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Capitulo 1 Introduccion

1.1. Marco del proyecto

Hoy en dia, la eficiencia energética se ha convertido en un requisito clave en varias
aplicaciones, en particular para los dispositivos alimentados por baterias o los sistemas
de energy harvesting. El amplificador operacional de transconductancia (OTA) es un
elemento muy importante para lograr dicha eficiencia energética debido a que se
emplea de forma generalizada en varias aplicaciones. Esto supone que una buena
optimizacion del OTA puede repercutir de manera favorable en el consumo global de las
mismas. De ahi que el disefio de OTAs con alta eficiencia energética se haya convertido
en un importante tema de investigacion.

Un OTA de bajo consumo debe ofrecer un rendimiento éptimo en pequefia y gran seial
para una corriente de alimentacidon Isupply especificada. Para cuantificar dicho
rendimiento, se emplean dos figuras de mérito: la primera es FOML=SR:C/lsuppiy=
Imaxt/lsupply, Siendo SR el Slew Rate, C. la capacitancia de carga e Imax. la corriente maxima
de carga. FoM_ evalia el rendimiento en gran senal del OTA para una Isupply
determinada. La segunda figura de mérito es FoOMs=GBW-CL/Isupply, siendo GBW el
producto ganancia-ancho de banda. FoMs evalua el rendimiento en pequefia sefial para
una Isupply determinada.

Una de las configuraciones del OTA mas eficientes desde el punto de vista de eficiencia
energética de las que se tiene constancia hasta la fecha son los denominados OTAs de
super clase AB.

En este trabajo fin de master se propone desarrollar un marco teérico unificado para el
disefio de amplificadores super clase AB. A partir de ese marco unificado se propondran
técnicas de optimizacion que permitan optimizar las figuras de mérito de pequefay gran
sefial y por lo tanto disenar los amplificadores mas eficientes desde el punto de vista
energético para una aplicacién concreta.



1.2. Objetivos del proyecto

Con el presente trabajo final de master se pretender cumplir los siguientes objetivos:

e Revisidn de los conceptos basicos en microelectrdonica analdgica: operacién
del transistor CMOS, etapas basicas (par diferencial, espejo de corriente,
etc.), amplificadores operacionales, seguidor de tensién etc.

e Estudio del amplificador operacional de transconductancia superclase AB
parametrizado con sus diferentes configuraciones y sus principales técnicas:
FVF (flipped voltage follower) y LCMFB (local common-mode feedback).

e (Cdlculo de la densidad de ruido a la entrada del OTA teniendo en cuenta la
aportaciéon de todos los elementos del amplificador.

e Optimizacion de los diferentes parametros del circuito con la finalidad de
conseguir la mayor eficiencia energética respetando la estabilidad del
amplificador y teniendo en cuenta la densidad de ruido a la entrada.

e Simulacién de las diferentes configuraciones del OTA superclase AB con la
herramienta Cadence y comparacién con los resultados tedricos calculados
previamente. Modificacion de los pardmetros del amplificador en caso de
gue sea necesario con la finalidad de buscar la optimizacién de las diferentes
figuras de mérito.

e Realizacion fisica (layout) de dos configuraciones diferentes, escogiendo los
parametros que ofrezcan mejores prestaciones para cada configuracion.

e Por ultimo, simulacion post-layout de los dos circuitos para verificar que el
layout esta realizado correctamente y no hay grandes variaciones respecto a
las simulaciones pre-layout.



Capitulo 2  Diseio de OTA de baja

tension y potencia

2.1. Fundamentos del OTA

El OTA es ampliamente utilizado en el procesamiento de sefiales analégicas y mixtas
debido a su flexibilidad. Al igual que la resistencia, el condensador y el inductor forman
los tres elementos pasivos basicos; el OTA puede considerarse el dispositivo activo
basico. Sus aplicaciones van desde funciones simples como la amplificacidn o generacién
de polarizacién en DC, hasta complejas interfaces de sensores o transceptores.

El simbolo del circuito de un OTA y su diagrama conceptual se muestra en la figura 2.1,
el cual esta formado por un transconductor de entrada y una resistencia de salida.

VoD

Vin + Vin +c
Vout o Vout
Vin - Vin -o
Fout
Vss

(a) (b)
Figura 2.1: (a) Simbolo de un OTA y (b) implementacién conceptual.

El transconductor convierte una tensién de entrada diferencial en una corriente de
salida, lo que da lugar a una fuente de corriente controlada por una tensidn diferencial
de entrada. Dicha corriente se convierte nuevamente en voltaje a través de la resistencia
de salida. Este proceso de escalado permite amplificar las sefiales de entrada
diferenciales, y esta es la razén por la que estos dispositivos permiten la amplificacién
operativa. Matematicamente, el principio de funcionamiento de cualquier OTA puede
expresarse como

Vour = ImTour * (Vin+ - Vin—) (2.1)



donde Vin+ y Vin- son las entradas no inversora e inversora, respectivamente; y
AOL=gmrou: €s la ganancia en bucle abierto. El funcionamiento diferencial reduce el
efecto de las sefiales no deseadas de modo comun de entrada, como interferencias o
ruido, por lo que hace que esta estructura sea muy ventajosa en el procesamiento de
sefiales analdgicas.

La forma de implementar la transconductancia y la resistencia de salida da lugar a una
variedad muy extensa de topologias. Por lo general, la transconductancia de entrada
se implementa mediante un par diferencial y la resistencia de salida mediante la
resistencia de salida equivalente de dicho par diferencial. Por ejemplo, en la
implementacion de la figura 2.2 se muestra un OTA de una sola etapa, donde el par
diferencial estd formado por M1 y M, mientras que los transistores Mz y Ma
comprenden la carga activa.

Vbp

2lp

Vin +0—| M1 M:2 I_o Vin -

M:s Ma

Vss

Figura 2.2: Implementacion prdctica de un OTA.

La transconductancia y la resistencia de salida estan relacionados con aspectos como
el ancho de banda, la ganancia, el ruido, la disipacidn de potencia o la linealidad, entre
otros. A menudo es dificil optimizar y controlar con precisidon todos estos parametros
simultdneamente, lo que implica compromisos de diseno. El AOL es un parametro que
depende del proceso. Debido a las variaciones del proceso, se utilizan amplificadores
con AOL alta y realimentacién negativa con componentes pasivos, para hacer que los
disefios sean mads robustos y menos dependientes del proceso de fabricacidn.

La salida puede ser de un solo terminal o totalmente diferencial. En el modo
totalmente diferencial se requiere un circuito conocido como retroalimentacion de
modo comun (CMFB) para establecer el nivel de modo comun de salida. Cabe senalar
gue los circuitos totalmente diferenciales tienen algunas ventajas que mejoran el
rendimiento en comparacién con salida no diferencial: doble rango de salida, una
mayor relacion de rechazo en modo comun (CMRR) o una mayor relacién de rechazo
de la fuente de alimentacion (PSRR). Como desventaja, debido a la presencia del
circuito CMFB, estas topologias exhiben areas mas grandes y mayores consumos de
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energia, pero las ventajas compensan en general estos problemas.

Para obtener altas ganancias en bucle abierto generalmente se requieren topologias
de amplificadores de varias etapas. Sin embargo, cada etapa afiade, al menos, un polo,
lo que requiere afiadir esquemas de compensacion de frecuencia para mantener la
estabilidad. Ademas, el consumo de energia aumenta debido a la presencia de varias
etapas. Por el contrario, los OTA de una sola etapa son mas faciles de disefiar, ya que
contienen idealmente un polo dominante en la salida y utilizan por tanto el
condensador de carga como compensacion. El inconveniente principal de tener una
sola etapa es la baja ganancia en comparacion con los amplificadores multietapa. Este
equilibrio entre ganancia y potencia da lugar a la seleccién de uno u otro enfoque en
funcién de las restricciones del disefio.

2.2. Disefo de circuitos LVLP

Los dispositivos de bajo consumo y baja potencia (LVLP) en su mayoria son alimentados
por bateria, por lo tanto, es importante maximizar la vida atil de dicha bateria para evitar
tener que cargarla o cambiarla con frecuencia. Aunque algunos sistemas funcionan con
cable, la energia eléctrica es un recurso limitado y costoso que debe usarse de manera
responsable. Debido a esto, esta filosofia de disefio se puede aplicar no solo en
dispositivos que funcionan con bateria, sino también en productos electrénicos de
consumo suministrados por cable en general.

El disefio de circuitos LVLP involucra dos aspectos especificos: baja tension y potencia,
que no necesariamente tienen que estar correlacionados. Por ejemplo, aunque un
sistema puede operar con baja tension de alimentacion, puede exigir una gran cantidad
de corriente, lo que lleva a un sistema de alta potencia. De la misma manera, un circuito
puede ser alimentado con tensiones altas, mientras que puede requerir una baja
cantidad de corriente. Hay que tener en cuenta, eso si, que para la misma corriente una
tension de alimentacién inferior implica un menor consumo de energia. El término baja
tension se refiere al voltaje de alimentacion de todo el sistema, que también estd
relacionado con los estdandares de tension disponibles en las baterias y el proceso
tecnolédgico, ya que a medida que los transistores se vuelven mas pequeiios, el voltaje
requerido se reduce para evitar romper las capas de 6xido de puerta. Por otro lado, la
baja potencia se refiere al consumo de energia "estdatica" en reposo, definido como Ps:
= Vs-ls, en donde Vs y [s son la tensidn y corriente de alimentacion, respectivamente. Por
lo tanto, para lograr un bajo consumo potencia, tanto la tension como la corriente de
alimentacion deben reducirse simultdneamente. En tal minimizacion, varios aspectos
merecen ser considerados. En el caso del voltaje de alimentacién, ademas de estar
relacionado con el proceso tecnoldgico, esta relacionado con la excursion de la sefial y
el rango dinamico (en el procesamiento de sefiales en modo tensidn convencional),
mientras que la corriente de alimentacion esta relacionada con el ancho de banda, el
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ruido y las caracteristicas de conduccidn, entre otros. Por lo tanto, en su reduccién es
crucial tener en cuenta el compromiso existente entre el consumo de energia y el
rendimiento.

Un paso mas en el disefio de LVLP es un uso eficiente de la corriente. Cuando un sistema
es alimentado con tensién, las ramas del circuito demandan corriente. Mientras que
algunas ramas son criticas, otras pueden no realizar ningin tipo de funcionalidad,
desperdiciando una cantidad considerable de corriente. Esto lleva al concepto de factor
de eficiencia definido como la relacién entre la corriente en la carga y la corriente de
alimentacion, CE = lout/Is. Un circuito altamente eficiente es el que entrega la mayor
parte de la corriente de alimentacién a la salida, lo que lleva a CE=1. La eficiencia de la
corriente se puede lograr de diferentes maneras, como optimizando el nimero de ramas
del circuito o evitando réplicas de corriente internas innecesarias, tratando de
maximizar tanto como sea posible la corriente de carga para una Is dada.

2.3. Operacion en clase AB

Otra forma de lograr mejorar la eficiencia es utilizando técnicas de operacién en clase
AB. Esta mejora se puede cuantificar por el factor de incremento de corriente, definido
como la relacién entre la corriente de salida maxima y la corriente de polarizaciéon CB =
IMXout /1. Es importante tener en cuenta la diferencia entre la corriente de polarizacion
I, y la corriente de alimentacién Ils. Mientras que la primera esta relacionada con la
corriente de polarizacion de, por ejemplo, un par diferencial, la segunda estd
relacionado con la disipacion de corriente total. Por lo general, en los circuitos de clase
A, M.+ = I, mientras que en los circuitos de clase AB, M, >>Ib. Ademas, si se
produce un incremento de corriente dinamica directamente en las ramas de salida para
gue no exista una replicacion de corriente dinamica interna, se puede lograr una
eficiencia de corriente casi éptima (CE=1). Los ultimos conceptos se muestran en la
figura 2.3, con la caracteristica tipica de conduccidon de un amplificador clase A contra
un amplificador de clase AB. Cuando no hay sefial de entrada presente, la corriente
demandada es la misma en ambos tipos de amplificador. Sin embargo, cuando se
procesan grandes sefiales de entrada, el circuito de clase A genera una corriente de
salida maxima de 2lb que suele ser la corriente de polarizacién del par diferencial,
mientras que en el caso de la clase AB la corriente de salida no estd limitada por la
corriente de polarizacion.
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Iout
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Figura 2.3: Comparacion de corriente generada a la salida entre amplificador clase A vs clase AB.

