Contribucion al desarrollo de celdas

analogicas de muy baja tension y

bajo consumo

Juana Maria Martinez Heredia

Sevilla, Junio de 2006






Contribucion al desarrollo de celdas

analogicas de muy baja tension y

bajo consumo

Juana Maria Martinez Heredia
Ingeniero de Telecomunicacion

por la E. S. de Ingenieros de la Universidad de Sevilla

Presentada en la
Escuela Superior de Ingenieros
de la
Universidad de Sevilla
para la obtencion del

Grado de Doctor Ingeniero de Telecomunicacion

Sevilla, Junio de 2006






\ |/ = e B
/ ‘:"‘ \&)/)‘4
AN 0%

R

—\ Y S

Contribucion al desarrollo de celdas
analogicas de muy baja tension y

bajo consumo

Autora: Juana Maria Martinez Heredia

Director: Prof. Dr. Antonio Jesus Torralba Silgado






A aquellos a los que quiero






Indice General

Indice General. ............cooumiiiii e 1
Lista de SIMDOIOS. ......onuinie e 5
Lista de tErMINOS. «ooueunet ettt e e 7
Lista de FigUuras. .....oo.oiiiii i e 11
Lista de Tablas. .......ouiiniii 17
Capitulo 1 INtrOAUCCION ......cccuiiiiieeiiiiie ettt ettt e e e e e e baeeeeeenaaeaeenen 19

1.1.  Elpor qué de la baja tension y el bajo consumo. ...........cccceeeeeevveeeernnieeeenns 19

1.2.  Técnicas de disefio de circuitos analogicos de baja tension y bajo consumo. 20

1.3, Estructura de 12 TesiS. ....ccooouieiriiiiiiiieiiieeciee e 25
Capitulo 2 Disefio de baja tension mediante la bateria flotante...............ccceeeeeninennnn. 29
2.1, INETOAUCCION. ¢ttt e et 29
2.2.  Técnica de Desplazamiento DC: Bateria flotante..............cccoeevvveeennninnnennns 30
2.2.1.  Espejo cascodo convencional. ...........cccvveieeriiiiieeiiiiiiee e eeiiee e 31
2.2.2.  Implementacion de la bateria flotante. ...........cccceeeeveviiieeniiiiiieniiiieeens 33
2.3, Bateria diNAMICA. .....eeeruiiieiiieeiiie e 40
2.4.  Aplicaciones de la bateria flotante..............ccccuveeerriiieeeiiiiiee e 42
2.4.1.  Aplicaciones de 1a S-FB. ........ccoooiiiiiiiiiiiieeieeeeeeee e 42
2.4.2.  Aplicaciones de la SDM/DCM-FB. .........cccooiiiiiiiiiiiiieeeiieeeeieeees 46
2.43.  Aplicaciones de 1a D-FB. .......cccccooiiiiiiiiiiiiiiiecceee e 52
2.5. Implementacion de la bateria dindmica. ..........ccoevviieeeeiiiieeeriiiiee e 52
2510 ANALSIS DC.oniiiiiiiccee s 53
2.5.2.  Andlisis de pequemia seNal...........ccceeeiiiiiiiiiiiiiiiiieceee e 55
2.5.2.1. Analisis a bajas freCUENCIAS. .......eeeeeriuiiiieeiiiieeeeriiiee e 56
3.2.2.1. Andlisis a altas freCuUeNCIas. .......cccueerriiieiiiieiiee e 58
2.5.3. No linealidades. .........ccueeriiiiiiiiiiiiieeie e 62
2.6.  Otras implementaciones de la bateria dindmica. ...........cccceeeeeviiiieeennnieeeens 62
2.7.  Transconductor basado en bateria dindmica. ...........ccceevueeeniieiniieeniieenen. 65
2.7.1.  Resultados de sImulacion. .........ccccceeeeriiiiniieiniiiinie e 70
2.7.2. Consideraciones de diSeMNo0. ..........cccueieriiieriiiieiiiee et 72
2.7.3.  Resultados experimentales. ............ccceeeviiieeriiiiireeiiiiiee e 75



2.7.3. 1 LaYOUL.ccc oo e e e et eeaeeeas 75

2.7.3.2. Placa de Pruebas. .........ccoouiiiiiiiiiiiieiie e 78
2.7.3.3. Medidas experimentales. ..........c..ceeereveiieeiiiieeeeniiieeeeriieee e 80

2.8.  Rectificador de teNSION. ........eeeiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeee e 85
2.8.1. Consideraciones de diSeMN0. .........ccocueeeruiieriiieeiiiie et 90
2.8.2.  Resultados de sImulacion. .........ccocceeeeviiiiniiiiniieiiieee e 91
2.8.3.  Resultados experimentales. ............ccceeeuviiieeiiiiieeeiiiiiee e 95
2.8.3. 1. LaYOUL..cceeeiieeeeee e e e e e aeaeeeas 95
2.8.3.2. Placa de Pruebas. .........coovuiiiiiiiiiiieeiie e 95
2.8.3.3. Medidas experimentales. ..........c..eeeereviiieeiiiieeeeiiiiee e 98

2.9, CONCIUSIONES. ...veieuiriieiiieeriiie ettt e ettt e ettt e et e et e et e enitee e st e e sabeeesnbeeeeaeee 100
Capitulo 3 Disefio de baja tension mediante la celda FVF...........ccccooviiiiiiininnnn, 101
3.1 INETOAUCCION. ..ttt et e e 101
3.2.  Elseguidor de tension girado (0 FVF).....ccccoiviiiiiiiiiiiiiiieeeieeeeeeeee 102
32,10 ANALISIS DC.oniiiiiiiiieee e 104
3.2.2.  Analisis de pequena sefal..........cceeeeriiiiiieiiiiiiieeeiieee e 107
3.2.2.1. Andlisis de pequena sefial a bajas frecuencias............ccceeeeervreeeennnne. 107
3.2.2.2. Andlisis de pequena sefial a altas frecuencias...........cccceeeeervieeeennnnne. 115
3.2.3. Comportamiento de gran sefial. ...........ccocveeeeriiiieeeniiiieeeeiiee e 120
3.2.4.  Resumen de comparacion entre el FVF y el seguidor de fuente. ........ 120
3.3.  Esquemas basicos a partir del FVF y aplicaciones. ............cccccvvreevirreeeennns 122
3.4. Aportaciones de esta Tesis basadas en el circuito FVF. ............cccoceiien. 129
3410 INETOAUCCION. ...eeeiiiiiiiiie et e 129
3.4.2.  Multiplicador de tension de cuatro cuadrantes. ............cccveveeeernvneeennns 130
3.4.2.1. Estrategia de diSeN0...........ccevrriireeriiiiieeiiieeeeeiireeeeriiee e e e e 136
3.4.2.2. Resultados de Simulacion. ...........cceevvieeiiiiiiniieeniieeee e 138
3.4.2.3. Consideraciones de diSefio.........cocuueerrurierniiireniieeiieeniee e 143
3.4.2.4. Resultados experimentales. ...........cccceeeeriiiiieeniiieeeeniiiee e 144
3.4.2.5. CONCIUSIONES. ...ccuiviieiiiieiiie et 165
3.4.3. Transconductor de muy baja tension...........ccceeevveeeerciieeeercnieeeeerneennn 165
3.4.3.1. El transistor sUper-cascodo. .........coccvuirieeriiieeeeniiiieeeeniieeeeeniieeee e 171
3.4.3.2. Estrategia de diSeN0..........ceeeriiieieeriiiieeeiiiee e 176
3.4.3.3. Resultados de Simulacion. ...........ccceeeviieiiiiiiniieeniieeee e 177
3.4.3.4. CONCIUSIONES. ...ccuvviieiiiieiiieeiiiee et 182

2



Capitulo 4 Disefio de un filtro analégico de baja tension y bajo consumo ................ 185

4.1, INEEOAUCCION. c..etiieiiiie ettt et ettt e e e 185
4.2.  Técnica Gy,-C para filtros de tiempo coOntinuo. ..........eeeereevieeeerrrieeeeennnennnn. 186
4.3.  Procedimiento de disefio del filtro..........ccoevviiriiiiiniiiinieeeeee 189
4.4.  Resultados de simulacion post-layout del filtro. ..........ccccvvreeviiiieennnnnn... 210
4.5. Resultados experimentales del filtro............ccceveeriiiiiieniiiiiieiiiee e, 214
4.6, CONCIUSIONES. ...veeeuirieeiiieeriiieeett e ettt e ettt e et e et e et e et ee e st e e sabeeesnbeeenaeee 223
Capitulo 5 Conclusiones y lineas futuras de investigacion .............ccceeeevvveeeennveeeennns 225
5.1 CONCIUSIONES. ..eeeiuviieiiiiieiitie ettt et ettt e et e et e e st e e sbeeeeaaeeas 225
5.2.  Lineas futuras de iNVeStIZACION. .......ccuuvreeriiriieeeeiiiieeeeiireeeerieeeeennaeeeeenes 228
|23 (0] 1104 ¢ i - N USRI UUUPPRPP 231






Lista de simbolos

Co

GBW

Gm

gm

Ip

kn=p1pCox
Kn=pnCoxW/L
kp=p1pCox
Kp=p,Cox W/L
L

Mf

Pq

Punto Q

Q

Ry

VBS

Vewmrn

Vemo

Vbp

VDs

VGs
SAT
VDS

viN= VIN Tt Vin
Vin
Vin

MIN
v IN

MAX
v IN

Capacidad de carga

Capacidad por unidad de area del 6xido de puerta de un

MOS

Producto ganancia-ancho de banda
Transconductancia de gran sefial
Transconductancia de pequena sefial
Corriente de drenador de un transistor MOS
Parametro de transconductancia en un NMOS
Factor de ganancia de un NMOS

Parametro de transconductancia en un PMOS
Factor de ganancia de un PMOS

Longitud del canal de un MOS

Margen de fase

Potencia media consumida

Punto de polarizacion

Factor de calidad

Resistencia de carga

Tension sustrato-fuente de un transistor MOS
Tension de modo comin a la entrada
Tension de modo comun a la salida

Tension de alimentacion

Tension drenador-fuente de un transistor MOS
Tension puerta-fuente de un transistor MOS
Minimo valor de vps para que un MOS se halle en
saturacion.

Valor instantaneo de la senal de entrada
Valor de continua de la sefal de entrada

Valor de alterna de la senal de entrada

Valor minimo de la tensidn de entrada vy

Valor maximo de la tension de entrada vy



V,, = Ve + (Vi ./ 2) Tension unipolar de entrada en el nodo positivo

v, =V +(v,,/2) Tensién unipolar de entrada en el nodo negativo

Vid Valor de la senal diferencial de entrada

Un Movilidad de los electrones

Up Movilidad de los huecos

VN Tension umbral de un transistor MOS tipo N
Vrp Tension umbral de un transistor MOS tipo P

\\Y% Ancho del canal de un MOS



Lista de términos

Acronimo Término en inglés

AC Alternate current

A/D Analog/Digital

ADSL Asymmetric digital subscriber
line

BIT Bipolar junction transistor

BW Bandwidth

CMFB Common mode feedback

CMFF Common mode feedforward

CMOS Complementary MOS

CMRR Common mode rejection ratio

CT Continuous time

D/A Digital/Analog

DA Differential amplifier

DC Direct current

DDM/DCM- Dynamic differential

FB mode/dynamic common mode-
FB

DFVF Differential FVF

DR Dynamic range

DSP Digital signal processing (or
processor)

DT Discrete time

DVB-H Digital video broadcasting-
handheld

FB Floating battery

FVF Flipped voltage follower

Término traducido al espanol*

Corriente alterna
Analogico/Digital

Linea digital asimétrica de
abonado

Transistor de union bipolar
Ancho de banda

Circuito de control del modo
comun

Circuito de compensacion en
adelanto del modo comuin
MOS complementarios
Relacion de rechazo a la variacion
del modo comun

De tiempo continuo
Digital/Analogico

Amplificador diferencial
Corriente continua

Bateria flotante estatica con el
modo diferencial y dinamica con
el modo comuin

FVF diferencial

Rango dindmico

Procesado (o procesador) digital
de sefial

De tiempo discreto

Difusion de video digital portatil

Bateria flotante

Seguidor de tension girado



FVFCS
HDn
HF
IM3

LP
MIFG

MOS

MOSFET

OTA

PDFVF
PSRR

RMS

SC
SDM/DCM-
FB

S-FB
SFDR

SI

SR

THD

TL

VHF
WCDMA

WTA

FVF current sensor

N-th order harmonic distortion
High frequency

Third-order intermodulation
distortion

Low pass

Multiple input floating gate

MOSFET

Metal-oxide-semiconductor
field effect transistor
Operacional transconductance
amplifier

Pseudo-differential FVF

Power supply rejection ratio

Root mean squared

Switched capacitors

Static differential
mode/dynamic common mode-
FB

Static-FB

Spurious-free dynamic range
Switched current

Slew rate

Transient harmonic distortion
Translinear loop

Very high frequency
Wideband code-division
multiple-access

Winner-take-all

Sensor de corriente FVF
Distorsion armonica de orden n
Alta frecuencia

Distorsion de intermodulacion de
tercer orden

Paso bajo

De puerta flotante con entrada
multiple

Transistor de efecto de campo de
union metal-6xido-semiconductor
Transistor de efecto de campo de
union metal-6xido-semiconductor
Amplificador operacional de
transconductancia

FVF pseudo-diferencial

Relacion de rechazo a la variacion
de la fuente de alimentacion
Valor eficaz

De capacidades conmutadas
Bateria flotante estatica con el
modo diferencial y dinamica con
el modo comuin

Bateria flotante estatica

Rango dindmico libre de espureos
De corriente conmutada
Ditorsién armonica

Bucle translineal

Muy alta frecuencia

Acceso multiple de banda ancha
por division de codigo

El ganador se lo lleva todo



Acronimo Término en espaiiol

AF Altas frecuencias

BF Bajas frecuencias

MC Modo comun

MD Modo diferencial

NMOS MOSFET de tipo N

PMOS MOSFET de tipo P

TB Transconductor basico

TCD Transconductor completamente diferencial
TDS Transconductor diferencial simple

TES Transconductor de entrada simple

* Nota: La traduccion al espafiol de los términos en inglés ha sido realizada por la
autora de forma libre, procurando reflejar las traducciones de textos reconocidos
publicados en espafol y la utilizacion diaria de los términos que realizan los

investigadores espafioles.



10



Lista de figuras

Figura 2.1: Celda inversora CMOS........ccuiiiiiiiiiiieeieeeee e 30
Figura 2.2: Espejo de corriente cascodo.........eeeeruviieeeriuiieeeeniiiieeeeniiieeeenineeeeenenveeaeenen 31
Figura 2.3: Espejo de corriente cascodo de baja tension. ...........cceceeeevveeeriieenieeennnnen. 32
Figura 2.4: Implementaciones de la bateria flotante con transistores MOS.................. 33
Figura 2.5: Inversor CMOS modificado con bateria flotante: a) ideal b) real............... 35

Figura 2.6: Bateria flotante esttica con resistencia y fuentes de corriente constante. .. 36
Figura 2.7: Bateria flotante estatica usando un par diferencial no balanceado PMOS.. 36
Figura 2.8: Esquema basico para funcionamiento en baja tension. .........c.ccceevvveeneen. 37
Figura 2.9: Bateria flotante con capacidades conmutadas.............cceeevieeeriieenieeennnen. 38
Figura 2.10: Inversor CMOS con bateria flotante implementada mediante red SC. ..... 39

Figura 2.11: Inversor CMOS con bateria flotante SC y sin dobladores de tension [80].

........................................................................................................................... 39
Figura 2.12: Esquema bdasico para funcionamiento en baja tension. ............cccecueeeneee. 41
Figura 2.13: Convector de corriente con fuente flotante [84]. ........cccceevvvieierniiienens 43
Figura 2.14: Inversor CMOS de muy baja tension [86].........ccceeeeeriiieeeeniiieeeeiiiieeens 43
Figura 2.15: Etapa de entrada complementaria con fuentes de tension flotantes. ......... 44

Figura 2.16: Transconductancia de una etapa de entrada complementaria frente al MC
de entrada con la técnica de solape de la respuesta de MC [89]..........cccvvveeennnee. 45
Figura 2.17: Etapas de salida clase AB para amplificadores operacionales: a) [94] b)
1 RSP SUSRPRS 46
Figura 2.18: Etapa de entrada con resistencias de desplazamiento DC y circuito
SUMAAOT [96]. oo e e e e e e e 47
Figura 2.19: Amplificador operacional con circuito de desplazamiento dindmico [97].48

Figura 2.20: Esquema conceptual del desplazamiento dindmico de nivel de modo

(o703 001 011 B I R 48
Figura 2.21: Esquema de la bateria flotante a) [97] b) [71], [72]. cccoveeeerorireeeiiiieeens 50
Figura 2.22: Etapa de entrada rail-to-rail [103]. .....ccooiieiiiiiiiiiiiieeeeeeeee, 51

Figura 2.23: Amplificador operacional en esquema seguidor de baja tension con
implementacion de bateria dindmica [72]......cccccvvireeiriiiiieeiiiiiee e 53

Figura 2.24: Implementacion de baja tension del DA: par diferencial con carga activa.



Figura 2.25:
Figura 2.26:
Figura 2.27:
Figura 2.28:
Figura 2.29:
Figura 2.30:
Figura 2.31:

2.30....
Figura 2.32:
Figura 2.33:
Figura 2.34:
Figura 2.35:
Figura 2.36:
Figura 2.37:
Figura 2.38:
Figura 2.39:
Figura 2.40:
Figura 2.41:
Figura 2.42:
Figura 2.43:
Figura 2.44:
Figura 2.45:
Figura 2.46:
Figura 2.47:
Figura 2.48:
Figura 2.49:
Figura 2.50:
Figura 2.51:
Figura 2.52:
Figura 2.53:
Figura 2.54:
Figura 2.55:
Figura 2.56:
Figura 2.57:

Bateria QINAMUCA. .....neeeeeeee e e

Circuito de pequena sefial a bajas frecuencias de la bateria dindmica. ..... 56

Circuito de pequeia sefial a altas frecuencias de la bateria dinamica. ...... 59
Circuito equivalente para el calculo de la ganancia del lazo. ................... 59
Nueva implementacion de bateria dindmica. ..........cceeevevieeeerinieeeennnnenn.. 63
Otra posible implementacion de bateria dindmica. ..........cccceeeeevvveeeennnee. 64

Segunda version de la implementacion de bateria dinamica de la Figura

................................................................................................................ 64
Implementacion de baja tension [108]........ccevvviiieeriiiieeiiiieeeeiieee e, 65
Esquema basico de un transconductor lineal. ............ccccoeeviiiiiieniiinenenn, 66

Arquitectura de amplificador operacional utilizada en la Figura 2.33. ..... 68
Transconductor lineal de entrada simple. ..........cccoeeviiieniiiieeenniieeeeee, 68
Transconductor lineal diferencial simple............ccoeeeviiieeiiiiiieiniiieeeee,

Nuevo transconductor completamente diferencial con alta linealidad. .... 69

Version del nuevo OTA sin componente de continua en las salidas........ 70
Transconductor modificado para medidas desde fuera del chip. .............. 74
Caracteristica DC del transconductor. ............ccueeerveeenieeeniieeniieeeieee 74
Microfotografia del transconductor dentro del chip...........ccccceevvveeennnne. 76
Esquematico disenado de la placa de pruebas. .........cccceeevviiiiiieiiinneenn. 78
Esquema simplificado de la placa de medidas del transconductor. .......... 79
Placa de pruebas para medir el transconductor............ccceevvveeeeniieeeeennnee. 80
Caracteristica DC: Salida positiva frente a entrada..............cccceevveeeennnee. 81
Caracteristica DC: Salida negativa frente a entrada................cccvvveeennnee. 81
Medida de THD dI transconductor para IKHz y 0.5Vp. ceveevveniienncenen. 82
Respuesta del transconductor ante una onda cuadrada...............c..cc......... 83
Esquema del rectificador de corriente de muy baja tension [116]. ........... 86
Rectificadores de corriente: a) [117],b) [T11]..eeeieeeiiiieeiiiiieeeiiieeeee, 87

Rectificador de corriente de onda completa y muy baja tension [116]. ... 88

Esquema de rectificador de tension CMOS de baja tension..................... 89
Sefial rectificada cuando i es de IMHz y 6pA de amplitud. ................. 91
Senial iy de 20MHz y 6pA de amplitud y sefial rectificada. .................... 92
Detalle de la corriente de entrada y la corriente por Mp y My a 20MHz. . 92
Sefial rectificada cuando viy es de IMHz y 4.5V de amplitud................. 93
Sefial rectificada cuando viy es de 10MHz y 4.5V de amplitud............... 93



Figura 2.58: Caracteristica DC del rectificador de tension. ..........ccceevveeeriieenieeennnen. 94

Figura 2.59: Microfotografia del rectificador de tension dentro del chip. ................... 96
Figura 2.60: Placa de pruebas para medida del rectificador de tension. ....................... 97
Figura 2.61: Placa de pruebas para medida del rectificador de tension. ....................... 98
Figura 2.62: Sefal de entrada y de salida del rectificador...........cocceeeviieinieinieennnen. 99
Figura 3.1: Celda FVF: a) tipo P, b) tipo N....oooooiiiiiiiiiiiiieeeiieeeeeee e 102
Figura 3.2: Celda FVF tipo p con impedancia de carga..........ccccceeeevvveeennnieeeennnnnnnn. 103
Figura 3.3: Seguidor de fuente tipo P con impedancia de carga...............cccvveeeennnenn. 105
Figura 3.4: Circuito de pequefia sefial a bajas frecuencias del FVF tipo p. ................ 108
Figura 3.5: Valor de Ry, minima en el FVF frente al valor de la resitencia rog. .......... 113

Figura 3.6: Valor de la resistencia de salida del FVF frente al valor de la resitencia rop.

......................................................................................................................... 115
Figura 3.7: Esquema de pequeiia sefial a altas frecuencias del FVF........................... 116
Figura 3.8: Circuito de pequefia sefial a altas frecuencias del FVF............................ 117
Figura 3.9: Sensor de corriente FVF. ..ot 123
Figura 3.10: Amplificador diferencial FVF..........ccccooiiiiiiiiieee 125
Figura 3.11: Principio de OTA lineal /circuito de funcion cuavdratica [153]: a) tipo N,

D) HIPO P e e e e e raaee s 126
Figura 3.12: Elemento transconductor mediante dos DEVF. ..........cccoooiiiniiiniinnnne 126
Figura 3.13: PDFVF o par pseudo-diferencial FVF...........ccccoooiiiiiiiiniiiie 127
Figura 3.14: Multiplicador de transconductancia con esquema de inyeccion por puerta y

FUBTILE. ... 130
Figura 3.15: Esquema del multiplicador basico de transconductancia con FVF para V,-

D2 2SSO UPUPPPRRR 132
Figura 3.16: Multiplicador de transconductancia de muy baja tension de alimentacion

L1604, [109]. oottt 134
Figura 3.17: Multiplicador de tension propuesto. ..........ceecueeeerveeerieeenieeeniieenieeene 136
Figura 3.18: Caracteristica DC del multiplicador: vour frente a vgio......cooevveeeeennnenn. 139
Figura 3.19: Respuesta en frecuencia para distintos valores de Vaap. «.veeeeervveeeennnnnn. 141

Figura 3.20: Respuestas unipolares y diferencial ante ondas cuadradas de entrada. ... 141
Figura 3.21: Microfotografia del multiplicador de tension dentro del chip. .............. 145
Figura 3.22: Esquema simplificado de la placa de medidas de continua y de baja

frecuencia del Multiplicador..........cccviiiiiiiiiiiiie e 146

13



Figura 3.23: Placa de pruebas para medir el multiplicador en DC y bajas frecuencias.
......................................................................................................................... 147
Figura 3.24: Caracteristica DC del multiplicador. .........coooveeiniiiiniiiiniiiiieeieee 148
Figura 3.25: Distorsion a la salida tras multiplicar v4i2 = 0.15c0s(2210000t) y Vgap =
0.3V s et ettt e b et e e ne e et e enbeeneas 149
Figura 3.26: Distorsion a la salida tras multiplicar V412 = 0.15¢0s(2t100000t) y Vgap =
0.3V s ettt e b et e e ne e et e e enbeeneas 150
Figura 3.27: Operacion de multiplicacion de una sefial triangular por una senoidal... 150
Figura 3.28: Operacion de multiplicacion de dos ondas senoidales. ............ccccueeennee. 151
Figura 3.29: Microfotografia del multiplicador de tension dentro del chip. .............. 153
Figura 3.30: Esquema simplificado de la placa de medidas de AF del multiplicador. 154
Figura 3.31: Placa de pruebas para medir el multiplicador a altas frecuencias. .......... 155
Figura 3.32: Respuesta en frecuencia del multiplicador con el analizador de red
VECEOTIAL oottt 156
Figura 3.33: Distorsion a la salida con v4i2 = 0.15c0s(214900000t) y Vgap = 0.18V. .. 158
Figura 3.34: Distorsion a la salida con v4i2 = 0.3cos(24900000t) y Vaap = 0.18V..... 158
Figura 3.35: IM3 para dos tonos en 4.9MHz y SMHz, respectivamente, y de 300mV,,,
......................................................................................................................... 159
Figura 3.36: IM3 para dos tonos en 4.9MHz y SMHz, respectivamente, y de 600mV,,,
......................................................................................................................... 160
Figura 3.37: Senal de salida para entradas diferenciales con fj=20MHz y f,=IMHz. 161
Figura 3.38: Senal de salida para entradas diferenciales con fj=40MHz y f,=1MHz. 161
Figura 3.39: Senal de salida para entradas diferenciales con f;=60MHz y f,=IMHz. 162
Figura 3.40: Senal de salida para entradas diferenciales con fj=100MHz y f,=1MHz.
......................................................................................................................... 162
Figura 3.41: Respuesta diferencial del circuito ante onda diferencial cuadrada. ........ 163
Figura 3.42: Esquema del transconductor pseudo-diferencial propuesto.................... 166
Figura 3.43: a) Esquema del transistor siper-cascodo; b) SImbolo...........c.ccevueennne 172
Figura 3.44: Circuito de pequeia sefial para calculo de la oy vista desde el drenador.
......................................................................................................................... 172

Figura 3.46:
Figura 3.47:

Nuevo transconductor de muy baja tension basado en el super-cascodo.176

Caracteristica de transferencia DC del transconductor: igyr frente a viq. 178

14



Figura 3.48: TransconduCtanCia. ..........ccovueeeriieeniieeniiee ettt 179
Figura 3.49: Frecuencia de 3dB en el rango de sintonizacion. ...............cceeeueeevueeennee. 179
Figura 3.50: THD con una sefial de entrada de 0.6V, en el rango de sintonizacion. . 180
Figura 3.51: THD con una sefial de entrada de 1.2V, en el rango de sintonizacion. . 180
Figura 3.52: Espectro de la sefial de salida para entrada senoidal de 0.6V,, y 10MHz.
......................................................................................................................... 181
Figura 3.53: Respuesta diferencial del circuito ante una onda cuadrada a la entrada.. 181
Figura 4.1: Esquema de un integrador Gm=C..........ccceevriiiiiiniiiiiieeeiiiee e 187
Figura 4.2: Esquema de un filtro bicuadratico de orden 6. ...........cccceeviiieniieenineennne. 188
Figura 4.3: Esquema de un filtro en escalera LC...........ccocceiiiiiiiiiiiniiiiieeieee 188
Figura 4.4: Representaciones Gm-C. .....coouiiiiiiiiniiiiiiieeeieeeiee e 192
Figura 4.5: Filtro Gpm-C Unipolar. .........cooouiiiiiiiiiiiieieeeieeeee e 193
Figura 4.6: Esquema del filtro paso bajo de tercer orden completamente diferencial. 194
Figura 4.7: Esquema del transconductor para el filtro. .........c.cccceeviiiniiiiniieiniieennn 200
Figura 4.8: Esquema del CMFB/CMFF/Pol para el transconductor..............ccccuee...... 200
Figura 4.9: Esquema del circuito CMFF/Pol para el transconductor.......................... 200
Figura 4.10: Magnitud y fase de la funcion de transferencia del integrador ideal....... 203
Figura 4.11: Magnitud y fase de la funcion de transferencia del integrador real. ....... 204
Figura 4.12: Respuesta en frecuencia del integrador. ..........ccccceeeviiieniiiinieeniieennne 206
Figura 4.13: Esquema del filtro con los correspondientes circuitos de control del modo
COTMUIL ..euiiieenitteeitee e et e ettt e et e ettt e ettt e e sabeeeeabeeeeaaeeeeatteeeabaeeeabneeesaneeenaneeenanne 207
Figura 4.14: Integradores eqUIVAlENtes. .........oeeevrviiieeriiiieeeeiiiee e e e e 210
Figura 4.15: Microfotografia del filtro dentro del chip........ccccceevviiiiniiiniiiiniee 211
Figura 4.16: Caracteristica de transferencia DC del filtro: voq4 frente a vig................. 212
Figura 4.17: Respuesta en frecuencia variando V¢ en todo el rango de sintonizacién.213
Figura 4.18: Esquema simplifcado de la placa de medidas del filtro.......................... 216
Figura 4.19: Placa para medida del filtro. .........coccoeeviiiiiiiiiiie e 217
Figura 4.20: Respuesta en frecuencia del filtro con Vc=0.954V.........ccccoovivininnnnnnn. 217
Figura 4.21: Senales de entrada y salida en la banda de paso del filtro. .................... 218
Figura 4.22: IM3 para dos tonos en IMHz y 1.1MHz y una amplitud de 300mV,,,. .. 219
Figura 4.23: IM3 para dos tonos de 600mV,, en IMHz y 1.1MHz. ................cee. 220
Figura 4.24: Resumen de la comparacion de filtros LP. ..........ccccoooiiiniiiiniiiiniieennn 223

15



16



Lista de tablas

Tabla 2.1: Especificaciones para el transconductor basico TB. .........cccceeevvveeeinciinenennns 70
Tabla 2.2: Parametros de diseno del transconductor............occueeeriiieniiiiniiieniieeeiiene 71
Tabla 2.3: Resultados de simulacion del transconductor basico. .........cccecvveeviieeninennn. 72
Tabla 2.4: Resultados de simulacion post-layout del transconductor modificado......... 75
Tabla 2.5: Parametros de la tecnologia CXQ de 0.8umde AMS. ........ccooiivieviiinenens 77
Tabla 2.6: Resultados experimentales de distorsion armdnica del transconductor. ...... 82
Tabla 2.7: Resultados experimentales de SR del transconductor. ............cccccceevvveeennnns 83
Tabla 2.8: Comparacion de THD entre el montaje BT y el TCD. ........ccccevvvvievnninennnns 84
Tabla 2.9: Prestaciones del transconductor completamente diferencial TCD............... 85
Tabla 2.10: Especificaciones deseadas para el rectificador de tension. ........................ 90
Tabla 2.11: Parametros de disefio del rectificador de tension. ............cccevcvveeviieeninennne 91
Tabla 2.12: Resultados de simulacion del rectificador de tension. ...........c.ccevcueeenneeene. 94
Tabla 2.13: Prestaciones del rectificador de tension. ............ccceeevieeeniiieniieeniieeniene 99
Tabla 3.1: Comparacion de prestaciones entre el seguidor de fuente y el FVF. ......... 121

Tabla 3.2: Especificaciones para el multiplicador de tension de cuatro cuadrantes.... 137
Tabla 3.3: Parametros de disefio del multiplicador de tension de cuatro cuadrantes... 139
Tabla 3.4: Resultados de simulacion del multiplicador de tension..............ccccvveeeenne. 142
Tabla 3.5: Resultados experimentales de distorsion arménica del multiplicador........ 149

Tabla 3.6: Parametros de disefio de la version del multiplicador para altas frecuencias.

......................................................................................................................... 152
Tabla 3.7: Resultados experimentales de THD con V412 = Apcos(2t4900000t). ....... 157
Tabla 3.8: Resultados experimentales del IM3 del multiplicador. ............cceevvinennnn. 159
Tabla 3.9: Comparacion de multiplicadores recientes de la literatura. ....................... 164
Tabla 3.10: Especificaciones para el transconductor. ...........c.ccceeveuvieeeeriiiieeeeniieeeenns 177
Tabla 3.11: Parametros de disefio del transconductor............cceevveeeriieiniieenieeennnen. 178
Tabla 3.12: Resultados de distorsion del transconductor. ...........ccceevveeeviieenieeennnnen. 181
Tabla 3.13: Prestaciones simuladas del transconductor. ...........cccceeeviiiiniieeniieennnen. 183
Tabla 3.14: Comparacion con otros transconductores publicados..............ccceevvveeennn. 184
Tabla 4.1: Filtros LP reportados en la literatura para receptores WCDMA................ 191
Tabla 4.2: Tamafios de los transistores del transconductor. ...........cccecuveeviieerieeennnen. 201

Tabla 4.3: Tamafos de los transistores para el esquema del “CMFB/CMFF/Pol”. .... 201

17



Tabla 4.4: Tamanos de los transistores para el esquema del “CMFF/Pol”. ................ 201
Tabla 4.5: Prestaciones simuladas del transconductor. .............ceeeuvieeeeriiieeeeniieeeenns 202

Tabla 4.6: Parametros simulados del OTA para la caracterizacion del integrador...... 205

Tabla 4.7: Parametros de la tecnologia CUP de 0.6um de AMS..........cccvveeeeiiineennn. 212
Tabla 4.8: THD del filtro para distintas amplitudes y frecuencias de la sefial de entrada.
......................................................................................................................... 214
Tabla 4.9: IM3 del filtro para distintas amplitudes y frecuencias de dos tonos muy
PIOXIINOS. ©eeiiiuiiiieeeeiiiteeeeitieeeeestteeeessrteeesasnseeessssaaeesansssaeesanssseeesasssseeessnssseeens 214
Tabla 4.10: Resultados experimentales de THD con vig = Apcos(2n500000t)........... 219
Tabla 4.11: Prestaciones del filtro de baja tension medidas experimentalmente. ....... 221
Tabla 4.12: Comparativa de filtros LP publicados recientemente. ...............ccccvveenenne. 222

18



Capitulo 1

Introduccion

El objetivo de esta Tesis Doctoral ha sido el disefio de circuitos y bloques
basicos de sistema de baja tension de alimentacion y bajo consumo. Durante los
ultimos anos, la proliferacion de aplicaciones portdtiles y la tendencia a implementar
circuitos mixtos (integracion de las partes analogica y digital de un circuito en un
mismo chip), ha motivado la necesidad de desarrollar técnicas de diserio de baja
tension de alimentacion y bajo consumo. En este capitulo se describird dicha necesidad
y el estado actual de la investigacion en este campo, exponiendo un resumen de las
distintas técnicas existentes hoy dia. Por ultimo, se presentan los distintos circuitos

analogicos desarrollados durante esta Tesis Doctoral.

1.1. El por qué de la baja tension y el bajo consumo.

La continua expansion del mercado de sistemas electronicos portatiles hace necesario el
desarrollo de técnicas de disefio de circuitos capaces de operar con baja tension de
alimentacion y bajo consumo. Como ejemplos de aplicaciones portatiles que requieren
de este tipo de circuitos podemos encontrar los dispositivos de comunicacion
inalambricos, la electronica de consumo y aplicaciones biomédicas como audifonos,
marcapasos, etc. Es importante destacar que la utilizacion de baterias de pequeio
tamafio y reducido peso exige que los circuitos operen con baja tension de
alimentacion. Por otra parte, el bajo consumo permite asegurar un razonable tiempo de

vida de la bateria.

Ademas de las razones antes mencionadas, la tendencia al escalado de la tecnologia con
el fin de aumentar la capacidad computacional de los circuitos digitales, exige

disminuir su tension de alimentacion por dos razones fundamentales. En primer lugar,
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una reduccidon del tamano del transistor, manteniendo constante la tensidon de
alimentacion, provoca un aumento del gradiente de tension y del campo eléctrico en el
dispositivo, pudiendo dar lugar a una ruptura del mismo. En segundo lugar, un aumento
en el numero de puertas y transistores por unidad de 4rea, incrementa

significativamente la potencia disipada, dado que en un circuito digital ésta es, en
primera aproximacion, proporcional a V., no siendo siempre cierto en el caso de

circuitos analogicos.

La tecnologia digital ha sustituido, en muchos casos, a la analdgica por su menor coste,
mayor precision, mayor rango dinamico y sencillez de verificacion. Sin embargo,
puesto que los estimulos que nos rodean poseen una naturaleza analdgica, resulta
imprescindible una circuiteria analdgica que sirva de interfaz entre el mundo exterior y
los bloques de procesamiento digital de sefales y datos. Consideraciones de coste y
prestaciones han hecho que la forma preferida por la industria a la hora de fabricar
equipos portatiles sea mediante el disefio de circuitos mixtos, capaces de operar con una
unica fuente de tension de pequefio valor. Se hace necesario, pues, desarrollar circuitos
analégicos como convertidores A/D y D/A, amplificadores operacionales,
transconductores, multiplicadores, filtros, etc., que funcionen con baja tension de

alimentacion.

Las prestaciones de los circuitos analdgicos, tales como velocidad, ganancia, ancho de
banda y linealidad, se ven enormemente reducidas al disminuir la tension de
alimentacion. Por ello, el gran reto del disefio analdgico en la actualidad radica en
proponer nuevas topologias y técnicas de disefio de circuitos que posean la
funcionalidad necesaria con un bajo consumo y mantengan sus prestaciones con baja

tension de alimentacion.

1.2. Técnicas de disefio de circuitos analogicos de baja

tension y bajo consumo.

Aunque en los ultimos afios se han propuesto distintas técnicas de disefio analogico de
bajo consumo y baja tension, no se puede decir que exista una mejor que las demas,

pues los resultados son muy dependientes del tipo de aplicacion en la que se emplea [1],
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[2]. Entre dichas técnicas se encuentran las que utilizan transistores MOSFET atacados
por sustrato (bulk-driven), de puerta flotante, de puerta -casi-flotante, con
funcionamiento en la regién sub-umbral y “autocascodo” y las que utilizan dobladores
de tension, amplificadores operacionales conmutados, estructuras clase AB y
configuraciones completamente diferenciales o balanceadas. Una técnica muy
empleada ultimamente consiste en procesar las seflales de informacion en modo
corriente. Y otras dos estrategias que estan demostrando ser muy eficientes son aquellas
basadas en el uso de baterias flotantes y del seguidor de tension girado o celda FVF [3].
A continuacion se hace un resumen de las aportaciones mdas relevantes que han
aparecido en los ultimos afios utilizando diferentes técnicas de baja tension y bajo
consumo. Este resumen no pretende ser exhaustivo, sino tan sélo ilustrar las técnicas

actuales y sus posibles aplicaciones.

e Transistores MOS atacados por sustrato:

Esta técnica consiste en introducir la sefial al transistor MOS por el terminal de sustrato
de modo que la corriente de drenador Ip estd controlada por la tension sustrato-fuente.
La gran ventaja que posee es que no hay requerimiento de tension umbral Vt en el
camino de sefial, con lo que se facilita la reduccion de la tension de alimentacion vy,
ademas, no tiene por qué disminuir el rango de tensiones. Inconvenientes que presenta
son la pequena transconductancia, que provoca mayor ruido equivalente a la entrada y
un posible empeoramiento de la respuesta en frecuencia, la posibilidad de problemas de
latch-up y la limitacion de transistores de un solo tipo de canal para una determinada

clase de sustrato. Ejemplos de aplicacion de esta técnica son [4]-[14].

e Transistores MOS de puerta flotante:

Aunque durante décadas fueron utilizados para implementar memorias digitales,
recientemente se han empleado en el disefio analdgico, especialmente en condiciones de
baja tension. Un transistor MIFG (de puerta flotante con entrada multiple) se diferencia
de un MOS convencional en que la tension de puerta flotante es una suma ponderada de
las tensiones de control de entrada y las tensiones de drenador, fuente y sustrato.
Despreciando la dependencia con estas tres ultimas, se puede utilizar un terminal de

control para polarizar el transistor cerca de uno de los railes de alimentacion y los otros
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para inyectar sefial, de forma que se puede reducir la tension umbral equivalente. Esto
facilita el disefio de circuitos con muy baja tension de alimentacion y gran rango de
seflal. Sin embargo, presenta algunos inconvenientes. Entre ellos destaca que la
transconductancia es menor que la de un MOS convencional, que el producto ganancia-
ancho de banda GBW se puede degradar si la capacidad de acoplo requerida para la
polarizacién es demasiado grande y que la carga atrapada en la puerta durante el
proceso de fabricacion puede producir grandes offsets (si bien, recientemente, se
propuso un método para eliminar esa carga sin necesidad de aplicar luz ultravioleta tras
el proceso de fabricacion [15]). Ademas, los transistores MIFG poseen menor relacion
de rechazo a la fuente de alimentacion y mayor distorsion arménica debido a los
desapareamientos entre las capacidades de entrada. Aplicaciones relevantes de esta

técnica se pueden encontrar en [16]-[26].

e Transistores MOS de puerta casi-flotante:

Esta técnica es muy reciente. Aparece publicada por primera vez en [27] y s6lo existen
unas pocas referencias desde entonces, siendo las mas importantes [28]-[30]. Como en
los transistores MIFG, las entradas se acoplan capacitivamente a la puerta flotante pero,
ademas, se conecta una resistencia muy alta entre la puerta y uno de los railes de
alimentacion. Dicha resistencia establece como valor de tension DC en la puerta el del
rail de alimentacion, de forma que no s6lo minimiza los requerimientos de alimentacion
sino que elimina el problema de la carga atrapada durante el proceso de fabricacion
(hay camino para esa carga) y el del empeoramiento del GBW de los MIGF (ya no es
necesaria la gran capacidad de acoplo para polarizacidén). Sin embargo, esta técnica
limita la frecuencia minima de funcionamiento, especialmente en las tecnologias
nanométricas, si bien dicha frecuencia minima de funcionamiento es del orden de Hz,
lo que, en algunos casos, puede ser incluso positivo al limitar los efectos de offset y
ruido de baja frecuencia. Por otra parte, esta técnica es dificil de emplear en circuitos

realimentados.

e Transistores MOS en la region sub-umbral:

En un modelo de inversion fuerte del transistor MOS se considera que si la tension

puerta-fuente es menor que la tension umbral (zona sub-umbral o de inversion débil), la
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corriente drenador-fuente es nula. Sin embargo, en esa zona, aunque la corriente es muy
pequefia, no es nula y tiene una dependencia exponencial con la tension [1], que puede
ser aprovechada para disefar circuitos de baja tension y pequeia area que requieran de
poco consumo. Esta técnica presenta ciertos inconvenientes: pobre respuesta en
frecuencia, poco rango de ajuste, mayor sensibilidad a desapareamientos y grandes
offsets. Las publicaciones [31]-[36] son una muestra de aplicacion de esta técnica. En
algunas de ellas se han utilizado ademas los transistores MIFG para simplificar los

circuitos y reducir el nimero de nodos internos.

