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Resumo da Dissertagdao apresentada a COPPE/UFRJ como parte dos requisitos necessarios

para a obtencao do grau de Mestre em Ciéncias (M.Sc.)
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Amplificadores operacionais de transcondutancia, ou OTAs (Operational
Transconductance Amplifiers) sdo estruturas muito utilizadas em projeto de circuitos
integrados analdgicos. Para aplicagdes que exijam baixas frequéncias € importante que estas
estruturas possuam determinadas caracteristicas como baixo ganho e elevada excursdo de
sinal. Neste trabalho, sdo estudadas duas estruturas de OTAs baseadas na técnica de
cancelamento de corrente, sendo uma delas inédita. Escolheu-se uma das estruturas
apresentada para desenvolver o projeto de um amplificador de baixa transcondutancia
(200nA/V) e com excursdo de sinal superior a 1,4 V,,,,. O OTA projetado foi aplicado na
implementagdo de um filtro passa baixas continuo no tempo, realizado com transcondutores e
capacitores (Gm — (), com frequéncia de corte de 15 kHz. Também ¢ apresentado um
circuito de controle de modo comum baseado em transistores com portas flutuantes. Foram

desenhadas as mascaras de integracao (/ayout) para uma tecnologia de 0,35 um.



Abstract of Dissertation presented to COPPE/UFRJ as a partial fulfillment of the

requirements for the degree of Master of Science (M.Sc.)

STRUCTURES FOR LOW TRANSCONDUCTANCE AND HIGH INPUT SIGNAL
SWING OTAS FOR LOW FREQUENCY GM-C FILTERS

Ricardo Flach Latorre Moreno

March/2011

Advisor: Fernando Antonio Pinto Baruqui

Department: Electrical Engineering

Operational Transconductance Amplifiers, or OTAs are structures widely used in
analog integrated circuit design. For applications requiring low frequencies it is important
that these structures have certain characteristics such as low gain and high signal swing. In
this dissertation, we studied two structures of OTAs based on current cancellation technique,
one of them novel. One of the presented structures has been chosen to develop a project of a
low transconductance amplifier (200 nA/V) with signal swing above 1.4 V},,,. The designed
OTA was applied in the implementation of a continuous time low-pass filter, performed with
transconductors and capacitors (Gm — C), with a cutoff frequency of 15 kHz. We also
present a circuit for common mode control based on floating gates transistors. The layout of

this project were designed for a technology of 0.35 um.

vi



SUMARIO

1

4

INTRODUQGAQ ....ueeecrrreeenenesessssesesessssssssesessssssssssssssssssssessssssssssssssssssssssesssssessssess 1
1.1 Motivacoes 1
1.2 Objetivo 3
1.3 Metodologia 3
14 Organizacio 4

REVISAQ BIBLIOGRAFICA ......ccumemeenrennscnssenssssssessssesssssssssssssssssssssssssssssssssssens 6
2.1 Bulk Driven 7
2.2 Divisao de Corrente 9
23 Operacao em inversao fraca 9
2.4 Escalamento de corrente 11
2.5 Polarizaciao adaptativa 12
2.6 Pares diferenciais com acoplamentos cruzados 13
2.7 Atenuacio da tensao de entrada 14
2.8 Atenuador com Floating Gate 15
2.9 Par diferencial com degeneracao de fonte 16
2.10 Cancelamento de corrente 17
2.11 Multiplos Pares Diferenciais 18
2.12 Estruturas de controle de Modo Comum 19

TRANSCONDUTOR PROPOSTO .ccciiinnnricnicnnricsssnsnecsssssssesssssssssssssssssssssssssssssssass 24
3.1 Cancelamento de corrente e degeneracio de fonte 24

3.1.1  Analise de deSCASAMENLO ........c.eevuieierieeeieriietieieeteetesee st e st ete et e enteeneesseeseeseenseennesneesns 31
3.2 Cancelamento de corrente Simples 36
3.2.1  Analise de desCaSAMENLO .......cc.eeruiiiiriiriieniieiieieete ettt ettt sttt ettt 40
33 Operac¢ao em grandes sinais 41

vil



4.1 Anti-Aliasing 47

I N o o 1 J USSP 48

4.1.2  Analise da sensibilidade..........ccooveiiiiiiiiiiiiiee e 62

5 PROJETO E LAYOUTS uootttteeeeeecseeerereersesssssssssessssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssas 70
5.1 Projeto do Transcondutor 70
5.1.1  Atenuadores pseudo-diferenCiais ........ceeiirierieriiiieiie sttt 71

5.1.2  Pares difErENCIALS ......ooovuviiiieeieecteeee ettt e e e e e et e e e e e e e et et e e e s e enaaaareeeeeeanns 74

5.1.3  EStAgio de Saida.....ccccoiiiiiiiiieie e e e 77

5.2 Controle de Modo Comum 86
5.2.1  Estudo de EStabilidade..........coooviiiiiiiiiioiiiieeeie e 87

5.3 Projeto do Filtro 98

6  SIMULACOES E RESULTADOS .....uceeeeerenerenssessssesesesesssessssessssssssssasesssssssssesesss 103
6.1 Atenuadores Pseudo-Diferenciais 103

6.2 OTA 105

6.3 Controle de Modo Comum 124

6.4 Filtro Gm-C 129

T DISCUSSAQ ueeeeereeerereesesesesesessesssssssssssessssssessssessssssessssssssssesssssssssssasssssessssasessses 135
8  CONCLUSAO.....cceteeerereeresesesesessssssessssesssssssssasesssssssssesssssssssssssssssssessasssssessssasessses 138
8.1 Trabalhos Futuros 138
REFERENCIAS ....uoueievneecrensesncsssesessesssesssssssssssssssssssssssessssesssssssessssessessssessssssesssssseses 140
A ANALISE TEORICA DO RUIDO NO TRANSCONDUTOR .....oucuerererncnncrnaenn. 147

viil



LISTA DE FIGURAS

Figura 2.1: Diagrama esquematico do circuito do par diferencial com entrada pelo

SUDSIFALO. ...ttt ettt ettt 8
Figura 2.2: Esquematico do circuito com pares diferenciais com divisdo de corrente. ........... 9
Figura 2.3: Diagrama esquemdtico do circuito de um transcondutor com escalamento de
corrente usando espelhos com fontes degeneradas. ..................ccccooeveevvveeeiieeiieeeiiieeeieeene, 11
Figura 2.4: Diagrama esquematico do circuito de um transcondutor com escalamento de
corrente baseado em espelhos com GANNO fIX0............c..cccooevieiiiieiiiiieeiieeieee e 12
Figura 2.5: Diagrama esquematico de um estdagio de entrada de um transcondutor com pares
diferenciais com acoplamento cruzado. ....................ccccocceiiiiiiiiiiiiiiieii e 13

Figura 2.6: Diagrama esquematico do circuito do atenuador de tensdo pseudo-diferencial.

Figura 2.7: Diagrama esquemdatico de um transistor MOS com porta flutuante, com suas
respectivas CAPACIIANCIAS PAVASTIAS. ...........cc.eeeeeeeueeeeeeeiieeeeeiieeeeasreeeeeesaeeesansaeeeesaseeaesennsens 16
Figura 2.8: Diagramas esquematicos com duas possiveis implementagoes de pares
diferenciais com degeneragdo de fonte: com resistor suspenso (a) e com resistores em série
com @ fonte de COTFENtE (D). ............occouviiiiiiiiiii e 17
Figura 2.9: Diagrama esquematico do estagio de entrada de um transcondutor com
CANCELAMENTIO dE COTFENLE. ...ttt 18

Figura 2.10: Diagrama esquemadatico do circuito com multiplos pares diferenciais (multi-

BANI). ... ettt etb e et e et e eaeeeeaae s 19
Figura 2.11: Circuito de controle de modo comum convencional. ...................c.ccccocevcnnen. 20
Figura 2.12: Estagio de saida pMOS, com controle de modo comum integrado. .................. 21

Figura 2.13: Diagrama esquematico do circuito de controle de modo comum com detec¢do
baseada em reSiSOres PASSIVOS. .........cc.coiueiiueeiieiie ettt ettt 22
Figura 3.1: Diagrama esquematico da estrutura de entrada proposta, que combina
cancelamento de corrente e degeneragdo de fOnte. ..............ccccccoveeveveeiiieeeiieeeeiiieeiieeeieeeeenes 25
Figura 3.2: Representagdo simbolica doas transistores NMOS e PMOS. ................cccccceue.... 26
Figura 3.3: Diagrama esquematico do circuito do estagio de entrada com cancelamento de
corrente, proposto por Szczepanski et. Al [41]. .......c.ccccoovoeeiiiiiiiiiiiiiieee e 36
Figura 3.4: Diagrama esquemdatico do circuito do estagio de entrada com cancelamento de

corrente, sugerido para este trabalio. .....................cccooocevieiiiieiiieiieeeee e 37

X



Figura 3.5: Efeito da variag¢do no valor da resisténcia de degeneragdo de fonte R sobre o
perfil da transcondutdncia de saida do circuito da Figura 3.1..........c...ccccoovuveveiivencinencnnnann. 43
Figura 3.6: Efeito da variagdo no valor da corrente de polarizag¢do I, sobre o perfil da
transcondutdncia de saida do circuito com degeneragdo de fonte.................cccccoeveveeuvannenn. 43
Figura 3.7: Efeito da varia¢do no valor da tensdo de polarizagao Vi, sobre o perfil da
transcondutdncia de saida do circuito com degenera¢do de fonte.................cccooevvvevenenaanne... 44
Figura 3.8: Efeito da variagdo no valor da corrente de polarizag¢do I, sobre o perfil da
transcondutdncia de saida do circuito sem degeneragdo de fonte. ................cccccoevveeeevanennn. 45
Figura 3.9: Efeito da varia¢do no valor da tensdo de polarizagao Vi, sobre o perfil da
transcondutdncia de saida do circuito sem degeneragdo de fonte. ...............cccccoevcuevciannnnn. 46
Figura 4.1: Diagrama das especificagoes do filtro passa baixas. ..................ccccoceveeveeenan... 49
Figura 4.2: Comparagdo entre os perfis da resposta em frequéncia para exemplos de terceira
ordem dos quatro tipos de filtros Cit@dos. .................cccoccooiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeee e 51
Figura 4.3: Magnitude da fungdo de transferéncia calculada com frequéncia de corte
AOVMAIIZACA. ...ttt 55
Figura 4.4: Diagrama geral da rede passiva duplamente terminada do filtro. ...................... 56
Figura 4.5: Diagrama esquemadtico do prototipo passivo que realiza a fungdo de
Iransferéncia deSEJAdQL. ...................cccoooiiiiiiiiiiiiiiii e 58
Figura 4.6: Diagrama esquemdtico do circuito do resistor em paralelo................................ 61
Figura 4.7: Diagrama esquemdtico do circuito girador implementado com transcondutores
AIfEFOICTAIS. ...ttt ettt et e st eeneeens 61
Figura 4.8: Diagrama esquemdtico do filtro Gm-C diferencial...................cccccocceovininniinnn. 62
Figura 4.9: Varredura em frequéncia da tolerdncia maxima para a transcondutancia dos
OTAs, considerando um erro admissivel de 5% na magnitude. .................c.ccovceviiiniiancann. 66
Figura 4.10: Detalhe da magnitude da resposta em frequéncia na banda de passagem, para o

limite maximo desejado de 5% e para a tolerdncia estipulada para a transcondutdncia de

2120 ettt ettt ettt ettt nee e 67
Figura 4.11: Detalhe da magnitude da resposta em frequéncia na banda de passagem com a

faixa estipulada de 5% e os desvios padrao resultantes da simulagdo de Monte-Carlo. ....... 68
Figura 5.1: Diagrama esquematico do atenuador ativo pseudo-diferencial. ......................... 72

Figura 5.2: Diagrama esquemdatico do circuito que compoe o estagio de entrada do
FPARISCONAUIOT . ...t ettt ettt et e h e et e bt e et e et et e eaee e eneee 74
Figura 5.3: Diagrama esquematico do circuito de um espelho de corrente nMOS, do tipo

CASCOMC. ..o e e e et 79



Figura 5.4: Diagrama esquemdtico do circuito de um espelho de corrente pMOS, do tipo
CASCOME. ... ettt ettt ettt ettt ettt et e et e eneeenbeeaneeens 81
Figura 5.5: Diagrama esquematico do estagio de saida em cascode dobrado....................... 83
Figura 5.6: Diagrama esquematico do circuito do amplificador operacional de
transcondutancia (OTA) Projetado. .................cccceevcueiicuiieiiiieeiieeeee e 84

Figura 5.7: Layout do OTA projetado, com destaque das diferentes estruturas que o compoe.

Figura 5.8: Diagrama esquematico do circuito do filtro. ..............ccccocooeveeeeieniiecianieeeennen. 87
Figura 5.9: Diagrama esquemdtico do circuito do estagio de saida com a realimenta¢do de
TROAO COMUMNL ...ttt ettt ettt ettt et eeab e et eeabeeeaeeenbeesseeenseeeneeans 88
Figura 5.10: Diagrama esquemdatico do amplificador operacional de tensdo utilizado no
circuito de controle de modo COMUM. .................cccocciimiiiiiiiiiiiiie e 88
Figura 5.11: Diagrama esquemdtico do circuito com a malha aberta. ................................. 89
Figura 5.12: Diagrama esquemdtico do modelo de pequenos sinais do circuitos dos estdagios
de saida dos OTAs, com as condutancias entre dreno e fonte. .............cc.cocovvvevcvenceveniueennnn. 89
Figura 5.13: Diagrama esquematico do modelo de pequenos sinais do circuito do
amplificador de realimentagdo, com as condutdancias entre dreno e fonte. ............................ 90

Figura 5.14: Diagrama esquemdtico do modelo de pequenos sinais do circuito do estagio de

saida com a realimentacdo de Mmodo COMUM. .................cccecivcuiiiiiiiiiieiiiiiiieeeeeeeiiieee e, 93
Figura 5.15: Layout do circuito do amplificador realimentagdo do modo comum. ............... 98
Figura 5.16: Diagrama do arranjo das células para os capacitores do filtro....................... 100
Figura 5.17: Layout da matriz de CAPACITOTES. .............ccoocouiiieeiiiaieieeieee e 101
Figura 5.18: Layout do filtro Gm-C com estruturas acessorias para testes. ........................ 102

Figura 6.1: Perfis da tensdo de saida Vout (a) e do ganho de tensao AV (b) para uma
varredura da tensdo de entrada Vin................ccccoooiiiiiiiiiiiiiiiiiiieee et 104

Figura 6.2: Resposta em frequéncia do atenuador pseudo-diferencial, para uma entrada com

AMPLITUAE A 1V . ..ottt et e et e e e eenbaeennnee e 104
Figura 6.3: Diagrama esquematico do circuito de teste do OTA..............ccccceevveeceennannnn. 105
Figura 6.4: Perfil da impedancia de saida do OTA. ...............ccccccoooveioiiiiiiiiiiiiiieiee, 105
Figura 6.5: Corrente de saida (a) e transcondutdncia (b) do OTA para uma varredura da

tensdo diferencial de entrada em diversos valores da tensdo de polarizagdao Vb................. 106
Figura 6.6: Relagdo entre a transcondutdncia de saida e a tensdo de polariza¢do Vb. ...... 107

X1



Figura 6.7: Ganho de tensdo com as saidas em aberto, para diferentes valores da tensdo Vb.

................................................................................................................................................ 108
Figura 6.8: Resposta em frequéncia do OTA com carga de 2,4 pF para diferentes valores da

tensdo de polarizagao VD. ...........ccccccoooiiiiuiiiiieeeee et 109
Figura 6.9: Perfil da densidade espectral de poténcia do ruido total na saida. ................... 110

Figura 6.11: Perfil da densidade espectral de poténcia do ruido referenciado na entrada. 111
Figura 6.12: Relagdo entre a poténcia de ruido na entrada e a tensdo de polarizagdo Vb. 112
Figura 6.13: Perfil da distor¢ao harmonica total (THD) da corrente de saida do OTA para
uma varredura na amplitude da tensdo diferencial de entrada em diversos valores de Vb. 112
Figura 6.14: Relagdo entre a mdxima excursdo de sinal (THD=1%) e a tensdo de
POLATIZAGAO VD ...ttt 113
Figura 6.15: Relagdo Sinal/Ruido na entrada do OTA, para diversos valores de Vb........... 114
Figura 6.16: Resultados da analise de Monte-Carlo com 100 rodadas para descasamento:
curva de corrente de saida (a) e curva de transcondutancia (b)............cc..ccccoeveveveieeeennnn. 115
Figura 6.17: Histograma com os dados resultantes da andlise de Monte-Carlo com 100
rodadas de descasamento, considerando a tensdo diferencial nula: para corrente de saida

(a) e para a transcoOnAULANCIA (D). .........c...cccveeiiuiiiiiieeee e 116
Figura 6.18: Histograma com os dados resultantes da andlise de Monte-Carlo com 500

rodadas de descasamento, considerando a tensdo diferencial nula, para o offset de tensdo

Figura 6.19: Resultados da andlise de Monte-Carlo com 100 rodadas de variagdo nos
pardmetros de processo: para corrente de saida (a) e para a transcondutancia (b)........... 118
Figura 6.20: Histograma com os dados resultantes da andlise de Monte-Carlo com 100
rodadas de variagoes nos pardametros de processo, considerando a tensdo diferencial nula,
PAYA A TFANSCONAULATICIA ..ottt et e et e e taee st eeensaeesnsaeesnseeennneeas 119
Figura 6.21: Dependéncia da temperatura: perfis da corrente de saida (a) e da
transcondut@ncia (b) do OTA. .............ccccooeiueeeieeeeeeeeeee e 120
Figura 6.22: Diagrama esquematico do circuito utilizado para o levantamento do CMRR e
GO PSRR. ..ottt ettt ettt et 120
Figura 6.23: Razdo de rejei¢do de modo comum do OTA, para diferentes valores de Vb, com
uma carga de dois capacitores de 2,A4PF €M SEFie. ............ccccceueeviiiesiieeiiieeiieeeiee e 121
Figura 6.24: Razdo de rejei¢dao da fonte de alimentagdao do OTA, para diferentes valores de

Vb, com uma carga de dois capacitores de 2,4DF em SErie. .........ccccccovvvvevvevecveeieraiiaannnn, 122

xii



Figura 6.25: Perfil da poténcia DC consumida pelo OTA com o amplificador operacional de
realimentacdo de modo COMUML. ...................cc.c...ccceiueiieeiiieee et 123
Figura 6.26: Diagrama esquemdtico do circuito utilizado para a andlise da realimenta¢do de
TROAO COMUML ...t ettt ettt e st e et et e e nneenneeneen 125
Figura 6.27: Circuito de controle de modo comum em malha fechada: perfis da tensdo de
realimentag¢do VFB (a) e do ganho de tensao (b) para uma varredura de VREF................ 125
Figura 6.28: Varredura de VREF, com o circuito em malha aberta: perfis da tensdo de
realimentag¢do VFB(a) e do ganho de tensao (b). ...........cc.cccoovveviieiiiniiiiiieiiieieeeee 126
Figura 6.29: Resposta em frequéncia em malha aberta do circuito de realimentagdo de modo

comum, controlando diferentes quantidades de estagios de saida (N): magnitude (a) e fase

(D). ettt h et ea ettt et ae et nt e ae et et eneenne 127
Figura 6.30: Resposta do circuito em malha fechada a uma entrada de referéncia pulsada.
................................................................................................................................................ 128

Figura 6.31: Resposta em frequéncia do filtro Gm-C (a), com detalhe na banda de passagem
(b), para diferentes valores da tensdo de polarizag@o Vb...............ccccccoeeevevvianeeniiaiiaeinnn, 129

Figura 6.32: Relagdo entre a frequéncia de corte do filtro Gm-C e a tensdo de polarizagcdo

Figura 6.33: Perfis da densidade espectral de poténcia do ruido para diferentes valores de
Vb: referenciado na saida (a); referenciado entrada (b). ...............ccccoovvvviiniianiiniiiiienin. 131

Figura 6.34: Poténcia de ruido referenciado na entrada para uma faixa de valores de Vb.

Figura 6.35: Perfil da distor¢do harmonica total (THD) da tensdo de saida do filtro para
uma varredura na amplitude da tensdo diferencial de entrada em diversos valores de Vb. 132
Figura 6.36: Relagdo entre a mdxima amplitude do sinal de entrada do filtro (THD=1%) e a
tensdo de polarizagao VD. ...........c..cccoovvieiiiiiiieiieeie et 133
Figura 6.37: Razdo Sinal/Ruido na entrada do filtro, para diversos valores de Vb............. 133
Figura A.1: Diagrama esquematico do circuito do transcondutor projetado com uma carga
capacitiva na saida e destaque para os transistores utilizados na analise de ruido............. 147
Figura A.2: Diagrama esquemdtico do modelo de pequenos sinais do transcondutor, para a

ARALISE QO TULAO. ..cooooeeeoeeeeeeee e e e e 149

xiil



LISTA DE TABELAS

Tabela 4.1: Especificagoes para o projeto do filtro passa-baixas. ..................cccccceeeveeuen... 49
Tabela 4.2: Comparagdo das caracteristicas dos quatro tipos de filtro citados..................... 51
Tabela 4.3: Valores dos elementos do prototipo passivo, com a frequéncia de corte e os

resistores de termina¢do normalizados. .......................cccccoooeevieiiiiciiie e 58

Tabela 4.4: Valores dos elementos do prototipo passivo, com frequéncia desnormalizada e

resistores de termina¢do normalizados. ......................ccccoiieeeiieieeeiiii e 59
Tabela 5.1: Parametros dos transistores na tecnologia utilizada para este trabalho. ........... 70
Tabela 5.2: Especificagoes do transcondutor a ser projetado. .................ccccoeevevveenceenenanne.. 71
Tabela 5.3: Pardmetros estatiSticoS doS tranSiSIOVeS. ............ccccceevcueieeaiiaiieaieseeeese e 77
Tabela 5.4: Dimensées dos transistores do circuito do OTA. .............cccccccovvevviiniiiniencnnnn. 84
Tabela 5.5: Valores da frequéncia e do ganho normalizados, para os trés valores de N. ..... 96
Tabela 5.6: Valores das capacitancias para a transcondutancia projetada........................... 99
Tabela 6.1: Parcela de contribui¢do com o ruido de saida de cada transistor do OTA....... 110
Tabela 6.4: Resumo das caracteristicas referentes ao desempenho do OTA........................ 124
Tabela 6.5: Margem de fase do circuito em malha aberta. .................c..ccoeeueeeevecveecenannnn. 127
Tabela 6.6: Resumo das caracteristicas do Filtro Gm-C. ............ccccccevveiiieniiiiiieniianee, 134
Tabela A.1: Valores nominais dos parametros utilizados nos modelos de ruido flicker. ..... 153

Tabela A.2: Resultados da andlise teorica realizada, em valores absolutos e com a

contribuicdo relativa de cada transSiSIOF.....................oooeviiiiiiiiiiiiiiiiciieeee e, 154

Xiv



LISTA DE SIMBOLOS

Aqui ¢ mostrada uma lista contendo algum dos simbolos utilizados, com seus
respectivos significados e a primeira ocorréncia dos mesmos ao longo do texto. Os simbolos
que nao estejam presentes nesta lista ou tém seu significado convencional, ou estdo

explicados imediatamente apos sua ocorréncia.

Simbolo Significado Expressdo
Anin Atenuacdo minima na banda de rejei¢ao 4.3)
Apax Maximo ripple na banda de passagem (4.3)

Cap Capacitancia entre porta e corpo (2.5)
Cgs Capacitancia entre porta e fonte (2.5)
Cga Capacitancia entre porta e dredo (2.5)
Cox Capacitancia especifica do 6xido por unidade de area (3.4)
fs Frequéncia final da banda de transi¢ao 4.1)
fp Frequéncia inicial da banda de transi¢éo 4.1
Gm Transcondutancia de porta (2.1)
Gy Transcondutancia de substrato 2.1
I Corrente de polarizacao (3.9)
Ip Corrente de dreno (2.2)
J Unidade imaginaria (v/—1) (4.8)
Kp Fator de transcondutancia (2.3)

Constante de Boltzmann

Kg (Kg = 1,380 - 10723 J/K) (5.25)
L Comprimento do canal do transistor (2.3)
Fator de inclinacao (2.2)

Carga fundamental do elétron
1 (q = 1,602-1071°C) S
T Temperatura (em Kelvin) (5.25)
T(s) Fungao de transferéncia (4.12)
T(jw) Resposta em frequéncia (4.13)
Vbuik (3.1
Vs Tensdo entre substrato e fonte (2.1)
Vem Tensao de modo comum (2.6)
V4 Tensdo diferencial (3.6)
w Largura do canal do transistor (2.3)
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Simbolo Significado Expressio
vy Tensdo de polarizag@o de corpo (3.9)
Vs Tensdo entre dreno e fonte (2.3)
Veg Tensdo de banda plana 2.4)
Vy Tensao porta (3.1
Ves Tensdo entre porta e fonte (2.2)
Ve Tensdo de fonte 3.1
Vr Tensdo de limiar (2.2)
Vro Tensdo de limiar (para Vgg = 0 V) (2.8)
B Fator de transferéncia (2.8)
Y Fator de modulacdo do substrato (2.1)
€si Permitividade do silicio (3.4)
u Mobilidade dos portadores no canal. (3.9)
Uo Mobilidade superficial de baixo campo (3.45)
Uef Mobilidade efetiva (3.45)
ors Potencial de Fermi (2.4)
o Potencial de superficie (2.1
R Tensdo térmica. (p; = 25,8 mV @ T = 300K) (2.2)
66, Desvio padrao normalizado da transcondutancia (3.33)
6Gmﬁ Desyio padrdo normalizado daA trgnsconduténcia (3.24)
devido a erros no fator de transferéncia
~ Desvio padrao normalizado da transcondutincia

GMyro devido a erros na tensdo de limiar (3.28)
g Desvio padrao normalizado do fator de transferéncia (3.24)
Ve Desvio padrao normalizado da tensdo de limiar (3.28)
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Capitulo 1

INTRODUCAO

O presente trabalho pretende mostrar o projeto completo de um circuito
integrado analdgico que implementa um filtro continuo no tempo, para ser empregado
como limitador de banda em um sistema de processamento de sinais. Porém, o
verdadeiro foco estd voltado para a metodologia de projeto e a topologia de
amplificadores operacionais de transcondutancia de baixo ganho, que constituem os
blocos elementares para o projeto de circuitos integrados analdgicos com aplicagdes em

baixas frequéncias, empregando a tecnologia CMOS.

1.1 MOTIVACOES

Em microeletronica analdgica, um circuito muito importante e bastante utilizado,
especialmente em tecnologias CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor), €
o amplificador operacional de transcondutancia ou OTA (Operational
Transconductance Amplifier). Este circuito ¢ utilizado principalmente na

implementac¢do de filtros analogicos ativos.

O projeto de circuitos integrados analdgicos para operacdo em baixas
frequéncias ¢ uma tarefa que apresenta diversos desafios. Dentre eles, do ponto de vista
da ocupacdo de area de silicio, estdo as grandes dimensdes dos componentes passivos
necessarios: capacitores e resistores. Esse ¢ um dos principais motivos para se
desenvolver OTAs de baixo ganho, dado que com amplificadores de baixa
transcondutancia torna-se possivel implementar resistores ativos que, caso fossem
realizados em sua forma passiva, seriam proibitivamente grandes. De maneira analoga,
para o caso de um filtro analdgico, por exemplo, os capacitores também podem ser
diminuidos em tamanho, pois aumentando-se os valores dos resistores € possivel reduzir

os capacitores mantendo-se a mesma constante de tempo. A ampla excursao de sinal de



entrada, assim como a linearidade, também sdo atributos fundamentais para que se tenha

um OTA capaz de substituir, com fidelidade, o componente passivo.

Embora, normalmente, os circuitos integrados analégicos ndo empreguem uma
quantidade tdo grande de transistores quanto a maioria dos circuitos digitais, em geral
ndo ha distingdo entre os processos de fabricagdo de ambos. E como em qualquer
processo de producao em larga escala, as técnicas industriais de fabricagdo de circuitos
integrados, disponiveis até entdo, ndo permitem garantir precisao absoluta nos
parametros dos circuitos de cada chip fabricado. Da mesma forma, ndo se pode
assegurar a precisao relativa dos componentes para os circuitos contidos em um mesmo

chip, mesmo os erros relativos sendo, tipicamente, menores que os absolutos.

Assim, ao se planejar o projeto de um circuito integrado, € preciso ter em mente
que o os parametros dos componentes nos circuitos fabricados apresentarao erros em
relacdo aqueles projetados (e desenhados). Em fun¢do disso, os projetistas de circuitos
integrados (especialmente de circuitos analdgicos) devem tomar certos cuidados,
empregando técnicas de projeto e realizando simulagdes, para assegurar que seus
projetos sejam suficientemente robustos para suportar os erros introduzidos na

fabricacao.

No entanto, estes erros gerados durante a producdo vém sendo bastante
estudados, devido ao seu impacto econdmico sobre a produgdo de chips. Como
produzem variagdes nos parametros dos componentes, esses erros podem levar a perda
de desempenho ou ao nio funcionamento dos circuitos fabricados, provocando perdas

na produc¢do e reduzindo a eficiéncia do processo.

Por essa razdo, os fabricantes de circuitos integrados procuram levantar
periodicamente os pardmetros de seus processos, obtendo, entre outras coisas, as
estatisticas dos erros associados suas tecnologias de fabricacdo. Dessa maneira, além de
poderem aprimora-las, os fabricantes podem oferecer aos projetistas as estatisticas ou,

ao menos, um intervalo de confianca para alguns dos parametros a serem considerados.