Los circuitos de clase AB representan una buena opcién en términos de rendimiento y
consumo de energia. Este principio funciona de forma similar a los circuitos de clase B,
pero evitando la distorsién de cruce. Las topologias de clase B son muy eficientes en
términos de utilizacién de corriente ya que en condiciones estaticas el consumo de
energia ideal es cero, los transistores estan apagados. Bajo grandes transitorios, toda la
corriente fluye en uno de los transistores sin ningun tipo de limite impuesto, el otro esta
apagado. El inconveniente es la mencionada distorsidn de cruce producida durante el
proceso de encendido, existiendo un pequeiio rango en el que ambos dispositivos estan
apagados. Los circuitos de clase A tienen el mejor rendimiento en términos de
distorsion, ya que los transistores de salida siempre estan encendidos mientras la sefial
permanezca dentro de los limites de operacidn lineal. El principio de funcionamiento
clase AB puede ser visto como una mezcla de ambos modos clase A y clase B,
combinando las caracteristicas principales de ellos.

Estos conceptos se ilustran en figura 2.4. Se representa una etapa de amplificador de
fuente comuin de clase A, donde la corriente de polarizacién es Is = |b. La corriente
saliente del terminal de salida esta limitada por Ib, mientras que la entrante en ese
terminal no tiene ningun tipo de restriccidn. En la figura 2.4(b), un amplificador inversor
de clase B mejora la maxima corriente saliente, evitando tal limitacion. La corriente de
polarizacién es cero bajo condiciones estaticas, apagando ambos transistores, pero con
la contraparte de producir distorsidn de cruce. Finalmente, la topologia en la figura
2.4(c) combina las ultimas caracteristicas, revelando cdmo en condiciones estaticas
ambos transistores estan encendidos con /s = I, como en el caso de clase A, por lo tanto,
no se produce distorsion de cruce. El uso del desplazamiento de nivel DC permite el
acoplamiento dindmico de las variaciones de tensidén de entrada al transistor superior.
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Por lo tanto, tanto las corrientes salientes como entrantes en el terminal de salida son
mas altas que la corriente de polarizacién. Como resultado, los amplificadores de clase
AB no solo son rapidos en términos de operacién en gran sefial, sino que también tienen
bajo consumo de energia y baja distorsién, lo que hace que estos circuitos sean
ventajosos en aplicaciones modernas de eficiencia energética.

VDD VDD VDD
V)b —{|” M2\L Mz2\ L
t—o Vout Vino—¢ t—o Vout Vas t+—o Vout
Vin —{[', M1 ﬁ —I, M1 ﬁ Vin M1 ﬁ
Ves | Is=1Ib ves| Is=0 Vse Is = Ib

(a) (b) (c)

Figura 2.4: Tipos de clases de amplificadores: (a) clase A, (b) clase By (c) clase AB.

2.4. Técnicas anivel de dispositivo

En el proceso de disefar un circuito, el nivel del dispositivo es el mas bajo y esta
altamente vinculado a la fisica de semiconductores. Por lo tanto, su importancia es
crucial, ya que influye fuertemente en el funcionamiento del circuito. Algunas técnicas
a nivel de dispositivo que se utilizardn en este trabajo para obtener la operacién LVLP se
describen a continuacién.
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2.4.1. Operacion en inversion deébil

Un aspecto importante en el disefio de LVLP es el nivel de inversién de un transistor,
proporcional a su corriente de polarizacién. Tradicionalmente, la inversion fuerte se ha
utilizado mucho debido al amplio ancho de banda alcanzable. Sin embargo, la cantidad
de corriente puede ser mayor de la necesaria. Por el contrario, la regién de inversién
débil [1] alcanza la relacidon gm/Ip mas alta, donde gm e Ip son la transconductancia y la
corriente de drenador de un transistor. El principal inconveniente de la inversion débil es
el ancho de banda reducido, que no pudo alcanzar las especificaciones objetivo en
ciertas aplicaciones. Un caso intermedio es la inversion moderada, cuyo inconveniente
es su "complejidad" en términos de modelado de dispositivos y su rango de tensiones
limitado para mantener el transistor dentro de este régimen. Para lograr establecer una
cierta region de inversion, el coeficiente de inversion IC puede ser empleado, definido
como

Ip Ip

IC = =
I;  2wnC,, VZ(W/L) (2.2)

donde Ip es la corriente de drenador del transistor, ui es la movilidad de portadores, n
es el factor de pendiente de inversion débil, Cox es la capacitancia del canal por unidad
de area, Vt=26 mV es la tensidn térmica a temperatura ambiente, y W/L es la relacién
de aspecto del transistor. El coeficiente de inversion modela el nivel de inversién. Para
IC< 0,1, el transistor opera en inversién débil; entre 0,1 < IC <10, en inversién moderada;
finalmente, para IC > 10, en inversidon fuerte. Para verificar la referida relacién
transconductancia-corriente, puede utilizarse la siguiente ecuacidn general de
transconductancia del transistor:

Ip 2
m= —-
g Ve 1+V1+4-1IC (2.3)

Se puede observar como la relacion gm/Ip se maximiza para valores de IC bajos que se
corresponden al funcionamiento en inversién débil. A medida que se incrementa el IC,
se degrada dicha eficiencia. Simplificando, la transconductancia del transistor en
inversién débil (IC < 0.1) se puede expresar como

nv; (2.4)
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2.4.2. QFG

El transistor de puerta cuasi flotante de entrada multiple (MIQFG) [2] es una técnica
cuyo objetivo es proporcionar una polarizacidon independiente en DC y extender el
numero de entradas de un transistor MOS conectando varios condensadores en paralelo
en la puerta del transistor. Dado que en condiciones en DC los condensadores son
circuitos abiertos, el dispositivo de puerta cuasi flotante tiene que estar polarizado por
tension. El QFG emplea una resistencia de alto valor para polarizar el transistor. De esta
manera el rendimiento en pequefa sefial no se degrada. Como esta resistencia no
requiere generalmente alta linealidad, puede implementarse por la resistencia de un
transistor que opera en la regién de corte (también conocida como pseudo-resistencia),
minimizando el drea consumida. El circuito equivalente de un transistor MIQFG se da en
figura 2.5.

D
C1 Caep

Vir—— -

Viz o——u—— g —||__>7—os

v ReZ L

Cas
Vb >—i}

Cce
S

Figura 2.5: Circuito equivalente de un nMOS QFG de entrada multiple.

Un andlisis simple revela que las entradas se acoplan a la puerta del transistor mediante
la expresién

SRp

Vg
Ve = T~
1+ sRpCr

(Z CiVik + CesVs + CepVp + CGBVB> 1+ sRaCo 25)
B~T 2.5

La capacitancia total Cr es

N
CT = (Z Ck + CGS' + CGD + CGB)
(2.6)

k=1

Se puede ver a partir de la expresidén 2.5 cémo las sefiales de entrada son filtradas paso
alto con una frecuencia de corte de 1/(RsCr). Si RB es muy grande, mediante el uso de
pseudorresistencias, la frecuencia de corte puede ser cercana a cero. La tensién de
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polarizacién V, es filtrada paso bajo con la misma frecuencia de corte, ajustando el
punto de operacion en DC del transistor. Ademds, dado que las sefales de entrada son
filtradas paso alto, su componente en DC no altera el punto de polarizacion del
transistor. Por lo tanto, la idea de la técnica QFG es que, durante las condiciones en DC,
el transistor estd polarizado a través de la pseudo resistencia, mientras que los
condensadores bloquean el componente en DC de las sefiales de entrada que podrian
alterar el punto de polarizacién. En condiciones de pequefiia sefal, las sefales de entrada
se acoplan capacitivamente (y se atenuan) a la puerta de entrada. En la practica, la no
linealidad de la pseudorresistencia puede provocar distorsién no lineal.

2.5. Técnicas a nivel de circuito

La siguiente capa de abstraccidn en el proceso de disefio es a nivel del circuito. En este
punto, se lleva a cabo la interaccién de varios dispositivos de acuerdo con sus
caracteristicas eléctricas, que puede ser descrita en términos de teoria de circuitos en
lugar de la fisica de semiconductores. En consecuencia, se puede calcular el punto de
operacion en DC, el andlisis en pequefia seial y el comportamiento en gran seial.

2.5.1. FVF

El seguidor de tension invertido (FVF) [3] es una celda atil para disefiar circuitos LVLP.
Originalmente fue propuesto como un seguidor de tensidon mejorado o buffer. En Ia
figura 2.6 se puede observar el circuito en cuestion.

Voo

M:
Vout
Vin M1

Io

Vss

Figura 2.6: Seguidor de voltaje invertido.

El voltaje |VGS1| se mantiene constante ya que la corriente a través del transistor M1
siempre es constante, siendo independiente de la corriente de salida. Por lo tanto, la
ganancia de tensién se puede considerar igual a la unidad. Estas caracteristicas se logran
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invirtiendo la fuente de corriente de polarizacion, aislando la polarizacién del transistor
de seguidor de tension M1, e incluyendo el transistor M2 que proporciona la corriente
de salida. Ademas, el transistor M2 reduce la resistencia de salida que se puede
aproximar como 1/(gmigmaro1), en contraste con el seguidor de tensidon convencional
que presenta una resistencia de salida 1/gm1.

Las excelentes propiedades del FVF han llevado a la creacion de varios bloques
innovadores a nivel de circuito, incluyendo pares diferenciales y espejos de corriente,
entre otros. Todas estas celdas tienen en comun que presentan caracteristicas de LVLP,
lo que es util en muchos bloques constructivos y arquitecturas de circuitos.

Es de particular interés la aplicaciéon del FVF en el par diferencial para polarizarlo
adaptivamente. Un par diferencial convencional de clase A se muestra en la figura 2.7(a),
donde los transistores M1 y M2 estan polarizados con una corriente lb, de modo que:
en condiciones de DC 1%t = 1%ut- = lb. En pequefia sefial, la transconductancia del par
de entrada es igual a gm,in = gm1,2. Este bloque se puede modificar incluyendo baterias
flotantes entrelazadas como se muestra en la parte inferior, convirtiéndolo en un par
diferencial de polarizacion adaptativa de clase AB. Estas baterias flotantes pueden ser
implementadas por FVFs, tal y como se muestra en la figura 2.7(b). En condiciones de
reposo, estableciendo relaciones de aspecto iguales a Mia 18y M2a 28, asi, la corriente a
través de M1A y M2A es igual a Ib. Por el contrario, si se aplica un voltaje de entrada
grande, los FVFs proporcionan una corriente dinamica grande que no esta limitada por
Ib. De este modo, la corriente de salida diferencial del par diferencial de polarizacion
adaptativa puede expresarse como

ﬁSIlA,ZA ZIB
log = louts+ — lout— = 2 :

tVig

ﬁSIlA,ZA (2. 7)

donde log > 0 para Vig > 0, log < 0 para Vig < 0y Bsik= unCox(W/L)k. La sefial de entrada
diferencial completa se aplica a los transistores de entrada, duplicando Ila
transconductancia del par de entrada diferencial gm,n =2gmi1a2a respecto a un par
diferencial convencional. Por lo tanto, esta técnica mejora el rendimiento en pequeiia
y gran seiial.
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Figura 2.7: (a) Par diferencial y su version con polarizacion adaptativa e (b) implementacion con FVFs.

