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En este trabajo se presenta el análisis y disẽno de amplificadores diferenciales CMOS usando la aproximación de primer orden y dimen-
sionando los transistores con la metodologı́a gm/ID. Se muestra el diseño de cuatro amplificadores usando parámetros de una tecnologı́a
CMOS 130 nm, y mediante simulación spice se verifican conceptos básicos de desempeño y el cumplimiento de especificaciones. La com-
paracíon del desempẽno de los amplificadores diseñados, en la sı́ntesis de un filtro activo pasa-bajas, se hace para mostrar que los parámetros
fundamentales de desempeño de cada amplificador, afecta el desempeño esperado del circuito bajo diseño, mostrando que el amplificador
CMOS no es de proṕosito general sino que la aplicación aprovecha las caracterı́sticas del amplificador o, alternativamente, el amplificador se
disẽna para satisfacer los requerimientos de la aplicación. Finalmente, si bien cada arquitectura se dimensiona usando las mismas especifica-
ciones generales de desempeño, tambíen es verdad que cada una presenta un desempeño global espećıfico y único. Estas diferencias pueden
obtenerse y entenderse con simulación spice, toda vez que se usan adecuadamente los recursos de la herramienta de simulación. Todos los
resultados obtenidos son a temperatura ambiente.

Descriptores: Circuitos electŕonicos para procesamiento de seńales; amplificador CMOS; circuitos integrados; MOSFET; metodologı́a
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/ID 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 of
an active low-pass filter, is made to show that the fundamental performance parameters of each amplifier, affects the expected performance of
the circuit under design, showing that the CMOS amplifier is not general purpose but that the application takes advantage of the characteristics
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 differences
can be obtained and understood with spice simulation, since the resources of the simulation tool are used properly. All results obtained are at
room temperature.
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1. Introducción

El desarrollo de circuitos Integrados (CIs) con tecnologı́as
nanoḿetricas es un reto para todo diseñador. Es aśı porque
cada d́ıa hay una demanda adicional en el desempeño de los
circuitos y sistemas de las nuevas aplicaciones, sean para su
inclusión en el desarrollo de circuitos para la exploración es-
pacial, en los nuevos procesadores, en el desarrollo de sen-
sores inteligentes, en dispositivos portátiles, para ser parte de
las Tecnoloǵıas de la Información (TI) y/o el Internet de las
Cosas (IC), por citar algunas [1-3]. Aún más, el disẽno de cir-
cuitos anaĺogicos se vuelve una tarea multi-objetivo por las
nuevas tendencias que apuestan a la reducción en los voltajes
de alimentacíon sin degradar la eficiencia de los sistemas, con
mayores frecuencias de operación, con reducido consumo de
potencia y deĺarea de integración y operacíon en un amplio
rango de temperatura, entre otros. En el diseño anaĺogico, su
objetivo es mapear las restricciones de acondicionamiento de
sẽnales en bloques de circuitos electrónicos que cumplan con
las especificaciones de las distintas aplicaciones. Un ejemplo

FIGURA 1. Diagrama a bloques de un amplificador de dos etapas
con buffer de salida.

puede verse en la Fig. 1, donde se muestra el diagrama a blo-
ques de un amplificador de dos etapas conbuffer de salida.
La primer etapa es un amplificador diferencial [4] y ensegui-
da una etapa de ganancia que puede ser de mayor ganancia
que la primer etapa, y porúltimo unbuffer. Si el amplificador
es condicionado para manejar cargas capacitivas, elbufferno
se requiere. Pero, si es condicionado para manejar cargas re-
sistivas o cargas RC, se utiliza un buffer [5].

El disẽno en śı es una actividad desafiante porque el pro-
ceso de disẽno se enfoca en especificaciones como el rango
dinámico, ruido, ganancia, fase y ancho de banda, por men-
cionar algunas.́Estos y ḿas paŕametros están estrechamente
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relacionados con el tamaño del transistor y también con la
tecnoloǵıa CMOS de manufactura. La mayorı́a de las veces,
el proceso de diseño impone compensaciones de diseño, y
algunas se basan en la experiencia del diseñador y en la tec-
noloǵıa que se usa [6].

En la pŕactica, el circuito ḿas demandante en su diseño
es el amplificador CMOS tanto de transconductancia como
de voltaje (OTA y OpAmp por sus siglas en inglés, respecti-
vamente), o lo que es lo mismo, su diseño es a la medida de
las especificaciones impuestas por la aplicación particular. El
amplificador CMOS es un bloque fundamental en el diseño
de circuitos analógicos, muy utilizado en circuitos electróni-
cos como los convertidores analógico-digital (ADC por sus
siglas en ingĺes), filtros activos RC oswitched capacitor, cir-
cuitossample and holde instrumentación, entre otros [7-10].

Dos arquitecturas de amplificadores CMOS son el ampli-
ficador de dos etapas con compensación Miller y el amplifi-
cadorfolded cascode(FC), mostrados en las Fig. 2 y 3, res-
pectivamente. Su popularidad viene del buen balance entre
ganancia, fase y ancho de banda [4,5]. En la práctica exis-
ten diversas topologı́as que se han reportado para diferentes
aplicaciones, tanto para el amplificador Miller [11-15], como
para el amplificador FC [16-20], donde explican por qué unas
son eficientes en uno o varios parámetros de desempeño, pero
ni una śola se disẽna para ser de propósito general. Aunado
a esto, uno de los principales retos para el diseño del OTA
u Op-amp es la metodologı́a de disẽno, que la mayorı́a de
los casos se realiza con un análisis a “mano”para obtener
modelos analı́ticos que se usan como ecuaciones de diseño,
comúnmente basadas en un comportamiento LEVEL = 1 de
Spice, el cual puede considerarse un comportamiento ideal
[4,21]. Aún más, debido a que se manejan esas ecuaciones de
disẽno, el ḿetodo no considera aquellos efectos no-ideales de
la tecnoloǵıa utilizada, llevando a redimensionar el circuito

FIGURA 2. OTA Miller de salida simple.

FIGURA 3. Folded Cascode OTA de salida simple.

con procedimientos prueba-y-error para alcanzar las especi-
ficaciones de disẽno. En contraposición, para disminuir estas
limitaciones est́a la metodoloǵıa gm/ID, que se basa en la
curva de eficiencia de esa relación (obtenidas del comporta-
miento del transistor para cualquier tecnologı́a) y obtener los
paŕametros de disẽno requeridos para una aplicación en par-
ticular. En el estado del arte se encuentran dos arquitecturas
muy interesantes: el amplificador de dos etapas con compen-
sacíon feedforward(CFF) [22], y el amplificadorrecycling
folded cascode(RFC) [16].Éstas son variaciones a las arqui-
tecturas Miller y FC, respectivamente. Debido a lo anterior,
este trabajo se centra en el análisis, disẽno, implementacíon,
simulacíon y comparacíon de cuatro amplificadores CMOS
con salida simple. Aunque la salida completamente diferen-
cial tiene ventajas como la inmunidad al ruido, ampliooutput
swingy mayor ganancia, hay aplicaciones donde se utiliza la
salida simple [23-25,4], por lo tanto en este trabajo se elige
el disẽno con salida simple para mostrar un análisis pŕactico
y cómo proceder con el diseño. Lo anterior con el interés de
diferenciar las ventajas y desventajas de cada amplificador,
y que son disẽnados con las reglas de diseño de una tecno-
loǵıa CMOS 130 nm. También se muestra una serie de pasos
generales para el diseño, utilizando la metodologı́a gm/ID,
la cual considera la relación de la transconductanciagm, y la
corriente del transistorID, junto con la corriente de drena-
je normalizadaID/(W/L) como paŕametros fundamentales
para explorar el espacio de diseño.

