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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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Dezembro/2013
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Amplificadores de ganho programavel (PGA) sao muito utilizados em pré-amplificacao
de sistemas com conversao analdgico digitais aplicados em sinais cujas faixas dindmicas sao
muito elevadas. De uma maneira geral, o PGA emprega resistores como elemento de controle
de ganho. Entretanto, esta configuracdo implica em uma excessiva area de integragdo
necessaria para a realiza¢ao de resistores de elevado valor o que ndo ¢ desejavel em projetos
de circuitos integrados de baixo consumo de poténcia. Visando a redugdo de resistores no
circuito, este trabalho apresentara uma estrutura inovadora que utiliza divisor de corrente com
transistores para o controle do ganho, aliada a um mecanismo de cancelamento de tensdo de
offset, oriunda do descasamento dos transistores devido as variagdes dos parametros de
processo. Os circuitos foram projetados utilizando-se a tecnologia de integracio CMOS
(Complementary Metal Oxide Semiconductor) com resolugao de 350 nm. Nas simulagdes, foi
empregado o simulador Spectre do Cadence, no qual todos os transistores sao modelados
através do modelo BSIM3v3. Este PGA sera empregado em um medidor eletronico de
energia para realizar o pré-condicionamento de um sinal, que seguird para um conversor

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

A PROGRAMMABLE GAIN AMPLIFIER WITH A CURRENT DIVIDER TECHNIQUE
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Programmable gain amplifiers (PGA) are widely used in pre-amplification systems
with digital analog conversion applied to signals whose dynamic ranges are too high. In
general, the PGA uses resistors as part of gain control. However, this setting implies an
excessive area of integration required for the realization of high value resistors. This is not
desirable in integrated circuit design. In order to reduce the resistors in the circuit, this work
presents an innovative structure that uses current divider with transistors for gain control that
is associated with a mechanism for offset cancellation. The circuits were designed in a
CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor) 350 nm technology. Regarding the
simulations, the Cadence Spectre was used, in which all transistors were modeled according
to BSIM3v3. This PGA will be employed in an electronic energy meter to perform signal

preconditioning before the analog-digital convertion.
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Capitulo 1

Introducao

Este trabalho pretende apresentar o desenvolvimento de um amplificador de
ganho programavel (PGA), através da técnica de divisao de corrente e sem resistores,
integrado na tecnologia CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor) e

processo de integracao de 350 nm.

O principal enfoque desta dissertacdo recaira sobre a técnica empregada para

reducgdo da tensdo de offset do PGA e a arquitetura utilizada para variar o seu ganho.

1.1 Motivagdes

De uma maneira geral, o PGA emprega resistores como elemento de controle de
ganho. Entretanto, nos circuitos integrados de baixo consumo de poténcia, os resistores
devem possuir valores muito elevados, na ordem de dezenas de MQ, de forma a manter
as corrente internas na ordem de pA. Esta pratica implica em uma excessiva area de
integracdo necessaria para a realizacdo de resistores na ordem de MQ. Isto ndo ¢
desejavel no projeto de circuitos integrados, devido ao custo de producdo ser
proporcional a area de integragcdo. Visando a eliminacao dos resistores no circuito, este
trabalho apresentard uma estrutura que utiliza divisor de corrente com transistores, para

o controle do ganho.

Em muitas aplicagdes, tais como sensores, o desempenho do sistema ¢ limitado
pela tensao de offset e ruido dos amplificadores de entrada. Este problema tem crescido,
por causa da substituicdo da tecnologia de integragdo bipolar pela CMOS, que tém
significativamente maior ruido e descasamento dos transistores. Em virtude disso, a
corregdo de tensdo de offset € necessaria, pois afeta a precisdo das medidas. Solugdes
que podem remover tanto offset como o ruido encontram-se nas técnicas cancelamento

dinamicas, como chopper, que sera utilizada neste trabalho.



1.2 Objetivo

O objetivo deste trabalho consiste no projeto e desenvolvimento de um
amplificador de ganho programével (PGA), com aplicagdes em frequéncias até 3 kHz.
O amplificador utiliza um circuito chopper e um filtro notch para o cancelamento da
tensao de offset, produzida pelo descasamento dos transistores. O trabalho da tese
propoe ainda uma estrutura inovadora para controle do ganho, dispensando o uso de

resistores para PGA.

1.3 Aplicagdo

O PGA ¢ muito utilizado em pré-amplificagdo em sistemas com conversao
analogico digitais ou em sinais cujas faixas dinamicas sejam muito elevadas. Este
sistema encontra aplicagdo em medidores eletronicos de energia elétrica, como pré-

condicionador de um sinal, que seguira para um conversor analogico-digital [1].

Segundo a Portaria n® 587 do Inmetro [2], que apresenta o regulamento técnico
metrologico para medidores eletronicos de energia elétrica ativa e/ou reativa,
monofasicos e polifasicos, os medidores trifdsicos, por exemplo, possuem faixa
dinamica de 0,75A a 120A. Como o conversor analogico-digital possui um ntimero de
bits fixo, ha uma reducdao da caracteristica sinal ruido nas correntes mais baixas. A
funcdo do PGA neste medidor ¢ manter amplitude do sinal dentro de um determinado

nivel, correspondente a faixa de operagao do conversor.

1.4 Revisao Bibliografica

Existem algumas técnicas para se controlar o ganho de um amplificador
digitalmente. Uma delas ¢ a utilizagdo da degeneracao de fonte [3]-[5]. Desta forma,
diversos resistores sao colocados em paralelo e controlados por chaves analogicas [6]. O
numero de resistores em paralelo ¢ alterado através do sinal de controle das chaves
analogicas e, consequentemente, o ganho. Para obter uma melhor linearidade [7], [8],
pode-se realimentar o amplificador e controlar seu ganho alterando-se o valor das

resisténcias da malha externa.



As técnicas listadas empregam, exclusivamente, resistores como elemento de
controle de ganho. Entretanto, esta pratica tem como consequéncia resistores de valores
elevados o que implica em aumento da 4rea de integragdo necessaria para sua
realizagao. Uma alternativa foi proposta em [9], onde sdo utilizados dois resistores, dois
amplificadores operacionais e dois conjuntos de transistores MOS, atuando como
divisores de corrente e controle de ganho. Entretanto, esta estrutura ¢ muito sensivel a
tensdao de modo comum de entrada, ndo elimina totalmente o uso de resistores, € ndo ¢

apropriada para a integracao de circuitos para baixo consumo de poténcia.

1.5 Organizagao

No Capitulo 2, serdo apresentados os fundamentos tedricos do amplificador de
ganho de tensdo programavel e do circuito de correcdo da tensdo de offset, juntamente

coma a revisao bibliografica.

O Capitulo 3 apresenta o projeto de cada um dos blocos que foram utilizados

neste trabalho.

As simulagdes dos blocos bem como do projeto completo, sdo apresentadas no

Capitulo 4.

Por fim, no Capitulo 5 tem-se uma discussao acerca dos resultados obtidos,

seguida pela conclusao do trabalho.



Capitulo 2

Fundamentos Tedricos do Amplificador de Ganho

Programavel e do Cancelador de offset

2.1 Controle de ganho do PGA

Os amplificadores de ganho programével (PGA) sao amplificadores cujos ganhos

de tensao ou corrente podem ser modificados por um determinado sinal de controle.

Com o objetivo de eliminar o uso de resistores no projeto do PGA, propde-se uma
estrutura que utiliza o divisor de corrente com transistores, conforme apresentado na
Figura 2.1. Este divisor de corrente sera implementado posteriormente na propria

arquitetura do estagio de saida em cascode dobrado.

Figura 2.1: Divisor de corrente: a) divisor de corrente com dois transistores; b) divisor
de corrente com sinal de entrada.

No circuito da Figura 2.1 (a), a corrente /p ¢ introduzida no dreno de M, para
estabelecer uma tensdo Vp. Na Figura 2.1 (b), o sinal de entrada i;, ¢ aplicado ao né

fonte-dreno de M, e M,, enquanto a corrente de saida i,,, ¢ obtida no dreno de M,.



Devido a um circuito de polarizacao tipo mestre-escravo, ainda nao apresentado, esta

tensdo Vp sera mantida constante.

Para entender este processo, devemos considerar a equacao das correntes de dreno

e fonte do MOSFET prevista pelo modelo EKV [10] dada por

Vo, =V, —nV, I 1
YooV =mVsn _ |y gten i fipales ~(1+mn(2)) @.1)
ne, I Ipsp

com n, =n, =n.

O modelo EKV preconiza uma simetria perfeita entre o dreno e a fonte do
MOSFET, estabelecendo duas correntes no transistor, uma direta /r, no terminal de

fonte, e outra reversa Iz, no terminal de dreno, conforme a Figura 2.2.

NMOS PMOS
G G
SO TFL oD SO TYT oD
IF IR 1'F IR
B B

IDS:IF-IR ISD:IF_IR

Figura 2.2: Correntes no MOSFET, segundo o modelo EKV.