2.5.2. Derivacion de corriente

La derivacion de corriente [4] es una técnica que elimina parte de la corriente de
polarizacién de un nodo. Generalmente se aplica a la entrada de espejos de corriente,
tal y como se muestra en la figura 2.8(a). En condiciones en DC, /%= I, (1- B) donde I, es
la corriente de polarizacidn, reduciendo la corriente de polarizacion de entrada vy, por lo
tanto, la copia correspondiente a la salida si la ganancia de espejo de corriente es la
unidad (K = 1). De esta manera, la resistencia de salida se incrementa sin incluir, por
ejemplo, transistores cascodos. Ademas, al reducirse la corriente de salida, el consumo
de energia se reduce proporcionalmente. El comportamiento en DC se puede describir
mediante la siguiente expresion de corriente de salida en reposo:

I2,= I, K-(1-p)
(2.8)

donde K es la ganancia del espejo de corriente antes mencionada y 8 es una variable
gue modela la cantidad de corriente derivada. Suponiendo que el circuito opera en
inversion débil, donde la resistencia de salida de un transistor se define como r, =
nVi/(Aoslp) siendo Aps el pardmetro de modulaciéon de longitud del canal, la resistencia
de salida del espejo de corriente incluyendo la técnica de derivacion de corriente es

n- Vt 1
Tour = :
out Aps Ip-K-(1-8) (2.9)
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donde se muestra el aumento de la resistencia de salida. En cuanto al funcionamiento
en pequefa sefal, cuyo modelo de circuito equivalente se da en la figura 2.8(b), la
ganancia de corriente del circuito es

lin Im1 (2.10)

La corriente de polarizacién de la rama de salida se puede establecer en un cierto valor,
como, por ejemplo, [%u= Ib. A medida que se desvia la corriente de entrada, se puede
aumentar la ganancia K del espejo de corriente para compensar esta reduccion vy
satisfacer la restriccién de corriente de polarizacién de salida, mejorando no solo la
ganancia de corriente sino también el ancho de banda del circuito. El inconveniente es
la reduccién de la frecuencia del polo no dominante, que es proporcional a la
transconductancia de M1 que a su vez depende de la corriente de polarizacién; y
también la capacidad parasita asociada al espejo de corriente que es proporcional a K.
Tal reduccidn en frecuencia del polo no dominante degrada la estabilidad del circuito.

Vbp
fout
& jin
1/gm1 gm2va < ro2

Figura 2.8: (a) Espejo de corriente incluyendo derivacion de corriente y (b) circuito equivalente en pequefia sefial.

2.5.3. Local Common-Mode Feedback

La técnica local common-mode feedback (LCMFB) [5] tiene como objetivo convertir una
carga activa que opera en clase A en un esquema de polarizacién adaptativa de clase
AB. La técnica se muestra en la figura 2.9(a), donde la carga activa se reordena mediante
la inclusién de dos bucles de retroalimentacién a través de las resistencias R1 y R2. La
tension de modo comun de los terminales de drenador de M1 y M3 se realimenta a su
puerta comun, proporcionando mejoras de esta manera en el ancho de banda vy el
incremento de corriente dinamica.
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En condiciones estaticas no fluye corriente a través de las resistencias R1y Ry, por lo que
Va= V= V¢. En consecuencia, M2 y M4 pueden ser considerados como dispositivos
conectados como diodos, dando lugar a que el comportamiento en reposo del circuito
sea como un espejo de corriente diferencial convencional.

Considerando el rendimiento de senal pequeiia, el efecto del uso del LCMFB se evidencia
por el modelo equivalente en pequeia sefial, que se puede observar en la figura 2.9(a).
Suponiendo que el circuito de la figura 2.9(b) es perfectamente simétrico, una iy distinta
de cero conduce a tensiones complementarias en los nodos Ay B (va = - vg) y el nodo C
se convierte en una tierra virtual (vz = 0). Por lo tanto, la ganancia de corriente en
pequefiia sefial se puede expresar como

iout

Al = —= Gmaa Rip
Lin (2.11)

En cuanto a la operacion en gran senal, cuando se aplica una gran corriente diferencial
positiva lig = lin+ lin-, 1as tensiones en los nodos A y B comienzan a desequilibrarse debido
a la caida de tensidn en las resistencias de realimentaciéon. De esta manera, Va se vuelve
grande y Vg es cercano a cero. El transistor M3 entra en la regién del triodo profundo,
por lo que ya no influye durante-elgire. Por otra parte, el transistor M entra en inversion
fuerte y debido a que se encuentra en saturacién, entrega una corriente grande. El
mismo principio se puede aplicar para una corriente diferencial negativa. Utilizando el
modelo de ley cuadratica para un transistor operando en saturacién y en inversién
fuerte, la corriente de salida diferencial se puede expresar como

log = liny — lin—
- ,3512,4 Zlcm + RI,ZIid
2 ﬁ511,3 2 (212)

donde log > 0 para lig > 0, log < 0 para lig < 0 e Iem= (lin++lin-)/2 €s la corriente de entrada en
modo comun. Por lo tanto, se produce un impulso cuadratico de la corriente de entrada,
mejorando las caracteristicas de conduccion. Dado que este impulso tiene lugar
directamente en los transistores de salida evitando réplicas de corriente interna, se
logra un CE casi 6ptimo (cercano a 1).
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Figura 2.9: (a) LCMFB y (b) circuito equivalente en pequefia sefial.

2.5.4. Espejo de corriente no lineal

Una estrategia alternativa para obtener la operacién de clase AB es utilizar espejos de
corriente no lineales [6]-[8] en la carga activa, tal y como se muestra esquematicamente
en la figura 2.10. En condiciones en DC, la operacién es similar a un espejo de corriente
lineal. Sin embargo, bajo operacién dindmica, el circuito de control de polarizacién
dinamica induce en el espejo de corriente un régimen no lineal que impulsa la corriente
de entrada mas alla de su valor de reposo (lg). De esta manera, la corriente de salida es
una funcidn no lineal de entrada dada por lou: = K-f(lin), donde f(lin) es una funcién no
lineal que generalmente aumenta la corriente de entrada de la forma /i con x > 2.
Ademds, si el impulso dindmico se produce en la rama de salida para que no exista una
replicacion interna de corriente dinamica, se puede lograr un factor de eficiencia de
corriente casi éptimo. Un ejemplo particular de esta técnica puede ser el LCMFB, tal y
como se ha mencionado anteriormente.
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VbD

Figura 2.10: Implementacion de un espejo de corriente no lineal

2.5.5. Desplazador de nivel DC

El uso de desplazamientos de nivel para el funcionamiento dindmico de la etapa de
salida en un amplificador es una técnica ampliamente utilizada para alcanzar la
operacion de clase AB. El objetivo es acoplar las variaciones de un nodo de alta
impedancia a otro. De esta manera, las variaciones de entrada se acoplan
dinamicamente, lo que permite que el circuito genere o absorba corrientes sin
restricciones de corriente de polarizacién.

En la figura 2.11(a) se muestra un ejemplo de un desplazador de nivel aplicado a una
etapa de salida de un amplificador-inversor. Cuando Vi, se incrementa, Vg1 también
aumenta y |Vgs2| disminuye, de modo que el transistor M1 esta encendido mientras
qgue el transistor M, estd apagado. El mismo principio se puede aplicar cuando se
disminuye la tensidn de entrada. Durante condiciones estaticas, sin ninguna sefial de
entrada aplicada, los transistores estdn encendidos y el amplificador consume la
corriente de reposo correspondiente. Una posible implementacidn del desplazador de
nivel se da en la figura 2.11(b), la cual utiliza un seguidor de tension. El inconveniente es
qgue la inclusion de la fuente de corriente de polarizacién degrada el consumo de
energia. Ademas, el seguidor de tensidn debe disefiarse correctamente para polarizar
M3, que debe tener la misma corriente de polarizacidn que M1. Por lo tanto, se requiere
una técnica de eficiencia energética que simultaneamente permita tener un punto de
polarizacién bien controlado y una operacién dindmica mejorada, como es el caso del
transistor QFG.

La implementacién del desplazador de nivel mediante el uso del transistor QFG se
muestra en la figura 2.11(c) [9]. El transistor MIQFG con varias entradas de sefal se
reduce a una sola entrada, siendo en este caso utilizado como una bateria flotante para
el funcionamiento dinamico. El voltaje en la puerta del transistor M; se puede expresar
como
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_ SRpCg N 1 v
627 14 sRgCr ™ 14 sRzCr ° (2.13)

donde la capacitancia total Ct se expresa como

Cr = Cp+ Cgsp + Cgp2
(2.14)

En condiciones en DC, el voltaje Vp polariza el transistor superior M3, lo que permite
establecer un valor exacto de corriente en reposo. Como el condensador es un circuito
abierto, el componente DC de la sefal de entrada no modifica el valor del voltaje Vy, para
que el punto de funcionamiento de polarizacidon no se altere. En condiciones de AC, la
sefial de entrada se transfiere a la puerta de M3, con una atenuacién de Cg/ Cr que se
puede hacer cercana a la unidad si CB >> (Cgs2 + CgBa).

La principal ventaja de la técnica QFG como desplazador de nivel es el consumo de
corriente nula, lo que lleva a una alta eficiencia energética. El inconveniente es el area
consumida por el condensador, asi como las no linealidades introducidas por la pseudo-

resistencia.
Vbbp Vbp Vobp Vobp
J J Rs
M2 Io M Voo wWN——{| M2
Vas Vout Vout - CB Vout
rl M3
Vin M1 Vin o— _L 1IN Vin ——[ _ M1
Vss Vss Vss Vss
(a) (b) (c)

Figura 2.11: (a) Amplificador con "level shifter". (b) Implementacion utilizando un seguidor de voltaje e (c)
implementacién usando QFG.
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Capitulo 3 Metodologia de disefno

En este capitulo se va a presentar una arquitectura genérica del OTA super clase AB
propuesta, se va a analizar matematicamente llegando a las expresiones de la FOMS,
FoML, margen de fase y ruido equivalente a la entrada; y por ultimo se procedera a la
optimizacién de dichas expresiones en funcién de los diferentes parametros que
conforman la implementacion.

3.1. Propuesta OTA superclase AB genérico

Como se ha mencionado anteriormente, los OTAs super clase AB son extremadamente
eficientes desde el punto de vista energético. En la figura 3.1 se muestra el diagrama
basico del OTA super clase AB, el cual cuenta con un par diferencial de entrada
polarizado de forma adaptativa, un espejo de corriente diferencial no lineal y un espejo
de corriente de salida.

Current Mirror

IN out
Adaptive Biasing Vour
| l —O
Vine | | M
M1 2 V;N.
oUT+ IN+ IN- ouT-

Nonlinear Differential Current Mirror

Figura 3.1: Diagrama bdsico del OTA super clase AB.

En la figura 3.2 se muestra la implementacién genérica del OTA super clase AB basado
en las técnicas FVF y LCMFB previamente mencionadas.
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Figura 3.2: Implementacion genérica propuesta del OTA super clase AB.

El par de entrada se divide en cuatro transistores: Mia, M1s, M2a y Mzg. La relacién de
aspecto de Miay Maaes (1-a)(W/L)1 y la de Mgy Mg es a(W/L)1. Mediante estos ratios,
controlados por el pardmetro a < 1, se configura la cantidad de corriente que se divide

por cada rama.