Este art́ıculo est́a estructurado de la siguiente manera. En
la Sec. 2 se describe el principio básico de operación del am-
plificador Miller. Se muestra también el resultado del análi-
sis de pequẽna sẽnal, aśı como varios paŕametros que des-
criben su desempeño y que est́an disponibles en la literatura
[4,5,11-15,21]. La Sec. 3, por otro lado, describe las venta-
jas de la metodologı́a gm/ID aśı como su alcance práctico.
A manera de ejemplo se definen parámetros especı́ficos de
desempẽno (que han de satisfacer los amplificadores bajo di-
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DISEÑO DE AMPLIFICADORES CMOS USANDOGM/ID , Y SU USO COMO UN SISTEMA DE PRIMER ORDEN 3

sẽno) con el proṕosito de mostrar ćomo con la metodologı́a
se determina el dimensionamiento de cada transistor. En la
Sec. 4, se muestra el diseño de un amplificador FC, donde
adeḿas se describe cómo usando los recursos del simulador,
se cuantifican otros parámetros de desempeño como ICMR
y CMRR (del ingĺesInput Common Mode Rangey Common
Mode Rejection Ratio, respectivamente); todo ello a tempe-
ratura ambiente. En la Sec. 5 se muestra el diseño de un am-
plificador RFC y se incluye el impacto de las variaciones de
las fuentes de alimentación en la respuesta del amplificador.
Otro proṕosito es mostrar que el simulador permite graficar
funciones analı́ticas basadas en curvas de desempeño especi-
ficas de los circuitos bajo diseño. Para terminar con el diseño
de amplificadores, en la Sec. 6, se muestra el amplificador de
dos etapas con compensación feedforward. Posterior a esto se
realiza la comparación de resultados en la Sec. 7. Allı́ mismo
se incluye un ejemplo de aplicación donde se muestra el efec-
to de los paŕametros fundamentales (gm y ro) del OTA en el
desempẽno de una red de filtrado activo RC pasa-bajas cuya
frecuencia de cortefc debe ser 1 MHz. De la misma manera
se muestra un filtro pasa-bajas con ganancia unitaria, cuyafc

est́a determinada por la carga capacitiva. El finúltimo es mos-
trar que el desempeño esperado no está definido śolo por los
elementos pasivos (R y C) sino tambíen por el amplificador.
Finalmente en la Sec. 8 se presentan las conclusiones.

2. Amplificador Miller

El disẽno del amplificador parte del análisis de su arquitec-
tura para definir una estrategia de diseño con base en los
paŕametros de interés (ganancia, ancho de banda,slew rate,
margen de fase, etc). Uno de los análisis ḿas importantes es
en pequẽna sẽnal, con el cual se definen expresiones en fre-
cuencia que dan una aproximación del comportamiento del
sistema y definir los parámetros bajo el control del diseñador.
La arquitectura del OTA Miller se muestra en la Fig. 2, don-
de un par diferencial de entrada PMOS es la primera etapa
de amplificacíon, y la etapa de salida es un amplificador de
fuente coḿun. Obśervese 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 una
carga capacitivaCL, es posible que el margen de fase -del
amplificador en lazo abierto- no garantice la estabilidad cuan-
do se requiera incluir un lazo de retroalimentación. Entonces,
para garantizar la estabilidad, el capacitor de compensación
Cc ayuda a corregir el margen de fase usando el efecto Mi-
ller [4], y cuyo valor depende del valor de la cargaCL y del
dimensionamiento del amplificador. Nótese que al ser un am-
plificador de dos etapas, su función de transferencia puede
modelarse como un sistema de segundo orden. Ahora bien, el
capacitorCc afecta la posicíon del polo dominante y lo mue-
ve a bajas frecuencias (ese efecto se denominapole-splitting),
mientras que el polo no dominante lo mueve a frecuencias al-
tas. Sin embargo, debido a la inclusión deCc, el cual forma
una conexíon feedforward, pudiera dar lugar a un cero que
afectaŕa el margen de fase y en consecuencia a la estabilidad;

en un diagrama de Bode el cero se aprecia entre los polos del
sistema. Cuando es el caso el cero puede ser removido al usar
un resistorRc de cancelación (del cero) en serie conCc. Pe-
ro, muy importante,pole-splittingśı da lugar a un cero, pero
no necesariamente aparece entre los polos. No obstante, hay
quienes recomiendan el uso deRc para eliminar al cero [5].

2.1. Análisis de pequẽna sẽnal

Este ańalisis se realiza con ayuda del circuito equivalente
mostrado en la Fig. 4. La función de transferenciaHM (s)
y la ganancia en baja frecuenciaADC,0 est́an dadas por (1) y
(2), respectivamente [4,5]:

HM (s) ≈

([
Cc

{
Rc − 1

gm6

}]
s + 1

)
ADC,0

s2(CLCcRb(Rc + Ra)) + s(CcRT ) + 1
, (1)

ADC,0 = gmef
ro, (2)

dondegmef
= gm2gm6Ra es la transconductancia efectiva del

amplificador;RT = gm6RaRb es la impedancia equivalente;
Ra y Rb son impedancias de salida de la primer etapa y se-
gunda etapa, respectivamente, yro = Rb es la impedancia de
salida del amplificador, y están definidas en la Tabla I.

El primer poloωs1 definido por la Ec. (3), es el polo do-
minante y est́a controlado mayoritariamente por el capacitor
de compensaciónCc, donde vemos que siéste aumenta su va-
lor, ωs1 se desplaza a frecuencias menores. Por el contrario,
el segundo poloωs2, definido por la Ec. (4), est́a controlado
en mayor porcentaje por el capacitor de cargaCL.

ωs1 ≈ 1
CcRT

, (3)

ωs2 ≈ gm6

CL
. (4)

Es importante sẽnalar que para el diseño del amplificador
Miller, debido al valor de la carga capacitiva (CL = 1 pF) y
considerando la relación (9), es conveniente utilizar un resis-

TABLA I. Definición de elementos del circuito equivalente del am-
plificador Miller.

Ra = 1/(gds2 + gds4)

Rb = 1/(gds5 + gds6)

Ca = Cdb2 + Cgd4 + Cgs6

FIGURA 4. Circuito equivalente en pequeña sẽnal del amplificador
Miller; los transistores operan en saturación y polarizados en fuerte
inversíon.
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tor de cancelación para proṕositos ilustrativos. Si bien es sa-
bido que la implementación de resistores en silicio, tiende a
consumir uńarea mayor de diseño,Rc puede ser implementa-
do fácilmente con un transistor NMOS operando en la región
lineal [5]. El ceroωz est́a representado por la Ec. (5), y se
observa que se desplaza a frecuencias altas siRc = 1/gm6:

ωz ≈ 1

Cc

(
Rc − 1

gm6

) , (5)

dondegm6 es la transconductancia del transistorM6. Por otro
lado, el producto ganancia-ancho de banda (GBW ), el mar-
gen de fase (PM ), slew rate (SR) y Cc, est́an determinadas
por las Ecs. (6), (7), (8) y (9), respectivamente [4,5]:

GBW =
gm2

Cc
, (6)

PM ≈ 90− tan−1

(
GBW

ωs2

)
, (7)

SR =
Ib

Cc
, (8)

Cc ≥ 0.22CL, (9)

dondeIb es la corriente de polarización. Estos paŕametros,
(6)-(9), son de inteŕes porque representan la base de las espe-
cificaciones de disẽno del amplificador. Es importante señalar
que estas expresiones son válidas debido a que (como se co-
ment́o) se realiźo un ańalisis para identificar los polosωs1 y
ωs2, y considerando que esteúltimo se sit́ua a una frecuencia
mayor a la frecuencia de transición ωT , entonces la función
HM (s) puede aproximarse a un sistema de primer orden con
ωs1 como polo dominante:

HM (s) ≈ ADC,0

1 + s
ωp1

, (10)

válido para todas las frecuencias que satisfacen|s| < ωT , y
dondeADC,0 es la ganancia a lazo abierto a muy baja fre-
cuencia. En esta condición, el ancho de banda está definido
por la frecuenciaωp1 y es donde la gananciaADC,0 pierde 3
dB, en consecuencia puede demostrarse que en la aproxima-
ción de1er orden, la frecuencia de transición, o de 0 dB, se
obtiene con el producto de la ganancia y el ancho de banda.
A partir de aqúı el disẽnador debe desarrollar una estrategia
de disẽno con base en diferentes parámetros para alcanzar los
objetivos de disẽno. Una estrategia aquı́ propuesta es usar la
metodoloǵıagm/ID para realizar el dimensionamiento de los
transistores.