La autora de esta Tesis considera muy valioso mencionar en este punto la region de
operacion de los transistores en inversion moderada, en la que se consigue un buen
compromiso entre consumo, area y velocidad y que serd probablemente en los
proximos anos objeto de numerosas investigaciones en cuanto a su aplicabilidad.
Aunque se han hecho numerosos esfuerzos por modelar los transistores en esta zona
[1], existen pocas aplicaciones publicadas a dia de hoy, destacando por ello [37] y [38].
Asimismo, Bill Toole y el resto de autores en [39] demostraron mediante un analisis
teorico, simulado y experimental que existe una region de linealidad enriquecida
cuando un transistor MOS funciona en inversion moderada, abriendo una prometedora
puerta a futuros disefios de baja distorsion en la zona de inversidon moderada para

reducir el consumo de potencia.

e Transistores MOS “autocascodo”:

Un transistor autocascodo (del inglés self-cascoded) esta formado por dos transistores
en serie con las puertas conectadas: uno funcionando en zona lineal y otro en zona de
saturacion. Esta estructura funciona en conjunto como un transistor en saturacion con
mayor longitud efectiva del canal. Asi pues, tiene la ventaja de suministrar alta
ganancia (alta impedancia de salida) como las estructuras cascodo pero con un
requerimiento de tension similar al de un solo transistor. Sin embargo, la respuesta en
frecuencia es mas pobre que la de un transistor simple. Esta configuracion ha sido

utilizada con éxito en aplicaciones como [40]-[44].

e Dobladores o multiplicadores de tension:
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Se trata de circuitos capaces de elevar la tension en un punto del circuito a partir de la
tension de alimentacion. Esta técnica ha sido muy empleada en circuitos de capacidades
conmutadas para asegurar el correcto funcionamiento de los interruptores cuando se
disminuye la tensiéon de alimentacion. Importantes contribuciones utilizando esta
técnica son [45]-[51]. No obstante, esta solucion deja de ser viable en las tecnologias
con longitud minima de canal muy por debajo de la micra, en las cuales la tension de

ruptura que pueden soportar los transistores es muy pequena.

e Amplificadores operacionales conmutados:

Esta técnica es una de las soluciones mas prometedoras planteadas para resolver el
problema que aparece en los circuitos de capacidades conmutadas cuando se reduce la
tension de alimentacion: poder encender los interruptores en todo el rango de sefal. La
técnica consiste en apagar el amplificador operacional en el que el interruptor se usa.
Se introdujo por primera vez en [52] y ha sido aplicada en filtros SC [52], [53],
moduladores AX [54], [55], convertidores pipelined [56] y aplicaciones biomédicas de
minimo consumo [57]. Ademds de afadir complejidad, la gran limitacion de esta
técnica es la velocidad de operacion. Y esto es debido a los lentos transitorios de los
amplificadores operacionales que estan siendo conmutados del encendido al apagado.
Para mejorar las técnicas de amplificadores operacionales conmutados se han hecho

esfuerzos de investigacidon como son [58]-[60].

e Procesado de seial en modo corriente:

Es potencialmente mas rapido que el procesado de sefial en modo tensién ya que los
efectos de las inductancias parésitas en circuitos de baja impedancia son menos
perjudiciales que los efectos capacitivos parésitos en circuitos de alta impedancia, y,
por tanto, es una técnica apropiada para disefar circuitos a altas frecuencias. Ademas, el
rango de sefial asociado a los nodos de baja impedancia es pequefio, por lo que se puede
operar con baja tension de alimentacion y ancho rango dindmico. Otras ventajas de esta
estrategia de disefio son impedancias de entrada programables, altos valores de slew
rate 'y menor susceptibilidad a variaciones de la alimentacion y tierra. Desde que en
1968 Smith y Sedra [61] introdujesen el primer convertidor de corriente como elemento

basico para aplicaciones en modo corriente, han aparecido numerosos circuitos basados

24



en esta técnica. Entre los mds recientes y relevantes se encuentran nuevos convertidores
de corriente [62], amplificadores operacionales [63], amplificadores/espejos de
corriente [64], preamplificadores [65], amplificadores de instrumentacion [66],
convertidores RMS-DC [67], convertidores A/D [68] y filtros [69], [70]. No obstante,
es necesario sefialar que algunos autores han cuestionado las ventajas de los circuitos en

modo corriente.

Dado que esta Tesis Doctoral esta basada en la utilizacion de baterias flotantes y el
seguidor de tension girado, no se hard en esta seccion un resumen de dichas técnicas,
exponiéndose con profundidad en los capitulos 2 y 3, junto con las publicaciones mas
relevantes a las que han dado lugar. Ademas, el FVF es una celda de clase AB, es decir,
su corriente de polarizacion puede ser elegida mucho menor que el valor de la corriente
maxima que por ¢l puede circular. Las estructuras clase AB han sido, y siguen siendo,
muy empleadas cuando se persigue ahorrar potencia, por ejemplo, en etapas de salida.
A lo largo de la Tesis, se hace referencia a numerosas estructuras clase AB, por lo que
también se omite en este apartado un resumen de las mismas. Finalmente, cabe
mencionar que el uso de configuraciones completamente diferenciales es algo muy
habitual en disefio de baja tension de alimentacion, ya que ademas de permitir, por un
lado, mayor rango de tension y, por otro, mayor rechazo al ruido de modo comun y de
la fuente de alimentacion, la linealidad aumenta debido a la inexistencia de armonicos

de orden par.

1.3. Estructura de la Tesis.

El objetivo de este trabajo de investigacion, como ya se ha comentado anteriormente, es
contribuir al disefio de circuitos analdgicos de baja tension y bajo consumo. Dicho
trabajo se enmarca dentro de la labor que, en este sentido, lleva realizando el Grupo de
Investigacion “Ingenieria Electronica” de la Escuela Superior de Ingenieros de la
Universidad de Sevilla, en colaboraciéon con otras Universidades y Centros de
Investigacion, especialmente la New Mexico State University y la Universidad Publica
de Navarra. En esta Tesis se han propuesto varios circuitos basados en el uso de dos
celdas basicas: la bateria dindmica y el seguidor de tension rotado (FVF). La presente

memoria ha sido organizada como sigue:
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El capitulo 2 comienza con la presentacion de la bateria flotante estatica como técnica
de reduccion de la tension de alimentacion, mostrando, a continuacion, la conveniencia
de hacerla dinamica. Se realiza una clasificacion de las baterias flotantes y se describen
las distintas aplicaciones relevantes en las que se han utilizado. Tras elegir un tipo de
implementacion de bateria dinamica y llevar a cabo su estudio, se presentan dos
aplicaciones de la misma, que son contribucion de esta Tesis: un transconductor con
rango de entrada y salida casi completo y un rectificador de tension con gran rango de

entrada, ambos de muy baja tension de alimentacion y muy reducido consumo.

El capitulo 3 parte de una celda basica muy versatil y recomendable en el disefio
analogico de baja tension: el seguidor de tension girado o celda FVF. Tras realizar un
analisis exhaustivo de la misma, se describen brevemente sus distintas versiones y se
recopilan las publicaciones a las que ha dado lugar. Finalmente, se presentan dos
circuitos basados en el FVF que son aportaciones originales de esta Tesis: un
multiplicador de tension y un transconductor pseudo-diferencial. Ambos circuitos,
ademas de trabajar con muy baja tension de alimentaciéon y poseer un gran ancho de

banda, gozan de unas excelentes prestaciones de linealidad.

El capitulo 4 estd dedicado a la implementacion de un filtro de tiempo continuo que
demuestra las posibilidades del transconductor pseudo-diferencial como bloque basico
para la construccion de sistemas tales como amplificadores de ganancia variable,
convertidores de datos, osciladores, filtros, etc. Y siempre con un disefio de estos
sistemas orientado a la reduccion de la tension de alimentacion y el consumo. El filtro
desarrollado funciona con tan solo 1.8V en una tecnologia CMOS de 0.6p y es de tipo
Chebyshev, paso bajo, de tercer orden, con 0.5dB de rizado méaximo en la banda
pasante y una frecuencia de corte de 2.1MHz. Se ha elegido por su aplicabilidad a los
sistemas de comunicaciones moviles de tercera generacion, los cuales utilizan una
interfaz radio WCDMA y necesitan un filtro en banda base de 2.1MHz de ancho de
banda que discrimine las sefiales interferentes no deseadas. Un filtro de estas
caracteristicas puede encontrar igualmente aplicacion (con las modificaciones
pertinentes fijadas por las arquitecturas seleccionadas para cumplir con las

especificaciones de los respectivos estandares) en sistemas como ADSL o DVB-H,
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donde los anchos de banda son del orden de unos pocos megahercios. El filtro

constituye una aportacion original de esta Tesis Doctoral.
Por ultimo, en el capitulo 6 se realiza un resumen de los resultados y conclusiones mas

importantes obtenidos en este trabajo y se presentan las posibles lineas futuras de

investigacion.
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Capitulo 2

Disefio de baja tension mediante la bateria

flotante

Este capitulo comienza con una introduccion a los circuitos desplazadores de
nivel de continua. Se describen distintas implementaciones practicas de los mismos y a
raiz de la necesidad de hacer programable la tension de desplazamiento de forma
continua, surge el concepto de desplazamiento dinamico de nivel. Aparece asi la
bateria flotante dinamica con el modo diferencial y/o con el modo comun, que da
solucion a distintos problemas del diserio analogico. Tras realizar una recopilacion de
las aplicaciones relevantes que han ido apareciendo en la literatura, basadas en los
distintos tipos existentes de baterias flotantes, se realiza un estudio detallado de una
implementacion de tiempo continuo de la bateria dinamica. Finalmente, se presentan
dos circuitos basados en dicha bateria dinamica, un transconductor y un rectificador
de tension, capaces ambos de funcionar con muy baja tension de alimentacion y bajo

consumo.

2.1. Introduccion.

Una de las técnicas basicas para reducir la tensiéon de alimentacion en circuitos
analogicos es utilizar fuentes de tension flotantes, es decir, introducir desplazamientos
de tension DC para reducir la tension umbral efectiva de los transistores MOS y por
tanto, sus requerimientos de tensidn para mantener un correcto funcionamiento. Este
capitulo comienza con la descripcion del uso de dicha técnica en un ejemplo sencillo:
un espejo de corriente cascodo convencional. Se estudian distintos tipos de
implementacion de una bateria flotante, y se muestra la conveniencia de hacer
programable la tension de desplazamiento, es decir, de implementar baterias flotantes

estaticas programables. A continuacidon se comprueba la gran utilidad del uso de una
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bateria dindmica en el disefio de amplificadores operacionales de muy baja tension con
rango de entrada completo y transconductancia g, constante. Se dedica entonces una
especial atencion a la bateria dinamica presentada por primera vez en [71] y, mas tarde,
en [72]. A lo largo del capitulo se presentan numerosos circuitos en los que se utiliza
este tipo de baterias y que han sido publicados en los ltimos afios, demostrando asi la

eficacia de esta técnica con tensiones de alimentacion muy bajas.
En esta Tesis se considera que un circuito funciona bajo condiciones de muy baja

tension de alimentacion cuando tiene una Unica fuente de tension Vpp que cumple la

siguiente condicion:

VTP|}< Vbp <VTN +|VTP| (2'1)

Wi

Es decir, la fuente de alimentacion es mayor que la tensidon umbral de un transistor
MOS pero menor que la suma de las tensiones umbrales de un transistor PMOS y un
NMOS. Por ejemplo, un circuito tan simple como el inversor CMOS, mostrado en la
Figura 2.1, donde Vpp = Vg \ + Vs, , 10 podria operar en baja tension segiin esta
definicion si ambos transistores tuvieran que estar simultineamente en estado de

conduccion.

Mp
]
VIN &— ——o \Vp
— My

Figura 2.1: Celda inversora CMOS.

2.2. Técnica de Desplazamiento DC: Bateria flotante.
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2.2.1. Espejo cascodo convencional.

A mediados de los afios noventa, Ramirez-Angulo mostr6 coémo al introducir un
desplazador de nivel DC en un espejo de corriente se reducian sus requerimientos de
tension de alimentacion [73], [74]. Esta técnica se puede aplicar no sélo a los espejos de
corriente convencionales, como el espejo simple, cascodo y espejo regulado [75], sino

también a otros circuitos.

Para entender la técnica consideraremos un espejo de corriente cascodo NMOS como el

de la Figura 2.2.
VIN Vout
M; |: M,
M, HJ—E Ms

\% v

Figura 2.2: Espejo de corriente cascodo.

Para que el circuito copie corriente con precision y alta resistencia de salida, todos los

transistores han de estar en saturacion. Se puede observar que la tension de entrada
minima necesaria para que el espejo funcione es vi{"= 2vie'. Llamando V' al
minimo valor de tension drenador-fuente para mantener el transistor en saturacion, que

puede ser elegido tan pequefio como 0.1V, podemos decir que via: = Via' + V. Esto

nos conduce a que vii" =2- (VS’;T +VTN): 2V, +2V3ET. Si se estudia el circuito de

salida, es facil ver que la tension de salida minima necesaria es la suma de la tension
minima de saturacion del transistor My mas la tension en el drenador de Ms. Esta

ultima, por ser el circuito un espejo de corriente, ha de ser similar a la tension de
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drenador de M,, y por tanto, a la tension puerta-fuente de My, cuyo valor minimo es

SAT . MIN __ y7SAT SAT _ SAT
Vs + Vi - Setiene, entonces, que Vo, = Vi + Vi + Vi =V +2V5 .

Aplicando la técnica del desplazador de continua se puede construir la version de baja
tension mostrada en la Figura 2.3, donde, concretamente, se ha introducido una bateria
flotante estatica Vpc entre el drenador y la puerta tanto de M; como de M,, con la

polaridad marcada en dicha figura.

VIN | Vout
Vbe
M, :||L| M,

I dvec
v, J——10 ms

\% v

Figura 2.3: Espejo de corriente cascodo de baja tension.

Analizando el nuevo circuito, se observa que la tension minima necesaria en la entrada
es VMN = 2. (- Voo + V)= 24 (= Vi + VAT 4 Vi )= 2V =2V +2VEAT es decir,
2Vpc menor que en el cascodo convencional. La tension minima necesaria en la salida
sera vl = VT~V + VAT 4V =V, —V  +2V3ET, o lo que es lo mismo, Vpc
menor que en el cascodo convencional. Vemos, por tanto, que los requerimientos de

tension de alimentacion del nuevo circuito son menores tanto en la entrada como en la

salida. Llamando V., a V, —V,., podemos expresar v =2V, +2Via' y

vorl =V +2VSAT. El nuevo espejo se comporta como el antiguo, siendo el

desplazamiento DC introducido equivalente a una reduccion de la tension umbral

efectiva de los transistores. Seleccionando de forma adecuada el valor de la bateria
flotante estética y una tecnologia con V,, =0.7V y V., =—0.8V, la nueva version del

espejo cascodo convencional puede funcionar para tensiones de alimentacion inferiores

a 1V sin que se observe una pérdida de prestaciones.
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El ejemplo anterior es una demostracion facilmente comprensible de como la técnica
de la bateria flotante permite reducir significativamente los requerimientos de tension a
la entrada y a la salida de los espejos de corriente. La bateria flotante se puede
introducir en un circuito tanto en el camino de la sefial como en el camino de la
alimentacion, siendo, por tanto, muy adecuada para el disefio de sistemas de baja

tension.

2.2.2. Implementacion de la bateria flotante.

Comprobada la utilidad de la bateria flotante ideal en el disefio analégico de baja
tension, en este apartado se describen las implementaciones fisicas mas relevantes de
baterias flotantes de la literatura. Las no linealidades de la implementacion real de la
bateria pueden restringir su uso a caminos de sefial donde no haya corriente o ésta sea
constante, y pueden limitar también el comportamiento dinamico del circuito en el que

se encuentren.

Segun el tipo de implementacion se puede programar el nivel de desplazamiento DC en
un menor o mayo rango. En la Figura 2.4 se muestran realizaciones convencionales de
baterias flotantes estaticas. Aunque todas ellas estan realizadas con transistores PMOS
también se pueden realizar de forma analoga con transistores NMOS. Conviene
mencionar que a lo largo del capitulo, mientras no se diga lo contrario, se considerara
que los transistores siguen un modelo de primer orden, con objeto de simplificar las

explicaciones.

A

VDCL A ls I_
T s e

B

(@) (b)

Figura 2.4: Implementaciones de la bateria flotante con transistores MOS.
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La implementacion de la Figura 2.4.a corresponde a un tipico seguidor de fuente (con
resistencia de carga infinita y sin efecto sustrato, su ganancia de tension es igual a la
unidad) que, por su funcionamiento, puede ser usado también como desplazador de

nivel [76]. La fuente de corriente constante Iz provoca una caida de tensién constante

) 21
entre la puerta y la fuente del transistor Vg, = Vi, |+ /K—B , donde Kp=p1,CoxW/L. Esa

P

caida es precisamente el valor Vpc de continua que se pretende usar como valor de
desplazamiento. El valor minimo de Vpc que se puede obtener es

MIN _ . MIN _ SAT fos MAX _ SAT
Ve = Vg =|Vip|+ Vs y el valor maximo V3™ =V, — V@', por lo que el rango

de funcionamiento es AV, = V5™ -V =V —2VET —|Vy,|. Si la tension de
alimentacion del circuito fuese, por ejemplo, V,, =1.5V y la tension umbral del

transistor V,, =—0.8V, se podria programar Vpc en el rango [0.9V, 1.4V]. De los dos

nodos A y B de la bateria, solo el B es de alta impedancia. Para evitar que por la fuente
del transistor entre mas corriente en DC que la Iz de disefio y se altere asi el
funcionamiento de la bateria, se debe conectar el nodo A a un punto del circuito con
alta impedancia. Ademas, a pesar de las posibles variaciones de tension entre el
drenador y la fuente del transistor, éste ha de permanecer en saturacion para que el nivel
de desplazamiento sea lo mas constante posible. Esta implementacion fue utilizada en
[77] en un amplificador operacional clase AB de baja tension de alimentacion. Dicho
circuito consiste en un amplificador diferencial basico seguido de un inversor CMOS
que actia como etapa de salida, a la que se le afiade una bateria flotante para que pueda
trabajar en baja tension, tal y como se muestra en la Figura 2.5.a con la bateria flotante

ideal y en la Figura 2.5.b con una implementacion practica de la misma.

La implementacion de la Figura 2.4.b funciona mediante dos fuentes de corriente
apareadas y garantiza el estado de saturacion del transistor, ya que el drenador y la

puerta del mismo se hallan cortocircuitados. Su rango de funcionamiento es algo menor

que el de la Figura 2.4.a, ya que V)" no cambia pero V)X =V, —2V52T dando

como resultado AV,. =V, =V, —Via'. Con Vy, =1.5V y V,, =-0.8V, se podria

programar Vpc en el rango [0.9V, 1.3V].
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_l My VIN Mn

(a) (b)

Figura 2.5: Inversor CMOS modificado con bateria flotante: a) ideal b) real.

En la Figura 2.6.a se muestra una posible implementacion pasiva del desplazador de
nivel que consiste en una resistencia (R) y dos fuentes de corriente constante apareadas
(Ip). El valor de la tension de desplazamiento es V. =1, -R 'y si se considera que la
corriente Iz s6lo se puede programar en un sentido, el rango de programacion de Vpc
puede ir desde practicamente cero hasta V,, —2V;a'. Es decir, que el rango de
programacion es [0, Vpp —2 V34" ], casi completo (en inglés, rail-to-rail). Ademas, si la
corriente Ip es programable en ambos sentidos, entonces Vpc puede tomar tanto valores
positivos como negativos, siendo el rango en este caso [— Vi, +2V5a', V-2V,
En la Figura 2.6.b se muestra una posible implementacion practica de la bateria donde
las fuentes de corriente del mismo valor y apareadas se realizan mediante una fuente de
intensidad de referencia y unos espejos de corriente. Las resistencias de salida de las
fuentes de corriente de la bateria pueden cargar el circuito en el que se utilice la misma,

siendo una posible solucion el empleo de espejos cascodo para aumentar dichas

resistencias.

En la Figura 2.7 se muestra la bateria flotante estatica presentada en [73] ligeramente
modificada. La gran ventaja de esta implementacion es que con ella se pueden

programar tensiones de desplazamiento tanto positivas como negativas de forma muy

sencilla, ya que por la topologia del circuito se cumple que Vi, =V, vy = Voo »

I I, -1 .
donde Vg, = |Vip|+ % Y Veoan = V| + % Independientemente de

P P
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que Ig; deba ser mayor que Ig; para un correcto funcionamiento del circuito, si se

selecciona I <2I;,, la tension Vpc sera positiva, mientras que si se selecciona

B2 >

I, > 2I;,, latension Vpc sera negativa. El nivel de desplazamiento podré programarse

B2>

en el rango [V, —|Vip|— 2V3ST, Vi, —2V3"]. Aunque el nodo A es de alta

impedancia, habrd que asegurar la saturacion de M;. El nodo B no es de alta
impedancia y habra que procurar no cargarlo, pero M, tiene asegurada la saturacion al

tener sus terminales de puerta y drenador cortocircuitados. En el caso de disponer de

Voo =1.5V y V,, =-0.8V, la tension Vpc se podria variar en el rango [-2.5V, 1.3V].

(@) (b)

Figura 2.6: Bateria flotante estitica con resistencia y fuentes de corriente constante.

Figura 2.7: Bateria flotante estatica usando un par diferencial no balanceado PMOS.
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En [77] se presentaba, ademas, una técnica para conseguir que un amplificador
operacional de dos etapas funcionase con muy baja tension de alimentacion. Dicha
estrategia consiste en colocar una bateria flotante estatica de valor Vpias en la entrada
negativa del amplificador operacional, tal y como muestra la Figura 2.8.a. La bateria
flotante disminuye los requerimientos de tension de la etapa de entrada ya que hace que
ambos terminales de entrada tengan una tension muy proéxima a uno de los railes de
alimentacion. Es decir, con esta técnica se consigue desacoplar el modo comun de
entrada del modo comun de salida, a pesar de que el modo comun de salida debe valer
la mitad de la tension de alimentacion para permitir el maximo rango dindmico posible
y que el modo comin de entrada, en circuitos de baja tension, debe encontrarse cerca de
un rail de alimentacion. La bateria puede ser implementada con cualquiera de las
configuraciones vistas anteriormente aunque en [77] se utilizd6 una implementacion

practica que seguia el esquema resistencia-fuente de corriente de la Figura 2.8.b.

R, Voo
AYAYAY |
R4 Veias Vbp A BIAS
||
V|N .',V\/\I I | + v RBlAS ¢V5|AS
o
- B
Vss lBias
VSS, VSS

(a) (b)

Figura 2.8: Esquema basico para funcionamiento en baja tensién.

En [78] se utiliz6 una bateria flotante de capacidades conmutadas para desplazar el
nivel DC entre dos etapas de un amplificador operacional en un circuito SC. Dicha
bateria se muestra en la Figura 2.9 y consiste en mantener una tension flotante en la
capacidad C, dada por la diferencia entre dos referencias de tension Vrgr; y Vrera. Los
interruptores son controlados por dos relojes de fases complementarias, de forma que el
valor de la tension en C; se refresca periddicamente mediante el valor de la tension en
C,. A pesar de las corrientes de fuga de los condensadores, la tension de desplazamiento
Vbce no se degrada. Este tipo de implementacién presenta una ventaja clara frente a la

implementacion con fuentes de corriente y resistencias: se puede usar con mayor
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facilidad en la entrada de amplificadores operacionales o transconductores, ya que no
carga de forma resistiva el circuito. Su utilidad se centra principalmente en circuitos
discretos (SC), ya que en tiempo continuo la necesidad del refresco introduciria tonos
no deseados, posiblemente de baja frecuencia. En las primeras publicaciones que
utilizaron esta bateria, se asumia el siguiente inconveniente: para una tecnologia dada y
si el disefio era de baja tension, los transistores que actuaban como interruptores debian
tener asegurada su conducciéon y, para ello, su tensidn puerta-fuente debia ser
suficientemente alta. Esto limitaba de forma considerable el rango de programacion de

Vbc.

Figura 2.9: Bateria flotante con capacidades conmutadas.

Una bateria flotante SC similar a la anterior fue utilizada en la etapa de salida de [79],
que puede verse en la Figura 2.10. Gracias a la bateria, dicha etapa consigue un control
de la corriente quiescente y puede funcionar con tensiones de alimentacion pequefias.
Como en el caso anterior, los transistores-interruptores S3 y S4 requerian, en principio,
una tension de puerta mucho mas alta que la tension de alimentacion y, por tanto, un

doblador de tension.

Es necesario afiadir que, en realidad, esos interruptores no tienen por qué requerir una
tension de puerta tan alta, ya que pueden funcionar en la region sub-umbral. S6lo habra
que tener en cuenta que, al ser la corriente mas pequefia, los retrasos en la conmutacion
seran mayores y, sobre todo, que el arranque puede ser muy lento, incluso

milisegundos, dependiendo del nivel de inversion alcanzado en los transistores.

Una version de bateria flotante SC que no necesita dobladores de tension fue propuesta
en [80] para conseguir el funcionamiento de muy baja tensién de alimentacion del

inversor CMOS, tal y como se muestra en la Figura 2.11.
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Figura 2.10: Inversor CMOS con bateria flotante implementada mediante red SC.

VBiast .—/
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Figura 2.11: Inversor CMOS con bateria flotante SC y sin dobladores de tension [80].

En la actualidad, se han propuesto interruptores basados en transistores de puerta casi-
flotante que, incluso en condiciones de muy baja tensién de alimentacidon, son capaces
de conmutar en todo el rango de sefial, sin necesidad de multiplicadores de tension para

incrementar el valor de la tension de puerta [81].

En [82] se presenta un nuevo desplazador de nivel DC, con alto rendimiento de
potencia frente a los convencionales y buena respuesta de conmutacion. No obstante,
esta orientado a aplicaciones digitales donde se necesita desplazar el nivel de DC un
valor muy alto (entre 8 y 20 voltios), con lo que la tension de alimentacién es muy

elevada y no es de interés en esta Tesis.

En [83] se utiliza otro tipo de bateria estatica para aumentar el modo comun a la entrada
de un amplificador de transconductancia, con lo cual se aumenta el rango de entrada del

mismo. De esta manera, se disefia un filtro G,,-C con un rango de entrada-salida casi
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completo. Sin embargo, esta topologia de bateria tampoco nos interesa porque necesita
una alimentacién mucho mayor que la del amplificador y hace necesario introducir un
circuito doblador de tension que la genere. De nuevo, este tipo de disefio sigue una

direccidon opuesta al objetivo marcado en esta Tesis.

2.3. Bateria dinamica.

Observando cualquiera de las anteriores implementaciones de bateria flotante estatica,
se intuye la conveniencia de hacer programable la tension de desplazamiento, puesto
que dependiendo de la aplicacidon, se necesitara un valor u otro de la misma. Esta
programacion se lleva a cabo regulando una o varias fuentes de polarizacion, segun el
tipo de bateria estatica. En cualquier caso, se trata de una programacion realizada una

sola vez y que permite fijar el valor de la tension DC al valor constante deseado.

Pues bien, en [72] se propone una nueva técnica para conseguir el funcionamiento de
muy baja tension y gran ancho de banda de amplificadores operacionales CMOS, con
gm constante y rango completo de entrada y salida. Dicha estrategia consiste en utilizar
una fuente flotante controlada por tension en el camino de realimentacion del
amplificador operacional. De esta forma, se consigue mantener ambos terminales de
entrada con un valor de tensién cercano a uno de los railes de alimentacion, lo cual
significa una reduccioén de los requerimientos de alimentacion. Y en vez de utilizar las

clasicas etapas de entrada diferenciales complementarias MOS para conseguir un rango

, se puede

de entrada completo, la cuales requieren una Vpp mayor que Vi +|VTP
utilizar un simple par diferencial, PMOS o NMOS, que si es capaz de trabajar con muy

baja tensién de alimentacion y que, mediante esta técnica, consigue, el funcionamiento

rail-to-rail a la entrada.

Para ilustrar la aplicacion de dicha técnica, se ha considerado un amplificador
operacional en configuracion de seguidor de tension, tal y como se muestra en la Figura
2.12.a. La etapa de entrada de dicho amplificador es un tipico par diferencial PMOS. El

maximo valor que puede tomar cada entrada sin que los transistores entren en el estado

de corte es Vi =V — 2Viy! —|Vi,|. De ahi que el rango del modo comin de
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entrada Vi, sea [0, V, — 2V —[Vy,|1. El modo comun de salida Vi, tiene ese
mismo rango ya que V., = Vou- En el caso de disponer de V,, =1.5V vy

V., =—-0.8V, el rango de modo comun se ve limitado a [0V, 0.5V].

VIN -

(@)

Figura 2.12: Esquema basico para funcionamiento en baja tension.

Sin embargo, en la configuracion de la Figura 2.12.b, a pesar de que sigue siendo un

seguidor de tension y que Vi, = Vo, €l modo comin de entrada no se aplica

directamente a ninguno de los terminales de entrada del amplificador operacional, por

lo que su limitacion viene dada, en este caso, por la méxima excursion permitida en la

tension de salida. Esto conduce a un rango de tensiéon de modo comin [V,

Vo — 2VST]. Bs decir, esta configuracion permite no solo trabajar con muy baja

tension de alimentacion, sino también un rango de modo comin completo. Por
supuesto, el seguidor sigue presentando una alta impedancia de entrada y una baja

impedancia de salida.

La clave de esta configuracion es el uso de una fuente de tension flotante dependiente
de la senal de entrada, que no es mas que una bateria flotante dindmica (su valor ya no
permanece constante sino que varia en el tiempo dependiendo de una sefial,
normalmente la entrada del circuito). Esta técnica, publicada en Mayo de 2000, fue la
primera que permitié el funcionamiento de un amplificador operacional en tiempo
continuo con muy baja alimentacion, rango de entrada completol, g, constante y alta

impedancia de entrada.

En esta Tesis nos hemos basado en la bateria dinamica de tiempo continuo propuesta

en [72] para disefiar dos nuevos circuitos basicos, un transconductor y un rectificador
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de tension, capaces de operar con muy baja alimentacion, y que se presentaran mas
adelante, no sin antes realizar un estudio de la implementacion de dicha bateria. Aparte
de estas dos aplicaciones, la bateria flotante ha dado lugar a otras de diferentes autores

por las cuales se hara un breve recorrido en la siguiente seccion.

2.4. Aplicaciones de la bateria flotante.

En esta Tesis Doctoral se ha considerado que las baterias flotantes se dividen en los

siguientes tipos:

a) Bateria flotante estatica (S-FB): su valor es constante.

b) Bateria flotante estatica para el modo diferencial y dindmica para el modo
comin (SDM/DCM-FB): su valor depende del modo comun de una senal de
tension. Su variacion es, por tanto, lenta.

c) Bateria dinamica (D-FB): su valor depende de una sefial de tension que tiene
tanto componente de modo comin como componente diferencial. Su valor

varia, pues, muy rapidamente.

Como ya se ha comentado, en la literatura se puede encontrar una serie de relevantes
aplicaciones de las baterias flotantes, a las cuales esta dedicado el resto del apartado

atendiendo a esta clasificacion.

2.4.1. Aplicaciones de la S-FB.

La bateria flotante estatica o desplazador DC ha sido utilizada en multitud de

aplicaciones de gran interés para el disefio analdgico [84]-[86], [88]-[95].

En [84] se propone un convector de corriente, mostrado en la Figura 2.13, con reducida
resistencia de entrada y mayor flexibilidad de disefio, ya que, gracias a la incorporacion
de una fuente flotante, la corriente quiescente no queda s6lo determinada por la tension
de alimentacion y la relacion de aspecto de los transistores. Se utiliza un seguidor de

fuente para implementar la fuente flotante.
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Figura 2.13: Convector de corriente con fuente flotante [84].

En [85], [86] se presentan dos transconductores que, debido al uso de baterias flotantes,
consiguen operar con muy baja tension de alimentacion. Ambos estan basados en el
OTA propuesto por Nauta [87]. Sin embargo, los tipicos inversores CMOS que lo
componen, han sido sustituidos por inversores de muy baja tension con bateria flotante
como el de la Figura 2.14.a. Para implementar la bateria en el primer transconductor se
utiliza el esquema de resistencia con fuentes de corriente de la Figura 2.6.a, salvo que,
al ser necesario implementar dos fuentes de tensidn Vgjas, se ha modificado ese
esquema ligeramente quedando como aparece en la Figura 2.14.b. En el segundo
transconductor se implementa la bateria basandose en el esquema SC de Feldman [78],
el cual no presenta nodos internos y degrada menos la respuesta en frecuencia. En este
caso, el inversor CMOS de baja tension queda como se muestra en la Figura 2.14.c y su
utilizacion esta limitada a aplicaciones SC. Ambos transconductores tienen un gran
rango de entrada, 600mV,. El primero consigue un BW=100MHz con Vpp=1.5V y el

segundo logra un BW=350MHz con Vpp=1.2V aunque con mayor distorsion.

f‘l f2
" wareft
Vaias C.
v
NG [ Vo VIN Vo
Vaias My C,

f, My

(a)

Figura 2.14: Inversor CMOS de muy baja tensién [86].
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En [88] se propone una técnica para conseguir que las etapas diferenciales de entrada
complementarias P-N, la cuales disponen de rango de entrada completo, mantengan una
transconductancia total g, constante en todo el rango. De ese modo, el producto
ganancia-ancho de banda GBW de la etapa no se ve afectado al variar el modo comuin
de entrada Vcoum. Dicha técnica consiste en utilizar una bateria flotante Vg entre la
puerta de cada transistor del par diferencial P y la entrada de senal, tal y como se
muestra en la Figura 2.15. De esta forma, se solapa la region de transicion de la curva
gm-Vewmr del par P con la del N, siendo la suma de ambas curvas (transconductancia
total de la etapa) mas constante. Sin embargo, en [88] no se llega a proponer un criterio

para sintonizar el valor de la bateria Vg a su valor 6ptimo.

_>

¢ IBn
MBN
VSS

Figura 2.15: Etapa de entrada complementaria con fuentes de tensién flotantes.

En [89] se presenta la técnica de solape de la respuesta de modo comin, dando
precisamente un criterio de ajuste de dicho valor de Vs. Propone ajustarlo, mediante
una seccion de sintonia automatica, a un valor tal que el punto V¢ de corte de las
regiones de transicion de ambos pares tenga el mismo valor que el nivel de modo
comun de entrada en el que sus transconductancias gm, y gmp son la mitad de su valor
maximo. En la Figura 2.16 se muestran las transconductancias gmn y gmp de los pares
de la etapa de entrada de la Figura 2.15 frente al modo comin de entrada, asi como la
transconductancia total g, de dicha etapa cuando se aplica el criterio anterior de ajuste
de Vs. Puede observarse como la variacion de la transconductancia g, es, en tal caso,
muy reducida. Las baterias flotantes se implementan mediante seguidores de fuente

tanto en [88] como en [89].
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Figura 2.16: Transconductancia de una etapa de entrada complementaria frente al MC de

entrada con la técnica de solape de la respuesta de MC [89].

En [90] se proponen topologias de bucles translineales capaces de operar con muy baja
tension de alimentacion gracias al uso de una novedosa técnica de polarizacion que
incluye baterias flotantes estaticas. La implementacion de dichas baterias estd basada en

el esquema resistencia con fuentes de corriente de la Figura 2.6.

En [91] se utilizan desplazadores de nivel DC, implementados con seguidores de fuente
para programar la transconductancia del circuito. En [92] se utiliza un par diferencial,
linealizado usando fuentes de tension flotantes implementadas mediante el seguidor de
tension girado (FVF), para realizar la funcion de conversion tension corriente con baja
tension de alimentacion. Ese mismo transconductor es usado en [93] para realizar un
circuito de ley cuadratica y un multiplicador de tension, ambos de baja tension y bajo

consumo.

En [94], [95] se presenta una etapa de salida clase AB para amplificadores
operacionales CMOS que consigue un control preciso no so6lo de la corriente
quiescente, sino también de la corriente minima a través de los transistores de salida. Y
todo ello posible en un gran rango de tensiones de alimentacion. De hecho, la etapa
puede funcionar tanto con una alimentacion alta como con una alimentacién cercana a
la tension umbral de un transistor. Dicha etapa, mostrada en la Figura 2.17.a, utiliza dos
fuentes de tension flotantes que estan basadas en el esquema de la bateria dinamica [72]
pero que se programan a un valor constante. En [95] se presenta, ademas, otra etapa de

salida CMOS clase AB con control preciso de la corriente quiescente y capaz de operar

45



también con muy baja alimentacién. Esta segunda etapa de salida se muestra en la
Figura 2.17.b y estad basada en el inversor ideal CMOS de baja tension de la Figura

2.5.a pero con una implementacion de la bateria flotante como la descrita para [94].

Ik > [TMoutp

Y
Vout
Vv ABT o—O
X

IR > %Moum

(b)

Figura 2.17: Etapas de salida clase AB para amplificadores operacionales: a) [94] b) [95].

2.4.2. Aplicaciones de la SDM/DCM-FB.

La bateria flotante estatica para el modo diferencial y dinamica para el modo comin ha

dado lugar a aplicaciones como [96], [97], [99]-[103].

En [96] se presenta un amplificador operacional con rangos de entrada y salida
completos y que opera con una tension de alimentacion de tan s6lo 1V. Aunque utiliza
tecnologia bipolar, hay que decir que ya utiliza la idea de desplazamiento de nivel
dindmico. El amplificador operacional estd basado en una etapa de entrada
complementaria de pares diferenciales para conseguir el funcionamiento rail-to-rail. La
operacion a muy baja tension de alimentacion se consigue introduciendo resistencias de
desplazamiento de nivel entre los terminales de entrada y las bases de los transistores de
los dos pares de entrada, como puede verse en la Figura 2.18. Estas resistencias son

activadas por fuentes de corriente que, mediante un generador de corriente de

46



desplazamiento dinamico, se hacen dependientes del nivel de modo comun de entrada.
Cuando el modo comiin de entrada esta cerca de uno de los railes de alimentacion, la
corriente de desplazamiento dinamico es cero y el modo comun aplicado a los pares de
entrada coincide con el modo comun de las sefiales de entrada, con lo que el
correspondiente par estard activo y el otro no. Cuando el modo comun de entrada esta
en la mitad del rango de alimentacion, la corriente de desplazamiento dindmico toma su
valor maximo. En ese caso, el modo comiin aplicado al par P es desplazado hasta el rail
negativo y el aplicado al par N, hasta el rail positivo, elimindndose la zona prohibida de
valores de modo comun que aparece cuando se disminuye la alimentacion en una etapa

complementaria.