Apesar da equacdo nao possuir uma solugdo analitica para Ir e Iz, mesmo assim €

possivel afirmar que estas correntes sao funcao de Vi e Vs, ou seja,

L =Be(Ve.Vs) o

2.2
[R=/))g(VG’VD) 22

onde =k ) W/L . Portanto, podemos escrever a corrente entre dreno e fonte /ps como

Ipg =/9)g(VG’Vs)_/3g(VG>VD) (2.3)



O equacionamento dos dois circuitos apresentados na Figura 2.1 ¢ baseado na

Equagao (2.3), e nos leva ao seguinte sistema:

(1,=B.2(Vov.)-Be(Vo)
1,+1,=B,g(V;.0)-B,g(Vv,)

| 7,1, = Bg(Voor,)-B.e(Vo)

1y =i+ 1,40, = [o’bg(VG,O)—/)’bg(VG,vy)

(2.4)

Onde /J)a =kaVa/La e ﬁh=kaVh/‘Lb.

Assumindo iy, i, g(VG,vx) e g(VG,vy) como variaveis do sistema, obtemos a

relagdo linear entre i,,, i;,, dada pela Equacdo (2.5).

iout iin
B, (2.5)

E possivel verificar que i,, ¢ uma versdo atenuada de i;, ¢ possui fator da
atenuacao definido pela razdo entre as relagdes de aspecto dos transistores M, e M. A

fim de garantir a linearidade prevista na Equagao (2.5), devido a dependéncia da fungao

g(-,-) com relagdo as dimensoes dos transistores, deve-se dimensionar M, e M, como

associacdes em paralelo de transistores unitarios, com dimensdes idénticas e ganho f,

tal que:

Bo=N.B ¢

B=N.B. 20

onde N, e N, sdo 0os numeros de transistores.

Aplicando esta condicao anterior a Equagao (2.5) obtém-se a seguinte relagao:

i.
out & m (2'7)
N



Para o PGA desenvolvido neste trabalho, considera-se o caso particular em que

f,/B, € uma razio inteira e de valor N, tal que a rela¢do entre iy, € ij,, definida como

ganho de corrente A¢, ¢ dada pela Equacgao (2.8).

A, =lo - (2.8)

Na Figura 2.3 ¢ apresentado um diagrama basico do PGA com divisor de corrente
na configuracao full-differential. Este circuito ¢ composto por dois pares diferenciais,
um estagio de saida em cascode dobrado e um circuito de polarizagdo tipo mestre-
escravo. O circuito de polarizagdo mestre ¢ composto pelos transistores M3, Mys € M3,
que recebem as mesmas correntes de polarizagdo que deverdo ser copiadas para o

circuito escravo.

Voo |A Vi W B Yo
+ ) o— —o > ) e gm O + ) 21,
I I M M
| Py ||_ <2 - | c3
M| - i m—]
gmy,
21,
21, 21,
1 1
M, i i M, 0—| M,
-gmy,
Ml Mz A’-fb3|

Figura 2.3: Diagrama basico do PGA com divisor de corrente na configuragao full-
differential.

Para garantir a mesma densidade de corrente entre os transistores mestres e seus

correspondentes escravos, o transistor M. deve possuir o dobro da largura dos
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transistores M, € M, pois a corrente que circula por ele ¢ o dobro das que circulam por
M. e M. O controle de tensdo de modo comum da saida foi omitido, mas atua

regulando as fontes de corrente de polarizagao dos transistores M., e M.

O circuito ¢ um Amplificador Operacional de Transcondutancia (OTA) com duas
entradas diferenciais e opera com forte realimentagdo negativa realizada através do
amplificador diferencial B e dos divisores de corrente. A impedancia de saida ¢ muito
elevada, devido a configuracao em cascode dobrado, o que leva a um ganho de tensao
muito alto. Definindo a impedancia de saida do amplificador como Z, a corrente

diferencial na saida ¢ dada pela Equacao (2.9) e a tensao de saida por (2.10).
i, = gmv, — A.gmv, (2.9)
v, = Zi, (2.10)

Substituindo (2.9) em (2.10), obtemos a relagdo entre vy € v; dada por:

Vo gmZ

v, 1+d.gmZ 2.11)
Assumindo que a impedancia Z seja muito elevada, o ganho de tensdao 4y ¢ muito

proximo do limite calculado abaixo.

4, = lim _gmz _ 1
z==1+ A.gmZ A (2.12)
Substituindo (2.8) em (2.12), o ganho de tensdo do amplificador em funcao do

numero N de transistores A ?

\7, em paralelo, do divisor de corrente, € expresso pela

Equagao (2.13).
A, =1+ N
v (2.13)
O ganho do amplificador pode ser programado selecionando os transistores que
estardo em paralelo no divisor de corrente, como também no circuito de polarizagao

mestre, conforme mostrado na Figura 2.4.



M.,:“ v,

—0

—o0 8,
@ w2 me "]
b

g

2

Figura 2.4: Esquema de programacao do ganho.

As chaves S, e S, conectam a porta do transistor A7\” a tensdo Vg ou ao terra,

definindo se o transistor esta ativo e em paralelo, ou cortado e fora do circuito.

A configuragdo acima nao permite a implementagao de N <1, ou seja, o ganho

minimo ¢ igual a dois. Entretanto, podemos implementar 4, =1 chaveando o transistor

M,, através da chave Sy, conforme mostrado na Figura 2.5.

. VG
; _oSN

@ a2 | M2 ] _Oil M .
ity

2

Figura 2.5: Implementa¢do de 4, =1.

Neste caso, quando o dreno e a fonte de M, sdo colocados em curto, M, ¢ retirado
do circuito e a estrutura comporta-se como um cascode dobrado convencional, onde as

fontes de corrente de entrada e de realimentagdo concorrem com o mesmo peso. Isto ¢

equivalente a fazer N =0 e, consequentemente, 4, =1.



Para que o cascode funcione corretamente, os transistores M, e M, devem operar
em saturagdo ¢ M, em triodo. Apesar de a tensdo Vs ser gerada automaticamente no
circuito de polarizacdo mestre, a tensao V; deve ser tal que ndo viole as condi¢des de

operagao acima.

Considerando a condi¢do em que N =1, ou seja, M, e M, sdo idénticos, € i, =1,,
obtém-se a maior tensdo Vg, que ¢ a mais restritiva para a operagao de M, em saturacao.
A partir do circuito da Figura 2.6, calculam-se as tensdes de polariza¢ao dos transistores

do divisor de corrente, M, e M} que possuem o mesmo ganho f.

Figura 2.6: Polarizac¢ao do divisor de corrente.

Nesta configuragao, a corrente de entrada i;, ¢ dividida em duas partes iguais, cada
uma circulando nos sentidos dreno-fonte de M, e fonte-dreno de M,. E facil deduzir que

as correntes que circulam por M, e M, sdo 1,513 e 3,515; respectivamente.

Considerando as equacdes do modelo SPICE nivel 3 simplificado para as regides

de triodo (2.14) e saturagdo (2.15) obtém-se o sistema (2.16).

/4 1
1 =ka— (Ve =V )V, —EV;S (2.14)
EF
k, w 2
Ips = TPL_(VGS - VT)
EF (2.15)
Vossa =Vas =Vr



1 a
313 +?B=ﬂ (VG _VT)VDb _EVDzb

P (2.16)
213 _?B=Z(VG _VDb _VT)2

Observando somente os resultados validos, a solucao deste sistema ¢ dada pelas

equagdes em (2.17).

J251,(1-2a) + (2-a) BV, - («-1) Berp,

¢ (2-a)p

281, (7-2a) - 3apl,
" (2-a)B

(2.17)

Di

Conhecendo a tensdo de saida minima vy,;,, deve-se aplicar a condicao de
saturacao prevista pelo modelo SPICE nivel 3 a M, e M,, e determinar V; de forma a
manté-los sempre em saturagdo. As condigdes suficientes para a operacao em saturacao

de M, e M. sao dadas em (2.18) e (2.19), respectivamente.

I/I_VT (a_l)V

Damin

(2.18)
a a

V=V,

amin

+ AV + V3 (2.19)

Onde AV, ¢ atensdo de overdrive de M., que € determinada em fun¢do da excursdo de

sinal na saida e de f., € Vpamin € @ menor tensdo admissivel no dreno de M,. E possivel

determinar Vpumin pela condigcdo de saturagdo de M,, dada em (2.20).

Vv.-v. (a-1
Ga T+( - )VD},

%

Damin —

(2.20)

A faixa de valores admissiveis para V;, dada por (2.21), ¢ calculada através das

equagdes (2.18), (2.19) e (2.20).

%—W+W—U
o a

VG_VT"'(a_l)VDb +I/7

« « (2.21)

Vi + AV, + VT)S Vi = [av0min —(0{—1)(

11



Devido a quantidade de varidveis a serem determinadas, como as tensdes de porta,
de dreno e overdrive, os limites do intervalo da inequacdo acima podem ser de dificil
determinagdo. Entretanto, substituindo as variaveis determinadas em (2.17), encontra-se
o intervalo de valores validos para £, onde o limite superior ¢ obrigatoriamente maior

que o inferior. Esta condicao nos leva ao intervalo aberto para f, dado pela Equagao

(2.22)

2al, (40’ -5 +6-2v2 (a-1)f6a(35-a))

B= (2.22)

(a - 2)2 (av0mirl - AVGSc )2

Para que a Equacdo (2.22) seja valida, ¢ necessario definir o valor de AV, . Para

AV, =aV,

Omin ?

o denominador de (2.22) ¢ nulo e f tem que ser maior que infinito.
Diante disso, adota-se AV, menor que aV,,, . Outro fator importante a ser observado ¢
o tamanho de M., que ¢ inversamente proporcional a (AVGSC)2 e influencia na resposta
em frequéncia do circuito. Devem-se evitar transistores de area muito grande para nao

degradar a resposta em frequéncia.