El par diferencial se polariza de forma adaptativa mediante los FVF formados por Mic-
Mip Yy Mac-Mzp, que actian como desplazadores de nivel en DC. La corriente de
polarizacién de los FVF es ylg y la relacion de aspecto de Mic y Mic es y(W/L)1. En
continua el VGS de Mia, M1g, Mic, Mza, M2g y Maces el mismo, por lo que tendremos un
espejo de corriente conformado por Mic, M1a y M1g. La corriente en DC para Miavendra
dada por la relacién

Id1A  (1-a(W/L)1
1d1C y(W/L)1 (3.1)

por lo que la corriente en DC para Miaes (1-a)ls. Para Migtenemos la siguiente relacion:

Id1B _ a(W/L)1
1d1c — y(W/L)1 (3.2)
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Por lo que la corriente en DC para Miges als. Haciendo el calculo de manera andloga, se
puede observar que de manera simétrica por Mg pasa la misma corriente que por Mig
y que por Maa pasa la misma corriente que por Mia. El pardmetro y< 1 permite controlar
el consumo de corriente estatica.

Gracias a los desplazadores de nivel en DC FVF, el terminal de fuente de los transistores
de entrada no es una tierra de sefial, por lo que la transconductancia se duplica en
comparacion con los pares diferenciales convencionales. Cuando tenemos sefial en las
entradas del OTA los transistores Mipy Mazp pueden proporcionar grandes corrientes
dinamicas a los transistores de entrada que no estdn limitadas por lg, consiguiendo la
operacion en clase AB.

El LCMFB es dado por las resistencias R1 y R2 que deben tener el mismo valor ya que el
circuito es simétrico. Estas resistencias retroalimentan el valor de modo comun de las
tensiones en los drenajes de Mgy Mag de vuelta a la puerta comin de Msgy Masg. No
afectan al funcionamiento en continua del OTA debido a que no pasa corriente a través
de ellas al no haber sefial de entrada. Cuando tengamos senal de entrada en el
amplificador la intensidad de seiial fluird por R1 y R2. Aumentan la resistencia de
entrada del espejo de corriente diferencial por lo que mejoran de manera significativa
el GBW. Las resistencias también mejoran el SR debido a la gran caida de tensién que
se genera en R1-R2 cuando tenemos funcionamiento dinamico.

Se han incluido en la implementacion genérica del OTA superclase AB las fuentes de
corriente de valor eals a la entrada del espejo de corriente para el control de la corriente
de polarizacién de los transistores Msgy Mag, utilizando el parametro <1.

Por lo tanto, son 4 los parametros que controlan el rendimiento del OTA: a, €, Ry K. El
parametro y no influye en el rendimiento, solamente en la potencia estatica.

En funcién del valor asignado a a nos encontramos con las siguientes configuraciones
del OTA superclase AB:

e Current-mirror (CM) OTA Super Clase AB para a=1

e Recycling Folded Cascode (RFC) OTA Super Clase AB para a=1/2

e Generic Recycling Folded Cascode (GRFC) OTA Super Clase AB para diferentes
valores de a cumpliendo O<a<1

Con a=0 se corresponde al Folded Cascode (FC) OTA, pero no es del interés de este
trabajo debido a que no se corresponde con un OTA super clase AB.

3.2. Analisis del OTA superclase AB genérico
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En este apartado se van a calcular las dos figuras de mérito previamente mencionadas,
FoMS y FoML, el margen de fase y la densidad de ruido a la entrada del amplificador.
Las diferentes expresiones a calcular quedardn en funcion de los parametros que
controlan el rendimiento del OTA (a, €, R y K) por lo que posteriormente se podran
optimizar con el objetivo de encontrar los valores de los pardmetros que logran un mejor
rendimiento energético del sistema.

3.2.1. Célculo de FoMS

La figura de mérito en pequena sefial FOMS se expresa como:

FoMS = ——
Lsuppiy (3.3)

Para expresar la figura de mérito en funcién de los diferentes parametros que rigen el
rendimiento del amplificador hay que calcular el producto de ganancia por ancho de
banda realizando los calculos necesarios en pequeiia sefial.

La corriente i en la figura 3.1 es i=gm1Vviq, donde vig es la sefial diferencial de entrada en
pequefia sefial y gmz es la transconductancia total (la suma de las transconductancias)
de los transistores de entrada Miay Mg, las cudles vienen dadas por gmia=(1-a)gm1 y

gmiB=0gm1i.

Realizando el calculo en pequefia seial tenemos que para R<<rqigla intensidad de salida
se puede expresar como:

Loyt = Z[O((Kgm3BR - 1) + 1]i
(3.4)

La transconductancia total viene dada por la intensidad de salida dividida por la sefial
diferencial de entrada, por lo que se puede expresar como:

Gy = 2gmila(KgmspR — 1) + 1]
(3.5)
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El producto ganancia por ancho de banda viene dado por GBW=Gw/(2nCy.) por lo que
una vez calculada la transconductancia total del circuito podemos expresar GBW como

Imila(KgmspR — 1) + 1]

GBW =
nCy, (3.6)

Sustituyendo (3.6) en (3.3), la expresién de la figura de mérito en pequefia sefial viene
dada por

Imila(KgmzpR — 1) + 1]

FoMS =
Tsupply (3.7)

Se escoge Iz como la corriente en la rama de salida del OTA en condiciones de reposo,
por lo que la corriente de alimentacion total del circuito lsupply viene dada por

Isupply =202 +v)lg
(3.8)

Una vez estan establecidas las corrientes que circulan por todas las ramas del
amplificador en condiciones de reposo, con un simple calculo la ganancia del espejo K
se puede expresar como

2—a

K=— "

Con el objetivo de lograr la mayor eficiencia de potencia, los transistores que componen
el OTA super clase AB genérico planteado operan en inversién débil. En este caso las
transconductancias vendran dadas por gm=Ip/nV: siendo n el factor pendiente, cuyo
valor aproximadamente es 1.5 y Vila tensidn térmica cuyo valor serd aproximadamente
26 mV a temperatura ambiente. Por lo tanto, tenemos que

Iy
Im1 = 5,
nV; (3.10)
Iga(l—¢)
9msp = n—Vt

(3.11)
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Sustituyendo (3.8), (3.9), (3.10) y (3.11) en (3.7) la expresion final de FoMs es

RI,
a(2—-a) .~ a+1
2 (2 + y)lp (3.12)

FoMS =

Como se puede observar en (3.12), FoMs se expresa en funcién de los pardmetros a, y y
R, pero no en funcién de €. Esto significa que el rendimiento en pequeiia sefial no
depende de las fuentes de corriente a la entrada del espejo que controlan la corriente
de polarizacion de los transistores Msgy Mas. Este fendmeno es debido a que el aumento
de la ganancia del espejo de corriente en (3.9) se compensa con la reduccién de la
transconductancia del transistor Msg.

3.2.2. Célculo de FoML

La figura de mérito en gran sefial FOM, se expresa como:

SR-C,
B

FoML =
upply (3.13)

Operando en gran seiial, haciendo uso de las ecuaciones cuadraticas de los transistores
MOSFET cuando operan en saturacion, se obtiene la expresién del slew rate

2

aK aR
B3a 'BlA n b1 42

SR =
2C, 2034 4

(3.14)

Se puede observar en (3.14) que el slew rate no estda limitado por |z y que aumenta con
A%, siendo A la amplitud de la sefial de entrada. Sustituyendo (3.14) y (3.8) en (3.13) se
obtiene la expresidn de la figura de mérito de gran senal

aK aR
FoML = B3a ,81A+ ’81,42

22+v)\ | 2B3a 4

(3.15)
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Es importante recalcar que los resultados tedricos en los calculos en gran sefial lo normal
es que disten considerablemente con los resultados obtenidos en simulacién, debido a
qgue las ecuaciones cuadraticas de los transistores MOSFET utilizadas solo tienen en
cuenta efectos de primer orden y no tiene en cuenta efectos no lineales.

3.2.3. Calculo del margen de fase

El margen de fase es una medida de estabilidad del sistema. Se define como el dngulo
de fase adicional que se puede aplicar al sistema antes de que se vuelva inestable. Es
necesario expresar también el margen de fase con los pardmetros que controlan el OTA
super clase AB genérico ya que a la hora de optimizar las figuras de mérito es clave tener
en cuenta la estabilidad del sistema, ya que no sirven de nada unas grandes FOMS y
FoML si el sistema no es estable.

El polo dominante del amplificador se situa en la rama de salida y es wp:=-1/Rou:C;. Para
valores estdndar de R1 y R2 (cientos de kQ). El polo mas bajo no dominante corresponde
al nodo de drenador de los transistores Mig y Mag y es wpnp=-1/RCx, siendo Cx la
capacitancia intrinseca en dicho nodo. Una vez localizado el polo no dominante
podemos expresar el margen de fase como

GBW
PM =~ 90° — tan™! ( ) ~
‘pND

C
90° — tan™? {nglRC—X [a(KgmssR — 1) + 1]}

L (3.16)

Tal y como se puede observar, un aumento de los parametros a, R o K degradan el
margen de fase. Esto es debido a que el aumento de dichos pardmetros hace que
aumente el producto de ganancia por ancho de banda tal y como se observa en (3.6) y
este aumento repercute en el margen de fase como se puede ver en (3.16). Al aumentar
R1 y Rz aumenta la resistencia en el nodo de drenaje de los transistores Mig y Mgy al
aumentar el factor de ganancia K crece la capacitancia Cx, degradando en ambos casos
el margen de fase.

3.2.4. Célculo del ruido
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Por ultimo, es necesario expresar la corriente de ruido a la salida del amplificador con
los parametros que controlan el rendimiento para poder analizar posteriormente como
afecta el ruido a las diferentes configuraciones de un OTA super clase AB.

El circuito va a generar dos tipos de ruido: ruido Flicker en los transistores y ruido
térmico en los transistores y las resistencias. El ruido Flicker es relevante a bajas
frecuencias, por lo que al tener el OTA un ancho de banda elevado se desprecia la
contribucién del ruido Flicker respecto al ruido térmico. Esto simplifica el calculo porque
el ruido térmico se modela como ruido blanco (es decir, tiene espectro de potencia
plano) y por eso la potencia de ruido térmico en un determinado ancho de banda se
obtiene multiplicando la densidad espectral de potencia del ruido térmico por ese ancho
de banda. Calcular potencias con ruido Flicker es mds complicado porque su espectro
cae con 1/f y para ese cdlculo hay que integrar el ruido en una cierta banda de
frecuencias.

En el anexo A se presenta el calculo de la densidad de ruido a la salida del amplificador,
calculando paso a paso las aportaciones de todos los componentes que conforman el
circuito, dando como resultado

i2
%;t ~ 8kpdTAf {gm9 + KGmzp + (1 — @) gm1 + agm1(KgmszpR)?
R 2 2
+ ;(Kgm33) + 9Im3p (Kgm3BR)

+ Imila(KgmspR — 1) + 1]?
Imic

+gm332(KR)2} (3.17)

siendo kg la constante de Boltzmann, T la temperatura ambiente en escala Kelvin y el
factor eta 6=2/3 para transistores de longitud de canal relativamente grande, por lo que
se escoge dicho valor.

El pardmetro € forma parte de la expresién tanto del factor de ganancia del espejo K
como de las transconductancias gm3s Yy gmsp las cudles aparecen en la expresiéon de la
densidad de ruido, pero simplificando la expresiéon se cancela dicho parametro, es decir,
no aparece en la expresion. Esto significa que tedricamente las fuentes de corriente que
controlan la corriente de polarizacién Msgy Mag no influyen en la densidad de ruido.

La densidad de tensidn de ruido equivalente a la entrada vendra dada por

Ruido equivalente a la entrada =

(3.18)

Siendo G la transconductancia del OTA super clase AB genérico expresada en (3.5).
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3.3. Optimizacion

Una vez estan expresados en funcién de los parametros las dos figuras de mérito FoMS
y FoML, el margen de fase y el ruido equivalente a la entrada, es posible optimizar dichas
expresiones buscando los valores de a, €, Ry K que logren los mejores resultados para
el amplificador.