Lout

Figura 2.18: Etapa de entrada con resistencias de desplazamiento DC y circuito sumador [96].

En [97] se proponen dos amplificadores operacionales CMOS rail-to-rail capaces de
funcionar con 1V de alimentacion. El primero, mostrado en la Figura 2.19, estd basado
en una etapa complementaria de pares diferenciales que utiliza el concepto de
desplazamiento dindmico de [96] aplicado a tecnologia CMOS: a través de resistencias
por las que circula una corriente dada por un generador de desplazamiento dinamico, se
acomoda el modo comiin de entrada en todo su rango al rango muy pequefio de la etapa
de entrada. Esto se lleva a cabo mediante una accion “hacia delante” ya que el

generador estd midiendo las sefiales de entrada para obtener el modo comuin vy,
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dependiendo de éste, genera una corriente como en [96]. El esquema conceptual del
desplazamiento dindmico no lineal de nivel de modo comun se muestra en la Figura

2.20.
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;
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Figura 2.19: Amplificador operacional con circuito de desplazamiento dinamico [97].

— Vo
0 DD

Generador de corriente de desplazamiento DC

Figura 2.20: Esquema conceptual del desplazamiento dindmico de nivel de modo comun [97].

El segundo amplificador operacional propuesto en [97], con el que se consigue menor
consumo, menor complejidad y menor distorsion que con el anterior, estd basado en un
simple par diferencial que utiliza también un circuito adaptador para adecuar el modo

comun de la entrada al rango de tension de entrada del amplificador, que en el caso de
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ser de tipo P es solamente [ Vg, V, —2Vg)' —|Vy,|]. Este circuito adaptador no

funciona “hacia delante” sino que estd basado en un lazo de realimentaciéon del modo
comun, consituyendo una bateria flotante cuyo esquema conceptual puede verse en la
Figura 2.21.a. El esquema es muy similar al de la bateria flotante de [71], [72], que se
ha repetido en la Figura 2.21.b para facilitar la comparacion entre ambos [98]. Puede
verse que la topologia del esquema de la Figura 2.21.a es la version diferencial
balanceada del de la Figura 2.21.b. Sin embargo, existe una diferencia sustancial en el

modo en que cada una de estas baterias flotantes funciona. En el primer esquema,

Veawrr = Vier Y Vi = Vig» luego las tensiones v, y v ,_ tienen la misma variacion en

el tiempo que las tensiones v,, y v, , si bien su modo comun, Vcwmp, €s el de entrada
Vemr menos una tension de desplazamiento Vs tal que Vemre queda constante e
igual a la tension de referencia Vrer, que estd muy cercana al rail negativo (o tierra, sin
pérdida de generalidad). Ello significa que, debido al bucle de realimentacion, la
tension de modo comin del par diferencial queda fijada a un valor constante adecuado
dentro del rango de entrada del par, a la vez que el modo diferencial no experimenta
ningun cambio. El valor de la bateria flotante depende s6lo del modo comiin de entrada
y no del modo diferencial, siendo, por tanto, una bateria flotante estatica para el modo
diferencial y dindmica para el modo comun (SDM/DCM-FB). En el esquema de la
Figura 2.21.b se da que Vi, = Vg ¥ Vg =0 y, porello, v, =v, = V.. Enel

terminal negativo de entrada del par, la tension es la de entrada, v, , desplazada una

tension Vg = Viy =Vieer= Vomr T Vin — Vrer » Sieéndo asi la bateria dindmica tanto con

el modo comun como con el modo diferencial (lo que hemos denominado una bateria
D-FB). Ademads, existe otro detalle a tener en cuenta: mientras el modo diferencial sea

pequefio, como suele suceder en la mayoria de las aplicaciones con amplificadores

operacionales, ambos esquemas pueden trabajar con V"= 3 V32T —|V |, pero si el

modo diferencial es mayor que 2- [VS’;T — Vier ], habra que aumentar la alimentacion en

el esquema de la Figura 2.21.a.
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Figura 2.21: Esquema de la bateria flotante a) [97] b) [71], [72].

En [99] se ha mejorado el generador no lineal de corriente de desplazamiento dinamico
del primer amplificador operacional propuesto en [97]. Ese generador no esta
controlado de forma precisa puesto que s6lo la tensidon maxima de desplazamiento es
sintonizada, lo cual lleva a que el comportamiento de pequenia sefal del amplificador

varie mucho en el rango de modo comun de entrada. Pues bien, en este nuevo
generador se consigue que /I, +,/I sea casi constante, siendo Ip e Iy la corriente de

polarizacion del par P y N, respectivamente. De esa forma, gmotal

\/2KPIP +\/2KNIN = 2K '(\/K+«/IN ) es practicamente constante, siendo

K, =K, =K. El nuevo amplificador operacional tiene, ademds, menor consumo y un

mayor producto GBW, SR, CMRR y PSRRR, pero con menor ganancia DC y mas
elevada alimentacion (1.3V en vez de 1V). En esta misma linea, en [100] se propone
otra version del generador no lineal de corriente de desplazamiento dindmico del primer
amplificador operacional propuesto en [97]. Dicha version consigue el control preciso
de la tension de desplazamiento y, ademds, mantiene la corriente total de polarizacion
de la etapa de entrada del amplificador, casi constante e igual al valor nominal de la
corriente de polarizacion de cada par. Esta ultima razén hace que si los transistores de
entrada operan en inversion débil, usual si la alimentacidon es extremadamente baja, la
transconductancia total del amplificador se mantenga casi constante, ya que en
inversion débil la transconductancia de un transistor MOS es proporcional a su
corriente de polarizacion. En inversion fuerte, naturalmente, no ocurre. El amplificador

operacional al que da lugar esta version del generador tiene la mayoria de sus
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prestaciones similares al de [99] y, aunque no mejora el producto GBW del de [97], si

es capaz de operar con una alimentacion de 1V.

En [101] y[102], al igual que en [89], se propone un criterio para sintonizar el valor de
Vs de [88] a su valor optimo. Se propone la técnica de conformado de la respuesta del
modo comun, que ajusta el valor de las fuentes flotantes estaticas Vg segun el valor de
la tension de modo comun de entrada Vemi, de manera que la transconductancia total
del par compuesto sea constante e igual al valor de la g, cuando el modo comiin de
entrada es justamente el valor de la alimentacion Vpp. La diferencia con la técnica
propuesta en [89] es que las dos fuentes flotantes estaticas Vs no se ajustan mediante
una seccion de sintonizacidon automatica estatica sino de forma continua mediante un
lazo de realimentacion negativa. Se trata, por tanto, de una bateria dindmica con el
modo comun y estatica con el modo diferencial. Aunque esta técnica ofrece mas
precision que la otra desde el punto de vista de variacion de la transconductancia total
(de hecho, consigue un Ag,, = £1.25% frente al Ag, = +3.5% de la otra), el bucle de
realimentacion limita el rango de frecuencia de funcionamiento, consiguiendo trabajar
sin distorsion a valores de frecuencia mas bajos. Se utilizan seguidores de fuente para

implementar las baterias flotantes.

En [103] se presenta una etapa de entrada amplificadora con funcionamiento rail-to-

rail, mostrada en la Figura 2.22.

Figura 2.22: Etapa de entrada rail-to-rail [103].
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Dicha etapa consiste en un simple par diferencial al que se le afiade en cada entrada una
bateria flotante programable. Esta bateria sirve para desplazar el nivel DC de la sefial de
entrada a un nivel fijo, que esté dentro del rango de modo comin de entrada del
amplificador. Como la cantidad de desplazamiento requerido depende del valor del
modo comun de entrada, es necesario que la bateria sea altamente programable y, para
ello, se ha utilizado un transistor MIFG en configuraciéon de seguidor de fuente. El

esquema conseguido presenta g, constante y un alto CMRR.

2.4.3. Aplicaciones de la D-FB.

La bateria dindmica de [71], [72] ha dado lugar no sélo a las aplicaciones presentadas
en esta Tesis [104]-[107], sino también a otras como [94], [95], aunque esta dos ultimas
han sido englobadas dentro de las S-FB por haber sido programadas las baterias a una

tension constante.

Tras el estudio bibliografico realizado en esta Tesis, se puede afirmar que no existe
hasta la fecha ninguna otra implementacion de tiempo continuo de bateria dindmica con
el modo diferencial y dinamica con el modo comun que la propuesta en [71], [72]. Si
bien existen implementaciones de capacidades conmutadas (SC) como las presentadas
en [78], [79] que pueden hacerse dependientes de sefal, al ser adecuadas para
aplicaciones de tiempo discreto estan fuera de los objetivos marcados en esta Tesis.
Nuestro interés, como ya se ha comentado anteriormente, radica en las aplicaciones de

tiempo continuo con muy baja tension de alimentacion.

2.5. Implementacion de la bateria dinamica.

En la Figura 2.23 se muestra el esquema de la Figura 2.12.b pero con la
implementacion de baja tension de la bateria dindmica mencionada anteriormente.
Dicha implementacion consta de dos partes: la primera, o “Parte A”, actia como
amplificador de transconductancia convirtiendo tension en corriente y la segunda, o

“Parte B”, como amplificador de transresistencia convirtiendo corriente en tension.
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——0 VvV,

Figura 2.23: Amplificador operacional en esquema seguidor de baja tension con implementacion

de bateria dinamica [72].

De esta forma, una fuente de sefial referida a tierra puede transformarse en una fuente

del mismo valor con sus dos terminales flotantes.

2.5.1. Analisis DC.

Partiremos de un analisis inicial de la bateria en la Figura 2.23, considerando que la
senal de entrada tiene una componente de continua Viy y una componente de sefial
Vin(t), de forma que vin(t) = Vin + vin(t) ¥ |[Vin(t)] < Vin. Por tanto, la sefial de salida sera
también de la forma vo(t) = Vo + vo(t). Se considera, ademds, una fuente de

alimentacion simple de valor Vpp,

En la Parte A del circuito hay un amplificador DA basico de muy baja tension y alta
ganancia como el de la Figura 2.24, cuya entrada es la diferencia entre una tension de
referencia Vrer (de valor muy proximo a tierra) y la tension del nodo 3. Al existir
realimentacion negativa, el DA genera una tension de control finita en el nodo 1 que
hace que la diferencia de tension entre sus dos entradas sea muy proxima a cero, €s
decir, el nodo 3 queda finalmente con un valor de tension igual al de la fuente de
polarizacion Vggr. Por tanto, en un extremo de la resistencia R esta aplicada la fuente

de senal vin(t) mientras que en el otro la tension tiende a ser constante e igual a Vggp.
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Eso significa que la corriente que atraviesa la resistencia es i, =(V,y — Vier J/R -

Dicha corriente ig se copia mediante un espejo de tension de baja tension y se replica
tanto en la parte de abajo del circuito como en la parte de arriba, de forma que la
tension de control del nodo 1 genera una corriente del mismo valor que la generada en
la resistencia. Idealmente, la corriente que da la fuente de tension es nula, es decir, la
fuente de entrada no es “cargada” por el circuito. Sin embargo, en la practica, la
impedancia de entrada no es infinita sino que viene dada por la fuente de corriente ig.
Aunque idealmente la referencia establecida en el terminal positivo del DA puede ser
tierra, en la practica debe ser al menos la minima tension drenador-fuente de un

transistor para que esté en saturacion y que puede ser tan pequefia como 0.1V.

En la Parte B del circuito se vuelve a copiar la corriente i por arriba y por abajo, de
manera que dicha la corriente ig atraviesa la resistencia R y por ninguno de los extremos
de ésta se escapa corriente. Se consigue una tension en la resistencia de valor ig*R vy,
de ese modo, en la salida del seguidor hay un valor de tensién vo(t) = ig* R +Vggr =
vin(t) —Vrer + Vrer, es decir, justamente la entrada vin(t), como se deseaba. Se ha
implementado, pues, una bateria flotante del tipo resistencia con fuentes de corriente,
con la particularidad de que estas fuentes de corriente dependen de la tension de entrada

del circuito y la bateria, por tanto, no sélo es flotante sino también dindmica.

Cuando se aplica a la entrada una tension continua Vi, la tension de salida es Vo =

Ig*R =V, = Viee, yaque Ig = (VIN = Vier )/R :

Figura 2.24: Implementacion de baja tension del DA: par diferencial con carga activa.
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2.5.2. Analisis de pequeiia sefal.

Para realizar el estudio de pequefia sefal de la bateria dindmica, mostrada de forma
independiente en la Figura 2.25, se ha tenido en cuenta que la intensidad de

polarizacion que atraviesa cada uno de los transistores es de valor Iy = (V,y — Vi )/R .

Ademas, se considera que los transistores tienen el mismo tamafio (W/L) y se omite,
con objeto de simplificar el analisis y sin pérdida de generalidad, el efecto del transistor
cascodo del espejo de corriente, ya que su unica funcion es el aumento de la resistencia

de salida del mismo y, por tanto, de su precision.

Los parametros de pequefia sefial de los transistores estan dados por las expresiones

(2-2)-(2-5). Ademas, al ser k, ~3-k , gm = V3. Eomp -

Sourt1 = &mmir = &mpipr =2 15 Kp =& (2-2)
Enmz = mmzp = &mumzpp :\/2'13 Ky =8, (2-3)

Toser =Tomir = Vosipp = v ]

4 B

=T (2-4)

Tos2 = Tomop

=7 [
0,M 2PP
A

on (2-5)

o
Mop _I:JI ©) M2pp

Figura 2.25: Bateria dinamica.
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2.5.2.1. Analisis a bajas frecuencias.

El circuito de pequeiia sefial a bajas frecuencias de la bateria dindmica queda como se

muestra en la Figura 2.25.

Figura 2.26: Circuito de pequeifia sefial a bajas frecuencias de la bateria dinamica.

Resolviendo por nudos, se obtiene el siguiente sistema de ecuaciones:

L =8, Vyti+i

Iy =8, Vy Ti;

G Vx i+ 8, Vy+is=0
s+ &, Vy +1; =0

I, =ig+g,, Vx

V=V =Y,
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L, =8y Vy tVy - 1+(Vin_Vz)'R \
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gmn .VX +VZ .rm _(Vin _VZ).R
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-1 -1 _
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Y, teniendo en cuenta que 1,,,1;, << g, &, s¢ llegaa

Vo _ Top t10n (2-6)

(R+r0p +r0n{l+f4R]
gmp. d’

Como se puede elegir R de forma que R <<r1,,,1,, , nos queda

r()p + r()n ]

I } P (2-7)

Yo o
V.
" (r(,p+r(,n ]+7A R
gmp‘ d’

o ~] (2-8)

demostrandose asi que el circuito funciona en alterna como se esperaba. Conviene
resaltar que no es necesario que la ganancia A4 del amplificador de error sea muy alta,
ya que esa aproximacion es valida disefiando el circuito de forma que R y g sean lo

suficientemente grandes como para que A >> 1/ (R o )

Calculando la corriente i, que da la fuente de entrada, se llega a

1

+7
R-A. - (2-9)
i- =y . i_ d gmp :0

m m R 1
I+—~ |R
R.Ad .gmp

siendo, por tanto, la resistencia de entrada r, ~ oo, como ya se habia predicho.
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3.2.2.1. Analisis a altas frecuencias.

Teniendo en cuenta las capacidades parésitas, el circuito quedaria como se muestra en
la Figura 2.27. Por cada transistor hay que incluir las capacidades Cgs, Cgp, Csg Y Cpa.
Sin embargo, al ser los transistores iguales y por la topologia del circuito, algunas de las
capacidades se pueden asociar en capacidades equivalentes, simplificandose el
esquema. Ademas, Csg no aparecera porque los terminales D y S estan cortocircuitados

en todos los transistores. Asi, se tiene que

C,=3-Cy (2-10)
C,=Cp, (2-11)
C, =C,p (2-12)
C,=C,+2-C, (2-13)

El amplificador de error DA tiene un polo dominante debido al nodo de salida. Su
funcion de transferencia A(s) se puede aproximar, por tanto, a la de un sistema de

primer orden de la forma

A
A(s)= ds
1+—
P

(2-14)

donde A, =g 1, ¥y p, = , siendo gn, la transconductancia del DA, ry su

I -Ly
resistencia de salida y Cy la carga capacitiva que ve su nodo de salida y que no es otra

que la carga parasita del nodo Y.

Asimismo, los espejos de corriente también tienen un polo pero éste se halla muy lejos

del polo del DA.
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Figura 2.27: Circuito de pequeiia sefial a altas frecuencias de la bateria dinamica.

La funcion de transferencia de la bateria consta de varios polos y ceros, siendo su
expresion analitica poco intuitiva. Lo mas interesante para nosotros es la frecuencia del
polo dominante, que nos da el ancho de banda del circuito, y si el circuito es estable a

pesar de la realimentacion negativa.

Para estudiar la estabilidad de la bateria dindmica es suficiente con estudiar la ganancia
del lazo L(s) y, por el criterio de estabilidad de Nyquist, ver como se podria comportar
desde el punto de vista de margen de fase y margen de ganancia. Asi, analizando el
circuito de la Figura 2.28, que incluye las capacidades parasitas, la ganancia del lazo

seria L=—v_/v,, .

gmpVY gmpVY
Y
- f
Cs Cs
T /A
) Vi@ =
e~ X
(B—
gmnVX C4I + gmnVX

Figura 2.28: Circuito equivalente para el calculo de la ganancia del lazo.
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Tras un analisis del circuito de pequefia sefal correspondiente al circuito de la Figura

2.28 y despreciando las altas resistencias de salida de los transistores, se obtiene

As)-|(Cs-g,, ) (Crs—g,)|

Lis)=— C,+2C,\ g
s’[c,(2c, +C,+C,)+C,C,)+5| g,,(C, +2C,) + A (2-15)

Sustituyendo la expresion de A(s), llamando C,=2C,+C;3+C4 y reordenando, se llega a

A, (
) C3S_gmp).(c3s_gmn)
L(S): (C3Ca +C2C4) C +2C
s S2+ngn(C2+ZCg)+"R3+ . (2-16)
P, ¢,C,+C,C, R(C3Ca +C2C4)

Asi, pues, la ganancia del lazo en el dominio s tiene dos ceros z;, z, reales positivos y

tres polos pi, p2, p3 en el semiplano negativo, cuyas expresiones son las siguientes:

gmp
.- 2-17
e (2-17)
V3,
2, =8m N8m 5 (2-18)
C3 C3
-1 2-19
b r,-Cy (2-19)
20, +C i+, Y
gmn(C2+2C3)+ 3R 4 gmn(C2+2C3)+ 3R 4 <
P2T T ey, ve,,) Acye, +0ycy) Rl +0ycy) (2-20)
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203 +Cy 2C3 +Cy

gmn(C2+2C3)+ gmn(C2+2C3)+

e 2cye, +cyey) ) ey, +cyey) ) &(csc, +cycy) (2-21)

Pues bien, para valores tipicos, las frecuencias de los dos ceros estan muy alejadas de
las frecuencias de los polos por lo que no presentan problemas desde el punto de vista
de estabilidad. Sin embargo, la posicion relativa de los tres polos si influird en la
estabilidad del sistema. El polo p; es real y sera el dominante, pero los polos p, y p3
pueden ser reales y distintos o complejos conjugados. En concreto, p, y ps seran

complejos conjugados si se cumple que

2c.+C,Y
C,+2C, )+ —4
4g [gmn( 2 3) R ]

R C,C,+C,C,

(2-22)

en cuyo caso, si ademas se encuentran cerca del polo p;, el sistema realimentado puede
volverse inestable. Igualmente, aunque p, y ps; sean distintos y reales, se hallan
relativamente proximos el uno del otro y, si se encuentran suficientemente cerca de p;,
el margen de fase puede que sea negativo o con valor positivo insuficiente para que el
sistema realimentado siga siendo estable, debiéndose evitar esta posible pérdida de
estabilidad. Para ello, tenemos dos opciones: por un lado, compensar en frecuencia
afiadiendo, por ejemplo, una red de compensacion, y, por otro, intentar hacer por disefio
que el primer polo esté lo suficientemente alejado de los otros dos, de manera que el
comportamiento de la ganancia del lazo se aproxime a un sistema de primer orden. En

este ultimo caso habria que intentar que se diese la condicion

2C,+C, Y
R

Zmn (C2 + 2C3 )+

% gmn(c2+zc3)+

— _ gmn
nCy  2C,C.+GC,) 2(c,C, +C,C,) R(C,C, +C,C,) (2-23)

lo cual se conseguiria aumentando Cy (y, por tanto, el tamafio de los transistores) y 1.
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2.5.3. No linealidades.

Observando la Figura 2.25, es facil inducir que tanto el rango de tension de entrada

como el de salida estdn dados por [V5:', Vpp—V52']. Los espejos de corriente

utilizados en esa implementacion introducen distorsion y, si se desea que la copia de
corriente sea mas precisa, se pueden sustituir por espejos cascodo. Tales espejos,
aunque limitan el rango de tension, tienen mayor resistencia de salida. La distorsion no
lineal también va a depender del grado de apareamiento conseguido entre los
transistores, por un lado, y las resistencias, por otro. Con ese objetivo, se debe realizar
el layout de la bateria aplicando la técnica del centroide comun. Otro elemento no ideal
de la bateria es el amplificador operacional. Su implementacion real debera ser tal que
su ancho de banda sea lo suficientemente alto como para que no limite la velocidad de

respuesta del circuito completo.

2.6. Otras implementaciones de la bateria dinamica.

Aunque en esta Tesis se ha utilizado la implementacion de la bateria dindmica de [72]
para presentar el disefio de un transconductor y un rectificador de tensiéon, ambos de
muy baja tensiéon de alimentacion, se proponen dos nuevas implementaciones de la
bateria dindmica, ambas basadas en la celda basica FVF. El FVF es una celda muy
adecuada para el disefio analdgico de baja tension y se estudiara con mayor detalle en el
siguiente capitulo. El esquema de la primera realizacion propuesta de bateria dindmica

puede verse en la Figura 2.29.

El funcionamiento es muy parecido al del caso anterior, s6lo que ahora la tension en el
nodo 3 esta fijada mediante el transistor M3 del FVF, que esta formado por M3, M, y la
fuente de corriente Ipor. Estableciendo la tension Vpor al valor de referencia que se
desea tener en el nodo 3 mas la tension de desplazamiento DC deseada desde la puerta
de Mj hasta el nodo 3, se consigue fijar en dicho nodo un valor muy constante de
tension V. De esta forma, se consigue disponer en la resistencia de una corriente
proporcional a las variaciones de tension de la fuente de entrada. Por el transistor M,
circula la corriente de la resistencia ig. De nuevo, mediante espejos, se copia la

intensidad para reflejarla en la segunda resistencia, la cual tendrd una tension entre sus
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extremos de valor v, = v, —V, . El bloque dentro de la linea discontinua en la Figura

2.29 sirve para fijar el valor de tension V4 en el extremo de la resistencia al que esta
conectado. Sin embargo, es un bloque opcional ya que para fijar dicho valor V4 en ese
nodo se pueden utilizar espejos cascodo, aunque esto disminuiria el rango de tension de
la bateria. La ventaja de esta nueva implementacion de la bateria dindmica es que, al no
existir el amplificador operacional y por ser la celda FVF muy réapida, el ancho de
banda va a ser considerablemente mayor. Asimismo, desaparecen los problemas de
estabilidad del caso anterior y no es necesario, pues, aplicar una técnica de
compensacion. El FVF permite, ademas, ahorrar potencia frente a la solucion con el

amplificador operacional.

Figura 2.29: Nueva implementacion de bateria dinamica.

En la Figura 2.30 se muestra la segunda implementacion de bateria dindmica que se
propone en esta Tesis. La entrada vin=Vn+Vi, se aplica al FVF formado por M, My y
la fuente I, y una tension de polarizacion Vg se aplica a un segundo FVF, dado por
Mip, Map y otra fuente Ig. Cada uno de estos dos FVF introduce un desplazamiento Vpc
en la tension que tiene aplicada, de manera que por la resistencia R a la que estan

Vi = Vic _(VIN _VDC)

. Por tanto, dicha
R

conectados fluye una corriente de valor i, =

corriente consta de una componente de continua I, = ——™ y una componente de

Vi —

. V, ) ) )
sefial I :TIN. La corriente por el transistor M,, llamada i,, es la suma de la
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corriente ir y la corriente de polarizacion I, y es copiada mediante unos espejos de
corriente de tal forma que por la resistencia R’, del mismo valor que la otra, circula una
intensidad i=ir. Es decir, que en esa resistencia hay una tensiéon con una componente

DC de valor V, -V, y una componente de alterna vi,, consiguiéndose asi el

comportamiento de bateria dindmica. Si se desea que la tensiéon de modo comun de la
bateria sea nula, s6lo hay que introducir una tension de polarizacion Vg igual al modo
comun de entrada. Una segunda version de este circuito se muestra en la Figura 2.31.
En ella, en vez de usar el transistor Mpp y €l M3 para inyectar la corriente i, por el
extremo superior de la resistencia R’, se fija la tensidn en su extremo inferior a

Vix — V¢ inyectando Ig en el drenador de Mop.

Figura 2.31: Segunda version de la implementacién de bateria dindmica de la Figura 2.30.
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En [108], aunque no se dice expresamente, se esta implementando también una bateria
dindmica mediante una resistencia con un extremo conectado a la fuente de tension de
entrada y el otro a una referencia fija. Se utiliza como amplificador de corriente un
espejo de baja tension basado en la celda FVF y, mediante un bucle de corriente, se
consigue que la fuente de entrada no genere corriente, es decir, que la impedancia de
entrada del circuito sea muy alta. Esta implementacion, presentada como una etapa de
entrada de transconductancia, se muestra en la Figura 2.32 y, aunque efectiva, es mas

compleja que la de la Figura 2.29.

lt:“

Voo
o tete T
¢ N

I}
B

Ig Iy

M| | M, LMS
1 _i 1 [
i 4.' ) 1

X O, O

VIN o—4 A ,

i ] ded

e e
M, M, M, M, M, M,
VSS

Figura 2.32: Implementacion de baja tension [108].

2.7. Transconductor basado en bateria dinamica.

El transconductor presentado esta basado en la parte de la bateria dindmica de la Figura
2.25 que convierte tensidon en corriente, pero anadiéndole algunas modificaciones
necesarias para mejorar su funcionamiento. Es decir, se toma la llamada Parte A del
esquema de la Figura 2.23, que, como se vio anteriormente, convierte la tension de
entrada menos una tension de referencia constante Vrgr en una corriente proporcional

de valor i, =V, — Vg /R . Esa corriente circula por la resistencia R y, gracias al

espejo de corriente de baja tension, también por la parte superior (isup) € inferior (inr)
del circuito. Anadiéndole al esquema unos espejos de corriente Mpp-M3pp y Mapp-Mapp,

se consigue entregar entregar las corrientes igy, =igyy € ipe =—lgyy a la salida y

65



obtener, asi, un transconductor de entrada unipolar y salida diferencial. Ademas, se ha
afiadido los transistores cascodo M3z y M3p, los cuales aumentan la resistencia de salida
de M; y Mp, respectivamente, haciendo que la copia de corriente sea mas precisa vy,
con ello, mas lineal el comportamiento del circuito. El esquema del circuito completo
puede verse en la Figura 2.33 y ha dado lugar a [104], [105]. Con las tensiones de
polarizacidon Vnmos ¥ Vemos se controla la precision de las copias de corriente,
haciendo las tensiones vps en cada espejo lo mdas parecidas posible. Como puede
observarse, el circuito anterior funciona como un convertidor de tension corriente en el
que la transconductancia es justamente el inverso de la resistencia R. A este circuito le

llamamos Transconductor Bésico (BT). Las corrientes de salida 1., = I, +1,, son

out

unidireccionales, con una componente de sefal i, =v, /R y una componente de

modo comtn I =T, = (Vix = Vigr )/ R

Vewmos o

Verre Mip “:hVHPP
I .

iouT
L

B

)
HH+ 2
=
o S L
-I L——-I |§
"T
= = ¢
é] g
= =
<
Tz
\. +/

-lout

Y

o

n
|

Figura 2.33: Esquema basico de un transconductor lineal.

Conviene destacar los siguientes aspectos:

e Idealmente, para minimizar requerimientos de tension, se podria usar en el
terminal positivo de entrada del amplificador diferencial una tension de

referencia de valor V... =0. En la practica, no obstante, el minimo valor de

Vrer estd determinado por la tension de saturacion V52" del transistor que actlia
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como fuente de corriente inferior g en el circuito, y que puede tomar valores

tan pequefios como Vrgr ~0.1V.

Dado que corrientes del mismo valor son inyectadas y extraidas en ambos
extremos de la resistencia R, la fuente de sefial vix no es cargada (iiv = 0) y el

circuito TB presenta una alta resistencia de entrada.

En el caso de que se necesite eliminar componentes de modo comin de iour, se
puede usar un TB idéntico con su entrada conectada a Vv para generar una
corriente de salida Iy, =Ty = (Vi — Vegr )/R. Dado que Icu puede ser
facilmente replicada, en la practica solo se requiere un tnico transconductor en
un sistema donde varios transconductores requieren cancelacion del modo

comun.

Réplicas adicionales tanto positivas como negativas de ioyr € Icm son fAcilmente

generadas usando espejos de corriente.

Para el amplificador de la Figura 2.33 se ha usado la arquitectura que se muestra
en la Figura 2.34. El DA tiene requerimientos minimos de tension dado que sus

dos entradas estan puestas a un potencial constante muy proéximo a tierra.

El rango pico a pico maximo de entrada y salida del transconductor es
Vpp —2ViaT, donde V5a' es el minimo valor de vps para que los transistores

que implementan las fuentes de corriente isup € iing se hallen en saturacion. En
la practica, para obtener resistencia de salida alta y réplicas de corriente de alta
precision se han usado espejos de corriente cascodo para implementar tanto isyp

como ipyr (para inr se puede usar un espejo de corriente simple ya que tiene

tension vps constante). Esto supone un decremento de valor V3i' en el rango

méximo pico a pico de la entrada y un decremento de valor 2 V52" en el rango

maximo pico a pico de la salida.
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Figura 2.34: Arquitectura de amplificador operacional utilizada en la Figura 2.33.

En la Figura 2.36 se muestra la implementacion de un transconductor lineal diferencial
simple (TDS). Para ello se toman dos transconductores basicos y se conectan a unas
tensiones de entrada v, =V, +(Vi ; /2) Y v, =V +(Vi ; /2) Las corrientes de

salida de este circuito estan dadas por i, =—i,_ =(v,, —v,_)/R=v,/R.

o—

VIN o—
v lo+
IN tH—>
G TES
- _.>_
o
Vem, |
Figura 2.35: Transconductor lineal de entrada simple.
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@ | TB G =
/ " R

Figura 2.36: Transconductor lineal diferencial simple.

68



Sin embargo, aunque los montajes de la Figura 2.35 y Figura 2.36 son validos para el
fin que persiguen, hay que remarcar que la rama de salida positiva del transconductor
estd hecha con transistores P y no se encuentra, por tanto, apareada con la rama de
salida negativa. Por ello, la sefal diferencial de salida no tendra una buena cancelacion
de los armodnicos de orden impar. Como solucidon a dicho inconveniente, en esta Tesis
se propone un nuevo montaje completamente diferencial del transconductor, mostrado
en la Figura 2.37, que resulta mucho mas eficiente que el anterior desde el punto de

vista de la distorsion armodnica.

r-—"—-—-—--= a
] l.
| IouT1 P TT T I
Vie . [T | lourt
: | Vieatte
TCD
: D) we e
| ! I L—— 1 lout2
| - |
Vi- i 1
ouT2 Gn= —

Figura 2.37: Nuevo transconductor completamente diferencial con alta linealidad.

Asimismo, para obtener una cancelacion mas eficaz del modo comun de cada senal de
salida, se afadiria una segunda rama de salida positiva a cada OTA basico repitiendo
dicha rama, que es simplemente un espejo. Sumando las corrientes de dichas ramas
adicionales, se obtendria la corriente de modo comun Iyc multiplicada por dos. Lo
unico que quedaria por hacer es copiar esa corriente mediante un espejo de relacion 2:1

y sustraerla de cada salida del transconductor principal. Las corrientes de salida i, e

i, cumplen que i, =—i, =(v,, —v,_)/R =v,,/R. El esquema seria el de la Figura

o o

2.38.

Las especificaciones que se han establecido como objetivo para el transconductor
basico TB aparecen en la Tabla 2.1 y corresponden a las de un amplificador operacional
de transconductancia de muy baja tensién y bajo consumo, lineal y con ancho rango de
entrada. Dichas especificaciones se ha establecido para mostrar las caracteristicas de la

celda y no estan orientadas a una aplicacion concreta.
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Figura 2.38: Version del nuevo OTA sin componente de continua en las salidas.

Vbp >{VTN ) VTP|} y <V +|VTP|
BW >30MHz
Pq <250pWm
Rango de entrada > 2VD%
Gm 10uA/V
Touts > Tour >2MQ
THD <-40dB

Tabla 2.1: Especificaciones para el transconductor basico TB.

2.7.1. Resultados de simulacion.

Para simular el transconductor basico TB se ha utilizado CADENCE DFW-II y Spectre
con la tecnologia CMOS AMS CXQ de 0.8 pum, que dispone de unas tensiones
umbrales tipicas Vrn= 0.7V y Vrp=—0.8V.

En la Tabla 2.2 se muestran los parametros de disefio del circuito. El circuito fue
compensado con una red RC dada por C.=550fF y R.=10.7K€Q. Para cargar cada rama

de salida sin afectar a la forma de onda de tension, se ha utilizado una resistencia
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pequefia en serie con una fuente de 0.75V. Se ha optado por disefar los transistores
PMOS M, M;p, Mipp con el mismo tamafio que los NMOS M,, M,p, Mapp en vez de
hacer las transconductancias iguales. Esto es debido a que las corrientes de salida,
dadas tedricamente por i,,p, =lgyr € loyr. = —lgyr» T€COITEN Una rama tipo P y una
rama tipo N, respectivamente, y se intenta evitar lo mas posible que haya distinta

respuesta en alta frecuencia para cada rama al haber distintas capacidades parasitas. Es

decir, se intenta reducir la falta de simetria entre las ramas de salida a altas frecuencias.

Transistor W/L
M, Mip, Mpp 45/1
M3, M3p, Mspp 5/1

My, Maypp 1.1/0.8
M, Map, Mapp 45/1
Tensiones y corrientes
Vbp 1.5V
Vemos ov
VNmos 1.475V
VREF 0.15V
Vin 0.75V
I 25uA

Tabla 2.2: Parametros de diseiio del transconductor.

El amplificador diferencial DA utilizado ha sido disefiado de forma que su producto
ganancia-ancho de banda sea de 60MHz, es decir, para que sea mucho mas rapido que

el transconductor y no limite la velocidad del conjunto.

La Tabla 2.3 resume los resultados de simulacion obtenidos. Es conveniente mencionar
que la distorsion armdnica en cada una de las ramas de salida del transconductor basico
BT esta dominada por el HD2. Sin embargo, en el montaje completamente diferencial
TCD, el THD estara dominado por el HD3, que es mucho menor. Por este motivo, se

dan los resultados de simulacion tanto del HD2 como del HD3.

71



Gm 10uA/V
BW 42MHz
Rango de entrada [0.3V,1.25V]

e Paraig,:
THD@10kHz,0.6V,,
THD@4MHz,0.6V,,
e Paraig, :

THD@10kHz,0.6V,,
THD@4MHz,0.6V,,

HD2=-45.18dB; HD3=-77.58dB
HD2=-24.45dB; HD3=-41.95dB

HD2=-43.83dB; HD3=-71.13dB
HD2=-26.58dB; HD3=-39.78dB

r r

out+ > “out—

18.9MQ; 26.5MQ

Potencia media consumida 103uW
Potencia maxima consumida 121pW

Tabla 2.3: Resultados de simulacion del transconductor basico.

2.7.2. Consideraciones de diseiio.

Al objeto de realizar medidas desde fuera del chip y comprobar el correcto
funcionamiento del circuito, es necesario hacerle una serie de modificaciones antes de

realizar el layout. La razon es que la salida del circuito es en corriente y como los

niveles de intensidad manejados en el circuito son muy pequefios (ig )y =1.5pA,

=11.51A ), no pueden cargar siquiera la capacidad de un pad. Por esa razon, se

toman las siguientes decisiones:

1) Se anade en cada rama de salida del transconductor una resistencia R’ para que

transforme la corriente de salida en tension. El valor de R’ es el mismo que el de

la resistencia R.
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2)

3)

4)

S)

6)

7)

También se afiade en cada salida un buffer, que sigue las variaciones de tension
existentes en la resistencia R’ y es capaz de cargar un pad. Aunque el buffer
también introduce una cierta componente de continua en la sefial de salida

deseada, a efectos practicos, no reviste importancia.

Se elige como buffer un simple seguidor de fuente de tipo N sin efecto sustrato.
Su transistor principal ha de ser lo suficientemente grande para conducir la
corriente necesaria para cargar la capacidad de un pad con un determinado SR,
que hemos fijado, en este caso, a un valor de 10V/us. La capacidad parésita de
puerta del transistor es, por tanto, muy grande y es necesario, para poder
cargarla, escalar la corriente que circula por cada rama de salida del OTA.
Escalando los transistores de las ramas de salida, la corriente es cinco veces

mayor que antes, suficiente para nuestro proposito.

Al aumentar los tamafios de los transistores de las ramas de salida, hay que
disminuir las resistencias R’ para que las variaciones de tension sigan siendo las
mismas y no estén amplificadas en cinco veces. El nuevo valor de R’ es

R’=R/5, es decir, 20KQ.

Se procede a una nueva compensacion del transconductor considerando que las

resistencias tendran una cierta tolerancia.

Se incrementa la corriente de polarizacion del par diferencial Iz de 25pA a

35uA para que el circuito siga siendo suficientemente rapido.

Se utiliza una corriente de polarizacion para el buffer de 300pA y se alimenta
con una tension de 5V, ya que no es objetivo de la Tesis disefiar un buffer de

muy baja tension de alimentacion y altas prestaciones.

Después de todas estas modificaciones, el esquematico resultante ha sido el de la Figura
2.39. Conviene resaltar que ahora el circuito estd preparado para ser medido en el
laboratorio pero que el BW del buffer es solo de aproximadamente 15MHz, limitando el
del circuito completo. De todas formas, esta disminucion en el BW no es importante

desde el punto de vista de las medidas en el laboratorio de la caracteritica DC y la
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distorsion armoénica a bajas frecuencias. De hecho, en un sistema de procesado de sefial

donde se utilizase el transconductor, a éste nunca se le afnadiria ese buffer. Los

transistores E; E, y E; tienen una relacion de aspecto W/L=225/4 y B; y B,, de 150/1.

VPNOS [
Ce M ét’n Verm |ﬁM1P |

RS g — e Me LY

DA Voo ?
R vV M4P ‘}_{ \V4

1+ :"_

e ”—II

i WF;E: ‘]

I:B1

Mspp

Mgpp Vour.

Mopp

Figura 2.39: Transconductor modificado para medidas desde fuera del chip.

En la Figura 2.40, correspondiente a la caracteristica DC simulada del layout para una

entrada de 0.3V a 1.25V en saltos de 20mV, puede observarse que el rango de

linealidad del transconductor es muy ancho.

DC TRANSFER CURVES (uA)

500m

500m [

400m [

Ioom L

200m [

100m [

a.00 L[

-l00m [

-200m [

-300m [

-400m [

-500m [

-B600m

Vout+

Yout-

100m 500m 300m 1.30

Figura 2.40: Caracteristica DC del transconductor.
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La Tabla 2.4 resume los resultados de simulacion post-layout del transconductor
modificado para poder ser medido en un laboratorio. Puede observarse como no sélo el
ancho de banda se ha visto reducido de 42MHz a 15MHz debido al buffer, sino que
también ha aumentado la distorsion armonica. No obstante, si estos resultados se
verifican experimentalmente podremos afirmar que los del transconductor original

también se verifican.

Gm 10uA/V
BW 15MHz
Rango de entrada [0.3V,1.25V]

e Para v, :

THD@10kHz,0.6V,, HD2=-37.7dB; HD3=-55.8dB
THD@1MHz,0.6V, HD2=-33.3dB; HD3=-42.7dB
e Para v, _:
THD@10kHz,0.6V,, HD2=-38.25dB; HD3=-55.75dB
THD@4MHz,0.6V,, HD2=-30.55dB; HD3=-39.55dB

Tabla 2.4: Resultados de simulacion post-layout del transconductor modificado.

2.7.3. Resultados experimentales.

2.7.3.1. Layout.

Se envio a fabricar un primer chip (ver Figura 2.41) con el transconductor y otras celdas
desarrolladas en la Tesis, habiendo realizado previamente simulaciones de Monte Carlo
para comprobar su robustez ante variaciones del proceso y/o desapareamientos. Todos
los circuitos de esta Tesis han pasado dicho test, consiguiendo, asi, cierta garantia del
funcionamiento de los mismos en el laboratorio. El /ayout del OTA se muestra en la
Figura 2.41 dentro del recuadro rojo y ha ocupado aproximadamente 0.09932mm’ de

silicio.
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Figura 2.41: Microfotografia del transconductor dentro del chip.