Tendo em mente as dificuldades associadas ao projeto de circuitos de baixas
frequéncias e o impacto dos erros introduzidos no processo de fabricacdo sobre os
circuitos analdgicos, foram pesquisadas alternativas, tanto de metodologias de projetos

quanto de estruturas de circuitos, que satisfizessem as condi¢gdes de operacao na faixa de



frequéncia desejada e, simultaneamente, melhorassem sua robustez quando na presenca

de erros.

1.2 OBJETIVO

Pretende-se, com este trabalho, apresentar duas alternativas de estruturas para
serem utilizadas como estagio de entrada de um OTA de baixa transcondutancia
(200 nA/V) e ampla excursdo de sinal de entrada (> 1,4 V). Serdo realizados alguns
estudos destas estruturas para investigar o impacto dos erros aleatorios sobre as
mesmas, visando torna-las mais robustas. Propds-se também a utilizagdo de um circuito
de controle de modo comum nao convencional baseado em transistores MOS com

portas flutuantes.

A fim de ilustrar a técnica de projeto, e com o intuito de verificar o desempenho
e a viabilidade da estrutura proposta, optou-se por aplicid-lo ao projeto de um filtro
passa-baixas (anti-aliasing) Gm — C com frequéncia de corte nominal de 15 kHz.
Foram desenhadas, também, as mascaras de integra¢do (/ayouts) do circuito do filtro

projetado, para um processo CMOS de 0,35 um.

1.3 METODOLOGIA

Foram realizados alguns estudos analiticos para verificar o comportamento das
duas estruturas de transcondutores propostas na presenca de erros aleatérios incidindo
sobre alguns pardmetros de seus componentes criticos. Chegou-se, entdo, a uma
estrutura que demonstrou maior viabilidade, tanto no tocante a robustez aos erros,
quanto nos demais requisitos. Para verificar essa viabilidade, sugeriu-se a aplicagdo da

estrutura proposta em um filtro anti-aliasing, continuo no tempo.

Para uma melhor abordagem do problema, realizou-se uma ampla pesquisa na
literatura disponivel, onde foram levantadas as solugdes ja pesquisadas para os
problemas enfrentados, possibilitando a escolha daquelas que parecam mais

apropriadas.



Para o desenvolvimento deste projeto, optou-se por uma metodologia de cima-
para-baixo (7op-Down) que se inicia pelo levantamento das especificagdes para as

estruturas mais complexas e de nivel mais alto.

Concluidos os projetos das estruturas de mais alto nivel, e tendo em maos as
defini¢des resultantes destes, foi possivel a defini¢do dos requisitos e a elaboragdo dos
projetos para as estruturas de nivel mais baixo, que nesse caso sdo representadas pelo
transcondutor e seus circuitos de polarizagdo e controle. Apds o projeto dos circuitos,

foi realizada uma série de simulagdes a fim de valida-los.

Concluidos todos os projetos e simulagdes, passou-se para a etapa de desenho
das maéscaras de integracdo (layout), seguida de mais uma série de verificagdes e
simulagdes. Por fim, os desenhos finais foram enviados para a fabricagdao do circuito

integrado.

1.4 ORGANIZACAO

O texto deste trabalho foi organizado de forma a torné-lo mais agradavel para o
leitor, procurando acompanhar a sequéncia das etapas de projeto, mas sem se prender

exatamente a ela.

No Capitulo 2 apresenta-se a revisdo bibliografica realizada, mostrando as
diferentes técnicas e estruturas encontradas na literatura que podem ser aplicadas para

transpor alguns dos obstaculos encontrados no projeto.

As estruturas dos estagios de entrada escolhidas, bem como as analises mais
detalhadas das mesmas sdo mostradas no Capitulo 3. Para manter a sequéncia logica do
projeto, optou-se por realizar estudos puramente analiticos (literais). Porém, para
melhor ilustrar o funcionamento das estruturas estudadas, ao final daquele capitulo

mostram-se alguns resultados de algumas simulag¢des preliminares.

Prosseguindo no curso do projeto, o Capitulo 4 discute de uma forma mais
detalhada o projeto do filtro. Embora nao seja o foco deste trabalho, optou-se por
realizar um estudo mais detalhado da etapa de analise do filtro que servird para ilustrar a

aplicacdo do transcondutor.



O projeto, propriamente dito, ¢ desenvolvido no Capitulo 5. Neste capitulo sao
aplicadas as defini¢cdes elaboradas nos Capitulo 3 e Capitulo 4 para dimensionar cada
uma das estruturas dos diferentes circuitos. Também sdo apresentados os desenhos dos

layouts dos circuitos projetados.

Tendo todas as estruturas devidamente dimensionadas, pode-se partir para as
simulagdes. Os resultados destas simulagdes sao exibidos no Capitulo 6, onde se
procurou, sempre que possivel, confrontar esses resultados aquilo que foi estipulado nos

projetos ou, quando possivel, com resultados tedricos.

Finalmente, no Capitulo 7, realiza-se uma discussao dos resultados obtidos, além
de algumas consideragdes sobre possiveis aprimoramentos, seguida pela conclusdo do

trabalho, no Capitulo 8.



Capitulo 2

REVISAO BIBLIOGRAFICA

O grande desafio dos projetos de filtros Gm-C continuos no tempo, para
operacdo em baixas frequéncias, consiste na elaboracdo da uma estrutura de
transcondutor que capaz de melhorar a linearidade, amplar a excursdo de sinal, elevar a

impedancia de saida e, simultaneamente, reduzir a transcondutancia.

Hé na literatura muitas técnicas desenvolvidas para tecnologias CMOS que
visam atender a estes objetivos. Entre as diversas técnicas existentes, destacam-se as

seguintes:

- Bulk Driven;

- Divisdo de corrente;

- Operagao em inversao fraca;

- Escalamento de corrente;

- Polarizagdo adaptativa,;

- Pares diferenciais com acoplamentos cruzados;
- Atenuagao da tensao de entrada;

- Par diferencial com degeneracao de fonte;

- Cancelamento de corrente;

- Multiplos pares diferenciais;



Estas técnicas podem ser utilizadas de maneira isolada, ou podem ser combinadas
de modo a extrair os pontos positivos de cada uma delas. A seguir sdo descritas, sem

muita profundidade, as técnicas citadas anteriormente:

2.1 BULK DRIVEN

Como se sabe pelo funcionamento dos MOSFETs (MOS Field Effect

Transistors) operando em inversdo forte, a transcondutincia de corpo (Gp,) € a

transcondutancia de porta (G,,) guardam a seguinte relagdo:
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Gmp=—F7—77—=G0G
e 2\ 2¢9 — Vs " 2.1

onde y € o de fator modulacao do substrato , ¢, € o potencial de superficie e Vgs € a

tensdo entre o corpo (bulk) a fonte. Como o termo y/ (2,/2(],')0 — VBS) ¢ tipicamente

menor que um, Gp,, tende a ser, portanto, menor que G,,. Logo € bastante razoavel

pensar em se utilizar esta propriedade para atender as necessidades dos projetos de

filtros para baixas frequéncias.

Com a utilizagdo deste método [1]-[3], as transcondutdncias obtidas caem
significativamente com relagdo as estruturas tradicionais, porém, a excursdo de sinal é
prejudicada. Como a entrada de sinal se da através do corpo do transistor, € preciso
garantir que os diodos formados entre o pogo e os terminais de dreno e fonte
permanecam sempre reversamente polarizados, limitando assim a excursdo de sinal do
circuito para algumas centenas de milivolts. A Figura 2.1 representa um amplificador

diferencial com entradas pelos substratos.
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Figura 2.1: Diagrama esquematico do circuito do par diferencial com entrada pelo
substrato.

Mesmo sendo uma jun¢do polarizada reversamente, esta apresenta uma corrente
quiescente que pode chegar a alguns picoamperes, valor significativo se comparado, por
exemplo, com as correntes de fuga de porta, devendo-se tomar cuidado no momento do

projeto, dado que a impedancia de entrada ¢ reduzida.

Esta técnica ndo oferece melhoria na faixa de excursdo linear do sinal de
entrada, e ainda impde uma restri¢ao critica aos limites de tensdo admissiveis na entrada
do transcondutor. Se esses limites ndo forem respeitados, as juncdes de pogo-dreno ou
pogo-fonte podem se polarizar diretamente podendo causar danos permanentes no
dispositivo, caso nao haja algum mecanismo de prote¢dao. Porém, nos circuitos

projetados para operacdo em baixas tensoes [4]-[5] essa restricdo ndo € relevante.

Conforme a equagdo (2.1), a transcondutancia de corpo do transistor MOS,
operando em inversdo forte, depende fortemente de parametros que podem apresentar
grande variabilidade com o processo de fabricacdo, e alguns deles ainda possuem
dependéncia da temperatura de operagdo, embora essa variabilidade ndo seja

exclusividade da técnica de bulk-driven.

Além disso, a construcao de cada transistor do par diferencial em um poco
distinto acarreta em um aumento significativo da area ocupada pelo estagio de entrada,
visto que em um processo de fabricagdo CMOS tipico ¢ exigido nas regras de desenho

que pocos com polarizagdes distintas estejam suficientemente afastados entre si.



2.2 DIVISAO DE CORRENTE

Esta técnica [2],[6], bastante utilizada para a realizagdo de amplificadores de
baixa transcondutancia, consiste em utilizar um par diferencial adicional no circuito de
entrada, conforme a Figura 2.2, para desviar uma parte da corrente, reduzindo-se assim

a transcondutancia resultante.

A técnica de divisdo de corrente, em principio, permite dimensionar valores bem
pequenos de transcondutancia. Mas na pratica, as razdes entre as larguras de canal de
MIla para M1b e M2a para M2b (Figura 2.2) tornam-se muito grandes, inviabilizando o
layout dos transistores M1b e M2b. Outro problema inerente a esta técnica € o offset de
corrente de saida, que pode ser muito elevado dependendo do descasamento dos

transistores.

Carga Ativa

VWQ_‘_% Mib  M2b }%_‘_Ovm_

R

Figura 2.2: Esquematico do circuito com pares diferenciais com divisdao de corrente.

2.3  OPERACAO EM INVERSAO FRACA

A operagado do transistor MOS na regiao de inversao fraca (ou sub-limiar), leva a
um comportamento semelhante ao transistor bipolar, no qual a corrente de dreno
apresenta uma relacdo exponencial com a diferenca de potencial entre porta e fonte, e

pode ser escrita conforme as equagdes abaixo:

Ves=Vr

Ip = Ipg(n—1)e n¢t (2.2)




onde,

w ~Vps (2.3)
Ipo = ZnTKPgo? 1—e ¢t

Vr =Vpp + 2¢p +v\/Vsp + 2¢r 2.4

sendo I a corrente de dreno, I, a corrente de dreno em corte, V5 a tensdo entre porta
e fonte, Vps a tensdo entre dreno e fonte, ¢ o potencial de Fermi, n o fator de
inclinacao, ¢, a tensdo térmica, I/ a tensao de limiar, Kp o fator transcondutancia e Vg

¢ a tensdo de banda plana.

Uma grande vantagem desta técnica esta relacionada com o baixissimo consumo
de poténcia e a alimentagdo em baixa tensdo. Como os transistores necessitam de
correntes de polarizagdo muito reduzidas e, em geral, operam com tensdes de
alimentacdo pequenas, as poténcias totais consumidas pelos circuitos operando em
inversdo fraca sdo, frequentemente, algumas ordens de grandeza menores que as de seus

correspondentes operando em inversao forte.

Esta técnica tem sido largamente utilizada devido ao baixo consumo de poténcia,
especialmente em aplicagdes embarcadas em que o consumo ¢ requisito crucial em

virtude da durabilidade das baterias.

No entanto, a restrigdo na amplitude do sinal de entrada e a dificuldade em
dimensionar espelhos de corrente de precisdo fazem com que a operagdo em inversao
fraca seja pouco vantajosa em tecnologias que podem operar com tensdes mais altas
(ex.: 3,3V). Posto que a faixa dindmica esta restrita as condi¢cdes da operacao do regime

de sub-limiar.

Outro aspecto negativo da utilizagdo de transistores MOS funcionando em
inversao fraca reside na grande dependéncia de seus parametros com a temperatura na
qual estdo operando. Conforme mostrado nas equagdes (2.2), (2.3) e (2.4) as
caracteristicas elétricas do transistor em sub-limiar estdo estreitamente ligadas a

parametros (como ¢;) que variam com a temperatura.
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2.4 ESCALAMENTO DE CORRENTE

Nesta abordagem, a redu¢do da transcondutancia se da com o escalamento da
corrente através de uma estrutura de atenuagao que pode ser implementada por espelhos

de corrente com ganhos fixos [12]-[13] ou ajustaveis [14]-[15]

O escalamento de corrente se d4 em um estagio intermediario da estrutura do
transcondutor, ndo afetando assim a linearidade do mesmo e permitindo grande

liberdade para a escolha da topologia do estagio de entrada.

Com a utilizag@o de espelhos de corrente com fonte degenerada [14], Figura 2.3,
¢ possivel ajustar o ganho do transcondutor através do controle da atenuagdo gerada
pela relagdo de espelhamento. No entanto, para operacdo na regido de saturagdo (seja na
inversdo fraca, moderada ou forte), esse ajuste apresenta uma relacdo nao linear entre a

atenuac¢ao na corrente ¢ a tensao de controle.

e ——————

Par Diferencial de Entrada

Figura 2.3: Diagrama esquematico do circuito de um transcondutor com escalamento de
corrente usando espelhos com fontes degeneradas.

Um dos problemas desta técnica ¢ o fato de que o offset na saida do circuito se
torna muito dependente do bom casamento entre os transistores dos espelhos de
corrente. No entanto, este problema pode ser minimizado utilizando-se a abordagem

mostrada na Figura 2.4.
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Figura 2.4: Diagrama esquematico do circuito de um transcondutor com escalamento de
corrente baseado em espelhos com ganho fixo.

Além disso, esta técnica implica, obrigatoriamente, no acréscimo de um estagio
ativo adicional entre a entrada e a saida, resultando no aumento do ruido total do

circuito.

2.5 POLARIZACAO ADAPTATIVA

Uma das finalidades da utilizacao da chamada polarizacao adaptativa [16]-[18] €
o aumento da linearidade. Em geral, essa técnica utiliza uma malha de realimentagdo
para cancelar ou compensar as ndo linearidades caracteristicas da tecnologia MOS,

considerando-se a regido de operagdo para a qual o circuito foi projetado.

Um dos principais problemas desta técnica ¢ sua sensibilidade aos erros de
fabricagdo, visto que algumas topologias utilizam uma nao linearidade para compensar
outra, ou seja, realimentam o circuito que desejam linearizar (por exemplo, pares
diferenciais) através de um circuito que sintetize uma fung¢do cuja ndo-linearidade seja
inversa aquela. Dessa maneira, caso haja alguma discrepancia entre as caracteristicas

destes circuitos, a linearidade podera ser seriamente prejudicada.

A polarizacdo adaptativa também pode ser utilizada visando incremento de
desempenho dos circuitos, melhorando, por exemplo, o consumo de poténcia [19] ou a

velocidade de operacao dos mesmos [20].
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2.6 PARES DIFERENCIAIS COM ACOPLAMENTOS CRUZADOS

Trata-se de uma técnica bastante utilizada [21]-[23], cujo principal compromisso
¢ estender a faixa de operagdo linear do circuito. Nesta abordagem, sdo utilizados
modulos formados por dois ou mais pares diferenciais assimétricos, que sao projetados
de maneira que cada par contribua com a transcondutancia em uma dada faixa de tensao

de entrada, de tal forma que a transcondutancia na saida se torne o mais plana possivel.

VirH—

M1a

Figura 2.5: Diagrama esquematico de um estagio de entrada de um transcondutor com
pares diferenciais com acoplamento cruzado.

M1b M2b M2a oV,

Um aspecto crucial no projeto ¢ a superposi¢cdo das curvas de transcondutancia
geradas por cada um dos pares diferenciais, sendo possivel, a depender da forma com
que estes sdo conectados, produzirem-se interferéncias construtivas ou destrutivas,
permitindo ao projetista “esculpir” o perfil de transcondutancia desejado, bastando

modificar a quantidade, a assimetria e a polarizagdo dos pares diferenciais utilizados.

A assimetria entre os transistores dos pares diferenciais pode ser obtida de
diferentes maneiras, a mais utilizada delas ¢ utilizacdo de razdes de aspecto diferentes
para cada transistor do par. Porém, também ¢ possivel produzir esta assimetria com
transistores idénticos ao se polarizar o substrato dos transistores com tensdes diferentes

[24]. Entretanto, para se obter uma excursdo de sinal ampla e com elevada linearidade, ¢
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necessario uma grande quantidade de pares assimétricos acoplados, o que torna o

circuito extremamente sensivel ao descasamento dos transistores.

2.7 ATENUACAO DA TENSAO DE ENTRADA

Ao se atenuar a tensdo na entrada do transcondutor, consegue-se alcangar uma
reducdo da transcondutancia resultante acompanhada da melhoria da linearidade e da

excursdo de sinal, contanto que a atenuagdo se dé de maneira linear.

Ha diversos métodos para realizar a atenuagdo linear da tensdo, preservando a
impedancia de entrada do circuito. Uma das técnicas utilizadas [25]-[28] para atenuar a

tensdo de entrada consiste em um circuito ativo pseudo-diferencial, Figura 2.6.

Uma potencial desvantagem deste circuito ¢ o fato de ele deslocar o nivel da
tensao DC em sua saida, para um valor dificil de prever com base nos modelos de nivel
mais baixo, comprometendo o dimensionamento da tensdo de modo comum de entrada

do amplificador diferencial.

Devido a caracteristica pseudo-diferencial, qualquer descasamento entre os
transistores do atenuador gera tensdes de modo comum diferente para cada entrada

diferencial. Isto se traduz em tensdo de offset de entrada.

Além disso, por funcionar apenas em inversdo forte, seu consumo de poténcia
pode ser bastante elevado. Outra desvantagem desse circuito ¢ a sua faixa linear de
operacdo, limitada pela tensdo de limiar (V7) do transistor, o que pode ser bastante

desvantajoso para aplicagdes de baixa tensao.

Apesar disso tudo, por ser uma estrutura consagrada e amplamente estudada, ¢

uma alternativa de grande relevancia para aplicagdes como a proposta neste trabalho.

14



Vdd Vdd

4{ M1a M2a }7
Vi+ Oo—2 Vo+ Vo- o— —oV
.

M1b M2b }7

= =

Figura 2.6: Diagrama esquematico do circuito do atenuador de tensdo pseudo-
diferencial.

2.8 ATENUADOR COM FLOATING GATE

Uma alternativa ao atenuador do item anterior consiste na utilizacdo de
transistores MOS com multiplas entradas em portas flutuantes (MIFG — Multiple Input
Floating Gate) [29]-[30]. Nesta técnica, os transistores do par diferencial, Figura 2.7,
sdo dotados de portas flutuantes que agem como divisores capacitivos que operam

inclusive em DC, conforme a equacao (2.5), atenuando o sinal de tensao de acordo com

as razoes dos capacitores utilizados.

Vi€ + VpCyp + VpCyq + VsCys
Z?:l Ci + Cgb + ng + Cgs (2'5)

Vg =

Entre as vantagens apresentadas por esta técnica, esta o fato de a atenuacdo em
si ndo produzir ruido térmico nem flicker, e de ndo consumir poténcia visto que se

baseia somente em elementos reativos (capacitores).

Além disso, cabe mencionar que, com esta técnica, a atenuacdo ¢ totalmente
linear em toda a faixa de operacdo, e que ela permite algum controle sobre o nivel DC

na porta do transistor, bastando acrescentar entradas adicionais com os niveis de

polarizagdo apropriados.
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Figura 2.7: Diagrama esquematico de um transistor MOS com porta flutuante, com suas
respectivas capacitancias parasitas.

No entanto, em decorréncia da existéncia de capacitincias parasitas associadas
aos transistores MOS, as capacitancias utilizadas no divisor capacitivo devem ser
suficientemente grandes para que, frente ao valor de cada uma destas capacitincias, seja
possivel desprezar o total das capacitidncias parasitas. Caso contrario, a razdo de
atenuacao se torna pouco precisa (2.5) dado que o valor das capacitancias parasitas pode
ser dificil de prever. Logo, dependendo das dimensdes dos transistores do par
diferencial, esta técnica pode resultar em um aumento da 4rea, que pode superar em

muito aquela consumida pelos circuitos com atenuadores convencionais.

Outro inconveniente da utilizacdo dos transistores com portas flutuantes ¢ o
acumulo de cargas no capacitor de porta. Estas cargas podem ser oriundas do processo
de fabricacdo, mas também podem surgir com o uso do componente, ou mesmo em

decorréncia da exposicao a ambientes hostis, com nivel elevado de radiacdo ionizante.

2.9 PAR DIFERENCIAL COM DEGENERACAO DE FONTE

Trata-se de uma técnica, amplamente utilizada e bastante consagrada, para o

aumento da faixa linear e redu¢ao da transcondutancia.

H4, na literatura, uma variedade de implementagdes desta técnica, algumas

baseadas em resistores passivos [31]-[33], outras utilizam transistores MOS, operando
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em triodo [34]-[35], algumas utilizam transistores de portas “quase-flutuantes” [36].
Também existem diferentes topologias possiveis para os pares diferenciais com
degeneracdo de fonte, conforme as Figura 2.8 (a) e (b). Outras implementacdes [37]-
[38] utilizam amplificadores operacionais de tensdo ligados nas entradas do circuito
com o intuito de melhorar a linearidade, ao estabilizar as tensdes de fonte dos

transistores do par diferencial.

Uma dificuldade inerente a esta técnica ¢ a realizagdo dos resistores, que
normalmente estao restritos a faixa dos k€2 e ocupam grande area de integracdao. Por

esse motivo se da preferéncia a utilizagao de transistores MOS em triodo.

Vin+0—{ [:N” sz }—OVin_ Vin+ M1 M2 }—OVin_

(a) (b)

Figura 2.8: Diagramas esquematicos com duas possiveis implementagdes de pares
diferenciais com degeneracao de fonte: com resistor suspenso (a) € com resistores em
série com a fonte de corrente (b).

2.10 CANCELAMENTO DE CORRENTE

A técnica do cancelamento de corrente [39]-[40], também chamada de
cancelamento de transcondutincia, utiliza em sua topologia pares diferenciais com
acoplamento cruzado, e possibilita a realizacdo de transcondutores com ganhos

significativamente reduzidos, acompanhados de incrementos expressivos na linearidade.

Como o nome sugere, nesta técnica utilizam-se pares diferenciais com
geometrias semelhantes ligados de tal maneira a realizar uma subtragdo entre as
correntes do par externo (Mla-M2a) e interno (M1b-M2b), que resulta na reducao da

transcondutancia total, bem como na melhoria da linearidade.
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Figura 2.9: Diagrama esquematico do estagio de entrada de um transcondutor com
cancelamento de corrente.

Uma caracteristica deste circuito ¢ que operando em inversdo forte, hd uma
dependéncia da faixa de excursdo linear com o nivel de tensdo de modo comum nas
entradas, o que pode representar, eventualmente, um grau de liberdade a mais para o

projetista e, a0 mesmo tempo, pode significar um potencial prejuizo do desempenho.

Para a obtencdo de transcondutancias muito reduzidas, sdo utilizados pares
diferenciais com transcondutancias muito proéximas, o que implica em transistores com
dimensdes muito semelhantes. Porém, nessas condicdes, essa técnica se torna
especialmente sensivel aos descasamentos entre os transistores dos pares diferenciais,
produzidos pelos erros inerentes ao processo de fabricacdo. Discrepancias entre os
parametros desses transistores podem provocar flutuacdes graves no valor da

transcondutancia resultante, podendo, até mesmo, tornd-la negativa.

2.11 MULTIPLOS PARES DIFERENCIAIS

Essa outra técnica, menos utilizada que as demais, emprega diversos conjuntos
de pares diferenciais associados em paralelo. A cada conjunto de pares diferenciais,
associa-se uma determinada polarizagdo, devidamente escolhida com o intuito de se

obter uma transcondutancia maximamente plana ao longo da excursao de sinal desejada.
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Figura 2.10: Diagrama esquematico do circuito com multiplos pares diferenciais (multi-
tanh).

Esta técnica, também conhecida como multi-tanh, foi proposta inicialmente para
aplicagdes em tecnologias baseadas em transistores bipolares [42]-[43]. Seu nome
decorre da caracteristica do perfil de transcondutancia dos pares diferenciais com

transistores bipolares de juncdo, que se assemelha a fungdo tangente hiperbolica (tanh).

A técnica também pode ser utilizada em outras tecnologias além da bipolar [44],
e na tecnologia CMOS, por exemplo, podem-se projetar circuitos para qualquer regido

de operacdo. Seu objetivo principal € a extensdo da faixa linear do transcondutor.

Contudo, como a transcondutincia total ¢ resultado da soma das
transcondutancias de cada um dos pares diferenciais, a tendéncia ¢ que a utilizacao desta
técnica resulte em transcondutancias relativamente elevadas, dificultando seu emprego
em aplicagdes de baixas frequéncias. Em [44], por exemplo, sugere-se a aplicagdo desta

técnica para circuitos CMOS operando na faixa de MHz.

2.12 ESTRUTURAS DE CONTROLE DE MODO COMUM

Como se pretende utilizar um transcondutor com saidas balanceadas, ¢
imprescindivel a utilizagdo de um circuito que controle, de maneira eficiente, o nivel da
tensao de modo comum na saida. Ha na literatura diversas estruturas que se propdem a
realizar esse controle em circuitos continuos no tempo. H4 também variagdes
especificas para circuitos discretos no tempo [45], que em geral sdo mais simples e

eficientes.
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A tensdao de modo comum na saida é definida como sendo a média das tensdes de

cada ramo, ou seja:

Voyr +V,_
Ve = OJ’T" (2.6)

O controle dessa tensdo ¢ realizado por meio de uma malha de realimentagao,
ue em geral calcula a tensdo V,,, compara com um valor de referéncia e realimenta o
cM

circuito de saida.

Um circuito muito utilizado [46] para a realimentacdo de modo comum, baseia-
se na utilizagdo de dois pares diferenciais ligados de tal forma (Figura 2.11) que a
corrente de saida seja proporcional ao erro na tensdo de modo comum, com relagdo a

referéncia.

o M1 M2 M2 M1 o
V0+ a a b b Vo-

Figura 2.11: Circuito de controle de modo comum convencional.

Dessa forma, a corrente de saida desse circuito, que ird polarizar o estagio de

saida do transcondutor cujo modo comum se deseja controlar, pode ser expressa por:

Iemr = In1p + luza = _ZGm(VCM - Vref) 2.7)

onde V¢y € dado por (2.6), Vy.f € a tensdo de referéncia e Gy, € a transcondutancia dos

pares diferenciais.

Assim, a realimentagdo negativa gerada pela corrente de saida do circuito

mostrado fard com que o modo comum da tensdo de saida convirja para o valor
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desejado. No entanto, em decorréncia das ndo linearidades dos pares diferenciais, este
circuito gera uma tensdo de modo comum na saida que ¢ ligeiramente dependente da

tensdo diferencial.

Em outra abordagem [46]-[47], utiliza-se um circuito de controle integrado ao
estagio de saida. Ela baseia-se no emprego de transistores operando na regido 6hmica
para estimar o valor da tensdo de modo comum e polarizar a saida com uma corrente

proporcional a essa tensao.

No circuito mostrado na Figura 2.12 apresenta-se o diagrama esquematico do
estagio pMOS de saida com controle de modo comum integrado. A corrente que

realimenta e polariza o circuito ¢ dada por:

Vsp
Iemrg = Imia + w1 = 2B (VCM — Vaa + Vo — 7) Vsp (2.8)

Vdd Vdd

M3a F% M3b

Figura 2.12: Estagio de saida pMOS, com controle de modo comum integrado.

Nesse caso, a tensdo de referéncia ¢ aplicada aos circuitos de polarizagdo, que
geram as tensdes Vpyq € Vo, utilizando transistores idénticos a Mla e M1b, também

operando em triodo.
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Essa mesma técnica também pode ser aplicada a parcela nMOS do estagio de
saida. Embora bastante simples, essa abordagem tem algumas desvantagens, como a

reducdo da excursdo do sinal de saida, em fung¢do dos transistores adicionais.

Esta abordagem tem a grande vantagem de estar incorporada ao estagio de saida,
favorecendo o emparelhamento dos transistores da estrutura de controle de modo
comum com os do estdgio de saida, reduzindo, assim, a incidéncia de problemas
relacionados com descasamentos dessas estruturas. No entanto, como ja foi
mencionado, por incorporar mais um conjunto de transistores em série com o0S
transistores dos espelhos de corrente da saida, esta abordagem prejudica a excursdo de

sinal.

Ha outros circuitos de controle que utilizam detectores de modo comum
baseados em resistores passivos, seguidos por um comparador de tensdo, conforme

Figura 2.13.

Nessa técnica, utiliza-se um divisor resistivo para estimar o valor da tensao de
modo comum na saida V,,. Essa tensao ¢ comparada com a referéncia e o resultado

(Vemrg) € utilizado para polarizar o estagio de saida.

R
Vo+ Ve n
Vo. ; Vemes
Vief O~

Figura 2.13: Diagrama esquematico do circuito de controle de modo comum com
deteccao baseada em resistores passivos.