3. Metodoloǵıa gm/ID

Es una t́ecnica de disẽno semi-emṕırica, sustentada en la in-
formacíon de las curvas de desempeño obtenidas de la simu-
lación eĺectrica del transistor MOS, entre las cuales las más
importantes son la eficiencia del transistorgm/ID y la den-
sidad de corrientẽnormalizadaID/(W/L), cuya gŕafica se

puede ver en la Fig. 5 y se obtuvo según se indica en Ref. [26].
Considerando que la relación gm/ID y la corriente normali-
zadaID/(W/L) son independientes de las dimensiones del
transistor Ref. [27], la relación entréestas es una caracterı́sti-
caúnica para todos los transistores del mismo tipo (NMOS o
PMOS) en una tecnologı́a especifica. De este modo, la obten-
ción de las curvas caracterı́sticas de los transistores NMOS y
PMOS se obtienen considerando una longitud de canalL par-
ticular (para este trabajoL = 360 nm). La relacíongm/ID es
un indicador de las regiones de operación (d́ebil, moderada y
fuerte inversíon), y cada una déestas presenta caracterı́sticas
diferentes. Para la región de d́ebil inversíon se obtiene una
mayor eficiencia de corriente, un rango amplio de voltaje de
salida, pero se obtiene una frecuenciaωT baja y transisto-
res con dimensiones grandes. Para fuerte inversión se logra
mayor velocidad de operación conωT grande y dimensio-
nes pequẽnas del transistor, pero con una eficiencia pobre de
corriente y un bajo rango de voltaje de salida. Una buena re-
lación entre velocidad, ganancia y dimensiones del transis-
tor se encuentra en la región moderada, la cual es una bue-
na opcíon de operación del transistor. Por lo anterior, es im-
portante sẽnalar que los rangos en las regiones de operación
seŕan diferentes dependiendo de la tecnologı́a CMOS utiliza-
da [26,27]. Para el presente trabajo las curvas mostradas en la
Fig. 5 incluye los rangos de las regiones que se muestran en la
Tabla II, y son obtenidas usando Cadence para una tecnologı́a
CMOS 130 nm.

Esta cualidad de la curvagm/ID vsID/W puede ser am-
pliamente usada durante la fase de diseño cuando la raźon
W/L es desconocida [28]. Esta técnica favorece que el di-
sẽnador, una vez determinada la región de operación, dimen-
sione al transistor. Entonces para determinar sus dimensio-
nes f́ısicas, el disẽnador śolo requiere conocer la densidad de
corrienteID/W , la eficiencia del transistorgm/ID y la co-

TABLA II. Regiones de operación del transistor MOS.

Regíon de operación Eficiencia de transistor (gm/ID)

Fuerte < 10

Moderada 22 > gm/ID > 10

Débil > 22

FIGURA 5. Caracteŕısticagm/ID vs ID/W , simulada en tecno-
logı́a CMOS 130 nm.
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corrienteID que circulaŕa por éste [26,27]. En Ec. (11) se
describe la relación entre la corrienteI∗D, la eficiencia del
transistor (gm/ID)* y la transconductanciagm del transistor.
Los dos primeros parámetros son propuestos por el diseñador,
y el tercer paŕametro se obtiene del análisis del circuito bajo
disẽno. De ello se puede determinar la eficiencia del transis-
tor y continuar con el disẽno.

I∗D =
gm

( gm

ID
)∗

, (11)

Con ayuda de las curvas mostradas en la Fig. 5, se puede en-
contrar laID/W correspondiente a lagm/ID propuesta y/o
calculada, y a su vez, ubicar la región de operación del tran-
sistor. Con (12), que relaciona la corrienteI∗D y la ID/W , se
determinaW . Este procedimiento se replica para todos los
transistores del circuito bajo diseño.

W =
I∗D

( ID

W )
. (12)

Es importante sẽnalar que la metodologı́a gm/ID es una
ayuda para la aproximación del disẽno anaĺogico. Como se
menciońo anteriormente, esta metodologı́a permite la inter-
accíon de las tres regiones de operación del transistor. Pero,
Â¿que pasa con la ley cuadrática que describe al transistor?
Sabemos que la ley cuadrática determina el comportamiento
en saturacíon de la corriente de drenajeID [4]:

ID =
1
2
µCox

W

L
(VGS − VTH)2, (13)

dondeµ es la movilidad de los portadores de carga,Cox es
la capacitancia déoxido, W y L son el ancho y largo del
canal del transistor,VGS es el voltaje de compuerta-fuente
y VTH es el voltaje de umbral. En Refs. [4,26,27] se deter-
mina que la ley cuadrática falla completamente en la región
de d́ebil inversíon, y en fuerte inversión no es precisa debi-
do a los efectos de canal corto [4,5,29]. Para la operación en
inversíon moderada no existe un modelo simple que pueda
usarse o que describa un comportamiento aproximado. Por lo
anterior, una alternativa de modelo simple que proporciona
una intuicíon en el disẽno anaĺogico es la ley cuadrática, que
puede usarse para entender las tendencias del comportamien-
to de un circuito, pero no para calcular el dimensionamiento
de los transistores. Por esta razón una buena práctica en el
disẽno anaĺogico, aplicada en este trabajo, es usar el análisis
de transistores en saturación, usando su modelo en pequeña
sẽnal (como el mostrado en la Fig. 4) para llegar a expresio-
nes que ayuden a comprender el comportamiento aproxima-
do del circuito, y aśı identificar paŕametros que puedan ser de
ayuda para alcanzar las especificaciones de diseño como las
mostradas en Ecs. (6)-(9).

3.1. Disẽno del amplificador Miller con metodoloǵıa
gm/ID

Es de inteŕes mostrar el desempeño de las topoloǵıas de am-
plificadores mostrados en este trabajo, por lo cual en la Ta-
bla III se proponen especificaciones de diseño que serviŕan

TABLA III. Paŕametros de disẽno.

Caracteŕıstica Valor

Power Supply (V) 1.2

ADC,0 (dB) ≥ 40

fT (MHz) ≥ 100

PM (◦) ≥ 60

CL (pF) 1

SR (V/µs) 80

Input offset voltage (V) 0

Output offset voltage (V) 0

como base del uso de la metodologı́a gm/ID. Con esa in-
formacíon, se eligen los valores paragm/ID y despúes se
determina la corriente normalizadaID/W para cada transis-
tor usando la gŕafica mostrada en la Fig. 5. Después, con la
corriente de drenaje de cada transistor laW puede ser obte-
nida mediante (12). Ahora bien, el disẽno procede de la si-
guiente manera:

Primero se obtiene el valor deCc usando (9), y consi-
derando queCL = 1 pF tenemos queCcmin = 220 fF
pero, para asegurar quePM > 60◦ se propone un ma-
yor valor, por ejemploCc = 500 fF.

Para obtener las dimensiones de los transistoresM1,2

se determinagm1,2 usando (6), llegando a la siguiente
expresíon:

gm1,2 = ωT Cc, (14)

dondeωT = 2πfT . Nótese que el amplificador se asu-
me que es modelado como un sistema de primer orden.
De la Tabla III se tiene quefT = 100 MHz, y de acuer-
do con (14) gm1,2 = 314.15 µS. Con ayuda de (8), se
obtiene la corriente de polarización, Ib = 40 µA, por
lo tanto la corriente de drenaje requerida esID1,2 =
20 µA, y entoncesgm1,2/ID1,2 = 15.7. Usando la in-
formacíon en la gŕafica de la Fig. 5 se determina la
corriente normalizadaID1,2/W = 1.38, obteniendo
aśı el ancho de canalW1,2 = 14.76 µm.

El transistorM0 se considera que opera en la región
moderada con una relación gm0/ID0 = 15, obtenien-
do ID/W = 1.61 y W0 = 25.2 µm.

El espejo de corriente, formado por los transisto-
res M3,4, opera en fuerte inversión con una relación
gm3,4/ID3,4 = 22, obteniendoID/W = 2.77, y por
tantoW3,4 = 7.2 µm.

Se considera que el transistorM5 opera en la región
moderada congm5/ID5 = 15 y ID/W = 1.61, obte-
niendoW5 = 50.04 µm.
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Del ańalisis del amplificador Miller se deduce que
gm6 = 5gm2, ya que este valor puede ser relajado
debido al uso del resistorRc, obteníendosegm6 =
1.57 mS. Considerando una relación gm6/ID6 = 20,
se determina que la corriente deM6 esID6 = 80 µA,
obteníendoseID/W = 3.96. Con esta información se
encuentra queW6 = 20.2 µm.

3.2. Simulacíon y resultados

La simulacíon del amplificador Miller se hace en Cadence.
En la Fig. 6 se muestra el circuito de prueba, que es una con-
figuracíon en lazo abierto con señales de entradaVin+ y Vin−
de igual magnitud con desfase de180◦ cada una, y en la Fig. 7
se muestra la respuesta en frecuencia (en lazo abierto) de la
ganancia y la fase. Esta respuesta es aceptable ya que satis-
face los valores de diseño propuestos en la Tabla III. Se tiene
una gananciaADC,0 = 53.29 dB y PM = 89◦. El margen
de fase es medido considerando quePM = 180◦ - fase. La
fase es medida enf = fT . Si el resistorRc es retirado del
circuito, el cero se desplazará a frecuencias menores, ocasio-
nando que la fase aumente y que el PM requerido disminuya.
Por esta raźon, y para el dimensionamiento obtenido se utili-
zaRc para evitar el efecto del cero, esto es desplazándolo a
frecuencias mayores afT . Nótese que con la cancelación del
cero la respuesta efectivamente se aproxima a un modelo de
primer orden en el rangof ≤ fT . En la Tabla IV se muestran

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

FIGURA 7. Respuesta en frecuencia de ganancia y fase del ampli-
ficador Miller.