El layout del chip fue realizado en la tecnologia CXQ de 0.8um del fabricante de

circuitos integrados AMS, cuyos parametros se hayan recogidos en la Tabla 2.5.
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Parametro Valor Tipico
Tension umbral NMOS (V) 0.7V
Movilidad NMOS () 468cm”/Vs
Factor de ganancia NMOS (Ky) 95uA/V?
Tension umbral PMOS (Vrp) -0.8V
Movilidad PMOS (pp) 158cm™/Vs
Factor de ganancia PMOS (Kp) 32uA/V?

Tabla 2.5: Parametros de la tecnologia CXQ de 0.8um de AMS.

Un layout, en general, debe hacerse de forma cuidadosa para evitar, en lo posible, el

aumento de la distorsidn armodnica y la alteracion de la respuesta en frecuencia. Como

es bien sabido, entre componentes tedricamente iguales dentro de una misma oblea de

silicio, pueden surgir diferencias debido a los gradientes de dopado, la temperatura,

errores en los procesos litograficos, falta de homogeneidad en el espesor del 6xido a lo

largo de la oblea, etc. Ademas, a altas frecuencias, las capacidades y resistencias

parasitas de los componentes, pistas y pads, pueden introducir polos y ceros que

degraden la respuesta en frecuencia. Por ello, en esta Tesis se han tomado las siguientes

precauciones en los layouts:

Los componentes idénticos o con relaciones de aspecto entre ellos muy precisas,
se han apareado dividiéndolos en trozos mas pequenos y disponiéndolos segiin

la regla del centroide comiin.

Se han establecido anillos de guarda. Para ello, los transistores P se han
colocado dentro de un pozo n+ conectado a la alimentacion (excepto los
cascodo tipo P, que se han conectado a su terminal de fuente para evitar el
efecto sustrato) y los transistores tipo N se han colocado en un pozo tipo p+
conectado a tierra. Por ser la tecnologia convencional CMOS con sustrato tipo

P, los transistores cascodo tipo N sufriran irremediablemente de efecto sustrato.

La anchura de todas las pistas, en general, se ha dimensionado para soportar el
valor maximo de corriente que pueda ir por ellas y, ademas, se les ha dado un

pequefio rango de seguridad. En este sentido también, en las interconexiones
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grandes se han puesto multiples vias. Las pistas de alimentacion y tierra se han
rutado con suficiente anchura para evitar las resistencias serie parasitas. Al ser
dichas pistas tan largas y anchas, se les ha afiadido agujeros que las hacen mas

resistentes a esfuerzos.

2.7.3.2. Placa de Pruebas.

Con el fin de realizar las medidas necesarias del OTA dentro del chip, ha sido necesario
disefiar una placa de pruebas para establecer las distintas polarizaciones de tension y de
corriente del circuito. El esquematico completo de la placa, mostrado en la Figura 2.42
a modo de ilustracion, ha sido realizado mediante el programa PCAD2001 Schematic
mientras que para el rutado de la placa de circuito impreso se ha empleado el
PCAD2001 PCB. Con estos mismos programas se ha disefiado el resto de placas de

pruebas de la Tesis.

Five-zw
T H
0 O3 sees

CELDA A

Size Number Rev

1 1

Dote Fri Sep 16, 2005 ‘men by JUANA M. MARTINEZ

Filenome GeldaA_final.sch ‘ Sheet 1 of 1

Figura 2.42: Esquematico disefiado de la placa de pruebas.
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Para elegir los integrados que suministren las tensiones de alimentacion o polarizacion
necesarias, se ha tenido en cuenta el valor de esa tension, si es constante o requiere
poder ser programada y, en ese caso, en qué rango y con qué precision, asi como la
corriente que tendria que ser capaz de dar en esta aplicacion. Asi, la alimentacion de 5V
del buffer se ha generado mediante el regulado L7805 y la de 1.5V del OTA, mediante
el regulador LM317. Las tensiones Vpmos, Vmos ¥ Vrer s€ han generando con
convertidores D/A DAC0800 de 8 bits. Mediante microinterruptores, amplificadores
operacionales LM741 y relaciones de resistencias apropiadas, podemos programar
tensiones de 0 a 5V en saltos de 20mV (es posible programar también tensiones de 0V a
2.5V en saltos de 10mV). Las corrientes de polarizacion del DA y del buffer han sido
generadas con el integrado LM334 y pueden ser ajustadas mediante un potenciometro
multivuelta. Ademas, se han tomado muchas precauciones a la hora de disefiar la placa.
Entre ellas destaca el uso de choques, bobinas de filtrado y capacidades pequenas y
grandes como medida de proteccion frente al retorno de sefales y variaciones

instantaneas de tensiones o corrientes.

Para hacer al lector mas comprensible el modo en que se han realizado las medidas
experimentales a lo largo de esta Tesis, se he decidido mostrar un esquema simplificado
de cada placa de pruebas construida. Asi, para el transconductor de esta seccion, el

esquema simplificado de la placa de medidas se muestra en la Figura 2.43.

Regulador
(*) = Transconductor LM317 Regulador 7805
(Figura 2.39)
\Y
BNC op Vbb_B
VIN

@ Vout+

Bloque Polarizacion 1
(DAC)

Bloque Polarizacion 2
LM334 LM334
(DAC)

Bloque Polarizacion 3 @ @

(DAC)

Figura 2.43: Esquema simplificado de la placa de medidas del transconductor.
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La placa de pruebas quedé finalmente como se ve en la Figura 2.44.

Figura 2.44: Placa de pruebas para medir el transconductor.

2.7.3.3. Medidas experimentales.

En la Figura 2.45 y Figura 2.46 se muestra la caracteristica DC de la salida positiva y
negativa, respectivamente. Han sido obtenidas mediante un generador Agilent 33220A
y un osciloscopio digital LeCroy LC584A. Aunque el rango de entrada es tedricamente
[0.3V, 1.25V], se ha barrido desde 0.2V a 1.4V para analizar la linealidad del
transconductor dentro del rango de funcionamiento y comprobar coémo empieza a
saturarse dicha caracteristica fuera de ¢l. En cada una de dichas figuras se muestra a su
vez la sefial de entrada y de salida, que son practicamente iguales, tal y como se
suponia. La pequena diferencia de amplitud observada se debe a que la ganancia del

buffer no es exactamente la unidad, detalle ya conocido con antelacion.
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Figura 2.45: Caracteristica DC: Salida positiva frente a entrada.
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Figura 2.46: Caracteristica DC: Salida negativa frente a entrada.

Se ha medido un BW de 12MHz, un poco menos que el obtenido en simulacion post-

layout, 15MHz. En cuanto a medidas de distorsidon armodnica, en la Tabla 2.6 se
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resumen los resultados obtenidos tanto de la distorsion de tercer orden HD3 como de la

de segundo orden HD2. Aunque en esta version unipolar del transconductor el THD

estd dominado por el HD2, es su HD3 el que dominard la distorsion de la version

completamente diferencial TCD que consideraremos finalmente. A modo

de

ilustracion, en la Figura 2.47 se muestra el THD para una sefial de entrada senoidal de

1KHz, 0.75V de modo comun y 1V, de amplitud pico a pico. Se ha comprobado que

los resultados experimentales coinciden con los obtenidos por simulacion.

Vour+

Vour-

@1KHz, 0.5V,

HD3< -55dB (no distinguible)
HD2=-41.9dB

HD3=-48.4dB; HD2=-35.3dB

@1KHz,1V,,

HD3=-42.9dB; HD2=-35.2dB

HD3=-46.6dB; HD2=-28.9dB

@1MHz,0.5V,,

HD3=-48.1dB; HD2=-39.2dB

HD3=-45.8dB; HD2=-32.7dB

@1MHz,1V,,

HD3=-33.6dB; HD2=-29.1dB

HD3=-30dB; HD2=-24.5dB

Tabla 2.6: Resultados experimentales de distorsion armonica del transconductor.

22-Jan-04
16:01:58

CPSCFFTC30)
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41.9 db
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2 5A

my  AC
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Bl OC

4 50 i RAC

LeCroy

| 3 OC 1.612 W

250 k5/s

0 STOPPED

Figura 2.47: Medida de THD dl transconductor para 1IKHz y 0.5V .
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Para comprobar la estabilidad del transconductor se ha introducido una onda cuadrada
de 1IMHz, 0.75V de modo comtn y 0.6V, de amplitud pico a pico. En la Figura 2.48 se
puede observar dicha onda seguida de la respuesta de las salidas positiva y negativa. No
existen picos de sobreoscilacion, siendo la respuesta estable. Ademas, se ha medido el

SR de v, ¥ Vour. tanto en subida como en bajada, mostrandose los resultados en la

Tabla 2.7. Hay que decir que el SR de la onda de entrada, dada por un generador de
onda arbitraria Rohde&Schwarz, es de 98V/us.
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2.THE W

I

._.
=
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<
[
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3 OC ©.756 W

BOE M5/

O STOPPED

Figura 2.48: Respuesta del transconductor ante una onda cuadrada.

Subida Subida
SR de Vours 842V/MS 11. 12V/].,LS
SR de Vo 9.73V/s 14.93V/ps

Tabla 2.7: Resultados experimentales de SR del transconductor.

El consumo medio medido del OTA ha sido de aproximadamente 200puW.
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El transconductor basico (BT) presentado en esta seccion tiene, por tanto, un rango de
entrada y salida casi completo y un gran ancho de banda. Los resultados experimentales
confirman los resultados teoricos y aunque, a simple vista, puede parecer que los
niveles de distorsion arménica del OTA son solamente aceptables, conviene recordar
que se ha verificado el buen funcionamiento del circuito en el caso mas desfavorable, es

decir, cuando no se usa una estructura completamente diferencial.

Si a partir del transconductor basico BT, se monta un transconductor completamente
diferencial TCD como se propuso en la Figura 2.37, los resultados de THD mejoran en
mas de 20dB, tal y como se muestra en la Tabla 2.8, donde se realiza una comparacion
de los resultados del BT con buffer con los de la configuracion completamente
diferencial del mismo. Se puede inducir, pues, que los resultados de distorsion
armonica del TCD son muy satisfactorios. Ademads, los resultados reales de distorsion
del TCD seran atin mejores que los reflejados en la tabla puesto que, como ya se vio,
para poder hacer medidas desde fuera del chip, se realizaron una serie de
modificaciones del transconductor basico que causaban una disminucion del THD de
aproximadamente 6dB y, en la practica, cuando se utilice el transconductor en un

sistema, esas modificaciones no se llevaran a cabo. Las prestaciones resumidas del

TCD serian las de la Tabla 2.9.

Salida positiva en | Salida positiva en | Salida diferencial en
“BT+buffer” “BT+buffer” TCD, con buffers
(Post-layout) (Experimental) | incluidos (Post-layout)
@1KHz,0.5Vp, -40.34dB -41.9dB -66.59dB
@1KHz,1V,, -33.5dB -35dB -64.09dB
@1MHz,0.5V, -35.05dB -39dB -60.24dB
@I1MHz,1V,, -22.17dB -29.1dB -46.86dB

Tabla 2.8: Comparacion de THD entre el montaje BT y el TCD.
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Tecnologia 0.8 um CMOS (AMS)
Alimentacion Vopb=15V

Rango de entrada diferencial 1.9V,

Gm 10pA /V

BW 42MHz
THD@1kHz,1V,, diferencial -71dB
THD@4MHz,1V,, diferencial -51dB
I 38MQ

Pq 400pW

Tabla 2.9: Prestaciones del transconductor completamente diferencial TCD.

2.8. Rectificador de tension.

En sistemas no lineales de procesamiento de sefal, la operacion de rectificacion es una
operacion importante [109]. En [110]-[113] fueron publicados rectificadores de baja
tension CMOS y BiCMOS con muy buenas prestaciones a alta frecuencia pero la
tension de alimentacién que utilizaban era de 3.3V los dos primeros y £2.5V los dos
ultimos. En [114] se presentaron tres topologias alternativas a los clasicos rectificadores
de onda completa basados en amplificadores operacionales y diodos, las cuales, si bien
mejoraban las prestaciones de éstos en cuanto a respuesta en frecuencia, no dejaban de
ser disefios bastante complejos y con una alimentacion muy alta. En [115] se presentan
dos esquemas de conversion V-1 basados en espejos de corriente clase AB de ganancia
programable en un ancho rango y se demuestra que pueden ser utilizados para
rectificacion de precision de onda completa. La gran ventaja de estos dos esquemas
respecto a los anteriores es que no solo consiguen rectificar de forma precisa a altas
frecuencias (hasta aproximadamente 20MHz vy, sin distorsion, hasta SMHz) sino que
también disponen de ganancia programable en un ancho rango. Sin embargo, aunque la
alimentacion requerida en estas dos topologias es baja (+1V) y menor que en las otras

publicaciones, no puede considerarse muy baja.
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El rectificador de tension que se propone posee requerimientos de muy baja tension de
alimentacion. Esta basado en el rectificador de corriente [116] y el transconductor
propuesto en la seccion anterior [104], [105]. El esquema del rectificador de corriente
utilizado puede verse en la Figura 2.49 y ha dado lugar a [106], [107]. Se trata de un
circuito CMOS clase AB de precision, donde la alimentacion Vpp es simple y muy baja

({VrNn, [V1el} < Vb < Vin + [Vrp|).

Celda <« 2

Rectificadora VoN
I DU RN
: M : T VoN
N : + & N

- Mp ) Vop

: I: : Rp Vop V
—> )
linp J,

A

Vop
2

N
7

lin

Figura 2.49: Esquema del rectificador de corriente de muy baja tension [116].

Dicho rectificador de corriente consta tan s6lo de dos transistores, Mx y Mp. El primero

tiene conectada su puerta a Vpp y el segundo a tierra, de forma que
Vb= Vggan T Vsgmp Y» POT tanto, ambos transistores nunca podran conducir de forma
simultanea. Bajo condiciones quiescentes, una sefial de corriente muy pequefia (nivel
sub-umbral) fluye a través de My y Mp y se tiene, entonces, que Vo, =V, =0.
Cuando la corriente de entrada es positiva, el transistor Mp conduce y la corriente de
entrada i, fluye desde Mp a Rp. Entonces la tension de entrada toma un valor

, mas cercano a Vpp que a tierra. Dado que la tension entre las

Vin = Vsgmp 2 |VTP
uertas de My v Mp es constante (v +v =Vbp), cuando Vv aumenta,
SG,MN SG,MP SG,MP

Vsoun disminuye y My se corta (iinn=0). De forma anéloga, cuando la corriente de

entrada es negativa, My conduce y la corriente de entrada fluye desde Ry a Mp. En este

caso, la tension de entrada disminuye a un valor v,y =V, — vy yy > Vpp =V, mas
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proximo a tierra que a Vpp. De forma similar al caso anterior, Mp se corta (ij,p=0)

cuando My conduce.

En el rectificador de corriente anterior, con una tecnologia CMOS de 1.2um de

Viy =[Vip| =0.85V 'y con Vg = Vg =0.95V para ambos transistores, se puede

seleccionar una alimentacion tan pequefia como Vpp=1.2V. El circuito tiene la gran
ventaja de que la tension entre las puertas de los transistores que rectifican se mantiene
constante. Ello evita los grandes transitorios que se producen cuando dicha tension
varia en un rango, los cuales degradan la respuesta a altas frecuencias. Es el caso del
rectificador de corriente publicado en [117] y mostrado en la Figura 2.50.a, que a pesar
de ser capaz de operar con muy baja tensién de alimentacion, su respuesta en frecuencia
es peor. La celda publicada en [111] y mostrada en la Figura 2.50.b también utiliza una
tension de polarizacion constante entre las puertas de los dos transistores pero no puede

ser usada con una alimentacion Vpp tan baja como la elegida.

Figura 2.50: Rectificadores de corriente: a) [117], b) [111].

A partir de la celda rectificadora de corriente de precision antes descrita y un espejo de
baja tension [118], se puede implementar un rectificador de onda completa [116] como
se muestra en la Figura 2.51. La resistencia de carga Ry recibe, por un lado, la corriente
de entrada negativa i~ que la celda rectificadora le entrega y, por otro, la corriente
positiva de entrada ii,p invertida que le entrega el espejo de corriente de baja tension.

Tanto ii,n como iixp fluyen a través de la resistencia de carga Ry generando una caida de
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tension de un solo signo, en este caso, negativo. Ademas, al ser inyectada una corriente
I en el drenador del transistor M3 y también en el de M;_ el espejo de corriente siempre
estd encendido, con lo cual se evita el retraso en la entrega de la corriente ii,p por el
paso del transistor Mp de la zona de conduccién a la de corte. Debido a que existe otra
fuente de corriente I inyectada en el drenador de My, la corriente ii,p se entrega tal cual
es a la carga. Es decir, este espejo ayuda a entregar la corriente positiva sin la limitacion
de tiempo que supone tener que conmutar entre un estado de encendido y uno de

apagado.

V,
Vo °

Espejo de
corriente de
baja tension

y baja
impedancia
de entrada

Figura 2.51: Rectificador de corriente de onda completa y muy baja tensién [116].

El rectificador de tension presentado en esta Tesis estd basado en el esquema que
propuso Z. Wang en [119] para rectificacion de precision de onda completa, que
consistia en convertir la tension de entrada vy en una corriente i, realizar la
rectificacion en el dominio de la corriente y, después, volver a convertir la corriente
rectificada en una sefial de tension. En dicho esquema, la conversidon tension-corriente
se conseguia principalmente mediante un amplificador operacional, la celda
rectificadora era la publicada en [120] y la conversion final corriente-tension se llevaba
a cabo en una simple resistencia. Sin embargo, a pesar de las mejoras que este
rectificador presentaba frente a los publicados con anterioridad en cuanto a consumo,

impedancia de entrada, PSRR, etc, no era un esquema de muy baja tension de
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alimentacion, ya que tanto el amplificador operacional como la celda rectificadora de
corriente requerian una alimentacion relativamente alta. En este trabajo se propone
realizar la conversion tension-corriente mediante el transconductor de muy baja tension
disefiado en la seccidn anterior, rectificar en corriente mediante la celda de muy baja
tension [116] y utilizar también una resistencia para convertir de nuevo la corriente en
tension. El rectificador de muy baja tension de alimentacidn que se propone sigue el

esquema mostrado en la Figura 2.52.

Celda  in.
Rectificadora

Is1

Figura 2.52: Esquema de rectificador de tension CMOS de baja tensién.

Es necesario mencionar que se eligio en su dia este transconductor porque solo existian
unos pocos esquemas publicados en la literatura que satisficiesen los requerimientos de
muy baja tension, amplio rango de entrada y salida y gran ancho de banda. Los
transconductores de baja tensiéon [121] y [122] fueron descartados ya que necesitaban

una VI =V, +2V32". Solo los de [85] tenfan similares requerimientos de tension y

rango de entrada/salida. Ademas, disponian de transconductancia sintonizable y un
ancho de banda mucho mayor. Sin embargo, su consumo de potencia media era
relativamente alto, haciéndolos mas apropiados para aplicaciones de VHF como filtros
HF Gp-C. Por ello, se eligio el OTA de la seccion anterior como mejor opcion. Es
obvio que en la actualidad hay publicados otros transconductores de muy baja tension y

buenas prestaciones, como por ejemplo el que se propone al final de esta Tesis. Por
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tanto, a dia de hoy, el rectificador de tension presentado es mejorable, siendo éste uno

de los posibles trabajos a realizar una vez finalizada la Tesis.

Las especificaciones deseadas para el rectificador de tension aparecen en la Tabla 2.10
y corresponden a un disefio capaz de rectificar con precision hasta una frecuencia de, al
menos, SMHz, es decir, mas rapido que los rectificadores previamente publicados en la
literarura, pero capaz de operar, ademas, con muy baja tension de alimentaciéon y

reducido consumo.

Vbp >{VTN ) VTP|} y <V +|VTP|
Frecuencia max. de operacion con precision = SMHz
PQ < 250“W

Tabla 2.10: Especificaciones deseadas para el rectificador de tensién.

2.8.1. Consideraciones de diseiio.

La celda rectificadora de corriente disenada difiere de la de [116] en los nodos donde se
afiade y se resta corriente en el espejo y en el valor de las corrientes de polarizacion. No
obstante, el objetivo que se consigue es el mismo: que el espejo de corriente siempre
esté encendido y no introduzca el correspondiente retraso en el funcionamiento del
rectificador completo. En este nuevo esquema la sefial de corriente rectificada tendra
superpuesto un valor de continua equivalente a I, —I;, =6pA — SpA = 1pA. Al ser un
un valor conocido, no tiene mas importancia. Es indiferente utilizar uno u otro método
para hacer que el espejo esté siempre funcionando. La celda ha sido también redisefiada

para una alimentacion V, =1.5V y para adaptarla a los niveles de corriente de nuestro

transconductor [1.5pA, 11pA]. El terminal Vimosreet €8 un terminal de control que
ayudard a mantener la precision de la copia de corriente en el espejo de la celda

rectificadora. Los parametros de disefio del rectificador se reflejan en la Tabla 2.11.
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Transistor W/L
Mn 2.2/0.8
Mp, M4 1.1/0.8
M, M, M; 0.8/0.8

Otros parametros

Vbp 1.5V
R 1kQ
Vomosrect [1.37V.1.47V]
In: 6uA
Ig: S5uA

Tabla 2.11: Parametros de diseiio del rectificador de tension.

2.8.2. Resultados de simulacion.

Los primeros resultados de simulacién que se van a mostrar corresponden solamente a
la celda rectificadora de corriente. En la Figura 2.53 aparece la sefial de corriente

rectificada cuando la entrada i es senoidal, de frecuencia 1MHz y amplitud 6pA.

Figura 2.53: Sefial rectificada cuando iy es de IMHz y 6pA de amplitud.
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En la Figura 2.54 se observa también la corriente rectificada aunque la frecuencia de la
entrada se ha aumentado a 20MHz, comprobando asi la prometedora respuesta del
rectificador a altas frecuencias. En la Figura 2.55 se muestra un detalle de la corriente
de entrada y la que circula por los transistores My y Mp, al objeto de reflejar el retraso

introducido por los transistores a la frecuencia de 20MHz.

= mma
———

Figura 2.54: Sefial iy de 20MHz y 6pA de amplitud y sefial rectificada.

Figura 2.55: Detalle de la corriente de entrada y la corriente por Mp y My a 20MHz.
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A continuacion se muestran los resultados de simulacion del rectificador de tension. En
la Figura 2.56 se muestra la sefial rectificada junto con la corriente por los transistores
My y Mp cuando la entrada viy es senoidal, de frecuencia IMHz y amplitud 0.45V. Al
aumentar la frecuencia a 10MHz, la sefial rectificada es de la forma mostrada en la
Figura 2.57. A partir de esa frecuencia la operacion de rectificacion se sigue realizando,
aunque hay una falta de simetria evidente en los lobulos de la sefial, debida a la

distorsion armonica que introduce el transconductor a partir de los 10MHz.

Figura 2.56: Seiial rectificada cuando viy es de IMHz y 4.5V de amplitud.

Figura 2.57: Seiial rectificada cuando viy es de 10MHz y 4.5V de amplitud.
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En la Figura 2.58 se muestra la caracteristica DC del rectificador de tension en la
resistencia Ry tanto para entradas positivas como negativas respecto de un valor de

modo comun de 0.75V.

Figura 2.58: Caracteristica DC del rectificador de tension.

La Tabla 2.12 resume los resultados de simulacion del rectificador de tension.

Vbp 1.5V
Ancho de banda 20MHz
Frecuencia max. de operacion con LOMHy
precision

Rango de entrada [0.3V, 1.25V]
Rango de salida en corriente [1uA, 5.5uA]
Rango de salida en tension [ImV, 5.5mV]

Pq ~200uW

Tabla 2.12: Resultados de simulacion del rectificador de tension.
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2.8.3. Resultados experimentales.

Dados los pequefios niveles de corriente que se manejan en el rectificador de tension,
ha sido necesario también en esta ocasion afadir un buffer para, una vez fabricado el
chip, poder hacer medidas desde el exterior. El buffer, un tipico seguidor de fuente con
alimentacion de 5V, afiade una componente DC a la salida. Sin embargo, desde el punto
de vista practico, esto no importa puesto que nuestro interés es medir las variaciones
pico a pico de la tension de salida y comprobar si se obtiene la sefial rectificada. Otro
detalle a tener en cuenta es que se ha aumentado la resistencia Ry, de 1k a 10k para
que el rango pico a pico de la salida aumente de 4.5mV a 45mV y pueda ser observado
en el osciloscopio. No se ha incrementado mas dicha resistencia porque los pequefios
niveles de intensidad del rectificador de corriente no pueden cargar la impedancia
formada por la resistencia Ry y la capacidad de puerta del transistor del buffer.
Precisamente por esta razon, el ancho de banda del circuito se ve mermado
considerablemente. Se ha comprobado mediante simulaciones que a partir de una

frecuencia de SMHz, la amplitud de la senal rectificada disminuye de forma apreciable.

2.8.3.1. Layout.

El rectificador de tension se ha integrado en el mismo chip que el transconductor de la
seccion anterior, luego la tecnologia utilizada es la misma. Se ha comprobado mediante
simulaciones post-layout que el ancho de banda del circuito se reduce debido a que el
rectificador de corriente es muy sensible a las capacidades parasitas de su salida. Por
ello, se ha retocado el /ayout hasta reducir lo mas posible dicho efecto. El layout del
circuito se halla resaltado con un recuadro rojo en la Figura 2.59 y ocupa un area de

silicio de aproximadamente 0.16416mm’.

2.8.3.2. Placa de Pruebas.

Se ha disefiado una placa de pruebas especifica para tomar medidas experimentales del

rectificador de tension en el laboratorio.
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Figura 2.59: Microfotografia del rectificador de tension dentro del chip.
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La alimentacion de 5V del buffer se ha generado mediante el integrado 7805 y las
tensiones Vp=2.4V, Vp,=3V y Vpp=1.5V, mediante el integrado LM317, que es capaz
de regular una tension minima de 1.25V. El resto de tensiones de polarizacion se han
generado mediante convertidores D/A en la configuracion ya vista anteriormente, que
permite programar tensiones de 0 a 2.5V en saltos de 10mV. Para las cuatro corrientes
de polarizacion del esquema de pruebas se han empleado integrados LM334 y se han
colocado lo mas cerca posible del chip, puesto que no s6lo hay que ajustarlas a unos
valores muy pequefios, sino que la diferencia de valor exacta entre unas y otras puede
ser clave para el correcto funcionamiento del circuito. Se han seguido practicamente los
mismos criterios que ya fueron comentados para la placa del transconductor. El
esquema simplificado de la placa de pruebas para la medida del rectificador de tension
se muestra en la Figura 2.60. El rutado de la placa ha tenido que hacerse a dos caras y
se ha aprovechado la cara superior para extender un buen plano de masa. La placa de

pruebas quedo finalmente como se muestra en la Figura 2.61.

Bloque Polarizacion 4
Regulador LM317 (DAC)
Regulador 7805 Regulador LM317 — Bloque Polarizacion 5
_| (DAC)
Regulador
LM31 |
317 LM334 LM334
Vbp Vop s Vei Ve
BNC
Vin VDD/ 21—
Vnmosrect
Vemos %)
1 Vimos Ino |—
- VRer
Iemf—e
Bloque Polarizacion 1 Iy Vss Ipi Vo
(DAC) I ] BNC
Bloque Polarizacion 2 LM334 LM334
— @ @
Bloque Polarizacion 3

(DAC)

(*) =Rectificador de tension (Figura 2.52) +Buffer

Figura 2.60: Placa de pruebas para medida del rectificador de tension.
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Figura 2.61: Placa de pruebas para medida del rectificador de tension.

2.8.3.3. Medidas experimentales.

En este apartado no se pueden presentar aun resultados satisfactorios. A pesar del
minucioso trabajo llevado a cabo en la placa y en el laboratorio, no se ha podido
obtener el funcionamiento esperado del rectificador. Se ha constatado que el
transconductor que compone el rectificador de tension si funciona porque si se
introduce una sefial senoidal viy de baja frecuencia y 0.45V de amplitud y se desactiva
la fuente que da la intensidad de modo comuin de entrada justo en el punto de unidén
entre el OTA y el rectificador de corriente, se tiene a la salida del rectificador de
tension una onda senoidal de la misma frecuencia pero de amplitud 40mV, que es justo
lo que cabria esperar. En ese caso, la intensidad que entra en el rectificador de corriente
es positiva siempre y el transistor Mp se encuentra encendido todo el tiempo y
entregando la corriente a la resistencia Ry y, por tanto, al buffer. También hay
constancia de que la parte de abajo del rectificador de corriente (el transistor My y el

espejo) no entra en conduccion. Esto se puede ver reflejado en la Figura 2.62, en la que

98



queda patente que solo aparecen rectificados los semiciclos negativos. Pensamos que la
causa de esto es que las fuentes de corriente implicadas Ig; =6pA e Iz =5uA son tan
pequeiias y difieren tan poco que resultan muy dificiles de ajustar con precision,
ademas de que no hay constancia de que la resistencia de salida de Ig; sea lo

suficientemente grande como para que ésta no reciba parte de la corriente de entrada.

E-Jul-0B5 UTILITIES
18:29:25
LeCroy ¥ Hardcopy
50 ps + Sot
1B Bmy + etup
Py N, T . A .y
—_—— / \ / \‘ ::/ \ [ \ / \ Time/Date
2 + Setup
50 ps ] y
208w g (L B | B | o | [EENIL ENal | FE GPIB/RS232
VA A ] e
WINV\VIVIVAVAVIVA VIV ey
W M T M ET TV Voo Utilities
pkpk (2) 44 my Special
mean (2 3 4my Mades
sdewvi2) 36 TR = -
rms(2) 316 7my CAL BNC
50 ps BuL ampl(2) BTTm Setup
il 18 my AC
% 28 my  AC 3 1868 M55
50 mv  AC { | 2 OC o.oe4 v
4 50 mW AC § O AdTO

Figura 2.62: Sefial de entrada y de salida del rectificador.

En la Tabla 2.13 se muestra un resumen de las prestaciones del rectificador de tension

que deberian haberse medido.

Tecnologia 0.8 um CMOS (AMS)
Alimentacioén Vop=15V
Rango de entrada 0.95Vyp
BW 20MHz
Frecuencia max. de operacion con LOMHz
precision
Pq ~200uW

Tabla 2.13: Prestaciones del rectificador de tension.
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Vistos los problemas que esta celda ha planteado a la hora de ser medida, la solucion
seria redisefiarla teniendo en cuenta la dificultad de hacer medidas desde fuera de un
chip cuando los niveles de corriente de sefial y de polarizacion son tan pequefios. Si se
hace una version escalada de la celda, se podran obtener medidas para demostrar el
funcionamiento general de la misma a pesar de que el consumo por supuesto aumentara

significativamente.

2.9. Conclusiones.

En este capitulo se ha realizado un estudio detallado de una implementacion de la
bateria dinamica y, tras proponer otra implementacion posible, se han presentado dos
aplicaciones de la bateria: un transconductor y un rectificador de tension. Ambos
circuitos no s6lo son capaces de operar con muy baja tension de alimentacion sino que
su consumo es claramente muy reducido, siendo ésta una de las grandes ventajas que
presentan. A pesar de que no se han obtenido resultados experimentales satisfactorios
del rectificador, los del transconductor basico si han resultado como se esperaba,
demostrando, con ello, el potencial de la nueva configuracion completamente
diferencial del mismo (TCD) que se ha propuesto en esta Tesis. E1 TCD propuesto no
solo funciona con muy baja tensién de alimentacion sino que tiene unas prestaciones de

consumo, ancho de banda y linealidad dentro del estado del arte.
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Capitulo 3

Disefio de baja tension mediante la celda FVF

Este capitulo parte de la celda “seguidor de tension girado” o celda FVF
(acronimo de su nombre en inglés ‘“flipped voltage follower”), cuya eficacia para el
diserio analogico de baja tension y/o bajo consumo ha sido demostrada en numerosas y
recientes publicaciones. Se realiza un andlisis exhaustivo de la celda y sus
caracteristicas, una descripcion de las estructuras bdsicas a las que da lugar y,
finalmente, un repaso de las distintas publicaciones que utilizan estas estructuras. Tras
esta recopilacion de informacion, se presentan dos aportaciones de esta Tesis basadas
en el FVF: un multiplicador de tension y un transconductor, los cuales, ademas de
trabajar con muy baja tension de alimentacion, poseen una alta linealidad y un gran

ancho de banda.

3.1. Introduccion.

Distintas publicaciones han sefialado el uso del seguidor de tensién girado como una de
las técnicas para el funcionamiento de muy baja tensiéon de circuitos analdgicos de
tiempo continuo [123]-[126]. No obstante, es en la mas reciente, [127], donde se
expresa de forma clara y detallada este hecho. El seguidor de tension girado habia sido
utilizado de manera mas o menos enmascarada en distintas aplicaciones desde el afio
1990, pero hasta el afio 2001 no se identifica como un circuito basico con unas
propiedades especiales para la construccion de celdas analdgicas de baja tension y bajo
consumo. Es precisamente [127] la publicacion mas relevante donde queda de
manifiesto esta identificacion, y su utilidad como técnica para el disefio analogico de

baja tension y/o bajo consumo.
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La primera parte de este capitulo estd dedicada a la presentacion del FVF y al estudio
que se ha realizado del mismo. Se describen después tres circuitos basicos que usan el
FVF, exponiendo también las numerosas aplicaciones que, a lo largo del tiempo, han
utilizado esta celda. Se dedica una atencion especial a aquellas que cumplen nuestro
objetivo de muy baja tension de alimentacién y/o bajo consumo. La cuarta seccion de
este capitulo estd dedicada a la contribucion realizada en esta Tesis en cuanto a
aplicaciones de muy baja tensién que usan el seguidor de tension girado. Se trata de un
multiplicador de tension y un amplificador de transconductancia, ambos de muy baja

tension y excelentes prestaciones.
3.2. El seguidor de tension girado (o FVF).

El seguidor de tension girado se muestra en sus versiones tipo P y tipo N en la Figura
3.1.a y Figura 3.1.b, respectivamente. La diferencia fundamental entre ambos tipos de
FVF es que si se dispone de una tecnologia convencional CMOS con sustrato tipo P, el
transistor M no tendra efecto sustrato en la version P, ya que sus terminales de sustrato
y fuente se pueden cortocircuitar, pero si lo tendra en la version tipo N, alejandolo de

un comportamiento mas ideal.

4| M, Iy

Vo V|N0—| M
VIN._| M; Vo

(@) (b)

Figura 3.1: Celda FVF: a) tipo P, b) tipo N.

El FVF, al igual que el tradicional seguidor de fuente, se puede utilizar como buffer de

clase AB. No obstante, el FVF posee tres ventajas claras respecto a dicho seguidor. En
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primer lugar, es capaz de soportar cargas resistivas de bajo valor, manteniendo la
ganancia de tension practicamente a la unidad. En segundo lugar, en gran sefial y para
cargas resistivas, también sigue teniendo una ganancia de tension constante e igual a la
unidad, ya que la tension vgs del transistor M; permanece aproximadamente constante a
pesar de las grandes variaciones que pueda sufrir la sefal de entrada viy. Por tltimo,
para valores tipicos, la resistencia de salida del FVF es mucho menor que la del

seguidor de fuente.

Se va a realizar un estudio detallado de la celda para comprobar todas estas
caracteristicas y se van a ir comparando los resultados obtenidos con los de un seguidor
de fuente tipico. Por simplicidad, se elige estudiar la celda tipo P. Se carga con una
impedancia genérica Z;, que podra ser capacitiva o resistiva, y la notacion empleada es
la que se muestra en la Figura 3.2. Cada sefial de corriente o tension tendrd una
componente de continua y una componente variable en el tiempo. Se consideraran
modelos de primer orden para los transistores mientras no se diga lo contrario. Aun
cuando el seguidor FVF tiene utilidad en diferentes niveles de inversion (débil,
moderada y fuerte) de los transistores y en diferentes puntos de polarizacion,
limitaremos nuestro andlisis al caso en que los transistores permanecen en inversion
fuerte y en saturacion. El lector interesado puede plantear un andlisis similar para otras

regiones de funcionamiento.

VimVintVin,
Vo=Voty,

Dol g
i,=I Iy

1Q
=yt
1h=lpgt

2s

Os

Figura 3.2: Celda FVF tipo p con impedancia de carga.
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3.2.1. Analisis DC.

Si s6lo consideramos una tension de continua Viy a la entrada del FVF, el resto de
magnitudes tendrd también s6lo componente de continua. Observando el circuito y
utilizando un modelo de primer orden (no se tiene en cuenta el efecto de la modulacion

del canal), se ve que se cumplen las siguientes ecuaciones:

lig=1Ip (3-1)
[2Q211Q+10Q (3'2)
21,
VO = VSG,MI +I/IN: |VTP| + K_ +I/IN (3'3)
P
\\%

donde K, = ppCox —
L

M1

Si la carga es capacitiva,

lIop=0= Lo=10=1Ip (3-4)

Y si la carga es resistiva, lpq ya no es nula pero sigue dandose que I,o = Ip y, por tanto,

la tension Vg, no cambia respecto al caso capacitivo y tampoco lo hace V. El valor

de la corriente de salida es

loo=Vo/R; (3-5)

De manera que el punto de polarizacion s6lo cambia si lo hace la tension de modo
comun de entrada, independientemente del valor y la naturaleza de la carga. Es decir,
dada una tension de entrada Vi, la tension de salida V estd perfectamente determinada

y es constante para cualquier carga.

Partamos ahora del seguidor de fuente tipo P mostrado en la Figura 3.3. Se ve

facilmente que se cumplen las siguientes ecuaciones:
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[IQ:IB'[OQ (3-6)

Vo= Veor tViv=|Vep| + 2[’Q+V
0 sGm1 T VIN TP % IN (3-7)
P
donde K, = ppCox w
L Ml
Vin=VintVin
Vo=Vt
L=ligtisg
V|No—| M, lo=logHog

Figura 3.3: Seguidor de fuente tipo P con impedancia de carga.
Si la carga es capacitiva, Iog = 0y, por tanto,

IIQ: IB (3-8)

21,
Vo= V| + = I (3-9)
P

cambiando el punto de polarizacion sélo si cambia el valor de Viy, como en el FVF.
Pero si la carga es resistiva, Iog ya no es nula y, ademas, depende del valor de la misma,

con lo que Iig, Vsami ¥ Vo=loo/R ya no permanecen tampoco independientes del valor

de la carga para una Vy dada.

Respecto a la minima tension de alimentacion con la que puede operar el FVF, se ve en

la topologia del mismo que estd dada por
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Vot = Vil 4V = V| + 2034 (3-10)

En una tecnologia con |Vrp| = 0.8V, se tendria un valor tan pequefio como
VN =0.8+0.2=1V. Sin embargo, en la prictica no se elegird esa tension V" ya

que el rango de entrada y salida quedaria limitado a 0V,,. En [75] quedé demostrado
que, considerando el FVF sin carga, en estado quiescente y con M; y M, en saturacion,

el rango valido para la sefal de entrada Viy esta limitado asi:

21 21
V. |+ B4 BE_ <y - <2V, +
| TP| . K . K pp ~ Vv | TP| (3-11)
P L p L
MI M2
o lo que es lo mismo,
21,
K (3-12)
"L M2

En la ecuacion (3-12) se ve claramente que el rango pico a pico deseado a la entrada
depende de los valores de Vpp e Ig seleccionados y de la tecnologia disponible.

El rango a la salida sera, pues,

(3-13)

En el caso del seguidor de fuente, la minima tensién de alimentacion posible esta dada

por

Vot = Vathes + Vs =Wl + 2058 (3-14)

es decir, su valor es el mismo que para el FVF y, en la practica, tampoco se elige ese

valor VI puesto que el rango de entrada y salida seria nulo. El rango de entrada del
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seguidor, dado por la expresion (3-15), es mayor que para el FVF, aunque cuando la

alimentacion se reduce, esa diferencia disminuye también.

0<viy <Vpp _Vg;T_|VTP|_ (3-15)

El rango de tension a la salida del seguidor de fuente es, por tanto, también mayor que

para el FVF y esta dado por

(3-16)

3.2.2. Analisis de pequeiia sefal.

Se realizard un primer andlisis a bajas frecuencias y, mas tarde, otro a altas frecuencias
para comprobar la estabilidad del FVF. Se tendra en cuenta que la sefial total de entrada
vy tiene una componente de continua Viy y una componente de pequena sefial vip.
Igualmente, la sefial total de salida vo consta de una componente de continua Vo y una

componente de pequefia senal v,.

