provaaam corrimiento Lo anterior muestra que las caratséicas del amplifica-

de f. que depende del amplificador usado (ver Tabla XV), y dor deben tomarse en cuenta eritdesis. Una configuran
donde $lo se requiera controlar la posici del polo, es mos-

70 trada en la Fig. 30, cuya fur@m de transferencia y frecuencia
. S Ml de corte son:
S A U N S PN Y — _RFC
50 R CFF
________________________________ b — [ deal
404 . 7
250 ‘\t_\\ TABLA XV. Comparadn entre respuestas del filtro pasa-bajas con
N perdida.
20 \ \\
10 ] Amplificador fe (MHz) Corrimiento
0 Miller 0.22 77.80%
o 100 10* 10? 103 10* 10° 100 107 108 ) 10° 1010 FC 1.24 23.70%
freq(Hz)
! RFC 1.16 15.80%

FIGURA 29. Respuesta del filtro pasa-bajas de primer orden con

pérdida. CFF 1.88 88.00 %
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Vaa

s
\ Vout
T

VS S

Q

CL:_

FIGURA 30. Filtro pasa-bajas con ganancia unitaria y polo ajusta-
ble.

=25

—35 S . . 5 .
10° 10t 10% 103 10* 10° 106 107 108 10°  10%°
freq(Hz)

de la funcon de transferencia, por lo que tarabies ali-

do tomar ventaja del simulador e inferir la capacitanCia

Por ejemplo, para el amplificador Miller debe considerarse la
condicbn de estabilidad9), lo que indica que el capacitor
C. también debe cambiar para un determinadp. Para el
caso de obtener una frecuengja= 1 MHz, usando%6) se
obtienen valores dé€';, muy grandes (Miller = 3.89 nF, FC
=101 pF, RFC = 159 pF, CFF = 19.78 nF) lo cual hace in-
consistente su implementaai, ya que el espacio de dise
sefia muy grande y es un puntdtico que debe evitarse. Por

lo tanto, de acuerdo al comportamiento observado en el filtro
pasa-bajas, puede verificarse que al no consideranyeros
basicos de cada amplificadar,( y r,), la respuesta del filtro

es diferente, lo que demuestra que el amplificador debe ser
diseéiado a la medida de la aplicaai

8. Conclusiones

Se preseiit la descripdn y aralisis de los amplificadores
Miller, FC, RFC y CFF, de los cuales se méssu aproxi-
macbn a un sistema de primer orden. Taétbse presedtla
metodoloda g,,, /I, como una alternativa al die de ampli-
ficadores CMOS utilizando curvas de desefigpde paame-

tros del transistor usando directamente la tecrialalg fa-
bricacbn (para este trabajo se utdizina tecnolog CMOS

de 130 nm). Se deternnque con la aproximagn de un
sistema de primer orden de los amplificadores se puede utili-

FIGURA 31.Respuesta de filtro pasa-bajas con ganancia unitaria y2ar la metodolo@ g,,,/Ip de una manera sencilla ygutica

polo ajustable.

1 ImTo
H - . (55
rr(s) (s’“ocb T 1) (gmro T 1) (59)

(gnzetfro+1)

9mefTo +1
= 56
Je 2O (56)
dondeg,,..¢ es la transconductancia efectivg,es la impe-
dancia de salida ¢, la capacitancia de carga. Esta dprti
de diséo no $lo omite el uso de un resistor sino que, consi-
derando el valor demet Y 70, S€ define el valor d€';, y tener

amplificador puede ser usado, se redué e de integracn

y se elimina una potencial fuente de ruidorhico. Para un
valor de capacitancia fij&;;, = 1 pF, la respuesta se mues-
tra en la Fig. 31, donde la frecuengiaes ellinico padme-
tro variable. Es importante Balar que la respuesta de los

para el disgo, espeificamente para el dimensionamiento de
transistores (NMOS y PMOS). Tandlni se mostr la medi-
cion, mediante simulaén, de diferentes pametros de de-
semp@&o mediante el uso de diferentes configuraciones del
amplificador. Sabemos que los amplificadores son parte im-
portante en el dis® de circuitos anabicos y en este tra-
bajo se mostr que cada topoldg presenta distintas carac-
teristicas que son adecuadas para diferentes aplicaciones. Se
realizb un circuito pasa-bajas en lazo abierto y lazo cerrado,
donde se muestra el efecto de losgmaetros fundamentales
(9m Y 7o) del amplificador en el cual puede verificarse que al
no considerar estos ganetros Bsicos, la respuesta del filtro

. . . es diferente, lo que demuestra que no es el amplificador el
la frecuencia de corte requerida. Con esta estrategia cualquiér

(ue se ajusta a una aplicanisino que la aplicadn impone
las caractésticas de desemfle al amplificador, y justifica
por qLé su dis@o es a la medida.
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