Dependiendo de la aplicacién para la que se vaya a usar el OTA super clase AB, puede
ser conveniente optimizar una caracteristica u otra, por lo que la optimizacién de este
trabajo se va a centrar en dos apartados: la figura de mérito de pequefia sefial FOMS y
el ruido equivalente a la entrada. No se tiene en cuenta FOML para el proceso de
optimizacién debido a que es relativamente sencilla, ya que un aumento de R o a
siempre aumenta FoML. Ademas, los resultados tedricos de la figura de mérito de gran
sefial difieren considerablemente a los valores que se obtienen en simulacién tal y como
se menciond anteriormente.

La optimizacién se va a realizar haciendo uso de la herramienta MATLAB. Se han creado
diversos programas en los cuales se optimizan las diferentes expresiones calculadas en
el apartado anterior, los cuales se muestran en el anexo B. Los diferentes programas
tienen el mismo principio de funcionamiento. Por ejemplo, el programa de optimizacion
de la FOMS funciona de la siguiente manera:

e Se crean vectores que establecen los rangos de los diferentes parametros que
gueremos optimizar: a, Ry y. Por ejemplo, la condicién del parametro Alpha es
0<a<1, porloque podemos crear un vector de 1000 valores cuyo primer valor
sea 0.001 e incremente 0.001 en cada salto hasta llegar a 1.

e Una vez establecidos todos los rangos, comienza la ejecucion de un bucle el cual
escoge el primer valor de cada vector y obtiene un valor de FoMs sustituyendo
en la expresion obtenida en (3.12). A continuacidn, guarda dicho valor en una
variable llamada FOM_S MAX terminando la primera iteracién del bucle.

e Enlasegunda iteracidn realiza lo mismo pero esta vez con el primer valor de los
vectores de a y Ry el segundo valor del vector y. Calcula la figura de mérito y la
compara con la figura de mérito mas grande obtenida hasta ahora, en este caso
con la obtenida en la primera iteracién. Si es mayor, en FOM_S_MAX se actualiza
al valor obtenido en la segunda iteracion. El bucle sigue recorriendo todos los
valores realizando tantas iteraciones como diferentes combinaciones existen
entre los valores de los tres vectores.
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e Una vez finalizado el bucle, en las diferentes variables del programa quedan
registrados los valores dptimos de cada parametro y la FOMS lograda con dichos
valores, la cual es la mejor dentro de los rangos establecidos.

3.3.1. Optimizacién de FOMS

En primer lugar, se procede a calcular el valor dptimo de la figura de mérito de pequeiia
sefial, cuya expresion estd reflejada en (3.12) y esta en funcion de a, Ry y. Los rangos y
valores escogidos de los diferentes parametros se reflejan en la tabla X.

Parametros Valores escogidos
o Vector de 1000 valores comprendidos entre 0.001y 1
y Vector de 1000 valores comprendidos entre 0.001y 1
R Vector de 1000 valores comprendidos entre 1 kQy 1 MQ
Ca 10 fF
Cload 10 pF
Is 1 pA

Tabla 3.1: Pardmetros escogidos para la optimizacion de FoMs.

Siendo Ca la capacidad intrinseca en la puerta del transistor Msa, Cload la capacidad de
salida e Ib la corriente en la rama de salida en condiciones de reposo. Los resultados se

reflejan en la tabla X.

Parametros Valores optimizados
o 0.98
R IMQ
v 0.001

Tabla 3.2: Resultados de la optimizacion de FoMs.

MHz - pF
FoMS lograda: 52313 ———

Los resultados reflejan que la figura de mérito de pequena sefial mejora incrementando
tanto las resistencias R1 y R2 como a. También mejora tedricamente disminuyendo las
fuentes de corriente del FVF, es decir, disminuyendo el consumo total del amplificador.
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Dicha optimizacién logra el mayor valor de FOMS posible para la implementacion
genérica del OTA, pero no tiene en cuenta la estabilidad del amplificador. Escogiendo
los valores de la tabla 3.2 el margen de fase utilizando la expresién calculada en (3.16)
(con €=0.5) es de 20.06°, lo cual indica que el circuito no es estable. Debido a esto, se
procede a realizar otra optimizacion de la figura de mérito de pequefa sefial, respetando
en este caso la estabilidad del sistema. Para ello se establece como condiciéon que el
margen de fase como minimo debe ser de 60°. En este caso hay que dar valor al rango
de € debido a que no aparece en la expresién de FOMS pero si en la del margen de fase.
El rango escogido es un vector de 1001 valores comprendidos entre Oy 1. Los resultados
se recogen en la tabla 3.3.

Parametros Valores optimizados
o 1
R 662kQ
v 0.001
£ 0
Tabla 3.3: Resultados de la optimizacion de FoMs teniendo en cuenta el margen de fase.
MHz - pF

FoMS lograda: 34618

PM = 60,05°

En la figura 3.3 se muestra el valor de la figura de mérito de las diferentes
configuraciones del OTA super clase AB en funcién del valor de las resistencias.

60

— CM (a=1)

M |—— RFC (o =1/2)
GRFC (a = 1/4)

—— GRFC (a =2/3)

S
=]

FOMS (MHz-pF/A)
[4%]
o

]
o
T

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
R (kQ)

Figura 3.3: FoMs de las diferentes configuraciones respecto a R.
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Como se puede observar en la grafica, un aumento de a supone un mayor valor de la

figura de mérito en pequefia sefial. Una vez vistos los resultados, se deducen las

siguientes conclusiones:

El CM OTA Super Clase AB (a=1) logra la mejor FOMS por delante de otras
configuraciones como el RFC OTA Super Clase AB (a=0.5) o el GRFC OTA Super
Clase AB (diferentes valores cumpliendo 0 < a < 1).

El margen de fase limita el valor de las resistencias utilizadas en el LCMFB. En
este caso, para un valor mayor de 662kQ el margen de fase baja de los 60° por lo
gue el amplificador deja de ser estable.

La existencia de las fuentes de corriente de valor €als que controlan la corriente
de polarizacién de los transistores Msgy Mag no mejoran las figuras de mérito y
empeoran la estabilidad. Al incrementar el valor del parametro € empeora el
margen de fase, por lo que obliga a hacer uso de resistencias de menor valor
para mantener la estabilidad y con ello decrece la FOMS. Por lo tanto, tal y como
se puede observar en la tabla X, lo dptimo es escoger £=0, es decir, prescindir de
dichas fuentes de corriente.

Como complemento a la optimizacién de la FoMs, se procede a realizar el mismo

procedimiento de optimizacién de la figura de mérito, pero esta vez operando los

transistores en inversion fuerte. La transconductancia de un transistor en inversion

fuerte viene dada por

(3.19)

siendo py Cox parametros que depende de la tecnologia, W/L la relacién de aspecto del

transistor e Ip su corriente de polarizacién. Por lo tanto, las transconductancias gmi y

gmsg en inversién fuerte vienen dadas por

A%
gmy = Hp Cox (_> Ig
1 (3.20)
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A
gM3p = Hn Cox (r) IBa(l - g)
3B (3.21)

Los rangos y valores escogidos de los diferentes parametros se reflejan en la tabla 3.4.

Parametros Valores escogidos

o Vector de 1000 valores comprendidos entre 0.001y 1
y Vector de 1000 valores comprendidos entre 0.001y 1
R Vector de 1000 valores comprendidos entre 1 kQ y 1 MQ
Ca 10 fF

Cload 10 pF
Is 15 pA

HnCox 70e-6 LJ.A/V2

UpCox 30e-6 pA/V?

Tabla 3.4: Parametros escogidos para la optimizacion de FoMs en inversion fuerte.

Cabe recalcar que la intensidad de polarizacion de la rama de salida Is es mayor debido
a que los transistores deben operar en inversion fuerte en esta optimizacion. Para la
eleccidon de los pardmetros punCox Y HpCox S€ ha hecho uso de la herramienta Cadence,
escogiendo un valor aproximado mediante simulacién. Los resultados de la optimizacion
en inversion fuerte se reflejan en la tabla 3.5.

Parametros Valores optimizados
o 0.993
R 54kQ
4 0.001
£ 0
Tabla 3.5: Resultados de la optimizacion de FoMs en inversion fuerte.
MHz - pF
FoMS lograda: 27943 Ea—

PM = 60°

Como se puede observar, la FOMses menor cuando los transistores operan en inversion
fuerte, debido a que el ratio gm/Io es menor que en inversion débil. Ademas, al aumentar
la corriente de polarizacion del circuito para que los transistores operen en inversion
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fuerte, tal y como se puede observar en 3.16 el margen de fase disminuye. Debido a
esto, para mantener la estabilidad del sistema es necesario disminuir el valor de las
resistencias del LCMFB disminuyendo la figura de mérito de pequefia sefal.

3.3.2. Optimizacién del ruido

Para la optimizacion del ruido se utiliza la expresidn del ruido equivalente a la entrada
(3.17) calculada previamente. El procedimiento es el mismo que en la optimizacion de
FoMS. Los rangos y valores escogidos de los diferentes parametros se reflejan en la tabla
3.6.

Parametros Valores escogidos

o Vector de 1000 valores comprendidos entre 0.001y 1
y Vector de 1000 valores comprendidos entre 0.001y 1
R Vector de 1000 valores comprendidos entre 1 kQy 1 MQ
Ca 10 fF

Cload 10 pF
Is 1 pA
kg 1,3806-10%
T 295 K
6 2/3
n 1.5
Vi 26 mV

Tabla 3.6: Pardmetros escogidos para la optmizacion del ruido.

El parametro € no influye en la densidad de ruido del sistema tal y como se menciond
anteriormente, por lo que no sera objeto de estudio en esta optimizacidon. También se
tiene en cuenta la estabilidad del amplificador, por lo que se establece que el margen
de fase debe de ser como minimo 60°. Los resultados se reflejan en la tabla 3.7.

Parametros Valores optimizados
o 1
R 662 kQ
% 1

Tabla 3.7: Resultados de la optimizacion del ruido.

74
VHz

Ruido equivalente a la entrada = 25,6

PM = 60,05°
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Por lo tanto, al igual que para la optimizacién de FoMS, la configuracién CM OTA Super
Clase AB (a=1) es la 6ptima para lograr el menor ruido equivalente a la entrada del
amplificador.

En la figura 3.4 se muestra el ruido equivalente a la entrada respecto al valor de las
resistencias R1=R2=R. El resto de los parametros son los 6ptimos, es decir, los valores de
la tabla 3.6.

5 X10_? T T T T T T T T T

Ruido equivalente a la entrada (V/+/Hz)
- N w &
- 4] ra o w o B ]

o
[$3]
T
L

L 1 L L L
5 6 7 8 9 10
R(Q) %10°

o

o
-
i8]
w
I

Figura 3.4: Ruido equivalente a la entrada respecto a R.

Tal y como se puede observar, el ruido equivalente a la entrada a partir de un valor de
resistencias de valor 200 kQ no varia apenas. Esto quiere decir que es posible mantener
los niveles de ruido reduciendo el valor de las resistencias, logrando un sistema con
mejor margen de fase y por lo tanto una mayor estabilidad.

En la figura 3.5 se muestra el ruido equivalente a la entrada respecto al valor del
parametro gamma. El resto de los pardmetros son los dptimos, es decir, los valores de
la tabla 3.6.
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Figura 3.5: Ruido equivalente a la entrada respecto a gamma.

De la grafica de la figura 3.5 se extraen dos conclusiones:

e El valor éptimo del parametro gamma para el menor ruido equivalente a la
entrada es 1.

e Un valor de gamma demasiado pequefio perjudica en exceso el ruido del
amplificador.