3.2.2.1. Analisis de pequeiia seiial a bajas frecuencias.

Es facil observar en la Figura 3.2 que la tension de salida v es la tension de entrada vin
mas la tension fuente-puerta del transistor M. Si consideramos un modelo de primer
orden donde se desprecie la modulacion de la longitud del canal, la tensidn vsgmi €s

constante puesto que la corriente que lo atraviesa también lo es. Asi, podemos escribir

21,
vo = Vin + VsGui= viv + Vsaar= vy +|Vp| + |2 (3-17)

P
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Como viNy = ViNtVin, se tiene, por otro lado, que

21

B

vo = Vin+ vin + [Vyp| + (3-18)

p

Y de esta ecuacion podemos identificar el valor de continua Vo, ya expresado en (3-3),

y el valor de pequefia sefial v, de la salida:
Vo = Vin (3-19)

De la ecuacion (3-19) se deduce que la ganancia de tension del circuito es la unidad, es
decir, la salida sigue a la entrada. Pero veamos un andlisis mas exhaustivo. El circuito
de pequena sefial del FVF queda como se muestra en la Figura 3.4. La resistencia rog es
la resistencia de salida de la fuente de corriente constante Iz, Ahora si consideraremos el
efecto de segundo orden de modulacion del canal. Se ha conectado una carga Ry, por ser

el caso mas desfavorable posible.

gm1vsg1

G1 Y S1=D2
—0 <> @
[

iz

Figura 3.4: Circuito de pequefia sefial a bajas frecuencias del FVF tipo p.

Sino existiese carga o ésta fuese capacitiva, los parametros de pequena sefial serian

=8 (3-20)

M1

w
Emmi :\/2'13 kp f
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w
gm,MZZ\/Z'[B'kP'T =8 (3-21)
M2
1
r, :r, =— =7 3-22
om1 = Yoz A’]J.IB 0 ( )

Con la carga resistiva, los pardmetros de pequefia sefial del transistor M; son los

mismos, variando los de M,. En este caso,

=8 (3-23)

M1

w
Emmi :\/2'13 kp f

w
gm,Mzz\/Z'(lB""IaQ)'kP'f =&n: (3-24)
M2
1
Tomr = A =T (3-25)
V4 B
7, = I =7,
0,M2 7\',, {1, +10Q 02 (3-26)

Las ecuaciones que se obtienen aplicando el método de nudos son:

8o Vy T+ 8, Vi T =0

(gml Vel +i1)'r03 =Vy |]D|::>

ngl = Vo - Vin
que dan lugar a

-1 -] —1
Vy '(gmz ey )+Vo 'lgml +7, +(r02 I RL) J:gm “Vin

y s I >
Vo .roB (gml +r01 )_roB .gml .Vl'n :VY (1+L

ro]
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-] . . .
Como 7,,,, << g,.,/,> resolviendo el sistema de ecuaciones se llega a

1
Top "8mumi '(gm,MZ _r]
oMI

gwmit
]+r073
4t o (-27)
v, 1
o " Emmi | mmz —
g N 0M1 1
A jn o R, || Tom2
Toai

Calculemos, entonces, el valor minimo de Ry para el cual ain se puede considerar que

la ganancia es practicamente la unidad.

Teniendo en cuenta que Ry serd normalmente bastante menor que r,,, y que, por

tanto, se puede hacer la aproximacion R |1, , =~ R, podemos reordenar la ecuacion

(3-27) asi:
A =Y = d -
Vi I+
1
Yo " 8mmi | Emmz — 7 (3-28)
0,M1
R, -\ &uar
1+ To8
Tomi
Llamando G a la expresion dada por (3-29),
G 1
1
Top "Emmi | Emm2 _ri (3-29)
R, - 8uar T , w )
1+
Tomi

se puede expresar (3-28) de la siguiente forma:
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\%
4, =2 (3-30)

De forma que podremos decir que la ganancia A, es practicamente la unidad si se

cumple que
G<<l1 (3-31)

Se va a considerar que la aproximacion (3-31) es valida cuando G es un orden de

magnitud menor que la unidad, es decir, si
G<0.1 (3-32)

De (3-29) y (3-32) se concluye que la ganancia de tension se puede aproximar a la

unidad si
R, > 10
- {14_ Emm2 Tomi "?)B] (3-33)
Tomr T 708

donde se ha tenido en cuenta que g, ., 75 =1 = &,rr Ty

Si se considera que la fuente de corriente Iz se ha implementado mediante un simple

espejo de corriente, entonces 1,z = 1,,, VY la inecuacion (3-33) se puede simplificar de

la siguiente manera:

10

Emm2 Tomi (3-34)
Emmi f

R, >

L

Para valores tipicos de g, ; ® g, v, ® 100uUA/V y 15, ® 100MQ, se obtiene que se

puede conectar una resistencia tan pequefia como 20Q.
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Si se considera que la fuente de corriente Iz se ha implementado mediante un espejo de

corriente cascodo (Tyz = g, vifomiToma) O, sencillamente, que rog es mucho mayor que

Towm » la inecuacion (3-33) se puede simplificar ahora como

10
L> (3-35)

Emwmi mm2 Tomi

R

que es la mitad del valor dado antes por (3-34). Es decir, en este caso, para valores
tipicos de los parametros, el valor minimo de Ry que se puede conectar sin que A, deje

de ser practicamente la unidad es 10Q.
En el seguidor de fuente de la Figura 3.3 la ganancia de tension DC tiene la expresion

1
Vi, 1 (3-36)
Enumi '(ro,Mz 75 Il ZL)

Cuando no existe carga (caso ideal) o ésta es capacitiva, la ganancia de tension se puede

considerar aproximadamente la unidad ya que el valor de g _,, -(rOM1 I rOB) es muy
elevado. Y si la carga es resistiva, como r,,, || 1,5 || R, ® R, la expresion (3-36) se

reduce a

YTy 1 (3-37)

donde se aprecia que para valores pequefios de Ry, la ganancia de tension puede
disminuir bastante. De hecho, el valor minimo de Ry que garantiza el comportamiento

del circuito como buffer de tension esta dado por

10
L> (3-38)

Emmi

R
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que, para valores tipicos de gmmi, €s de 100KQ.

Comparando la expresion (3-38) con la (3-34) y (3-35), comprobamos que el
requerimiento de minima resistencia de carga para el caso del seguidor de fuente es
mucho mayor que para el FVF, siendo, por tanto, el FVF mejor buffer. A modo de

ilustracion y para valores tipicos de los parametros de pequena sefial, en la Figura 3.5 se
representa dicho valor de R; minima en el FVF cuando la resistencia rog de la fuente
de corriente varia entre el valor correspondiente a un espejo simple y a un espejo

cascodo. En todo ese rango de rop, la R}™ en el seguidor de fuente no varia.

20 . LR i R N R

Dol NOTA: R "™ @seguidor de fuente=100KQ %
158 ...... T T ,_

RM@FUF ()
=

Figura 3.5: Valor de R, minima en el FVF frente al valor de la resitencia rg.

Ya estudiada la ganancia de tension, se procede a estudiar la resistencia de entrada y de

salida del FVF, las cuales pretendemos que se acerquen lo mas posible a r, ~© y

A bajas frecuencias, la resistencia de entrada del FVF es practicamente infinita puesto
que la entrada estd conectada a la puerta de un transistor MOSFET vy, por tanto, la

corriente DC que circula por ella es nula.
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La resistencia de salida se calcularé en el circuito de la Figura 3.4 pero afiadiéndole una
fuente de prueba en la salida y cortocircuitando la entrada a tierra. Resolviendo por

nudos, se obtiene:

1
’ﬂout =
. . -1 -
S {14_ Tom (gm,MZ Tomi )] (3-39)

Tomi1 T 1os

Si se considera que la fuente de corriente I se implementa mediante un simple espejo
de corriente (15 ~1,,,) y se tiene en cuenta que g\, Tomy 1% &y To» 12

expresion de 1o, queda como en la ecuacion (3-40). Si se considera que la fuente se

implementa mediante un espejo de corriente cascodo (ryz = €. \iTowmiTomz) O
simplemente, que rog es mucho mayor que 1, ,,, , la resistencia de salida queda como en

la ecuacion (3-41).

2

Vowr = (3-40)
Emmit  Emm2 Tomi
- 1
Vowr = (3-41)
Emmi  mm2 Tomi

Para valores tipicos de los parametros de pequefia sefial, se obtiene que 1oy €s
aproximadamente de 2Q en el primer caso y de 1Q en el segundo, verificandose asi la
casi-ideal resistencia de salida que posee la celda FVF y constatando por qué tiene un

comportamiento como buffer tan extraordinariamente bueno.

En el caso del seguidor de fuente, la resistencia de entrada también es practicamente

infinita pero la resistencia de salida esta dada por

1 1

’ﬂ()ut ; 1 ;

8wmi T

(3-42)

i

Tomi 75
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que es muy alta comparandola con la de la ceda FVF, y, naturalmente, peor. De hecho,
con los mismos parametros tipicos de antes, se obtiene una ro, en el seguidor de tension

de aproximadamente 10KQ.

A modo de ilustracidn nuevamente, y para valores tipicos de los parametros de pequefia
senal, en la Figura 3.6 se representa la resistencia de salida del FVF cuando la
resistencia ropg de la fuente de corriente varia entre el valor correspondiente a un espejo
simple y a un espejo cascodo. En todo ese rango de rop, la resistencia de salida del

seguidor de fuente no varia y es mucho mas elevada.

NOTA: 1, @seguidor de fuente=10K<

F @ FYF ()

Figura 3.6: Valor de la resistencia de salida del FVF frente al valor de la resitencia rog.

3.2.2.2. Analisis de pequeiia seiial a altas frecuencias.

El FVF es claramente un circuito con realimentacion negativa. Aunque en [127] ya se
present6 un andlisis aproximado de estabilidad del FVF estudiando la ganancia del lazo,
esta Tesis aporta un andlisis exhaustivo de la funcion de transferencia en bucle cerrado,

llegando a unos resultados mas amplios que los aportados en [127]. Ademas, no
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haremos uso de la aproximacion Miller para simplificar el circuito ante la aparicién de

capacidades puenteando entrada y salida [128], [129].

Como en el andlisis de alta frecuencia hay que incluir todas las capacidades parasitas
de los transistores (Cgs, Cgp, Cps y Csg), el esquema del FVF quedaria como se
muestra en la Figura 3.7, donde ya aparecen agrupadas las capacidades. Se ha
considerado que la carga es la mas general posible en un circuito CMOS, es decir, una

resistencia Ry en paralelo con una capacidad Cy.

cl1— =

f Mg

Figura 3.7: Esquema de pequeiia sefial a altas frecuencias del FVF.

Las capacidades de la Figura 3.7 estan dadas por las siguientes expresiones:

C,=Cgspu (3-43)
C,=Cgs > (3-44)
C; =Copr> +Crpus (3-45)
C,=Cssu1 (3-46)
C,=C,+Cppu> (3-47)

El circuito de pequefia sefial completo a altas frecuencias del FVF quedaria como se

muestra en la Figura 3.8.
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Figura 3.8: Circuito de pequefia sefial a altas frecuencias del FVF.
En dicha figura, Z; esta dada por
1
Z,=Y"=— (3-48)
RLI + JW(CL + CDB,MZ)
Aplicando el método de nudos, se obtienen las siguientes ecuaciones:
N
i, = (vl. —vy)-C,s+(vl. —vo)-C4s
.y -1
(Vi -V ) Cis=v,Cos+v 1, + (Vy Vo ) Cys + (Vy Vo ) Tor = 8miVo ¥ 8&miVi >

-1 -1
(Vy _V<))'C3S+(Vy _Vo)'r()l +(V1' —V())'C4S :Vor()Z +gm2vy +gmlvo _gmlvi +V0YL

Considerando Ty, Tone << Euai Y Lop ® I » tras un tedioso calculo, se llega a la

funcion de transferencia

-1

7
52(C1C3 +C4CA)+S|:gm1(C1 +C2)_gm2cl +C, 021:|+gm1gm2

o

V. o -1 -1
l SZ(CACB _Cj)+s|:gm1(cl +C2)+gm2C3 +Cy FOZI"'CARL]}"'gm/gmz +%R£1

donde, por comodidad, se ha llamado

C,=C,+C,+C, (3-49)
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C,=C,+C,+C, (3-50)

Pues bien, la funcion de transferencia tiene dos polos y dos ceros. El denominador es un

polinomio de segundo orden que podemos expresar de la conocida forma

2

D(s)=s’ +s%+wa (3-51)

cuyas raices son

I
pu:—wo(aij 1- y QZ] (3-52)

que estan en el semiplano negativo o, como mucho, en el eje imaginario en forma de

raices complejas conjugadas. Sin embargo, este ultimo caso no es posible porque para
ello el coeficiente w,/Q del término en “s” deberia ser nulo y se ve en la funcién de

transferencia que no puede serlo.

Se puede expresar la funcion de transferencia del FVF como

1
(CACB —Cf)ll:sz(C,C3 +C4CA)+~{gm1(C1 +C2)_gm2cl +C, ’?)21]+gm1gm2:|

\Z 2 w 2
: STHSs 4w

o

donde

-1

Tor p-i
gmlgm2+ 2 RL (3_53)

Wo 2
CA CB - C3

rt
\/(CACB _Cj{gmlng + 021 RLlj
(3-54)

Q= -
T _
gm1(C1 +C2)+gm2c3 +CB%+CARL1
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Al tener los dos unicos polos en el semiplano negativo, se puede afirmar que el FVF es
incondicionalmente estable. La respuesta transitoria del FVF siempre tiende a cero.
Ahora bien, dependiendo de como sean esos polos, reales y distintos (si Q<0.5), reales
e iguales (si Q=0.5) o complejos conjugados (si Q>0.5), la respuesta transitoria sera
sobreamortiguada, criticamente amortiguada o subamortiguada, respectivamente. En el
diagrama de amplitud de una funciéon de transferencia H(s) con ese denominador,
también podriamos ver que si Q>0.707, existe un pico para la frecuencia w = w,, y que
cuanto mayor es el factor Q, mas pronunciado es ese pico y mas abruptamente cambia
la fase de 0° a -180° en la frecuencia w,, habiendo en la respuesta transitoria cada vez
mas sobreoscilacion. Para que la respuesta del FVF ante una sefial cuadrada
corresponda al caso sobreamortiguado, debemos imponer la condicion Q<0.5. De todas
formas, como el tamano del transistor M; estara fijado por I y la tension puerta-fuente
deseada, que se elegira cercana a la tension [Vpp| para permitir mayor rango a la salida,
es intuitivo que se elegird M, mayor que M; para que, estando en saturacion, permita
las variaciones de corriente lo mas grandes posibles. Ademads, cuanto mayor sea C,
mayor ha de ser M, para que no exista pico en el diagrama de amplitud del FVF,

aunque entonces disminuira el ancho de banda.

El seguidor de fuente, tras el andlisis de alta frecuencia, nos da una funcién de

transferencia dada por

v, Emi +CGS,M1 "

(3-55)

. 1
o8 T +(CGS,M1 +CDB,M1)'S
s 12,

Tomi | 7,

que consta de un cero y un polo en el semiplano negativo, por lo que el circuito es

también incondicionalmente estable. Ahora bien, puede ocurrir que la carga sea

.. o 1 . . .
resistiva y de pequefio valor (R, <<——). En ese caso, la ganancia a bajas frecuencias
gml

es aproximadamente g_ -R,, un valor muy por debajo de la unidad, y la frecuencia

del cero es menor que la frecuencia del polo, con lo que el circuito a bajas frecuencias

puede atenuar mucho la sefal de entrada y conforme sube la frecuencia, dicha
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atenuacion disminuye, siendo la ganancia de tension a muy altas frecuencias

C o :
Yo o GS.M1 _El circuito, por tanto, deja de comportarse como un buffer.

CGS,M] + CDB,M]

<

i

3.2.3. Comportamiento de gran senal.

El FVF sufre de no-idealidades que introducen distorsion armoénica, como son la
modulacion de la longitud del canal, la degradacién de la movilidad, el efecto sustrato
(no presente en un FVF tipo P), efectos capacitivos dependientes de la senal y
distorsion dependiente de la frecuencia. Como ya se ha comentado, en gran sefial y con
cargas resistivas, el comportamiento del FVF es mejor que el del seguidor de fuente ya
que, aunque la sefal de entrada sufra grandes variaciones pico a pico, la tension vgs del
transistor M; si permanece aproximadamente constante, manteniéndose la ganancia de
tension también constante e igual a la unidad. Es el transistor M, el que proporciona
mas 0 menos corriente a la resistencia de salida y s6lo habra que procurar que no entre
en zona lineal cuando dé la corriente maxima, evitando con ello el aumento de la
distorsion. En gran sefal y ante una carga capacitiva, la corriente que puede dar el FVF
tipo P es muy alta pero la que puede absorber es, como maximo, igual a la de la fuente
Iz. Ante una onda cuadrada a la entrada, la carga del condensador apenas se ve limitada
pero no ocurre lo mismo con la descarga del condensador, donde la corriente maxima
esta limitada a I y el slew rate de bajada es, por tanto, Iz/Cr. En el seguidor de fuente
tipo P, es la carga del condensador la que se ve limitada por un slew rate de Ig/Cy. Siel
FVF es tipo N, puede recibir mucha corriente y entregar como maximo Ig, mientras que

el seguidor de fuente tipo N presenta el comportamiento contrario.

3.2.4. Resumen de comparacion entre el FVF y el seguidor de fuente.

En la Tabla 3.1 se muestra un resumen de los resultados obtenidos a lo largo de esta
seccion, donde queda de manifiesto que el FVF tiene mejores prestaciones como buffer

que el seguidor de fuente convencional.
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3.3. Esquemas basicos a partir del FVF y aplicaciones.

Aunque en la referencia [127] se hacia un repaso de muchas de las aplicaciones a las
que ha dado lugar el FVF, en esta seccion se presenta un resumen actualizado que,
desde el punto de vista de la autora de esta Tesis, es de gran interés, si bien el lector que
conozca dicha referencia, puede continuar su lectura en la siguiente seccion

directamente.

Con el FVF se pueden montar tres circuitos basicos con propiedades de funcionamiento
particulares. A partir de éstos se han desarrollado multiples e interesantes celdas
analogicas de baja tension de alimentacion y/o bajo consumo. Algunas de estas celdas
son bastante antiguas, aunque la mayoria son recientes y, muchas de ellas, han sido
propuestas por el Grupo de Ingenieria Electronica de la Universidad de Sevilla, al cual
pertenece la autora, en colaboracion con investigadores de la New Mexico State

University y la Universidad Publica de Navarra.

Por otra parte, el FVF en si mismo, como celda en solitario, ha sido utilizado en una
variedad de circuitos que no debemos dejar de mencionar por la gran contribucién que
representan al disefio analdgico. En el mezclador de 1GHz [130] se utiliza el FVF para
implementar un espejo de corriente de alta velocidad, muy baja impedancia de entrada
y tensidon de entrada controlable. Con ese mismo proposito es utilizado en el
transconductor [91]. En [131] se aplica al disefio de convectores de corriente y se
proponen dos nuevos esquemas simples, de hasta 100MHz de BW, capaces de operar
con muy baja tension y bajo consumo. A su vez, el FVF se aplica a la version CMOS
del circuito WTA (“el ganador se lo lleva todo”, del inglés “winner-take-all”) de
Yamawaka [132], sustituyendo el seguidor de fuente de cada rama por un FVF y
consiguiendo asi un nuevo circuito WTA de baja tension y altas prestaciones [133].
Ademas, ha sido aplicado para polarizar de manera novedosa los bucles translineales
CMOS [134], [135] y que éstos sean capaces de operar con una tension de alimentacion
muy baja. Al utilizar este nuevo bucle translineal en los circuitos convencionales de
procesamiento de sefial, se obtiene una familia mejorada de circuitos analdgicos
basados en TL con muy baja tensiéon de alimentacion y menor consumo [127], que

incluye tanto circuitos estaticos no lineales (circuitos de media geométrica, raiz
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cuadrada/divisor, multiplicador/divisor) como circuitos dinamicos lineales (filtros) y no

lineales (convertidor RMS-DC).

Si tomamos el FVF de la Figura 3.2, polarizamos la puerta del transistor M; con una
tension constante, utilizamos el nodo X como nodo de entrada de una sefial in y
copiamos la corriente de M, a través de un transistor adicional M3 para entregarla a la
salida, se obtiene un espejo de corriente capaz de funcionar con muy baja tensiéon de
alimentacion: el sensor de corriente FVF de la Figura 3.9 o FVFCS. Con un modelo de
transistor que considere la modulacion del canal y suponiendo los transistores
saturados, el funcionamiento del circuito es como sigue: al ser el nodo X de muy baja
impedancia, a pesar de las variaciones de iy, la tension en ¢l permanece practicamente
constante, siendo la corriente del transistor M, y, por tanto, la de salida, igual a la suma
de iy e Ig. El circuito actua, pues, como un sensor de la intensidad iy y, aunque afade
una componente DC (Ig), esto carece de importancia ya que puede ser sustraida
facilmente de iour. El sensor admite grandes variaciones de iny a la vez que mantiene la
tension constante y pequena en el nodo de entrada, con lo que puede ser muy util en
aplicaciones de medida de consumo DC y AC en chips y espejos de corriente, como se
vera mas adelante. La corriente de entrada presenta el requisito de tener que ser siempre

“saliente” si el sensor es tipo P o “entrante” si es tipo N.

Figura 3.9: Sensor de corriente FVF.

Aunque en el sensor FVF se ha supuesto que M, trabajan en saturacion, hay un caso
de funcionamiento especial digno de ser mencionado: cuando la corriente de entrada iy

es muy alta y M, entra en zona lineal. En ese caso, la corriente de salida iour puede
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hacerse muy grande y, de hecho, ya no es proporcional a i sino que aumenta mucho
mas de lo que lo hace ésta, llegando a tener un comportamiento clase AB que podria ser
utilizado, por ejemplo, en etapas de salida. La tunica desventaja es que si la tension vgs
de M, aumenta en exceso, la tensiéon en el nodo Y disminuye en la misma medida,
pudiendo sacar de saturacion al transistor que implementa Ig. Si esto ocurre, la corriente
de polarizacion real aplicada al circuito es menor cuanto mayor es la corriente i, y la
tension en el nodo X ya no permanece constante. Para mantener la saturacion del
transistor que implementa I, habria que aumentar la tension de alimentacion, aunque
disefiando el circuito con un cuidado especial desde el punto de vista de los rangos de
funcionamiento, la alimentacién no tendria por qué ser mucho alta. Ya en [136] se
presentd una etapa de salida de baja tension que aprovechaba el paso de transistores de

saturacion a zona lineal para conseguir un eficaz comportamiento clase AB.

El esquema FVFCS ha sido utilizado como etapa de entrada en espejos de corriente de
baja tension [137]-[142], consiguiendo muy baja impedancia de entrada y bajo
requerimiento de tension de entrada, aunque en [141], [142] se consigue, ademas, muy
alta resistencia de salida junto con bajo requerimiento de tensién de salida. Todas esas
prestaciones también las consigue el espejo de corriente presentado en [143], que es
muy similar al espejo de corriente cascodo regulado convencional sélo que, al llevar un
FVF en la etapa de entrada, posee una impedancia de entrada mucho menor. Con este
ultimo espejo se obtiene un esquema de conversion V-I con rango de entrada completo
muy adecuado para aplicaciones de convertidores A/D. EL FVFCS se ha utilizado
también como sensor de corriente con gran rango de sefial de entrada en [144] y para
medidas de consumo de chips en [145]. En [146] se ha empleado en una etapa de
entrada de transimpedancia de muy baja alimentacién. Asimismo, ha sido usado para
disefiar una celda de corriente conmutada de baja tension [147], circuitos en el dominio
logaritmico [148], [149] y un amplificador de potencia de rango completo [150]. En
base a la busqueda bibliografica realizada por la autora, es justamente en [150] donde

se utiliza el seguidor de tension girado por primera vez.

Otra estructura basica se obtiene a partir del FVF afiadiendo un transistor M3 en el nodo
X. Es el amplificador diferencial de la Figura 3.10, también llamado estructura
diferencial FVF o DFVF. Ademas de ser capaz de operar con muy baja tension de

alimentacion, tiene unas propiedades que lo hacen muy interesante. Una de ellas es que
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si se aplica una tension diferencial v, =V, -V,, donde V, =V, +v,/2,
V, =Vau — Vi /2 ¥ Voun es la tension de modo comun de entrada, la corriente i3 que

circula por el transistor M3 tiene un comportamiento clase AB, ya que sigue la ley
cuadratica de un MOSFET en saturacion y su valor méximo puede ser mucho mayor

que su valor quiescente Ip.

Figura 3.10: Amplificador diferencial FVF.

Otra propiedad del DFVF es que se puede tomar la salida en corriente o en tension
segun interese en una determinada aplicacion. La salida en corriente serda o bien la
intensidad i3 que circula por M3 o bien una copia mediante un espejo de la que circula
por M, que es i, = i3+]p. La salida en tensién se podra obtener del nodo Y, ya que en €l

la tension sigue las variaciones de la sefial de entrada comprimidas.

El esquema DFVF se utiliz6 en el relevante amplificador operacional de
transconductancia clase AB de muy baja tension [92], el cual se us6 mas tarde en [151]
y [140] para disefiar un convertidor A/D AX de baja tensién y bajo consumo. A su vez,
mas recientemente, en [152], se identifica que ese OTA responde al principio de
acoplamiento cruzado de un par de transistores emparejados con dos fuentes de tension
continua flotantes, y con él se realiza un transconductor lineal como en [153] (ver
Figura 3.11), salvo que las fuentes se implementan mediante seguidores de tension
girados. Aunque se han hecho esfuerzos [153]-[156] para implementar dichas fuentes
flotantes, la forma mas eficiente es introducir un desplazamiento DC mediante el uso

del FVF, por encima incluso de los seguidores de fuente o los pares complementarios
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(“pares CMOS”). Dicho transconductor, que, ademas, es sintonizable, se muestra en la
Figura 3.12 y puede verse como no es mas que dos DFVF cruzados. En [93] se presenta
un circuito de funcidon cuadratica, que se obtiene con so6lo sumar las dos corrientes de
salida del OTA de [92], [152], y un multiplicador de cuatro cuadrantes de 2V de
alimentacion. Dicho multiplicador sigue el esquema planteado en [163], que consiste en
restar la salida de un circuito “cuadrado de la suma” y un circuito “cuadrado de la
diferencia”, cada uno de ellos implementado, como no, a partir del circuito de funcion

cuadratica basado en dos DFVF.

Vx+|Vip|  Vxt[Vrp|

T R Al

Vx+Vin o Vx+Vy
(a)

Figura 3.11: Principio de OTA lineal /circuito de funcion cuavdratica [153]: a) tipo N, b) tipo P.

V2 ’—’—| M M, |—->(-—| Map ‘|V|2L’:“—"-'V1
1 Tt

(")IB (V“B

Figura 3.12: Elemento transconductor mediante dos DFVF.

El esquema DFVF también ha dado lugar a la etapa de salida AB [94], [95] que,
ademas de ser de muy baja tension, consigue un control tanto de la corriente quiescente
como de la corriente minima. Precisamente el comportamiento clase AB del DFVF ha
sido aprovechado para implementar varios buffers de tension [157]-[159]. En [157] se

disefia un buffer basado en dos celdas DFVF complementarias que, a pesar de operar
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con una alimentacion de 3.3V, es de bajo consumo y tiene una gran capacidad para dar

y recibir corriente. El inconveniente que presenta es que su rango de tension de salida
es muy limitado y de valor [ Vgg +|Viy|+2Vpg', Vi —[Vip|=2Vg)" 1. Este problema
se soluciona en el buffer [158]-[159], el cual, en vez de dirigir la carga a través de un

DFVF tipo P cuando la entrada viy aumenta y con un DFVF tipo N cuando la entrada

disminuye, lo hace justo al revés, con ayuda de unos espejos adicionales.

La tercera estructura basica a partir del FVF es el llamado par pseudo-diferencial FVF o
PDFVF. Se obtiene tras afiadirle un transistor My al DFVF tal y como se muestra en la
Figura 3.13. Este esquema sigue siendo capaz de operar con muy baja tension de
alimentacion. En [127] se le llam6 par pseudo-diferencial FVF porque, como ese tipo

de par, no posee el alto rechazo intrinseco al modo comun que tiene el par diferencial.

Figura 3.13: PDFVF o par pseudo-diferencial FVF.

En el esquema PDFVF, suponiendo los transistores en saturacion, cuando se aplica una
seflal  diferencial de entrada v, =V,-V,, donde V,=V_, +v,/2,
V, =Vau —Vi/2 ¥ Vo es la tension de modo comun de entrada, las corrientes de
salida i3 e 14 siguen la ley cuadratica de un transistor MOS en dicho estado de
saturacion, por lo que su comportamiento es clase AB (la corriente maxima puede ser
mucho mayor que la corriente quiescente). Lo usual es aplicar V, =V, = (V3+V4 )/ 2
pero si se aplica un valor de tension continua distinto, el comportamiento AB se sigue
dando y la caracteristica DC tiene la misma forma aunque con un desplazamiento de

continua constante. Si se consideran V, =V, , modelos de primer orden, saturacion y
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mismo tamafio para los transistores M;, M3 y My, se calculan las corrientes de salida
unipolares y se restan para obtener la corriente diferencial, se obtiene la siguiente

expresion:

iOUT = is -1, = _Kp '(VQ _|VTP|)' Vi (3-56)

donde Vg es la tension fuente-puerta del transistor M;, que es constante debido a la

fuente Ig y esta dada por

21,
VQ = Vso.mi :|VTP|+ K_ (3-57)

p

La expresion (3-57) es muy interesante: la corriente diferencial es ahora bidireccional
(en el DFVF la corriente s6lo podia ser positiva y alta si vy era positiva, o positiva y
menor que I, si viy era negativa) y, ademas, programando I se puede controlar el valor
de Vq y, por tanto, la cantidad de tension de entrada que se convierte en corriente de
salida, es decir, la transconductancia. Si utilizasemos dos PDFVF cruzados podriamos
obtener un transconductor completamente diferencial de transconductancia
programable. Otra forma de programar facilmente esa transconductancia en el circuito
de la Figura 3.13 seria aplicando una fuente Vp en la puerta de M,. La corriente

diferencial estaria dada en ese caso por

iOUI = is _i4 = _Kp '(VQ +VB _VCMI _|VTP|)'Vid (3'58)

Ademas, en el transistor M, se tiene la corriente de modo comun de salida mas la
corriente Ig, con lo que para obtener la primera se puede hacer una copia de i, y

sustraerle una cantidad Ig.

El PDFVF fue utilizado para construir una etapa diferencial de entrada clase AB de baja
tensiéon y bajo consumo [160] que, mas tarde, sirvid de base para implementar un
amplificador operacional de transconductancia de baja tensién y bajo consumo [161],

muy adecuado para aplicaciones SC, donde es mas importante el bajo consumo
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quiescente y la alta capacidad de slew rate que el alto valor de la relacion CMRR. Este
OTA fue usado para construir un modulador XA de segundo orden con 86dB de rango
dindmico en un BW de 16KHz y capaz de funcionar con tan solo 1.1V de alimentacion
y 35uW de consumo quiescente [162]. En [161] se presenta un segundo OTA basado en
la misma etapa de entrada [160]. Se trata de un amplificador cascodo doblado clase AB
completamente diferencial, que tiene un consumo quiescente de 8uW en comparacion
con los 12uW que consume el primer OTA, siendo el resto de prestaciones similares en

ambos casos (alimentacion de 1V, GBW=15MHz y Mf=70° con una C =1pF).

El PDFVF ha dado lugar también a un multiplicador basico de transconductancia [164]
de muy baja tension, alto rendimiento de corriente, gran rango de entrada y con un BW
de 31MHz aproximadamente. A partir de esta celda basica, se ha desarrollado un
transconductor programable, clase AB y de 2V de alimentacion, que ha sido empleado
en un oscilador senoidal con rango de sintonia de 1MHz a 25MHz [165] y en un
multiplicador de tensidon de muy alta frecuencia de funcionamiento, alta linealidad y
muy baja tension, que es aportacion original de esta Tesis y que se verd en detalle en la
siguiente seccion. En [166] fue publicado otro multiplicador de transconductancia que
difiere del de [164] en que los transistores que forman el nucleo del esquema de
inyeccion por puerta y fuente no operan en zona de saturacion sino en zona lineal
consiguiendo mayor rango de entrada (de 0.6V, se pasa a 0.8V,,). Consigue, ademas,
mayor ancho de banda, pero a costa de incrementar mucho la corriente de polarizacion
y, por tanto, el consumo quiescente. En [167] se extiende el esquema de [166] para
incluir un nimero cualquiera “n” de celdas de entrada. La corriente total en cada rama
de salida es la suma de las correspondientes intensidades individuales, lo que se lleva a
cabo mediante una conexion directa de las ramas de salida individuales para, a

continuacion, ser medida mediante la celda FVFCS.

3.4. Aportaciones de esta Tesis basadas en el circuito FVF.

3.4.1. Introduccion.
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En esta seccion se van a presentar dos celdas que estdn basadas en el seguidor de
tension girado y son aportaciones originales de esta Tesis. La primera de ellas es un
multiplicador de tension de cuatro cuadrantes muy lineal, capaz de operar con muy baja
tension de alimentacion y que consigue, con muy bajo consumo de corriente quiescente,
un ancho de banda de 40MHz para C, =10pF y de 70MHz para C, =1pF. La
segunda es un amplificador de transconductancia pseudo-diferencial de muy baja
tension, elevado rango de entrada, ancho de banda de 100MHz y una impedancia de

salida muy alta proporcionada por una estructura “stper-cascodo” basada en el FVF.

3.4.2. Multiplicador de tension de cuatro cuadrantes.

El multiplicador de tension presentado en esta seccion estd basado en el tipico esquema
de inyeccion por puerta y fuente [168] de la Figura 3.14 con los transistores trabajando
en saturacion.

v Ivs

a Vs ¢
V1’_{ M M, }_I‘—‘ Mip Map }_'V1

I I2 lip Iop

i1+ip io+ iop

Figura 3.14: Multiplicador de transconductancia con esquema de inyeccion por puerta y fuente.

Dicho esquema consiste en dos pares diferenciales polarizados en tension y acoplados
de forma cruzada. La corriente de salida iout se obtiene restando las corrientes i;+ijp €
i, +ipp cancelandose los términos no lineales de las corrientes de drenador. Las senales
Vi, V3 se aplican a las puertas de los transistores mientras que las sefiales V. y Vi, se

aplican a los nodos de fuente, tal y como se indica en la Figura 3.14.

Considerando que todos los transistores se encuentran en saturacion y que las fuentes

Vay Vi son ideales, las corrientes i;+1;p € i+ip quedan definidas de la forma
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i +i,= éKp [(Va, —V, =) + 7, -7, —|VTP|)2] (3-59)

A 1 2 2

iy iy =K, [(V,, V=Wl + W, =V, =) ] (3-60)
Restando las expresiones anteriores, ioyr = (11 +11p) — (i2+i2p), Se obtiene:

iOUT = Kp ) (VI - VZ) (Va' - Vb') = Kp ’ leZ ’ Vda'b' (3_61)

donde K, es el factor de ganancia de los transistores y vqio = Vi — V2 ¥y Vaay = Voo — Vi
las tensiones diferenciales en las entradas de puerta y en las entradas de fuente,

respectivamente.

Para que la cancelacion de componentes no lineales sea perfecta, las fuentes de tension
V. y Vi han de tener impedancia de salida nula. Por eso, es objetivo prioritario
implementar de forma practica esas fuentes de tensién y que éstas tengan la menor
impedancia de salida posible, dando lugar igualmente a la menor distorsion posible. Por
otra parte, para realizar un multiplicador con el esquema anterior que cumpla la
condicion de ser capaz de funcionar con una tension de alimentacidon muy baja, es
necesario realizar las fuentes V, y Vi siguiendo un esquema que proporcione baja
impedancia de salida y que opere con muy baja tension de alimentacién. Se ha elegido
el seguidor de tension girado para implementar dichas fuentes V, y Vy porque, como
ya se vio en la seccion 3.2, cumple todos los requisitos de forma eficiente. En la Figura
3.15 se muestra el esquema del multiplicador basico de transconductancia con la

implementacion CMOS de las fuentes V, y Vy utilizando la celda FVF.

Observando dicha figura se comprueba que este esquema de multiplicador de
transconductancia consiste en dos pares PDFVF conectados de forma cruzada y que,
por tanto, conserva las propiedades de baja tension de alimentacion, rango de entrada y

comportamiento clase AB de esa estructura.
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Figura 3.15: Esquema del multiplicador basico de transconductancia con FVF para V,.y V.

Fijandonos en el FVF formado por Ma, M3 e Ig y considerando modelos de primer
orden y transistores en saturacion, la fuente de corriente constante Ig produce en Ms una

caida de tension constante V entre su fuente y su puerta de valor:

21
Vse.u3 :|VTP|+ KB :VQ (3-62)

p

donde K, =p_-C W

oxX

es el factor de ganancia de M;, valido para los transistores

Ml

Mz, M3, sz, M3p y M]p al tener el mismo tamafio.

La tension V,> se mantiene constantemente a un valor V,» = Vg +V, mientras que el
transistor My absorbe tanto Iz como las variaciones de corriente de M; y M, que se
producen como consecuencia de las variaciones de las tensiones aplicadas en V; y Va.
Dichas variaciones de corriente no afectan, por tanto, a la tensién de la fuente V,> sino
que se traducen en variaciones de tension en la puerta de My y, debido al camino de
realimentacién desde la puerta de My hasta el drenador de M3, se ven directamente
reflejadas en el drenador de M3, que es un nodo que no pertenece al camino de la sefal.
Este lazo es el que permite al circuito funcionar con muy baja tension de alimentacion y

con una corriente de continua Iz mucho menor que los valores maximos que puedan
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tener i; e 1y, es decir, que el multiplicador presentado no sélo es de baja tension de
alimentacion sino, ademas, de clase AB vy, por ello, puede ser programado para tener un
consumo muy bajo. Ademas, la resistencia interna de la fuente V,» es de muy bajo
valor, habiéndose ya demostrado que esta dada por la expresion (3-39) y que si se
considera que la fuente Iz se implementa mediante un simple espejo de corriente

(Top ® Ty u3), la expresion queda como en la ecuacion (3-40). Particularizada para el

caso que nos ocupa, seria

2
R, = (3-63)

Enwmiz Emma Toms

Ya vimos que para valores tipicos de los pardmetros (g, v; = €nms ~100pA/V,
Toms = 100MQ), se obtiene que Ry es aproximadamente de 2Q, verificandose asi la

casi-ideal resistencia de salida que posee la celda FVF cuando se utiliza como fuente de

tension de baja impedancia.

Todo ello da lugar al multiplicador de transconductancia propuesto en [164], [169] y
que puede verse en la Figura 3.16, siendo una estructura clase AB de muy baja tension
de alimentacion. Para entregar las corrientes de salida hay que utilizar espejos de
corriente de reducida resistencia de entrada y elevada resistencia de salida. Se ha
utilizado el espejo con etapa de entrada basada en el FVF [137], es decir, en la celda
FVFCS. A la salida del espejo se ha afiadido un transistor cascodo que permite alta
resistencia de salida y gran rango, tal y como se desea cuando las sefales de salida son
senales de corriente. Estos espejos de corriente reunen dos condiciones: son capaces de
operar con muy baja tensiéon de alimentacion y los nodos de entrada A y B donde se
inyectan las corrientes de salida i; e iy del multiplicador basico son de muy baja
impedancia, con lo que la tensidn se mantiene practicamente constante y se minimizan
los efectos de segundo orden asociados a la modulacion de la longitud del canal. Por la
topologia del FVF se puede observar que las tensiones V. y Vi, pueden estar muy cerca
del valor de la tension de alimentacion, con lo que se dispone de un rango considerable

para las sefiales de entrada.
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M8 M6 M6P M8P

Figura 3.16: Multiplicador de transconductancia de muy baja tension de alimentacion [164], [169].

En un multiplicador de transconductancia se puede definir un factor de calidad llamado
rendimiento de corriente (CE), que represente la cantidad de corriente que se convierte
en intensidad de salida util de entre la total generada en el multiplicador. Para el

esquema de la Figura 3.16, la CE quedaria segtn la expresion (3-64).