Uma vez determinado o valor de f, o valor de V; pode ser calculado adotando
como critério o ponto central do intervalo, que ¢ a média aritmética dos limites. Com

isto, obtemos o valor de ¥ expresso em (2.23).

- ar2B1,(7-2a) +2\/§(0:—1)1/a/3’13 +af(avy,, + AV +2V7)

! 2B (2.23)

A linearidade desta estrutura ¢ muito dependente dos amplificadores diferenciais
de entrada e de realimentacdo. Existem na literatura diversas técnicas de circuito para
melhorar a linearidade dos elementos de transcondutancia MOS. Em [3], a linearizagao
¢ alcancada pela simples adicdo de um par diferencial auxiliar ao par diferencial
principal e dimensionando adequadamente as suas razdes W/L. Outra possibilidade ¢ a
degeneracdo do par acoplado a fonte por meio de um transistor MOS operando na

regido de triodo [11], [12].

Neste trabalho sera utilizado o amplificador diferencial com degeneracao de fonte
que possui uma faixa entrada quase plana [13]. Na Figura 2.7 ¢ apresentado o circuito

do amplificador.
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0—|§

Figura 2.7: Amplificador diferencial com degeneracao de fonte.

Quando v, =0, os transistores M;; € M;; estdo em regido de triodo, ¢ atuam como

simples resistores em paralelo. Conforme v; aumenta, a tensdo ve de M;; também
aumenta e a de M}, diminui. Isto faz a resisténcia de M}; diminuir € a de M}, aumentar.

Este comportamento produz a curva convexa, no intervalo -V_<v, <V_, observada na

Figura 2.8

8ty
g’”min

Figura 2.8: Curva de transcondutancia do amplificador diferencial com degeneragao de
fonte.

Quando v, alcanga V,, Mp, entra em saturacdo, ¢ sua resisténcia aumenta

drasticamente. Entretanto, Mj; continua na regido de triodo, e sua resisténcia diminui a

13



cada aumento de v;, 0 que gera a corcova na curva logo acima de V.. Esta pequena
corcova permite uma extensao na faixa plana do amplificador, e os transistores podem
ser dimensionados de forma que a curva de transcondutancia seja equiripple no

intervalo -V, ~<v, <V, . A transcondutincia cai a zero quando vy ultrapassa V.., que

¢ a tensdo onde M, entra em corte. O processo € idéntico para v, negativo.

Uma vez especificadas a maxima tensao diferencial de entrada V., € a maxima
transcondutancia gmy, as dimensodes dos transistores podem ser calculadas segundo as

equagdes do sistema abaixo.

agm
—12,45x 270
B, ”

dmax

B, =1,86x 220

dmax

A, =1L15xgm}V. (2.24)
gm =0,92xgm,

V. =0,667xV, + ‘VT‘ +V,,

smax
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2.2 Cancelamento de offset

Em muitas aplicagdes, o desempenho de um sistema ¢ limitado pelo ruido e pela
tensao de offset dos amplificadores de entrada. Como o processo CMOS esta sujeito a
essas desvantagens, solugdes que podem remover tanto offset quanto ruido sao
encontradas nas técnicas dinamicas de cancelamento de offset [14], [15]. Alguns
exemplos sdo as técnicas autozeroing e chopping. Ambas as técnicas utilizam circuitos
chaveados no tempo. Enquanto a primeira mede a tensdo de offset em uma fase, para
depois subtrai-la na proxima fase, a segunda modula o offset em altas frequéncias. As

vantagens e desvantagens inerentes para ambas as topologias sao conhecidas [16], [17].

A técnica autozeroing aumenta a densidade de ruido acima da quantidade inicial
devido ao aliasing na banda do ruido térmico introduzido pela amostragem. O chopping
oferece a mesma densidade original de ruido, mas apresenta ripple na saida relacionado

ao offset, a medida que o mesmo ¢ modulado para a frequéncia de chaveamento.

A técnica do autozeroing impde a interrup¢do periodica do fluxo de sinal para a
amostragem do offset. Isto restringe o uso do amplificador a sistemas totalmente
discretos no tempo, ou a aplicagdes continuas em intervalos de tempo onde ¢ permitida
esta interrupcao. Ja o chopping pode ser encarado como uma modulagao continua no
tempo, e o ripple gerado na saida pode ser atenuado por um filtro passa-baixas ou um
notch. Isso torna o amplificador chopper a abordagem mais eficaz para otimizar offset,

ruido e dissipagdo de energia.

O principio de funcionamento da técnica chopping ¢ mostrado na Figura 2.8. O
sinal de entrada ¢ modulado para a frequéncia de chaveamento do chopper e
posteriormente amplificado e demodulado. Cada conjunto de chaves atua como um
modulador ou demodulador, uma vez que o sinal em sua saida ¢ equivalente ao produto
do sinal de entrada por uma onda quadrada. Inicialmente, o sinal de entrada ¢ copiado
em torno dos harmonicos impares da portadora. Na entrada do amplificador, os ruidos e
offsets sao adicionados ao sinal amostrado. No estagio de saida do amplificador, o offset
¢ modulado apenas uma vez na frequéncia de chaveamento enquanto o sinal original ¢
demodulado e retorna ao seu espectro original. Por outro lado, o espectro do ruido surge

em torno dos harmonicos impares da portadora.
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Um filtro passa baixas pode ser utilizado para reconstruir o sinal original na saida
do amplificador chopper, filtrando todos os espectros de frequéncias elevadas.

CHOPPER CHOPPER
x AN . ‘ - el j
Vin Amp ><j Vout
S n o~ AN
Vos
Vin Vin—amp A Ruido
Sinal
1 3 5 f/fchopper 5 f/fchapper
Vo—amp Sinal Vout
ma

5 f /f ;'hopper 1

5 f/f ;'hopper

Figura 2.9: Principio de funcionamento do chopper.

O principio de funcionamento também pode explicado no dominio do tempo. O
sinal de entrada ¢ invertido periodicamente pelo primeiro chopper. Depois de
amplificado, o sinal ¢ invertido pela segunda vez, retornando a condi¢ao original. O

offset ¢ invertido uma Unica vez, e portanto, surge apenas como uma onda quadrada na
saida.

Devido ao descasamento das chaves CMOS, a injecdo de carga gera um offset

residual na saida do amplificador, que surge apdés a demodulagdao dos picos. Este
processo € mostrado na Figura 2.10.
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T 2T
Vchopper
T Vos-res K /\ P\ K
i(s)
T 2T

Figura 2.10: Tensao de offset residual.

E possivel observar que o offset residual ¢ determinado pelo nimero de picos e
seus respectivos niveis de energia. Uma opg¢do para diminuir este offset ¢ a reducdo da
injecdo de cargas, através da implementacao de chaves dummy [18] associadas ao

circuito do chopper.

Como mencionado anteriormente, a modulagao do ruido na frequéncia do chopper
e de seus harmonicos €, em geral, reduzida por um filtro passa-baixa [19]. Em alguns
casos [20]-[22], um filtro notch ¢é utilizado para eliminar o ripple associado ao offset.
Neste trabalho, o0 mecanismo de cancelamento de offset implementado possui além de
choppers nos amplificadores diferenciais, um filtro notch na realimentagao do PGA. A
escolha pelo filtro notch deveu-se também pela nao utilizagdo de resistores. A
implementagdo de um filtro passa-baixas obrigatoriamente seria passiva € com
resistores e capacitores. A opg¢ao por um filtro ativo nao caberia, pois a utilizacdo de

amplificadores levaria ao aparecimento de tensdo de offset e mais ruido.
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2.3 Filtro Notch

O filtro notch adotado ¢ do tipo a capacitores chaveados e sua estrutura encontra-

se na Figura 2.11. Cada saida do amplificador possui um filtro como este.

=S

NF NF
T

O/C

va

;
1%
lhy >4 ' —1—>V
NF NF lco

o

C,

o=

Figura 2.11: Circuito do filtro notch.

Tomando como exemplo um dos filtros, o ramo positivo da entrada possui dois
capacitores de amostragem C, ¢ Cj, sendo que C,= C,= C, chaveados pelas fases NF e
NF seguidos de uma carga capacitiva Cy. As fases do filtro sdo sincronizadas e

ortogonais as dos choppers conforme mostrado na Figura 2.12.

CH

CH

\{

Figura 2.12: Diagrama de fases do chopper e do filtro notch.

A operacao do filtro serd analisada adiante conforme o esquema mostrado na

Figura 2.13 e implementado neste trabalho.
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: =3 > Vou
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— 34
Vou | > gm U =
NOTCH
CHOPPER FILTER

Figura 2.13: Controle de offset do PGA.