Um grande inconveniente dessa técnica decorre do fato de utilizar resistores, que
também podem ser implementados por transistores MOS operando em triodo, ligados
entre as saidas. Por ser dificil a obten¢do de resistores (ativos ou passivos) com
resisténcias suficientemente altas, acaba-se por comprometer a impedancia de saida do
circuito que se deseja controlar. Para evitar esse problema outras abordagens utilizam
um buffer entre cada uma das saidas e os resistores, o que resulta no aumento da

complexidade do circuito.
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Na literatura [48] ha uma abordagem semelhante a esta tltima mostrada, porém
baseada em transistores MOS com multiplas portas flutuantes, conhecidos por sua sigla
em inglés: MIFG (Multiple Input Floating Gate), cujo principio de funcionamento ja foi

apresentado na Secdo 2.8.

Conforme se comentou naquela se¢do, o emprego de transistores MOS com
portas flutuantes, em geral, pode resultar no inconveniente de se ter que lidar com
cargas aprisionadas no capacitor de porta, oriundas, principalmente, dos processos de
fabricacdo. No entanto, como ¢ possivel verificar-se em [49], ha uma alternativa simples

e baseada em técnicas de layout que contornam este problema.
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Capitulo 3

TRANSCONDUTOR PROPOSTO

Entre as diversas estruturas capazes de melhorar a linearidade ou reduzir a
transcondutancia de OTAs (Operational Transconductance Amplifier), apresentadas no
Capitulo anterior, foram escolhidas duas combinagdes consideradas mais adequadas. Ao
longo deste capitulo, segue uma discussdo sobre essas topologias escolhidas,
apresentando os estudos analiticos desenvolvidos, juntamente com as consideracdes

realizadas para seus projetos.

3.1 CANCELAMENTO DE CORRENTE E DEGENERACAO DE FONTE

A primeira estrutura que sera apresentada se baseia na combinacdo das técnicas
de cancelamento de corrente com a degeneracdo de fonte nos pares diferenciais de
entrada (Figura 3.1). Depois de uma extensa pesquisa bibliografica realizada, concluiu-
se que esta estrutura, combinando estas duas técnicas, ainda ¢ inédita na literatura. A
inovagdo desta estrutura reside na utilizagdo do ajuste de transcondutancia através do

controle da tensdo de corpo dos transistores do par diferencial.

A técnica do cancelamento de corrente, como ja foi comentado no capitulo
anterior, funciona ligando-se dois pares diferenciais de tal forma que a transcondutincia

resultante seja a diferenga das transcondutancias de cada um dos pares.

No circuito proposto, os quatro transistores, dos dois pares diferenciais, sao
projetados com as mesmas dimensdes, de maneira que a transcondutancia nominal seja
nula. No entanto, ao conectar os pocos dos transistores de cada um dos pares
diferenciais em potenciais diferentes, torna-se possivel modificar as transcondutancias

dos mesmos.

Assim, quando se mantém os pogos dos transistores de um dos pares ligados a

um potencial fixo (ex.: V;4) e conectam-se os pocos dos outros dois transistores a uma
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fonte de tensdo ajustavel (V},), adquire-se a capacidade de controlar a transcondutancia

de saida do circuito.

Figura 3.1: Diagrama esquematico da estrutura de entrada proposta, que combina
cancelamento de corrente e degeneracao de fonte.

Para estudar de forma mais exata as caracteristicas de funcionamento deste
circuito, foi preciso encontrar um modelo capaz de tratar, de uma forma razoavelmente
simplificada, a influéncia da tensdo de corpo do transistor sobre as caracteristicas

tensdo-corrente do mesmo.

O modelo que apresentou o tratamento mais conveniente deste fenomeno foi o
EKYV [50], batizado com as iniciais de seus autores (C. C. Enz, F. Krummenacher, e E.
A. Vittoz). Uma diferenca fundamental do modelo EKV, em comparagdo com modelos
tradicionalmente utilizados (SPICE nivel 1 ou 3) [7], estd na forma como a tensdo de
corpo ¢ incorporada na equacdo que descreve a caracteristica para a operacdo em
inversdo forte e saturacdo direta, que explicita o efeito da tensdo de corpo do transistor,
0 que serd muito util para as andlises que se pretende realizar. A representagdo
simbolica dos transistores nMOS e pMOS na saturagdo direta, juntamente com as
tensdes e correntes de polarizagdo estd apresentada na Figura 3.2. As equagdes (3.1) e
(3.2) modelam as correntes de dreno em inversdo forte e saturacao direta, no modelo
EKYV simplificado, para os dois tipos de transistores. Os limites para a saturagao direta

também estdo modelados nas equacgdes.
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Figura 3.2: Representagdo simbdlica doas transistores NMOS e PMOS.

2
(las = £ (Vg = Vo = s + (0 = DV

NMOS: Vg = Vs = Vg — (0 — DV

3.1
L Vg—nVS—V’ro‘l‘(n—l)Vbulk
Vdssat = n
B 2
(= £ 0=+ Vo= 0= Do)
PMOS: nVg —Vy = —Vpo + (n — D)V (3.2)
nVs=Vg+Vro—(M—1)Vpyuk
L VSdsat =

n

onde Vy, Vs, Vipyik € Vsq,,, 80, respectivamente, as tensdes de porta, de fonte, de corpo

(ou poco) e a tensdo entre dreno e fonte de saturagdo. A tensdo de limiar ¢ dada por V.

O parametro n, chamado de fator de inclinacdo (do inglés — slope fator) ¢ definido

conforme:

n21+ Y
220 + Vs — Vil (-3)

sendo y o fator de modulacao do substrato, que ¢ dado pela expressao:
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V2qNp€s;

Cox 34

y:

onde q ¢ a carga fundamental do elétron, €5; ¢ a permitividade do silicio, N, ¢ a

concentracao de dopantes e Cyy € a capacitancia especifica do 6xido.

Ja o paramtro f, chamado de fator de transferéncia, relaciona os parametros
geométricos do canal do transistor, ou seja sua largura e comprimento (W e L,
respectivamente), com o fator de transcondutancia K,,, que por sua vez, ¢ dado pelo
produto da mobilidade dos portadores no canal (1) com a capacitancia especifica do

oxido por unidade de area (Cpy). Assim tem-se:

w w
B =Ky =#uCox (3.5)

Antes de utilizar o modelo EKV para desenvolver as analises do comportamento
do circuito da Figura 3.1, considerou-se que as entradas em tensao do circuito assumem

a seguinte forma:

Va
V+ = VCM + 7

v, (3.6)
Vo =Vem — 2

sendo V- a componente de modo comum e V,; a componente diferencial.

A corrente diferencial de saida do circuito, como se sabe, ¢ dada pela metade da
diferenca entre as correntes de cada ramo de saida, e a transcondutancia do OTA ¢ a
derivada da corrente de saida em relagdo a tensdo de entrada, conforme as equagdes em
(3.7). Os valores das correntes de ramo podem ser determinados nas equagdes nodais do

circuito, conforme o sistema (3.8).
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( _ —Iy1a t In1p + Ivza — Inzp
Iout - 2
3.7)
\ ™= 3y,
B Vq 2
In1a = %(_VCM 5 + Vro +nVsy — (n — 1)Vdd)
2
B Va
In1p = n —Vem — > + Vo + sy — (n — D) (Vg — V)
B Va ’
Inzp = o —Vem + > + Vro +nlVs; —(n — D) Vgq — V)
; (3.8)

_ B Va
Inza = ™ —Vem +— + Vro + Vs — (n — DVyq

2
b, Va-Vy
b o VsV
2 M2a M2b R

Visando simplificar o desenvolvimento das proprias expressdes envolvidas,
outras consideracdes foram feitas. Para eliminar alguns dos fatores em comum e

simplificar o tratamento algébrico das expressdes, foram propostas as seguintes

normalizagdes para as tensdes e correntes:

Logo as expressdes normalizadas para as resisténcias e transcondutancias, sao

dadas pelas equagdes (3.11) e (3.12), respectivamente.

r=\/ER
n
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Im = EG’" (3.12)

Dessa forma, aplicando os devidos fatores de normalizacdo nas equagdes de

(3.8), obtém-se o sistema de equacdes abaixo.

( 1 v 2

) d
Mia =5 (—UCM 5 + vpo + nUs — (0 — 1)vdd)

2

2
. 1 Vg
iMip = §<_vCM ——+ vy tnvg; — (n— 1) (vgq — Vb))
(~veu+5

2
. 1 Vg
tmzp = 5| ~Vem +— +vp tnvg, — (n—1)(vgq — Vb))

{ 1 Vg 2 3.13
M2a =75 (—UCM + > + vro + Vs — (n — 1)Vdd) (3-13)
1_ i _i _ Us1 — VUs2
1 _VsiTVs2
5>~ M2a = mzp "

_ Imia = Im1pb — Im2a t lm2p

lout )

Devido a complexidade do sistema (3.13), torna-se impraticavel a determinagao
de uma funcdo analitica para a corrente i,,;. Entretanto, ¢ possivel determinar a
transcondutancia g,, = 0i,y,:/0v4, no ponto vy; = 0, simplesmente aplicando as

derivadas implicitas as equacdes (3.13) chega-se ao sistema (3.14).
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dvgq1

2~ (v =5 o = 0= Do) (- 4052
aaijz:b _ <—vcm _ % +vro + sy — (0 — 1) (Waa — ”b)>< % ?;;S;)
a{;";:b B <_UcM + % + Vro + nvs; — (0~ 1)(Vqq — Ub)) ?;S;
< agzza - (—UCM + 172_d + v + nvs; — (n — Dvdd) (% o ?311775;) G0

Oiyia  Oim1p _ l(avm avsz)

avd B avd avd B avd

_ Oipzq _ Olpzp _ 1 (51751 61752)

avd avd avd B avd

avd avd B avd avd

_1/0iy1a Oiyap  Oiyaa | Oimap
Im =5 +

Resolvendo-se o sistema completo, formado por (3.13) juntamente com (3.14),

para v; = 0, obtém-se a equagao:

vp(n — 1)J4 —2(n—1)%v}

(3.15)

gmlvd 0
2J4 —2(n— 122 +vV2(2 — (n — 1)2vd)nr

Com o intuito de obter uma representacdo linear para g,, em fungdo de v,

aproximou-se a equacao (3.15) pelo termo de primeira ordem de sua série de Taylor em

torno do ponto v, = 0.

(n - 1)171;

Imlvg=0 = TV (3.16)

Aplicando os coeficientes de desnormalizacdo mostrados nas equacdes (3.9)-

(3.12) chega-se a expressao:

G | — aIout: ~ ﬁ(n - 1)Vb
mlVa=0 = "3y, va=o  n(2+R\2nBI,) (3.17)
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Conforme abordado no capitulo anterior, uma caracteristica negativa inerente ao
emprego da técnica de cancelamento de corrente ¢ o risco de, em fun¢do dos erros
aleatorios gerados durante a fabricagdo do circuito, a transcondutancia resultante desviar
muito do valor nominal projetado. No entanto, embora haja possibilidade de ajuste do
valor da transcondutancia através da tensdo de corpo (V, ), compensando erros
uniformes, erros aleatérios que provoquem o descasamento entre os transistores dos
pares diferenciais também geram desvios nos valores de G, , além de serem

responsaveis pela producdo de tensoes de offset de entrada.

A fim de mitigar os efeitos dos erros de descasamento efetuou-se uma analise
mais aprofundada desses erros. Buscou-se uma modelagem para os erros de
descasamento capaz de descrevé-los de forma realista, porém simples o bastante para

serem tratados analiticamente.

3.1.1 ANALISE DE DESCASAMENTO

Para tratar o problema causado pelo descasamento dos transistores do estagio de
entrada proposto (Figura 3.1), adotou-se uma abordagem que utiliza a andlise da
sensibilidade da transcondutancia em relagdo as variagdes de alguns dos parametros dos

transistores.

Assim, realizou-se uma série de andlises DC (analises onde os efeitos dos
elementos reativos sdo ser desprezados), introduzindo erros em um parametro de cada
vez, de cada um dos transistores do circuito, separadamente. Devido a simetria da
topologia, basta que as analises sejam realizadas para um unico lado do circuito,
fazendo-se os equacionamentos, por exemplo, somente para os transistores Mla e M1b
da Figura 3.1 e posteriormente estendendo-se os resultados superpostos aos transistores

do outro ramo.

Na literatura, ha diversas modelagens para tratar das estatisticas associadas aos
erros de descasamento [51]-[55], porém as mais utilizadas sdo as propostas em [51]-
[53]. Nessas modelagens sdo considerados os efeitos dos parametros geométricos, bem
como da proximidade e orientacdo de um conjunto de transistores sobre as estatisticas

dos erros de descasamento.
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Segundo a modelagem proposta por Pelgrom et. al. em [51] as consideracdes
sobre as estatisticas do descasamento podem ser resumidas em poucos parametros.

Essas caracterizagdes sdo conhecidas como regras ou modelo de Pelgrom.

As regras de Pelgrom estabelecem a relagdo entre o desvio padrdo relativo da
tensao de limiar Vyy, do fator de transcondutancia Kp ou qualquer parametro de um
transistor de uma dada tecnologia com sua geometria (W e L), obtendo-se assim as

expressoes:

_ Ovry AVTO

Gy = Vro _ Vo
Vo =Y S o (3.18)
Go = O%p _ Akp

Os parametros Ay, € Ak, podem ser determinados pelos fabricantes de
circuitos integrados em cada rodada de fabricagdo através de medi¢des realizadas em
estruturas especiais de teste. Estes parametros sdo fornecidos aos projetistas para que
possam ter alguma previsibilidade quanto ao desempenho do circuito fabricado. Esses
parametros também sdo utilizados na realizagdo de simulagdes de Monte Carlo para

descasamento.

Tendo em maos os parametros de descasamento, foram desenvolvidas as
analises para verificar os efeitos de desvios em relagdo aos valores nominais de Vg e

Kp individualmente, incidindo sobre cada um dos transistores de forma isolada.

Para exemplificar, pode-se supor que o transistor Mla apresenta um erro no
valor do coeficiente Kp (ou f ). Assumindo-se que se conhegam as estatisticas
associadas a este erro, pode-se dizer que a expressdao que descreve a relacdo corrente-
tensao passa a ser:

B+ AB Va 2
I = T(—VCM — 4 Vo + sy — (n - 1)Vdd> (3.20)
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Normalizando a expressao (3.20), substituindo-a na equacao correspondente do
sistema (3.13) e resolvendo-se o sistema resultante, pode-se calcular a transcondutancia

do circuito considerando um erro no parametro 3, apenas no transistor M1a.

Dessa forma ¢ possivel determinar a sensibilidade da transcondutancia do
circuito com relagdo ao [ do transistor analisado. A sensibilidade foi expressa em
funcdo dos parametros n, R e G,,, desnormalizados, usando as relagoes (3.11) e (3.12),

resultando em:

on o B 0Gn _ (nRYBI, +2V2n)Gr — 2/Bly
Bmia — Gm 0Bm1a - 8(nR\/E + \/Z)Gm (3.21)

Este mesmo processo ¢ repetido para o transistor M1b, e a transcondutancia
pode ser calculada da mesma maneira, porém, desta vez considerando-se o erro de 8
somente deste transistor. Com isso, chega-se a sensibilidade da transcondutancia em

relagdo ao fator de transferéncia (f) do transistor M 1b, dada por:

Gon o B Gm _ (nRYBIy + 22n)Gp + 2/Bly
Puib ™ Gy 0B 8(nR\/BI, + V211G (322)

Como foi dito, devido a simetria desta estrutura, ndo ¢ necessario realizar
novamente esta operagdo para os transistores M2a ou M2b, uma vez que ja se tem os

resultados obtidos para os transistores M1a e M1b.

Para determinar os efeitos somados dos erros nos valores dos fatores de
transferéncia § de todos os transistores do circuito sobre erros na transcondutancia total,

utilizou-se a seguinte relagao:

AG A A A A
m _ ng ﬁMla + ng ﬁMlb +ng ﬁMZa + ng m (3'23)
Gm Mia Byiq M1b Byip M2a Brag M2b Brap
Devido as propriedades de simetria do circuito, sabe-se que |Sg$1a = |Sgn’;2a ,
G |G ~ R A A A
|SB;"1b = |Sﬁ;"2b| € 0Bu1a = OBmin = 9Bmza = OBumap = OB - Portanto, tem-se que o
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desvio padrdo relativo do erro da transcondutancia em relacdo aos parametros £ dos

transistores ¢€:

) ;IR + 2vER)GT + 48,
UGmB :\/2 (SBGMM) + (SBGMM) 9% = 4(nR Blb-l_m)Gm 9B (324)

Para a analise dos efeitos do descasamento das tensdes de limiar V., procede-se
uma analise semelhante a realizada anteriormente para o . Assim, a expressao da
corrente do transistor M 1a, dado um erro em Vr, passa a ser dada por:

B Va 2
Ivia = %(_VCM -5 T (Vro + AVro) + Vg — (n — 1)Vdd) (3.25)
Dando continuidade ao processo, calcularam-se entdo as sensibilidades da

transcondutancia, dessa vez com relacdo as tensdes de limiar dos transistores Mla e

M1b, seguindo o mesmo método utilizado anteriormente, levando as expressdes abaixo:

Gm o Vro 0Gp .3\/i
VTomia — G.. 9V, =~ (3.26)
a Gy OVropy, 4(nR\/2B1, +V2n)Gp,
Gm A Vro 0Gp :3\/5
VTOM b = G_ aV. = (327)
1 m OVropap  4(nRy2BI, +V21)Gp,

Logo, o desvio padrao relativo (3.18) do erro da transcondutancia em relagao aos

parametros Vi dos transistores é:

~ _ Gm 2 Gm 2. B2 R
GGmVTo - \/2 (SVT0M1a) +2 (SVToMlb) Ovpy = 2(nR\/m + \/Z)Gm Ovrg (3.28)

Para uma andlise mais completa, deve-se considerar também o efeito do
descasamento nas fontes de corrente de polarizagdo do circuito. Essa consideragdo
influencia diretamente no equilibrio das correntes de ramo, provocando erros no G,, €

contribuindo para a geragdo de tensdo de offset de entrada.
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As equagdes que descrevem o descasamento em cada uma das fontes de corrente

de polarizacao sao dadas por:

Ib+AIb1_I _y _Vs1 = Vs 5
5 T imaT M =T p (3.29)
I, + AL, Ve =V
s Ivz2a = Im2p = T R (3.30)

Utilizando a mesma sistematica empregada para calcular as sensibilidades em
relacdo ao S e Vpo, calculou-se a sensibilidade da transcondutincia em relagdo ao

descasamento de I, chegando-se a expressao:

S = nRyB 331
v nRIJB + 2L, (3.31)

Como as fontes de corrente serdo posteriormente implementadas com espelhos
de corrente CMOS, o descasamento das mesmas serd provocado por descasamento dos
parametros dos transistores que formardo estes espelhos. Sendo assim, é possivel
estimar o valor do desvio padrdo associado as correntes de polariza¢do G;, como sendo
uma fungdo dos pardmetros 6y, € 6p, que dependera da topologia dos espelhos de

corrente utilizados. Considerando-se espelhos de corrente simples, tem-se:

(3.32)

Assim, a totalizagdo dos efeitos superpostos de cada uma das fontes de erro

consideradas, sobre a transcondutancia de saida, pode ser expressa por:

85, = \/ (5(,-,,”3)2 + (&G,,WTO)2 + (&Gm,b)2 (333)
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3.2 CANCELAMENTO DE CORRENTE SIMPLES

A outra estrutura escolhida para o estdgio de entrada do transcondutor
desenvolvida para este trabalho se baseia na técnica de cancelamento de corrente em
conjunto com o ajuste pela tensdo de substrato, mas sem o resistor de degeneracao de
fonte, semelhante ao circuito proposto em [41]. Porém, diferentemente daquele, o
transcondutor deste trabalho visa a obteng¢do de pequenas transcondutincias que, em
virtude dos motivos apresentados na Se¢do 1.1, ¢ essencial para a operagdo em baixas

frequéncias.

O projeto desenvolvido neste trabalho distingue-se, também, pela utiliza¢do da
analise de descasamento como um dos critérios para o dimensionamento das estruturas
do estagio de entrada do amplificador operacional. Essa analise, desenvolvida para esta

estrutura, serd apresentada mias adiante neste capitulo.

Vdd

Iy

—o V.

<

1

:

<
L

<

S
T

S

141

By

Figura 3.3: Diagrama esquematico do circuito do estagio de entrada com cancelamento
de corrente, proposto por Szczepanski et. al [41].

Outra caracteristica que diferencia o circuito deste trabalho daquele proposto em
[41], esta no arranjo da tensdo de ajuste da transcondutancia. No circuito proposto por
Szczepanski et al. em [41] (Figura 3.3) a tensdao de polariza¢ao de corpo dos transistores
de um dos pares diferenciais (M1b, M2b) ¢ produzida por uma fonte suspensa ligada
entre o nd de fonte (Vs) e os pogos dos mesmos, que pode ser de dificil realizacdo,

enquanto o outro par (M1a, M2a) tem seus pocos ligados ao n6 de fonte.
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No circuito do estagio de entrada, com cancelamento de corrente e sem resistor
de degeneragao sugerido para este trabalho (Figura 3.4), todas as tensdes de polarizagao
dos pocgos dos transistores dos pares diferenciais sdo referenciadas ao potencial fixo da
tensao de alimentacao do circuito V4, dispensando a necessidade da fonte de tensao
suspensa, simplificando sua implementacdo. Além disso, outro aspecto que distingue o
circuito apresentado neste trabalho ¢ o fato de se sugerir a utilizagdo de pares
diferenciais com transistores idénticos, isto é: Mla, M1b, M2b e M2a tém as mesmas
dimensdes W e L. Dessa forma, ¢ possivel proporcionar um melhor casamento entre
eles, aumentado o nivel de correlagdo e facilitando o seu desenho no /ayout final do

circuito integrado.

Vdd

I,

| vdd T vdd |,
V+o—»—{ Q f . | —Le }*—OV

— M1a )jM1b M2bi M2a —
L >

Figura 3.4: Diagrama esquematico do circuito do estagio de entrada com cancelamento
de corrente, sugerido para este trabalho.

Assim como foi feito para o circuito anterior, realizou-se uma andlise do
comportamento DC também para este circuito. Essa analise ¢ idéntica a realizada
anteriormente (Sec¢do 3.1.1) para o circuito do transcondutor com degeneragao de fonte,
bastando considerar o resistor como sendo nulo, obtendo-se o seguinte sistema de

equacoes:
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, 1 Vg 2
Mia =5 (—UCM 5 + vpo + nvs — (n — 1)Udd)

N =

2
. Vg
Iyip = —<—VCM 5 + vro +nvs — (n— D (vgq — Vb))

[EnN

2
. Vg
Iy2p = —<—UCM + > + vro +nvs — (0 — D (vaq — Ub))

A
N

(3.34)

. Vg 2
IpM2a = > (—VCM + > + vpo +nvs — (n — 1)Vdd)

1—im1a = im1b — im2a — Imz2p = 0

_Imia — mab ~ Imza T lm2p

lout )

Neste caso, obtém-se uma solugdo analitica sem o uso das derivadas implicitas,
para i,,;, que, nesse caso, ¢ linear em relagdo a v, e v, respectivamente, podendo ser
escrita como:

. (-1,
lout = Tvd (3.35)

Portanto, verifica-se que a transcondutancia g,, ¢ independente de v, e

proporcional a v, conforme a equagao:

-1

Vp (3.36)

Aplicando os fatores de desnormalizagdo a equacdo (3.36), obtém-se a
transcondutancia desnormalizada G,,, dada por:

_B-1)

G 2n

Vs (3.37)

E importante observar que nessa analise o fator de inclina¢do »n e a mobilidade u
foram considerados constantes, que ndo ¢ o caso real. O fator de inclinagdo ¢

dependente da diferenca de potencial entre os terminais de fonte e corpo, conforme a
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equac¢do (3.3). Entretanto, assumindo que a tensdo V, , usada para ajustar a
transcondutancia, seja pequena, pode-se considerar que n ¢ praticamente 0 mesmo para
todos os transistores. Mas a satura¢ao de mobilidade afeta todos os transistores de forma
diferente, pois depende da diferenca de potencial entre os terminais de porta e fonte,
fazendo com que a transcondutancia G,, apresente alguma dependéncia da tensdo Vj;
[41] e, consequentemente, perdendo aquela caracteristica de linearidade absoluta. Essa

nao idealidade sera exemplificada mais adiante.

Resolvendo-se o sistema (3.34) pode-se obter a expressao para a tensao do né de

fonte Vs do circuito, resultando em:

Wy — 2o+ (= 1) (2Vaq — V) + \/% V2 - (n— 1212
Ve = P (3.38)

2n

Segundo o modelo EKV, para que os transistores pMOS dos pares diferenciais
operem na regido de inversdo forte, deve-se garantir que a tensdo de porta dos mesmos

respeite o limite estabelecido pela restricdo dada pela desigualdade:

Vaa — Vg + Vo > nVaq — Vs) (3.39)

O modelo também estabelece que a condi¢do que assegura que os transistores

pMOS estejam em saturagdo direta ¢ dada por:

Vaa — Vg + Vo <n(Vyq — Vp) (3.40)

A desigualdade (3.39) associada a tensdo de fonte (V) € mais restritiva que a
outra (3.40), associada ao dreno (Vp), contanto que se garanta que a tensdo quiescente
nas entradas (V) seja adequada para assegurar a devida polarizag¢do dos transistores na

regido de saturagdo.

Para definir o limite de excursdo para a tensdo de entrada, assume-se que todos
os transistores cortam ao mesmo tempo. De fato, os transistores Mla e M2a cortam
antes de M1b e M2b, pois as tensdes de corpo de M1b e M2b sdo ligeiramente menores
que as de M1la e M2a. Considerando V,; positivo, tem-se que a tensao de porta em Mla

e Mlb ¢é V; =V, +V;/2 . Substituindo este valor na desigualdade (3.39) e
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solucionando a inequagdao resultante, chega-se ao limite de excursao da tensdo

diferencial de entrada, dado pela expressdo abaixo.

nl, 3mn-1% , (-1
B 4 b

Val < Vp (3.41)

3.2.1 ANALISE DE DESCASAMENTO

Prosseguindo com a andlise, em fun¢do dos mesmos motivos ja mencionados,
expostos para o circuito anterior, achou-se conveniente realizar uma analise dos efeitos
do descasamento de certos parametros do circuito sobre variacdes no valor da

transcondutancia.

\

Assim sendo, conduziu-se uma analise idéntica a anterior, avaliando-se os

efeitos isolados dos erros nos parametros f e Vrq, considerados separadamente.

Novamente, em func¢do da simetria do circuito, ndo € necessario analisar todos
os transistores do estagio de entrada, bastando avaliar uma das metades. No caso, optou-

se por verificar os resultados para os transistores M1la e M1b.

Logo, o desvio padrao normalizado da transcondutancia G,, avaliada em V; = 0,
para o parametro 5, combinados os efeitos de todos os transistores, pode ser expresso

por:

2 2 ,BI
pal — Gm Gm ~ b A
Gamy = \/ 2(Sgm.) +2(S5m,) 5 = ancz (3.42)

E o desvio padrao normalizado para a tensdo de limiar, também com os efeitos

combinados, é:

A _ Gm 2 Gm 2 VroB |
Gamsn, =2 (557,) +2(58, ) O = 7, .43

Diferentemente da estrutura com resistor de degeneracdo de fonte, analisada

anteriormente, este circuito ndo ¢ afetado pelos descasamentos nas fontes de corrente,
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pois sO utiliza uma fonte para polarizagdo, eliminando uma possivel causa de mau
funcionamento. Com base nisso, pode-se estimar a estatistica do erro na
b

transcondutancia simplesmente pela expressao (3.44).

85, = \/ (a(;mﬁ)2 + (&GmVTO)2 (3.44)

Embora muito utilizada, essa abordagem para a analise dos efeitos dos
descasamentos, pode ser demasiadamente conservadora, por concentrar 0s erros apenas
nos parametros S e Vr, e desprezar a contribui¢do de outros parametros como fontes de
erros, que combinados podem, eventualmente, ser menos impactantes. Esta ¢ uma das

consideragdes propostas por Drennan et al. em [55].

3.3 OPERACAO EM GRANDES SINAIS

Com a modelagem utilizada para os dois circuitos, ndo se consegue descrever de
forma apropriada a relagdo entre a transcondutancia e a tensdo diferencial de entrada,
numa operagdo de grandes sinais. Em virtude das simplificagdes realizadas, a
expressoes (3.17) e (3.37), obtidas para as transcondutancias de saida dos circuitos, sdo

validas apenas numa estreita faixa de tensdo em torno da origem.

Entre as hipoteses simplificadoras, assumiu-se como sendo constante o valor do
fator de inclinag@o n, que na realidade apresenta pequena dependéncia com a tensdo de
corpo. O valor do pardmetro n, como descrito na expressao (3.3), depende da diferenca
entre as tensdes de porta e de corpo (poco) do transistor. Entretanto, como o OTA
proposto destina-se a aplicagdes com baixa transcondutancia, a diferenca entre as
tensdes de pogo dos transistores deve ser pequena, 0 que torna a aproximagdo para n
constante bastante razoavel. Por outro lado, a mobilidade efetiva (u.r) € afetada pelo
problema da saturacdo que ¢ tdo maior quanto mais elevado for o valor da tensdo Vg
entre porta e fonte, conforme previsto pela equagdo (3.45), onde 6 ¢ um pardmetro do
processo de fabricagdo. A saturagdo da mobilidade ¢ a principal causa da nao

linearidade da curva G, X V, [41].
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_ HUo
Her = 1+ 0Vss — Vro) (3.45)

Estes e outros fendmenos de segunda ordem limitam os resultados analiticos,
sendo necessaria a utilizagdo de outras abordagens envolvendo analises numéricas.
Assim, com o intuito de se ter uma compreensdao qualitativa do funcionamento dos
circuitos sob estudo, bem como dos efeitos desses fenomenos de segunda ordem, optou-
se pela utilizacdo de modelos de complexidade mais elevada, como o BSIM 3v3, por
exemplo. Esses modelos, por serem mais complexos, ndo podem ser resolvidos

analiticamente, exigindo o emprego de programas para simulagdo de circuitos (SPICE).