TABLA IV. Dimensiones de transistores del amplificador Miller.

Transistor gm/ID Optimizacíon

W0 25.2 µm 25.2 µm

W1,2 14.76 µm 14.76 µm

W3,4 7.2 µm 7.2 µm

W5 50.04 µm 38.52 µm

W6 20.2 µm 20.2 µm

las dimensiones resultantes de los transistores del amplifica-
dor Miller toda vez que se realizó un ajuste.́Este espećıfica-
mente se realiźo en las dimensiones del transistorM5, porque
el dimensionamiento original generó un offset que no corres-
ponde a las especificaciones de diseño. Por lo tanto, median-
te un disẽno de experimentos a nivel simulación, se hace un
barrido del ancho de canalW5 hasta alcanzar el voltaje offset
y corrienteID5 requeridos.

En sentido estricto hasta este punto concluye el análisis
en DC, y si bien de simulación se obtienen parámetros b́asi-
cos de desempeño en lazo abierto, hay otros parámetros de in-
teŕes que involucra el análisis en lazo cerrado. Uno de ellos es
la rapidez de respuesta, o slew rate (SR), que se puede definir
como la ḿaxima tasa de cambio en el voltaje de salida cuando
el voltaje de entrada cambia de manera abrupta, y está dado
en volts por microsegundo. Para cuantificar elSR, se utiliza
una configuracíon de ganancia unitaria como se muestra en
la Fig. 8. Se aplica una señal cuadradaVin = 100 mVpp con
peŕıodo de 1µs y ancho de pulso de 500ñs. Para determinar
el SR, se usa la siguiente aproximación:

SR =
∆Vo

∆t
=

Vo90 % − Vo10 %

t90 % − t10 %
, (15)

donde∆Vo es la diferencia entre el 90 % de la respuesta
Vo90 % en un tiempot90 % menos el 10 % del voltaje de salida
Vo10 % en un tiempot10 %; ∆t es la diferencia entre los tiem-
post90 % y t10 %. En la Fig. 9 se muestra la respuesta de sali-
da (sẽnal roja), donde podemos identificar aVo10 % = 40 mV,
t10 % = 10.94 ns,Vo90 % = 40 mV y t90 % = 14.46 ns, con

FIGURA 8. Configuracíon de ganancia unitaria para medición del
SR.
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FIGURA 9. Respuesta de SR del amplificador Miller.

TABLA V. Paŕametros de desempeño del amplificador Miller.

Paŕametro Valor

Power Supply [V] 1.2

CMOS Technology [nm] 130

gmef [mS] 24.45

DC gain [dB] 53.29

GBW [MHz] 97.56

Cut frequency [kHz] 201.55

PM [◦] 89

SR [V/µs] 22.70

1% Settling Time [ns] 10.36

Cc [pF] 0.5

CL [pF] 1

Ib [µA] 40

ro [kΩ] 18.39

Total current [µA] 120

Power [µW] 144

ICMR [V] −0.27 to 0.32

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) [µVrms] 39.52

con lo cual se puede determinar queSR = 22.70 V/µs. Otro
paŕametro importante que puede ser analizado mediante si-
mulacíon es el ruido intŕınseco. Como sabemos, en muchas
aplicaciones como amplificadores de audio, filtros y conver-
tidores de datos, el ruido puede ser un factor limitante de di-
sẽno [5,16]. Un paŕametro de inteŕes es el ruido referido a
la entrada (IRN, por sus siglas en inglés), el cual representa
todas las fuentes de ruido intrı́nsecas en el circuito como una
sola fuente a la entrada. En sentido estricto el ruido es medido
a la salida del circuito, sin embargo,éste puede ser referido a
la entrada para ser comparado con una señal de entrada. Ca-
be sẽnalar que el ruido referido a la entrada no está realmente
presente en la entrada del circuito bajo prueba, esta represen-

FIGURA 10.a) Medicíon de ruido a la salida del circuito, b) circui-
to hipot́etico de la medicíon del IRN.

FIGURA 11.Densidad espectral de ruido de salida.

tación 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 está representado por la potencia de
ruidoV 2

onoise(f) en el nodo de salida. En la Fig. 10b) se repre-
senta el ruido referido a la entrada mediante la potencia de
ruido V 2

onoise(f)/A2
v. Para realizar esta medición se utiliza el

circuito de prueba en lazo abierto mostrado en la Fig. 6, y la
densidad espectral de potencia se muestra en la Fig. 11. Cuan-
do se integra sobre un ancho de banda de 1 Hz a 100 MHz, el
ruido es 39.52µVrms. En la Tabla V se resume el rendimiento
del amplificador Miller.

4. Folded cascode OTA

Otro amplificador muy usado es el amplificador FC (mostra-
do en la Fig. 3) debido a que tiene buen desempeño en ganan-
cia, GBW y fase [20]. El amplificador FC es de una etapa,
evitando aśı la compensación de etapas adicionales. La idea
básica es aplicar transistores cascode al par diferencial, pe-
ro utilizando transistores de tipo opuesto a los utilizados en
la etapa de entrada [30]. Como se puede ver en la Fig. 3,
el amplificador FC consta de un par diferencial con transis-
tores PMOSM1,2 y los transistores cascode NMOSM3-M6.

Rev. Mex. Fis.70060901



8 V. H. ARZATE-PALMA, AND F. SANDOVAL-IBARRA

FIGURA 12. Circuito equivalente en pequeña sẽnal del amplifica-
dor FC de salida simple; los transistores operan en saturación y
polarizados en fuerte inversión.

La ganancia presenta un aumento debido a los espejos de
corriente cascodeM3-M6 y M7-M10. La transconductancia
(gm) y la impedancia de salidarout est́an dominadas por dife-
rentes transistores (M1-M9), lo que permite aumentar la ga-
nancia sin reducir lagm, la cual afecta directamente el ancho
de banda. Debido a su gran popularidad y versatilidad, en el
estado del arte, diferentes trabajos muestran modificaciones a
la topoloǵıa original, con el fin de mejorar propiedades como
ganancia,GBW y PM , por mencionar algunas [16,31,32].

4.1. Análisis en pequẽna sẽnal

Este ańalisis se realiza con ayuda del circuito equivalente
mostrado en la Fig. 12. La función de trasferenciaHFCy la
ganancia en baja frecuenciaADC,0 est́an dadas por (16) y
(17), respectivamente:

HFC(s) =
Zs + N

P3s3 + P2s2 + P1s + D
, (16)

ADC,0 ≈ gmef
ro, (17)

dondegmef
= gm2 es la transconductancia efectiva y la im-

pedancia de salida está dada por:

ro ≈ gm6rds6(rds2||rds4)||gm8rds8rds10. (18)

Cada uno de los términos de la función de transferenciaHFC

son los siguientes:

Z = C3gm2g44, (19)

N = gm2g44g11, (20)

D = gds6(gds4 + gds2)g11 + gds10gds8g22, (21)

P1 = C1(gds6g11 + gds10gds8) + C2g22g11

+ C3(gds8g22 + (gds4 + gds2)gds6), (22)

P2 = C1C2g11 + C2C3g22 + C1C3g33, (23)

P3 = C1C2C3, (24)

dondeC1, C2 y C3 son capacitancias intrı́nsecas, la trans-
conductanciagmx, transconductancia de efecto de cuerpo
gmbx, conductanciagdsx, capacitancias intrı́nsecasCgbx,
Cgsx, Cgdx, Cbsx y Cdbx est́an definidas en la Tabla VI. El
producto ganancia-ancho de bandaGBW , PM y SR, est́an
determinadas por (25), (26) y (27), respectivamente:

TABLA VI. Transconductancia y capacitancia.

C1 = Cdb2 + Cdb4 + Cgd4 + Cbs6 + Cgs6

C2 = Cgd6 + Cdb6 + Cdb8 + Cgd8 + CL

C3 = Cbs8 + Cgs8 + Cdb10 + Cgd10

g11 = gm8 + gds8 + gds10

g22 = gbs6 + gm6 + gds6 + gds4 + gds2

g33 = gds8 + gds6

g44 = gm6 + gds6

GBW ≈ gm2

CL
, (25)

PM ≈ 90− tan−1

(
GBWC1

gm6

)
, (26)

SR =
Ib

CL
. (27)

4.2. Disẽno con metodoloǵıa gm/ID

Considerando las especificaciones de diseño (ver la Tabla III)
se procede como se menciona en la Sec. 3.1, y se asume que
el amplificador puede ser modelado como un sistema de pri-
mer orden.