A tensdo V€ modulada pelo chopper, gerando correntes moduladas que seguirdo
para o filtro notch. Essas correntes t€m a forma de uma onda quadrada ortogonal a fase
de chaveamento do filtro notch, conforme mostrado na Figura 2.14. Cabe ressaltar que,
nesta analise, estamos considerando somente a componente modulada da corrente de
saida. A corrente total ¢ a sobreposi¢ao desta com a gerada pelas tensdes de entrada e
realimentacdo do amplificador. Durante a fase NF, a corrente ¢ integrada no capacitor
C,, produzindo a forma de onda triangular para a tensdo v,. Nota-se que v, parte de zero
e retorna a zero ao final da fase NF, quando entdo o capacitor C, ¢ desconectado da
saida do cascode e conectado a carga. A partir deste momento, 0 mesmo processo
acontece com Cjp. O processo se repete € 0s capacitores sempre se conectam a carga com

tensao igual a zero. Com isto, o ripple gerado pela modulacao ndo ¢ observado na carga.
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Figura 2.14: Comportamento do sinal na saida do filtro notch.

A andlise de estabilidade deste circuito sera apresentada no Capitulo 3.
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Capitulo 3

O Amplificador de Ganho Programavel

Ao longo deste -capitulo, serdo apresentadas as topologias escolhidas,
apresentando os calculos desenvolvidos, juntamente com as consideragdes realizadas

para cada projeto. Cabe ressaltar que a tensao de alimentagdao dos circuitos foi de 3V

(Vaa).

3.1 Espelho de Corrente

A implementacao mais simples de um espelho de corrente ¢ mostrada na Figura
3.1 [23]. E composto por dois transistores: M;, e M;,. A corrente de referéncia Izgr €
aplicada a M,,, fazendo com que ele produza uma tensao Vgs;, que servira como tensao

de polarizagdo para M, .

Vdd

1 ref

M, | | My,

Figura 3.1: Circuito do espelho de corrente simples.

Desconsiderando os efeitos de modulagdo de canal, e assumindo que os
transistores possuem o mesmo comprimento de canal L, a relagdo entre as correntes ¢

dada por:
21



e 3.1)

E possivel observar que a copia da corrente nao depende diretamente dos

pardmetros de processo, o que ¢ uma vantagem. Além disso, a relag¢do entre 7, € [,,, ¢

dada pela razdo entre as larguras e comprimentos dos transistores, o que pode ser

alcancado com certa precisdo no projeto de circuitos integrados.

Entretanto, os espelhos de corrente podem se desviar do comportamento ideal
devido a alguns fatores, como descasamento da geometria, descasamento dos
parametros de processo e resisténcias parasitas. Qualquer descasamento implica em erro
no espelhamento de corrente, enquanto a resisténcia parasita pode afetar a impedancia
de saida do espelho. No caso de espelhos que trabalham com corrente muito baixa, a

corrente de fuga que circula pela resisténcia pode afetar o fator de espelhamento.

Sera utilizado neste trabalho um espelho de corrente cascode de elevada excursao
de sinal, conforme retratado na Figura 3.2, com objetivo de reduzir a tensao minima
necessaria para a operagao ¢ alimentar a impedancia de saida, melhorando o fator de

espelhamento. Por consequéncia, 7,

s deixa de ser igual a ¥V, passando ¥V, €V,

DS1b

a serem controlados pela porta dos transistores M, e M,,, respectivamente.

e

o

«

3

[ Jo) O\S

9O

Mla :“ ”: Mlb

Figura 3.2: Espelho de corrente NMOS.
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As portas de M,, ¢ M2 devem estar polarizadas com uma tensao que mantenha

M M M

tanto "1« como “16na saturagdo e, a0 mesmo tempo, evite que 2« entre na regido de

triodo. Portanto, a condi¢do necessaria para que , M,, permaneg¢a em saturacdo &:

AV
V > & (3.2)

onde a ¢ uma constante do modelo SPICE nivel 3 simplificado.
Substituindo a Equacao (3.3) em (3.2) tem-se a Inequacao (3.4).

Vi=Vy =V, —AV, (3.3)

gs

l+o

V, > AV +V;, (3.4)

Onde Vi, ¢ a tensdo de limiar (threshold) dos transistores M,;, e M,,,.

Ja para manter M,, em saturagdo:

AV,
AV, 4V, V>, (3.5)

onde V,, € a tensdo de limiar (threshold) dos transistores My, € Mq,.
Substituindo as Equagdes (3.4) e (3.5) em (3.2), o limite maximo de V, é:

200-1
o

V <

B

AV +V +Vp,. (3.6)

E, finalmente, a condi¢do para que M,, permanega na regido de saturagdo ¢ dada

por:

V.-V >%. (3.7)
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Substituindo a Equacao (3.3) em (3.7), obtemos:

VB<MAVgS+V +V, (3.8)

Omin T2
a

Portanto, da condicdo de saturacdo dos transistores foram geradas as trés

Inequagdes (3.4), (3.6) ¢ (3.8) em fungdo de V, e AV.

Considerando as condi¢des impostas (3.9), encontra-se a relagdo (3.10) a partir do

fator de multiplicagdo de AV, nas trés inequagdes.

lsas?
VTI = VTz = VT (3-9)
V., . <V

(3.10)

As inequagdes estdo representadas no grafico da Figura 3.3 em funcdo das

variaveis V, e AV.
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2V, (3)
VBmin “““““““““““
Vomin+ Vz : regiéo
i possivel
v, |
: — AV,
AV ‘

gsmax

Figura 3.3: Grafico das inequagdes geradas a partir da condig¢do de saturagao dos
transistores.

E possivel verificar que a regido possivel para os valores de V, e AV, ¢

delimitada pelasretas 1 € 3, com AV, eV,

gsmax Bmax

obtidos da igualdade entre essas retas.

Desta forma, tem-se que as equagdes apresentadas em (3.11).

(3.11)

Ao calcular a média aritmética entre as retas 1 e 3 ¢, assumindo-a como relagao

entre ¥, e AV, ¢ possivel admitir para essas variaveis valores distantes de seus limites

maximo € minimo.

V.
VB=AVgS+AVT+% (3.12)

Analogamente, para espelhos com transistores PMOS, tem-se as seguintes

equagdes para V, ¢ AV, :
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gsmax

a
AV =—W, -V
2( dd Omax) e (3.13)

B (I-a) (I+a)
Bmin 2 Vdd + 2 VOmax _‘ T" (314)

Com isso, a média aritmética das Equacdes em (3.13) e (3.14) ¢ dada por:

Vdd V;)max
VB=7-\VT\+—2 ~AV,. (3.15)

A Figura 3.4 mostra o circuito para o espelho PMOS.

1

M, :“D G|I:M2b
M,, :“; 5

Figura 3.4: Espelho PMOS.

Neste trabalho, sera utilizado um espelho com transistores PMOS para polarizagao
do PGA. Os valores da Tabela 3.1 foram considerados para efeito de célculo do
dimensionamento dos transistores PMOS como requisito de projeto e de acordo com o

modelo SPICE nivel 3 simplificado.
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Tabela 3.1: Especificagdes para o projeto do espelho PMOS.

Parametros do modelo

SPICE nivel 3 Requisitos do projeto do

simplificado espelho PMOS
apmos = 1’27 IB = 2HA
Kptman = 7118 Voma = 2,8V

AV gmax = 127 mV

VT[pmos] = -0,71 Vv Ang: 100 mV

Onde 7, ¢ a corrente de polarizagio do espelho.

Ao substituir os valores de V,,, V,

omx © AV, em (3.14), temos queV, ¢ igual a 2,1
V. Considerando a seguinte equacdo do modelo SPICE nivel 3 simplificado para a
regido de saturacao do transistor PMOS, e, substituindo adequadamente os valores em

(3.16), arelacao W / L dos transistores ¢ igual a 7.

I = ka(VSg _|VT|)2

3.16
P 2al (3.16)

onde k,, a ¢ 6 sdo constantes do modelo SPICE nivel 3.

O dimensionamento dos transistores do espelho PMOS ¢ apresentado na Tabela

3.2.

Tabela 3.2: Dimensionamento dos transistores do espelho de corrente PMOS.

Transistores w L M

M, M

152

M, M,, T Ip 1

la>

3.2 Amplificador diferencial de Entrada e de Realimentagao

O amplificador diferencial a diferencas com degeneracao de fonte, apresentado no
item 2.1, sera utilizado neste trabalho como amplificador de entrada e de realimentagao

a fim de permitir uma melhor linearidade do circuito controlador de ganho proposto.
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A Figura 3.5 apresenta o amplificador em questdo com seu respectivo circuito de

polarizacao.

T

;/

My, |°—40|l:Mb2
|4

M; |°—3°|l:Mb4

Vin- Vin +

My ps—T
Mkl ng

Figura 3.5: Amplificador diferencial polarizado.

Através do sistema das equagoes (2.24), e assumindo que Vamax= 1 V, € possivel

dimensionar os transistores deste amplificador: g =27u € B, =4,1u. Desta forma, a

relagdo W / L dos transistores ¢ dada pela Equacao (3.17).