Inicialmente, simulou-se o circuito de entrada do transcondutor com
cancelamento de corrente e resisténcia de degeneracao de fonte (Figura 3.1). Para essas
simulagdes, a corrente de polarizagdo I, foi arbitrada em 4 uA e foram utilizados todos
os transistores com a mesma razao de aspecto W /L = 7/25. Além disso, alimentou-se
o circuito com uma tensao V,;; de 2,5V, polarizando-se as entradas com uma tensao
quiescente V¢y, de 1,25 V. O valor da tensdo de alimentacdo (V;4) foi definido, tendo
em mete a possibilidade de suprir a energia necessaria para o funcionamento do circuito
através de duas baterias recarregaveis convencionais. A escolha do valor para a corrente

de polarizagao I, foi feita visando o baixo consumo de poténcia do circuito.

Para verificar o efeito da variacao do valor da resisténcia, executou-se uma série
de simula¢des DC com varredura da tensao diferencial de entrada, variando-se o valor
da resisténcia R, entre 10 ¢ 100 kQ com incrementos de 10 kQ, mantendo-se a tensao
V}, constante em 0,25 V. Como € possivel observar na Figura 3.5, a transcondutancia na
origem apresenta um comportamento condizente com aquele previsto pela expressdo
(3.17). Além disso, verifica-se que ha um aumento da méaxima excursdo de sinal

admissivel conforme se aumenta o valor da resisténcia R.
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Figura 3.5: Efeito da variacdo no valor da resisténcia de degeneracao de fonte R sobre o
perfil da transcondutancia de saida do circuito da Figura 3.1.

Outro efeito foi verificado simulando-se 0 mesmo circuito, agora com o resistor
constante e igual a 50 kQ, variando-se o valor da corrente I}, entre 2 u e 10 A, em

intervalos de 1 uA. Observando a Figura 3.6, verifica-se que o aumento da corrente de

polarizagdo resulta no aumento da faixa de excursdo de sinal.
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Va4 [V]
Figura 3.6: Efeito da variagdo no valor da corrente de polarizagao 7, sobre o perfil da
transcondutancia de saida do circuito com degeneracao de fonte.

Finalmente, realizou-se uma simulagdo para verificar o efeito do ajuste do valor
de V,,, variando-o entre 0,1 e 0,6 V com intervalos de 0,1 V, sobre a transcondutancia de

saida. Utilizou-se uma corrente de polarizagdo I, de 4 uA e a resisténcia R de 50 k().

Como se v€ na Figura 3.7, o aumento da tensdo V}, implica no aumento da

transcondutancia, confirmando os resultados analiticos. Porém, como mostrado nessa
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figura, o aumento da tensdo V,,, também se manifesta em um “empenamento” no perfil
9 b»

de transcondutancia, o que implica na reducgdo da linearidade da saida.

Com base nos resultados dispostos, conclui-se que ha um conjunto de valores
otimos para [, e R que produzem o melhor compromisso entre a excursdo de sinal e a
linearidade. Porém, apesar de existirem outros graus de liberdade nesse projeto, como a
razao de aspecto dos transistores, por exemplo, existem também, por outro lado, outras

restrigdes e consideracdes que devem ser incluidas.
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Figura 3.7: Efeito da variagdo no valor da tensdo de polarizagdo ¥} sobre o perfil da
transcondutancia de saida do circuito com degeneracao de fonte.

A estrutura sem resistor de degeneracdo de fonte, por sua vez, embora admita
um tratamento analitico mais completo, ¢ também afetada pelos mesmos efeitos de
segunda ordem que sdo dificeis de analisar, sendo importante, portanto, sua simulacao

para que se verifiquem as consequéncias desses efeitos sobre seu desempenho.

Aplicando-se os pardmetros com os mesmos valores utilizados nas simulagdes
da estrutura com degeneragdo de fonte, simulou-se também o estagio de entrada com

cancelamento de corrente e sem a degeneragdo de fonte (Figura 3.4).

Na primeira simulagdo, realizada para este circuito, foram executadas 9
varreduras DC da tensdo diferencial de entrada, cada uma com um valor diferente da

corrente de polarizagdo I, entre 2 e 10 pA, espacadas de 1 pA.

O resultado dessa simulagdo pode ser visto na Figura 3.8. Conforme previsto

pela expressdo (3.41), o limite da excursdo de sinal aumenta com o aumento de I,. No
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entanto, como ¢ possivel notar, esse aumento na excursao de sinal esta associado a uma

reducao da linearidade.

Observando o valor da transcondutancia com a tensdo diferencial (V,;) nula,
constata-se que hd uma redugdo do mesmo com o aumento da corrente I;,. Este efeito
nao esta contemplado pela modelagem utilizada, dado que a expressao (3.37) nao preveé

qualquer relagdo explicita entre a corrente de polarizagdo e a transcondutancia.

Esta caracteristica pode ser explicada pelas variagdes no valor da tensao de fonte
Vs que, segundo a expressao (3.38), apresenta dependéncia da corrente de polarizagao
I,,, afetando, dessa forma, o valor de parametros como o fator de inclinagdo n (3.3), ¢ a
mobilidade efetiva prr (3.45) que dependem do valor da tensdo Vg, mas que na

modelagem utilizada foram assumidos como sendo constantes.
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Figura 3.8: Efeito da variagdo no valor da corrente de polarizagao 7, sobre o perfil da
transcondutancia de saida do circuito sem degeneracao de fonte.

A fim de verificar o efeito da variacdo da tensdo V, sobre o perfil da
transcondutancia de saida do circuito da Figura 3.4, realizou-se uma série de varreduras
DC da tensao de entrada V,; variando-se também a tensdo V,, que polariza os pogos dos
transistores M1b e M2b, procedendo-se a uma analise idéntica a realizada para o
circuito com degeneragdo de fonte, utilizando-se os mesmos valores. O resultado destas

simulac¢des pode ser observado na Figura 3.9.
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Figura 3.9: Efeito da variagdo no valor da tensdo de polarizagdo ¥} sobre o perfil da
transcondutancia de saida do circuito sem degeneragdo de fonte.

Como ¢ possivel verificar na Figura 3.9, assim como no caso com degeneragao
de fonte, ocorre uma distor¢ao do perfil de G,,, conforme se aumenta a tensao de
polarizagdo V, . Além disso, constata-se (visualmente) que os valores de
transcondutancia na origem nao estdo linearmente espacados, contrariando o que era
esperado, segundo os estudos analiticos. Esse resultado ¢ menos notado no circuito com

degeneracao de fonte.

A comparagdo qualitativa das duas estruturas apresentadas, sob as mesmas
condigdes, revela que o circuito com degeneragdo de fonte apresenta uma excursao de
sinal mais ampla e maior linearidade. Porém, sob o ponto de vista da complexidade do
circuito, a estrutura sem degeneracdo de fonte se mostra mais simples, possuindo menos

fontes de erro capazes de prejudicar seu desempenho.
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Capitulo 4

FILTRO

Com o intuito de ilustrar o desempenho do transcondutor juntamente com os
circuitos de controle propostos no presente trabalho, optou-se pela implementacdo de

um filtro ativo.

Mesmo nado sendo o foco principal deste trabalho, pretende-se aproveitar este
capitulo para discutir, de maneira um pouco mais pormenorizada, as técnicas
empregadas no projeto do filtro analdgico continuo no tempo, que sera utilizado para

demonstrar uma aplicagdo para o transcondutor proposto.

Para servir como exemplo de aplicagdo do OTA desenvolvido, pensou-se em
uma estrutura cuja finalidade é desempenhar a funcdo de pré e pds-processamento de
sinais para sistemas de sinais mistos (mixed-signal), servindo de interface para sistemas
digitais ou mesmo analogicos em tempo discreto, podendo implementar filtros anti-

aliasing ou de reconstrucao.

4.1 ANTI-ALIASING

Embora as técnicas de processamento de sinais no tempo discreto estejam cada
vez mais em evidéncia, a presenga dos sistemas de processamento continuos no tempo
ainda ¢ fundamental, pois estes sistemas sdo imprescindiveis para a realizacdo da

interface entre esses dois dominios (do tempo continuo e discreto).

Como o processamento de sinais no tempo discreto (seja analdgico ou digital),
exige que os sinais sejam amostrados com uma dada taxa, para que o processamento se
desenvolva de forma adequada ¢ importante assegurar que o sinal de entrada atenda a
determinadas restricdes. Entre elas, deve-se garantir que 0 mesmo possua um espectro

compativel com as taxas de amostragens utilizadas.
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No caminho inverso, quando se deseja converter um sinal do dominio do tempo
discreto para o tempo continuo, também devem se tomar certas precaucdes para que a
conversao (ou reconstru¢do) ndo resulte em uma forma de onda com multiplas réplicas

centradas nos harmonicos da frequéncia de amostragem.

Ocorre o fenomeno de aliasing durante a amostragem, quando um sinal continuo
no tempo possui um espectro com componentes de magnitudes relevantes em
frequéncias superiores aos limites teoricos definidos pelo teorema da amostragem de
Nyquist-Shannon [56]-[57]. Esse limite, conhecido como frequéncia de Nyquist,

corresponde a metade da frequéncia de amostragem que se deseja utilizar.

Quando este limite ndo ¢é respeitado, as frequéncias mais altas sdo rebatidas para
dentro da banda definida pela frequéncia de Nyquist, produzindo batimentos e
deteriorando o sinal amostrado, poluindo-o com componentes espurios provenientes da

parcela superior do espectro do sinal original.

Sendo assim, para que ndo ocorra aliasing, ¢ indispensavel a utilizacdo de um
circuito analdgico e continuo no tempo para realizar a filtragem a fim de remover os
componentes de alta frequéncia do espectro do sinal a ser processado, assegurando o
respeito aos limites firmados pelo teorema da amostragem de Nyquist-Shannon. Por
essas razdes, ¢ importante a utilizagdo de um filtro passa-baixas analdgico e continuo no

tempo.

Dependendo de sua posi¢do nas etapas de processamento do sinal, este filtro
passa-baixas pode ser chamado de filtro anti-aliasing quando realiza o pré-
processamento, preparando o sinal para ser amostrado e quantizado, no caso digital, ou
pode ser chamado de filtro de reconstrugdo quando desempenha o pds-processamento
do sinal, realizando a interface de conversdao de um sinal analdgico do dominio discreto

para o continuo.

4.1.1 PROJETO

O projeto de um filtro (seja continuo ou discreto no tempo) inicia-se pela

definicio de seus requisitos. Esses requisitos podem advir, por exemplo, da
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conformagao do perfil de magnitude desejado, estabelecendo os limites para os ganhos e
frequéncias que demarcam as bandas de passagem, transicdo e rejeicao, conforme o

diagrama mostrado na Figura 4.1.

ITO

Passagem | Transi¢ao Rejeigao

N T U R —

Amin i

0 | > £ [Hz]
fp fs

Figura 4.1: Diagrama das especificagdes do filtro passa baixas.

Para o caso de um filtro passa-baixas, os requisitos definem o maximo ripple da
faixa de passagem (Apayx), a frequéncia de inicio (f) e fim (f ) da banda de transigdo, €
minima atenuagdo na faixa de rejei¢ao (4,,;,). Na Tabela 4.1, estdo sumarizadas essas

especificagoes.

Tabela 4.1: Especifica¢des para o projeto do filtro passa-baixas.

Parametro Valor
fp 15 kHz
fs 50 kHz

Apax 0,5dB
Amin 40 dB

4.1.1.1 Tipo de aproximacio

Existem diversos tipos de filtros capazes de produzir a funcdo desejada (passa-
baixas, no caso). A principal diferenga entre eles reside em suas formulagdes

matematicas, mais precisamente, nos polindmios utilizados para realizar as
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aproximacoes da resposta em frequéncia dos mesmos para as especificagdes

estabelecidas.

Os tipos de filtros (ou de aproximagdes) mais utilizados para o processamento de
sinais em tempo continuo sdo: Chebyshev (também se pode escrever: Tchebychev ou
Chebyshov), Butterworth e Eliptico, cada um deles apresentado um comportamento
peculiar, cabendo ao projetista definir aquele que melhor se adéqua as suas

especificagoes.

A aproximagdo de Butterworth resulta em um filtro cujas caracteristicas sao a
banda passante maximamente plana (assim como o Chebyshev tipo II) e a banda de
rejeicdo assintoticamente decrescente. Porém, comparado com filtros de mesma ordem,
obtidos com as outras aproximagoes citadas, ¢ aquele que possui a banda de transi¢ao

mais larga.

J& os filtros obtidos a partir da aproximacado Eliptica, também conhecidos como
filtros de Cauer, se destacam por apresentarem a banda de transi¢do mais estreita de
todos os filtros citados, sendo portanto o mais seletivo entre eles. Quanto a banda
passante, este tipo de filtro, juntamente com o Chebyshev (tipo I), tem como
particularidade a presenca de ripple. Além disso, por possuir zeros em sua funcdo de
transferéncia, assim como o Chebyshev tipo II, também apresenta ripple na banda de

rejeicao.

O Chebyshev tipo I (ou simplismente Chebyshev) se apresenta como um meio
termo entre o Butterwoth e o Eliptico, com ripple na banda de passagem, banda de
rejeicdo assintoticamente decrescente e banda de transi¢cdo intermedidria, embora seja o
filtro polinomial (i.e., sem zeros na fun¢do de transferéncia) com a maior seletividade

possivel.

O filtro Chebyshev tipo II, também chamado de Chebyshev Inverso, ¢ o oposto
do tipo I, mantendo aproximadamente a mesma caracteristica da banda de transigdo,
porém com o ripple na banda de rejeicdo e com a banda de passagem maximamente

plana.

As caracteristicas dos perfis das respostas em frequéncia de cada um dos tipos
de filtro mencionados podem ser visualizadas na Figura 4.2, onde sdo mostradas as

magnitudes de exemplos de terceira ordem, com as frequéncias normalizadas.
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Butterworth Chebyshev Tipo |
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Figura 4.2: Comparagdo entre os perfis da resposta em frequéncia para exemplos de
terceira ordem dos quatro tipos de filtros citados.

Com o intuito de simplificar a comparacdo entre os diferentes tipos de filtro

citados, suas caracteristicas relativas foram sintetizadas na Tabela 4.2.

Tabela 4.2: Comparagdo das caracteristicas dos quatro tipos de filtro citados.

Tipo de Filtro Banda Banda de Transicdo | Banda de Rejeiciio
Passante
Butterworth Maximamente Plana Larga Assintoticamente
Decrescente
Eliptico Ripple Estreita Ripple
. . i Assintoticamente
Chebyshev tipo I Ripple Intermediaria Decrescente
Chebyshev tipo II Maximamente Plana Intermediaria Ripple

Os filtros Eliptico e Chebyshev do tipo II possuem zeros em suas funcdes de

transferéncias o que acarreta no aumento da complexidade dos circuitos que os
realizam, em virtude disso, estas duas aproximagdes ndo serdo consideradas para a

implementagao do filtro desejado.
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Consequentemente, resta comparar, apenas, os filtros Butterworth e Chebyshev
tipo 1. Entdo, para a escolha de um desses filtros, o critério utilizado sera a ordem de
cada um deles, considerando as especificagdes definidas. Intuitivamente, por saber-se
que o Butterworth possui uma banda de transicdo mais larga, supde-se que este

apresentara a ordem mais alta.

Para confirmar esta suposi¢cdo, foram realizados os calculos com base nas

expressoes que designam as ordens minimas de cada tipo de filtro.

A minima ordem associada ao filtro do tipo Butterworth [58], capaz de atender
as especificacdes estabelecidas, ¢ dada pela expressao (4.1). Para as mesmas condigdes,
a ordem minima do filtro Chebyshev tipo I pode ser estimada a partir da expressdo
(4.2), Sendo o pardmetro a dado pela expressdo (4.3). A representagdo [x]|, esta
associada a funcdo “teto” (ceiling function), e corresponde, por definicdo, a0 menor

niimero inteiro maior ou igual a x.

n _ logyo(a) @)
Butterworth — |~ /fF \ A
el
cosh™(a)
Nchebyshey = |~ /7.~ 4.2)
cosh™1 (%)
P
100r1'Amin _ 1
a= 4.3)

1001 Amax — 1

Com base nas expressoes (4.1) e (4.2), e utilizando os parametros mostrados na
Tabela 4.1 conclui-se que o filtro Chebyshev consegue cumprir as especificacdes com
uma aproximagdo de terceira ordem, enquanto que o filtro Butterworth ndo consegue

alcangar os requisitos com ordem inferior a 4.

Embora a aproximacdo de Butterworth produza um filtro com banda de

passagem maximamente plana, sua baixa seletividade (em comparacdo com o
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Chebychev) resulta em uma ordem de complexidade mais elevada. Assim, tendo como

critério de escolha a simplicidade, optou-se pela utilizagao do filtro Chebyshev tipo I.

Definido o tipo de filtro a ser utilizado, pode-se calcular a fungdo caracteristica

associada ao filtro Chebyshev tipo I de terceira ordem, que € descrita pela equacao:

K(jjw) = ¢ C3(w) (4.4)

, onde:

£ =+10014max — 1 4.5)

e C3(w) é o polindmio de Chebyshev de terceira ordem, dado por:

C3(w) = 4w® - 3w (4.6)

Tendo em maos a fungdo caracteristica K(jw), pode-se calcular a funcgdo de

transdugdo (ou atenuagdo) H (jw), através da equagdo de Feldtkeller:

|HGw)I? =1+ |K(w)|? (4.7)

Para converter ao dominio da frequéncia complexa ‘s’, usa-se a igualdade dada

por:
- _ S _ .
S—]a)=>w—]—_——js 4.8)
Substituindo (4.4) em (4.7) e aplicando (4.8), chega-se a:
H(s)H(=s) = 1+ & - C5(—js) (4.9)

Sabe-se que os zeros (ou raizes) da fun¢do H(s) serdo poélos da fungdo de
transferéncia (T (s)). Assim sendo, para se calcular a fungdo de transdugdo a partir da

expressdo (4.9), deve-se escolher os zeros de H(s)H(—s) que estejam situados no semi-
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plano lateral esquerdo, posto que a funcao de transferéncia deve ser estavel. Assim, para

o sistema em estudo, os polos de T (s) seguirdo a forma dada por:

( 1<b 1)
D1 > b
ORI R (B
p2=—gla——)+j5(a+z (4.10)
=435 (o)
P3 = 4a a ]2 4 a
Sendo que a e b sdo definidos por:
( 3\/(\/s+1)82+1
a =
€
\ (4.11)
e -1
b=
€

Logo, a fungédo de transferéncia para a frequéncia normalizada em w, pode ser
escrita como:

—P1DP2DP3

T(s) =
s3 —s2(py + P2 + p3) + s(P1p2 + P12 + P2D3) — P1P2P3

4.12)

Com base no valor especificado para a atenuacdo minima na faixa de rejeicao,
calculou-se a fun¢do de transferéncia com a frequéncia de corte normalizada, que ¢ dada

pela expressao:

_ 0,7157
" $3+1,2529s2 + 1,5349s + 0,7157 (4.13)

T(s)

A magnitude da fun¢do de transferéncia, com a frequéncia de corte normalizada,
pode ser vista na Figura 4.3. E possivel observar o ripple caracteristico na banda de
passagem, assim como a banda de rejeicdo plana. Ao calcular-se a magnitude em
decibéis verifica-se o cumprimento do requisito imposto para o ripple na banda de

passagem.
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Figura 4.3: Magnitude da fung¢do de transferéncia calculada com frequéncia de corte
normalizada.

Para desnormalizar a frequéncia, basta escalar os polos de acordo com o valor da

frequéncia de corte desejada.

4.1.1.2 Sintese do Circuito

Calculada a fun¢do de transferéncia normalizada, ¢ possivel obter-se o protdtipo
passivo do circuito correspondente. Existem diversas topologias de redes que poderiam

realizar essa funcao de transferéncia, sendo as mais conhecidas: a Ladder ¢ a Lattice.

Uma das técnicas de sintese utiliza a expansdo da fungdo de transferéncia em
fragdes parciais realizando o circuito correspondente através de segdes ativas de
segunda ordem biquadraticas (conhecidas como biquads) ou de primeira ordem
associadas em cascata, chamadas de cascatas de biquads, sem passar pela sintese do

protdtipo passivo.

A sintese de circuitos ¢ um processo bastante sistematizado, tendo sido
exaustivamente estudado por muitos cientistas como Cauer e Darlington [58]. O método
empregado no presente trabalho se baseia na sistematica desenvolvida por Cauer, e
utiliza a fungdo caracteristica e a fungdo de transducdo, ja calculadas, para se chegar a

rede Ladder normalizada, com os valores dos respectivos componentes.

55



[

Para comegar, reescreve-se a fungdo caracteristica K(jw) no dominio °‘s’,
utilizando a mesma relacao dada por (4.8), desconsiderando um fator multiplicativo

imaginario, chegando-se a K(s), com apenas coeficientes reais:

K(s) = 1,3972s% + 1,0479s (4.14)

A fungdo de transducdo H(s) foi reescrita normalizando-se o termo

independente, resultando em:

H(s) = 1,3972s% + 1,7505952 + 2,1446s + 1 (4.15)

Assumindo-se que os resistores de terminagao R e R; da rede passiva mostrada
na Figura 4.4 sejam iguais e unitdrios, a expressdo associada ao parametro de
quadripdlo Z;;(s), lembrando que o filtro em questdo ¢ de terceira ordem, sera dada por

[59]:

He(s) — Ke(s)

Zy1(s) = H,6) T K, () (4.16)
Re
Rede
Vin Vout RL
LC

Figura 4.4: Diagrama geral da rede passiva duplamente terminada do filtro.

Onde K,(s) e H.(s), sdo os polinomios formados somente com os coeficientes
de grau par e K,(s) e H,(s), com os coeficientes de grau impar do numerador das
fungdes K(s) e H(s), respectivamente. Assim, substituindo o valor correspondente na
expressao (4.16), chega-se a:

1,75062s% + 1
2,79449s3 + 3,192565s

Z11(s) = (4.17)
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O procedimento para calcular os valores dos componentes consiste em “‘extrair”
seus valores das imitancias (impedancias ou admitancias) conforme o componente que
se consiga realizar. No caso em andlise, comega-se por extrair um capacitor em paralelo.
Logo, o valor da capacitancia sera dado por:

1

C=——
1 S 'le(s) S—>00 (418)

Em seguida, remove-se o valor da impedancia do capacitor C; de Z;;(s),

conforme a expressao:

Y'(s) = 575G (4.19)

Assim, o valor da indutancia de L, sera calculado por:

1
L=v® (4.20)

S—00

Novamente remove-se o valor da admitancia de L, de Y'(s), chegando-se a

expressao:

1
v S Ly (4.21)

O termo que resta ¢ a admitancia do capacitor C53, assim, o valor de sua
capacitancia pode ser obtido por (4.22).

1
N0 (4.22)

S—00

(3

A partir do procedimento descrito acima, obtém-se o prototipo passivo do
circuito que realiza a fun¢do de transferéncia desejada, chegando-se a uma rede Ladder
passiva com topologia em 7 e duplamente terminada, conforme o diagrama mostrado na

Figura 4.5.
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Figura 4.5: Diagrama esquematico do prototipo passivo que realiza a funcao de
transferéncia desejada.

Os valores encontrados para os elementos da rede obtidos em (4.18), (4.20) ¢
(4.22) estao resumidos na Tabela 4.3. Estes valores correspondem a rede com a

frequéncia de corte e os resistores de terminag¢ao normalizados.

Tabela 4.3: Valores dos elementos do prototipo passivo, com a frequéncia de corte € os
resistores de terminacao normalizados.

Elemento Valor
Rg 1Q
Cy 1,6 F
L, 1,1H
Cs 1,6 F
R; 1Q

Para desnormalizar a frequéncia do filtro, € necessario modificar os valores dos
elementos sem alterar o valor de suas respectivas impedancias, para nao distorcer os
ganhos previamente alcangados. Para isso, basta dividir o valor da indutancia L, e das
capacitancias C; e C; pela frequéncia de corte desejada, ndo alterando o valor dos
resistores de terminacao. A Tabela 4.4 apresenta os valores dos elementos, considerando

a frequéncia desnormalizada e com os resistores de terminagdo normalizados.
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Tabela 4.4: Valores dos elementos do protdtipo passivo, com frequéncia desnormalizada
e resistores de termina¢ao normalizados.

Elemento Valor
R; 1Q
Cy 16,94 pF
L, 11,64 uH
Cs 16,94 pF
R, 1Q

4.1.1.3 Realizacao do circuito

Embora a realizacdo mais intuitiva para o filtro obtido, seja a propria rede
Ladder projetada, baseada somente em elementos passivos (resistores, capacitores,
indutores ou transformadores), na realidade dos circuitos integrados, existem intimeros

problemas, de ordem pratica, que inviabilizam a utiliza¢do de tal abordagem.

Um destes problemas decorre do fato de que, para circuitos de baixas
frequéncias, determinados componentes podem assumir valores proibitivamente altos,

inviabilizando sua fabricac¢ao dentro do chip.

Indutores sdo componentes particularmente dificeis de serem implementados em
circuitos integrados desenhados para operarem em baixa frequéncia. Por serem
realizados de maneira planar com condutores em formato de espiras concéntricas,
apresentam baixo fator de qualidade, apresentado componentes parasitas com valores

que nao podem ser desprezados, prejudicando, assim, a performance do circuito.

Mesmo que fosse possivel desconsiderar os efeitos dos elementos parasitas, a
fabricacdo de indutores de grande valor, comuns em circuitos de frequéncias mais
baixas, nas tecnologias CMOS convencionais, resultaria em componentes que

ocupariam uma area de silicio muito ampla, sendo impraticavel.

Outro obstaculo para a utilizagdo das redes passivas para a realizagdo de filtros
integrados se deve aos erros aleatorios gerados pelo processo de fabricacdo, que ja
foram discutidos nos capitulos anteriores. Esses erros podem gerar desvios nos valores
nominais dos componentes, produzindo distor¢des na resposta em frequéncia do filtro

fabricado, o que pode resultar na violagao das especificacdes estabelecidas.
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Uma solugdo realista para a implementacao do circuito, capaz de realizar o filtro
desejado, baseia-se na utilizacdo de elementos ativos combinados com os elementos

passivos.

Embora esta alternativa implique em uma série de desvantagens, como o
aumento do ruido, reducdo da linearidade, perda da excursdo de sinal e aumento do
consumo de poténcia, ¢ uma opc¢ao factivel e capaz de ser efetivada na grande maioria

das tecnologias de integragao disponiveis.

Hé uma grande diversidade de técnicas para realizagdo de circuitos analdgicos
ativos e continuos no tempo a partir do prototipo passivo, sendo que as mais comumente

utilizadas sdo: RC-Ativos, MOSFET-Ce Gm — C.

Como o objetivo do filtro desenvolvido neste trabalho €, tdo somente, ilustrar
uma aplicagdo realista para o transcondutor, juntamente com a técnica de controle de
modo comum, que esta sendo proposta, optou-se por realizar o circuito sintetizando-o

através de uma estrutura do tipo Gm — C, também chamada OTA-C.

Como o nome indica, estas estruturas sdo constituidas apenas por
transcondutores (OTA) e capacitores (C). Os OTAs s3o dispositivos especialmente
compativeis com as tecnologias CMOS, uma vez que apresentam elevadas impedancias
de entrada e de saida, diferentemente dos amplificadores operacionais de tensdo,
utilizados em outras técnicas, que exigem saidas com baixas impedancias, dificeis de

serem realizadas nessas tecnologias.

Nos circuitos Gm — C, os amplificadores operacionais de transcondutancia
(OTAs) desempenham dois papéis fundamentais na substitui¢do dos componentes mais

problematicos, podendo ser usados como resistores ou como giradores.

Os transcondutores podem ser utilizados como resistores suspensos, bastando
conecta-los conforme o diagrama da Figura 4.6. Ligado dessa maneira, a resisténcia
correspondente ¢ dada pelo inverso do valor da transcondutancia do OTA, conforme a

seguinte expressio:

R = — = —
LG (4.23)



Figura 4.6: Diagrama esquematico do circuito do resistor em paralelo.

Usado como girador, ¢ possivel inverter uma impedancia. Assim, com o auxilio
de um girador € possivel, por exemplo, simular o comportamento de uma impedancia

indutiva a partir de um capacitor.

Na Figura 4.7, mostra-se o esquematico de um girador composto por dois
transcondutores. Considerando-se o valor da transcondutancia dos dois OTAs igual a
G, a impedancia de entrada do circuito serda dada pela expressao (4.24), sendo que Z ¢

uma impedancia qualquer.

Iin =7 =7—7F (4.24)

Figura 4.7: Diagrama esquematico do circuito girador implementado com
transcondutores diferenciais.

Para transformar o prototipo passivo, mostrado na Figura 4.5, em seu

equivalente Gm-C ¢ preciso fazer o equivalente Norfon do sistema formado pelo resistor
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R ¢ a fonte de tensdo V;,, resultando em uma entrada em corrente com o resistor em
paralelo, bastando utilizar um transcondutor para converter a entrada de tensdo para

corrente.