Para obtener las dimensiones de los transistoresM1,2

se determinagm1,2 usando (25):

gm1,2 = 2πfT CL. (28)

Sabemos quefT = 100 MHz, y la corriente del tran-
sistorID1,2 = 40 µA, por lo tantogm1,2 = 628.31 µS
y gm1,2/ID1,2 = 15.7. Con la informacíon de la Fig. 5
se determina queID/W = 1.4, obteniendo ası́ el an-
cho de canal del transistorW1,2 = 29.16 µm.

El transistorM0 opera en la región de fuerte inver-
sión con una relación gm0/ID0 = 10, obteniendo
ID/W = 4.23, y W0 = 19.08 µm.

Los transistores cascodeM3,4, operan en moderada in-
versíon con una relación gm3,4/ID3,4 = 15, obtenien-
do ID/W = 9.06, y W3,4 = 9 µm.

Los transistoresM5,6 y M7,8 tienen un impacto im-
portante en la resistencia de salidaro, y tambíen en la
gananciaADC,0. Se propone operar en la región mode-
rada congm5,6/ID5,6 = 15 y gm7,8/ID7,8 = 15 deter-
minando aśı las corrientes normalizadas(ID/W )5,6 =
9.06 y (ID/W )7,8 = 1.61. La corriente deM5,6 y
M7,8 esID3,4,5,6 = 40 µA, y por tanto las dimensiones
sonW5,6 = 4.68 µm y W7,8 = 25.2 µm.

Se propone queM9,10 operen en fuerte inversión con
gm9,10/ID9,10 = 6, obteniendoID/W = 11.93. Con-
siderando una corrienteID9,10 = 40 µA, se obtiene
W9,10 = 3.6 µm.
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DISEÑO DE AMPLIFICADORES CMOS USANDOGM/ID , Y SU USO COMO UN SISTEMA DE PRIMER ORDEN 9

FIGURA 13.Respuesta en frecuencia en lazo abierto de ganancia y
fase del FC OTA.

TABLA VII. Dimensiones de transistores del amplificador FC.

Transistor gm/ID Optimizacíon

W0 19.08 µm 19.08 µm

W1,2 29.16 µm 29.16 µm

W3,4 9 µm 9 µm

W5,6 4.68 µm 18.72 µm

W7,8 25.2 µm 25.2 µm

W9,10 3.6 µm 3.6 µm

4.3. Simulacíon y resultados

En la Tabla VII se muestran las dimensiones de los transis-
tores del amplificador FC. La optimización se realiza ahora
en las dimensiones de los transistoresM5 y M6, debido a
que el dimensionamiento original se generó un offset de sa-
lida que no corresponde a las especificaciones de diseño. Por
lo tanto, con un disẽno de experimentos, se hace un barrido
del ancho de canalW5 y W6 hasta alcanzar el voltaje offset
y corrientesID5 y ID6 requeridos. Como hemos visto, el di-
mensionamiento de los transistores es primordial en el diseño
de amplificadores CMOS, y por tanto presenta un impacto en
los paŕametros del mismo. La Fig. 13 muestra la respuesta en
frecuencia en lazo abierto (ganancia y fase), donde se observa
queADC,0 = 50 dB, PM = 80.2 y GBW = 91.2 MHz son
valores que cumplen las especificaciones de diseño. Nótese
que efectivamente el amplificador es un sistema de primer
orden:

HFC(s) ≈ ADC,0

1 + s
ωp

, (29)

dondeωp es el polo dominante. Otro de los parámetros que
presenta relación con la ganancia del amplificador, es el rango
de voltaje de entrada en modo común (ICMR por sus siglas
en ingĺes), y se define como el rango de voltaje de entrada
en modo coḿun hasta el cual los transistores asociados a la
entrada diferencial (M1,2) est́an en saturación y dan una ga-
nancia constante [4,5,21]. Para medir el ICMR se utiliza la
configuracíon de ganancia unitaria, mostrada en la Fig. 14.
Se realiza un barrido de la señal de entradaVin de−600 mV

FIGURA 14.Configuracíon de ganancia unitaria para medición del
ICMR.

FIGURA 15.Respuesta ICMR.

a 600 mV para obtener la respuesta mostrada en la Fig. 15.
Aqúı se muestra la parte lineal de la curva de transferencia
donde la pendiente es la unidad, que corresponde al rango de
−280 mV a 200 mV, y define el rango de voltaje ICMR. Otro
paŕametro importante que puede ser analizado es la razón de
rechazo en modo coḿun (CMRR, por sus siglas en inglés),
que se puede definir como la habilidad que presenta el ampli-
ficador diferencial para rechazar una señal coḿun aplicada a
la entrada. El CMRR se puede expresar como la relación de
la ganancia en modo diferencial (VDM ) con la ganancia en
modo coḿun (VCM ) [5]:

CMRR = 20 log
(

VDM

VCM

)
. (30)

Para cuantificar este parámetro, se utiliza una configura-
ción en lazo abierto (mostrada en la Fig. 6) para obtener la
respuesta en modo diferencial, y para la respuesta en modo
común se utiliza la configuración mostrada en la Fig. 16, la
cual presenta una señal de entrada en modo común Vcm. La
respuesta se muestra en la Fig. 17, y corresponde a un valor
de 75.46 dB paraf < 3.9 MHz. En la Tabla VIII se resume
el rendimiento del amplificador FC.

5. Recycling folded cascode

En la arquitectura mostrada en la Fig. 3 se observa que los
transistoresM3 y M4 conducen una corrienteIb, lo cual re-
presenta la mayorı́a de la corriente consumida, y esto es moti-
vo de que estos transistores en ocasiones presenten una trans-
conductancia de valor grande. Sin embargo, su propósito śolo
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10 V. H. ARZATE-PALMA, AND F. SANDOVAL-IBARRA

FIGURA 16. Configuracíon en modo coḿun para medicíon de
CMRR.

FIGURA 17.Respuesta de CMRR.

FIGURA 18.Recycling Folded Cascode OTA de salida simple.

se limita a proporcionar un nodofoldedpara la corriente en
pequẽna sẽnal generada por los transistoresM1,2, que es la
caracteŕıstica principal de este amplificador. Considerando
esto como una ineficiencia del FC, debido a que la utilidad
de los transistoresM3 y M4 no se aprovecha totalmente, se
propone en Ref. [16] la arquitectura del amplificadorrecy-
cling folded cascode(RFC) mostrada en la Fig. 18, donde se
explica que las modificaciones realizadas al FC convencional
fue para usar los transistoresM3 y M4 como transistores de
conduccíon, lo que permite un control de la señal de entrada
y de la corriente de polarización. Se observa que los transis-
toresM1 y M2 se dividen al 50 % del ancho de canalW ,
generandoM1a, M1b, M2a y M2b, los cuales conducirán una
corrienteIb/4. Los transistoresM3 y M4 se dividen para ge-
nerar los espejos de corrienteM3a : M3b y M4a : M4b con

TABLA VIII. Paŕametros de desempeño del amplificador FC.

Paŕametro Valor

Power Supply [V] 1.2

CMOS Technology [nm] 130

gmef [µS] 637.40

DC gain [dB] 50

GBW [MHz] 91.20

Cut frequency [kHz] 291.49

PM (◦) 80.2

SR [V/µs] 21.82

1% Settling Time [ns] 7.92

CL [pF] 1

Ib [µA] 80

ro [kΩ] 519

Total current [µA] 160

Power [µW] 192

ICMR [V] −0.28 to 0.20

Input offset voltage [mV] 0

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 MHz)[µVrms] 58.64

una relacíon K:1. La conexíon cruzada de los espejos de
corriente aseguran que las corrientes de pequeña sẽnal pro-
porcionadas a los transistoresM5 y M6 est́en en fase. Los
transistoresM11 y M12 se dimensionan igual aM5 y M6.

5.1. Análisis en pequẽna sẽnal

El ańalisis es igual al del FC, del cual se obtiene una fun-
ción de transferencia similar a (16), donde se intercambia la
transconductanciagm2 por gm2a. Tambíen se intercambian
las conductanciasgds2 y gds4 por gds2a y gds4a, respecti-
vamente, donde K es la ganancia de corriente del espejo de
corriente [16]. En (31) y (32) se muestra la transconductan-
cia efectiva del amplificador RFC y la impedancia de salida,
respectivamente.

gmef
= gm2a(1 + K), (31)

ro = gm6rds6(rds2a||rds4a)||gm8rds8rds10. (32)

De la Fig. 18 se observa que la corriente a través deM5−M10

es funcíon de K. En la Ref. [16] se menciona que para con-
servar la potencia ýarea iguales al amplificador FC,K debe
ser igual a 3. Los parámetrosGBW y SR est́an dados, res-
pectivamente, por

GBW ≈ gm2

CL
, (33)
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y

SR =
KIb

CL
. (34)

5.2. Disẽno con metodoloǵıa gm/ID

Para el disẽno del amplificador RFC, el ḿetodo aqúı descrito
parte del disẽno de un amplificador FC visto en la Sec. IV.