(3.17)

A Figura 3.6 apresenta o grafico da transcondutancia deste amplificador bem
como a excursdo da corrente. E possivel observar também na Figura 3.7 que a curva de

transcondutancia ¢ razoavelmente plana no intervalo de excursdo do sinal de entrada,

com -1,1=<V, <11, como projetado.
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1,5V

1,0V

0,5V

0,0v

-0,5V

-1,0v

-1,5V

30 do sinal de entrada.

a0 da corrente em fung

Figura 3.6: Transcondutancia e excurs

1,0v

0,5V

0,0v

-0,5vV

-1,0v

Figura 3.7: Curva da transcondutancia.
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A Tabela 3.3 apresenta o dimensionamento dos transistores do amplificador

diferencial a diferencas.

Tabela 3.3: Dimensionamento dos transistores do amplificador diferencial a diferengas.

Transistores w L M
MM, Iy 25p 1
M. M .,, lu 143 1

3.3 Controle do ganho do PGA

No Capitulo 2 foi apresentada a estrutura de controle de ganho do PGA baseada
em um divisor de corrente que dispensa o uso de resistores. A Figura 3.8 apresenta o
diagrama do PGA com divisor de corrente na configuragdo diferencial que sera

implementado neste trabalho.
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Vin+ Vm
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1
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: Ma3 l_‘
My |- M=1L < M=l
V M - -
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Mk4 lo)
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V] |_M63
V3 ] M, l_l
|
A Vs »—|_TM
— as
Q) L
=0
— M
0 Vf_.._| “61 I
M=
=0 =0

Figura 3.8: Circuito do PGA com divisor de corrente.

A tensdo V., € a tensdo de controle do modo comum.
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Os seguintes valores foram considerados para efeito de célculo do
dimensionamento dos transistores NMOS do divisor de corrente como requisito de

projeto e de acordo com o modelo SPICE nivel 3 simplificado.

Tabela 3.4: Especificagdes para o projeto do divisor de corrente.

Parametros do modelo .. .
, Requisitos do projeto do
SPICE nivel 3
. . espelho PMOS
simplificado
anmos = 1’32 ]B: 2 MA
kp[nmos] = 178,1 I3 VOmin = 0’6 \%
Vmmos) = 0,49 V AVg =200 mV

Conforme analisado no Capitulo 2, para que a Equagdo (2.22) seja valida, ¢

necessario adotar AV, menor que «aF,, . Diante disso, considerando V, . =0,6V,

min

AV, devera ser menor que 0,79V.

gsc

Assumindo AV, = 0,2V e substituindo esses valores na Equacdo (2.22) tem-se

gsc
que f,;, ¢ igual a 85u. Considerando =178,1u, a relagdo de transistores W /L ¢

igual a 1.
Para calcular M basta substituir AV, ¢ demais pardmetro da Tabela 3.2 na

Equagao (3.18).

v 2
k x—<xAV,
plnmos] Lc GSc (3 1 8)

Com isso, VLVC ¢ dado por 0,75. Uma vez determinado o valor de S, o valor de V;

c

pode ser calculado através da Equacgdo (2.23). Substituindo adequadamente os valores

encontrados e os parametros de projeto, obtemos ¥, igual a 1,09V.
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Neste trabalho foram implementados cinco estigios de ganho incluindo 4, =1

chaveando o transistor M, A Figura 3.9 e a Figura 3.10 apresentam o circuito de
programacao do ganho do PGA e sua polarizacdo, respectivamente. Os sinais de
controle S; e S;» acionam transistores que atuam como chaves analdgicas, e conectam a
porta do transistor, a elas ligadas, na tensao V> ou ao terra. Desta forma, o transistor ¢
posto em paralelo com outros do divisor de corrente, ou retirado do circuito, uma vez a
porta conectada ao terra leva o transistor ao corte. Através deste mecanismo, determina-

se o numero de transistores em paralelo e, consequentemente, o ganho do PGA.
A Tabela 3.5 apresenta o dimensionamento dos transistores do divisor de corrente.

Tabela 3.5: Dimensionamento dos transistores do divisor de corrente.

Transistores w L M
Mal’Ma2’Ma3’Ma4 1 n 1 n 1
Mcl’Mc2 1 u 2 u 1
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Md
B
M

S,H[j

Figura 3.9: Circuito de programagao do ganho do PGA com cinco estagios.
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!

T 7

i

Figura 3.10: Circuito de polarizagao do divisor de corrente.
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3.4 Cancelamento de offset

Devido ao principio de funcionamento da técnica chopping apresentada no
Capitulo 2, a arquitetura implementada neste trabalho prevé o uso de choppers para
reduzir o offset e ruido na entrada de ambos os amplificadores diferenciais e também do
controle de modo comum. A frequéncia de operagdo dos choppers ¢ de 5S00kHz (T=2).
A Figura 3.11 apresenta o circuito proposto, omitindo o circuito de programacao do

ganho para melhor visualizagdo.

R
1 1
}
T T

CHOPPER
H o 1
A

L
+
~
Q‘
+

%‘ fHOPPER
_T1
Y

CH |CHOPPER| CH

=
l

#ﬁ

CHOPPER

B ﬁVO_ ]

B, B,

Figura 3.11: Circuito do PGA com choppers.
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Para reduzir os efeitos da injecdo de carga, o circuito do chopper foi

implementado com chaves dummy conforme apresentado na Figura 3.12

j CH,
T AZ

ron, CH
i

L My
T T T

A i I ST
! Mey, T
CH,
EOCH
=2 M CH37=

= MCH4
CH;T E CH(;T
CH, CH
J; CiMcm Jf ¢
= M,
CH6

o] LCH .
T

C

CH

M,
CH71—r T
B, < T D

M
CH, J o _E> CH, (Wcj_

Figura 3.12: Implementagao do chopper com chaves dummy.

A Tabela 3.6 apresenta o dimensionamento feito para o chopper.

Tabela 3.6: Dimensionamento dos transistores do chopper.

Transistores 4 L M

M ey, MCH3’MCH5’MCH7 Ip 0,51 1
M oy, MCH4’MCH69MCH8 Ip 0,51
Dummy 0,5 0,5

Neste trabalho, o filtro notch tem como objetivo filtrar a tensdao de offset

modulada pelo chopper e, portanto, serd implementado na saida do PGA, apos os

choppers. Desta forma, a realimentagao passard a ocorrer apds o filtro notch conforme

mostrado na Figura 3.13.
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Vin+ X V3
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v S T T y  NFANF CHOPPER  NF NF
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_ Vin- NOTCH Voo Vou|  NoTCH
CH 4 4, —H
Vi CH |CHOPPER] CH
VI
p—4 0 4,
%
L -
:] [: B, :] B,

CHOPPER

. ﬁn- 1

B, B,

— -

Figura 3.13: Implementagao do PGA com choppers e filtro notch.

A estabilidade deste circuito ¢ afetada apenas pelo filtro notch. Este filtro possui

duas fases, e a condi¢do inicial de um capacitor em uma determinada fase ¢ a tensao

acumulada na fase anterior com um atraso de 7°/2. A Figura 3.14 apresenta o esquema

do PGA com o filtro e suas respectivas tensoes e fases. Como os choppers nao afetam a

estabilidade do circuito, eles foram omitidos do desenho bem como o divisor de

corrente.
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+I/iﬂ in 'Vo
2 2 2 2
V;D‘ ‘ib
R V R
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v v
> “Ic - Tc/ ! ghera c° 2
Lo L < L
NF ’;b NF NF NF
P lC/v . v
L L

Figura 3.14: Esquema do PGA com filtro notch.

O parametro k ¢ a atenuacdo da corrente, devido ao divisor, e gm ¢ a

transcondutancia dos amplificadores. A Figura 3.15 apresenta o circuito do filtro para

cada uma das fases.

NF,
Va( )
o)
=C
(NF) (NF) 1 NF) _-1/2
ngin - kngo — Va( ’
NF,
Vb( )
0
=C
(NF) (NF) 2L NE) -2

Figura 3.15: Circuito do filtro notch para cada fase.
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Assumindo que o sinal de entrada ¢ praticamente constante no intervalo de duas

fases e que o sistema ¢ discreto no tempo, na fase NF tem-se que:

AT=§, (3.19)

) _ gmxATV(NF) _ kxgmxAT

IN

R e, (3.20)

(NF)

NF _-1/2 -12
(NF) CXVbNZ +COX°72/

(3.21)

\S] |ow

2

C+C0

(NF)
VN = d! . (3.22)

2

Ja na fase NF tem-se que:

i ATy _xgnx ATy o
(NF)
WP CxP My Cox0 7
Y, : 2
v, " , (3.24)
2 C+CO
(NF)
V(NF) = Vo . (3.25)
a 2

A fungdo de transferéncia em Z para A, (z) na fase NF ¢é:

_n®
A(2)= v @ (3.26)
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Portanto, substituindo adequadamente as equacdes anteriores em (3.26) e

. ~ C ., 1 N
considerando que o ganho de tensdo do circuito ¢ dado por 4, = P temos a expressao

para A,(z):
gm-T Z+C°_C— gmxT z
C+C A4,(C +0C)
AV(Z)= 0 4 0
, [—24:C*-24;CC,- A,C; +24,C,T-gm+T*-gm’ C? (3.27)
(C+C)|z"+ 5 5 + 5
A4,(C,+C) (C,+0)

A estabilidade do circuito ¢ garantida quando o modulo das raizes do
denominador da Equagdo (3.27) sdo menores que 1. Ou seja, as raizes estdo dentro do

circulo unitario. Além disso, o gm (transcondutancia dos amplificadores), a frequéncia

de chaveamento e o ganho também afetam a estabilidade.