O circuito diferencial ativo, equivalente ao protdtipo passivo da Figura 4.5,
implementado somente com transcondutores e capacitores, pode ser visto na Figura 4.8.
O transcondutor OTA; realiza a conversdo tensdo-corrente, que foi mencionada,
resultando no equivalente Norton que substitui o resistor em série R; pelo resistor em
paralelo, implementado pelo OTA,. Os pares de transcondutores (OTAj;, OTA4) e
(OTAs, OTAg) realizam dois giradores que convertem a impedancia do capacitor
designado por C, em uma impedancia indutiva correspondente a L,. J4& o OTA;

implementa o resistor de terminagdo correspondente ao resistor R; na rede passiva.

Assumindo que as transcondutancias dos OTAs sejam unitarias, os valores dos

capacitores serdo os mesmos mostrados na Tabela 4.4.

4.1.2 ANALISE DA SENSIBILIDADE

Assim como foi feito com os transcondutores no capitulo anterior, realizou-se

uma analise de sensibilidade da func¢ao de transferéncia do circuito obtido.

Com base na estrutura do circuito Gm-C resultante, cujo circuito pode ser visto
na Figura 4.8, calculou-se a respectiva fungdo de transferéncia considerando as tensdes
de entrada e saida, seguindo a expressao dada por:

00 num()
TGw) = Vin(jw)  den(jw) (4.25)

+0 L o+
Vi |OTA) o | lomad iy lomadcsr oA Va

+

Figura 4.8: Diagrama esquematico do filtro Gm-C diferencial.
diferenciais.
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Sendo o numerador num(jw) dado por:

num(jw) = Gm1GmaGme (4.26)

Ja o denominador ¢ expresso por:

den(](l)) = _C1C2C3j(1)3 - Cz(Cle7 + C3Gm2)(1)2
+ (C1GmsGme + C2GmaGmy + C3GmaGma)jw 4.27)
+ sz GmSGm6 + Gm3 Gm4Gm7

, onde a transcondutancia G,,; corresponde ao ganho do amplificador OTA; que compde

o circuito da Figura 4.8.

A sensibilidade da funcao de transferéncia do circuito Gm-C com relagdo as

transcondutancias dos OTAs, sem considerar erros nas capacitancias, ¢ definida por:

T(jw) _ Gmi 0T (jw) i
Gmi " T(w) 9Gmg (4.28)

Dessa forma, as sensibilidades da funcdo de transferéncia com relacdo a cada

uma das transcondutancias sao dadas por (4.29):

ST(jw) -G C2C3(JJ2 - Csz]a) - G72n
Gma mn den(jw)
ST(jw) -G Cgijw + GT%l
Gms ™ den(jw)

§TUO) _ _¢ C3Gpjo + G,
m

Gma den(jw)
) o (4.29)
stUw _ _q GiGmjo + Gm
Gms ™ den(jw)
STU“’) —1-¢ Cle](U + Grzn
Gme ™ den(jw)
Sg(jw) _ C,C,w? — CyGpjw — G,
m7

m den(jw)
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A sensibilidade em relagdo a G,,; ndo foi considerada, pois o OTA; atua
somente como um conversor tensao-corrente associado a um fator de ganho no filtro,
nao apresentando correspondéncia com o protdtipo passivo € nao causando deformacao

na resposta em frequéncia.

Considerando-se as identidades mostradas a seguir:

(0In(T(w)) 1 0T(jw)
| 06w TGw) G

(4.30)
d ln(Gml) _ 1

aGmi Gmi

Constata-se que € possivel escrever a sensibilidade T (jw) de acordo com:

w) 0In(T(w)
55,(,2 )= #Gmi)) (4.31)

A partir da notacdo fasorial, pode-se expressar a mesma sensibilidade em fungao

da magnitude e da fase da fungao de transferéncia (|T(jw)| e 4T (jw)) respectivamente:

s1Gay _ (TG | 04T w)
Gmi T T INGr) ) 90 (Grn) (432)

Dessa forma, ¢ possivel chegar-se a igualdade:

: : G 0IT(w)
TGl _ @ (TG — _Gmi
Son) ! = Re {50, }_IT(iw)I 3G, (4.33)

Assim sendo, ¢ possivel dizer que dada a variacdo da transcondutancia AG,,; a

variagdo da magnitude da fun¢do de transferéncia pode ser expressa por:
AG
. Gmi mi
AIn(ITGw)D = Si7¢uw, Tt (4.34)

O valor da variacao da magnitude da funcao de transferéncia, dada em decibéis,

¢ expresso conforme:
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AG ;i

. 20 (i
AIT(jw)lap = mﬂe {SG,%@)} G (4.35)
L

Considerando-se que as variagdes de transcondutancia de cada OTA estejam

relacionadas com um processo estocastico, pode-se dizer que:

AG,,\*
( - ml) =66 ,parai=2,3,..,7. (4.36)
mitL

Logo, o desvio padrao da magnitude da resposta em frequéncia do filtro Gm-C,

pode ser expresso por:

7
5 _20 T(iw)))?
IirGwlas = Sem 010y Z(Re{scmi ) (4.37)

i=2

Estabeleceu-se que o desvio padrdo para a magnitude ndo deve ultrapassar 5%.

Logo, o valor do maximo desvio relativo admissivel para a magnitude ¢ dado por (4.38).

OIT(jw)|
I Tyom ()] ’ (4.38)

Consequentemente, o desvio total da magnitude, em fun¢do da magnitude

nominal, dado em decibéis pode ser representado da forma (4.39).

O1rG)as = |TvomJ®)lap + 2010g414(0,05) (4.39)

Sendo assim, a maxima tolerancia para as transcondutancias pode ser estimada

através da expressao (4.40).

T 0 + 201lo 0,05
&Gm < 5-ln(10)| Nom @)l ap g10( ) [%]

[t (e (s,))° (440
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Cabe salientar que, mesmo desconsiderando os erros em G,,;, 0 critério de
projeto utilizado ¢ bastante restritivo, pois leva em consideragdao desvios no ganho DC

do filtro, penalizando, assim os requisitos obtidos.

Na Figura 4.9, mostra-se a méxima tolerancia admitida para a transcondutancia
(4.40) em uma determinada faixa de frequéncia angular (w), € para um erro maximo de
5% na magnitude nominal |Ty,m(jw)|45. Para se determinar esta tolerancia, utilizaram-

se as sensibilidades calculadas em (4.29).

Para uma abordagem mais conservadora, o valor da tolerancia deveria
corresponder ao minimo valor de 65 no grafico da Figura 4.9, que resultaria em
aproximadamente 1,75%. Porém, este ponto de minimo corresponde a um valor acima
da frequéncia de corte, dentro da banda de transi¢do, logo a magnitude nominal ja esta

bastante atenuada, sendo pouco relevante seu erro absoluto.

4,5

sl
10* 10°
o [rad/s]

Figura 4.9: Varredura em frequéncia da tolerancia maxima para a transcondutancia dos
OTAs, considerando um erro admissivel de 5% na magnitude.

Numa estimativa mais realista, optou-se por avaliar essa tolerancia considerando
apenas o limiar da banda de passagem, onde a atenuacdo ¢ minima, logo, o erro absoluto

)

¢ mais significativo. Assim, assumindo-se o valor da tolerdncia méxima (6Gm|MAX
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associada a frequéncia w, para a qual a magnitude da resposta em frequéncia nominal
(ITnvom(w)|4g) se encontra 3 dB abaixo de seu valor DC, obtém-se uma tolerancia de

aproximadamente 2,1%.

Considerando-se esta tolerancia maxima estimada, verifica-se que o modulo da
resposta em frequéncia com base na funcdo de transferéncia e nas sensibilidades,
especialmente para frequéncias da banda de passagem do filtro, ndo viola os limites
estabelecidos, como ¢ possivel observar na Figura 4.10. Ja para frequéncias dentro da
banda de transicdo, a atenuacdo da magnitude torna desprezivel qualquer possivel
desvio que extrapole os limites dados. Constata-se ainda que o limite de 5% no erro s6 ¢
atingido com duas vezes a tolerancia ( Toxroierancia )» 1St significa que o limite

(O17(jw) s = 5%) corresponde a dois desvios padrdo (g, = 2,1%)

Tnominal
— Tse

TToIeréncia

- T2xToIeréncia

o [rad/s]

Figura 4.10: Detalhe da magnitude da resposta em frequéncia na banda de passagem,
para o limite maximo desejado de 5% e para a tolerancia estipulada para a
transcondutancia de 2,1%.

Para melhor visualizar este resultado, realizou-se uma simulagao de Monte-
Carlo com cem rodadas, onde a transcondutancia G,, de cada OTA (exceto do OTA;)

foi considerada como sendo uma varidvel aleatoria independente, apresentando
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distribuicdo normal (ou Gaussiana), com média unitaria ¢ com o desvio padrao
normalizado igual aquele calculado (o, = 2,1%). Ja a transcondutincia G,,; foi

consideranda constante e igual a um.

No grafico apresentado na Figura 4.11, observa-se que o desvio padrio da
familia de curvas obtidas na simulagdo de Monte-Carlo (Tyonte cario) S€ Situa, conforme
o esperado, dentro da faixa de restrigdo estipulada. Também ¢ possivel observar-se que
os valores maximos e minimos obtidos para a magnitude da funcdo de transferéncia

extrapolam ligeiramente a tolerancia definida.

Tnominal
— Tsy

"""""" TMonte Carlo [

- = TMax/min

[T(jw)| [dB]

o [rad/s]

Figura 4.11: Detalhe da magnitude da resposta em frequéncia na banda de passagem
com a faixa estipulada de 5% e os desvios padrdo resultantes da simulacao de Monte-
Carlo.

Cabe comentar que a adocdo de uma tolerancia, para as transcondutancias, igual
a dois desvios padrdo (o) ¢ uma abordagem bastante satisfatoria, embora menos
conservadora. E usual adotar-se trés desvios padrdo para as tolerancias, porém, com
dois o consegue-se que cerca de 95,45% da populacdo de resultados atendam a

restri¢ao estipulada.

Por outro lado, estas simulagdes consideram que as transcondutancias dos

amplificadores sdo variaveis aleatorias completamente independentes, quando, na
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realidade, ha um certo grau de correlacdo entre as mesma. Portanto, a abordagem mais
conservadora ¢ demasiadamente pessimista, e resultaria na imposicdo de restrigdes

demasiadamente severas para o dimensionamento dos componentes desse projeto.
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Capitulo 5

PROJETO E LAYOUTS

Com base em tudo que foi exposto sobre as duas estruturas de entrada com
cancelamento de corrente e sobre o filtro Gm — C apresentado nos Capitulos Capitulo 3
e Capitulo 4, optou-se pela estrutura de transcondutor com o estagio de entrada sem

resistor de degeneracao de fonte.

Os projetos das estruturas serdo desenvolvidos para uma tecnologia CMOS de
0,35 um com pogo n, quatro camadas de metais e duas camadas de silicio policristalino,
cujos parametros dos transistores, fornecidos pelo fabricante e extraidos por simulagdes,

sdo mostrados na Tabela 5.1.

Tabela 5.1: Pardmetros dos transistores na tecnologia utilizada para este trabalho.

Parametro Valor (pMOS) Valor (nMOS)
Kp 64 uA/V? 178,1 pA/V?
Vro 0,71V 0,49V
n 1,14 1,32V

Pretende-se alimentar o circuito com uma tensao (V;4) de 2,5V, e deseja-se que a

tensdo de modo comum (V) na saida seja de 1,25V.

5.1 PROJETO DO TRANSCONDUTOR

Tendo em mente as defini¢gdes da faixa de frequéncias de operacao do filtro,

foram estabelecidas as especificagdes para o OTA, mostradas na Tabela 5.2. Com uma

variagdo no valor da transcondutancia de cerca de quatro vezes, ¢ possivel compensar as

eventuais variacdes dos parametros de processo.
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Com a transcondutancia reduzida, podem-se utilizar capacitores menores (na
ordem de poucos pico farads). Porém, como as capacitancias e¢ a frequéncia sao

pequenas, a impedancia de saida do transcondutor deve ser elevada.

Tabela 5.2: Especificagdes do transcondutor a ser projetado.

Especificacao Valor
Gy ax 400 nA/V
Monin <100 nA/V
Rout 560

5.1.1 ATENUADORES PSEUDO-DIFERENCIAIS

Como se comentou no capitulo Capitulo 2, a utilizagdo dos atenuadores no
estagio de entrada ¢ uma alternativa para aumentar a excursdo de sinal e,
principalmente, a linearidade do circuito. A atenuagdo do sinal de entrada também
resulta na redugao da transcondutancia de um amplificador. Essas caracteristicas sao

muito adequadas para o transcondutor desenvolvido neste trabalho.

Para realizar a atenuacdo da tensdo de entrada, optou-se pelo emprego de

atenuadores ativos, pseudo-diferenciais [25]-[28].

O circuito mostrado na Figura 5.1 ¢ projetado de tal modo que o transistor M1
opere em saturacao, enquanto o transistor M2 se encontre na regido 6hmica. Assim, com
base nas definicoes do modelo EKV, o sistema de equagdes que descreve o
funcionamento do atenuador pseudo-diferencial ¢ dado por (5.1).

( P
J Iy =1Ig = ﬁ(Vi — Vro = Voyue)?
(5.1
n
LIMZ =lg = B2Vour (Vin —Vro — EVout)
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Vdd

4{M1

Vinc i Vout

Figura 5.1: Diagrama esquematico do atenuador ativo pseudo-diferencial.

Resolvendo-se o sistema de equagdes acima, ¢ possivel calcular a relagao entre

as tensdes de saida e entrada, dada por:

.82 (Vin - VTO)
Bi+ B n (5-2)

Vour = 1—

Também ¢ possivel a obteng¢ao da relagdo que vincula a corrente que circula

através dos transistores (I;) e a tensdo de entrada, designada pela expressao:

Ig =1Iy1 = Iy = %(VCM — Vro)? 5.3)

De posse dessa expressdo e conhecendo-se o valor da tensdo de alimentacdo
positiva do circuito (V,,) € possivel realizar uma estimativa da corrente quiescente

consumida por este circuito.

A excursdo de sinal de entrada ¢ calculada considerando-se o limite para que os
transistores operem em inversao forte, € que cada transistor se situe na regido definida,
ou seja, M1 na regido de saturacdo e M2 na regido Oohmica. Considerando-se essas

restricdes, conclui-se que a tensdo V', deve se situar no intervalo dado por.

Vro < Vin <nlVgq + Vo (5.4)
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Atenuar a tensao de entrada pode parecer uma excelente solugdo para a obtengao
de circuitos com grande linearidade ¢ ampla excursao de sinal. Em virtude disso, o
projetista pode se ver tentado a utilizar fatores de atenuacdo muito elevados. Mas ¢
preciso estabelecer um limite pratico para a atenuacdo utilizada, uma vez que uma
atenuagao muito grande, além de prejudicar a relagdo sinal ruido efetiva no estagio de
entrada, também pode contribuir de maneira decisiva para a produgdo de offset na saida,

decorrente de descasamentos.

Assim sendo, com base nas simulagdes preliminares apresentadas na Se¢do 3.3,
concluiu-se que uma atenuacdo entre 3 e 5 vezes seria suficientemente pequena para
atender as necessidades de excursdo de sinal, sem produzir efeitos muito prejudiciais

sobre o desempenho do circuito.

Observou-se que ao se utilizarem os transistores M1 e M2 com as mesmas
dimensdes, além de favorecer o emparelhamento dos mesmos, também se consegue
uma atenuacdo, considerando-se os parametros para o transistor MOS mostrados na
Tabela 5.1, de aproximadamente 4,5 vezes, que estd dentro do intervalo desejado. Nesse

caso, a relacdo entre os fatores de transferéncias dos transistores ¢ dada por (5.5).

B1 = B (5.5)

Para definir a razdo de aspecto dos transistores do atenuador, fixou-se um limite
para a corrente quiescente deste circuito. O valor limite desta corrente foi arbitrado em
cerca de Iy = 3,5 pA. Assim, com base na expressdo (5.3), considerando-se a igualdade

(5.5), pode-se escrever a razao de aspecto do transistor de acordo com a expressao (5.6).

w 4nl,
L Kp(Vem — Vro)? (5-6)

Considerando-se os valores estabelecidos para Vi e I, € com base nos

parametros para o transistor nMOS, mostrados na Tabela 5.1, o valor da razdo de

aspecto dos transistores ¢ dado por:

w
T = 0,18 (5.7)

73



Por meio de simula¢des computacionais, baseada em modelos mais avangados,
definiu-se que, a fim de que a resposta em frequéncia dos atenuadores fosse compativel
com a faixa de operacdo do filtro e de que as dimensdes de seus transistores fossem
suficientemente grandes de modo a torna-los menos susceptivel ao descasamento, os
transistores deveriam ter canais com comprimento (L) de 20 um. Assim, a partir de
(5.7), € possivel estimar que o valor da largura do canal (W) destes transistores seja de,

aproximadamente, 3,6 um.

5.1.2 PARES DIFERENCIAIS

Uma vez definido o fator de atenuagdo dos atenuadores, ¢ visando o atendimento
das especificagdes estabelecidas para as transcondutancias minima e maxima, mostradas

na Tabela 5.2, pode-se iniciar o projeto dos transistores do estagio de entrada.

Entre as duas alternativas mostradas no Capitulo Capitulo 3 para estagio de
entrada com cancelamento de corrente, neste projeto optou-se por utilizar aquela sem
degeneracdo de fonte, abordada na secdo 3.2. Optou-se por esta estrutura por ter
implementa¢do mais simples. A complicagdo da outra estrutura reside, principalmente,

na dificuldade da implementagao do resistor de degeneragao de fonte.

Na Figura 5.2 pode-se ver o diagrama esquematico do estdgio de entrada do

transcondutor a ser dimensionado com base nas especificacdes dadas.

Vdd

V.o

F{T

Figura 5.2: Diagrama esquematico do circuito que compde o estagio de entrada do
transcondutor.
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No capitulo Capitulo 3 foram realizadas analises visando avaliar os efeitos do

descasamento dos transistores do estagio de entrada do OTA, sobre a transcondutancia

do mesmo. Serdo utilizados os resultados destas analises como um dos critérios para o

dimensionamento dos transistores deste estagio.

Conforme mostrado na se¢do 3.2.1, a relagdo entre o desvio padrdo (6, )

associado a transcondutancia do estdgio de entrada e os desvios padrio da

transcondutancia devido ao fator de transferéncia (64, B) ¢ a tensao de limiar (6GmVT ),
0

pode ser calculada de acordo com a expressao (5.8).

o= (o) + (om) o

Substituindo-se as expressdes de d;, 5 C 6-GmVT0’ também calculadas na secdo

3.2.1, na equacdo (5.8), obtém-se a relacao dada por (5.9).

I VZ 2
=—\/&62 4 Lo (5.9)
m

8n B 4n2 Vro

Com base nas expressdes de d;, , (5.9), € de e Gy, (3.37), e utilizando-se as

defini¢des de B, (3.5), 6y, (3.18) € dg, (3.19), € possivel calcular-se as equagdes que

definem o comprimento e a largura dos transistores dos do estdgio de entrada,

chegando-se respectivamente as expressoes:

\

L=

W =

\/Kp(n — DnV, (4G A7, Vi + (n — DV, 1,A%)

Vro

4Gp,(n — DnV,6¢
(5.10)

\/Kp(n — DnVy, (4G A5, Vi, + (n — DV, 1,A%)

Vro

Na se¢do 4.1.2, do capitulo anterior, concluiu-se que, para que o perfil da

magnitude da resposta em frequéncia do filtro atenda a especificagao imposta, ¢ preciso
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que o desvio padrdo da transcondutincia (6, ) ndo supere o valor de 2,1 %. Assim

sendo, o valor escolhido para esse parametro foi de 2,0%.

Quanto ao valor de G,,, assume-se como base o valor minimo, mostrado na
Tabela 5.2, por ser este o mais critico do ponto de vista da expressao (5.9). Sendo assim,
o valor da transcondutancia de saida do OTA, adotado para este projeto, deve ser igual a
100 nA/V. Contudo, como no projeto anterior obteve-se um atenuador cujo ganho esta
na faixa de 0,22, ou seja, atenuagdo de aproximadamente 4,5 vezes, ¢ preciso projetar o
estagio de entrada para que sua transcondutancia nominal seja de cerca de 450 nA/V.
Com o intuito de aumentar um pouco a margem de seguranca, considerando eventuais
erros nos parametros extraidos, o projeto serd realizado considerando-se que a
transcondutancia minima seja 5,0% menor, ou seja, o valor de G,, que se utilizara sera

de 427,5 nA/V.

Assim, como foi feito com o projeto dos atenuadores, a corrente também sera
arbitrada tendo em vista o baixo consumo de poténcia. Logo, para polarizar os pares

diferenciais de entrada, foi escolhida uma corrente (1) de 4 uA.

Para assegurar que o pogo, dentro do qual estdo construidos os transistores M1b
e M2b, permaneca reversamente polarizado, estabelece-se que o valor méaximo da
tensdo de polarizacao V}, seja igual a 1,2 V. Este valor de V/;, maximo esta associado a
maxima transcondutancia do OTA. Com isso em mente, conhecendo-se a relacdo entre
V, e G, (3.37), € os valores maximo e minimo para a transcondutancia (Tabela 5.2),
estima-se que o valor da tensdo de polarizagdao V;, que correspondente & minima

transcondutancia € de 0,3 V.

Tendo os valores de 6¢, , Gy, I, € V), definidos, conhecendo-se os pardmetros
mostrados na Tabela 5.1 e os valores de Ay, € Ag,(Tabela 5.3) para o transistor pMOS,

através das expressoes (5.10), chega-se aos valores aproximados para o comprimento

(L) e a largura (W) dos transistores do estagio de entrada do OTA:

L =209 um

W =76um
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Tabela 5.3: Parametros estatisticos dos transistores.

Parametro Valor (pMOS) Valor (nMOS)
Ak, 0,4 % um 0,2 % pum
Ay, 2,1 % um 1,7% pum

5.1.3 ESTAGIO DE SAIDA

Visando ao melhor aproveitamento da excursdo de sinal e com o intuito de se
obter uma maior faixa dinamica, decidiu-se que o OTA desenvolvido neste trabalho
deveria ter saidas balanceadas. Entre as diversas topologias possiveis para o estagio de
saida diferencial de um transcondutor em tecnologia MOS, aquela que pareceu mais
vantajosa do ponto de vista do compromisso entre complexidade e performance,

especialmente no que se refere a impedancia de saida, ¢ a conhecida como cascode

dobrado (folded cascode) [60].

Apesar de esta topologia requerer uma fonte de polarizacdo extra para os
espelhos nMOS e outra para os pMOS, ela apresenta boa capacidade de excursdo de

sinal com uma impedancia de saida relativamente elevada, o que € desejado.

Como se pretende implementar um OTA de baixa transcondutancia, ¢
importante que sua impedancia de saida seja suficientemente elevada, de tal forma que,
uma vez ligado em malha fechada, sua impedancia de saida ndo compita com sua

propria transcondutancia.

Além disso, como o OTA em questdo se destina a realizar um filtro Gm-C, deve-
se tomar cuidado para que a impedancia na saida do transcondutor nao interfira na

impedancia dos capacitores do filtro, prejudicando a resposta em frequéncia do mesmo.

Dessa forma, assumindo-se que o valor de G,, seja da ordem de centenas de
nA/V e considerando que a frequéncia minima de operacdo ¢ de 1 kHz, a impedancia
dos capacitores do filtro estara por volta de centenas de M. Isto posto, admite-se que,
para o devido funcionamento do filtro, a resisténcia de saida do OTA supere em uma
década a impedancia dos capacitores, na menor frequéncia de trabalho. Com base nisso,
estipulou-se que o estadgio de saida do transcondutor deveria ser projetado de modo que

sua resisténcia de saida fosse igual ou superior a 5 G{).
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Para desenvolver este projeto, diferentemente do que se fez até aqui, serd
utilizado um modelo SPICE de nivel 3 [60]-[61] para os transistores, pois a proposta de
usar o EKV foi principalmente para modelar de forma mais eficiente os efeitos da
tensdo corpo do transistor MOS, o que ndo ¢ essencial nesse caso. Sendo assim, a
equagao que descreve a corrente de dreno do transistor operando na saturagdo em

inversao forte, ¢ dada por:

_ KpW (Vg — VTO)Z
b 2Ln

ypara Vps = Vsgy (5.11)

Onde a tensdo de saturagdo (Vs,,) entre dreno e fonte ¢ definida como:

_ Ves — Vr
Vsat = ——— (5.12)

n

Um dos motivos para se utilizar este modelo de nivel 3 reside no fato do mesmo
apresentar uma relacdo explicita para a corrente de dreno em fun¢do da tensdo entre
porta e fonte (Vjs), diferentemente do modelo EKV, aplicado nas outras analises. E
mesmo desprezando-se alguns fendmenos compreendidos pelo modelo, como o efeito
de modulacdo do comprimento ou da largura do canal, o efeito de corpo e a modulagao

de mobilidade, na analise desenvolvida neste projeto; ainda assim, o modelo escolhido

se mostrou suficientemente preciso.

Os parametros Kp e Vry correspondem aqueles mostrados na Tabela 5.1. J& o
parametro n, pode ser considerado constante para pequenas variacdes da tensdo de

substrato do transistor.

Como critério de projeto, admite-se que todos os transistores da Figura 5.3 sejam
dimensionados para que operem com a mesma diferenca das tensdes Vg — Vg, , que

sera chamada simplesmente de AVs.

Inicia-se esta analise pelo circuito que corresponde a metade inferior de um dos
ramos do estagio de saida do transcondutor formado por um espelho de corrente MOS,

tipo cascode, semelhante ao composto pelos transistores Mnb1 e Mnb2 da Figura 5.3.
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Mna2 I I Mnb2

L)

Mna1 I I Mnb1

Figura 5.3: Diagrama esquematico do circuito de um espelho de corrente nMOS, do tipo
cascode.

Antes de analisar o estdgio de saida propriamente, verificam-se os limites para
tensdo Vj,», que asseguram que os transistores de polarizacdo (Mnal e Mna2) operem
em saturagdo. Para tanto, deve-se garantir que a tensdo entre fonte e dreno dos mesmos

sejam superiores ao valor de Vs, (5.12). Considerando o parametro AV, chega-se a:

AVgs
(VSDMnal - n
5.13
k SDMnaz = n
Porém, observando-se o circuito, verifica-se que:
Von1 = AVgs + Vro,
(5.14)
Vonz = Vosyna T AVes + Vro,
onde Vg, € a tensdo de limiar (Vr() para o transistor nMOS.
Sabe-se que o potencial V},,,; também pode ser escrito como:
Vbnl = VSDMnal + VSDMnaz (515)
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Assim, substituindo-se o valor de Vj,;, dado por (5.15), no sistema (5.14),

explicitando-se a tensdes VbSupar © VDSapaz © substituindo-as nas desigualdades de

(5.13), conclui-se que a tensao V,,, tem que ser tal que satisfaca as inequagoes:

1+n 1
Vro,, + (T) AVgs < Vppo < 2Vpg, +2 (H) AVgs (5.16)

Define-se entdo que a tensdo de polarizagdo V},,, se encontre no meio da faixa
definida pelos limites mostrados em (5.16). Logo, fazendo-se a média dos dois

extremos, chega-se a:

3
Vbnz = 5 (AVgs + VTon) (5.17)

Tendo-se definido o valor de Vj,,, (5.17), passa-se a analisar os transistores do

estagio de saida, Mnb1 e Mnb2, de onde ¢é possivel concluir-se que:

I/0 = VDSMnb1 + VDSMan (518)

No entanto, verifica-se que a tensdo Vpg,, . € dada por:

Vbsynps = Vimz = AVgs = Vro, (5.19)

Como critério para o projeto deste estagio, utiliza-se a condi¢do de minima
tensdo de saida que esta associada a minima tenséo Vgp, .-, sabendo-se que Vsp,, . j4
esta definida em (5.19). Com base neste critério, adota-se Vsp,, .. dada pelo limite
inferior estabelecido pela condi¢do de operacdo em saturacdo, dado por:

AVgs
n

(5.20)

VSDMan =

Dessa forma, substituindo-se as expressoes (5.17), (5.19) e (5.20) em (5.18) e

reorganizando-se o resultado chega-se a:

n
AVgs = (2+—n) (2Vo = Vro,) (5.21)
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Aplicando a expressao (5.21) em (5.17), pode-se definir a tensdo de polarizacao
Vyn2 em fungdo da excursao de sinal de saida desejada, conforme:

_ S(nVo + VTOn)

Vbnz = ———— (5.22)

De maneira analoga, esta analise foi realizada para o circuito pMOS
correspondente (Figura 5.4). Porém, como os referenciais sao diferentes ha a
necessidade de efetuar pequenas modificagdes nas expressdes, que passam a ser:

AVgs = (#) (Z(Vdd -V - Vrop) (5.23)

3 (n(Vaa = Vo) + Vo, )
2+n

Vipz = Vaa — (5.24)

sendo Vro, 0 valor da tensdo de limiar (V) para o transistor pMOS.

<
oy
<
oy
<
oy

Mpa1: FH>—O{ [:Mpb1
Mpa2 | %V"L% [:lMpr

Figura 5.4: Diagrama esquematico do circuito de um espelho de corrente pMOS, do tipo
cascode.

Com as expressOes obtidas até este ponto, ¢ possivel definir-se os valores das

tensdes de polarizagdo: Vpy, € Vppnz, bem como os limites superior (5.21) e inferior

(5.24), para a excursao do sinal de saida V,,, em fun¢ao do parametro AVs.
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No entanto, para assegurar que todos os transistores operem em inversao forte, ¢
preciso garantir que o parametro AV seja muito maior que a tensdo térmica @, que &

dada por:

Pe=—— (5.25)

Onde K5 ¢ a constante de Boltzman, T ¢ a temperatura em Kelvin e g a carga do
elétron. Supondo a temperatura de 300 K (cerca de 27° C), a tensdo térmica ¢, ¢ de

aproximadamente 25,8 mV.