CE = iOUT — i] _i11 — i/ +i1P _iz _izp (3-64)
i+i,+21, i, +i,+21; i, +i,+i,+i,+21,

Para obtener un alto rendimiento de corriente y maximizar el rango de entrada a la vez
que se consigue un comportamiento lineal, se aplican sefales de entrada
complementarias, es decir, las tensiones de entrada Vi— V2 = v4i2 ¥ Va— Vi, = Vgap SON

diferenciales balanceadas y tienen el mismo modo comun Vewmy. Es decir,

v, = de” Vo (3-65)
Vi

V=24V, (3-66)
VY dab

V, = Ve, (3-67)
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V== Vo, (3-68)

Ya se ha visto también que, como consecuencia de los FVF M3-My-Ig y Msp-Myp-I3, se

cumple que
Var=Vo +V, (3-69)
Vi =Vo +Vs (3-70)

donde Vg es un valor constante de tension y estd dado por la ecuacion (3-62). De forma
que sustituyendo las ecuaciones (3-69) y (3-70) en la ecuacion (3-61), ésta queda de la

siguiente forma:
iOUT = Kp ) (VI _VZ)' (Va - Vb): Kp ) leZ ) Vdab (3_71)

En esa expresion se puede observar como la corriente de salida es funcion de la
multiplicaciéon de dos sefiales diferenciales de tension, v4iz y Vda, COMo ya se habia
predicho. Ademas, se puede tomar la sefial v4,, como una sefial de control con la que se
puede programar la transconductancia G, del multiplicador, ya que ésta tendria una

expresion dada por la ecuacion

oi, 4
Gm = Fdlz = Kp ) Vdab: :upcox Tvdab (3'72)

Por tanto, la transconductancia del multiplicador no sélo presenta una dependencia

lineal con v4ap Sino que, ademads, se puede programar variando esa tension Vgap.

En el momento de presentar el multiplicador de transconductancia [164], se
encontraban publicadas en la literatura distintas formas de aplicar la sefial al terminal de
fuente de los transistores en el esquema de inyeccion por puerta y fuente [168] de la

Figura 3.14. Cada una de ellas dio lugar a un multiplicador distinto con sus propias
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prestaciones. En [170] se utilizaba un amplificador operacional para aplicar la sefial y
en [171], un amplificador diferencial lineal. También se puede utilizar seguidores de
fuente [153]. De hecho, en [163] se empleaba un seguidor de fuente para cada transistor
de los acoplados de forma cruzada, en [172]-[177] un seguidor de fuente de ganancia
enriquecida y en [178], un seguidor de emisor BJT. Todos ellos, excepto el [178],
operaban con +5V de alimentacion o £7V, siendo el [178] el tnico capaz de operar con
baja alimentacion (3.3V en una tecnologia de 2um). Sin embargo, el que se present6 en
[164] era capaz de operar con muy baja alimentacion (1.4V en una tecnologia de
1.2um) gracias a que la sefial era inyectada en los terminales de fuente mediante el
FVF, que permitia implementar las fuentes V,»y Viy con muy baja impedancia de salida

y muy baja tension de alimentacion.

3.4.2.1. Estrategia de disefio.

El multiplicador de tension se disena a partir del esquema bésico de multiplicador de
transconductancia de la Figura 3.15, afiadiéndole los espejos de baja impedancia de
entrada y alta impedancia de salida ya comentados y unas resistencias R que realicen la

necesaria conversion corriente-tension. El nuevo esquema seria el de la Figura 3.17.

y lout2
Multiplicador-gm

Figura 3.17: Multiplicador de tensiéon propuesto.
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Las especificaciones de disefio que se han establecido como objetivo para el
multiplicador de tensién aparecen en la Tabla 3.2. Dichas especificaciones tan s6lo
pretenden mostrar las posibilidades de esta celda y no se corresponden con ninguna

aplicacion concreta.

De todas formas, conviene mencionar que tales especificaciones no son faciles de
conseguir simultdneamente puesto que entre algunas de esas magnitudes existe un
compromiso. Por un lado, cuanto mayor sea la corriente de polarizacion Iz del FVF,
mayor serd el BW, pero mayor serd también el consumo de potencia en el
multiplicador. En nuestro caso, se ha sacrificado BW para cumplir la especificacion del
consumo. Por otro lado, cuanto mayor sea el rango de salida, peor se dara la saturacion
en los transistores de salida del espejo y, por tanto, mayor serd la distorsion. Asi, hay
que elegir un rango de salida 6ptimo que, sin ser pequeio, mantenga la distorsiéon por
debajo de un determinado valor. Ese rango se podria conseguir, en principio, sin los
espejos y, al ser las variaciones de corriente de i; e iy pequefas, con unas resistencias R
suficientemente altas. Sin embargo, cuando las resistencias R aumentan, el ancho de
banda se ve reducido drasticamente. La solucion es hacer una réplica amplificada de las
corrientes i; € iy mediante los espejos e inyectarlas en unas resistencias lo mas pequenas
posible. De nuevo hay que buscar el punto 6ptimo de la copia 1:n de corriente y del
valor de R para que con la menor distorsiéon y el mayor ancho de banda posibles, se

obtenga un rango de salida suficientemente grande.

Voo ViVl y <V + Vi
Po <2mW
Rango de entrada > VD%
THD Minimo alcanzable
IM3 Minimo alcanzable
R < 1kQ
Rango de salida > VD%
BW@C,=10pF > 30MHz

Tabla 3.2: Especificaciones para el multiplicador de tension de cuatro cuadrantes.
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La salida del multiplicador de tension viene dada por

Vour = (VDD L ours 'R)_ (VDD —Lour 'R) =R- (iOUTl - iOUTZ) (3-73)

Como iy, =n-1; Y igy =1n-1y, sustituyendo en la expresion de arriba,

Vour :R'n'(il_iu):R'n'iOUT (3-74)

siendo 1., la ya calculada de la ecuacion (3-71), con lo que, después de sustituir,

queda la expresion siguiente,

Vour = R'n'Kp “Varz Vaa (3-75)

que esta linealmente relacionada con el producto de las dos sefiales de entrada

diferenciales V412 Y Vdab.

3.4.2.2. Resultados de simulacion.

Para simular el multiplicador se ha utilizado CADENCE DFW-II y Spectre con la
tecnologia CMOS AMS CXQ de 0.8 um, cuyos parametros ya se mostraron en la Tabla
2.5. En la Tabla 3.3 se muestran los parametros de disefio del circuito. Como puede
observarse, la relacion de copia en los espejos es de 1:20 y las resistencias de 300Q.
Con esos valores se ha conseguido optimizar tanto el rango de tension a la salida como

la distorsion armonica y el ancho de banda, como se vera mas adelante.

Si se realiza un barrido en continua de la senal vgq;» desde -300mV a 300mV

manteniendo V4., @ un valor constante, el resultado debe ser una recta de pendiente

K, V4. Si se programa la pendiente de esa recta variando vy, desde -300mV a

300mV en saltos de 50mV, se obtiene la caracteristica DC del multiplicador, que puede

verse en la Figura 3.18.
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Tabla 3.3: Parametros de disefio del multiplicador de tension de cuatro cuadrantes.

Transistor W/L
M, Myp, M2, Map, Mapp, M3, M3p 14/0.8
Mup, Mapp 600/0.8
Ms, Msp, Mg, Mep 28/0.8
M7, M7p 400/0.8
Mg, Msp 560/0.8
Otros parametros

Vbp 1.5V

Is, I's 10pA

VNmos L.1V

R 300Q

CL 10pF

CRRACTERISTICAE DC

= 0 + * =1
< O ) A =
Z00m .
;"‘-- = =]
Lohm - ‘H =
Ll 1 By
: g : N - e
= e = g i gk = - o
= E = ¥ =
-’E'Es"":a : = —
§ - ? = o
= \:. A .
i i :
-100m
—2001’1’1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 | 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
-300mm -100m 1000
vdlz (V)
: (-30Q0m 179.1%3m] delta: [&00m -358.385M]
EB: (300m -179.1%3m) slope: -59%7.30%m

Figura 3.18: Caracteristica DC del multiplicador: voyr frente a vqi,.
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En la Figura 3.19 se muestra el resultado del analisis AC de la sefial v, programando
Vdab desde S0mV a 300mV en saltos de S0mV y considerando una carga capacitiva a la
salida de 10pF, que, obviamente, disminuye el ancho de banda. En los multiplicadores
encontrados en la literatura no suele aparecer este dato, dando la impresion de que no se
ha considerado carga capacitiva alguna, con lo que el BW dado seria el correspondiente
al caso mas favorable. Ademas, si no se considera ninguna C;, queda enmascarado el

hecho de que por cada nodo de salida existe un polo de valor 1/R-C, que puede ser

bastante pequefio si la resistencia R es alta, convirtiéndose en el polo dominante del
circuito y, por tanto, limitando el BW total. En este sentido, las resistencias utilizadas
en los multiplicadores de la literatura son bastante mas elevadas (1kQ, 2kQ, 5kQ) que
las utilizadas en el multiplicador de tension propuesto (300Q), con lo que si tuviesen en

cuenta una carga capacitiva, el BW dado seria presumiblemente bastante mas pequeio.

Ademas, en los multiplicadores de la literatura no suele aparecer la respuesta en
frecuencia experimental (extraer sefiales de amplitud reducida y alta frecuencia fuera de
un chip entrafa serias dificultades), con lo que no se puede saber el BW efectivo de
dichas topologias. En esta Tesis se ha hecho un esfuerzo especial en conseguir medidas
experimentales de alta frecuencia del multiplicador de tension para demostrar asi su
funcionamiento real. En la Figura 3.19 se puede ver como el ancho de banda es de
40MHz aproximadamente y permanece practicamente independiente del ajuste de
ganancia. Si la capacidad fuese mas pequena, por ejemplo, C;=1pF, el BW aumentaria
considerablemente, llegando a ser de unos 76MHz. El BW para la otra entrada es
también practicamente independiente de la tensién programada en vg;2, y de valor
~ 25MHz para C;=10pF y ~30MHz para C =IpF. Un ejemplo de que el BW es casi
independiente de la ganancia es que para v4,,=50mV, su valor es de ~ 70MHz y para

Vdab=300mv, de ~ 76MHz.

Para comprobar que el circuito es estable se han multiplicado dos sefales cuadradas.
Ambas son de la misma amplitud pero una posee una frecuencia mucho menor que la
otra para poder observar que la salida es una onda cuadrada con la frecuencia de la mas
rapida. En concreto, v4u €s una sefial cuadrada de 1KHz, 150mV de modo comuin y
100mV,, de amplitud. La sefial vqi» es igual que la anterior salvo que su frecuencia es

de 2.5MHz. En la Figura 3.20 se muestran la tension unipolar de salida en cada nodo y
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la tension diferencial de salida vour, comprobandose que no se produce

sobreoscilacion y que el circuito es estable.
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Figura 3.19: Respuesta en frecuencia para distintos valores de vq,,.
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Figura 3.20: Respuestas unipolares y diferencial ante ondas cuadradas de entrada.

En la Tabla 3.4 se resumen los resultados de simulacion obtenidos, los cuales, como

puede comprobarse, cumplen las especificaciones de la Tabla 3.2. El multiplicador de

tension no solo es capaz de operar con muy baja tension de alimentacion ( V,, =1.5V
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con V,, =0.7V y |VTP| =—-0.8V), sino que presenta un alto ancho de banda con unos

excelentes resultados de distorsion armonica. Cuando el rango de entrada es maximo, la
distorsiébn armodnica permanece practicamente invariable al aumentar la frecuencia
desde valores muy bajos hasta un décimo del BW ya que, para ese rango, el efecto
dominante de no linealidad es debido a la saturacion de la caracteristica de
transferencia. Conviene comentar también que en los multiplicadores de la literatura no
se suele dar ni la potencia quiescente ni la potencia maxima consumida (con Vyap ¥ Vdi2
a rango maximo), pero si se suele encontrar el dato de la corriente de polarizacion
utilizada. Por ello, aunque el rango de salida elegido influye en la potencia méaxima y es
dificil la comparacion, si se puede comparar el consumo DC del nicleo de los distintos

multiplicadores, siendo el de esta Tesis mucho menor que el de la gran mayoria.

Si utilizdsemos unas resistencias R de 200Q en vez de 300Q el rango de salida
disminuiria de 358mV,, a 238mV,, pero el ancho de banda aumentaria de 40MHz a

50MHz, manteniéndose aproximadamente los valores de THD.

BW 76MHz@C=1pF
40MHz@C=10pF
Rango de entrada para Vqi2, Vdab [-0.3V, 0.3V]
Rango de salida [-0.179V, 0.179V]
Para V4,,=0.15V:
THD@100kHz,0.3V, -67.8dB
THD@1MHz,0.3V,, -60.9dB
THD@4MHz,0.3Vpp -49.5dB
Para V4,,=0.3V:
THD@100kHz,1MHz,4MHz,0.6V,, -38.2dB
Routt; Rout- 300Q
Po@Multiplicador de transconductancia 97TuW
Po@en Multiplicador de tension 1.64mW
Pumax@Multiplicador de transconductancia 148uW
Pymax@Multiplicador de tension 2.59mW

Tabla 3.4: Resultados de simulacion del multiplicador de tension.
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3.4.2.3. Consideraciones de diseiio.

Para resolver el problema de realizar medidas desde fuera del chip de pardmetros del
multiplicador de tension tan distintos como la caracteristica DC, la distorsion armonica
a bajas y altas frecuencias, el producto de intermodulacion y la respuesta en frecuencia,
se ha optado por implementar dos versiones del multiplicador, cada una adaptada a un
tipo de medidas. Asimismo, sera necesario diseiar para cada multiplicador una placa de

pruebas apropiada.

Para medidas de linealidad y bajas frecuencias se ha realizado una version
practicamente igual que la original salvo que, al ser el rango maximo de salida
358mV,,, se ha aumentado la copia de corriente en los espejos de 1:20 a 1:40 y el valor
de las resistencias R a 1kQ. De esta forma, se mantiene la caracteristica de linealidad a
la vez que se obtiene un rango de salida de 2.75V,,, lo cual permite observar muy bien
la sefial en un osciloscopio y con menor error que si trabajamos con sefiales de rango
pequefio. Se ha elegido implementar las resistencias fuera del chip mediante
potencidémetros para poder emparejarlas lo maximo posible. Se conectaran dichas
resistencias a una alimentacion externa de 3.3V para permitir las acusadas variaciones
de tension existentes en cada nodo de salida, lo cual no es inconveniente desde el punto

de vista de la consecucion de medidas precisas del multiplicador.

La version del multiplicador orientada a medidas de alta frecuencia es una version
escalada de la original que trabaja tanto con intensidades de polarizacion mas grandes

como con variaciones de corriente (i, ,1y.) Mayores en las ramas de salida.

MIN »
Ademas, se reducen las resistencias R que, como ya se ha visto, pueden limitar el BW.
Todo esto hace que el circuito esté preparado no s6lo para afrontar las capacidades de
los pads sino para cargar la entrada de 50Q de los instrumentos de medida. El rango de
tension de salida del multiplicador es ahora de 530mV,,, aunque en los instrumentos se
vera reducido a la mitad puesto que se adaptaran las impedancias a 50Q para evitar
pérdidas por reflexion. De todas formas, para el tipo de medidas de interés, con el
analizador de red vectorial y el analizador de espectros, esto no tendria importancia
puesto que dichos instrumentos tienen mayor rango dindmico que el osciloscopio, es

decir, no presentan problemas para trabajar con sefiales mas pequefias. Para construir

143



una placa de pruebas que funcionase a cualquier frecuencia habria que utilizar
interruptores que fuesen conectando distintos “caminos” para los distintos rangos de
frecuencias. Sin embargo, ello complicaria de forma excesiva la placa e introduciria
ruido y cambios de impedancia. Por esta razon, se ha elegido disefiar la placa para que
funcione con sefiales vq412 y vour en el rango de frecuencias [20MHz, 100MHz] (camino
de senal con adaptacion de impedancias) y vg4ap en el rango [1IMHz, 10MHz] (sin

adaptacion), suficientes para demostrar las prestaciones del multiplicador.

3.4.2.4. Resultados experimentales.

e De continua y muy bajas frecuencias.

El layout del multiplicador para este tipo de medidas fue realizado en la tecnologia
CXQ de 0.8um de AMS. Las ligeras modificaciones de esta version del multiplicador
respecto al original han sido ya comentadas en la seccion anterior. El layout se presenta
en la Figura 3.21 dentro del recuadro rojo y ha ocupado “403pum x 480um”, es decir,

unos 0.19344mm? de silicio.

El esquema simplificado de la placa de medidas de baja frecuencia del multiplicador se
puede ver en la Figura 3.22. Para las tensiones y corrientes de polarizacion, se han
seguido los mismos pasos comentados en el capitulo anterior a la hora de elegir los
integrados que las suministren. Sin embargo, esta placa posee algunas peculiaridades.
Mediante unos jumpers podemos seleccionar dos caminos de entrada posibles tanto
para v4i2 como para vgup. Uno se utiliza para introducir sefiales de tension constantes y
otro para introducir sefiales periddicas y convertirlas en complementarias con un modo
comin de 0.15V. Las sefnales de tensidn constantes se programan mediante
convertidores D/A  DACO0800 de 8 bits, microinterruptores, amplificadores
operacionales LM741 y resistencias apropiadas. Las dos posibles sefiales periddicas a la
entrada del multiplicador se introducen a través de dos conectores BNC, tras los cuales
hay sendos transformadores Z6010 que permiten la conversion de una sefal unipolar,
dada por un tipico generador de funciones, a una sefial completamente diferencial. Se
coloca tras los transformadores una red de resistencias que permite fijar el modo comin

a 0.15V. Se ha comprobado experimentalmente que estos transformadores funcionan
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bien en el rango de frecuencias [IKHz, 70KHz], lo cual es suficiente para nuestra
aplicacion. Con el objetivo de ahorrar tiempo y costes en el disefio de futuras placas de
prueba para medidas de DC y bajas frecuencias, se ha disefiado una placa adicional
consistente en un array de bloques de polarizacion, que puede utilizarse para medir esta
celda y otras sin tener que incluir bloques iguales de polarizacion en cada placa. La

placa de pruebas final para medir el multiplicador se muestra en la Figura 3.22.
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Figura 3.21: Microfotografia del multiplicador de tension dentro del chip.
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Figura 3.23: Placa de pruebas para medir el multiplicador en DC y bajas frecuencias.

En la Figura 3.24 se muestra la caracteristica DC del multiplicador de tension. Ha sido
obtenida mediante un generador Agilent 33220A y un osciloscopio digital LeCroy
LC584A. Se ha realizado un barrido en continua de vg;2 desde —300mV a 300mV
programando vg,, desde —300mV a 300mV en saltos de 60mV con ayuda de los
convertidores D/A. Para sefiales de entrada con amplitud menor que 400mV,,, el
multiplicador es muy lineal y, a partir de ahi, se observa el comienzo de la saturacion de
la caracteristica de transferencia. Sin embargo, en simulacion la saturacion comenzaba
a darse a partir de los 600mV,,, por lo que ha debido haber variaciones de parametros

como k, y Vrp respecto a su valor tipico.

En cuanto a medidas de distorsion armonica, en la Tabla 3.5 se resumen los resultados
obtenidos. En las graficas que verifican los resultados se puede comprobar que, dado

que el circuito es completamente diferencial, los armdnicos pares son inexistentes, de
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acuerdo a la teoria. Por tanto, el término principal de distorsion que contribuye a la
distorsion armonica total (THD) es el del tercer arménico (HD3) y no el del segundo
(HD2). A modo de ilustracién, en la Figura 3.25 se muestra el THD para la sefial
resultante de multiplicar una onda senoidal de entrada vqi> de 10KHz, 0.3V, de
amplitud y THD = —54.5dB y una entrada vg,, constante en su caso mas desfavorable
(0.3V), viéndose que la distorsion estara por debajo del 1% en todo el rango de Vgap.
Los resultados experimentales son algo peor que los simulados, como era de esperar,
mas confirman el buen funcionamiento del multiplicador. Hay que decir también que
aunque a 100KHz los resultados experimentales empeoran sensiblemente, esto es
debido a que se ha sobrepasado el rango de frecuencias de funcionamiento de los
transformadores utilizados en la placa de pruebas. Dichos transformadores introducen
distorsion a partir de 70KHz, lo que puede comprobarse en la Figura 3.26,
correspondiente al THD en las mismas condiciones anteriores salvo que la frecuencia es
de 100KHz y donde puede apreciarse que el segundo armoénico ya no tiene un peso

despreciable respecto al tercero.

3A-Jan-M4

13:-88:37 =
LeCroy

At 0. ms

L:Averagetd) s
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1 ms
[.50 W

— 1080 swps

O AUTO

Figura 3.24: Caracteristica DC del multiplicador.
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Resultado Experimental

Resultado Simulacion

post-layout

THD@10kHz,0.3V,y:

e Para Vgu,=0.15V -49.1dB -52.29dB

e Para Vy,,=0.3V -42.6dB (Figura 3.25) -45.97dB
THD@100kHz,0.3V:

e Para Vgu,=0.15V -46.6dB -51.92dB

e Para Vy,,=0.3V -40.8dB (Figura 3.26) -46.15dB

Tabla 3.5: Resultados experimentales de distorsion armoénica del multiplicador.
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Figura 3.25: Distorsion a la salida tras multiplicar v4;; = 0.15¢0s(27t10000t) y V4., = 0.3V.
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Figura 3.26: Distorsion a la salida tras multiplicar Vg1, = 0.15¢0s(27100000t) y v, = 0.3V.

Para ilustrar la operacion de multiplicacion del circuito, se muestra en la Figura 3.27 el
resultado de multiplicar una onda senoidal v4i» de 300mV de amplitud y frecuencia

50KHz y otra triangular vg4,, de 300mV de amplitud y frecuencia 2KHz.
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Figura 3.27: Operacion de multiplicacion de una sefial triangular por una senoidal.
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Asimismo, en la Figura 3.28 se muestra el resultado de multiplicar una sefal vgi»
senoidal de 150mV de amplitud y frecuencia 100KHz por una sefal vg4y, senoidal de

150mV de amplitud y frecuencia 2KHz.
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A
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5V OCE T 1 OC 1.188 v
4 1 v 0o 0 STOPPED

Figura 3.28: Operacion de multiplicacion de dos ondas senoidales.

e De alta frecuencia.

Los parametros de disefio de la version escalada del multiplicador para medidas de alta
frecuencia se encuentran en la Tabla 3.6. El layout fue realizado en el mismo chip que
el anterior y ocup6 un 4rea de “1507um x 1996pm”, es decir, unos 3.008 mm’ de
silicio. También fue verificada su robustez ante variaciones del proceso y de
desapareamiento mediante simulaciones de Monte Carlo. Una microfotografia del
layout de este multiplicador dentro del chip puede verse en la Figura 3.29, mostrado en
el recuadro rojo. Su ancho de banda, medido desde v412 a vour, es de 64MHz y su rango
de salida de 526mV,,, que se vera como 263mV,, en los instrumentos de laboratorio

por la adaptacion de impedancias.
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Transistor W/L

M, Myp, Mz, Map, Mapp, M3, M3p 550/0.8
Myp, Mypp 3000/0.8

Ms, Msp 400/0.8

Mg, Mep 550/0.8

M7, M7p, Mg, Msp 1100/0.8

Otros parametros

Vbp 1.5V
Is 500pA
I's 1000pA

VNmos L.1V
R 100Q2
CL 10pF

Tabla 3.6: Parametros de disefio de la version del multiplicador para altas frecuencias.

La placa de pruebas para medir el multiplicador a altas frecuencias esta disenada, como
ya se dijo, para trabajar con sefales vqi2, Vour en el rango de frecuencias [20MHz,
100MHz] (adaptacion de impedancias) y de vgs en el rango [IMHz, 10MHz]. El
esquema simplificado de dicha placa de medidas se muestra en la Figura 3.30. Los
valores de las tensiones de polarizacion se han generado mediante integrados LM317 o
bloques de polarizacion hechos con convertidores D/A, dependiendo de su valor y el
rango de programacion requerido. La referencia de corriente se ha generado mediante el
integrado LM334. Las sefiales de entrada y de salida del multiplicador se comunican
con el exterior de la placa mediante conectores BNC. La conversion de sefales
unipolares a sefiales complementarias se lleva a cabo con los transformadores de banda
ancha WB2010-1 de Coilcraft. Dichos transformadores poseen un rango de
funcionamiento de [40KHz, 175MHz], aunque la respuesta en amplitud no es
totalmente plana sino que desde la frecuencia minima hasta la frecuencia maxima hay
una diferencia de atenuacion de 0.5dB, como se vera reflejado en las medidas mas
tarde. Esto no representa inconveniente alguno puesto que esté identificado el origen de

la discrepancia. Las pistas largas de sefial de alta frecuencia han sido implementadas de
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forma que su impedancia caracteristica es de 50Q. Tanto en el camino de la sefial vq12
como en el de vour se ha utilizado un buffer MAX4204 para desacoplar impedancias,
aunque en el segundo caso se ha utilizado también para poder cargar los analizadores.
Ademas de las precauciones ya comentadas en otras placas de la Tesis, se ha extendido
un plano de masa en la cara superior de la placa. En la Figura 3.31 se muestra como ha

quedado dicha placa finalmente.

S " 1T ]
SR an '5

N

Figura 3.29: Microfotografia del multiplicador de tension dentro del chip.
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Figura 3.31: Placa de pruebas para medir el multiplicador a altas frecuencias.

Tomando vq412 como entrada, la simulaciéon AC del esquema de este multiplicador
proporciona un BW de 80MHz mientras que si la simulacion es post-layout el resultado
es de 64MHz, con lo cual se comprueba cémo las capacidades pardsitas pueden reducir
el BW de un circuito. Se ha medido la respuesta en frecuencia experimentalmente de
dos formas: una, mediante el analizador de red vectorial Rohde&Schwarz 10Hz/9KHz-
4GHZ ZVRL y otra, realizando varias medidas en el tiempo mediante el generador de
funciones y el osciloscopio. En el primer caso, la respuesta en amplitud ha tenido la
forma esperada pero el BW medido es de tan s6lo unos 32MHz, como puede observarse

en la Figura 3.32, donde P, =-10dBm y v, =300mV. Sin embargo, usando el

osciloscopio LeCroy CL584A de 1GHz para analizar el comportamiento del circuito en
el tiempo cuando se varia la frecuencia de la sefal vqi2, si se ha obtenido el BW
esperado. El proceso ha sido el siguiente: se ha introducido una sefal senoidal en vq;2
de 20MHz y amplitud maxima (0.6V,,) y una sefal triangular en vy, de IMHz y
0.6Vpp. A la salida se ha comprobado como la sefial resultante tiene 273mV,y,
aproximadamente lo que se esperaba, ya que la salida estd adaptada a 50Q. Si se va
barriendo la frecuencia de la sefial v4i2, se comprueba que la amplitud de la sefial
resultante se mantiene constante en un rango de frecuencias hasta que empieza a

disminuir. El valor de frecuencia para el cual la amplitud de la salida decae 3dB, es
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decir, la amplitud pasa a valer 193mV,,, es de 50MHz. Eso significa que el BW
experimental del multiplicador es de SOMHz. La discrepancia con el analizador de red
vectorial es que éste presenta una capacidad a la entrada mucho mayor que la del
osciloscopio, que hace que el BW total se vea reducido. El hecho de haber medido
50MHz en vez de 65MHz es debido a que el multiplicador se encuentra en la placa unas
capacidades de carga parasitas mds grandes de lo que se habian previsto en las

simulaciones post-layout.

CHL 521 dB MG 10 dB- REF 0 4B Ya. 19,82 dE
=0 ag 1T Nhz T itz I3 57457231 MHz ]
¥l:  -lG.82 4B
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[ | _\_\_\_\__‘_‘—‘—\—-\I —
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HH"*-..
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i0o
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Date: o5 JUW.04 17:45:08

Figura 3.32: Respuesta en frecuencia del multiplicador con el analizador de red vectorial.

En cuanto a medidas de distorsion armdnica, hay que decir que, a pesar del cuidado que
se ha tenido en el disefio del multiplicador en el circuito integrado, las medidas en esta
placa de pruebas muestran la existencia de desapareamientos entre los caminos de la
senal diferencial. Dichos desapareamientos dan lugar a la aparicion de un importante
segundo armonico, del que es unico responsable el circuito de medida. Por ello, aun

cuando en todo momento se indicard el THD medido para que el lector tenga una
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informacién completa de las medidas realizadas, tan solo las medidas correspondientes
al tercer armoénico (HD3 e IM3) son significativas del comportamiento de la celda

fabricada.

En la Tabla 3.7 se muestra un resumen de las medidas de distorsion cuando se introduce
Vdab = 0.18V (con V,=240mV y V, = 60mV) y una onda senoidal en vg4;> de amplitud
pico a pico A, y frecuencia 4.9MHz, es decir, aproximadamente un décimo del ancho
de banda del circuito. En vg,, no se ha introducido 0.15V, la mitad del rango, puesto
que los convertidores D/A con los que se genera V, y Vi so6lo nos han permitido
programar como valores mas cercanos 120mV y 180mV. También se muestran en
dicha tabla las medidas cuando vg4ap, = 0.3V, el caso mas desfavorable. Por supuesto,
como la entrada rapida de la placa esta adaptada a 50Q), en el generador se ha tenido
que programar el doble de A, para que en la entrada del multiplicador haya A,,. A
modo de ilustracion se presentan la Figura 3.33 y la Figura 3.34, habiéndose utilizado
para su obtencion el analizador de senal Rohde&Schwarz 20Hz-3.5GHZ FSIQ3. Hay
que afiadir que, aunque en la Figura 3.33 aparece el tercer armoénico, dicho armdnico
debe ser menor que la precision del analizador de sefial ya que unas veces es captado

por éste y otras no.

App =0.3Vpp App = 0.6V,
HD3 < -72dB (No distinguible) THD = -66.25dB
@V 4ap=0.18V
(HD2 = -58.09dB) (HD2 = -50.34dB)
(Ver Figura 3.33) (Ver Figura 3.34)
@V 4a=0.3V HD3 ~-61.61dB HD3 ~ - 54.62dB
(HD2 ~ -53.28dB) (HD2 = -45.5dB)

Tabla 3.7: Resultados experimentales de THD con V41, = Apcos(274900000¢).
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Figura 3.33: Distorsion a la salida con vq;; = 0.15¢0s(274900000t) y v4,, = 0.18V.
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Figura 3.34: Distorsion a la salida con vq1; = 0.3c0s(274900000t) y V4., = 0.18V.
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Para las medidas del producto de intermodulacion de tercer orden se ha introducido una

senal constante de 0.18V en vy y la suma de dos tonos muy proximos y de igual

amplitud en vq;2. Esos dos tonos se hallan en las frecuencias SMHz y 4.9MHz. La Tabla

3.8 muestra el IM3 obtenido para distintos valores de amplitud de esos dos tonos

teniendo en cuenta, por supuesto, que esa entrada esta adaptada. Es, como puede verse,

considerablemente pequefio. Para Ay, = 0.1 V, ni siquiera aparecen los productos 2f>-

f; y 2fi-f; en el analizador de espectros.

App =

0.3V,

App =

0.6Vyp

M3 ~-69.39dB (Figura 3.35)

~-57.9dB (Figura 3.36)

Tabla 3.8: Resultados experimentales del IM3 del multiplicador.

-z0
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Vgl Tl -99.22 dBn
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EE
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Figura 3.35: IM3 para dos tonos en 4.9MHz y SMHz, respectivamente, y de 300mV .
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Figura 3.36: IM3 para dos tonos en 4.9MHz y SMHz, respectivamente, y de 600mV .

Para demostrar que el circuito es capaz de realizar la operacion de multiplicacion a altas
frecuencias, en Vg, se ha introducido una senal triangular de 300mV de amplitud y
frecuencia f,=1MHz mientras que en vq4;2 se va a ir introduciendo una onda senoidal de
300mV de amplitud y con frecuencia f; cada vez mayor. En primer lugar, la frecuencia
elegida para vqi2 es de 20MHz, mostrandose en la Figura 3.37 las dos senales
diferenciales de entrada y el resultado de la multiplicacion. La sefial vq4;2 se observa en
el osciloscopio con amplitud doble puesto que asi es como se produce en el generador
de funciones para que llegue con el valor de amplitud adecuado al integrado (entrada
adaptada). La variacion pico a pico de la salida es de 273.4mV,, y, al estar también
adaptada a 509, el rango obtenido es de 546.8mV,,, que coincide con lo predicho por

la simulacion post-layout.
Aumentando la frecuencia de la sefial v41» hasta 40MHz, se obtiene una sefal resultante

de 220mV,,, que representa una variacion pico a pico real de 440mV,,. Esto se puede

comprobar en la Figura 3.38, donde se muestran las sefiales de entrada y de salida.
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Figura 3.38: Sefial de salida para entradas diferenciales con f;

60MHz, se obtiene una sefial resultante de 318.8mV,,, reales,

Del mismo modo, para f;

tal y como puede verse en la Figura 3.39.
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Incluso para una frecuencia de 100MHz en la sefial de entrada vq;, se puede observar la

senal de salida en el osciloscopio, aunque con el efecto de la caida de amplitud debido

al ancho de banda del circuito: Figura 3.40.
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Figura 3.40: Seiial de salida para entradas diferenciales con f;=100MHz y f,=1MHz.
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Para comprobar que el circuito es estable se ha multiplicado una sefal cuadrada de
5MHz y 0.3V, por una constante de 0.15V. En la Figura 3.41 se muestra la salida
diferencial. Se puede observar que no se produce ninguna sobreoscilacion, es decir, el

circuito presenta la caracteristica de estabilidad necesaria.

LeCroy

B 50 ns 20.0my

period(BY NN 200,03 ns

width(B) nn 98 .64 ns
rise(B) m 14.81 ns
Fall(By nn 14.13 ns
delay(B? Z.05 ns

0  auTo

Figura 3.41: Respuesta diferencial del circuito ante onda diferencial cuadrada.

Tras los satisfactorios resultados experimentales obtenidos, se muestra en la Tabla 3.9
una comparativa entre el multiplicador de tension propuesto y los multiplicadores mas
recientes encontrados en la literatura. La mayoria de éstos no prestan suficiente
atencion a la resistencia de entrada y/o de salida deseables siendo, quizds, muy
optimistas en cuanto a ancho de banda. Si en un multiplicador de tension la resistencia
de salida es elevada, y normalmente es muy similar a la resistencia Ry donde se lleva a
cabo la conversion corriente-tension, el BW puede disminuir considerablemente al
conectar una capacidad a la salida. En nuestro caso, la resistencia Ry es de tan sélo
300Q2, mucho menor que en el resto de multiplicadores de tension. Como puede
observarse en la tabla comparativa, los multiplicadores que trabajan con menor tension
de alimentacion lo hacen con 1.5V, como el nuestro. Sin embargo, con esa misma
tension de alimentacion, nuestra celda consigue los mejores resultados de distorsion
armonica. Ademads, aquellas publicaciones de multiplicadores en las que se aportan
medidas experimentales, lo hacen Unicamente en continua y a bajas frecuencias,

destacando por ello el nuestro.
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3.4.2.5. Conclusiones.

Se ha presentado un multiplicador de tension de cuatro cuadrantes capaz de operar con
muy baja tension de alimentacion. Con un consumo quiescente de aproximadamente
1.6mW y un consumo maximo de unos 2.6mW, consigue un ancho de banda de 76MHz
para una carga capacitiva de IpF y de 40MHz para 10pF. Tiene, ademas, buenas
prestaciones desde el punto de vista de linealidad. El funcionamiento del circuito ha
sido verificado experimentalmente, dedicando una especial atencion a la consecucion
de medidas experimentales a altas frecuencias, de las cuales suelen carecer los
multiplicadores encontrados en la literatura. Se ha demostrado que el multiplicador,
para las especificaciones propuestas, y con la amplitud de las sefiales de entrada a mitad

de su valor maximo, mantiene un IM3 menor de -65dB hasta una frecuencia de SMHz.

3.4.3. Transconductor de muy baja tension.

Las estructuras pseudo-diferenciales, entendidas como estructuras diferenciales
referidas a tierra, han sido utilizadas en amplificadores operacionales y de
transconductancia para reducir la tension de alimentacion [188]-[197]. Esto es debido a
que no tienen fuente de corriente de polarizacion como las estructuras diferenciales vy,
por tanto, se evita la caida de tension en dicha fuente. Sin embargo, eliminar la fuente
de corriente da lugar a un peor rechazo al ruido de modo comun. Ademas, una
estructura pseudo-diferencial posee la misma transconductancia para la sefal
diferencial que para la sefial de modo comun, por lo que hay que hacer un control muy

cuidadoso del comportamiento de modo comun del circuito [190], [198].

En esta Tesis se propone un transconductor pseudo-diferencial, con los dos transistores
de entrada conectados por el terminal de fuente a tierra, capaz de proporcionar una muy
alta resistencia de salida gracias al uso de un transistor stiper-cascodo. Como es bien
sabido, esta caracteristica de alta resistencia de salida es muy deseable. En un montaje
integrador de tipo OTA-C, por ejemplo, cuanto mayor sea la resistencia de salida del

transconductor empleado, mayor sera la ganancia DC (Apc=GmTout) Y menor la
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frecuencia del primer polo (w; =1/Cp 1eu), con lo que el retraso de fase introducido por

éste sera menor también.

El esquema propuesto se muestra en la Figura 3.42 y ha dado lugar a [199]-[201].
Consta de dos subcircuitos simétricos: el formado por los transistores E,, E3, Ma, Mg,
My, M) y el formado por los homodlogos Eap, Ezp, Map, Map>, Map», Mjp. Asi, todas
las ecuaciones que se deriven del primer subcircuito son validas también para el
segundo, con los subindices en el orden dado. Se supone que ambos subcircuitos estan
perfectamente apareados. El transistor E, es usado para repetir la corriente de
polarizacion Ig mientras que el transistor Es repite la corriente Ig con escala 1:n. La
conversion lineal se obtiene mediante los transistores M; y Mp, que estan funcionando
en la zona 6hmica y sin efecto sustrato [202]. La sefial de tension diferencial de entrada
Vig=Vi:—VL. se convierte en una sefial de corriente diferencial de salida con un cierto

valor de transconductancia G, dependiente de la tension aplicada V.

1 : n

1 :
‘ﬁa E

2
I
I

Y
My

Figura 3.42: Esquema del transconductor pseudo-diferencial propuesto.

Veamos el funcionamiento del circuito con mas detalle. Suponiendo que el transistor
M; se halla en zona 6hmica y considerando un modelo de primer orden, la corriente i;

que circula por ¢l tendria la expresion siguiente:
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. \%
I, = K1|:(VGS,M1 -V )_%}'VDS,MI (3-76)

W
donde K, =p, C, —

Ml
La corriente a través del transistor M, es una buena réplica de la corriente de
polarizacion Iz y produce una tension constante entre la puerta y la fuente de Ma dada

por

21
Vosau = Vosau = Vi + 73 (3-77)
I

Gracias a esa tension constante, si se aplica una tension V¢ justamente en la puerta de
Ma, se puede controlar la tension Vx que hay en la fuente de My o el drenador de M,

la cual estara dada por

21
Vi=Ve=Viy - 73 (3-78)
1

Como Vg = Vi, Y Vpgan = Vx» la ecuacion (3-76) se puede expresar asi:

i :K,-(VH—VTN—VTX)VX (3-79)
Aplicando la ley de las corrientes de Kirchhoff en el drenador de M1,

four. =i~ 1, (3-80)
Se considera que la tension de entrada positiva es una tension unidireccional de gran

rango v,, = Vo, + V., /2 que tiene dos componentes: una componente de modo comun

Ve Y una componente bidireccional de senal v, /2, donde (v,/2)<V, . La
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corriente i; consta también de dos componentes: una componente de continua I,, y una

componente de sefial i,,. Eligiendo Ig muy pequefia comparada con la componente de

continua de i;, podemos realizar la siguiente aproximacion:

lours 1 (3-81)

La corriente que circula por el transistor M;p, llamada 1i;p, tendra una expresion dada

por la ecuacion (3-82).

, 14

ip =K, '(VN Vi _i] Vip (3-82)
Y también se da que

lour- ®ip (3-83)

La corriente diferencial de salida tiene, pues, la siguiente expresion:

) ) ) V V
lour =lours —lour- =K, (VH —Viy _TX]VX _K{V] —Viy _%]VXP (3-84)

Como Vxp = Vx, algunos términos se cancelan en la ecuacion de arriba, resultando
lour = K, '(V1+ _VI—)'VX =K, v, Vy (3-85)
Sustituyendo el valor de Vx dado por la ecuacion (3-78), se llega a

il 3-86
< (3-86)

1

lour =K, Vi '(Vc Vi -
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Es decir, como en cualquier transconductor, la corriente diferencial de salida es

proporcional a la tension diferencial de entrada seglin
lour =G,V (3-87)

donde Gy, seria la transconductancia de salida de gran sefial y estaria definida, en este

caso, Como

21, 3-88
% (3-88)

1

Gm :Kl '(VC_VTN_

Ademas, en la ecuacion (3-88) queda patente que la transconductancia de este circuito
puede ser sintonizada variando la tension V¢, con lo cual el transconductor es

claramente programable.