A Figura 3.16 apresenta os graficos do mddulo das duas raizes do denominador da
Equac¢do (3.27) em fungdo de 4,=[1,2,3,4,5,6,7] . Os graficos foram plotados

considerando gm=1,8u, T =2us ¢ C=0,5pF .

Raiz 1 Raiz 2

0,25

0,20

T T T T T T —
1,0x10""2  3,0x107'2  5,0x10712  7,0x107'2 1,0x10" 1,0x10712  3,0x10"2 5,0x10°12 7,0x107'2 1,0x10°1
Co Co

Figura 3.16: Grafico do médulo das raizes da expressao do ganho.
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A analise dos graficos permite observar que a estabilidade ¢ critica para a raiz 1.

Quanto menor o ganho, mais critica ¢ a estabilidade. Para 4, =1, o circuito atinge o

limite da estabilidade quando C, = 2pF'. Desta forma, adotou-se C,igual a 3pF .
A Figura 3.17 mostra a implementagao do filtro notch com transistores.

M]D EM}'!Z

n

Mn3 lC Mn4
NF. = NF
o : | our

_ —1—> NF: NF NF< NF

lcout

Figura 3.17: Implementagao do filtro notch.

A Tabela 3.7 apresenta o dimensionamento feito para o filtro notch.

Tabela 3.7: Dimensionamento do filtro notch.

Transistores W L M
My .My, M5, M I 0,5 1
M3, My, Mg, Mg lu 0,5 n 1

Neste trabalho, para efeito de testes, foi utilizado controle de modo comum ideal.
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Capitulo 4

Simulagdes e resultados

Ao longo deste capitulo, serdo apresentadas as simulagdes e resultados obtidos
neste trabalho. Os circuitos foram projetados utilizando-se a tecnologia de integracao
CMOS (Complementary Metal Oxide Semiconductor) 350 nm. Nas simulagdes, foi
empregado o simulador Spectre do Cadence, no qual todos os transistores sao

modelados através do modelo BSIM3v3.

4.1 Simulagdo do controle de ganho do PGA

Neste trabalho foram implementados sete estigios de ganho incluindo 4, =1, o

que implica que o ganho do PGA podera variar de 1 a 7. A Figura 4.1 apresenta o
resultado da simulagdo no tempo para essa faixa de ganho, considerando uma senoide
de 100mV de amplitude e frequéncia de 1kHz na entrada do amplificador. A Tabela 4.1

mostra as amplitudes alcancadas em cada ganho.

150
A, =1

50+

-50 1

-100

-150 -

(2)

Figura 4.1: Simulacdes dos ganhos do PGA sem o corretor de tensao de offset, e para os

valores: a) 1;
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= ]
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> 4
-60 |
-180
-300 - T L B B B S S S LN B B B B S S B
0,0 0,25 0,5 0,75 1,0
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Figura 4.1: Simulacdes dos ganhos do PGA sem o corretor de tensao de offset, e para os

valores: b) 2; ¢) 3;
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1024
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Figura 4.1: Simulacdes dos ganhos do PGA sem o corretor de tensao de offset, e para os

valores: d) 4; e) 5;
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V (mV)

0,0 0,25 0,5 0,75 1,0
tempo (ms)

®

V (mV)

(2

Figura 4.1: Simulacdes dos ganhos do PGA sem o corretor de tensao de offset, e para os
valores: a)l; b) 2;¢)3;d)4;e)5;f)6eg) 7.
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Tabela 4.1: Amplitudes para cada ganho

Ganho Amplitude méxima Amplitude minima .

tedrico (mV) (mV) Ganho simulado
A, =1 100,04 -100,02 1,00

A, =2 195,24 -195,24 1,95

A, =3 298,38 -298.,39 2,98

A, =4 402,55 -402,54 4,03

A, =5 508,43 -508,34 5,08

A, =6 616,28 -616,27 6,16

A, =17 724,71 -724,70 7,25

4.2 Resposta em Frequéncia
As simulacdes apresentadas a seguir foram realizadas no circuito do PGA sem o
mecanismo de controle de offset, ou seja, choppers e filtro notch.

Assim, na Figura 4.2 pode-se observar as respostas em frequéncia para as
configuragdes com ganho de tensdo 1 a 7, que correspondem respectivamente a 0 dB,

5,81 dB, 9,48 dB, 12,05 dB, 14,03 dB, 15,63 dB e 16,98 dB.
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Figura 4.2: Resposta em frequéncia para Ay de 1 a 7.
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4.3 Ruido equivalente na Entrada

O ruido deste circuito também foi simulado, resultando no grafico da Figura 4.3
(a), no qual ¢ mostrado o perfil da densidade espectral do ruido referenciado a entrada
do filtro. Com o objetivo de avaliar a dependéncia do ruido com a polarizagdo do
circuito, particularmente o ruido flicker, uma simulagdo com corrente de polarizagao
igual a 1 pA foi realizada, e o resultado da densidade espectral de ruido ¢ mostrado na
Figura 4.3 (b). Pode-se observar que, ao contrario do esperado, ndo houve redugdo do
ruido. Isto ocorre porque € necessario reduzir as razdes W/L dos transistores na mesma
propor¢ao da corrente de polarizagdo, de forma a manter as mesmas caracteristicas

dindmicas do amplificador.

30,0+
25,0 \
10\
20,01 \
, \
s
<
£15,0
g
>
10,0
5,0
—
0,0- B A - .
; : e e ; e : e
10° 10 10° 106
freq (Hz)
(a)
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20,04

Visqrt(Hz) (p)

10,0

0,04 S

-10,0-

10° 10 10° 10° 10
freq (Hz)

(b)

Figura 4.3: Densidade espectral do ruido referenciado a entrada para corrente de
polarizacao igual a: a) 2 nA e b) 1 pA.

4.4 Sinal de Saida para uma Entrada Senoidal e para os Ganhos Variando
de 1 a 7, com Chopper ¢ Filtro Notch

A seguir, na Figura 4.4, sdo apresentados os graficos do sinal de saida para uma
entrada de tensdo senoidal, na frequéncia de 1kHz e amplitude de 100mV. Verificam-se
que os ganhos sdo ligeiramente menores que os obtidos nas simulagdes do PGA, sem o
chopper. Os valores dos ganhos podem ser verificados na Tabela 4.2. Esta alteracao no
ganho se deve ao processo de chaveamento em si. O principio basico de funcionamento
do PGA ¢ o perfeito cancelamento de corrente no divisor, promovido pelo ganho de
tensao em malha aberta muito elevado, acima de 70dB, do estadgio de saida em cascode
dobrado. Na faixa de frequéncia do sinal de entrada, definida até¢ 3kHz, a impedancia de
saida do cascode ¢ suficientemente elevada para garantir um ganho superior a 70dB.
Entretanto, o chopper modula o sinal de entrada na frequéncia de 500kHz, muito acima
de 3kHz, e numa regido onde a impedancia de saida ndo ¢ tdo elevada, levando a um
ganho de tensdo inferior a 70dB. Esta reducdo do ganho de tensdo em malha aberta ¢
responsavel por grande parte do erro observado no ganho realimentado. A Figura 4.5

mostra a impedancia de saida do circuito. Para a frequéncia de 3,05 kHz foi observado
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uma impedancia de 1,47 GQ enquanto para a frequéncia de 504,62 kHz a impedancia

encontrada é de 8,09 MQ.

Outro fator que contribui para o erro no ganho realimentado reside na comutacao
do chopper, no curto intervalo de tempo da transicdo entre as fases, onde o
cancelamento das correntes nao ocorre perfeitamente, gerando uma corrente residual
diferente de zero que ¢ integrada nos capacitores de saida. O efeito final deste processo
¢ equivalente a um fator de divisdo um pouco diferente do previsto pelas relagdes entre

as dimensoes dos transistores.

Como estes processos sao dependentes somente da frequéncia de chaveamento do
chopper, € possivel compensar a reducao de ganho através da alteragdo das dimensoes
dos transistores do divisor. Entretanto, este procedimento perde importancia, quando se
consideram as variagdes de ganho que ocorrerdo devido ao descasamento dos
transistores, durante a fabricagdao do circuito integrado. Como todo PGA, este também
deverd passar por um procedimento de calibragdo, caso seja exigido extrema precisao

nos ganhos.

tempo (ms)

(2)

Figura 4.4: Sinal de saida do PGA com entrada senoidal de amplitude igual a 100mV e
frequéncia de 1kHz: a) 4y=1;
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Figura 4.4: Sinal de saida do PGA com entrada senoidal de amplitude igual a 100mV e
frequéncia de 1kHz: b) 4y=2; c) 4y=3;
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Figura 4.4: Sinal de saida do PGA com entrada senoidal de amplitude igual a 100mV e
frequéncia de 1kHz: d) 4y=4;¢e) Ay=15;
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Figura 4.4: Sinal de saida do PGA com entrada senoidal de amplitude igual a 100mV e
frequéncia de 1kHz: a) Ay=1;b) Ay=2;c) Ay=3;d) Ay=4;e) Ay="5; 1) Ay=6;

g) AV: 7.
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Figura 4.5: Impedancia de saida do circuito

Tabela 4.2: Ganho de tensao obtido para o circuito do PGA com mecanismo de
cancelamento de offset

Ganho de tensao Ganho de tensao
projetado simulado
4, =1 0,98
A4, =2 1,89
4, =3 2,85
4, =4 3,81
A4, =5 4,75
A4, =6 5,68
A, =7 6,59

4.5 Controle de Offset

Para garantir a operagdo correta do mecanismo de controle de offset proposto,
inicialmente foram realizados testes considerando os amplificadores diferenciais como

principais causadores de tensdo de offset na saida do PGA. As simulagdes foram
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realizadas com o amplificador programado para ganho 7, que representa o pior caso

para a tensao de offset de saida.