Al igual que en el apartado anterior, se procede a repetir la optimizacion del ruido, pero
esta vez operando los transistores en inversidén fuerte en vez de inversion débil. Se
escoge una intensidad de polarizacion Is de 15 pA y las transconductancias de los
diferentes transistores se calculan mediante la expresion (3.19). El resto de los
parametros son iguales que en la optimizacidon en inversién débil, recogidos en la tabla
3.6. Los resultados de la optimizacién en inversién fuerte se reflejan en la tabla 3.8.

Parametros Valores optimizados
o 1
R 54 kQ
% 1

Tabla 3.8: Resultados de la optimizacion del ruido en inversion fuerte.
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nVv
Ruido equivalente a la entrada = 8.06 —

VHz

PM = 60,45°

Como se puede observar, el ruido equivalente a la entrada es mucho menor operando
los transistores en inversion fuerte. Esto es debido a que, como se puede ver en la
expresion (3.18), el ruido equivalente es inversamente proporcional a Ia
transconductancia total del circuito Gm. Al aumentar considerablemente la intensidad
de polarizacién de todos los transistores, aumenta la transconductancia total del circuito
y debido a ellos el ruido equivalente a la entrada es menor. Como principal
inconveniente, al trabajar en inversion fuerte, el consumo del amplificador es mucho
mayor debido a las mayores corrientes de polarizacién, dejando de ser un dispositivo
LVLP.
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Capitulo 4 Disenio e implementacidn

Una vez realizado el andlisis y la optimizacién de la implementacion genérica, el
siguiente paso es el disefio, simulacidon e implementacion fisica haciendo uso de las
herramientas de Cadence Virtuoso IC6. Cabe recordar que la tecnologia empleada es
CMOS de 180nm de UMC. El objetivo de este capitulo consiste en simular dos
configuraciones diferentes del OTA super clase AB y comparar los valores de los
diferentes parametros de los amplificadores con los resultados teéricos calculados en el
capitulo anterior para validar estos resultados. Las dos configuraciones escogidas son el
RFC OTA Super Clase AB y el CM OTA Super Clase AB.

4.1. Simulacion RFC OTA Super Clase AB

En la figura 4.1 se muestra el disefio del RFC OTA Super Clase AB. Es la misma
implementacion que la mostrada en la figura 3.1 pero sustituyendo a por 1/2, dando
lugar a esta configuracién concreta.

Mo ) I[TM10
M7 ) l H[Me

Vour
p—o0

Ms E FVey WA W Ver , Ms
Msc Jlepoy| Ve[ Mac 1

M3A£|__| Mag I S 45 QM4A

elg/2 elp/2

Figura 4.1: Implementacion del RFC OTA super clase AB.
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Para implementar las fuentes de corriente que polarizan el FVF (ylg) y las que controlan
la corriente de polarizacidn de los transistores Msgy Mag (€/5/2) se implementa un espejo
de corriente cuyo diseio se puede observar en la figura 4.2.

‘iff ‘lfz ‘lf,? ih

i b
S T e g

Vss

Figura 4.2: Espejo de corriente para la polarizacion del amplificador.

En este caso I1=I>= yls y I3=14= €lg/2. El funcionamiento es sencillo: si se requiere que el
valor de |1y > sea Ig/2, la relacién de aspecto W/L de los transistores Ms; y Ms3 debe de
ser la mitad de la del transistor Msi.En general se mantiene Ly se escala W. En cambio,
si se requiere que por ambos transistores la corriente de drenaje sea el doble que la de
Msi, es decir, 2lg, la relacién de aspecto W/L de estos debe de ser la mitad de la de Mg;.

Influencia del parametro €

En el capitulo de optimizacién se ha llegado a la conclusién que para obtener la mejor
figura de mérito de pequeia senal se debe escoger €=0, es decir, prescindir de las
fuentes de corriente que controlan la corriente de polarizacién de los transistores Msgy
Mag. Para comprobar dicha conclusién en simulacién, se procede a comparar dos RFC
super clase AB OTA, uno con £=0.5 y el otro excluyendo las fuentes de corriente. Los
ratios W/L de los diferentes transistores se reflejan en la tabla 4.1 y el resto de los
valores escogidos para la simulacién se muestran en la tabla 4.2.

Ratios W/L (um/um)
Transistores RFC OTA €=0.5 RFC OTA =0
Mi1a, Maa 12/0.24 12/0.24
Mg, M2s 12/0.24 12/0.24
Mic, Mac 12/0.24 12/0.24
Mip, M2p 12/0.24 12/0.24
Msa, Msa 72/0.24 36/0.24
M3g, Masg 12/0.24 12/0.24
M3c, Mac 12/0.24 12/0.24
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Ms, Mg 72/0.24 36/0.24
M7, Mg 12/0.24 12/0.24
Mo, M1o 12/0.24 12/0.24

Tabla 4.1: Ratios W/L para las dos configuraciones con diferente E.

Parametros Valores
a 0.5
Y 0.5
R 500kQ
ls 1pA
C 100pF
Tension de alimentacion +0.75V
Ven ov
Vep 0.2V

Tabla 4.2: Parametros escogidos para comprobar la influencia de E.

Los resultados obtenidos de ambas configuraciones se muestran en la tabla 4.3 junto a
los correspondientes resultados tedricos calculados utilizando las expresiones 3.12, 3.16
y 3.17.

RFC OTA RFC OTA
RFC OTA €=0.5 €=0.5 RFC OTA €=0 =0
Teodrico Tedrico
FoMS 16553 16512 19064 16512
(MHz-pF/mA)
PM (°) 42.2 81.15 58.4 85.6
Ruido equivalente
ala entrada 23.34 35.8 22.62 35.8
(nv/vHz )

Tabla 4.3: Resultados de la influencia de €

Respecto a los resultados de la tabla 4.3 se llegan a las siguientes conclusiones:

e Tedricamente el pardmetro € no afecta a la FOMS, pero en simulacién se puede
observar que la figura de mérito mejora en cuanto disminuye dicho parametro.

e En simulacion el ruido se mantiene en valores similares al modificar g, lo cual
concuerda con la expresién tedrica del ruido en (3.17), la cual no depende de €.
También se observa que el ruido equivalente es menor en simulacién, lo cual se
debe a que la transconductancia total del OTA en simulacién es mayor a la
calculada tedricamente en 3.5.

e El margen de fase empeora en cuanto usamos un € mayor, efecto que se
demuestra en teoria.
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La diferencia de valores entre los cdlculos tedricos y los resultados en simulacién del
margen de fase puede ser debido a que el andlisis tedrico solo considera el polo
dominante y el no dominante, no incluyendo el efecto de otros polos y ceros que
también contribuyen a reducir el margen de fase. Ademas, la capacidad pardasita de los
nodos estd probablemente subestimada en el andlisis tedrico, y quizas las diferencias
entre las gm tedricas y calculadas también influya.

Una vez comprobada en simulacién la influencia negativa de un € mayor a 0 en el OTA
super clase AB, para las siguientes simulaciones se prescinde de las fuentes de corriente
qgue controlan dicho pardmetro, es decir, se escoge €=0 para las siguientes
configuraciones.

Influencia del parametroy

En la optimizacién tedrica se ha llegado a la conclusion de que aumentando el factor y
se reduce el ruido equivalente a la entrada del OTA, pero también disminuye la figura
de mérito de pequeia seifal FOMS. Para comprobar dichos resultados se procede a
simular en Cadence cuatro configuraciones diferentes de RFC OTAs super clase AB con
cuatro valores diferentes del parametro y: 1, 0.5, 0.25 y 0.1. Las ratios W/L de los
diferentes transistores se reflejan en la tabla 4.4 y el resto de los valores escogidos para
la simulacion se muestran en la tabla 4.5.

Ratios W/L (um/um)
Transistores RFC OTA RFC OTA RFC OTA RFC OTA
y =1 y =0.5 y =0.25 y =0.1

Mi1a, Maa 12/0.24 12/0.24 12/0.24 12/0.24
Mg, M2s 12/0.24 12/0.24 12/0.24 12/0.24
Mic, Mac 24/0.24 12/0.24 6/0.24 2.4/0.24
M1p, M2p 12/0.24 12/0.24 12/0.24 12/0.24
Msa, Maa 36/0.24 36/0.24 36/0.24 36/0.24
Msg, Mag 12/0.24 12/0.24 12/0.24 12/0.24
Mac, Mac 12/0.24 12/0.24 12/0.24 12/0.24
Ms, Mg 36/0.24 36/0.24 36/0.24 36/0.24
M7, Mg 12/0.24 12/0.24 12/0.24 12/0.24
Mo, M1o 12/0.24 12/0.24 12/0.24 12/0.24

Tabla 4.4: Ratios W/L para las dos configuraciones con diferente ).

Parametros Valores
a 0.5
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€ 0
R 500kQ
ls 1pA
CL 100pF
Tension de alimentacion +0.75V
Ven ov
Vep 0.2V

Tabla 4.5: Pardmetros escogidos para comprobar la influencia de }.

Los resultados obtenidos de las diferentes configuraciones se recogen en la tabla 4.6

junto a los correspondientes resultados tedricos.

RFC RFC RFC RFC RFC RFC RFC RFC
OTA OTA OTA OTA OTA OTA OTA OTA
V= y=1 y =0.5 v=0.5 | y=0.25 | y=0.25 | y=0.1 y=0.1
Teodrico Teodrico Teorico Tedrico
FoMS
(MHz-pF/mA) | 16499 13760 19152 16512 20580 18347 21844 19657
PM (°) 59.1 85.55 58.3 85.55 57.5 85.55 52.9 85.55
Ruido
equivalente 20.3 32.8 23.34 35.8 28.13 41.3 35.57 54.8
ala entrada
(nv/vHz )

Tabla 4.6: Resultados de la influencia de }.

Respecto a los resultados de la tabla 4.6 se llegan a las siguientes conclusiones:

e Aligual que ocurre en los resultados tedricos, una disminucidn del parametro y

conlleva a una mejora de la FoMs.

e Latendenciade un menor ruido equivalente a la entrada del OTA con el aumento
de y también se cumple al igual que en la teoria. La mejora de resultados en el
analisis en simulador respecto tanto en FoMs como en ruido se debe a que la
transconductancia total del amplificador es mayor a la calculada en teoria, tal y
como se ha mencionado anteriormente.

e El margen de fase no varia apenas entre los valores 1y 0.25 de y, pero utilizando
un y menor disminuye significativamente. Teéricamente, dicho pardmetro no
deberia afectar al margen de fase del amplificador.

Tedricamente, como el parametro y no afecta a la estabilidad, se puede reducir dicho

parametro a un valor muy pequeno con el objetivo de optimizar la FoMs, pero en
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simulacidn se observa que reducir a un valor muy pequefio degrada el margen de fase,
por lo que para que el sistema mantenga la estabilidad es necesario bajar el valor de las
resistencias del LCMFB, lo cual degrada la figura de mérito. Es decir, un efecto anula al
otro, manteniendo una FoMs similar o peor y ademas aumentando significativamente el
ruido equivalente a la entrada. Debido a esto, en términos de optimizacién de FoMs no
es ventajoso usar una y de un valor muy pequefio.

RFC 6ptimo en términos de FOMS y FoML

Una vez comprobados los efectos de € y y en el amplificador mediante la simulacién en
Cadence, se procede a disefiar un RFC super clase AB OTA 6ptimo en términos de las
figuras de mérito de pequefiay gran sefial con el objetivo de compararlo posteriormente
con los resultados en simulacién del CM super clase AB. Como pardmetro de referencia
para tener en cuenta las dos figuras de mérito se hara uso de FoMavyg, el cual se trata de
la media geométrica de FoMs y FOM, cuya expresién es

FOMAVG - \/FOMS . FOML
(3.1)

De acuerdo con los resultados anteriores, se escoge €=0 y y=1/4. Tras analizar el limite
de un valor pequefio dey, se ha llegado a la conclusion de escoger este valor, ya que un
valor menor incluso empeora ligeramente la FOMS y empeora el ruido. Mediante
simulacidn, se llega a la conclusidn que el mayor valor de las resistencias manteniendo
el amplificador estable, es decir, un minimo margen de fase de 60°, es de 470k Q, por lo
que se escoge este valor. Los ratios W/L de los diferentes transistores se reflejan en la
tabla 4.7 y el resto de valores escogidos para la simulacién se muestran en la tabla 4.8.