Los transistores M, Ma> y M~ constituyen un transistor stiper-cascodo, como se vera
mas detalladamente en la seccion siguiente. Su funcidén en nuestro transconductor es
suministrar una alta resistencia de salida, la cual, sin tener en cuenta el efecto sustrato

de los transistores Ma y Ma~, estd dada por la siguiente expresion:

_ gmA(roA ||r02).gm14'(r014' ||r03).gm14”r014”

o roA ||r02

o]
I+gmAr0] (3-89)

02

donde g y 1. son la transconductancia y resistencia de salida del transistor M;,
respectivamente. Para valores tipicos, la expresion (3-89) alcanza un valor en el rango

de los gigaohmios (GQ).

Respecto al comportamiento en frecuencia del transconductor, se estudia de nuevo uno
de los subcircuitos de forma aislada. Para una carga capacitiva, dada la alta impedancia
de salida, el nodo de salida tiene asociado un polo dominante. El lazo de realimentacion
alrededor del nodo X introduce dos polos adicionales asociados a los nodos Y y Z.

Dependiendo del valor que tengan los tamafios de los transistores y las corrientes de
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polarizacién, estos dos polos pueden estar muy proximos. Para estabilizar la

realimentacion, se ha afiadido una red de compensacion serie RC entre los drenadores

de Mo v My, La capacidad de compensacion es C. = 200fF vy la resistencia de
y

compensacion es R, = 8KQ.

Veamos ahora cudl es el maximo rango de tensién que se puede tener a la entrada del
OTA. Todos los transistores del circuito trabajaran en la region de saturacion excepto
M; y Mip, que lo harén en la region 6hmica. Para mantener M; en la zona 6hmica, la

tension en el nodo X tendra que cumplir la condicioén

Vi <vi =V (3-90)
Por tanto, el valor maximo de la tension en el nodo X es

e R R (3-91)

I+

Manteniendo el transistor M4 en saturacion, se da que

/2[
Vosaa = Voswa = Vv t ?B =V.—=Vy (3-92)
I

Luego el valor maximo de Vx coincide con

21
e A e (3-93)
Kl
Igualando (3-91) y (3-93), se tiene que
21
VCMAX _ VM]N + B (3_94)

1+ K

1
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A la vista del resultado anterior, se deduce que existe un compromiso entre el rango de

MIN
I+

entrada y el rango de programacion de la transconductancia, ya que el valor de v
debe ser al menos el de la tension umbral del transistor M; para que éste no entre en
corte. Cuanto mayor se desee el rango de programacion, mas limitado estara el rango de

entrada. El maximo rango posible a la entrada es [Vrn, Vpp], que fijaria un rango para

21 . .
Ve de [Vint V™, Vint /?B ], pudiendo elegir V"™ tan pequefio como 0.05V.
1

Por otro lado, la tension de alimentacidn minima requerida en este transconductor es
MIN __ 17 SAT MIN __ SAT
VDD o VDS TVes = 2VDS + VTN (3'95)

donde V;2" es la minima tension drenador-fuente requerida para mantener un transistor

en saturacion y que puede ser tan pequefia como 0.1V. Para una tecnologia con
Vrn=0.7V, la alimentacién puede reducirse hasta 0.9V. No obstante, no conviene
olvidar que el rango maximo de entrada es [V1n, Vpbp], por lo que si se elige Vpp a su

valor minimo, ese rango queda muy limitado.

3.4.3.1. El transistor super-cascodo.

El transistor super-cascodo se muestra en la Figura 3.43.a. Estd compuesto por tres
transistores Ma, Ma- v Ma», dos de los cuales estan polarizados con fuentes de
corriente constantes Ig; e I,. El transistor se puede representar mediante el simbolo de
la Figura 3.43.b, que tiene en cuenta que la corriente de salida por la fuente del
transistor siper-cascodo es la suma de la corriente de drenador de M~ y la corriente de

polarizacion Ig;.

Como ya se menciond en el apartado anterior, la estructura stiper-cascodo posee una
alta resistencia de drenador. Para obtenerla se polariza el transistor M, con una fuente
de corriente constante y se utiliza su drenador Y para atacar la puerta Z del transistor
Ma>. Sin embargo, al ser la tension en el drenador de M, de signo contrario al de la

entrada en su puerta, es necesario colocar en medio un amplificador inversor. Dicho
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amplificador, formado por M- y la fuente de corriente Ip,, proporciona, ademads, un
aumento de la ganancia adicional [203], [204]. Si en la fuente S suponemos conectada
una resistencia, a la que llamaremos Rg, el circuito de pequena sefal para el calculo de
la resistencia equivalente vista desde el drenador . p seria el de la Figura 3.44, donde

gmi Yy Toi son la transconductancia y resistencia de salida del transistor M;,

respectivamente.
Ip:

A% D D

Ip

G .—l M, My E G .—l Mg

S

X=S
(a) (b)

Figura 3.43: a) Esquema del transistor super-cascodo; b) Simbolo.

Oma~(Vz-Vs)

o2

Figura 3.44: Circuito de pequeifia sefial para calculo de la r,, vista desde el drenador.

Las ecuaciones que se obtienen tras aplicar el método de nudos son:
_ N ™

I, =8, '(Vz _VS)+ZI =0

Ip=1,+8,, Vs +i;

| —

gua Vs T3 =1

Vy =—8ma " Vy '(’?)A' | r{)BZ) _J
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. .y .y . .
Teniendo en cuenta que 7,, << g,,, se llega a una expresion de la resistencia de

drenador dada por

1

rout,D = gmA(r()A || r()Bl)'gmA'(r()A' || r()BZ)'gmA”r()A”RS ' 2 || 2
148, Ry~ 0 (3-96)

ToB1

que, para valores tipicos, alcanza un valor en el rango de los gigaohmios (GQ).

Un andlisis en lazo abierto del super-cascodo se encuentra en [205], donde se llega a la
conclusion de que la ganancia del lazo abierto es AL~ —gmaloaZmaToa’ Y que tiene tres
polos de alta frecuencia: uno debido a la capacidad del nodo de fuente de Ma y M~
(nodo X), otro debido a la capacidad del nodo de drenador de M, (nodo Y) y otro
debido a la capacidad del nodo de puerta de Ma» (nodo Z). Para que el sistema sea
estable se disena de forma que el nodo Y dé lugar a un polo dominante y que el debido
a Z esté muy alejado de éste. Con el polo debido a X no hay problemas puesto que es de
muy alta frecuencia. Para hacer dominante el polo debido al nodo Y tenemos dos
opciones (aunque se puede utilizar una combinacién de ambas técnicas para asegurar la

estabilidad del circuito):

e Hacer muy alta la resistencia equivalente en el nodo Y y muy baja la del nodo
Z. Para ello hay que usar longitudes de canal no minimas para implementar Ig; y
Ma con un valor pequefio de Ig; y longitudes de canal minimas para

implementar I, y Ma~ con un valor alto de I, comparado con Ig;.

e Afadir una pequeia capacidad entre los nodos Y y Z (método de compensacion

de Miller).

La elevada resistencia de drenador de la estructura stiper-cascodo se puede aprovechar
en amplificadores de transconductancia para conseguir una alta resistencia de salida,
como en el transconductor presentado en este capitulo de la Tesis o el propuesto en

[206].
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El transistor stiper-cascodo posee, ademads, otras dos importantes propiedades. Por un
lado, siempre que la tension drenador-fuente vps no sea demasiado pequefia, la caida de
tension puerta-fuente vgs es constante e independiente de la zona de funcionamiento del
super-cascodo (inversion débil, moderada o fuerte). Esto se puede aprovechar para
realizar seguidores de tension y baterias flotantes estaticas y dindmicas. Por otro lado,
la resistencia de fuente del super-cascodo es muy reducida. Si en el drenador D
suponemos conectada una resistencia, a la que llamaremos Rp, y calculamos la

resistencia equivalente vista desde la fuente rq, s, se obtiene la siguiente expresion:

1

routS =
: goualtos + 1=\, |l 7
Emar 8 mar8 ma (”()A' | I/'{)BZ)(I/'()A | ”031)"' gmar T A[ = . ( = {)B])] (3-97)
04
Simplificando dicha expresion se obtiene:
1
Tous = (3-98)

a8 mar&ma (”()A' | ”032)(’”{»1 | ”031)

que, para valores tipicos de los parametros de pequefia sefal, alcanza un valor muy
bajo. Dicha caracteristica de reducida resistencia de fuente puede encontrar aplicacion
en buffers de salida de amplificadores operacionales, en seguidores de tension, etc. De
hecho, en la Figura 3.45 se popone un nuevo buffer de tension basado en el super-

cascodo.

Estudiando la ganancia de tension y la resistencia de salida de dicho buffer (Figura

3.45), se obtienen los siguientes resultados:

1

]
8nar T (r()A” | r()BB)

Vou | Togs
& s '(]' + & oar '(r()A" ||r032)'gmA '(”{)A | raBz)'gmA'

T4

I+ (3-99)
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1

out

.y N
(’”{)A | ’”{)B1)gmA 7+gmA”gmA’(r()A” | ’”032) + 8 T &mar +(’”{)A" | r()BB) (3-100)

T4
AN
| |
: g1 lgo :
I D |
G
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Figura 3.45: Nuevo buffer de muy baja tension basado en el transistor siiper-cascodo.

Las expresiones (3-99) y (3-100) se pueden simplificar, dando lugar a:

A = ! ~ ]
1 (3-101)

1+
8 ma '(r()A | I/'{)Bl)'gmA’ '(r()A" | ’”{)Bz)

i
T ® (3-102)

Ema " Emar  Emar '(r()A | ’”031)'(7'0/1” | ’”{)Bz)

Es decir, la ganancia de tension es practicamente la unidad y la resistencia de salida es

muy reducida, tal y como se desea.

Otra posible aplicacion del super-cascodo es el transconductor de la Figura 3.46, el cual

posee una muy alta caracteristica de linealidad.
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Figura 3.46: Nuevo transconductor de muy baja tension basado en el super-cascodo.

3.4.3.2. Estrategia de disefio.

Las especificaciones establecidas como objetivo para el transconductor aparecen en la
Tabla 3.10. Dichas especificaciones se han establecido para mostrar las posibilidades de
la celda, pero no corresponden a ninguna aplicacién en concreto. Al existir un
compromiso entre algunas de esas prestaciones, se hace necesario tomar decisiones para
optimizar el circuito. Por ejemplo, como ya se vio, si se decide tener el rango de
programacion del OTA lo mayor posible, el rango de tension a la entrada alcanza su

valor minimo. En este disefio se ha preferido tener un mayor rango de entrada y un

razonable rango de programacion. Teniendo en cuenta que V., =0.7V en la tecnologia

utilizada (AMS CXQ 0.8u), se ha seleccionado v})i™ =0.9V, V™ =0.05V y

I+

V"™ =02V para 1, =30uA y n=6. El rango de sintonizacién de V¢ queda

limitado a [0.8V, 1V] pero se consigue un rango para v,, y v, tanancho como [0.9V,
1.5V], es decir, un rango de 1.2V, para una sefial diferencial de entrada. La tension de
modo comun de entrada serd de 1.2V y la transconductancia de gran sefial Gy, se podra
programar en el intervalo [396uA/V, 24431A/V]. Aunque es posible elegir una tension
de alimentacioén tan pequefia como 0.9V, esto limitaria el rango de entrada a [0.7V,
0.9V]. Se ha seleccionado, pues, una tension Vpp=1.5V, que nos permite obtener el

rango de entrada deseado.

Se ha elegido una corriente de polarizacion Ig que, siendo lo mas pequefia posible,
permita un ancho de banda de al menos 100MHz. Atn asi, se han utilizado transistores

M, y M, de tamafio considerable para que las corrientes de salida sean también altas y
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puedan cargar los pads de un chip prototipo. Por ello, el consumo de potencia debido a
la fuente Iz es practicamente despreciable frente al consumo quiescente de los
transistores M; y M,. Para la utilizacion del OTA en una aplicacion determinada, esos
transistores se disefiarian mas pequefios, dando lugar tanto a un consumo menor como a

un desplazamiento del intervalo de transconductancia hacia valores mas pequenos.

Vbp >{VTN ) VTP|} y <V +|VTP|
BW > 100MHz
PQ <5mW
Rango de entrada > 2VD%
Rango de sintonizacion >0.2V
THD El minimo posible
Rout+, Rout- > 2MQ

Tabla 3.10: Especificaciones para el transconductor.

3.4.3.3. Resultados de simulacion.

Para simular el transconductor de nuevo se ha utilizado CADENCE DFW-II y Spectre
con la tecnologia CMOS AMS CXQ de 0.8um. En la Tabla 3.11 se muestran los

parametros de disefio del circuito.

En la Figura 3.47 se representa la caracteristica de transferencia DC (i, frente a vig)

tras realizar un barrido de continua de v;q desde -600mV a 600mV variando V¢ de 0.8V
a 1V en saltos de 25mV. Asimismo, en la Figura 3.48, se muestra la transconductancia.
El OTA se ha cargado con una resistencia Ry =100Q. Se comprueba que el rango

diferencial de entrada del transconductor es 1.2V, y que es muy lineal.

El BW simulado para V¢ = 1V es de 205MHz. Si se usa una capacidad de carga

C, =10pF, el BW disminuye hasta 140MHz. También se ha simulado la variacién que
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experimenta la frecuencia de 3dB cuando varia la tension V¢ a lo largo del rango de
sintonizacion. Este resultado se muestra en la Figura 3.49. Puede observarse como el

peor caso corresponde a 102MHz, que se da precisamente para el limite inferior del

rango, es decir, para Vc=0.8V.

Transistor W/L
M, Myp 200/1
My, Map 100/1

My, Map- 16/1

Ma-, Map> 240/1

Ei, Ez, Eop 15/1
Es, Esp 90/1

Otros parametros

Vbbp 1.5V
Is 30uA
N 6

Tabla 3.11: Parametros de diseiio del transconductor.

2m

m

iout (A)

-1m

2m

-600m -400m -200m L 200m 400m 600m
vid (V)

Figura 3.47: Caracteristica de transferencia DC del transconductor: iy frente a vig.

178



o ————
Imf
——
2 ol
E
o
im [
Ol v v v v v v b b e b e L e L ]
-600m -400m -200m 200mm 400m 600m

1}
vid (V)

Figura 3.48: Transconductancia.
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Figura 3.49: Frecuencia de 3dB en el rango de sintonizacion.

En la Figura 3.50 se muestra la distorsion arménica para una sefial de entrada
diferencial senoidal de 10MHz de frecuencia y 0.6V, de amplitud cuando se varia V.
Se puede observar que el THD queda por debajo de -60dB para casi todo el rango de
sintonizaciéon. Asimismo, en la Figura 3.51 se muestra el THD en las mismas
condiciones que antes salvo que la amplitud de la sefial de entrada se ha aumentado a
1.2V,,, su maximo valor. En este caso se observa que la distorsidn permanece por
debajo de -40dB en casi todo el rango. Al analizar los resultados de distorsion

obtenidos, queda de manifiesto la buena linealidad del transconductor.
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Figura 3.50: THD con una sefial de entrada de 0.6V, en el rango de sintonizacion.
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Figura 3.51: THD con una sefial de entrada de 1.2V, en el rango de sintonizacion.

En la Tabla 3.12 se muestra un resumen de los resultados de distorsion, tanto THD
como SFDR, obtenidos para distintos valores de amplitud y frecuencia de la sefial de
entrada y con un valor de V¢ muy desfavorable. A modo de ilustracion del SFDR del
circuito, se muestra en la Figura 3.52 el espectro de la sefial de salida cuando V¢ =1V y
la senal de entrada es una senoide de 0.6V, de amplitud y 10MHz de frecuencia. Se

puede observar como el SFDR es de 60.53dB.

Para comprobar que el circuito es estable se ha introducido una senal diferencial
cuadrada de 0.6V, de amplitud y 25MHz de frecuencia y se ha seleccionado V¢ = 1V.
En la Figura 3.53 se muestra la tension diferencial de salida vo,q y se puede observar

que, efectivamente, el circuito no oscila.
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THD@ Vc=1V SFDR @ Vc=1V

-62.53dB@f= 1MHz 63.61dB@f= 1MHz

Para 0.6V,, diferencial
-60.47dB @f= 10MHz 60.53dB@f = 10MHz

-40.8dB@f = 1MHz 41.0dB@f= 1MHz

Para 1.2V, diferencial
-39.6dB@f= 10MHz 39.7dB@f=10MHz

Tabla 3.12: Resultados de distorsion del transconductor.

-10.0
A A:(10M -20.3033)
-40.0 B: (30M -80.8384)
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Figura 3.52: Espectro de la sefial de salida para entrada senoidal de 0.6V, y 10MHz.
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Figura 3.53: Respuesta diferencial del circuito ante una onda cuadrada a la entrada.
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A altas frecuencias se pueden identificar cuatro tipos de causas de no linealidades: la
reduccion de la movilidad, la modulacion de la longitud del canal, los desapareamientos
de transistores y las no linealidades de las capacidades MOS. Se han realizado
simulaciones de Monte Carlo para verificar la robustez del circuito frente a las
variaciones aleatorias del emparejamiento y del proceso. En el caso ideal de una sefial
diferencial de entrada de 10MHz y 0.6V, y con V¢ = 1V, el THD simulado es de
0.095%. En las mismas condiciones una simulacion de desapareamiento produjo
desviaciones del THD de hasta 0.005%, una media de 0.0952% y una desviacion tipica
de & =0.0023%, es decir, unas variaciones despreciables. Sin embargo, una simulacion
de wvariacion del proceso incluyendo desapareamiento de dispositivos, produjo
desviaciones del THD de hasta 0.16%, con una media de 0.13% y una desviacion tipica

6 = 0.05%.

En la Tabla 3.13 se resumen los satisfactorios resultados de simulacion obtenidos.
Comparando el transconductor con algunos otros publicados de baja o muy baja tension
de alimentacion [207]-[211], se puede observar que las prestaciones simuladas son
comparables y, en muchos casos, mejores. Ademas, este OTA es programable y capaz
de funcionar a muy baja tension de alimentacion con alta linealidad, gran ancho de
banda y reducido consumo. En la Tabla 3.14 se muestra una comparativa entre el

transconductor propuesto en esta Tesis y algunos otros.

3.4.3.4. Conclusiones.

En esta seccion se ha presentado un transconductor con alta impedancia de salida, alta

linealidad y gran ancho de banda. El circuito es capaz de operar con muy baja tension

de alimentacion (Vpp=1.5V siendo Vin=0.7V y |V;,|=0.8V) y su transconductancia

se puede programar en un determinado rango. Se ha comprobado mediante simulacion
que la distorsion permanece por debajo de los -60dB hasta una frecuencia de 10MHz
para una amplitud de 0.6V, la mitad del rango, siendo el consumo quiescente de
4.3mW. El ancho de banda es de 100MHz en el peor caso, siendo la tecnologia de 0.8p.
Para comprobar experimentalmente como esta celda, dadas sus prestaciones, es muy

adecuada para el disefio de sistemas de baja tension y bajo consumo, se ha
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implementado un filtro Gn,-C basado en la misma. El desarrollo de dicho filtro se

expone en el siguiente capitulo de esta Tesis.

Tecnologia 0.8 um CMOS (AMS)
Alimentacion Vbpb=15V
Rango de sintonizacion (V¢) [0.8V, 1V]

Rango de sintonizacion (Gy,) [395.651A /V, 2443.21nA /V]

102MHz @V = 0.8V
205SMHz@Vc = 1V

Ancho de banda de 3dB

THD@Vc = 1V:
e 0.6V, diferencial -62.53dB@f = 1IMHz
-60.47dB@f = 10MHz
e 1.2V, diferencial -40.8dB@f= IMHz
-39.6dB@f = 10MHz
SFDR@Vc = 1V:
e 0.6V, diferencial 63.61dB@f= 1MHz
60.53dB@f= 10MHz
e 1.2V, diferencial 41.0dB@f= IMHz
39.7dB@f = 10MHz
Po 43mW@Ve = 1V

Tabla 3.13: Prestaciones simuladas del transconductor.
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Chilakapati [207] -61dB @ 20MHz, 3.6 V,, Resultados experimentales

Kuo [208] -57dB @ 1 KHz, 1.6 V, 5 MHz 0.35um CMOS ImW 3.3 V | Resultados simulados

Mufioz [209] -46 dB @ 10.7MHz, 0.5V ,, | 450 MHz | 0.8um CMOS - 1.2V | Resultados simulados

-41dB @ 10.7MHz, 1.4V ,,,| 420 MHz 14V
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Hung [211] -37.5 @ 1KHz, 1V, - 1.2um CMOS | 0.31mW 3V | Resu ltados experimentales

Nuestro - 60.5dB @ 10MHz, 0.6V p, | >100 MHz | 0.8um CMOS | 429mW | 1.5V | Resultados simulados
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Capitulo 4

Diseno de un filtro analogico de baja tension y

bajo consumo

En este capitulo se presenta un filtro analogico de tiempo continuo como
aplicacion del amplificador de transconductancia del capitulo anterior. El capitulo
comienza con una breve presentacion de algunas técnicas existentes para la
realizacion de filtros analogicos, introduciendo a continuacion la técnica G,-C, que es
la elegida en esta Tesis para implementar el filtro. Se ha decidido realizar un filtro
selector de canal en banda base capaz de acomodar el estiandar de acceso radio
WCDMA, con un ancho de banda de 2. IMHz. El filtro disefiado, ademas de cumplir las
especificaciones requeridas, es capaz de funcionar con baja tension de alimentacion y

bajo consumo.

4.1. Introduccion.

Como ya se dijo en el primer capitulo de esta Tesis, a pesar de que en la actualidad se
ha extendido el uso de técnicas de procesado digital de senal (DSP), algunos bloques
analdgicos siguen formando parte de los circuitos integrados. Tal es el caso de los
convertidores A/D y D/A, requeridos en la interfaz entre el corazén digital de un chip y
el mundo exterior, y los filtros analogicos, como bloques de pre-procesado anteriores al
convertidor A/D y como bloques de pos-procesado a continuacion del convertidor D/A.
Ademas, si en un determinado disefio los requerimientos de precision, linealidad y
relacion “senal-a-ruido” no son demasiado elevados y el objetivo es el menor consumo
de potencia posible, puede que el procesado analogico resulte mas ventajoso que el
digital. Con la reduccion de la tension de alimentacion, se hace necesario, por tanto,

disenar filtros analdgicos capaces de operar con esas nuevas condiciones.

185



Existen dos tipos de técnicas para realizar los filtros analdgicos: de tiempo discreto
(DT) y de tiempo continuo (CT). No se puede afirmar que un tipo sea mejor que otro
puesto que depende mucho de la aplicacion en cuestion y de las prestaciones
requeridas. De todas formas, si se puede decir que cuando se necesita alta precision y
velocidad moderada (como, por ejemplo, en aplicaciones de audio), se suelen utilizar
las técnicas de tiempo discreto mientras que si lo que se requiere es alta velocidad y
precision moderada (como en aplicaciones de video, de disco duro, etc.), se suelen
emplear las de tiempo continuo [212]. De hecho, los filtros de tiempo continuo juegan
un papel muy importante hoy en dia en los circuitos integrados de telecomunicaciones

[213] destinados a aplicaciones inaldmbricas.

Entre las técnicas de tiempo discreto se encuentran la de capacidades conmutadas (SC)
y la de corriente conmutada (SI). Con la técnica SC se consigue gran precision en las
constantes de tiempo de los integradores ya que éstas dependen de pardmetros que son
independientes de las variaciones tanto de temperatura como del proceso de
fabricacion: la frecuencia del reloj y los cocientes de capacidades. Su velocidad de
operacion esta, no obstante, limitada por la frecuencia del reloj, que debe ser al menos
dos veces mayor que la frecuencia mas alta de la sefial que se procesa para evitar el
efecto de solapamiento. La técnica SI, mas reciente que la SC, permite en principio mas
alta velocidad de operacion debido a la ausencia de amplificadores operacionales. Sin
embargo, no se puede afirmar que sea mejor técnica que la primera. Ejemplos de

aplicacion de esta técnica son [214]-[218].

Entre las técnicas de tiempo continuo encontramos, principalmente, la técnica Mosfet-C
y la técnica G,-C. Ambas poseen ventajas e inconvenientes, como pone de manifiesto
la literatura. En esta Tesis se ha elegido la técnica G,-C porque es una de la mas
utilizadas hoy en dia para aplicaciones de filtrado de alta frecuencia, siendo un
verdadero desafio el disefio de filtros Gn,-C capaces de operar con baja tension de
alimentacion a la vez que poseen amplio rango de tension, bajo nivel de ruido, alta

linealidad y bajo consumo.

4.2. Técnica G,,-C para filtros de tiempo continuo.
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En la Figura 4.1 se muestra un esquema del bloque basico de un filtro de este tipo: el

integrador Gy,-C.

L~
ViN Cn o Vo
- T

Figura 4.1: Esquema de un integrador G,,-C.

El OTA, de transconductancia G, genera una corriente proporcional a la tensiéon de
entrada i = Gy'vin, Yy cuando ésta circula por la capacidad C, se obtiene la funcion de

transferencia de un integrador:

His) =2 (5)= = @)

ViN

En esta Tesis se marca como objetivo implementar un filtro G,-C de baja tension de
alimentacion y bajo consumo como aplicacion del OTA disefiado en el capitulo

anterior.

Para construir un filtro G,,-C de alto orden hay dos métodos basicos: colocar secciones

bicuadraticas en cascada y emular filtros en escalera pasivos LC.

e Cascada de secciones bicuadraticas:

Una seccion bicuadratica o biquad es aquella cuya funcion de transferencia tiene como

denominador un polinomio de segundo orden y esta dada, de forma general, por

(4-2)

H (s)_b2S2+b1S+b0
Sb s’+al-s+al

El denominador del biquad también se suele escribir asi:
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w
s’+al-s+al=s"+—2-s+w. (4-3)

Y los polos del biquad son

P, = —ﬁ(liijZ —1) (4-4)

20

de forma que si Q<0.5, los polos son reales y distintos.

En la Figura 4.2 se muestra un ejemplo de como se construiria un filtro de orden 6 a

partir de secciones bicuadraticas.

vy, &—— bg1

VoV = (Vv ) (VIV, ) (v V)

Figura 4.2: Esquema de un filtro bicuadratico de orden 6.

e Emulacion de filtro en escalera L.C pasivo:

En la Figura 4.3 se muestra un filtro paso bajo de tercer orden usando un circuito en

escalera LC.

Figura 4.3: Esquema de un filtro en escalera LC.
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Para implementarlo en un circuito integrado podemos seguir principalmente dos

caminos, cada uno de los cuales da lugar a un tipo de filtro:

a) Filtro girador: se sustituye cada resistencia R y cada bobina L por un elemento
activo con la misma funcién. La bobina es implementada mediante un girador
(convertidor de impedancia activo) y la resistencia R puede ser implementada

facilmente usando un transconductor con G,=1/R.

b) Filtro de variables de estado: Sustituir el filtro en escalera por un filtro activo
que emule las mismas ecuaciones diferenciales que relacionan las tensiones y las

corrientes en el primero.

Hay ventajas tanto en los filtros de biquads en cascada como en los que emulan filtros
en escalera LC pasivos [219], [220]. Los primeros son mas generales (pueden
implementar cualquier filtro cuya funcion de transferencia pueda ser representada como
un cociente de polinomios donde el orden del denominador sea mayor o igual que el
orden del numerador), es mas facil hacer su layout (los mismos biquads se pueden usar
para varios filtros con sélo pequefios cambios) y son especialmente apropiados para
filtros programables donde el cliente quiere tener control digital sobre polos y ceros
particulares. Sin embargo, los segundos son menos sensibles a las variaciones de los

componentes por cambios de temperatura y de los parametros de los procesos.

4.3. Procedimiento de diseno del filtro.

El procedimiento general de disefio de un filtro comienza con la eleccion de las
especificaciones deseadas del modulo y la fase de la funcion de transferencia. Después,
hay que seleccionar una aproximacién que las cumpla y para ello, hay que tener en
cuenta si es realizable, activa o pasiva, el precio, etc. Una vez tomada esa decision, se

procede a sintetizar el filtro y a su testado.

En esta Tesis se ha elegido realizar un filtro Chebyshev de tercer orden paso bajo con
0.5dB de rizado maximo en la banda pasante y una frecuencia de paso de 2.1MHz. Se

ha elegido este tipo de filtro por su aplicabilidad en los recientes sistemas de
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comunicaciones moéviles celulares de tercera generacion (sistemas 3G), los cuales
descansan sobre una interfaz radio de alta capacidad: W-CDMA (acceso multiple por
division de codigo de banda ancha). Es el caso del sistema UMTS (sistema de
telecomunicaciones moviles universal) y del sistema CDMA2000. Dicha interfaz radio
W-CDMA soporta servicios avanzados que requieren gran ancho de banda, como por
ejemplo los servicios multimedia (videotelefonia, audio/video clips, transferencia de

imagenes, etc.).

El disefio del filtro se ha realizado tomando como referencia las especificaciones
técnicas del receptor del equipo de usuario definidas en ese estandar [221]. El ancho de
banda de la sefial de informacién es de 2.1MHz y el receptor ha de tener una
selectividad de canal adyacente (ACS) de al menos 33dB, entendida como la capacidad
del receptor para recibir una seial WCDMA en su frecuencia de canal asignado en
presencia de una senal interferente de hasta -25dBm con un offset de frecuencia de
SMHz respecto de la primera (la separacion entre canales es de SMHz). Si el filtro
selector de canal se va a utilizar en un receptor de conversion directa, entonces deberia
tener una atenuacion de canal adyacente de al menos 33dB. Pero si se va a utilizar en un
receptor superheterodino con una o varia frecuencias intermedias, la atenuacion
requerida se puede repartir entre los distintos filtros que haya. El filtro Chebyshev ya
comentado tiene el minimo orden necesario para cumplir el requerimiento de ACS en la
frecuencia de 7.1MHz en el peor caso, es decir, en un receptor de conversion directa

WCDMA.

En la literatura podemos encontrar algunos filtros banda base para receptores WCDMA
que, cumpliendo los requerimientos anteriores (f. y ACS), tienen otras caracteristicas
que se resumen en la Tabla 4.1 a modo de ilustracion. Conviene mencionar que el dato
del consumo en dichos filtros se da de dos formas: como corriente consumida por polo
(para poder comparar unos filtros con otros sin que influya el orden de los mismos) y
como potencia media consumida total por el filtro dentro del chip. No hay que olvidar
que, en este ultimo caso, se tiene en cuenta el consumo de toda la posible circuiteria

adicional que lleve el filtro: buffers, circuito de sintonizacion, etc.
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Referencia [244] [245] [250]
Vbb 2.7V 2.7V 2.7V
Tecnologia 0.35un 0.35un 0.5n
Orden, Tipo 5, Butt. 5, Cheb. 6, Butt.
P?(mW), I/Polo (mA) 254,18 [21.8,04| 6.1,0.375
IIP3 b.r. (dBm) 48 38 514
IIP2 b.r. (dBm) 88 - -
Pico b.p.(dB) 0.3 0.01 0.2
At.b.t.(dB) 70 62 60
Ruido ref. E. (uV) 47 13.6 85

Tabla 4.1: Filtros LP reportados en la literatura para receptores WCDMA.

Se va a utilizar una implementacion Gn,-C de variables de estado por su menor
sensibilidad a las tolerancias tecnologicas y de temperatura que los basados en
secciones bicuadraticas. Ademas, se parte del filtro en escalera LC paso-bajo de tercer
orden [222], [223] de la Figura 4.3. En ese circuito las ecuaciones que relacionan las

variables de estado son:

Yn Vi 4y, s (4-3)
R

. V-V

12: lI_JSS (4'6)

v, .

?ZZZ—V3-C3'S (4-7)

Sustituyendo la variable 1, por V,=i;'R para que todas variables de estado representen

tensiones, se obtiene:

Y=o gl (4-8)
R
V,=i,-R=—[V,-V,] (4-9)
s-L
)i
V. = v, -V -
e rl (4-10)
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Si se define

gml 1 (4-11)
Ctl C,-R
L e
gm3 1 (4-13)
Ct3 C,-R

se puede representar las ecuaciones (4-8)-(4-10) con los circuitos G,-C de la Figura
4.4.Y ya s6lo quedaria hacer las correspondientes conexiones entre nodos para tener el
filtro G,,-C de variables de estado que se buscaba. Al estudiar el filtro se observa que
hay una pérdida de 6dB en la banda de paso. Con el fin de compensar esa pérdida de
ganancia, se aflade a la entrada un transconductor mas con gmi=2-gml (si gmi fuese
exactamente gml, se tendrian las mismas ecuaciones y la pérdida de 6dB no se estaria

evitando). De manera que el filtro queda como muestra la Figura 4.5.

V, e+

Figura 4.4: Representaciones G,,-C.
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VIN

Figura 4.5: Filtro G,,-C unipolar.

Transformando dicho esquema en una estructura completamente diferencial se llega al

de la Figura 4.6.

El filtro paso-bajo de tercer orden va a tener como implementacion en escalera LC
pasiva la de la Figura 4.3 y como implementacion G,-C la de Figura 4.6. También
tendrd una frecuencia de paso de 2.1MHz y un rizado maximo en la banda pasante de

0.5dB.

Una vez fijadas las especificaciones del filtro y la topologia que se usara, se disefia el
filtro usando transconductores ideales. Existen tablas que dan los valores de los
elementos LC normalizados de circuitos en escalera. Estos filtros LC normalizados
tiene una frecuencia angular de paso wp, =lrad/s y los valores de los elementos L y C
del filtro estan dados de forma que estd asegurada una atenuacién minima por encima
de la frecuencia angular de la banda de rechazo w;,, para distintos valores de la misma.
En nuestro caso, los valores normalizados de los elementos del filtro pasivo en escalera

LC [223] son:

R,=1Q (4-14)
Cin=1.5963F (4-15)
L,=1.0967H (4-16)
C5u=1.5963F (4-17)
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Figura 4.6: Esquema del filtro paso bajo de tercer orden completamente diferencial.
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Después, se denormaliza el filtro en escalera para que tenga una frecuencia de paso f, =

2.1MHz. Para ello se aplica la transformacion

Z(s)—> Z[i] (4-18)

Sp

donde s,=2-m-f,,. Los elementos del filtro Chebyshev LC con f,= 2.1MHz quedan asi:

R=1Q (4-19)
C,=1.5963/2-mA, (4-20)
L=1.0967/2n-f, (4-21)
C5=1.5963/2-mA, (4-22)

Y sustituyendo estos valores en las ecuaciones (4-11)-(4-13), se obtiene:

gml _gm3 _2-m-2.IM

Ctl  Ct3 1.5963

gm2 _ 2-mw-2.IM
Ct2 1.0967

= 8.26579-10° (4-23)

= 12.03126-10° (4-24)

Ahora hay dos posibilidades: elegir Ctl = Ct2 = Ct3= C y darle a C un valor razonable
o bien elegir gml=gm2=gm3=gm y darle el valor razonable a gm. Pues bien, hay que
tener en cuenta también los siguientes factores. Por un lado, cuanto mayor sea la
capacidad, el filtro ocupard mayor area y tendra mayor consumo pero menor ruido. Por
otro lado, cuanto mayor sea el valor de gm, mas area ocupara el transconductor y mayor
consumo tendra también. En este caso se ha elegido hacer las gmi iguales para
minimizar los problemas de desapareamiento y layout de los transconductores del filtro.
Se ha preferido un OTA con un valor pequefio de gm, que mantenga sus prestaciones de
alta frecuencia y requiera valores de las capacidades medios. Se ha elegido, pues, un
valor de gm de 100pnA/V para un OTA ideal. Més adelante se abordara el disefio del
transconductor propuesto para que cumpla el objetivo sefialado y otros que puedan

surgir.
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Los valores que se obtienen para los elementos del filtro G,,-C son los siguientes:

Ctl = Ct3 = 12.09805pF (4-25)
Ct2 = 8.31168pF (4-26)
gml = gm2 = gm3 = 100ud/V (4-27)
gmi = 2-100uA/V=200uA/V (4-28)

Con estos datos se procede a simular el filtro ideal y se llega a la conclusion de que es
necesario reescalarlo para evitar picos de tension en los nodos internos, obteniendo los

siguientes y definitivos resultados:

Ctl = 2% 12.09805pF = 24.1961pF (4-29)
Ct3 = 12.09805pF (4-30)
Ct2 = 2*8.31168pF = 16.62336281pF (4-31)
T1, T2, T3, T4, T5: 200uA/V (4-32)
76, T7: 100uA/V (4-33)

Se define un OTA bésico con gmu=100pA/V a partir del cual se puede obtener
facilmente cualquier OTA del filtro y que permitird simplificar el /ayout final. Ademas,
disefiando este OTA unitario y definiendo los demds como multiplos enteros de
combinaciones en paralelo de éste, se minimizan los errores por desapareamiento de los

transconductores.

Para poder continuar con el disefio del filtro, es necesario conocer las caracteristicas del
amplificador operacional de transconductancia que finalmente se usard, por lo que nos
centraremos a continuacion en redisefiar el transconductor para adaptarlo a las

necesidades del filtro que se va a implementar.
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e Rediseiio del transconductor:

Como se dijo anteriormente, una estructura pseudo-diferencial posee la misma
transconductancia para la sefial diferencial y para la sefial de modo comun, por lo que
hay que hacer un control muy cuidadoso del comportamiento de modo comun del
circuito. Antes de describir el circuito utilizado con este fin para el OTA, se harad un

breve repaso de las técnicas del control de modo comun de los ultimos afios.

En los ultimos afios, las estructuras diferenciales se han utilizado mucho mas que las
versiones unipolares debido no solo al mayor rango de sefial que se consigue, sino
también a que la distorsion arménica se reduce, aumenta el rechazo a variaciones de la
alimentacion y a ruidos de modo comun, y se logra una mayor flexibilidad en el disefio.
El inconveniente que presentan es que requieren una circuiteria adicional en
realimentacién negativa (CMFB) que controle la tension DC de cada nodo de salida,
fijandolo a un valor de referencia deseado, y que elimine las componentes de modo
comun de la sefial de entrada. Esto implica, por tanto, un aumento de la potencia
consumida y del area de silicio empleada. El disefio del CMFB supone un reto ya que
puede hacer inestable el modo comun, limitar el ancho de banda del circuito diferencial
y tener una interaccion no lineal considerable entre los lazos de modo comin y de

modo diferencial.

Existen muchos tipos de lazos CMFB publicados en la literatura [224]-[233].
Normalmente incluyen circuitos detectores del modo comin basados en pares
diferenciales, seguidores de fuente y transistores MOS funcionando en zona 6hmica. El

detector de modo comin mide las tensiones de salida v,, y v, , generando una
tension proporcional al modo comun de salida V,,, . Esta tension es comparada en una

etapa de ganancia con un valor de referencia Vrgr, que es el modo comun de salida
deseado, de forma que se genera una sefial de correccion del error que es inyectada en

la circuiteria de polarizacion del amplificador.

También se han hecho esfuerzos dirigidos a la implementacion de estructuras
completamente diferenciales que no requieran el uso de un CMFB [234]-[236]. Es el

caso del disefio de filtros construidos con integradores con pérdidas [234], que
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aprovechan el hecho de que si las salidas del amplificador operacional de
transconductancia estan cargadas por bajas impedancias, como lazos de realimentacion

negativa, las tensiones DC de salida estan definidas y, por tanto, no es necesario el

CMFB.

Mas tarde se introdujo una nueva técnica para controlar el comportamiento en modo
comun: la de compensacion en adelanto del modo comun (CMFF). En [237] se
comprueba la mejora en linealidad utilizando un CMFF en un filtro de tiempo continuo
pseudo-diferencial. La técnica de control CMFF consiste en replicar las corrientes de

salida del amplificador de transconductancia i,, e 1, Yy sumarlas, generando una
corriente I, proporcional a la corriente de salida de modo comun y, por tanto,

también proporcional a la tension de salida de modo comun. Se coloca un amplificador
operacional que compara una tension de referencia Vrgr con la tension del nodo donde
se suman las corrientes, de forma que en ese nodo la tension queda fijada a Vggr. Esa
corriente de salida del CMFF se resta de las corrientes de salida del amplificador
diferencial, de forma que hay una cancelaciéon del modo comun de cada una de ellas,
quedando la tensiéon DC de cada nodo de salida fijada al valor deseado Vggr. En [238]

también se utiliza esta técnica para controlar el modo comun.

Aunque en [239] se aconseja utilizar la técnica CMFF para eliminar el efecto de las
variaciones de modo comun en las entradas de un transconductor pseudo-diferencial, se
ha demostrado que utilizando una combinaciéon de ambos, se consiguen los mejores
resultados [240]. Un ejemplo de amplificador operacional de tranconductancia pseudo-
diferencial al que se le ha aplicado una combinacion de CMFB y de CMFF se encuentra

en [241].