O nivel de offset do circuito foi medido como mostrado na Figura 2.13, onde uma
fonte de tensdo de 10mV foi introduzida apds o chopper e antes do amplificador
diferencial de entrada. A Figura 4.6 apresenta o resultado do teste do mecanismo de
offset implementado neste trabalho, considerando tensao de entrada igual a zero. Em (a),
temos a tensdo de saida sem o controle de offset, em (b) com o controle de offset pelo
chopper e em (c) com o filtro notch. Podemos observar que o controle de offset introduz
um ripple devido ao chaveamento, mas que ¢ sensivelmente reduzido pelo filtro notch.
O valor da tensao de offset deve ser tomada pela média para desconsiderar o ripple, que
neste caso ¢ 410,8uV, mostrando uma apreciavel atenuagao em relagdo ao circuito sem

o chopper.

100
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Figura 4.6: Offset gerado por uma fonte de tensao DC no amplificador diferencial: a)
sem corre¢do; b) com o chopper; ¢) com o filtro notch.

Da mesma maneira foi introduzido uma fonte de tensao de 10mV antes do
amplificador diferencial de realimentacdo do circuito. O offset gerado ¢ mostrado na

Figura 4.7, para as mesmas condigdes do exemplo anterior. Neste caso, também
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verificam-se o ripple gerado pelo chaveamento, a atuacao do filtro notch e uma reducao

da tensao de offset de saida de 3,5mV para 3nV.
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Figura 4.7: Offset gerado por uma fonte de tensdo DC no amplificador diferencial de
realimentacgdo: a) sem corre¢ao; b) com o chopper; ¢) com o filtro notch.

4.6 Distor¢ao Harmonica Total

Passaremos agora a analise da distor¢ao harmonica (THD) para o PGA com e sem

mecanismo de controle de offset. Foram utilizadas as configuragdes do PGA com

V. =100mV e frequéncia de 1kHz, para 4, =1e A, =7. A Tabela 4.3 apresenta os

resultados obtidos. Observa-se uma degradacao na THD com o aumento do ganho, o

que ¢ esperado, por causa da redugdo progressiva do ganho da malha de realimentacao.
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Tabela 4.3: Distor¢cao harmonica

PGA Ganho de tensao THD
4, = 0,03%
A4, =2 0,02%
Sem 4, =3 0,09%
mecanismo
de 4, = 0,23%
cancelamento
de offset A, =35 0,41%
A4, =6 0,62%
A, =7 0,78%
A4, =1 0,3%
A4, =2 0,3%
Com 4, =3 0,3%
mecanismo
de 4, =4 0,39%
cancelamento
de offset A, =35 0,51%
A4, =6 0,68%
A4, =7 0,84 %

A especificagdo do PGA prevé uma excursao de sinal diferencial de 1V na saida,
com qualquer configuragdo de ganho. Desta forma, foram realizadas simulagdes com
valores modificados de amplitude de entrada, para que a amplitude do sinal de saida

fosse muito proxima de 1V, conforme mostrado nas Figuras 4.8 (a)-(g).
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Figura 4.8: Excursao de sinal diferencial de 1V na saida para Ayde 1 a7: a) Ay=1;b)

AV: 2,
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Figura 4.8: Excursao de sinal diferencial de 1V na saida para Ayde 1 a 7: ¢) Ay=3; d)
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Figura 4.8: Excursdo de sinal diferencial de 1V na saida para Ayde 1 a 7: €) Ay=15; f)
A V= 6,
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Figura 4.8: Excursao de sinal diferencial de 1V na saida para Ayde 1 a7:a) Ay=1;b)
Ay=2;¢c)Ay=3;d) Ay=4;e) Ay=5;1) Ay=6;g) Ay="1.

A Tabela 4.4 mostra os resultados da THD obtidos com o sinal de entrada em

1kHz. Neste caso também se observa a degradacdo da THD com o aumento do ganho.

Tabela 4.4: THD com amplitude de saida em 1V

Ganho de tensdo THD
4, =1 0,31%
A4, =2 0,68%
4, =3 0,94%
4, =4 1%
A4, =5 1%
A4, =6 1%
A, =7 1%
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4.7 Analise PAC e PNOISE

O CADENCE possui uma ferramenta de simulagdo que permite obter a resposta
em frequéncia e a densidade espectral de ruido em circuitos chaveados no tempo, a PAC
(Periodic AC analysis) e a PNOISE (Periodic Noise analysis). Cabe observar que a
PNOISE contempla as sobreposi¢des do espectro do ruido geradas pelo chaveamento. O
desenvolvimento analitico deste processo ¢ de extrema complexidade, dai a necessidade
de uma ferramenta de simulacdo para determinacao do ruido. Os graficos de resposta
em frequéncia obtidos pela anélise PAC, e para os ganhos 4y=1 a Ay= 7, encontram-se
nas Figuras 4.9 (a)-(g). Sao fungdes passa-baixa, e as frequéncias de corte obtidas por
simulacdo estdo na Tabela 4.5. As simulagdes foram realizadas até a frequéncia de
250kHz, que representa metade da frequéncia de chaveamento do filtro notch e esta

livre de aliasing.
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Figura 4.9: Graficos de resposta em frequéncia obtidos pela PAC: a) 4y=1;
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Figura 4.9: Graficos de resposta em frequéncia obtidos pela PAC: b) Ay=2; ¢) Ay=13;
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Figura 4.9: Graficos de resposta em frequéncia obtidos pela PAC: d) 4y=4; ¢e) Ay=175;
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Figura 4.9: Graficos de resposta em frequéncia obtidos pela PAC: a) 4y=1;b) Ay=2;
c)Ay=3;d)Ay=4;e) Ay=5;f) Ay=6;g) Ay="1.
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Tabela 4.5: Frequéncias de corte simuladas.

Ganho Frequéncia de Corte
1 166,5kHz
2 74,9kHz
3 46,7kHz
4 32,5kHz
5 27,2kHz
6 22,7kHz
7 19,5kHz

Os graficos da densidade espectral de poténcia do ruido referenciado a entrada,
obtidos pela analise PNOISE, encontram-se nas Figuras 4.10 (a)-(g). Observe que as
curvas nao apresentam a dependéncia 1/f, caracteristica do ruido flicker, em baixas
frequéncias, observada no amplificador sem o chopper. Isto ¢ esperado, pois em
frequéncias baixas o ruido confunde-se com o offset e ¢ eliminado pelo chopper. Na
Tabela 4.6 encontram-se os valores de tensdo RMS do ruido medidos dentro da faixa de
frequéncias de interesse que ¢ de 10 a 3kHz, e para os ganhos 4y=1 a Ay= 7. O nivel

de ruido de entrada ¢ aproximadamente constante.
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Figura 4.10: Densidade espectral de poténcia do ruido referenciado a entrada: a) 4= 1;
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Figura 4.10: Densidade espectral de poténcia do ruido referenciado a entrada: b) 4= 2;

c)Ay=3;
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Figura 4.10: Densidade espectral de poténcia do ruido referenciado a entrada: d) 4= 4;

e)Ay=75;
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Figura 4.10: Densidade espectral de poténcia do ruido referenciado a entrada: a) 4= 1;
b) Ay=2;¢c) Ay=3;d) Ay=4; ¢) Ay=5;1) Ay=6; ) Ay="T7.
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Tabela 4.6: Tensao RMS do ruido na faixa de 10 a 3kHz.

Ganho Valor RMS do Ruido
1 29,5uV
2 23,7 uv
3 23,9 uv
4 24,2 uv
5 24,3 uv
6 24,5 uv
7 24,6 uV

4.8 Simulagdes de Monte Carlo para o Descasamento

Com o objetivo de observar o comportamento do circuito na presenga de erros
aleatorios, foram realizadas algumas simulagdes do tipo Monte Carlo no circuito do
PGA. Nestas simulacdes, sdo introduzidos erros aleatorios que seguem as estatisticas
associadas a tecnologia utilizada. Esses erros podem se manifestar de duas maneiras:
descasamento entre os componentes e variagdo dos parametros do processo de

fabricacao.

Nos graficos mostrados nas Figuras 4.11 (a)-(g), podem-se verificar os resultados
de 100 rodadas da andlise de Monte Carlo de descasamento no PGA para uma analise

no dominio do tempo considerando tensao de entrada igual a 0.
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Figura 4.11: Histograma da tensdo de offset de saida: a) Ay=1;b) Ay=2;
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Figura 4.11: Histograma da tensao de offset de saida: c) Ay=3;d) Ay=4;
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Figura 4.11: Histograma da tensao de offset de saida: a) 4y=1;b) Ay=2;¢c) Ay=3; d)
Ay=4;e) Ay=5,1) Ay="6;2) Ay="T.