Transistores Ratios W/L (um/um)
Mia, M2a 12/0.24
Mig, M2g 12/0.24
Mic, Mac 6/0.24
Mi1p, M2p 12/0.24
M3a, Maa 36/0.24
M3g, Mas 12/0.24
M3sc, Mac 12/0.24

Ms, Me 36/0.24
M7, Mg 12/0.24
Mo, M1o 12/0.24

Tabla 4.7: Ratios W/L escogidos.
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Parametros Valores
a 0.5
€ 0
Y 0.25
R 470kQ
ls 1pA
C 100pF
Tension de alimentacion +0.75V
Ven ov
Vep 0.2V

Tabla 4.8: Pardmetros escogidos.

Los resultados obtenidos se recogen en la tabla 4.9.

Parametros Resultados
SR+ (V/us) 2.57
SR- (V/ps) -5.84
Ganancia en DC (dB) 80.65
PM (°) 60.4
GBW (MHz) 2.09
Ruido equivalente a la entrada 28.15

(nvV/vHz )

Isupply (LA) 10.51
Potencia (LW) 15.77
FOM_ (LA/UA) 39.96

FoMs (MHz-pF/mA) 19886
FoMave 891.42

Tabla 4.9: Resultados obtenidos del RFC OTA super clase AB.

Este valor de FoMs se corresponde con el mayor valor logrado en simulacion para un
RFC OTA super clase AB teniendo en cuenta un margen de fase minimo de 60°.
Tedricamente con estos pardmetros escogidos la FoMs es 17300.

Con el objetivo de mejorar la FoMavg, se han implementado cascodos en los espejos de
corriente de la figura 4.2, los cuales se observan en la figura 4.3.
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Figura 4.3: Espejo de corriente para la polarizacion del amplificador haciendo uso de transistores cascodos.

El objetivo de esta implementacion es escalar de manera mas exacta las corrientes que
polarizan el FVF y con ello reducir la Isupply, mejorando con ello las dos figuras de
mérito. El resultado de esta implementacion se muestra en la tabla 4.10.

Parametros Resultados

SR+ (V/us) 2.57

SR- (V/us) -4.76

Ganancia en DC (dB) 83
PM (°) 60.3

GBW (MHz) 1.33

CMRR (dB)

Ruido equivalente a la entrada 32.6

(nv/vHz )

Isupply (LA) 7.1
Potencia (LW) 10.5
FoM_ (LA/pA) 52

FOMs (MHz:pF/mA) 18838
FoMave 990

Tabla 4.10: Resultados obtenidos del RFC OTA super clase AB tras afiadir cascodos al espejo de corriente

Una vez vistos los resultados en simulacidn, se llega a la conclusién de que los cascodos
no mejoran la FoMs. Es verdad que disminuye la corriente de alimentacion total, pero
por ese mismo efecto disminuye a su vez el producto de ganancia por ancho de banda,
por lo que no mejora la figura de mérito de pequena seiial. Por el contrario, los niveles
de Slew Rate se mantienen similares por lo que al bajar la Isupply mejora la figura de
mérito de gran senal considerablemente y con ello la FoMave. También mejora la

potencia estatica del amplificador, disminuyendo S5uW.
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La ultima implementacién de cara a optimizar la FoMavs consiste en el uso de la técnica
QFG previamente mencionada para la polarizacion adaptativa de los transistores
cascodo del OTA, intentando que la VDS de los transistores que generan largas
corrientes dindmicas no se vea limitada por tales transistores cascodo. El disefio anterior
afiadiendo la implementacién se observa en la figura 4.4.

Mg 7| J, }[—er
CEAT
M',r | T

| LDE‘FH i

Vep

Mg

__I/g) ur
Vins Vin.
Feli .
Vew Vew
MR??;_}J Mg2

Figura 4.4: Implementacion RFC OTA super clase AB con técnica QFG para los transistores cascodos.

Los ratios W/L de Mg1, Mg2 y Mg3 es 1um/0.18um y el valor de Cgares de 1pF. El resto de
los valores son los mismos que los de las tablas 4.7 y 4.8. Con esta implementacién se
pretende mejorar el Slew Rate y con ello la FoM, sin perjudicar tedricamente en gran
medida a la FoM;. Los resultados se recogen en la tabla 4.11.

Parametros Resultados
SR+ (V/us) 3.8
SR- (V/us) -3.82
Ganancia en DC (dB) 81.7
PM (°) 60.1
GBW (MHz) 1.15
Ruido equivalente a la entrada 32.7
(nv/vHz )
Isupply (LA) 7.1
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Potencia (LW) 10.5
FoM. (LA/pA) 54
FoMs (MHz-pF/mA) 16289
FoMave 937

Tabla 4.11: Resultados obtenidos del RFC OTA super clase AB tras aiiadir la técnica QFG

Una vez visto los resultados en simulacién se puede observar que la FoM, mejora
ligeramente, pero la FoMs disminuye, de tal manera que la FoMaye disminuye al usar la
técnica QFG, por lo que no es conveniente implementarla a la hora de optimizar las

figuras de mérito de pequefia y gran sefial del RFC super clase AB.

Por lo tanto, las conclusiones para lograr la configuracidon dptima en simulacién en

términos de FoMaye para el RFC OTA super clase AB son las siguientes:

4.2.

Hay que prescindir de las fuentes de corriente que controlan la corriente de
polarizacién de los transistores Msgy Mag, es decir, escoger €=0.

No conviene utilizar un valor del pardmetro y muy bajo tal y como indican los
calculos tedricos, siendo y=1/4 el valor que logra los resultados mas eficientes
para el amplificador.

Emplear cascodos en el espejo de corriente que genera las fuentes de corriente
que polarizan al sistema aumenta FoMavc ademas de conseguir que el OTA tenga
un consumo menor, es decir, mas cercano al tedrico.

No es conveniente implementar la técnica QFG en general para polarizacién
dindmica de los transistores cascodo debido a que en términos de FoMave
empeoran los resultados.

La mayor FoMavc para el RFC OTA super clase AB lograda es 990, con
FoMs=18838 y FOM=52.

Simulacion CM OTA super clase AB

Se ha comprobado que la influencia de los diferentes pardmetros de la implementacion

genérica propuesta es la misma para las dos configuraciones por lo que se escogen los

valores dptimos €=0 y y=1/4 sin necesidad de repetir el mismo procedimiento del

apartado anterior. En la figura 4.5 se muestra el disefio del CM OTA Super Clase AB.
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Figura 4.5: implementacion del CM OTA super clase AB.

En el espejo de corriente que genera las dos fuentes de valor /B/4 que polarizan el FVF
se han implementado cascodos al igual que en el apartado anterior. Los ratios W/L de
los diferentes transistores se reflejan en la tabla 4.12 y el resto de los valores escogidos
para la simulacidn se muestran en la tabla 4.13.

Transistores Ratios W/L (um/um)
M1a, M2a 12/0.24
M1g, M2p 12/0.24
Mic, Mac 6/0.24
M1p, M2p 12/0.24
M3a, Maa 12/0.24
M3g, Mag 12/0.24
M3sc, Mac 12/0.24

Ms, Mg 12/0.24
M7, Mg 12/0.24
Mo, M1 12/0.24

Tabla 4.12: Ratios W/L escogidos para simular el CM OTA super clase AB
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Parametros Valores
a 1
€ 0
Y 0.25
R 880kQ
ls 1pA
C 100pF
Tension de alimentacion +0.75V
Ven ov
Vep 0.2V

Tabla 4.13: Paradmetros escogido para simular el CM OTA super clase AB.

Cabe recalcar que se ha escogido un valor mayor de resistencias debido a que el margen
de fase utilizando resistencias de 470kQ en esta configuracién es bastante mayor al
limite impuesto de 60°, por lo que las aumentamos con el objetivo de optimizar las
figuras de mérito de pequeiia y gran sefial. Los resultados obtenidos se recogen en la
tabla 4.14.

Parametros Resultados
SR+ (V/us) 2.2
SR- (V/us) -3.2
Ganancia en DC (dB) 88.1
PM (°) 60.4
GBW (MHz) 1.77
Ruido equivalente a la entrada 30.38

(nv/vHz )

Isupply (LA) 6.9
Potencia (LW) 10.35
FoM_ (LA/pA) 39

FOMs (MHz:pF/mA) 25652
FoMave 1000.2

Tabla 4.14: Resultados del CM OTA super clase AB.

Una vez vistos los resultados se obtienen las siguientes conclusiones:

e La FoMslograda es mayor que la obtenida con el RFC OTA super clase AB, lo cual
concuerda con la optimizacién tedrica. Por el contrario, empeora el Slew Rate y
con ello la figura de mérito de gran sefial.

e El CM super clase AB es la configuracion éptima en términos de FoMayg,
superando al RFC super clase AB, aunque con menos diferencia que la esperada
segun los célculos tedricos.

e Elrestodelos parametros contemplados son similares en las dos configuraciones
excepto la ganancia en DC, la cual en el CM OTA super clase AB es 7dBs mayor.
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En la figura 4.6 se representan graficamente los resultados obtenidos del RFC OTA
super clase AB y del CM OTA super clase AB, comparandolos con los resultados de
otros trabajos. Destaca sobre todo el elevado valor de la FOMS obtenida comparado
con otras propuestas. La FOML mas alta se obtiene con el amplificador en [10], pero
se consigue al no corresponder a una configuracion cascodo y por tanto tener mejor
slew rate a expensas de una ganancia en DC muy limitada.
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10t AB] .
ol11]
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=
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FoML

Figura 4.6: Comparativa de las figuras de mérito obtenidas respecto a otros trabajos.
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Capitulo5 Layouts

Una vez tenemos los valores de todos los parametros de las dos configuraciones del
OTA superclase AB, el siguiente paso consiste en el disefo de los respectivos layouts.
La tecnologia utilizada para realizar los layouts es de 180nm de UMC, siendo de pozo
N o sustrato P. Debido a esto, los transistores NMOS se implementan directamente
sobre el sustrato mientras que los PMOS deben fabricarse en el interior de un pozo
tipo N.

5.1. Técnicas de layout

En primer lugar, antes de empezar a colocar los diferentes componentes para
comenzar la realizacion del disefio del layout es importante detectar cuales deben
ser iguales entre si. Un ejemplo claro es el de un espejo de corriente o el de dos
resistencias que tienen el mismo valor.

Un aspecto clave para que dos componentes que hemos detectado que tienen que
ser iguales se comporten de la manera mas similar posible consiste en que ambos
elementos deben estar juntos, tener el mismo entorno y orientacion. Para lograr la
misma disposicion entre componentes iguales se colocaran lo mas proximos entre si
y rodeados del mismo contorno. Cabe recalcar que a la hora de realizar el layout no
hay que colocar necesariamente los elementos con la misma disposicién que en el
esquematico, por lo que dos transistores que estén alejados en el esquematico
pueden estar proximos en el layout si es conveniente.

Una técnica utilizada en los layouts realizados es la de interdigitado, que nos permite
mejorar considerablemente el matching entre distintos componentes. Consiste en
dividir los componentes a los que se le va a aplicar dicha técnica (normalmente
transistores o resistencias) en varios trozos o componentes mas pequefios, de tal
forma que luego se entrelacen los trozos de un componente con los trozos de otro
al que tiene que ser igual, mejorando la homogeneidad entre los mismos.