Para el amplificador FC, de acuerdo a la Ref. [16], los
transistoresM1a, M2b, M1b y M2b deben tener un ta-
mãno igual aW1,2/4 ≈ 7.56 µm.

De las dimensiones deM3,4 del FC, se obtienen las di-
mensiones deM3a,3b y M4a,4b considerando un valor
K = 3, consiguiendoW3a,4a = 7.56 µm y W3b,4b =
2.52 µm.

Las dimensiones deM11 y M12 son iguales a los tran-
sistoresM5 y M6, respectivamente.

Los transistoresM0, M7, M8, M9 y M10 conservan las
mismas dimensiones del amplificador FC.

5.3. Simulacíon y resultados

La Fig. 19 muestra la respuesta en frecuencia en lazo abier-
to de la ganancia y fase, donde se observa queADC,0 =
56.5 dB, PM = 68◦ y GBW = 139.52 MHz son valores
que cumplen con las especificaciones de diseño, y en efecto
puede modelarse como un sistema de primer orden. Como se
ha visto en la Secs. 3 y 4, el ruido y voltaje en modo común
pueden afectar la respuesta esperada del amplificador, y ello
lleva a cambios en los parámetros de disẽno, los cuales son
efectos no deseados. Por eso es importante considerar todos
los componentes que son conectados al amplificador, entre
estos est́an las fuentes de alimentación (VDD, VSS , GND),
las cuales también aportan variaciones o ruido a la respuesta.
Por lo tanto es importante realizar un análisis del factor de re-
chazo de la fuente de alimentación (PSRR, por sus siglas en
inglés), que se define como el producto de la relación entre el
cambio de la fuente de alimentación y el cambio en el voltaje
de salida del amplificador causado por el cambio en la fuente
de alimentacíon y la ganancia en lazo abierto del amplifi-

FIGURA 19.Respuesta en frecuencia en lazo abierto de ganancia y
fase del amplificador RFC.

FIGURA 20. Configuracíon en ganancia unitaria para medir el
PSRR+.

amplificador. En otras palabras, indica qué tan bien responde
el amplificador a las variaciones de la fuente de alimentación
(positiva y negativa). Esto se representa mediante:

PSRR+ = 20 log

(
VOL

Vo

V+

)
, (35)

PSRR− = 20 log

(
VOL

Vo

V−

)
, (36)

dondeVOL es la magnitud del voltaje de salida del amplifi-
cador;V+ y V− corresponden a los cambios en la fuente de
alimentacíon positiva y negativa, respectivamente. Para de-
terminar elPSRR+ se usa la configuración de la Fig. 20,
donde se observa que una señal en AC es conectada en serie
conVDD (en el caso delPSRR−, se conecta una señal AC
en serie conVSS), y mediante un ańalisis en AC se obtiene
la respuesta correspondiente a la relación Vo/V+. Sabemos
queADC,0 = 56.5 dB, entonces con ayuda del simulador se
resuelve (35) y se obtiene la respuestaPSRR+ mostrada en
la Fig. 21. En la Tabla IX se muestran las dimensiones de los
transistores del amplificador RFC, y en la Tabla X se resume
su rendimiento, donde se puede ver un mejor desempeño de
los paŕametros en comparación con el amplificador FC.

TABLA IX. Dimensiones de transistores del amplificador RFC.

Transistor gm/ID

W0 19.08 µm

W1a,1b 7.56 µm

W2a,2b 7.56 µm

W3a,4a 7.56 µm

W3b,4b 2.52 µm

W5,6 18.72 µm

W7,8 25.2 µm

W9,10 3.6 µm

W11,12 18.72 µm
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FIGURA 21.Respuesta dePSRR+ y PSRR−.

TABLA X. Paŕametros de desempeño del amplificador RFC.

Paŕametro Valor

Power Supply [V] 1.2

CMOS Technology [nm] 130

gmef [mS] 1

DC gain [dB] 56.50

GBW [MHz] 139.52

Cut frequency [kHz] 214.04

PM [◦] 68

SR [V/µs] 41.96

1% Settling Time [ns] 4.61

CL [pF] 1

Ib [µA] 80

ro [kΩ] 668.34

Total current [µA] 160

Power [µW] 192

ICMR [V] −0.33 to 0.43

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 MHz) [µVrms] 59.67

6. Amplificador de dos etapas con compensa-
ción feedforward

En los amplificadores CMOS es complicado obtener un di-
sẽno de alta ganancia y un amplio ancho de banda porque
éstos y otros parámetros (potencia, impedancia de salida, rui-
do, etc) se relacionan entre sı́, haciendo del disẽno un proble-
ma de optimizacíon multidimensional [4]. Entonces, se pue-
den identificar amplificadores multi-etapa que son diseñados
para tener una ganancia grande usando transistores polari-
zados con un bajo nivel de corriente. Y también est́an 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

FIGURA 22. Amplificador de dos etapas con compensación feed-
forward.

arquitecturas, existen amplificadores como el amplificador de
dos etapas con compensación Miller (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 delpole-splitting, resultando en estructuras de alta ga-
nancia, adecuada compensación de 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-
ción feedforward(CFF) para amplificadores multi-etapa sin
usar capacitores de compensación. La 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 primer (M0-
M4) como la segunda etapa (M5-M9) son un par diferencial
de salida simple, y la etapafeedforwardest́a implementada
por los transistoresM10 −M14. Este esquema usa un corri-
miento de fase positivo de los ceros ubicados en el semipla-
no derecho, generados mediante una rutafeedforwardpara
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-
celacíon 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-
ción, y aśı reducir espacio de integración y obtener mejoras
en la correccíon delPM , ADC,0 y GBW [22].

6.1. Análisis en pequẽna sẽnal

El ańalisis se realiza con ayuda del circuito equivalente mos-
trado en la Fig. 23. La función de transferenciaHCFF y la
ganancia en baja frecuenciaADC,0 est́an dadas por (37) y
(38), respectivamente.

HCFF (s) =
ADC,0

(
1 +

AV C
s

ωp1
AV AAV B+AV C

)

(
1 + s

ωp1

)(
1 + s

ωp2

) , (37)

ADC,0 = AV AAV B + AV C . (38)
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FIGURA 23. Circuito equivalente en pequeña sẽnal del amplifica-
dor de dos etapas con CFF.

TABLA XI. Definición de las capacitancias e impedancias equiva-
lentes del amplificador CFF.

CA = Cdb2 + Cgd4 + Cdb4 + Cgs6 + Cgd14

CT = Cdb7 + Cdb9 + Cgd9 + Cdb12 + Cdb14 + CL

RA = 1/(gds2 + gds4)

RT = 1/(gds7 + gds9 + gds12 + gds14)

Se observa que (37) es una funcíon de segundo orden con un
cero, dondeωp1, ωp2 y ωz son los polos y cero del sistema
definidos por (39), (40) y (41), respectivamente.

ωp1 =
1

CARA
, (39)

ωp2 =
1

CLRT
, (40)

ωz = −ωP1

(
1 +

AV AAV B

AV C

)
, (41)

aqúı AV A, AV B y AV C son ganancias en baja frecuencia de
la primer etapa, segunda etapa y compensación feedforward,
definidas por (42), (43) y (44), respectivamente.

AV A = gm2RA, (42)

AV B = (gm7 + gm14)RT , (43)

AV C = gm12RT , (44)

de las ecuaciones anterioresCA es la capacitancia equiva-
lente de la primer etapa del amplificador, y porúltimo RA y
RT son impedancias equivalentes, que están definidas en la
Tabla XI.