A Tabela 4.7 apresenta as estatisticas da média m e do desvio padrao oy, do offset

de saida referenciado na entrada, ou seja, dividido pelo respectivo ganho de tensao.

Tabela 4.7: Estatistica da média m e do desvio padrao o, do offset referenciado na

entrada
Ganho Média (m) Desvio Padrao (o)
1 -16,61 p 110,76 p
2 -12,06 p 103,60 p
3 -11,68 p 11233 p
4 -15,82 100,11 p
5 -13,30 1 95,01 pn
6 -17,40 pn 105,13 p
7 -14,27 n 105,29 p
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Para fins comparativos, também foram realizadas simulac¢des do tipo Monte Carlo
no circuito do PGA nas seguintes configuragdes: sem chopper ¢ sem filtro notch; com
chopper e sem filtro notch; com chopper ¢ com filtro notch. As Figuras 4.12 (a)-(¢)

apresentam o offset de saida resultante em cada configuragao considerando Ay = 7.

1,5

1,04

0,5

00

V (V)

0,54

1,0

1,51

2,04
90,0 92,5 95,0 97,5 100,0 102,5
tempo (us)

(2)

200’0t

100,0-

V (mV)

0,0

90,0 92,5 95,.0 97,5 100,0 102,5
tempo (us)

(b)

79



5,0

2,5 | { | ]

0,0

V (mV)
|

-5,0

-7,5-
— 7T 7T T T

——
90,0 92,5 95,0 97,5 100,0 102,5
tempo (us)

(c)
Figura 4.12: Offset de saida nos circuitos: (a) sem chopper e sem filtro notch (b) com
chopper e sem filtro notch (c) com chopper e com filtro notch

Na Figura 4.12 (b) ¢ possivel observar o ripple gerado pelo chaveamento do
chopper, enquanto a Figura 4.12 (¢) mostra o offset de saida apds a atuagdo do filtro
notch. Destas simulagdes também ¢ possivel obter a estatistica da média m e do desvio

padrao oy, para essas configuracdes, os quais estao listados na Tabela 4.8.

Nota-se claramente a redu¢do da média e do desvio padrao do offset com adogdo
do chopper. Um detalhe a ser observado ¢ que o filtro notch, apesar de reduzir
significativamente o ripple, também aumenta um pouco a média e o desvio padrdo. Isto

¢ esperado, e a causa ¢ a injecao de cargas das chaves analogicas.

Tabela 4.8: Estatistica da média m e do desvio padrao o, do PGA para 4y="7
PGA Média (m) Desvio Padrao (o)

Sem
chopper, sem -173,37 mV 703,92 mV
filtro notch

Com chopper
e sem filtro -7,07 uv 161,87 pv
notch

Com chopper
e com filtro -99,88 uv 737,03 pv
notch
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4.9 Circuito de Controle da Tensao de Modo Comum na Saida

Como todo amplificador totalmente diferencial, o PGA necessita de um circuito
que fixe a tensdo de modo comum na saida. Basicamente estes circuitos, comumente
chamados de CMFB (common mode feedback), detectam a tensao de modo comum,
separando-a do modo diferencial e comparando com uma tensao de referéncia, que € o
valor do modo comum desejado na saida. O resultado desta comparagdo ¢ realimentado
no PGA de forma a corrigir a tensdo de modo comum na saida. O circuito de CMFB
adotado neste projeto ¢ baseado em numa configuracao proposta em [23], e encontra-se
na Figura 4.13. Seu funcionamento baseia-se na capacidade dos pares diferenciais A e
B de detectar a tensdao de modo comum na saida. Isto € possivel devido a simetria
estabelecida pelos pares A e B. Note que, devido ao n6 formado pelas portas dos

MOSFETs M, e M3, a tensdo diferencial no par A ¢ sempre igual a do par B, e vale

Vop /2 (que € igual a —v,, /2). Isto s6 ¢ possivel se a tensdo no no das portas for Ve

Dai o circuito ser um detector de modo comum. A tensdo V., € entdo levada ao
amplificador diferencial C, que a compara com Vg € produz uma corrente de erro iy, €
¢ espelhada para os transistores PMOS do CASCODE do PGA, Figura 3.8, que atua
diretamente na tensdo de modo comum de saida. Desta forma, a malha de realimentacao

negativa ¢ formada, e 0o modo comum de saida estabelecido muito proximo de Vizgr.

As dimensoes dos transistores My ¢ Mp sdo determinadas em funcao da excursao
maxima da tensdo diferencial, e dadas pela Equacdo (4.1). Os demais transistores
possuem dimensdes equivalentes aos do PGA, com W proporcional a corrente de
polarizacdo. Por exemplo, os transistores com corrente de polarizagdao de 1pA possuem

metade do W dos transistores com corrente de 2uA. No projeto deste CMFB, foram
adotados V, =1V e I, =1uA, o que nos fornece W =1,4um e L =5um para M, ¢

Mp. A Tabela 4.9 resume as dimensdes dos transistores e as tensdes de polarizagdo do

circuito.

W 16al, il
L kPI/dmax ( . )
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Tabela 4.9: Dimensoes dos transistores do CMFB e tensdes de polarizagao.

Elemento w L
M,y 1,4um Sum
Mp 1,4um Sum
Mp 3,5um Ium
My Ium Ium
Va1 1,9V
Va> 0,8V
VRrEF 1,25V
Vdd
[}
M, M, M, M, M,
- i oo ]
M, M, M, M,
! b - T .
Vg/ [E [B V [B £+i i y <
My M, 7 M, M, 2 2

VREF

l g S

Figura 4.13: Circuito de controle de tensdo de modo comum na saida.

Com o objetivo de mostrar o funcionamento do CMFB, uma simula¢ao no pior

82

caso, ganho igual a 7 e tensao diferencial maxima de saida igual a 1V, foi realizada, e os
resultados estdo nas Figuras 4.14 (a)-(b). Em (a), tem-se a tensdo de saida diferencial,

onde nao se observa alteragao em relacdo as simulagdes anteriores com o CMFB ideal.

Em (b), tém-se duas curvas, cada uma representando as saidas v,, /2 e v,, /2, onde se

observa que as duas ondas evoluem sobrepostas a uma tensao de modo comum igual a



1,15V. Isto mostra que o CMFB foi capaz de estabelecer a tensao de modo comum de

saida com um erro de 100mV em relacao a tensao de referéncia Vzgp.
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Figura 4.14: Simulagao do funcionamento do CMFB: a) tensdo diferencial de saida; b)
tensdes vy, /2 € v, /2.

83



Capitulo 5

Conclusoes

5.1 Consideragoes finais

O objetivo deste trabalho foi o desenvolvimento de um PGA com sete estagios de
ganho, com baixo offset de saida e baixa distor¢do harmdnica. Visando a eliminagao de
resistores no circuito, foi desenvolvida uma estrutura que utiliza divisor de corrente com
transistores para o controle do ganho dispensando o uso de resistores. Os fundamentos
tedricos foram apresentados, como também o procedimento de projeto. Além disso, foi
implementado um mecanismo de cancelamento de tensao de offset, utilizando choppers
e filtro notch, para minimizar os efeitos indesejaveis do descasamento dos transistores

devido as variagdes dos parametros de processo.

As simulagdes de Monte Carlo apresentaram a redugdo da média de -173 mV
para -99,88 uV, e do desvio padrao do offset de 703,92 mV para 737,03 uV, com
adogdo do chopper e do filtro notch. No entanto, foi observada uma ligeira redugdo de
ganho, de aproximadamente 5,6%, devida ao processo de chaveamento do chopper.
Uma pequena tensao de ripple, menor que 2,5 mV, ¢ observada na saida do PGA, mas
consideravelmente menor que a obtida sem a utilizagdo do filtro notch, que encontra-se

na faixa de 150 mV.

Apesar da complexidade do corretor de offset e das ndo linearidades dos
dispositivos semicondutores, tipicamente a relagdo quadratica entre corrente € tensdo no
MOSFET, a THD se manteve baixa, nao excedendo 1%. Isto ¢ uma realizagao
significativa, pois valores baixos de THD normalmente sdo obtidos através de

elementos lineares, como resistores, controlando a realimentacao de amplificadores.

E importante ressaltar que, o modelo para os transistores CMOS, utilizados no
desenvolvimento tedrico, sdo de baixa complexidade, ndo exprimindo o real
funcionamento do transistor. Entretanto, os modelos de simulagdo sdao de extrema

complexidade e elevada fidedignidade, levando em consideragdo efeitos de segunda
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ordem, o que explica parte dos desvios observados entre os resultados de simulagdes e

0S teodricos.

A estrutura proposta, com a implementagao do divisor de corrente diretamente no
estagio de saida em cascode dobrado, ¢ inédita na literatura, representando uma

contribuicdo a area de projeto de circuitos integrados analdgicos e de precisao.

5.2 Trabalhos futuros

Projeto do /ayout, e fabricagdo do circuito integrado. Esta fase permitird que testes
em bancada sejam realizados para verificar, na pratica, o comportamento € o

funcionamento do PGA.
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