Considerando que os limites aproximados para a excursdo do sinal de saida
sejam 0,4V e 2,0 V, respectivamente, usando os valores da Tabela 5.1 e baseando-se
nas expressoes (5.22) e (5.24), é possivel concluir-se que as tensdes de polarizacdo dos
espelhos nMOS ¢ pMOS sejam Vi, = 0,93V € Vyp, = 1,21 V. Assim, segundo as
expressoes (5.21) e (5.23) verifica-se que os valores de |AV;g| para os espelhos nMOS ¢

pMOS s3o 5,2 - ¢, e 4,8 - ¢, aproximadamente.

Visando-se melhorar o consumo de poténcia, bem como facilitar o atendimento
do requisito da impedancia de saida, a corrente quiescente dos espelhos do estagio de
saida (Ig) foi definida como sendo a metade daquela de cada um dos ramos do estagio
de entrada, ou seja 1 uA. Constata-se que, para o maximo valor de transcondutincia
projetado (400 nA/V), a maxima excursdo da tensdo de saida projetada (= 1,56V)
resulta em uma corrente diferencial (= 625 nA), compativel com este valor de corrente

de polarizagao.

Dessa forma, obtém-se, a partir da expressdo (5.11) e dos valores de AVgg
calculados, as razdes de aspecto (W /L) dos transistores. A partir de simulagdes
computacionais, com base no modelo BSIM 3v3, concluiu-se que o comprimento (L)
dos transistores deveria ser de 5,0 um para que a resisténcia de saida do circuito
cumprisse as especificacdes. Logo, com a razdo de aspecto calculada, pode-se definir as
larguras dos transistores nMOS e pMOS, resultando em: W, = 4,0 um ¢ W, =
11,6 um.
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Na Figura 5.5, mostra-se o diagrama esquematico do estagio de saida do OTA
projetado. Neste circuito verifica-se que as entradas das correntes (I, e I_), provenientes

dos pares diferenciais, sdo injetadas através dos nos entre os transistores nMOS.

Como a corrente quiescente de cada um dos ramos do estagio de entrada ¢ duas
vezes maior que a do estagio de saida, os transistores Mnla e Mnlb devem ser
dimensionados de modo a conduzir uma corrente quiescente igual ao triplo da corrente
dos outros dois transistores xMOS (Mn2a e Mn2b), sendo suficiente escalar em trés

vezes as larguras dos mesmos.

V0+
O— — o)
Mn1b | }&{ B Mn2b
| |
s J <«
Mn1a Vbnl | Mn2a

Figura 5.5: Diagrama esquematico do estagio de saida em cascode dobrado.

Uma vez definidas as dimensdes dos componentes de cada um dos estagios do
OTA, ¢ possivel passar para a etapa de desenho das mascaras utilizadas no processo de

fabricacdo, também chamadas, simplesmente, de layouts.

Na Figura 5.6, mostra-se o diagrama esquematico do OTA completo. Os valores

das dimensoes destes transistores estdo resumidos na Tabela 5.4.
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Tabela 5.4;: Dimensdes dos transistores do circuito do OTA.

Nome do Transistor Largura (W) Comprimento (L)
M1la, M1b, M2a, M2b 7,6 um 20,9 um
Mp3a, Mp3b 46,4 um 5um
Mpla, Mplb, Mp2a, Mp2b 11,6 um 5pum
Mnla, Mn2a 12 um 5um
Mnlb, Mn2b 4 um 5um
Matla, Matlb, Mat2a, Mat2b 3,6 um 20 um

Vdd Vdd Vdd

VLN Mp3a Mp% Fm# EMpZa
Mp1b:] FM# [:Mpr

Lo+ I,

O—¢ —O

1b° M2b -
L L Mn1b:] }Vb—nz{ [:Man

Mn1j\;] }%{ @nza

Figura 5.6: Diagrama esquematico do circuito do amplificador operacional de
transcondutancia (OTA) projetado.

Com base nas dimensdes de cada transistor, desenhou-se o layout do OTA
(Figura 5.7). Os transistores foram arranjados de forma a tornarem do desenho o mais
compacto possivel, aproveitando ao maximo a area de silicio disponivel, resultando em

uma estrutura de 52,2 um por 78 um.

Os transistores dos espelhos de corrente (n ¢ pMOS) e dos atenuadores foram
fragmentados permitindo a interdigitacio dos mesmos, de modo a minimizar, ou

eliminar, a sensibilidade aos erros causados por gradientes de processo.

Os pocos n, onde sdo construidos os transistores pMOS, foram cercados com
uma fileira de contatos, chamada de anéis de guarda, ligados ao potencial apropriado.

Os transistores nMOS foram agrupados e também cercados com anéis de guarda. Além

84



disso, também procurou-se maximizar as ligagdes para substrato e poco. Essas medidas
contribuem para garantir a polarizagdo apropriada do corpo dos transistores e evitam a
ocorréncia do fendmeno conhecido como Latch-Up, que consiste no disparo acidental
dos tiristores parasitas que podem surgir entre os drenos ou fontes de um transistor n e

um pMOS.

Ao redor do pogo n, onde foram agrupados os transistores M1b e M2b, além do
anel de guarda interno, ligado ao potencia V},, desenhou-se, posteriormente, um anel de
guarda externo (que nao esta mostrado na Figura 5.7), para assegurar a polariza¢ao do

substrato na vizinhanga do mesmo.

[ R R P P R P R R R R R R R R R R R R R R

_., E_,;: CPTCTR ORI £ T8 A W 1 g i o i B o e g b e g .,'..

b.ﬂd..............--.-.ﬁb.....-.-.........-.--.l
R R e R R e

'»«"-

leerencmls

rPEcssssssssssasssane --..----------------‘

Atenuadores
Pseudo-Diferenciais

reesesene .-
csssseeeeess,

cecsssssea

.Q........;...............-......-.--
I'l'"E"'""_"\'_'_‘""'"'"""""""'"""'"""'"""

. Espelhos nMOS

R R R R R R R R R R R R R P R R P R R R R R R R R R R R YN N

Figura 5.7: Layout do OTA projetado, com destaque das diferentes estruturas que o
compode.
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A disposi¢ao dos componentes do OTA foi pensada de maneira a facilitar a
conexao entre os transcondutores e também favorecer o aumento do grau de correlagao
entre as estruturas semelhantes de OTAs adjacentes, de modo a melhorar o casamento

entre elas.

5.2 CONTROLE DE MoODO COMUM

De acordo com o que foi exposto na se¢ao 2.12, concluiu-se que a estrutura mais
apropriada para efetuar o controle do nivel de tensdo de modo comum ¢ aquela baseada

em transistores com portas flutuantes.

Como a intengdo ¢ de empregar este circuito para os OTAs em um filtro Gm — C,
sabe-se que ndo ha necessidade de implementar uma estrutura de controle de modo
comum para cada um dos transcondutores, uma vez que muitos destes t€m nds de saida
compartilhados com outros. Sendo assim, quaisquer dois OTAs cujas saidas estejam
conectadas, também compartilhardo o mesmo valor para a tensdo de modo comum,

sendo redundante a utilizagdo de uma estrutura de controle separada para cada um.

Em uma observacdo mais detalhada constatou-se que os capacitores que
compdem o filtro poderiam também ser utilizados como componentes do detector de
modo comum, bastando, para tal, que os mesmos fossem separados em duas partes, ou
seja, substitui-los por dois capacitores ligados em série, cada um com o dobro da

capacitancia original.

Com base nesta ideia, o filtro desenvolvido neste trabalho adquire a
configuragdo mostrada na Figura 5.8. Percebe-se que o mesmo s exige o emprego de
trés circuitos de controle de modo comum para todos os sete OTAs do filtro, o que se
reflete na melhoria do aproveitamento da area ocupada e da poténcia consumida.
Embora esta abordagem viabilize a implementacdo deste circuito de controle, ela
também introduz capacitancias parasitas que podem trazer problemas, do ponto de vista

da estabilidade do sistema.
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Figura 5.8: Diagrama esquematico do circuito do filtro.

Assim, como critério para o projeto e a fim de certificar o desempenho da
estrutura de controle de modo comum, realizou-se uma analise da estabilidade do
circuito proposto, juntamente com os ramos dos estagios de saida, considerando a

presenca dos capacitores parasitas de cada no.

5.2.1 ESTUDO DE ESTABILIDADE

Observando-se o estdgio de saida de um OTA, juntamente a malha de
realimentacdo de modo comum, tem-se um circuito semelhante ao mostrado na Figura
5.9. No circuito mostrado, também sao exibidas as capacitancias parasitas mais
relevantes, introduzidas por transistores e pelas placas inferiores dos capacitores de
silicio policristalino, esta Ultima aqui chamada de Cp. Constata-se que, para os
transistores operando em saturagdo, a capacitincia parasita mais significativa ¢ aquela

formada entre a porta € a fonte (Cy).

O termo N, mostrado na Figura 5.9, representa um fator de multiplicidade e
designa o numero de estagio de saida sendo controlados pela mesma malha de
realimenta¢cdo de modo comum. Dessa forma, cada amplificador operacional pode estar
associado a mais de um OTA. Para o filtro em questdo, o parametro N pode ser igual 1,

2 ou 3, dependendo de sua posi¢ao no circuito.
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Vdd Vdd Vdd
NG,
Mp2aj F T % [ Mp1a Vemrs

Vsl' NCgsl NCgsl LV

sl
Mp2bj M@# D/Imb Viet

C Vi
Vou Vo 11—

Figura 5.9: Diagrama esquematico do circuito do estdgio de saida com a realimentacao
de modo comum.

Na Figura 5.10, mostra-se o diagrama esquematico do amplificador operacional

usado na realimentacdo de modo comum, juntamente com suas capacitancias parasitas.

Figura 5.10: Diagrama esquematico do amplificador operacional de tensdo utilizado no
circuito de controle de modo comum.

Considerando-se que a tensdo diferencial na entrada do transcondutor seja nula,
entdo as tensdes nos noés de saida, V,, e V,_, serdo iguais a tensdo de modo comum e

esses nos serdo chamados de V,. Para realizar a andlise do circuito mostrado na Figura
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5.9 realiza-se a abertura da malha no ponto destacado no circuito mostrado na Figura

5.11.

vdd vdd vdd
|one,
Mp2a F 1 CI]I—Mp1a Vewmrs
Vsl' NCgsl NCgsl V
Mp21MDﬂp1b Vier
CV

Voo Vo t——eX
M3n }%{ C G
M1n Vbnl

Figura 5.11: Diagrama esquematico do circuito com a malha aberta.

Assume-se que, no ponto onde a malha foi aberta, o n6 de entrada do
amplificador operacional passa a ser conectado a uma fonte de tensdo constante,

enquanto o no ligado ao estagio de saida do OTA ¢ mantido em aberto.

Para uma andlise mais completa, foram consideradas as condutancias entre
dreno e fonte de alguns dos transistores do circuito. Além disso, como os dois ramos do
estagio de saida sdo idénticos, consideraram-se os mesmos como conectados em
paralelo. Dessa forma os modelos de pequenos sinais do circuito dos estagios de saida
dos OTAs e do amplificador de realimentagdo de modo comum podem ser vistos nas

Figuras Figura 5.12 e Figura 5.13, respectivamente.

2Ngdsl
AV

2Ng..1V
Vg gm1Vs1

A Vo | Vs
2C

J 2Ngd%

[2NCyga [ 322Ngm1VCMFB 2Ng0 lCP

Figura 5.12: Diagrama esquematico do modelo de pequenos sinais do circuitos dos
estagios de saida dos OTAs, com as condutancias entre dreno e fonte.
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Figura 5.13: Diagrama esquematico do modelo de pequenos sinais do circuito do
amplificador de realimentag@o, com as condutancias entre dreno e fonte.

Aplicando a lei de Kirchhoff para os nés (KCL) nos modelos de pequenos sinais
do o estagio de saida do OTA e do amplificador de realimentacdo chega-se aos sistemas

(5.35) e (5.28), respectivamente.
—2Ngas51(2Vs1 — Vi) — 2N Gim1 (Vs1 + Vempr) — 2NCys1Vsis = 0

2Ngas1(Vs1 — Vo) + 2Ngm1Vs1 — 2NgoVo — 2C(Vy — Vpg)s = 0 (5.26)

ZC(VO — VFB)S — CPVFBS =0

—9as2(2Vsz + Vemrs) — 9m2Vemrs — Cys2Vs2

Vs (5.27)
“Yma + gas2 Vsz2 + Vemrg) + Gm2Vs2 — (ZNCgsl + CgsZ)VCMFBS

Onde g1 € gme sd0 as transcondutancias de porta, € ggs1 € YJasz » aS
condutancias entre dreno e fonte referentes aos transistores pMOS dos espelhos de
corrente, respectivamente, do estagio de saida do OTA e do amplificador operacional de
realimentacdo de modo comum. Sendo g,,,4 a transcondutancia dos transistores do par
diferencial xMOS do amplificador operacional. O termo g, constitui a condutancia

equivalente dos espelhos (em cascode dobrado) nMOS.

Define-se que os espelhos de corrente do circuito do amplificador operacional
possuem transistores cujas larguras sdo iguais a um multiplo (M) da largura de seus

correspondentes do estadgio de saida do OTA. No entanto, os comprimentos sao iguais.
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Dessa forma, chegam-se as relagoes:

Imz =M gm
(5.28)
Cgsz =M Cgsl

onde M define o fator de proporcionalidade entre as larguras dos transistores dos
espelhos de corrente do amplificador operacional e aqueles do estdgio de saida do

transcondutor.

Com o intuito de simplificar as expressdes, serdo utilizadas as seguintes

definigdes:

_ Im1

Cgsl

A= Gds1

Im1

(5.29)

Supondo que Cp seja igual a 2/7 de C (suposigdo esta que sera justificada mais
adiante neste texto) e combinando-se as relagdes (5.28) e (5.29) € possivel deixar todo o

sistema dependente, apenas, da transcondutancia g, .
A funcdo de transferéncia do sistema pode ser escrita como:

VFB VFB . VCMFB

VRrEF Bl Vemrs  Veer (5.30)

Resolvendo-se os sistemas (5.26) e (5.27), separadamente, € possivel obter-se as

seguintes funcdes de transferéncia:
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Ve TN(A + 1)
Vemrs  Ba?s?+ a[8N(A + D) + B(24 + D]s + 8N(AZ + 24D + D) (5.31)

E
Vemrs 7(055 +24+1)

= 5.32
Veer  a?(2N 4+ M)s? + a(4NA + 3MA + 2N + M)s + M(1 + A + A?) (5-32)

Analisando somente os denominadores das expressoes (5.31) e (5.32), é possivel

determinar os polos do sistema em malha aberta:

( 8N(A+D) +B(A +1)
Prz =" 2Ba t
JIBN(A + D) + B(2A + 1)]2 — 32NB(AZ + 2AD + D)
2Ba
] 5.33
_ 4NA+3MA+2N+M (5:33)
P34 = 22N+ M)
J@NA + 3MA + 2N + M)2 — 4M(2N + M)(1 + 4 + A2)
\ 2a(2N + M)

Inicialmente, para uma analise meramente qualitativa foram atribuidos os
seguintes valores para as constantes utilizadas: M =1, N =1, A= 1072, B = 102,
D =10* e E = 1. Os valores dessas constantes foram arbitrados considerando-se as
ordens de grandeza estimadas para as relagdes mostradas em (5.29). Dessa maneira, os

polos do sistema sdo expressos apenas em funcao de a, conforme:

( _0,00001
b1 = a
_1,02079
D2 = p
\ (5.34)
B 0,51167 — 0,27367 - j
b3 = a
0,51167 4+ 0,27367 - j
Py = —

a

Observando os valores dos polos, mostrados em (5.34), é possivel constatar que

0 polo p; esta muito mais proximo da origem que os demais. De maneira semelhante, se
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as condutancias g45 € g, forem desprezadas (i.e. se as constates A e D forem
consideradas nulas), o polo p; se torna nulo e os outros polos apresentam pouca
alteragcdo. Assim, conclui-se que, do ponto de vista do estudo da estabilidade deste
sistema, as condutdncias g,s € go podem ser desconsideradas, simplificado bastante

essa analise deste circuito.

Sendo assim, desprezando-se as referidas condutancias, chega-se ao modelo de

pequenos sinais mostrado no digrama da Figura 5.14.

gm2Vs2

2Ngm1VSl Vo . Vg Vs Vewmrs

Vsi A
J C J gszl % gdeREF/ % J
2NCgs1L _ZNngVCMFB LCP gm2Voumrs 1 LZNCglengSz

Figura 5.14: Diagrama esquematico do modelo de pequenos sinais do circuito do
estadgio de saida com a realimentagdo de modo comum.

Aplicando a lei de Kirchhoff para os nés (KCL) ao modelo de pequenos sinais

mostrado na Figura 5.14, chega-se ao seguinte equacionamento:
( —2NgmiVemrs — 2NGmiVs1 — 2NCys1Vs15 =0
2Ngm1Vs1 —2C(Vp — Vep)s = 0

2C(Vy — Vig)s — CpVpps = 0 (5.39)

—Im2Vs2 = Gm2Vemre — Cys2Vs2s = 0

Vrer
("Ima—— + gm2Vs2 — (2NCys1 + Cysz)Vempps = 0

Resolvendo-se o sistema de equagdes (5.35), utilizando-se as relagdes mostradas

em (5.28) chega-se a funcao de transferéncia:

Vb Ngimigma
Vier Cps( Cis1 2N + M)s? + Cys1 Gm1 (2N + M)s + MgZ,)

T(s) = (5.36)
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A funcdo de transferéncia T (s), (5.36), pode ser reescrita, resultando em:

K
T(s) = 3
5.37
s(r(g) +T%+1) (5-37)
onde os parametros « e T sdo dados por:
( q = Im1
Cgsl
{ (5.38)
=1+ 2N
kT - M
Sendo K definido de acordo com:
(t = DGma
= —— 5.39
K 2C, (5.39)

Normalizando a frequéncia ‘s’ em relacdo ao parametro a (5.38), tem-se que
s =a-§. Assim a fungdo de transferéncia, com a frequéncia normalizada (T(3)), é

escrita conforme:

B K/a
5182415+ 1)

T(3) (5.40)

Para uma andlise quantitativa, substitui-se § por j@. Assim, pode-se escrever a

resposta em frequéncia com a frequéncia normalizada (T (j®)), conforme:

B K/a
Cja(ted + 1 - 102)

T(j@) (5.41)

A magnitude e a fase de T'(j@) podem ser escritas por:
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[0 —
| o —102)? + 120?

1 —t®?
£T(j®) = tan™" <—A)
o

(5.42)

Para assegurar a estabilidade do sistema em malha fechada, estabelece-se que o
mesmo sistema em malha aberta deve apresentar uma margem de fase de
aproximadamente 45°. Ou seja, deve-se projetar o amplificador operacional de forma
que na frequéncia @,, onde o mdédulo da fungdo de transferéncia T(j&@) é unitario, a

fase do sistema deve estar 459 antes da condi¢do de instabilidade, que corresponde a

180°.

Como o sistema em malha aberta ndo apresenta zeros finitos e possui um polo na
origem, a fase de T(j@,) deve ser de —135°. Dessa forma, igualando-se a expressdo
para a fase do sistema (5.42) a fase desejada (—1359), pode-se calcular a frequéncia

normalizada @, resultando na igualdade mostrada em:

Vi + 4t -1
2T

Do = (5.43)

Substituindo-se a frequéncia @, na expressdo da magnitude e igualando-a a um,

obtém-se a expressdo para K /a, dada por:

K +Vt2+41—1
—=—JT(T+2— T2+4‘L’) (5.44)
a 2T

Observando-se as expressoes (5.43) e (5.44), constata-se que o pardmetro T
(5.38) ¢ importante para o desempenho do circuito, pois ¢ um dos pardmetros

responsaveis por definir o produto ganho-banda, que neste caso é ad,.

O valor do parametro M define diversos aspectos do circuito do amplificador
operacional, como: a area, o consumo de poténcia e, pela defini¢ao de 7, no produto

ganho-banda. Tendo esses aspectos em mente, optou-se por utilizar M = 1 que, além
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dos aspectos ja citados, também propicia um bom casamento com os espelhos de

corrente do OTA, dado que nesse caso seus transistores serdao iguais.

Quanto ao parametro N, sabe-se que seu valor pode variar entre 1 ¢ 3. Sendo
assim, uma vez definido o valor de M, pode-se calcular o valor da frequéncia
normalizada (&) para fase de —135° ¢ o ganho normalizado (K/a) para o qual a
magnitude ¢ unitaria. Os valores desses dois parametros foram calculados para os

diferentes valores de N e podem ser observados na Tabela 5.5.

Tabela 5.5: Valores da frequéncia e do ganho normalizados, para os trés valores de N.

N @ [rad/s] K/a
1 0,26 0,29
2 0,17 0,21
3 0,13 0,16

Pode-se verificar, na Tabela 5.5, que entre os diferentes valores de N, com o
caso onde N = 3 consegue-se a margem de fase desejada com o menor ganho K/«.
Sabe-se que com o menor valor para o ganho, que ocorre em N = 3, consegue-se
assegurar a estabilidade do sistema para os demais valores de N, com uma margem de
fase superior a 45°. Por isso, adota-se este caso para projetar o circuito do amplificador

operacional.

Sabe-se que as capacitancias entre fonte e porta Cys € as transcondutancias gy,

dos transistores estdo associados aos parametros fisicos e elétricos conhecidos, podendo

ser escritos conforme:

(5.45)

[ gy = WHC0xAY
Im1 In

A partir de dados fornecidos pelo fabricante sabe-se que a espessura do 6xido
entre as placas do capacitor do filtro (C) ¢ cerca de sete vazes menor que a espessura do

oxido entre placa inferior e o substrato. Com base nessa informagao e lembrando que Cp
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corresponde a capacitancia parasita associada as placas inferiores dos dois capacitores
do filtro, ¢ possivel estimar o valor da capacitancia parasita Cp, como sendo, cerca de

2/7 de C.

Com base nos valores de AVgg,

W e L determinados no projeto do estagio de
saida, conhecendo-se os parametros dos transistores (¢, Cox € n) € o valor estimado da
capacitancia parasita (Cp) associada a menor capacitancia nominal do filtro, que ¢
estimada em C = 2,4 pF, lembrando que M = 1, calcula-se que, para N = 3, o ganho

K =13,10-10% e w, = 10,43 Mrad/s.

A partir do valor calculado e da defini¢cao do parametro K, (5.39), calcula-se que
a transcondutancia dos transistores do par diferencial do amplificador operacional ¢

Ima = 2,99 uA/V.

Sabe-se que a transcondutancia g,,4 € definida como:

W KpAVi,

Gma =T = 2,99 ud/v (5.46)

Com a expressdo obtida para g,,q , (5.46), usando AV, = 135mV , os
transistores do par diferencial sdo dimensionados com W = 1,0 ume L = 6,0 um. Ja os
transistores dos espelhos de corrente nMOS sdo iguais aos do estdgio de saida, porém
com W escalado por um fator 2. Como arbitrou-se que M = 1, os transistores pMOS

sdo idénticos aqueles do estagio de saida.

Com esses valores em maos, ¢ possivel desenhar o layout do amplificador
projetado (Figura 5.15). Para o layout deste circuito foram tomadas, essencialmente, as
mesmas medidas aplicadas ao desenho do OTA, ja mencionadas. Porém, como se
pretendia que o layout deste amplificador se encaixasse ao OTA de maneira a
emparelhar os blocos formados pelos espelhos n e pMOS, o aproveitamento de area ndo
foi prioritario, posto que se trata de uma estrutura relativamente pequena (18,8 um x

78 um) e que se repete poucas vezes no circuito (ha somente trés deles no filtro).
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Espelhos
pMOS

Par
Diferencial

Figura 5.15: Layout do circuito do amplificador realimenta¢do do modo comum.

5.3 PROJETO DO FILTRO

Assumindo-se que a transcondutancia nominal do OTA projetado seja de
200 nA/V , recalculam-se os valores das capacitincias, que foram calculados

considerando os resistores de terminacdes normalizados (mostrados na Tabela 4.4).

Para recalcular os valores das capacitancias (C), basta multiplicar os valores
associados as terminag¢des normalizadas (C') pelo valor da transcondutincia nominal
(Gp), assim: C = C' - G,,,. Logo, para uma transcondutincia de 200 nA/V, os valores

das capacitancias do filtro passam a ser os mostrados na Tabela 5.6.
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Tabela 5.6: Valores das capacitancias para a transcondutancia projetada.

Elemento Valor
Cy 3,39 pF
C, 2,33 pF
Cs 3,39 pF

Em circuitos integrados, conforme ja foi comentado, conseguem-se precisdes
muito boas nas razdes de capacitores. Porém seus valores absolutos podem ter grandes
variacoes dentro de uma mesma rodada de fabricagdo. Portanto, como o ajuste de
transcondutancia se propde a solucionar os problemas nos erros dos valores absolutos, ¢

preciso tomar iniciativas para minimizar os erros relativos.

Uma medida pratica [62], que visa minimizar a ocorréncia de erros relativos de
capacitores consiste em realizar os capacitores do filtro com multiplos capacitores
menores € com geometrias idénticas associados em paralelo, chamados de células ou
capacitores unitarios. Dessa forma, ao se agruparem as células que compdem os

capacitores em uma matriz, consegue-se aumentar o casamento entre as mesmas.

Mas mesmo assim, os valores das capacitancias continuam susceptiveis aos
erros de descasamento entre as células. Para reduzir os efeitos destes erros, ha uma
técnica baseada apenas em layout conhecida como arranjo em centroide comum [62]-
[63]. Esta técnica supde que os erros possuam uma distribui¢do espacial linear. Sendo
assim, ¢ possivel encontrar uma disposi¢do das células de tal modo que as razdes entre

os capacitores formados sejam preservadas.

Embora esta abordagem consiga solucionar os problemas dos erros oriundos do
gradiente de processo, ela produz um inconveniente por introduzir um erro
deterministico, proveniente da aproximac¢do dos valores das capacitancias calculadas
para um dado multiplo inteiro da capacitincia unitaria. E possivel minimizar este erro
ao se empregar um capacitor unitario com capacitancia reduzida, porém isto resultaria
em aumento da quantidade de células que, por sua vez, se reflete na complexidade das

interconexoes.

Com base nisso tudo, optou-se pelo emprego de capacitores unitarios com
capacitancia de aproximadamente 400 fF. Assim as capacitancias C; ¢ C3 podem ser

realizadas por 8 células, cada uma, resultando em um erro de 5,6%. A capacitancia C,
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pode ser aproximada com 6 células, e o erro ¢ de 3,1%. Como os capacitores ocorrem
aos pares, em fun¢do da estrutura balanceada do circuito, t€ém-se no total 44 células. Na
Figura 5.16 mostra-se a organizagdo da matriz de células que compdem os capacitores

do filtro, dispostas considerando-se a técnica de arranjo em centroide comum.

C3b C3a C2a | C2b | C2a C3a C3b
C3b C3a C2b | C2a | C2b C3a C3b
C3b C3a C2b | C2a | C2b C3a C3b
C3b C3a C2a | C2b | C2a C3a C3b

Figura 5.16: Diagrama do arranjo das células para os capacitores do filtro.

A producdo do layout da matriz de capacitores exige que se tome uma série de
cuidados por parte dos projetistas. A comegar pelo desenho das células de capacitores,
sendo cada uma delas constituida por duas placas de silicio policristalino (também
chamados de polysilicon ou, apenas, poly). Para minimizar as capacitancias parasitas
nas placas superiores, a placa inferior € ligeiramente maior. Outro motivo para esta
diferenca nas dimensdes das placas esta na geracdo de um desenho mais robusto a erros

de alinhamento das mascaras.

O formato das placas, que constituem os capacitores unitarios, ¢ octogonal. Este
formato visa eliminar angulos retos ou agudos que podem produzir efeitos indesejaveis
como, por exemplo, o acumulo de cargas nas quinas que pode distorcer o campo

elétrico, modificando o valor da capacitancia.

Para preservar o equilibrio geométrico das estruturas, a periferia da matriz de
capacitores ¢ completada com fragmentos das células. O proposito desses fragmentos,
chamados de estruturas dummy, é fazer com que as células nas bordas da matriz tenham
uma vizinhanga idéntica aquelas no interior, contribuindo para a uniformidade espacial

do arranjo.

Conforme se comentou na secao 2.12, ¢ importante assegurar que os capacitores,
ligados as portas flutuantes dos transistores do amplificador de realimentacdo de modo

comum, estejam descarregados. Em [49] ¢ apresentada uma técnica, bastante simples,
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que consiste na criagdo de contatos, ligando as placas inferiores dos capacitores a cada
uma das camadas de metais da tecnologia utilizada. Assim, ao longo do processo de
fabricacdo as cargas eventualmente produzidas por uma dada etapa podem ser

neutralizadas por uma etapa posterior.

Com todas essas medidas em mente, desenhou-se o /ayout mostrado na Figura

5.17, resultando em um bloco de 405,8 um x 172 um.

Figura 5.17: Layout da matriz de capacitores.