En esta Tesis, a partir de la técnica propuesta en [242], consistente en utilizar un
circuito de control que integra control del modo comin (CMFB), compensacién en
adelanto (CMFF) y polarizacion dindmica, se disefia un circuito de control del
comportamiento de modo comin adaptado a nuestro transconductor. El uso de esta
técnica es esencial en sistemas de altas prestaciones con arquitecturas pseudo-

diferenciales.
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Los objetivos marcados a la hora de redisefiar el transconductor han sido los siguientes:

1. El valor de 100pnA/V requerido para el filtro debe estar dentro del rango de
programabilidad de G,.

El ancho de banda debe seguir siendo aproximadamente de 100MHz.

El consumo ha de ser lo menor posible.

Las prestaciones de THD conseguidas anteriormente deben mantenerse.

A

Se debe afiadir una etapa de salida que proporcione la corriente de modo comiin
necesaria para que el valor DC de las corrientes de salida positiva y negativa sea
nulo. Con el fin de que su resistencia de salida sea lo mas alta posible, se

disefiara usando el transistor super-cascodo.

Dado que el OTA opera con un modo comin de entrada de 1.2V, se fija un modo
comun de salida de igual valor. Para que el filtro sea capaz de trabajar en un rango
amplio de tensiéon a la entrada y salida con un valor aceptable de distorsion, se

aumentado la tension de alimentacion de 1.5V a 1.8V.

Como no todos los transconductores del filtro necesitan fijar la tension de modo comuin
a la salida y si necesitan todos un alto rechazo al ruido y a las variaciones de modo
comun de las entradas, se disefian dos circuitos de control: uno, que incluye CMFB,

CMFF y polarizacion dindmica y otro, con s6lo CMFF y polarizacion dindmica.

Se hizo una version del OTA y del filtro para la tecnologia CXQ de 0.8y pero, al
disponer finalmente s6lo de la tecnologia CUP de 0.6u, hubo que redisefiar el conjunto
completo. En la Figura 4.7 se muestra el OTA. En la Figura 4.8 se muestra el circuito
de control completo, llamado “CMFB/CMFF/Pol”, y, en la Figura 4.9, el circuito de
control sin la parte del CMFB, llamado “CMFF/Pol”.

En la Tabla 4.2 se muestras los valores de los transistores del transconductor, siendo
Ig=15pA, C;=Cp=50fF y C,=Cp=300fF. En la Tabla 4.3 y la Tabla 4.4 aparecen
recogidos los correspondientes a los circuitos “CMFB/CMFF/Pol” y “CMFF/Pol”,
respectivamente, donde Ig=15pA y C;=C,=50fF para ambos.
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Figura 4.7: Esquema del transconductor para el filtro.

-
e, gl

J

Fip VeontroL_our

| ]

‘ Fa

VCONTROL_OUT

|_O Vi cuee-

M, M
v ICMFF+O—| )

Figura 4.9: Esquema del circuito CMFF/Pol para el transconductor.
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Transistor W/L Transistor W/L
M, Mip 24/0.6 S1, Sip 600/0.6
Ma, Map 12/0.6 Sa, Sap 20/1
Ma:, Map: 100/1 Sa’, Sap 200/1

Ma», Map>» 40/0.6 Sa», Sap» 64/0.6

Ei, Ey, Ezp, Es,Es 10/1 I, Lip 4/1

E;, Esp, I, Lp 70/1 E 80/1

Tabla 4.2: Tamaiios de los transistores del transconductor.

Transistores W/L Transistores W/L
Mia, Mip, Ma 12/0.6 Sa 20/1
Ma 100/1 Sa 200/1
Ma 40/0.6 Sa» 64/0.6
Ei, E,, Es,Es 10/1 I 4/1
E; I, 70/1 Pia, Pib, Pic,P1d 2/1
Ey 80/1 P24 Pab, Pac,P2d 1.6/0.6
S 600/0.6 Fia, Fiv, F2a,Fap 80/.6

Tabla 4.3: Tamaiios de los transistores para el esquema del “CMFB/CMFF/Pol”.

Transistores W/L Transistores W/L
Mia, Mip 12/0.6 Er 80/1
Ma 12/0.6 S 600/0.6
Ma 100/1 Sa 20/1
Ma» 40/0.6 Sa 200/1
Ei, Es, Es, E¢ 10/1 Sa» 64/0.6
Es I 70/1 L 4/1

Tabla 4.4: Tamaiios de los transistores para el esquema del “CMFF/Pol”.
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Se ha simulado el transconductor junto con el circuito de control de modo comin
completo “CMFB/CMFF/Pol”, que afiade carga a la salida del transconductor y
distorsion armoénica. En la Tabla 4.5 aparecen reflejadas las caracteristicas de
funcionamiento obtenidas. Se puede comprobar que el circuito cumple con los objetivos
marcados y, por tanto, una vez conocidas sus caracteristicas, hay que estudiar su
comportamiento en montaje integrador, que es el siguiente paso en la implementacion

de nuestro filtro.

Tension de alimentacion Vpp =18V
Rango de sintonizacion (V¢) 082 alV
Rango de sintonizacion (Gm) 50a495 pA /v

Gm@Vc = 0.846V 100pA /V

103MHz@Vc = 0.82V
BW (@Rp = 1kQ y Cp =1pF en cada salida) 170MHz@V ¢ = 0.846V
277MHz@Vc = 1V

THD@Vc = 0.846V: (R =10K para igual rango E y S)

e 0.6V, diferencial -60.21dB@f= 1MHz
-57.75dB@f= 10MHz
e 1.2V, diferencial -55.14dB@f= 1MHz

-43.54dB@f= 10MHz

THD@Vc =1V: (R =5.1K para igual rango E y S)

e 0.6V, diferencial -47.76dB@f= 1MHz
-47.50dB@f = 10MHz
e 1.2V, diferencial -39.37dB@f= 1MHz

-28.91dB@f = 10MHz
114MOQ@Vc = 0.846V

5IMQ@Vc = 1V

Tout

Consumo de corriente DC:

e Vc=0.846V 673.8uA

e Vc=1V (= Po=1.21mW)
Consumo de corriente pico a pico:

e Vc=0.846Vy1.2V,,en E/S 15.6uA,p

e Vc=1Vyl2Vp,enE/S 70.4pA,p

Tabla 4.5: Prestaciones simuladas del transconductor.
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e Caracterizacion del integrador:

La funcion de transferencia del integrador G,,-C de la Figura 4.1, con un OTA ideal,

esta dada por la ecuacion (4-1), siendo su modulo y fase los siguientes:

G, _
|H(w) = o (4-34)
0(w)=-90° (4-35)

Por tanto, la ganancia DC es infinita y la fase es —90° siempre. La frecuencia de
ganancia unidad es w,=G,/C. La representacion grafica de la funcion de transferencia

ideal se muestra en la Figura 4.10.

IHW)| g 4
0 AN » W (rad/s)
() 4 ’
» W (rad/s)
-90°

Figura 4.10: Magnitud y fase de la funcién de transferencia del integrador ideal.

El transconductor real, sin embargo, posee una resistencia de salida no infinita roy y
polos y ceros de alta frecuencia que determinan el ancho de banda del mismo. Dicha
resistencia de salida hace que la ganancia DC del integrador no sea infinita
(Apc=Gm'Tout) ¥ que éste tenga un polo de baja frecuencia w; de valor 1/Cyp 1oy, donde
CL esla capacidad en la salida. El polo w; introduce un retraso de fase respecto a los 90°
del integrador ideal. Por otro lado, el integrador real tiene un segundo polo w, en la
frecuencia del polo dominante del OTA. Dicho polo w» introduce un exceso de fase. La

funcion de transferencia del integrador real se puede expresar asi:
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Vo (1+J;I?+g;] (4-36)
Wl WZ

donde
w, = ! (4-37)
! CL ' rout
w, = BW| " (4-38)

Su diagrama de Bode se puede contemplar en la Figura 4.11, donde queda de
manifiesto el efecto de las no idealidades del transconductor en las prestaciones del

integrador.

»

IHW)| g5 1

—» w (rad/s)

/

o(0) 1

—90° |— _\_gi__ _

~180°f— — — — — — — —

—» w (rad/s)

Figura 4.11: Magnitud y fase de la funcién de transferencia del integrador real.

Haciendo que la resistencia de salida y el BW del OTA sean lo mas elevados posible, se
consigue que la frecuencia de ganancia unidad esté muy por encima de w; y muy por
debajo de ws, con lo cual se minimizaran los errores de fase del integrador cerca de la
frecuencia de ganancia unidad. Esto es muy importante en filtros G,-C ya que un
exceso de fase de tan s6lo 1° es asumible para filtros de bajo factor de calidad (Q~=1)

pero es inaceptable para filtros de elevado Q. En filtros de alto factor de calidad hay
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que procurar conseguir el menor error de fase cerca de la frecuencia de corte para no

tener picos en las tensiones de los nodos que incrementen la distorsion.

Caractericemos el integrador con el transconductor concreto que nos ocupa. Se han
hecho medidas mediante simulacion de la resistencia de salida roy, la capacidad de
entrada Cj, y la capacidad de salida C,y del OTA cargado tanto con el circuito de
control “CMFB/CMFF/Pol” como con “CMFF/Pol”, obteniendo los resultados

presentados en la Tabla 4.6.

Con CMFB/CMFF Con CMFF
Tout 114.62MQ 109.46MQ
Cout 52.8fF 50fF
Cin 19.05fF 19.05fF

Tabla 4.6: Parametros simulados del OTA para la caracterizacion del integrador.

Simulando un integrador con C=20pF se ha obtenido la respuesta en frecuencia de la
Figura 4.12, donde se puede comprobar que la ganancia DC, el primer polo y el
segundo polo tienen un valor de 80.87dB, 274Hz y 170MHz, respectivamente, que
coinciden con los esperados. El retraso de fase que introduce el primer polo es
despreciable frente al exceso de fase que introduce el segundo. Ademas, se puede
comprobar que la frecuencia de ganancia unidad es f,=766KHz y que la fase en esa
frecuencia es de -90.22°, con lo que el error de fase es de 0.22°. Se ha medido también
el exceso de fase en la frecuencia de corte f,=2.1MHz del filtro, ya que los errores de
fase del integrador cerca de ésta modifican la fase de las tensiones en los nodos y, con
ello, el patron de interferencias de los fasores de tension. La variacion de dicho patrén
afecta directamente a la amplitud de la funcion de transferencia cerca del filo de la
banda de paso y, por tanto, a su distorsion. El valor obtenido ha sido de 0.6°, es decir,

un valor aceptable para el filtro que se pretende disenar.

Una vez caracterizado el integrador, se realiza el esquema del filtro y se afiade los
correspondientes circuitos de control del modo comun. Tradicionalmente se afiadia un

circuito CMFB por cada OTA del filtro pero en [243] quedd demostrado que sdlo es
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necesario un CMBF por nodo del filtro, independientemente del numero de
transconductores cuyas salidas estén conectadas a ese nodo. De este modo el filtro
ocupa menos area y consume menos potencia. Sin embargo, en la presente Tesis se ha
aplicado la técnica propuesta en [242], que consiste en afadir un circuito CMFB por
cada nodo del filtro, para controlar la tension, y un circuito CMFF por OTA para
controlar la corriente, de forma que el filtro queda tal y como se muestra en la Figura
4.13. Hay que decir que el transconductor T7 no lleva un circuito “CMFF/Pol” aparte
sino que comparte el del OTA T6 ya que ambos transconductores tienen la misma

entrada y s6lo es necesario detectarla una vez.

: pha=s 0 grados
=z magnitnd sn OB
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1 1o 13 1 1oow 103
Ereq | Hz |
P Md. fide 48 .0Wul dulea. =11 B0LE -F0 .25
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Figura 4.12: Respuesta en frecuencia del integrador.
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Figura 4.13: Esquema del filtro con los correspondientes circuitos de control del modo comin.
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Para tener en cuenta las capacidades parasitas existentes en los nodos del filtro, que
contribuyen a las teoricas calculadas previamente, se resta la capacidad adicional que
surge en cada nodo de la tedrica, recalculando asi la que debe conectarse realmente.
Veamoslo con mas detalle. Las capacidades que, en teoria, debemos conectar para

obtener la funcion de transferencia deseada estan dadas por las siguientes ecuaciones:

Ctl’ = 24.1961pF (4-39)
Ct2’= 16.62336281pF (4-40)
Ct3’ = 12.09805pF (4-41)

Sin embargo, en el nodo 1 se tiene, ademas, la capacidad parasita de entrada C;, de T3 y
T2 junto con la capacidad parasita de salida Co, de T1, T4 y T2. Como T1, T2, T3, T4
y TS5 se implementan a partir de dos transconductores unitarios como el disefiado, la

capacidad parésita vista en el nodo 1 sera:

Cplz 4'Cin+ 6 Cout (4'42)

Razonando de forma analoga en el nodo 2 y en el 3, se tiene que

Cp2= 4-Cin+ 3- Cout (4-43)

Cp3= 2-Cin+ 3- Cout (4-44)

Como Cyy = 52.8fF y Ci, = 19.051F, las capacidades reales que deben colocarse en los

nodos del filtro son:

Ctl = Ctl’- Cpl = 24.1568pF (4-45)
Ct2 = Ct2- Cp2 = 16.3888pF (4-46)
Ct3 = Ct3’- Cp3 = 11.9015pF (4-47)
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Aun asi, éstas no son exactamente las capacidades finales que deben incluirse en el
layout del filtro ya que, una vez realizado el layout del OTA principal, hay que medir
de nuevo su capacidad parasita de entrada y de salida en una simulacion post-layout y
recalcular Ct1, Ct2 y Ct3. Los cambios, no obstante, no son significativos. Aunque esto
también se ha hecho, como no se puede tener toda la precision deseada en los tamafios
de los condensadores del /ayout, es necesario tomar unos valores aproximados de éstos.

De manera que, finalmente, tendremos un pequefio error en la funcion de transferencia.

Hay otro efecto a tener en cuenta: el hecho de que las capacidades parasitas del chip
final dependen de las variaciones del proceso y de la temperatura y, por tanto, su valor
exacto real es impredecible. Si se pretende tener un control mas preciso sobre la
funcion de transferencia del filtro, es decir, que la posicion relativa de los polos no
cambie con el proceso y la temperatura, hay que afadir transconductores “dummy’ para
que la relacion entre la capacidad parasita y la capacidad total en un nodo sea la misma
para todos los nodos. Asi, los polos dependerian solamente de las relaciones entre las
capacidades a implementar ya que para realizar los transconductores necesarios se ha
usado un multiplo entero del OTA unitario disefiado en paralelo. Para lograr mayor
precision en estas relaciones se puede definir una capacidad unitaria a partir de la cual
se forman las otras, consiguiendo, ademas, que el exceso de fase sea el mismo en todos

los integradores del filtro.

A la hora de implementar el condensador del integrador G,,-C de la Figura 4.14.a, nos
encontramos varias opciones. Si la tecnologia disponible no permite implementar
capacidades flotantes, se puede utilizar el esquema de la Figura 4.14.b. En caso
contrario, se puede implementar dicha capacidad flotante tal cual o bien emplear el
esquema de la Figura 4.14.c, si se desea compensar el que la capacidad de la placa
superior es distinta que la de la placa inferior. En esta Tesis, se ha elegido el esquema

de la Figura 4.14.c.

Antes de realizar el layout del filtro, se debe tener en cuenta como se va a extraer la
sefal de salida. Se puede afiadir dentro del chip y tras el filtro, un buffer capaz de cargar
cualquier impedancia encontrada en la placa de pruebas. El inconveniente que presenta
no es tanto el consumo y area adicionales como que afiadird distorsion a las medidas del

sistema. Se ha optado por otra solucion: insertar en el nodo 3 una capacidad muy
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pequefia dentro del chip y una capacidad externa variable. Ajustando esta ultima, se
controla el valor final de la capacidad total del nodo 3, aunque el pad de salida afiada

carga.

Vid_ gm _l—_. _Vo

Vid gm Vo

Vid gm Vo

c)

Figura 4.14: Integradores equivalentes.

4.4. Resultados de simulacion post-layout del filtro.

En la Figura 4.15 se muestra una microfotografia del segundo chip enviado a fabricar
en esta Tesis. El layout del filtro, realizado siguiendo las precauciones generales
expuestas en el capitulo 2, se presenta dentro del recuadro rojo de esa figura y ocupa un
area de silicio de “2956.1um x 3127.6um”, es decir, unos 9.245mm’. Nuevamente,
antes de enviar a fabricar el chip, se llevaron a cabo las correspondientes simulaciones
de Monte Carlo para verificar la robustez del circuito ante variaciones del proceso y de
desapareamiento. La tecnologia empleada ha sido la CUP de 0.6um de AMS, cuyos

pardmetros se muestran en la Tabla 4.7.
Se ha realizado un barrido DC de la sefial de entrada diferencial viq desde -600mV a

600mV para V=0.846V, resultando la caracteristica de transferencia DC de la Figura

4.16. Como puede observarse en esa grafica, se ha logrado un rango diferencial de
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entrada de 1.2V, una buena linealidad y una ganancia del filtro de practicamente la
unidad, como se pretendia. Se ha comprobado, también por simulacion post-layout, que
la V¢ puede variarse desde 0.82V hasta 1.1V, aunque de 1V a 1.1V el transconductor
presenta menor linealidad.
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Figura 4.15: Microfotografia del filtro dentro del chip.
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Parametro Valor Tipico
Tension umbral NMOS (V) 0.72V
Movilidad NMOS () 430cm’/V-s
Factor de ganancia NMOS (Ky) 120pA/V?
Tension umbral PMOS (Vrp) -0.8V
Movilidad PMOS (pp) 145¢m*/V-s
Factor de ganancia PMOS (Kp) 40pA/V?

Tabla 4.7: Parametros de la tecnologia CUP de 0.6pm de AMS.

Go0m _n (VB ("/netlz4") - V8 ("/netl2a"))

400m B

Z200m L

Q.00

W

-200m

-400m

-&00m L L L L L L L L | L L L L L L L L L |
—-&00m 0,00 SO0
dc (V)

B [-25.9585m -25.7951m) delta: (F3.8851m T3_4215m)
E: [47.9202m 47.6265m) slope: 553_6%1m

Figura 4.16: Caracteristica de transferencia DC del filtro: v, frente a viq.

La Figura 4.17 muestra la respuesta en frecuencia para distintos valores de V¢ en el
rango [0.82V, 1V]. Para V=0.82V, la ganancia DC es igual a -0.066dB, la frecuencia
de corte, definida como aquella donde la atenuacion maxima permitida es 0.5dB,
833KHz y el rizado méaximo, 0.31dB. Para Vc=0.9V, la ganancia DC es -0.25dB, la
frecuencia de corte, 3.66MHz y el rizado maximo, 0.3dB. Para V=1V, la ganancia DC

es -0.54dB, la frecuencia de corte, 7.4MHz y el rizado maximo, 0.3dB. Si se aumenta el
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valor de V¢ se comprueba que el filtro continia siendo sintonizable, aunque
experimenta una pérdida de linealidad apreciable. De hecho, para V¢ = 1.1V, se obtiene
una ganancia DC de -0.4dB, una frecuencia de corte de I0MHz y un rizado maximo de
0.5dB. La frecuencia de corte deseada para nuestro filtro, f,=2.1MHz, se consigue para
un valor V¢ = 0.855V y, en ese caso, la ganancia DC es de 0.05dB y el rizado maximo,

0.3dB.
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Figura 4.17: Respuesta en frecuencia variando V¢ en todo el rango de sintonizacién.

En la Tabla 4.8 se muestra un resumen de los resultados de distorsion armodnica
obtenidos para V¢ = 0.855V vy distintos valores de amplitud y frecuencia de la sefial de
entrada. Como puede comprobarse, estos resultados confirman la alta linealidad del
transconductor utilizado. Ademas, hay que decir que ese valor de V¢ es practicamente

el mas desfavorable desde el punto de vista de la distorsion.

En la Tabla 4.9 se muestran los resultados de la distorsion de intermodulacion IM3 que
presenta el filtro para dos tonos muy proximos en la banda pasante, resultando muy

satisfactorios.
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Se ha calculado mediante una serie de simulaciones el punto intercepto de tercer orden

IP3 y se ha obtenido que en la banda pasante es de 26dBm y en la banda de rechazo de

22dBm. El ruido equivalente referido a la

dinamico de 64.5dB.

entrada es de 156nV/+/ Hz y el rango

THD @0.3V,, diferencial

-62.56dB@f = 100KHz
-60.36dB@f = 500KHz

THD @0.6V,, diferencial

-51.82dB@f = 100KHz
-49.29dB@f = S00KHz

THD @1V, diferencial

-42.18dB@f = 100KHz
-40.37dB@f = 500KHz

THD @1.2V,, diferencial

-40.61dB@f = 100KHz
-38.32dB@f = 500KHz

Tabla 4.8: THD del filtro para distintas amplitudes y frecuencias de la sefial de entrada.

e 0.3V,,@ 400KHz,500KHz -54.5dB
e 0.6V,@ 400KHz, 500KHz -42.9dB
e 0.3V,,@ IMHz,1.1MHz -51.1dB
e 0.6V,,@ IMHz, 1.IMHz -39.6dB

Tabla 4.9: IM3 del filtro para distintas amplitudes y frecuencias de dos tonos muy préximos.

4.5. Resultados experimentales del filtro.
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El esquema simplificado de la placa de medidas del filtro se muestra en la Figura 4.18.
Para elegir los integrados que suministren las tensiones y corrientes de polarizacion, se
han seguido los mismos pasos que en capitulos anteriores. También se ha utilizado la
placa adicional disefiada para esta Tesis consistente en un array de bloques de
polarizaciéon. La sefial de entrada dada por un tipico generador de funciones se
introduce a través de un conector BNC seguido de un transformador WB2010 de
Coilcraft y una red de resistencias que fija el modo comtin a 1.2V, y asi se realiza la
conversion de una sefal unipolar a una completamente diferencial. En la salida se
realiza el proceso inverso para transformar las dos salidas complementarias del filtro en
una unipolar, salvo que se coloca el buffer MAX4204 para poder cargar el analizador
de espectros o el analizador de red vectorial. Los transformadores WB2010 funcionan
en el rango de 5SKHz a 100MHz con respuesta plana, aunque en el camino de la sefal de
entrada hay un comportamiento de circuito RC paso alto, que no permite un adecuado
paso de sefial hasta los 400KHz. La placa est4 disefiada para trabajar con viq en el rango
de frecuencias [400KHz, 25MHz], luego no se podra medir ni la caracteristica DC ni la

respuesta a muy bajas frecuencias.

La placa de pruebas para medir el filtro ha quedado finalmente como se muestra en la

Figura 4.19.

Para medir la respuesta en frecuencia del filtro se ha utilizado el analizador de red
vectorial Rohde&Schwarz 10Hz/9KHz-4GHZ ZVRL, seleccionando una potencia de
entrada P, =—10dBm. Se debe tener en cuenta que tanto a la entrada del filtro como a la
salida se ha realizado una adaptacion de impedancias a 50Q, por lo que la ganancia DC
no tendra un valor tedrico de casi 0dB sino de -12dB. Aun asi, este valor se vera
afectado por la resistencia real con la que se hace la adaptacion (47Q), que tendra una
cierta tolerancia, y la ganancia real del buffer a la salida, que puede ir desde 0.4 a 0.58
cuando la carga es de 50Q. En la grafica de la Figura 4.20 se muestra la respuesta en
frecuencia para Vc=0.954V. La respuesta en amplitud, como puede comprobarse en
dicha figura, tiene la forma esperada: la frecuencia de paso de 0.5dB es
aproximadamente de 2.1MHz y, a partir de ella, la magnitud decae 60dB por década

como corresponde a un filtro de tercer orden.
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Figura 4.19: Placa para medida del filtro.
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Figura 4.20: Respuesta en frecuencia del filtro con Vc=0.954V.
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Se ha comprobado experimentalmente que el filtro es sintonizable desde 839KHz a

4. 7"MHz.

Para mostrar como el filtro deja pasar una sefal dentro de la banda de paso se ha
introducido una sefial senoidal en los pines de entrada del chip de 600mV,, y frecuencia
IMHz, tras seleccionar en el generador de funiones una amplitud de 1200mV,, con una
impedancia de salida de 50Q. La sefial de salida resultante es senoidal, de la misma
frecuencia y 297mV,,, que hay que multiplicar por dos ya que la salida estd adaptada a
50Q. En la Figura 4.21 se muestra tanto la sefial de entrada como de salida, utilizando

las sondas del osciloscopio en alta impedancia.

Ei@naw AV AV A
NI
VAT Y Y/
A E U

Figura 4.21: Sefiales de entrada y salida en la banda de paso del filtro.

Las medidas de distorsion armonica realizadas muestran la existencia de un segundo
arménico importante debido a desapareamientos entre los caminos de la senal
diferencial en la placa de pruebas. Como dicho armonico es debido unicamente al
circuito de medidas y no al filtro en si, tan so6lo las medidas correspondientes al tercer

arménico (HD3 e IM3) son significativas del comportamiento de la celda fabricada.
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Aun asi, se indicaran las medidas del HD2 para que el lector tenga la informacion

completa.

En la Tabla 4.10 se muestra los resultados de distorsion armonica para una senoide en
la entrada del filtro de 500KHz y amplitud de 300mV,, y 600mV,,,, respectivamente.
Como puede comprobarse, los resultados obtenidos estan bastante por debajo de lo que

se esperaba.

A = 0.3V, HD3= -50.7dB (HD2 = -48.4dB)

Agp=0.6Vyp HD3 = -42.2dB (HD2 = -39.1dB)

Tabla 4.10: Resultados experimentales de THD con viq = A,cos(2500000¢).

Con una sefial de entrada formada por dos tonos muy proximos (IMHz y 1.1MHz) de
amplitud 0.3V, se ha obtenido un producto de intermodulacion de tercer orden de
aproximadamente -42dB, como puede verse en la Figura 4.22. Si aumentamos esa
amplitud a 0.6V, obtenemos un IM3 = -34dB, como muestra la Figura 4.23. De nuevo
se han obtenido resultados de IM3 muy por debajo de lo esperado, que atribuimos a la

placa de pruebas.

Marker 1 [T1] RBW 1 kHZ RF Att 20 dB
Ref Lvl —-22.73 dBm VBW 1 kHz
-5 dBm 1.10060120 MHZ SWT 1.25 s Unit clBm
¥Y1|[T1]1 -24.73 dBrf
10 E
1.1006(Q120 MHZ
Vzl1T1] -64.60 dBry
z0 = ez
30]
1ap
40|
50]
-60
7
70|
80|
90|
100
10
Center 1.05 MHZ 50 kHzZ/ Span 500 kHz

Figura 4.22: IM3 para dos tonos en 1MHz y 1.1MHz y una amplitud de 300mV .
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Marker 1 [T1] REW 1 kHz RF Attt 20 dB
Ref Lvl

-16.07 dEm VBW 1 kHZ
-5 dBm 1.10060120 MHZ SWI  1.25 s Unit dBm
¥1|[T1] -14.07 dB:

=i [ » ]
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20 i 160 ME
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Center 1.05 MHz 50 kHz/ Span 500 kHz

Figura 4.23: IM3 para dos tonos de 600mV,, en 1IMHz y 1.1MHz.

Para una senoide de entrada de 0.3V, y IMHz, se ha obtenido una corriente media
consumida de 10.15mA, es decir, una potencia media de 18.27mW, que coincide

aproximadamente con el valor esperado.

En la Tabla 4.11 se muestra un resumen de las caracteristicas del filtro obtenidas

experimentalmente.

En la Tabla 4.12 se muestra una comparativa de este filtro con otros recientes
encontrados en la literatura. La comparativa se ha limitado a filtros de tipo paso-bajo y
con prestaciones de potencia quiescente y frecuencia parecidas o mejores a las del filtro
implementado en esta Tesis, incluyendo los tres filtros para receptores WCDMA que ya
fueron referenciados en la seccidon 4.3. La gran ventaja de nuestro filtro respecto a los
demas es su capacidad para funcionar con tan s6lo 1.8V de alimentacion, encontrandose
la tension de alimentacion de los otros en un rango entre 2.5V y 3.3V para tensiones
umbrales similares en las tecnologias utilizadas. Ademas, posee un alto rango dindmico
(65dB) derivado de su gran rango de entrada/salida. Solo el filtro de la referencia [247]
aporta el valor del rango dindmico (57.6dB), con lo que la comparacién con el resto no

se puede realizar. El filtro es también, tedricamente, muy lineal, pero esto solo se ha
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podido comprobar con simulaciones post-layout y no con resultados experimentales. La
autora de la Tesis se encuentra trabajando en una nueva placa de pruebas que permita la
obtencion de resultados de distorsion armonica satisfactorios. En cuanto a consumo,
medido como intensidad por polo, y ruido equivalente referido a la entrada, este filtro

estd en clara desventaja respecto a casi todos los demas de la tabla.

A partir de la tabla anterior se ha elaborado la Figura 4.24, donde queda de manifiesto
que, aunque algunos de esos filtros consumen menos potencia por polo y/o funcionan a

mayor frecuencia, el nuestro es el que trabaja a menor tension de alimentacion.

Tecnologia 0.6 um CUP CMOS (AMS)
Vbp 1.8V
Rango de sintonizacion (V¢) [0.82V, 1.1V]
Rango de sintonizacion (f},) [840KHz, 4.7MHz]
f,@Ve =0.954V 2.1MHz
Rango diferencial de E/S 1.2V,

THD@V¢ =0.954V:
e 0.3V, diferencial -50.7dB@f = 500KHz
e 0.6V, diferencial -42.2dB@f = 500KHz

IM3@V¢ =0.954V,1MHz,1.1MHz:

e 0.3V, diferencial -42dB
e 0.6V, diferencial -34dB
Po@Vc=0.954 V 18.3mW

Tabla 4.11: Prestaciones del filtro de baja tension medidas experimentalmente.
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*9)UIWAY U sopedijqnd JT o1y ap eanesedwo)) 71y B[qe ]

Referencia [244] [245] [184] | [185] [186] [249] [183] [251] [252] Nuestro
Vobp 2.7V 2.7V 2.5V 3 3.3V 3.3V 2.7V 2.5V 3.3V 1.8V
Tecnologia 035u 035 05p | 08p 05u 0.6 n 05un 1p 035 06pn
Vi (V) 0.75 0.75 0.75 0.7 0.75 0.72 0.75 ) 0.75 0.72
Vel (V) 0.85 0.85 0.95 0.8 0.95 0.8 0.9 0.85 0.8
Orden, Tipo 5,Butt. 5,Cheb. S.Elip. | 5,Elip. | 3,Bess. 5.Elip. 6,Butt. 7,Bess. G 3,Cheb.
2. 1M
2. 1M 2.1M 4M .
f, (Hz) o - XM | 4M | 55M A (PDC,GSM, 1.5M 1.1M 2. 1MHz
(PDC:13K) | (GSM:91K) (+18M) | |5 05’630K)
s Opamp-RC Opamp-RC | Gm-C | Gm-C Gm-C Gm-C DCCF-RC . Gm-C
Téenica | "BicMos | BiCMOS | CMOS | CMOS | CMOS | CMOS CMOS Gm-CBICMOS | emos Gm-C
I/Polo (mA) 1.8 0.94 0.77 0.67 1.2 1.1 0.375 1.48 =6 3.38
PQ(mW) 254 21.8 5.8 10 11.9 18.1 6.1 26 66 18.3
TIP3 br. 22.5 514 . 22%
(dBm) 48 38 7o 108 1 174 e sty | (219bp) - - (26% b.p)
Pico b.p.(dB) 0.3 0.01 1 1 2.5 0.2 0.02 - 0.5
SFDR (dB) | 904 (br) | 904 (br) 56 60.3 64.6 74 80 (b.r) 80 - 60*
At. b.t.(dB) 70 62 77 45 32 50 60 70 60 60
Ruido ref. E.
32 51 323 130 114 50 59 - - 156*
(nV/Hz)
DR (dB) - - - 57.6 - - - - - 65.5%
Ganancia dB) 30 37.9 0 0 0 15,30,45 18 0 0 0
-65@]1V,p, 100KHzZ -62.6(@0.3Vypp, I00KHZ*
THD (dB) - - - - - - - -

-40@2.5V,p,100KHz

-51.8@0.6V,p 100KHz*

NOTA: * =Resultados de simulacion
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Figura 4.24: Resumen de la comparacion de filtros LP.

4.6. Conclusiones.

En este capitulo se ha presentado un filtro Chebyshev paso bajo de tercer orden con
0.5dB de rizado maximo en la banda pasante y una frecuencia de corte de 2.1MHz, apto
para ser incluido en un receptor WCDMA, cuyas especificaciones técnicas vienen
definidas en [221]. Ademas de la alta caracteristica de linealidad conseguida, es capaz
de funcionar con una tension de alimentacion de tan s6lo 1.8V. La frecuencia de corte
del filtro se puede ajustar mediante una tension de control. En su implementacion se ha
utilizado un nuevo transconductor pseudo-diferencial de muy baja tension. Se presentan
resultados tanto de simulacion como experimentales que verifican la validez del filtro
en aplicaciones de baja tension y bajo consumo. El filtro constituye una aportacion

original de esta Tesis.
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Capitulo 5

Conclusiones y lineas futuras de investigacion

En este capitulo se presentan las conclusiones alcanzadas durante la
realizacion de esta Tesis Doctoral. El objetivo que se persiguio desde el principio fue
contribuir al desarrollo de celdas bdsicas y bloques analdgicos con aplicacion en
campos como las telecomunicaciones y la industria aeroespacial. El reto consistio en
diseriarlos e implementarlos de forma que, utilizando una tecnologia tan barata como
la CMOS, fuesen capaces de funcionar con muy baja tension de alimentacion y
consumir la menor potencia posible, atendiendo a la demanda creciente de los ultimos
anos en este sentido. Ademas, la investigacion llevada a cabo en la presente Tesis
Doctoral junto con las aportaciones de la misma abre las puertas a futuros trabajos

que podrian dar resultados muy interesantes.

5.1. Conclusiones.

Como ya se dijo en el primer capitulo, la labor realizada en esta Tesis es una
continuacion del trabajo en disefio analdégico que un equipo de investigacion formado
por miembros de tres Universidades distintas (New Mexico State University,
Universidad Publica de Navarra Universidad de Sevilla) y al cual pertenece la autora,
viene realizando desde finales de los afios noventa. Las aportaciones mas relevantes de

esta Tesis se exponen a continuacion:

e Se ha realizado un analisis detallado de la implementacion de tiempo continuo
de la bateria flotante dindmica presentada por primera vez en [71] y, mas tarde,
en [72], constatdndose su utilidad para el disefio analogico de baja tension y

bajo consumo.
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A partir de esa bateria flotante dindmica se han desarrollado dos circuitos
capaces de funcionar con una tension de alimentacién muy baja, en concreto,

1.5V para una tecnologia de 0.8um CMOS:

» Un transconductor de entrada simple cuyas caracteristicas mas notorias
son el rango de entrada y salida casi completo (1.05V,,) y el ancho de banda
de 40MHz con un consumo medio de tan s6lo 230uW. A partir de este
circuito, se ha propuesto un transconductor completamente diferencial que
consigue unas prestaciones de linealidad, ancho de banda y consumo dentro

del estado del arte.

» Un rectificador de tension clase AB de alta precision y gran rango de
entrada capaz de operar a frecuencias de hasta 10MHz con precision. Su

potencia media consumida es de 200puW.

Se ha realizado un analisis exhaustivo de la celda basica “seguidor de tension
girado” (también llamada celda “FVF”) en DC y pequena sefial, a bajas y altas
frecuencias, con cargas resistivas y/o capacitivas, demostrando que su
comportamiento como buffer de tensidbn es mejor que el de un seguidor de

fuente.

Se ha utilizado el FVF como técnica de disefio analdégico de muy baja tension de
alimentacion para proponer un multiplicador de tension y un nuevo
transconductor pseudo-diferencial capaces de operar también con 1.5V para una

tecnologia de 0.8um CMOS:

» El multiplicador de tensiéon es de cuatro cuadrantes y completamente
diferencial. Con un consumo quiescente de aproximadamente 1.6mW y un
consumo maximo de unos 2.6mW, consigue un ancho de banda de 76MHz
para una carga capacitiva de 1pF y de 40MHz para 10pF. Posee, ademas,
excelentes prestaciones desde el punto de vista de linealidad. El rango de
cada entrada es de 0.6V, y, aunque el rango de la salida es de 0.36V,,, la

resistencia de carga y, por tanto, la resistencia vista en cada salida es de tan
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s6lo 300Q. Se ha logrado hacer medidas a altas frecuencias, de las cuales

suelen carecer los multiplicadores publicados en la literatura.

» El transconductor pseudo-diferencial posee una muy alta resistencia de
salida gracias a la utilizacion de la estructura “siper-cascodo”. Su
transconductancia es programable en el rango [396uA/V, 24431A/V], posee
un gran ancho de banda, 100MHz en el caso mas desfavorable, y su rango
de entrada es de 1.2V,,. Ademas, la distorsion armoénica permanece por

debajo de -60dB hasta una frecuencia de 10MHz.

e Se han propuesto, ademas, dos nuevas implementaciones practicas de bateria
dindmica basadas en el FVF y un transconductor y un buffer de tension

novedosos, ambos basados en la estructura super-cascodo.

e Por otro lado, desde el punto de vista de disefio de sistemas y no s6lo de celdas
basicas, se ha desarrollado un filtro analégico de tiempo continuo a partir del
transconductor pseudo-diferencial. Se trata de un filtro Chebyshev de tercer
orden paso bajo con 0.5dB de rizado maximo en la banda pasante y una
frecuencia de paso de 2.1MHz. El filtro se adecta a las especificaciones técnicas
del estindar WCDMA para un receptor de un sistema de comunicaciones
moviles de tercera generacion (3G). El filtro disefiado tiene una ventaja clara
respecto a los encontrados en la literatura de este tipo: su baja tension de
alimentacion, 1.8V. Ademas, posee un gran rango de entrada y salida (1.2V,y),
bajo consumo y alta linealidad. Estas caracteristicas lo sitian dentro del estado

del arte.

Los resultados contenidos en esta Tesis que se encuentran publicados en la actualidad

corresponden a:

e Dos publicaciones en la revista “IEE Electronic Letters”.

e Nueve publicaciones en congresos internacionales, entre los que destacan cuatro

en el “IEEE International Symposium on Circuits and Systems” (ISCAS).
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Actualmente hay varios articulos en proceso de preparacion para su envio a las revistas

“IEEE Transactions on Circuits and Systems II: Analog and Digital Signal Processing”

y “Analog Integrated Circuits and Signal Processing”.

5.2.

Lineas futuras de investigacion.

Entre los trabajos de investigacion que podrian desarrollarse como continuacion de esta

Tesis Doctoral, cabe mencionar:

Desarrollar los nuevos circuitos propuestos en la Tesis (baterias dinamicas,
transconductor, buffer de tensién) e investigar nuevas aplicaciones del seguidor
de tension girado y de la bateria flotante a celdas bésicas analogicas para
conseguir su funcionamiento en muy baja tension de alimentacion manteniendo
o, incluso, mejorando, prestaciones como velocidad, linealidad y ancho de

banda. La autora de la Tesis se encuentra ya trabajando en este sentido.

Estudio analitico de la distorsion armonica a altas frecuencias de la celda FVF
utilizando un modelo de gran sefal de un transistor MOS, que incluya no sélo la
modulacion de la longitud del canal y el efecto sustrato sino también los efectos
capacitivos dependientes de la sefial y la distorsion dependiente de la frecuencia.
La doctorando se halla aplicando un modelo simplificado del modelo completo
[253] del MOSFET para un estudio comprensivo de la distorsion de gran sefial a

altas frecuencias del FVF.

Desarrollar nuevos circuitos analdgicos de bajo consumo que hagan uso de la
caracteristica de linealidad enriquecida que presentan los transistores MOSFET
en la region de inversion moderada. La autora se halla trabajando también

actualmente en esta linea de investigacion.

Aplicar el transconductor pseudo-diferencial presentado en esta Tesis en un
convertidor A/D sigma-delta de tiempo continuo, contribuyendo asi a la linea de
investigacion de convertidores de baja tension y bajo consumo que desarrolla

actualmente el Grupo de Ingenieria Electronica.
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Anadir al filtro presentado en esta Tesis un circuito de control automatico de la
frecuencia de corte. Puesto que en un filtro G,,-C la transconductancia de los
OTAs depende fuertemente de la temperatura y de los parametros del proceso,
seria necesario implementar un PLL que ajustase continuamente la frecuencia

de corte a su valor adecuado.

Por ultimo, la experiencia obtenida por la doctorando en el disefo de filtros y
realizacion de medidas de alta frecuencia en el laboratorio, puede ser la base
para disenar nuevos filtros de tiempo continuo de alta frecuencia que cumplan
los requisitos de baja tension de alimentacion, bajo consumo y alto factor de
calidad y que incluyan tanto control de la frecuencia de corte como de la fase de

los integradores.
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