Considerando (42), (43) y (44) se puede representar a (38)
como sigue:

ADC,0 = gmef
ro (45)

dondegmef
es la transconductancia efectiva yro la impedan-

cia de salida, que se definen como:

gmef
= gm2RA(gm7 + gm14) + gm12 (46)

ro =
1

gds7 + gds9 + gds12 + gds14
(47)

Los amplificadores son utilizados en configuraciones de
lazo cerrado con capacitores de retroalimentación, como el

FIGURA 24.Amplificador con capacitor de retroalimentación.

que se muestra en la Fig. 24. En estos casos una cancelación
polo-cero puede no llevarse a cabo satisfactoriamente, debi-
do a una doble aparición de un polo-cero. Por lo cual en la
Ref. [22] se desarrolla un análisis del circuito, obteniendo una
optimizacíon de las Ecs. (37)-(41). Para una explicación más
detallada es recomendable la lectura de [22]. Las ecuaciones
de disẽno optimizadas para este amplificador y garantizar la
cancelacíon deωp1 y ωz se definen como sigue:

ωp1 ≈ βgm2(gm7 + gm14)
CA(βgm12 + gT )

, (48)

ωp2 ≈ βgm12 + gT

CL
, (49)

ωz ≈
(

(gm7 + gm14)
gm12

)(
gm2

CA

)
, (50)

dondeβ = C2/(C1 + C2 + C3) es el factor de retroalimen-
tación ygT = 1/(RT ). Entonces, podemos observar queωp1

y ωz deben ser muy próximos entre śı, sin importar el valor
de las capacitancias [22]. Si se reduce el valor de la capaci-
tancia intŕınsecaCA (salida de la primer etapa), incrementa
la frecuencia deωp1 y ωz, y la cancelacíon polo-cero ocurre
en altas frecuencias ocasionando que la frecuencia esté con-
trolada porωp2 y aśı tener un amplio ancho de banda.

6.2. Disẽno con metodoloǵıa gm/ID

Como se menciona en la Ref. [22], el amplificador de dos eta-
pas con CFF debe satisfacer las siguientes consideraciones de
disẽno:

La segunda etapa y la compensación feedforwardno
deben tener ninǵun polo antes delGBW ; se asume
que el amplificador se modelará como un sistema de
primer orden.

La cancelacíon de los polos y ceros deben ocurrir en
altas frecuencias.

La ganancia en DC del amplificador debe ser alta.

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

Para la primer etapa es recomendable que sea diseñada
para tener una ganancia alta y una capacitancia pe-
quẽna como carga.
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La segunda etapa y la compensación feedforwardde-
ben estar optimizadas para obtener un ancho de banda
grande y una ganancia media.

Considerando los puntos anteriores, el proceso de diseño del
amplificador de dos etapas con CFF, es como sigue:

Como se observa en la Fig. 22, la primer etapa está for-
mada por los transistoresM0-M4, la cual es crucial pa-
ra el disẽno de todo el amplificador, ya que deésta se
basa el disẽno de la segunda etapa y de la compen-
sacíon feedforward. Considerando las especificaciones
de disẽno y las propias de esta arquitectura, se con-
sidera como capacitancia de carga de la primer etapa
CL1 = 250 fF. Mediante (51) se calcula la corriente de
polarizacíon Ib1 = 20 µA:

SR =
Ib1

CL1
. (51)

Para el transistorM0 se consideragm0/ID0 = 10, y
con ayuda de la información en la Fig. 5, se obtiene
ID/W = 4.61. Conociendo queIb1 = 20 µA y usan-
do (12) se obtieneW0 = 4.68 µm.

Se considera que los transistoresM1,2 tengan un valor
gm1,2/ID1,2 = 20, obteniendoID/W = 0.44, y por
tantoW1,2 = 23.04 µm.

Es de importancia que los voltajes offset de entrada y
salida sean del mismo valor, con el fin de que los tran-
sistores de entrada de las siguientes etapas estén po-
larizados adecuadamente. Por tal motivo los transisto-
resM3,4 se consideran operen en fuerte inversión con
gm3,4/ID3,4 = 4.62, obteniendoID/W = 65.24, y
por tantoW3,4 = 324 nm. Con este valor deW3,4 el
voltaje offset de salida no alcanza a ser el mismo va-
lor de voltaje offset de entrada, por lo tanto se elige un
valorW3,4 = 180 nm para alcanzar un valor de 0 V.

Para la segunda etapa (transistoresM5 − M9) se uti-
lizan las mismas dimensiones obtenidas en la primer
etapa. Recordando que la segunda etapa debe tener una
corrienteIb2 mayor aIb1 para alcanzar un mayor ancho
de banda, se utiliza una multiplicidadMM2 = 10 para
todos los transistores de la segunda etapa y ası́ alcanzar
una corriente de polarización Ib2 = 200 µA.

La etapa de compensación feedforwardse determina
haciendo un barrido mediante una serie de simulacio-
nes, para obtener una corrienteIb3 = 800 µA y alcan-
zar unPM ≈ 90◦. Por lo tanto, para los transistores
M10 −M14 se utiliza una multiplicidadMM3 = 40.

6.3. Simulacíon y resultados

La Fig. 25 muestra la respuesta en frecuencia en lazo
abierto (de la ganancia y la fase), donde se observa que

FIGURA 25.Respuesta en frecuencia en lazo abierto de ganancia y
fase del amplificador CFF.

FIGURA 26.Circuito inversor para medir eloutput swing.

TABLA XII. Dimensiones de transistores del amplificador CFF.

Transistor gm/ID Multiplicidad

W0 4.68 µm 1

W1,2 23.04 µm 1

W3,4 180 nm 1

W5 4.68 µm 10

W6,7 23.04 µm 10

W8,9 180 nm 10

W10 4.68 µm 40

W11,12 23.04 µm 40

W13,14 180 nm 40

ADC,0 = 47.64 dB, PM = 82◦ y GBW = 332.81 MHz
son valores que cumplen con las especificaciones de diseño,
y en efecto puede modelarse como un sistema de primer or-
den. Otro paŕametro que se caracteriza mediante simulación
es eloutput swing, el cual define qúe tan cercana es la oscila-
ción de la sẽnal de salida a los voltajes de alimentación (VDD

y VSS) [5,4,30]. Este se determina con el circuito mostrado
en la Fig. 26, que es una configuración de un amplificador
inversor, el cual cuenta con dos resistoresR1 y R2, un capa-
citor de cargaCL y una fuente de entradaVin, la cual realiza
un barrido de−600 mV a 600 mV. La respuesta se muestra
en la Fig. 27, donde la curva de transferencia entreVin y Vout

representa eloutput swingubicando los voltajes ḿaximo
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TABLA XIII. Paŕametros de desempeño del amplificador CFF.

Paŕametro Valor

Power Supply [V] 1.2

CMOS Technology [nm] 130

gmef [mS] 124.48

DC gain [dB] 47.64

GBW [MHz] 332.81

Cut frequency [kHz] 1889

PM [◦] 82

SR [V/µs] 42.53

1% Settling Time [ns] 8.71

CL (pF) 1

Ib1 [µA] 22

Ib2 [µA] 222

Ib3 [µA] 885

Total current [µA] 1129

ro [kΩ] 1.94

Power [µW] 1354

ICMR [V] 0.05 to 0.43

Input offset voltage [mV] 0

Output offset voltage [mV] 3.31

CMRR (@2.9 MHz) [dB] 47.7

PSRR+ (@1.3 MHz) [dB] 67

PSRR- (@1.8 MHz) [dB] 46.56

IRN (1Hz - 100 MHz)[µVrms] 72.95

Vomáx = 275 mV y mı́nimo Vomı́n = −275 mV de salida del
amplificador. En la Tabla XII se muestran las dimensiones de
los transistores y la multiplicidad de cada uno deéstos, y en
la Tabla XIII el rendimiento del amplificador CFF.

7. Comparacíon de amplificadores

Los amplificadores son parte importante en el diseño anaĺogi-
co de circuitos integrados, y cada topologı́a presenta distintas
caracteŕısticas que resultan adecuadas para diferentes apli-
caciones. En la Tabla XIV se muestra la comparación de
paŕametros de desempeño de los amplificadores diseñados
con las caracterı́sticas de desempeño mostradas en la Ta-
bla III. La mayor transconductancia efectiva se presenta en
el amplificador CFF congmef = 124.29 mS, sobrepasando
por mucho al amplificador FC que cuenta congmef = 637 µS.
La mayor ganancia se obtuvo con RFC,ADC,0 = 56.5 dB,
mostrando que es mejor alternativa al amplificador FC que
muestraADC,0 = 49.9 dB. El ancho de banda de los amplifi-
cadores FC y Miller es cercano al indicado en la Tabla III, con
91.2 MHz y 97.56 MHz, respectivamente, y los amplificado-
res RFC y CFF lo sobrepasan (139.52 MHz y 332.81 MHz,

FIGURA 27. Respuesta de curva de transferencia entreVin y Vout

para medicíon deloutput swing.