Com todos os componentes do filtro devidamente projetados e com os desenhos
de suas mascaras de integracdo, desenhou-se o /ayout do filtro, alocando e conectando
os componentes previamente projetados. Na Figura 5.18 mostra-se o layout do filtro
Gm-C projetado, juntamente com algumas estruturas acessorias para testes e

polarizagdo. Este desenho ocupa um espago de aproximadamente 508 um X 262 um.
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Figura 5.18: Layout do filtro Gm-C com estruturas acessorias para testes.
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Capitulo 6

SIMULACOES E RESULTADOS

Para verificar o desempenho das estruturas projetadas, foi realizada uma série de
simulagdes de diferentes aspectos do funcionamento de cada circuito. As simulagdes

apresentadas neste capitulo se baseiam no modelo BSIM3v3 para os transistores MOS.

Algumas das simulac¢des foram realizadas a partir do circuito extraido do layout,
que incorporam diversos elementos parasitas, representado com mais fidelidade o
comportamento do circuito fabricado. Para nao haver confusdo, o leitor sera avisado
quando forem apresentados resultados provenientes das simulag¢des realizadas baseadas

apenas nos diagramas esquematico.

6.1 ATENUADORES PSEUDO-DIFERENCIAIS

Realizou-se uma simulacao DC, executando uma varredura na tensdo de entrada,
para um atenuador com as dimensdes especificadas no projeto. Esta simulagdo foi

realizada somente com base no circuito obtido do diagrama esquematico.

Observa-se na Figura 6.1 que para a tensdo de entrada igual a Vi, o ganho de
tensdo ¢ de aproximadamente 0,221 , que corresponde a uma atenuagdo de
aproximadamente 4,52, bastante préximo ao que foi especificado em projeto. Embora o
perfil de V,,;, Figura 6.1(a), pareca bastante linear, pode-se verificar que o ganho de
tensdao Ay possui uma pequena dependéncia da tensdo de entrada, conforme a Figura

6.1(b).

Além disso, observando-se o ponto de operacdo do circuito, com tensdo de
entrada igual a tensdo modo comum, pdde-se constatar que o atenuador consome uma
corrente quiescente de aproximadamente 3,39 uA, o que se aproxima do valor

projetado.
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Quanto a excursao de sinal, observa-se na Figura 6.1(a) que, como ja era
esperado, o atenuador s6 comeca a operar para valores da tensdo de entrada (V)

superiores a cerca de 0,5V (= Vrp,), limitando a excursdo de sinal no estagio que o

sucede.
0,6 03
i
e
—
0,4 0.2
— >
% / Z,
> <
0.2 011\
/——'—_'/
0 05 1,0 1,5 2,0 2,5 0 0,5 1,0 1,5 2,0 25
Vin [V] Vi [V]
(a) (b)

Figura 6.1: Perfis da tensdo de saida V,,; (a) e do ganho de tensdo Ay (b) para uma
varredura da tensao de entrada V;,.

A resposta em frequéncia da tensdo de saida deste circuito, para uma tensao de
entrada com amplitude unitdria, apresenta uma caracteristica do tipo passa-altas,
conforme € possivel observar na Figura 6.2. Este comportamento se deve a dinamica
introduzida pelos capacitores parasitas Cgs € Cpg dos transistores deste circuito. Porém,
como em baixas frequéncias (<100 kHz) o circuito age conforme o desejado, com a
atenuagdo proxima a calculada, este comportamento pouco influenciara no desempenho

do OTA projetado.

0,6

V]

0,4

0,2 1

Amplitude de Saida [

1,0k 10k 100k 1,0M 10M 100M 1,0G
Frequéncia [Hz]

Figura 6.2: Resposta em frequéncia do atenuador pseudo-diferencial, para uma entrada
com amplitude de 1V.
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6.2 OTA

Seguindo a ordem adotada para o projeto, serdo avaliados os resultados do estagio
de saida. Para verificar a impedancia de saida, as entradas foram mantidas ligadas
diretamente ao potencial Vi, (Vi;, = 0V) e uma fonte de tensdo (Viegee) foi ligada entre

os terminais positivo e negativo da saida (Figura 6.3).

Vi/2 \
_l_ —_

(3

OTA E—D Vteste
Vv - +
CM ; V2 /

Figura 6.3: Diagrama esquematico do circuito de teste do OTA.

Fazendo com que V.4 seja uma fonte de tensdo AC com amplitude unitaria, o
inverso da magnitude da corrente de saida do OTA correspondera a sua impedancia de
saida. O resultado obtido com base na simulacdo do esquemadtico pode ser visto na
Figura 6.4. Verifica-se que dentro da faixa de operacdo do OTA a impedancia de saida

se mantém proximo do valor desejado.

Impedancia de Saida [GQ]

; F T | ioia il . . iaiiil iod o3 iiiii
1,0 10 100 1,0k 10k 100k
Frequéncia [Hz]

Figura 6.4: Perfil da impedancia de saida do OTA.
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Realizou-se, também, uma varredura DC no valor da fonte tensdo Vi.ge € @
partir da corrente medida através dessa fonte, obteve-se o valor da resisténcia de saida
do OTA. Como se esperava, o valor da resisténcia (DC) e da impedancia (AC) de saida,
em baixas frequéncias, assumem valores parecidos, da ordem de 5,9 G(}, observados
para diferentes valores da tensdao de polarizagdo V,. Constata-se, portanto, que tanto a

resisténcia quanto a impedancia de saida satisfazem as especificacdes.

A partir do circuito mostrado na Figura 6.3, realizando-se uma varredura na
tensao V;, , fazendo-se Vipste =0 € monitorando-se a corrente de saida do

transcondutor, € possivel estimar a transcondutancia do mesmo.

Na Figura 6.5(a) e (b), sio mostrados os perfis da corrente de saida e da
transcondutancia para valores da tensao de polarizagdo V}, variando respectivamente

entre 0,15V e 1,15V, com incrementos de 0,1V.

0,8 T T T T T T T 500 T T
0,6} , 1 450}
400}
0,4f- : <
350}
= % V05V ‘ 1 = 300
= of- - 1 € 2s0l
E 4 =
~ 02 | o5 200f
150
-0,4 V=115V 1
100
06~ 1 50
.0’8 L L 1 L L L L 0
2 15 1 05 0 05 1 15 2 2
Vi [V]
(a)

Figura 6.5: Corrente de saida (a) e transcondutancia (b) do OTA para uma varredura da
tensdo diferencial de entrada em diversos valores da tensao de polarizagao V,,.

Para melhor visualizar a relagdo entre a transcondutancia de saida do OTA,
proxima da origem (V;, =0), e a tensdo de polarizacdo V},, obteve-se o grafico
mostrado na Figura 6.6. Neste grafico ¢ possivel constatar-se que o valor da
transcondutancia na origem e a tensdo V;,, guardam uma relacdo cuja linearidade ¢
apreciavel, apresentado uma néo linearidade’ normalizada de, aproximadamente 1,68 %

para o intervalo considerado.

! Para quantificar a nio linearidade, considerou-se a raiz quadrada da média quadratica dos erros entre os
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Figura 6.6: Relacgdo entre a transcondutancia de saida e a tensdo de polarizacdo V.

Essa caracteristica pode ser muito util quando se deseja implementar um sistema
de sintonia automadtica [64], ou mesmo para o ajuste manual do valor da

transcondutancia.

Outra caracteristica indicativa do desempenho do estigio de saida do
transcondutor ¢ o ganho de tensdo em malha aberta. Para simular essa caracteristica,
desconectou-se a fonte V.4 das saidas do OTA no circuito da Figura 6.3 e realizou-se
uma varredura na tensdo diferencial de entrada V;,,, acompanhada de uma variagcdo na
tensdo de polarizagdo V},, igual aquela utilizada na andlise anterior, resultando no

grafico mostrado na Figura 6.7.

Conhecendo-se o valor da transcondutancia do OTA, mostrada na Figura 6.5 (b),
e do ganho de tensdo (Figura 6.7) para cada valor de V},, também ¢ possivel estimar-se
que o valor da resisténcia DC de saida, uma vez que o ganho de tensdo pode ser escrito

como: A, = Gy, " Royt-
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Figura 6.7: Ganho de tensdo com as saidas em aberto, para diferentes valores da tensdo
V.

Ainda no circuito da Figura 6.3, substituindo a fonte de tensao Vg por dois
capacitores de 2,4 pF ligados em série e um capacitor entre estes e o terra, representado
as menores cargas capacitivas encontradas no filtro e a capacitdncia parasita
correspondente (estimada em 2/7 - 2,4pF), realizou-se uma analise AC, considerando a
entrada em V;,,, e o resultado dessa simulagdo, baseada apenas no esquematico, pode ser

visto na Figura 6.8.

Observa-se que o ganho de tensdo, designado pela magnitude da tensdo AC de
saida, em baixas frequéncias corresponde aquele obtido pela simulacdo DC anterior.
Além disso, ¢ possivel verificar, ainda do grafico da Figura 6.8, que embora a
magnitude apresente uma variagdo expressiva com a tensdo V, a fase, por sua vez, nao
demonstra qualquer variagdo sensivel, permanecendo inalterada para os diferentes

valores de V), simulados.
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Figura 6.8: Resposta em frequéncia do OTA com carga de 2,4 pF para diferentes
valores da tensdo de polarizacao V.

E importante para se avaliar o desempenho do circuito, ainda com base na
analise AC, executar uma simulacao de ruido. Na Figura 6.9, ¢ mostrado o perfil do
ruido de tensdo de saida do OTA com a mesma carga capacitiva utilizada na analise
anterior (2,4 pF), sendo realizada uma varredura da frequéncia de 1 Hz a 100 kHz.
Pode-se constatar que o perfil do ruido na saida ndo apresenta dependéncia sensivel com

o nivel de transcondutancia.

O resultado observado na Figura 6.9, obtido a partir de simulacdo baseada no
esquematico, corresponde a totalizagdo das contribuicdes de cada componente do
circuito para os diferentes tipos de ruidos. Pela caracteristica do perfil de ruido
observado, pode-se notar que o ruido flicker [65] é o predominante nas baixas

frequéncias, o que ¢ tipico de circuitos MOS.
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Figura 6.9: Perfil da densidade espectral de poténcia do ruido total na saida.

Em uma andalise mais detalhada dos resultados da simulagdo, pode-se obter a
contribui¢do individual de cada um dos transistores do circuito para a poténcia do ruido
na saida, integrado na faixa de frequéncias compreendida entre 1 kHz e 15 kHz, com
V, = 0,65V, que corresponde ao valor nominal da transcondutancia (200 nA/V). Nessa
analise foram obtidos os resultados mostrados na Tabela 6.1, onde sdo expostas as

contribuicdes de cada transistor de um dos ramos do circuito.

E possivel verificar que os componentes com maior contribuicio sdo os
transistores Mnla e Mn2a que compde a parte inferior dos espelhos de corrente MOS
do estagio de saida (Figura 5.6). A contribuigdo somada somente destes dois transistores

supera os 82% da poténcia do ruido total.

Tabela 6.1: Parcela de contribuigao com o ruido de saida de cada transistor do OTA.

Nome do Transistor Contribuicio [%]
Mdla, Md2a 1,76
Md1b, Md2b 2,55
Mpla, Mp2a 0,004
Mplb, Mp2b 4,16
Mnla, Mn2a 41,46
Mnlb, Mn2b 0,00428
Matla, Mat2a 0,031
Matlb, Mat2b 0,034
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Comparando os resultados da contribuicdo de cada transistor para o ruido total
na saida do OTA obtidos nessa simulagao (Tabela 6.1) com aqueles provenientes da
analise tedrica desenvolvida no Apéndice A (Tabela A.2), percebe-se que ha algumas
discrepancias consideraveis, que podem ser justificadas pela diferenca de complexidade
dos modelos de ruido utilizados em cada um dos casos. Além disso, para a abordagem
tedrica foram feitas diversas simplificagdes, como a desconsideracao das condutancias
entre fonte e dreno, a omissdo de algumas capacitancias e até de alguns dos transistores

do circuito.

Apesar disso tudo, os dois resultados apontam para o fato de que os transistores
Mnla e Mn2a, chamados naquela analise, simplesmente, de Mna, concentram a maior

parte da geracdo do ruido gerado na saida do transcondutor.

A densidade espectral de poténcia de ruido referenciado na entrada ¢ obtida
dividindo-se o valor da densidade de ruido na saida pelo valor do ganho de tensao, logo,
seu valor depende da tensdo de controle V}, como ¢ possivel observar no grafico a

esquerda (Figura 6.10).

Densidade Espectral de
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Figura 6.10: Perfil da densidade espectral de poténcia do ruido referenciado na entrada.

Integrando-se a densidade espectral de ruido na entrada desde a frequéncia
inicial (1 kHz) até o fim da banda desejada (15 kHz), é possivel estimar a poténcia
equivalente do ruido de tensdo na entrada do OTA. Dessa forma, chega-se ao grafico

mostrado na Figura 6.11.

111



> &
o w

T e
O U o v o w

Poténcia de Ruido na Entrada [pV?]

o
[3)

02 03 04 05 06 07 08 09 1 1.1
Vi [V]

Figura 6.11: Relacdo entre a poténcia de ruido na entrada e a tensao de polarizacio V.

A linearidade da relacao entre a corrente de saida e a tensao diferencial de entrada
do OTA pode ser verificada através de uma analise da distor¢do harmonica total (THD).
Para tal, as fontes de tensdo V;;,, (Figura 6.3) foram substituidas por fontes senoidais com
frequéncia de 1 kHz, e suas amplitudes foram variadas no intervalo entre 0,1V}, e
1,8 V,,. Variou-se, também, o valor de V},, dentro do mesmo intervalo das simulagdes

anteriores. O resultado dessa andlise pode ser visto na Figura 6.12.

Vin [Vpp]

Figura 6.12: Perfil da distor¢ao harmonica total (THD) da corrente de saida do OTA
para uma varredura na amplitude da tensdo diferencial de entrada em diversos valores
de Vb .
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Para facilitar a interpretacdo dos dados mostrados na Figura 6.12, obteve-se a
Figura 6.13, onde ¢ mostrada a relacdo entre a tensdo de polarizagdo ¢ a maxima

amplitude de entrada, para a qual a distor¢do harmonica (THD) ¢ menor ou igual a 1%.

E possivel constatar, observando-se a Figura 6.13, uma amplitude minima de
1,43 V,,,, para uma distor¢do harmonica de 1%, corresponde a V;, = 1,15V. Porém, com
base nos graficos mostrados na Figura 6.1, pode-se concluir que esta limitagdo para a
excursdo de sinal de entrada ¢ fortemente influenciada pelas ndo linearidades dos
atenuadores pseudo-diferenciais. Este limite na amplitude de entrada, no entanto, ¢
perfeitamente compativel com os limites de excursao de tensdo impostos pelo estagio de

saida.

02 03 04 05 06 07 08 09 1 14
Vy [V]

Figura 6.13: Relagdo entre a maxima excursao de sinal (THD=1%) e a tensdo de
polarizacao V.

Combinando-se a informagdo a respeito da maxima amplitude da tensdo de
entrada admissivel com os resultados das analises de ruido, pode-se estimar a faixa
dinamica definida pala razao sinal/ruido, com THD igual a 1%, do OTA projetado. Na
Figura 6.14 observa-se que a faixa dindmica da entrada apresenta seu minimo para o

menor valor da tensdo de polarizagdo V.
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Figura 6.14: Relacao Sinal/Ruido na entrada do OTA, para diversos valores de V},.

Para verificar o comportamento do circuito do OTA na presenga de erros
aleatorios, foram realizadas algumas andlises do tipo Mote-Carlo. Nestas analises, as
simulagdes sdo executadas introduzindo erros aleatoérios que seguem as estatisticas
associadas a tecnologia utilizada, obtidas pelo fabricante. Esses erros aleatérios podem
se manifestar de duas maneiras distintas: descasamento entre os componentes e variagao

dos parametros do processo de fabricagao.

Na andlise de Monte-Carlo para descasamento, o simulador introduz erros
aleatorios nos valores relativos dos diferentes componentes do circuito, ou seja, ao valor
de cada componente distinto ¢ aplicado um erro absoluto diferente, conforme seus

valores nominais.

Quando se analisam erros de processo, todos 0os componentes do circuito tem os
mesmos desvios nos valores de seus pardmetros, segundo uma estatistica especifica que,
em geral, difere daquela empregada na analise de descasamento. Essa analise reproduz
os efeitos das variacdes nos parametros de processo que ocorrem entre rodadas de
fabricagdo, ou entre os chips de wafers distintos, ou at¢ mesmo entre chips dentro de um

mesmo wafer.

Nos graficos mostrados na Figura 6.15, podem-se verificar os resultados de 100
rodadas da anélise de Monte-Carlo de descasamento, para uma varredura DC na tensao

de entrada considerando V, = 0,3V . Esse valor utilizado para a polarizagdo esta
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associado ao menor valor projetado para V},, que corresponde a menor transcondutancia.
Logo, essa condi¢do corresponde ao pior caso para o desvio padrao normalizado para a

transconduténcia 6;;_, como pode ser verificado pela expressdo (5.9).

Nesses graficos podem-se ver os perfis com os valores da média (1) € um desvio

padrdo (o) acima e abaixo, em cada valor da tensdo diferencial de entrada V;,,.

200 . ! ! ! ! ! ! 100

150

100

50

Gm [NA/V]

o000 . ; ; ; ; ; ;
2

Figura 6.15: Resultados da analise de Monte-Carlo com 100 rodadas para
descasamento: curva de corrente de saida (a) e curva de transcondutancia (b).

Para uma andlise mais detalhada dos resultados, foram obtidos os respectivos
histogramas com as estatisticas correspondentes, considerando a tensdo diferencial de
entrada nula (V;;,, = 0). Nos graficos mostrados na Figura 6.16 (a) e (b), pode-se
verificar a distribuicao dos valores do offset da corrente de saida e da transcondutancia,

respectivamente.
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Figura 6.16: Histograma com os dados resultantes da analise de Monte-Carlo com 100
rodadas de descasamento, considerando a tensdo diferencial nula: para corrente de saida
(a) e para a transcondutancia (b).

O valor nominal da transcondutancia na origem (V;;, = 0V) e com V}, = 0,3V ¢
de, aproximadamente, 87,41 n A/V, diferindo ligeiramente da média obtida da analise
de Monte-Carlo. Ao dividir-se o desvio padrao mostrado no grafico da Figura 6.15(b)
pela transcondutancia nominal com V;,, = 0,3V, obtém-se o desvio padrao normalizado

(6¢,,)» calculado em, aproximadamente, 1,81%. Este valor esta bastante proximo aquele

definido no projeto (2,0%).

Na Figura 6.16 (a) verifica-se que o descasamento entre os transistores do
circuito resulta em um offset de corrente com média de u = —5,49 nA e desvio padrao

o =2690nA.

A fim de observar o efeito do descasamento sobre o offset de tensdo, simulou-se
o ponto de operacdo do OTA ligado como buffer, isto é, com as entradas conectadas as
saidas com as polaridades trocadas. Foram executadas 500 rodadas dessa simulagio’,
considerando, somente, o descasamento entre os componentes. Os resultados dessa
simula¢do podem ser vistos na Figura 6.17, onde se verifica que descasamentos entre os
transistores do OTA geram offsets na tensdo de saida do circuito, com desvio padrao
compativel com aquele obtido para a corrente de saida, sendo possivel relaciona-los, de

forma aproximada, através do valor da transcondutancia nominal.

* Essa simulaco foi realizada utilizou-se um controle de modo comum ideal.
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Figura 6.17: Histograma com os dados resultantes da analise de Monte-Carlo com 500
rodadas de descasamento, considerando a tensdo diferencial nula, para o offset de tensdo
saida.

Concluidas as analises dos efeitos do descasamento, de maneira andloga realiza-
se a verificacdo das consequéncias da variagdo dos parametros de processo sobre o
OTA. Sabe-se de antemdo que, em virtude de sua natureza, as estatisticas associadas a
esta modalidade de erros sdo mais dispersas que aquelas relacionadas ao descasamento.

Logo, seus efeitos tendem a apresentar maior amplitude.

Na Figura 6.18 sdo mostrados os graficos com os resultados para a corrente de
saida (a) e para a transcondutancia (b), de uma varredura DC do valor da tensdo
diferencial de entrada V;,,, em 100 rodadas com variagdes dos parametros de processo.

A tensdo Vj, assume o mesmo valor utilizado na anélise de descasamento.

Pode-se observar na Figura 6.18(a) que, como era esperado, as variagdes no
processo ndo produzem offset de corrente. No grafico (b), percebe-se que a
transcondutancia passa por variagdes muito mais amplas (com desvios maiores) em

relacdo a seu valor médio.
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Figura 6.18: Resultados da analise de Monte-Carlo com 100 rodadas de variagdo nos
parametros de processo: para corrente de saida (a) e para a transcondutancia (b).

Assim como na analise de descasamento, foram obtidos os histogramas da
Figura 6.19 contendo a distribui¢do dos valores de transcondutancia na origem para
variagdes nos parametros de processo. Como ja comentado, ndo ha necessidade de se
mostrar o histograma correspondente a corrente de saida, uma vez que este tipo de

analise ndo resulta em offset na saida.

Na Figura 6.19 mostra-se o histograma, relativo a analise realizada, com a
distribuicdo da transcondutancia em v; = 0, juntamente com suas estatisticas. Verifica-
se que a dispersiao dos valores ¢ maior que aquela verificada na andlise do

descasamento. Isso fica evidente quando se comparam os valores dos desvios padrao.

No entanto, os resultados verificados para esse fendmeno ndo sdo muito
preocupantes, uma vez que a faixa de ajuste de transcondutancia ¢ suficientemente

ampla para compensar esses erros.
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Figura 6.19: Histograma com os dados resultantes da analise de Monte-Carlo com 100
rodadas de variagdes nos parametros de processo, considerando a tensdo diferencial
nula, para a transcondutancia.

Para observar o efeito da variagdo de temperatura sobre o funcionamento do
circuito, realizou-se uma simulacdo de varredura DC da tensdo diferencial de entrada,
considerando todos o0s componentes com seus valores nominais € variou-se a
temperatura entre —25°C e 100°C, com intervalos de 25°C. Manteve-se a tensdo de

polarizagao V, em 0,3V.

Os resultados podem ser vistos na Figura 6.20. No grafico da Figura 6.20(b) €
possivel verificar que o valor da transcondutiancia em v; = 0 uma variacdo grande em

relagdo a seu valor nominal (87,41 nA/V ), calculado a uma temperatura de 27°C.

Porém, a faixa de temperatura utilizada nessa simulagcdo excede a faixa de
operacdo pretendida para o circuito. Para uma faixa de temperatura mais realista (entre
0°C ¢ 50°C) a variagdo relativa, maxima, do valor da transcondutancia em v; = 0 ndo
supera os 14,11%. Dessa forma, com base no desvio padrao dos erros nos parametros
de processo, com a faixa de ajuste de transcondutancia apresentada pelo OTA ¢ possivel
compensar os efeitos combinados das variagdes de temperatura com os erros aleatdrios

de processo.
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Figura 6.20: Dependéncia da temperatura: perfis da corrente de saida (a) e da
transcondutancia (b) do OTA.

Uma figura que caracteriza o desempenho de circuitos diferenciais ¢ conhecida
como razdo de rejei¢do de modo comum ou CMRR (Common-Mode Rejection Ratio).
Esta medida ¢ definida como a razdo entre o ganho diferencial e o ganho de modo
comum do circuito, e define a capacidade que um dado circuito diferencial tem de

rejeitar ruidos ou oscilagdes no valor da tensdo de modo comum em suas entradas.

Para esta medida, realizou-se uma simulagao baseada apenas no esquematico do
OTA, aplicando-se uma entrada AC de magnitude unitaria na tensdo de modo comum
V.m € outra na tensdo diferencial V;,, para o circuito mostrado na Figura 6.21. Foram

utilizadas capacitancias (C) de 2,4pF, assumiu-se que a capacitancia parasita Cp vele

2/7 de C.
Y
qucp

Figura 6.21: Diagrama esquematico do circuito utilizado para o levantamento do CMRR
e do PSRR.

120



Dessa forma, o CMRR obtido por simulagdo, encontra-se na Figura 6.22. Pode-
se verificar a variagdo do CMRR com o valor da tensdo de polarizagdo (V}). Constata-se
que o menor valor para a razao de rejei¢ao de modo comum, em baixas frequéncias, ¢
de 151,59dB . Realizando-se uma andlise de Monte Carlo para descasamento,
verificou-se que o valor médio do CMRR, para V,, = 0,15V, foi de 151,79 dB com um
desvio padrao de 11,29 dB.
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Figura 6.22: Razao de rejeicao de modo comum do OTA, para diferentes valores de V3,
com uma carga de dois capacitores de 2,4pF em série.

Semelhante ao CMRR, outra figura importante para se caracterizar um
amplificador analdgico ¢ a razdo de rejeicdo da fonte de alimentagdo, conhecida por sua
sigla em inglés PSRR (Power Supply Rejection Ratio). O PSRR também define a
capacidade que uma dada estrutura tem de rejeitar ruido ou oscilagdes oriundos da fonte

de alimentacao.

Para determinar o valor do PSRR referenciado na saida, associado ao circuito
em questdo, ligou-se uma fonte de tensdo AC com amplitude unitaria em série com a
fonte de alimentagdo DC, mantendo-se ambas as entradas diferenciais conectadas ao
potencial de modo comum. Uma andlise AC foi realizada, com base no esquematico do

circuito, na qual se empregou a mesma carga capacitiva utilizada na simulacdo anterior.
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Esta analise foi executada para diferentes valores da tensdo de polarizagdo V},, com os

mesmos valores utilizados nas simulagdes anteriores.

Monitorando o valor da tensdo de modo comum nas saidas do OTA, sabendo-se
que a amplitude da excitagdo € unitaria, obtém-se o ganho devido a variacao na fonte de
alimentagdo. Dividindo-se este valor pelo ganho de tensdao diferencial (Figura 6.8),
chega-se ao valor do PSRR, cujo perfil pode ser visto na Figura 6.23. Constata-se que o
menor valor da razao de rejei¢ao da fonte de alimentagdo, em baixas frequéncias, ocorre
para V;, = 0,15V e vale 80,49 dB. Através de uma analise de Mote Carlo para
descasamento, com V}, = 0,15V, chegou-se a um valor do PSRR médio de 80,49 dB

com desvio padrao de 6,17 dB.
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Figura 6.23: Razdo de rejeicao da fonte de alimentagdao do OTA, para diferentes valores
de V},, com uma carga de dois capacitores de 2,4pF em série.

Para terminar de caracterizar o transcondutor projetado, estimou-se a poténcia
consumida pelo OTA, juntamente com o amplificador de controle de modo comum e as
estruturas de polarizagdo. Para tal, fez-se uma varredura DC na tensdo diferencial de
entrada e monitorou-se a corrente que circula através da fonte de alimentagdo. Assim, a
poténcia total consumida pelas duas estruturas ¢ definida como o produto dessa corrente

pelo valor nominal da tensdo de alimentagdo (V4 = 2,5V).

122



Essa simulacdo foi realizada para diversos valores da tensdo de polarizagdo V/;,.
Porém, como ¢ possivel observar na Figura 6.24, os perfis de poténcia consumida pelos
circuitos do OTA, do amplificador de realimentagdao de modo comum e polarizagdo, nao

variam de maneira significativa com o valor desta tensao.

Verifica-se que o valor quiescente da poténcia consumida pelos trés circuitos ¢
de 39,30 uW onde, aproximadamente 5,0 uWW alimentam o amplificador de
realimentacdo de modo comum, 2,5 uW sdo utilizados pelo circuito de polarizagao e o
restante, por volta de 31,8 uWW, sao destinados ao OTA, sendo que, desta parcela,

16,97 ulW sao consumidos apenas pelos atenuadores.
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Figura 6.24: Perfil da poténcia DC consumida pelo OTA com o amplificador
operacional de realimentacdo de modo comum.

Para uma nocdao mais realista do consumo de poténcia do circuito em
funcionamento, excitou-se 0 mesmo circuito com uma entrada senoidal, de amplitude
(pico a pico) unitaria e frequéncia de 1 kHz, e o valor medido para a poténcia RMS
fornecida pela fonte de alimentacao (V;;) foi aproximadamente 42,62 uW, para os

diferentes valores de V}, simulados.

Assim, concluidas estas analises, resumiram-se as caracteristicas associadas ao

OTA projetado na Tabela 6.2. Alguns dos valores mostrados se referem aos piores

Casos.
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Tabela 6.2: Resumo das caracteristicas referentes ao desempenho do OTA.

Caracteristica Valor
Impedancia de Saida 59 GQ
Excursao de Sinal > 1,43 Vpp
Faixa Dindmica > 54dB
Faixa de Transcondutancia 42,65 —396,04nA/V
CMRR > 151,5dB
PSRR > 80,5dB
Tensdo de Alimentacao 25V
Consumo de poténcia 42,62 uWw

6.3 CONTROLE DE MODO COMUM

Para verificar o desempenho e a estabilidade do circuito de realimentagdo de modo
comum projetado, foram realizadas algumas simulagdes. Para estas simulagdes,
baseadas no diagrama esquematico, ambas as entradas dos transcondutores sdo ligadas
ao referencial de modo comum e suas saidas sdo conectadas a dois capacitores de
C = 2,4 pF ligados em série. Uma capacitancia Cp de aproximadamente 685 fF
(=22-C/7) ¢ ligada entre estes e o referencial de terra (conforme Figura 6.25),
simulando a capacitancia parasita existente entre as placas inferiores dos capacitores e o
substrato. Além disso, como simuladores ndo conseguem lidar com transistores com
portas flutuantes, foram introduzidos resistores, com valores bastante elevados, em
paralelo com os capacitores. Estes resistores foram dimensionados de maneira a
produzirem um ganho DC proximo ao esperado para o divisor capacitivo, interferindo
minimamente na dindmica do circuito. Assim o valor definido para os resistores em
paralelo com os capacitores C ¢ de 100 T(). J4 o valor do resistor em paralelo com Cp

foi calculado para ser 7/2 daquele.
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Figura 6.25: Diagrama esquematico do circuito utilizado para a analise da realimentacdo
de modo comum.

Para observar o comportamento estatico do circuito, realizou-se uma analise DC.
Inicialmente, fez-se uma varredura da tensdo de referéncia (Vgzgr) € observou-se a

tensao de realimentagdo (Vrg), com o circuito em malha fechada.

No grafico da Figura 6.26 (a), pode se ver o perfil da tensdo de realimentagao
(Vep). E possivel constatar que ha um pequeno offset com relagdo a tensdo de referéncia.
Além disso, derivando-se a curva de Vgg com relagdo a Vypr, chega-se ao ganho de
tensdo em malha fechada, mostrado no gréafico (b). Analisando este ganho, percebe-se

que ha uma pequena nao linearidade neste circuito, de aproximadamente 0,23 %.
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Figura 6.26: Circuito de controle de modo comum em malha fechada: perfis da tensdo
de realimentac¢do Vip (a) e do ganho de tensdo (b) para uma varredura de Vigg.

Também foi feita uma simulacao do circuito em malha aberta, desconectando-se
o n6 de tensdo Vrp da entrada do amplificador de realimentacdo e, em seu lugar,
conectando-se uma fonte DC com valor apropriado para que o modo comum de saida

esteja no valor desejado. Os perfis da tensdo de realimentagdo e do ganho de tensdo do
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circuito em malha aberta, resultantes dessa simulagdo, sdo mostrados nos graficos (a) e
(b) da Figura 6.27. Verifica-se que o ganho de tensao do circuito em malha aberta ¢ de

cercade 8,11 kV /V.

Para verificar a estabilidade do circuito de controle, foi realizada a analise AC,
considerando a entrada em Vggp, para o circuito em malha aberta, com um amplificador
de realimentagdao controlando o modo comum de numeros diferentes de estagios de
saida. A magnitude e a fase da tensao de realimentacdo Vg podem ser vistas nas Figura
6.28(a) ¢ (b). E possivel constatar que o circuito simulado apresenta uma dinimica
semelhante aquela considerada na andlise desenvolvida na se¢do 5.2.1 do capitulo
anterior. Porém, verifica-se também que as simplificagdes adotadas naquela analise
resultaram na omissdo de alguns comportamentos dindmicos que provocam alguns
desvios nos resultados esperados. Talvez o mais notavel seja a auséncia do polo na
origem. Além disso, observando o grafico da fase na Figura 6.28(b), estima-se que o
sistema simulado seja de quarta ordem, enquanto o sistema utilizado na analise ¢ de

terceira ordem.

Tensio realimentagéo (Vgg) [V]
Ganho de tensdo [kV/V]

; ; i i i 0 i~
1246 1248 125 1252 1,254 1248 1.249 1.25 1251 1252
Vrer [V] Vrer [V]
(@ (b)

Figura 6.27: Varredura de Vygr, com o circuito em malha aberta: perfis da tensao de
realimentacdo Vpg(a) e do ganho de tensdo (b).
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Figura 6.28: Resposta em frequéncia em malha aberta do circuito de realimentagado de

modo comum, controlando diferentes quantidades de estagios de saida (N): magnitude
(a) e fase (b).

A partir dos graficos mostrados na Figura 6.28 ¢ possivel extrair-se os valores
das margens de fase para o sistema em malha aberta nos diferentes valores de N,

conforme mostrado na Tabela 6.3.

Tabela 6.3: Margem de fase do circuito em malha aberta.

N Margem de fase
1 68,54°
2 39,86°
3 24,10°

Observando os resultados mostrados na Tabela 6.3, verifica-se que os efeitos das
dindmicas desconsideradas resultaram em um desvio substancial dos resultados
previstos, dado que a margem de fase projetada para N = 3 era de 45°, e o resultado
obtido por simulagdo ndo chega aos 25°. No entanto, como ja se comentou, 0 projeto
baseado na margem de fase ¢ bastante conservador, sendo possivel que o sistema seja

estavel mesmo que ndo seja atendido o valor estipulado.

Em outra simulacdo do circuito esquematico, dessa vez no dominio do tempo,
aplicou-se um sinal pulsante (variando entre 1,0 e 1,5V) na entrada de referencia (Vzgr)
com o circuito em malha fechada. Esta simulagdo foi realizada para um amplificador de

realimentacdo controlando numeros (N) diferentes de OTAs. Monitorando-se a tensao
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de realimentacdo do circuito (Vrg), obtém-se as formas de onda mostradas na Figura

6.29.
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Figura 6.29: Resposta do circuito em malha fechada a uma entrada de referéncia
pulsada.

E possivel, observando-se a Figura 6.29, constatar que o circuito ¢ estavel para
os trés valores de N simulados. Conforme previsto pela analise realizada na segdo 5.2.1
¢ possivel confirmar que o caso mais critico ocorre para N = 3, para o qual ocorre a

maior amplitude de oscilagdo antes de estabilizar.

Também se pode constatar que, em fung¢do do offset e da ndo linearidade na
relacdo entre Vg e Vggp, verificados nas simulagdes DC, que o sinal de realimentacdo

ndo converge exatamente para a referéncia.

Como consequéncia do divisor capacitivo, criado entre os capacitores do filtro e a
capacitancia parasita para o substrato, o valor da tensdo de modo comum na saida dos
OTAs (Vo) € maior que a tens@o Vpp. Com base na estimativa da capacitancia parasita
como sendo 2/7 da capacitancia do filtro, pode-se estimar que a tensao V,, seja igual a

8/7 de VFB'
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6.4 FILTRO GM-C

Para observar as caracteristicas do funcionamento do filtro Gm-C projetado,
realizaram-se uma série de simulagdes. Entre estas simula¢des, fez-se uma analise AC
com a tensdo de polarizacdo V;, assumindo valores entre 0,15 e 1,15V, igualmente

espagadas de 0,1 V, resultando nos graficos mostrados na Figura 6.30.

-5,0

[Vour| [dB]

[Vour| [dB]

HEEE i AR RN =, i i P A | i . iliill
10k 100k 100 1k 10k
Frequéncia [Hz] Frequéncia [Hz]

Figura 6.30: Resposta em frequéncia do filtro Gm-C (a), com detalhe na banda de
passagem (b), para diferentes valores da tensao de polarizagao V.

No grafico da Figura 6.30(b) percebe-se que, para todos os valores de 1},
simulados, o ripple na banda de passagem da tensdo de saida do filtro assume valores
dentro das especificagdes. Para melhor visualizar a faixa de ajuste da frequéncia de
corte do filtro em funcdo da tensdo de polarizagdo obteve-se o grafico mostrado na

Figura 6.31.
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Figura 6.31: Relacdo entre a frequéncia de corte do filtro Gm-C e a tensdo de
polarizagdo V.

Na Figura 6.31 ¢ possivel verificar que hd uma relagcdo bastante linear entre a
tensao V,, e a frequéncia de corte, com uma nao linearidade de cerca de 1,75 %. A
frequéncia de corte foi considerada como sendo aquela onde a magnitude atinge 0,5 dB
(Apax) abaixo do ganho DC. Dessa forma, dentro da faixa de V}, utilizada, a frequéncia

de corte pode assumir valores entre 3,87 ¢ 36,51 kHz.

Prosseguindo as andlises no dominio da frequéncia, mediu-se o ruido do
circuito, através de simulacdes baseadas no esquemadticos, resultando nos graficos da

Figura 6.32.

Nos graficos mostrados na Figura 6.32 sdo mostrados os perfis da densidade
espectral de poténcia de ruido referenciado na saida e na entrada do filtro, para valores

de V},, dentro do mesmo intervalo utilizado nas simulagdes anteriores.
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Figura 6.32: Perfis da densidade espectral de poténcia do ruido para diferentes valores
de V},: referenciado na saida (a); referenciado entrada (b).

Para melhor sintetizar os resultados, integrou-se a densidade espectral de
poténcia de ruido na entrada, dentro da faixa de frequéncia compreendida entre 1 kHz ¢
a respectiva frequéncia de corte do filtro para os diversos valores ne V},, resultando no

grafico mostrado na Figura 6.33.

Ruido Equivalente na Entrada [V?]
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02 03 04 05 06 07 08 09 1 1.1
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Figura 6.33: Poténcia de ruido referenciado na entrada para uma faixa de valores de Vj,.

Para a verificacao da linearidade do filtro, foi realizada uma analise no dominio
do tempo, aplicando-se uma excitacdo senoidal com frequéncia de 1 kHz as entradas
diferenciais do filtro. Entdo o valor da distor¢do harmonica total (THD) na saida do

filtro foi medido para diversos valores da amplitude do sinal de entrada (V;,). Este
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procedimento foi realizado para diferentes valores da tensdo Vj, e o resultado pode ser

visto na Figura 6.34.

Observa-se que o perfil da distor¢do harmonica da tensao de saida do filtro ¢

muito semelhante aquele observado para a corrente de saida do OTA.

; i
0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 1,4 1,6 1,8
Vin [Vpp]

Figura 6.34: Perfil da distor¢do harmonica total (THD) da tensdo de saida do filtro para
uma varredura na amplitude da tensdo diferencial de entrada em diversos valores de V.

Assim como se fez para o OTA, levantou-se a amplitude de entrada
correspondente @ uma distor¢do harmoénica de 1%, que serd considerada como a
maxima amplitude de entrada do filtro. Na Figura 6.35 ¢ mostrada a relacdo entre esta

amplitude e a tensdo de polarizacao V.
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Figura 6.35: Relagao entre a maxima amplitude do sinal de entrada do filtro (THD=1%)
¢ a tensdo de polarizagdo V.

Combinando-se os resultados da méaxima amplitude de entrada (Figura 6.35)

com a tensdo de ruido referenciado na entrada (Figura 6.33), pode-se estimar a faixa

dinamica do filtro, dividindo-se o valor RMS da amplitude de entrada pela raiz

quadrada da poténcia de ruido. O resultado pode ser verificado na Figura 6.36.
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Figura 6.36: Razao Sinal/Ruido na entrada do filtro, para diversos valores de V},.

Para estimar a poténcia consumida pelo filtro, realizou-se uma andlise no

dominio do tempo aplicando um sinal senoidal com amplitude de 1 V e frequéncia de

1 kHz a entrada diferencial do filtro, entdo mediu-se o valor RMS da corrente da fonte
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de alimentacdo. Multiplicando-se este valor pela tensdo de alimentacdo (V43 = 2,5V)

chega-se a uma poténcia estimada de aproximadamente 307,82 uW, paraV,, = 0,65 V.

Os resultados das principais caracteristicas do filtro Gm-C simulado estdo
resumidos na Tabela 6.4, onde alguns parametros sdo representados pelos valores

correspondentes aos piores casos obtidos nas simulagdes.

Tabela 6.4: Resumo das caracteristicas do Filtro Gm-C.

Caracteristica Valor
Excursao de Sinal > 1,41V,
Faixa Dindmica > 49,46dB
Frequéncia de Corte 3,9 — 36,5 kHz
Consumo de poténcia 307,82 uw
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Capitulo 7

DISCUSSAO

Este capitulo se propde a discutir de maneira mais ampla os resultados obtidos nos
projetos e nas simulacdes desenvolvidos nos capitulos anteriores. Também serao tecidos
comentarios sobre possiveis adaptacdes e melhorias em algumas das estruturas

utilizadas.

Os resultados obtidos das simulagdes do OTA projetado demonstram, de forma
bastante clara, sua viabilidade para a aplicacdo proposta. A estrutura apresentou

resultados compativeis com os requisitos estipulados.

No que diz respeito, especificamente, a estrutura do estagio de entrada do
transcondutor, que foi baseada na técnica de cancelamento de corrente, ha na literatura
algumas criticas [13] quanto sua utiliza¢do. Essas criticas recaem, principalmente, sobre
a sensibilidade dessa estrutura a erros de descasamento provocados no processo de

fabricagao.

Por esse motivo o emprego das estatisticas dos erros de fabricacdo,
especialmente do descasamento entre componentes, como um dos critérios de projeto e
da metodologia utilizada no desenvolvimento deste trabalho foi tdo importante.
Verifica-se que esta técnica de projeto pode ser sistematizar para a aplicacdo em outros

projetos distintos.

Embora os resultados das simulacdes realizadas corroborem o sucesso da
aplicacdo desta técnica, assim como outros resultados obtidos até aqui, sua validade so6
poderd ser confirmada, de maneira definitiva, com a medi¢do cuidadosa dos chips

fabricados.

Quanto aos resultados das analises de ruido, os valores obtidos estao dentro do
esperado para um circuito CMOS operando em saturacdo e na inversao forte,
propiciando uma faixa dindmica bastante razoavel, considerando a banda de operagao

utilizada. Segundo apontaram a analise tedrica e as simulagdes realizadas, a geragdo do
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ruido se concentra mais fortemente sobre apenas dois transistores do circuito do OTA,
que juntos contribuem com mais de 80% da poténcia total do ruido na saida, segundo as

simulacgdes.

Contrariando as expectativas, os atenuadores pseudo-diferenciais ativos,
utilizados nesse projeto, ndo apresentam contribui¢des apreciaveis para o ruido total do
circuito. Mas constatou-se, nas simulagdes, que os mesmos produziram algum prejuizo
na linearidade do circuito. Contudo, o consumo de poténcia dessas estruturas talvez seja
seu impacto mais critico no circuito, dado que os atenuadores sozinhos consomem

quase a metade do total consumido pelo circuito.

Uma alternativa para os atenuadores ativos, conforme explanado no capitulo
Capitulo 2, seria a utilizacdo dos atenuadores baseados em transistores com portas
flutuantes, que além de ndo produzirem ruido ou distorgdes, também ndo demandam
poténcia alguma para serem polarizados, por serem puramente passivos. Assim como se
fez para o circuito de realimentacdo de modo comum, poder-se-ia utilizar alguns dos

capacitores do proprio filtro para realizar esta atenuagao de tensao.

O emprego de transistores com portas flutuantes (FGMOS) no circuito de
controle de modo comum demonstrou um éxito consideravel, segundo as analises
realizadas. Porém, por ser uma solu¢do pouco convencional, o derradeiro teste sera a
medicao efetuada nos chips fabricados, que até o momento da elaboracdo deste texto

ainda nao tinham sido efetuadas.

Uma preocupagdo no que concerne as aplicagdes de FGMOS ¢ sua longevidade.
Sabe-se que ha na literatura alguns estudos que tratam deste aspecto dos transistores
com portas flutuantes [66]-[67], porém para aplicacdes em memorias digitais. Esta
caracteristica de FGMOS, aplicados em circuitos analogicos, demanda uma pesquisa

mais aprofundada.

Ainda com respeito a estrutura de controle de modo comum desenvolvida no
presente trabalho, a técnica de utilizagdao dos proprios capacitores do filtro para realizar
a realimentacdo, sobre a qual ainda ndo foram encontradas mencdes na literatura,
mostrou-se uma alternativa bastante viavel. Embora acrescente elementos parasitas ao
filtro, como o sistema tem capacidade de ajustar sua frequéncia, seus efeitos sdo pouco

sensiveis.
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Quanto ao filtro que, embora nao fosse o principal alvo deste trabalho, serviu
muito bem para ilustrar a aplicacdo do OTA projetado, apresentado comportamento
compativel com o que se esperava. Assim, o filtro resultante pode ser empregado em
algumas aplicagdes praticas em projetos de sistemas analdgicos chaveados (discretos no
tempo) ou mesmo digitais que exijam um processamento anti-aliasing ou de

reconstru¢do de sinais que estejam dentro da faixa de audio, por exemplo.

O desenho bastante meticuloso dos /ayouts das diversas estruturas do circuito
contribui para que o chip fabricado possa apresentar um bom aproveitamento,
favorecendo seu devido funcionamento. Conseguiu-se uma boa ocupacdo da area de

eqr o . 2 . ~
silicio, consumindo menos de 0,13 mm* com as estruturas de polarizacao e testes, sem
abrir mao do cumprimento das boas praticas de desenho. Além disso, como as estruturas
foram desenhadas de maneira modular, seus desenhos podem vir a ser reaproveitados

em outros projetos, no futuro.
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Capitulo 8

CONCLUSAO

Nesta dissertacao de mestrado foram apresentadas duas alternativas de estruturas
para o estagio de entrada de um amplificador operacional de transcondutancia, ambas
baseadas na técnica de cancelamento de corrente com controle de transcondutincia
através da tensdo de polarizacdo do substrato dos transistores do par diferencial.
Desenvolveu-se, para ambas as estruturas, uma analise de sensibilidade aos erros de
descasamento, em virtude da particular susceptibilidade da técnica utilizada.
Susceptibilidade esta que ¢ potencializada pela utilizagdo de transistores idénticos nos
pares diferencias. Concluida as andlises optou-se pela estrutura que se mostrou mais

simples, tanto do ponto de vista do projeto quanto do circuito em si.

Para ilustrar uma aplicacdo do transcondutor escolhido sugeriu-se um filtro
passa-baixas cujos requisitos foram previamente estabelecidos. Com base nestes
requisitos, projetou-se um filtro Chebyshev de terceira ordem. Ao se incluir o critério de
descasamento no projeto desse filtro foi possivel levantar as especificagdes sobre as

quais foram dimensionadas as estruturas do circuito do transcondutor.

A partir das simulagdes do OTA e do filtro concluiu-se que ambos atingiram as
metas propostas, cumprindo suas especifica¢des definidas e demonstrando a viabilidade

das estruturas e das técnicas de projeto utilizadas.

8.1 TRABALHOS FUTUROS

Ainda no campo do projeto, um desdobramento interessante desta pesquisa € a
inclusdo de requisitos formais, obtidos da analise tedrica desenvolvida para o ruido no
circuito (Apéndice A), de forma que possam servir de critério adicional para o
dimensionamento dos transistores, conferindo ao projetista maior controle sobre esta

caracteristica que diz respeito ao desempenho do transcondutor.
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Uma vez concluidas as etapa de projetos e simulagdes, ¢ imprescindivel a
realizagdo das medidas dos chips fabricados para que se possa verificar a sustentacao

das metodologias e dos modelos utilizados.

Entre as medigdes a serem realizadas, ¢ importante que se verifique o aspecto da
longevidade das estruturas baseadas em transistores com portas flutuantes, como ¢ o

caso do circuito de realimenta¢ao de modo comum.
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Apéndice A
ANALISE TEORICA DO RUIDO NO TRANSCONDUTOR

Para a realizacdo da analise tedrica do ruido associado ao OTA projetado,
desenvolvida nesta secdo, considerou-se, em virtude da simetria apresentada pela
estrutura, apenas uma das metades de seu circuito do transcondutor. Simplificando,
dessa forma, a complexidade do desenvolvimento matematico associado. Com isso, o
diagrama esquematico do circuito sobre o qual essa andlise serd elaborada resume-se ao
mostrado na Figura A.1, onde os trechos de circuito desconsiderados na analise estdo

mostrados em tom mais claro e uma carga capacitiva (C;) foi acrescentada a saida

positiva (V) do transcondutor.

Vdd

% [:TMpza
M [:Mp2b

J Vb ) V0+

L — M{ [anbICL

Vb#{ @nZa

Figura A.1: Diagrama esquematico do circuito do transcondutor projetado com uma
carga capacitiva na saida e destaque para os transistores utilizados na analise de ruido.

Existem diferentes tipos de ruidos que podem se manifestar em circuitos
integrados, sendo os mais comuns: o ruido térmico, shot, burst, avalanche e flicker.

Cada um deles com um comportamento caracteristico.
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O ruido flicker [65], também chamado simplesmente de ruido 1/f, é bastante
estudado, especialmente em circuitos MOS, e costuma ser predominante nas baixas
frequéncias. Constatou-se pelas simulacdes que justamente esta modalidade de ruido foi

a dominante para faixa de frequéncias de operagao do circuito projetado.

Aperar de ser alvo de muitos estudos, em decorréncia de sua natureza, ndo ha
uma modelagem capaz de definir o ruido flicker de forma suficientemente completa.
Sao consideradas, principalmente, duas modelagens distintas para o este tipo de ruido,

sao elas: a flutuagdo de numero ¢ a flutuacao de mobilidade.

A flutuacdo do numero de portadores, ou simplesmente flutuagao de numero
(AN), proposta por A. L. McWhorter, explica o ruido flicker em um transistor MOS
como resultado do aprisionamento e liberagdo de portadores ao longo do canal

produzindo uma variacdo aleatoria na quantidade de portadores livres.

Esse fendmeno do aprisionamento e liberagdo dos portadores é provocado por
imperfei¢des, chamadas de armadilhas, presentes principalmente no 6xido de porta, ¢

pode ser modelado segundo a mecanica dos processos quanticos envolvidos.

A flutuagdo de ntimero € aplicada, preferencialmente, para modelar o ruido
flicker nos transistores do tipo nMOS em decorréncia de sua boa correspondéncia com

os resultados experimentais para este tipo especifico de transistor.

J4 a flutuagdao de mobilidade (Ap), formulada de maneira empirica por F. N.
Hogge, procura justificar o ruido flicker através de variacdes aleatoria do valor da

mobilidade efetiva do substrato de silicio dentro do canal do transistor.

Um modelo SPICE de baixo nivel utilizado, que descreve a densidade espectral
de poténcia do ruido flicker, dada em A?/Hz, produzida por transistores nMOS

operando em saturagdo na inversao forte, ¢ dado pela expressao:

_ 2nK ey

= A.l
Inn (ULZ COX ( )

Da mesma forma, o modelo utilizado para descrever o mesmo ruido devido aos

transistores pMOS ¢ dado por:
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AFp
_ 2mKpyl,, (A2)

S —___ "D
Ine ™ WWLCpy

Nas expressoes (A.1) e (A.2), w designa a frequéncia € Apy, App, Kpn € Kpp 530

parametros que dependem do processo de fabricagdo e do tipo de transistor.

Para realizar a analise da contribui¢ao de ruido de cada um dos transistores do
amplificador operacional, obtém-se o seu modelo de pequenos sinais, com as
respectivas fontes de ruido incluidas. Para esta modelagem serdo desprezadas as
condutancias entre dreno e fonte e serdo consideradas somente as capacitancias entre
porta e fonte (Cys), além da capacitincia de carga (Cp). O ruido dos transistores esta
representado por fontes de corrente em paralelo com os mesmos. O modelo de pequenos

sinais de uma das metades do OTA (Figura A.1) pode ser visto na Figura A.2.

Z &
VSn gmnVSn gmpVSp VSp

%

B T¢ 2 l T
CP N +ana E lNPa __Cgsp

gmdAV Vd/ 2

LI
N

Figura A.2: Diagrama esquematico do modelo de pequenos sinais do transcondutor,
para a analise do ruido.

Por simplicidade, supds-se o circuito dos atenuadores pseudo-diferenciais como
sendo livre de ruido, suposi¢do que pode ser ¢ sustentada com base nos resultados
obtidos por simulagdes, e apenas sua atenuagdo (A4,) foi considerada. Além disso, ndo
foram consideradas as capacitancias entre porta e fonte dos transistores do par

diferencial.

Convenciona-se [46] representar o valor das fontes de ruido como sendo a média
quadratica da grandeza associada (que nesse caso € a corrente). Porém, para efeitos da
analise do circuito, considerando-se que a banda de frequéncias ( Aw ) seja

suficientemente estreita, ¢ possivel assumir que a fonte de ruido seja representada por
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uma fonte AC cujo modulo seja seu valor eficaz, ou RMS (Root Mean Square). Assim,

o valor da amplitude dessa fonte pode ser definido como:

T (A3)

A partir disso, aplicando-se a lei de Kichhoff dos nos no circuito mostrado na

Figura A.2, chaga-se ao seguinte sistema de equacoes:

Va . . .
—gmdA,,7 - (Cgsns + gmn)VSn + ZlNd +iy, — N, = 0

) gmnVSn — CsV, — gmpvsp + iNnb - inb =0 (A4)

(9my = Cos,5) Vop + iy + iy = O

onde g, , Gm, € gm, S0, respectivamente, as transconduténcias dos transistores dos

epelhos de corrente nMOS, pMOS e de um dos pares diferenciais do estagio de entrada.

Sendo Cy, € Cy sp A8 capacitancias entre porta e fonte daqueles espelhos de corrente.

Resolvendo-se o sistema (A.4) para a tensdo de saida, pode-se chegar numa

expressao racional polinomial com a seguinte forma:

num(s)
= (A.5)
den(s)
Onde o denominador den(s), pode ser escrito como:
den(s) = C;s (gmp - Cgsps) (gmn + Cgsns) (A.6)
E o numerador num(s) é dado por:
num(s) = Cys,Cys, (inb - i,\,nb)s2
+ [gmansp (Avgmda Vd/z - ZiNd + inb - iNna) (A 7)

+ Gy Casn (inye + iNnb)] s
— GO (AvGimg Va2 = 2ing — iy — iny)
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Substituindo-se s por jw em num(s) ¢ den(s), considerando-se a apenas as
fontes de ruido, i.e. fazendo V; =0V, e supondo que as fontes de ruido sejam
independentes € possivel calcular a funcao de transferéncia associada a cada fonte de
ruido independentemente. Para isso considera-se apenas a magnitude de uma dada
fonte, e assume-se que todas as demais sejam nulas, dessa forma, a fungdo de
transferéncia associada a cada uma das fontes de ruido ¢ definida de maneira geral

COmo.:

Vo .
— =H@{w)|ui (A.8)
iy,

Para calcular o do valor da média quadratica do ruido na tensdo na saida
associada a cada uma das possiveis fontes, integra-se o produto entre a densidade
espectral de poténcia da fonte em questdo ¢ o modulo da respectiva fungdo de

transferéncia ao quadrado, dentro da banda de frequéncia, conforme:

_ wf
vz = j 5,(@) - 1H() Bydow (A9)
wWo

onde wye w; sdo, respectivamente, as frequéncias inicial e final da banda de freugncias
considerada. Com base nas expressoes (A.6), (A.7) e (A.8), o quadrado do modulo da

func¢do de transferéncia associada a cada fonte ¢ dado por:

2
a
H . 2 — n
| (]w)ana wZCLz(wz_l_aTzl)
IHG) lyinp = 75—
R (w? + ag)
[H (o) 2 b
w =
< Mpd (,()ZCI?((J)Z-'-CZYZL) (AlO)
2
a
H{w)|3pa = L
HG) 3ipp = 57—~
Mp Ci(w? + a3)

onde:
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( — gmn

o Cgsn
(A.11)

I,

A, = —

14 Cgsp

Assim, a partir de (A.9), aplicando-se expressdes para os quadrados dos modulos
da funcao de transferéncia de cada transistor, mostradas em (A.10), substituindo-se as
expressoes (A.1) e (A.2) para definir as densidades espectrais de ruido nos transistores
nMOS e pMOS e lembrando-se que a corrente quiescente dos transistores ¢ dada por I,
sendo 3I, no transistor designado por Mna (que representa os transistores Mn2a ou

Mnla do circuito da Figura A.1), tem-se:

— Iy Kpy, [ af(wf — w))
OMna COXCEL%Q% wg w}%

(A.12)

+In(a3 + wf) — In(a3 + w3) + 2In(ws) — 2in(wy)

" Ky

Ve = 53 (ZIn(a)f) — 2In(wy) + In(a + wd) — In(ai + w?)) (A.13)
COXCL Lnan

4q], AFp Kryp a,zl(a)]% — w}§)

v: = + In(a2 + w?) — In(a? + w3
oMpd  CoyCELgWaan w§wf (e + ) (an + w5)
(A.14)
+ ZIn(wf) — 2In(wy)
2 mly"*? Ky [ a3 (wf — wf)
v, =
oMpa  CoxCEL,W,a w§w?
(A.15)
+In(af + wf) — In(ag + w§) + 2in(wy) — 2in(w,)
nl, A Ky
2 _ p _ 2 2
Vorpy = —COXCLZLZ,Wpag (Zln(wf) 2In(wy) + ln(ap + wo) (A16)

— In(a} + w}%))
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sendo Ly, L, € Ly sdo os comprimentos, respectivamente, dos transistores nMOS ¢
pMOS dos espelhos de corrente e dos transistores dos pares diferenciais de entrada e
Wy, W, € Wy suas larguras correspondentes. Cabe relembrar a largura do transistor Mna

¢ igual a 3W/,,.

O valor da média quadratica da tensao total do ruido flicker na saida, devido a

cada um dos transistores, supondo que seus ruidos sejam independentes, ¢ dado por:

Vorota = Z = o F Vo + Vorpa + Vorpa + Vorps (A.17)

O fabricante da tecnologia utilizada neste trabalho fornece os seguintes

parametros para os modelos de ruido:

Tabela A.1: Valores nominais dos parametros utilizados nos modelos de ruido flicker.

Paramtro Valor
Apn 1,36
App 1,48
Kpn 51-107%7
Krp 8,5-107%7

Assim, substituindo os valores dos parametros dos transistores e sabendo-se que:

( 2
== WLCOX
(A.18)
Wip
2Kp——
PlIn In

¢ possivel determinar o valor da poténcia total e as contribui¢des absoluta e relativa, de

cada transistor para o ruido na saida. Esses resultados podem ser vistos na Tabela A.2.



Tabela A.2: Resultados da analise teorica realizada, em valores absolutos € com a
contribuicao relativa de cada transistor.

Parametro Valor absoluto (V2) Valor relativo (%)
-6
(7 21,26 - 10 100
i 19,05-107° 89,61
[ 15,59 - 1071° 7,33-107°
Vo 1,62-107° 7,64
Vorpa 0,58-107° 2,75
Vorips 14,87 - 10715 6,99 - 1078
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