FIGURA 28. Filtro pasa-bajas de primer orden o integrador con
perdida.

respectivamente). Estosúltimos tambíen son los que presen-
tan un mayor SR con 41.96 V/µs y 42.53 V/µs, respectiva-
mente. El amplificador con mayor impedancia de salida es el
RFC conro = 668.34 kΩ y el que presenta menor impedan-
cia es el CFF conro = 2.57 kΩ. Como sabemos, la corriente
de drenaje es directamente proporcional a las dimensiones del
transistor (13), por lo cual el amplificador con mayor consu-
mo de corriente es el CFF con 124.29 mA. Los amplificado-
res FC y RFC consumen la misma corriente (160µA), con
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 120µA. Esteúltimo presenta la
menor potencia consumida con 144µW.

El ańalisis de los amplificadores muestra diferentes va-
lores de ancho de banda, ganancia, fase y velocidad de res-
puesta como parámetros cŕıticos de disẽno, aśı como unárea
de disẽno y consumo de energı́a espećıficos. Es importante
sẽnalar que para la metodologı́a aqúı descrita, si se reduce
al 50% el ancho de todos los dispositivos, los amplificado-
res ocupan el 50% deárea y usan el 50% de la corriente de
polarizacíon, lo cual lleva a un menor consumo de potencia,
pero tambíen el ancho de banda y la velocidad de respuesta
presentan una reducción aproximada del 50 %.

Para realizar una comparación de la utilidad general de
los amplificadores, suponer que es de interés hacer la śıntesis
de un filtro pasa-bajas, que se muestra en la Fig. 28 [35], y
suponer que se desea una frecuencia de corte en 1.0 MHz. El
circuito es un integrador o filtro pasa-bajas con pérdida, cuyo
polo es determinado por el reciproco del productoRT CT .
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TABLA XIV. Tabla comparativa de parámetros de disẽno de amplificadores.

Paŕametros Miller FC RFC CFF

Power Supply [V] 1.2 1.2 1.2 1.2

CMOS Technology [nm] 130 130 130 130

gmef [mS] 24.45 0.637 1 124.29

DC gain [dB] 53.29 49.9 56.5 47.64

GBW [MHz] 97.56 91.2 139.52 332.81

PM [◦] 89 80.2 68 82

SR [V/µs] 22.70 21.82 41.96 42.53

CL [pF] 1 1 1 1

Ib [µA] 40 80 80 —

Ib1 [µA] — — — 22

Ib2 [µA] — — — 222

Ib3 [µA] — — — 885

ro [kΩ] 18.39 519 668.34 1.94

Total current [µA] 120 160 160 1129

Power [µW] 144 192 192 1354

La función de transferencia que describe el comportamiento
del integrador es

HLP =
gmRT

sRT CT + 1
, (52)

y la frecuencia de corte está definida por

fc =
1

2πRLCT

1(
1 + RL

ro

)(
1 + Co

CL

) , (53)

dondegm es la transconductancia efectiva del amplificador,
RT = ro||RL es el paralelo de la impedancia de salidaro y la
impedancia de cargaRL, y CT = Co + CL es la suma de la
capacitancia intrı́nseca de salidaCo y la capacitancia de car-
gaCL. Si RL = 159 kΩ y CL = 1 pF ńotese que el primer
factor en (53) corresponde a una frecuenciafc = 1 MHz,
sin embargo porque cada amplificador tiene diferente impe-
dancia de salida, el segundo factor provocará un corrimiento
defc que depende del amplificador usado (ver Tabla XV), y

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

otro factor de corrimiento es el efecto deCo mostrado tam-
bién en Eq. (53). El desempẽno del integrador se muestra en
la Fig. 29, y en la Tabla XV se presenta el valor de la frecuen-
cia de corte obtenida y el porcentaje en el corrimiento obte-
nido. De acuerdo a la Tabla XV los amplificadores que más
se acercaron a 1 MHz fueron FC y RFC, debido a sus altas
impedancias de salidaro = 519 kΩ y ro = 668.34 kΩ, res-
pectivamente. Los amplificadores Miller y CFF, siendo am-
plificadores de dos etapas, mostraron un corrimiento mayor
debido a su menor impedancia de salida conro = 18.39 kΩ
y 2.57 kΩ, respectivamente. Ńotese que otro efecto de corri-
miento ocurre con la ganancia:

ADC,0 = gmRL

(
1 +

RL

ro

)−1

. (54)

Lo anterior muestra que las caracterı́sticas del amplifica-
dor deben tomarse en cuenta en la sı́ntesis. Una configuración
donde śolo se requiera controlar la posición del polo, es mos-
trada en la Fig. 30, cuya función de transferencia y frecuencia
de corte son:

TABLA XV. Comparacíon entre respuestas del filtro pasa-bajas con
pérdida.

Amplificador fc (MHz) Corrimiento

Miller 0.22 77.80 %

FC 1.24 23.70 %

RFC 1.16 15.80 %

CFF 1.88 88.00 %
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FIGURA 30. Filtro pasa-bajas con ganancia unitaria y polo ajusta-
ble.

FIGURA 31.Respuesta de filtro pasa-bajas con ganancia unitaria y
polo ajustable.

HLP (s) =

(
1

s roCL

(gmef ro+1) + 1

)(
gmro

gmro + 1

)
, (55)

fc =
gmefro + 1

2πroCL
, (56)

dondegmef es la transconductancia efectiva,ro es la impe-
dancia de salida yCL la capacitancia de carga. Esta opción
de disẽno no śolo omite el uso de un resistor sino que, consi-
derando el valor degmef y ro, se define el valor deCL y tener
la frecuencia de corte requerida. Con esta estrategia cualquier
amplificador puede ser usado, se reduce elárea de integración
y se elimina una potencial fuente de ruido térmico. Para un
valor de capacitancia fijo,CL = 1 pF, la respuesta se mues-
tra en la Fig. 31, donde la frecuenciafc es elúnico paŕame-
tro variable. Es importante señalar que la respuesta de los
amplificadores multi-etapa presentan un mayor corrimiento
en frecuencia en comparación al esperado, debido a que pre-
sentan ḿas elementos que intervienen en el comportamiento

de la funcíon de transferencia, por lo que también es v́ali-
do tomar ventaja del simulador e inferir la capacitanciaCo.
Por ejemplo, para el amplificador Miller debe considerarse la
condicíon de estabilidad (9), lo que indica que el capacitor
Cc tambíen debe cambiar para un determinadoCL. Para el
caso de obtener una frecuenciafc = 1 MHz, usando (56) se
obtienen valores deCL muy grandes (Miller = 3.89 nF, FC
= 101 pF, RFC = 159 pF, CFF = 19.78 nF) lo cual hace in-
consistente su implementación, ya que el espacio de diseño
seŕıa muy grande y es un punto crı́tico que debe evitarse. Por
lo tanto, de acuerdo al comportamiento observado en el filtro
pasa-bajas, puede verificarse que al no considerar parámetros
básicos de cada amplificador (gm y ro), la respuesta del filtro
es diferente, lo que demuestra que el amplificador debe ser
disẽnado a la medida de la aplicación.

8. Conclusiones

Se presentó la descripcíon y ańalisis de los amplificadores
Miller, FC, RFC y CFF, de los cuales se mostró su aproxi-
macíon a un sistema de primer orden. También se presentó la
metodoloǵıagm/ID como una alternativa al diseño de ampli-
ficadores CMOS utilizando curvas de desempeño de paŕame-
tros del transistor usando directamente la tecnologı́a de fa-
bricacíon (para este trabajo se utilizó una tecnoloǵıa CMOS
de 130 nm). Se determinó que con la aproximación de un
sistema de primer orden de los amplificadores se puede utili-
zar la metodoloǵıa gm/ID de una manera sencilla y práctica
para el disẽno, espećıficamente para el dimensionamiento de
transistores (NMOS y PMOS). También se mostŕo la medi-
ción, mediante simulación, de diferentes parámetros de de-
sempẽno mediante el uso de diferentes configuraciones del
amplificador. Sabemos que los amplificadores son parte im-
portante en el disẽno de circuitos analógicos y en este tra-
bajo se mostŕo que cada topologı́a presenta distintas carac-
teŕısticas que son adecuadas para diferentes aplicaciones. Se
realiźo un circuito pasa-bajas en lazo abierto y lazo cerrado,
donde se muestra el efecto de los parámetros fundamentales
(gm y ro) del amplificador en el cual puede verificarse que al
no considerar estos parámetros b́asicos, la respuesta del filtro
es diferente, lo que demuestra que no es el amplificador el
que se ajusta a una aplicación sino que la aplicación impone
las caracterı́sticas de desempeño al amplificador, y justifica
por qúe su disẽno es a la medida.
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