Otra técnica utilizada ha sido el uso de componentes dummy. Los transistores o
resistencias dummy, a pesar de incorporarlos al esquematico, no influyen en el
funcionamiento del OTA ya que estan cortocircuitados. En el disefio del layout, al
colocar por ejemplo dos transistores iguales y utilizar la técnica de interdigitacion
tenemos que todos los transistores del bloque (trozos de los transistores iguales que
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queremos colocar) estan rodeados tanto por la izquierda como por la derecha por
un transistor igual a él menos los dos de los extremos, en los cuales un lado se queda
libre. Esto puede ocasionar que el comportamiento de los transistores que se
encuentran en los extremos del bloque sea diferente al de los demas transistores.
Para evitarlo se colocan en los extremos dos transistores dummy del mismo tamafio
que los transistores del bloque para que asi todos los transistores del bloque estén
rodeados del mismo entorno. Cabe recalcar que la técnica dummy se puede emplear
tanto con transistores, como con resistencias o condensadores.

La ultima técnica realizada en los layout consiste en rodear todos los componentes
por una serie de conexiones a sustrato de forma que todos tengan alguna proxima,
ya que éstas van a actuar como proteccion frente a corrientes conducidas por el
sustrato, y van a fijar con mds exactitud la tensién del terminal de bulk en el caso de
los transistores nMOS.

5.2. Layouts realizados

Haciendo uso de las técnicas expuestas en el apartado anterior, se procede a realizar el
disefio del layout de los dos OTAs analizados en simulacion en el capitulo 4: el RFC OTA
super clase AB y el CM OTA super clase AB.

El disefio es muy similar para ambos, con la diferencia de las conexiones de los
transistores de entrada Mi1a y M2a (es decir, el valor del parametro a) y de los ratios W/L
de algunos transistores debido al factor K del espejo diferencial no lineal tal y como se
puede ver en las tablas 4.7 y 4.12.

En las figuras 5.1 y 5.2 se muestran los layout del RFC OTA super clase AB y el CM OTA
super clase A, respectivamente.
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Figura 5.1: Layout del RFC OTA super clase AB.

57



Figura 5.2: Layout del CM OTA super clase AB.
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5.3. Lineas futuras

La continuacion mds inmediata consiste en enviar a fabricar los disefios que se han
realizado y medir el chip resultante, comprobando si los resultados experimentales
coinciden con los que se han obtenido en simulacidén durante el desarrollo del trabajo.

Una tarea para desarrollar es la implementacién de nuevas técnicas dentro de la
configuracion genérica del OTA super clase AB propuesta con el objetivo de mejorar los
resultados obtenidos en el presente trabajo, tanto a nivel de figuras de mérito como de
ruido equivalente a la entrada del amplificador. Por otro lado, la optimizacién se podria
extender a otras caracteristicas relevantes del OTA como son el CMRR o el PSRR.

Otra continuacion posible al trabajo consiste en trasladar el disefio a una tecnologia
CMOS mds moderna, como es el caso de 65nm. Una vez trasladado el disefio el siguiente
paso consiste en analizar las diferencias encontradas en la nueva tecnologia y hacer un
nuevo estudio y optimizacion.
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Anexo A

El ruido térmico del transistor en saturacion se puede modelar como una fuente de
tension de ruido en la puerta del transistor con valor cuadrdtico medio

—  4kpTé
vi = ——Af

Im (A.1)

Por otro lado, las resistencias generan una corriente de ruido con valor cuadratico medio

—  4kgTAf
TR
(A.2)

Se procede a calcular el valor cuadrdtico medio de la corriente de ruido de salida del
amplificador. Para ello, se considera independientemente cada fuente de ruido de cada
transistor y resistencia quitando las de todos los demas, calculando su ganancia en
pequeiia sefial desde esa fuente hasta el nodo de salida. Se multiplica el valor de la
fuente por esa ganancia y se tiene asi la contribucion al ruido de salida de esa fuente en
concreto. Esto se repite para todos los dispositivos que generan ruido térmico. Las
diferentes fuentes de ruido son incorreladas, por lo que a la salida se suman los valores
cuadraticos medios de las contribuciones de ruido de cada transistor, es decir, se suman
de forma incoherente. Debido a que el circuito es completamente diferencial, solamente
es necesario analizar la mitad del circuito.

Mg

Se realiza el cdlculo en pequefia seial de la intensidad de salida cuando tenemos la
tension de ruido vn en la puerta del transistor M9. Una vez calculada, elevando al
cuadrado y usando la expresién (A.1) obtenemos la corriente de ruido a la salida con un
valor cuadratico medio en un ancho de banda Af que genera dicho transistor. En este
caso la intensidad de salida viene dada por

Lout = 9moVn
(A.3)
Por lo que a la salida aparecera una corriente de ruido con valor cuadratico medio

i2, = 4kpTSAfg,
(A.4)
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Para el resto de los transistores y resistencias se realiza el mismo procedimiento.

Msa

lout = Ym3aVn a.5)
'A.5

Teniendo en cuenta que gm3a=Kgmss, la expresién de la corriente de ruido con valor
cuadratico medio es

i2, = 4kpTSAfKg. .p
(A.6)

Mia

lout = 9m1aVn a.7)
A.7

Teniendo en cuenta que gmia=(1-a)gmi la expresion de la corriente de ruido con valor
cuadratico medio es

2, =4kpTSAf(1— a)g, , s
A.

Mis

lout = 9m1BImaaRVn
(A.9)

Teniendo en cuenta que gmis=0gm1 Y gmaa=gmsa la expresion de la corriente de ruido
con valor cuadratico medio es

- 2
ino=4kpTSAfag, (Kg, .5R)

(A.10)

Mjc
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lout = 9m1aVn + 9miBIm3aRvn

(A.11)
2la(Kg. ..R— 1)+ 1]
:4kBT6Afgm1 [ ( gm3B ) ]
Imic (A.12)
Mss
lout = 9m3p9Im3zaRVn
(A.13)

Teniendo en cuenta que gmis=0gm1 Y gmaa=gmsa la expresion de la corriente de ruido
con valor cuadratico medio es

i2, = 4kgTSAfg ., 3(KR)?

3B
" (A.14)

Msp

La nomenclatura Msp ha sido asignada al transistor que hace la funcidn de la fuente de
corriente con valor €alg que controla la corriente de polarizacién de los transistores
Msgy Mas.

lout = 9m3p9m3aRvn

(A.15)

_ 2
1121,0 = 4-kBT6Afgm3D(Kgm3BR) (A 16)

R1
iout = gm3aln (. )
A.17,
2 K :

i2, = 4kBT5Af§(Kgm33) (A.18)

Los transistores Ms, M7y Mscson transistores cascodos, por lo que su aportacion al ruido
se considera despreciable. Esto es debido a que la tension de ruido vs en la puerta de un
transistor cascodo se copia a su terminal de fuente actuando como un seguidor de
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fuente, por lo que solo varia la corriente de ruido a la salida debido al efecto de
modaulaciéon de longitud de canal, el cual es despreciable.

Tras realizar los correspondientes cdlculos en pequeiia sefial, se ha llegado a la
conclusién que la aportacion de ruido tanto del transistor Mip como del transistor que
polariza el FVF es despreciable.

La densidad de ruido a la salida es la suma de todas las contribuciones calculadas
multiplicada por dos, debido a que solo se ha analizado la mitad del circuito. Por lo tanto,
la densidad de ruido a la salida es

2
lN,out

Af ~ 8kpdTAf {gm*) + Kgmzp + (1 —a)gm1 + agml(Kgm3BR)2

R
+ ; (Kgm3p)? + Gmap (KGmzpR)?
+ gmla(KgmspR — 1) + 1]?

Imic

+gm332(KR)2} (A.19)
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Anexo B

El cédigo del programa de MATLAB creado para la optimizacién de la figura de mérito
de pequefiia seiial es el siguiente:

%Establecemos los vectores de los diferentes parametros
alpha = 0.001:0.001:1,;

epsilon = 0.001:0.001:1;

gamma = 0.001:0.001:0.1;

R = 1000:1000:1000e3;

Ib = le-6;
n=1.5;

Vt = 0.026;
Cload = 10e-12;
Ca = 10e-15;

%Parametros para la inversion fuerte
ucox_pmos=30e-6;

ucox_nmos=70e-6;

wl=100;

%Inicializamos las variables
FOM_S_MAX=0;
alpha_optimazada=0;
epsilon_optimizada=0;
R_optimazada=0;
PM_optimizado=0;
gamma_opt=0;

for i=alpha
for j= R
for z= epsilon
for g=gamma

%INVERSION DEBIL
gml=Ib*(n*Vt)~-1;
gm3b=Ib*i*(1-z)*(n*Vt)"-1;

%En caso de querer optimizar con inversion fuerte comentar las expresiones
%de inversion débil y descomentar las expresiones de gml y gm3b en
%inversion fuerte

%INVERSION FUERTE

%gml=(2*ucox_pmos*wl*Ib)"0.5;

%gm3b=(2*ucox_nmos*wl*@.5*Ib*i*(1-z))"0.5;

K= (2 - i)*(i)*-1*(1-z)*-1;

FOM S = (2*pi)~-1*(2+4g)"-1*(Ib)~-1*(gml*(i*K*gm3b*j-i+1));

PM = 90 - atand(2*gml*j.*(i*K*gm3b*j-i+1)*(Ca*K)/Cload);
%NOS QUEDAMOS CON EL MAYOR VALOR DE FOMS Y QUE RESPETE EL PM

if FOM_S > FOM_S_MAX
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if PM >= 60
FOM_S_MAX=FOM_S;
PM_optimizado = PM;
alpha_optimazada=i;
R_optimazada=j;
epsilon_optimizada=z;
gamma_opt=g;

end

end
end
end
end
end

disp("Alpha optimizada:"+alpha_optimazada);
disp("Epsilon optimizada:"+epsilon_optimizada);
disp("R optimizada:"+R_optimazada);
disp("gamma_opt:"+gamma_opt);
disp("FoMs:"+FOM_S MAX);

disp("PM:"+ PM_optimizado);

El cédigo del programa creado para la optimizacidn del ruido es el siguiente:

%Establecemos los vectores de los diferentes parametros

alpha = 0.001:0.001:1;

gamma= 1;

R = 1000:1000:1e6;

epsilon= 0; %epsilon no influye en el ruido, pero hay que establecerle un
valor para que no haya errores de compilacion

kb=1.380649e-23;
T=295;
gamma_ruido=2/3;
C=4*kb*T*gamma_ruido;
n=1.5;

Vt = 0.026;

Cload = 10e-12;

Ca = 10e-15;

Ib=1e-6;

%Parametros para la inversion fuerte
ucox_pmos=30e-6;

ucox_nmos=70e-6;

wl=100;

%Inicializamos las variables

densidad_entrada_optimizada=100; %Establecemos esta variable con un valor
alto, ya que la optimizaciodn consiste en tener el valor mas pequefio posible
de esta variable

alpha_optimizada=0;

epsilon_optimizado=0;

gamma_optimizado=0;

R_optimizado=0;
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PM_optimizado=0;

for i=alpha
for j=R
for z=epsilon
for g=gamma

%INVERSION DEBIL
gm9=Ib*(n*Vvt)~-1;
gml=Ib*(n*Vt)"-1;
gm3b=Ib*i*(1-z)*(n*Vt)~-1,;
gmlc=Ib*g*(n*Vt)"-1;
gm3d=Ib*i*z*(n*Vt)"-1;

%En caso de querer optimizar con inversidén fuerte comentar las expresiones
%de inversion débil y descomentar las expresiones de gml y gm3b en
%inversion fuerte

%INVERSION FUERTE
%gm9=(2*ucox_pmos*wl*@.5*Ib)"0.5;
%gml=(2*ucox_pmos*wl*Ib)”"0.5;
%gm3b=(2*ucox_nmos*wl*@.5*Ib*i*(1-z))"0.5;
%gmlc=g*(2*ucox_pmos*wl*0@.5*Ib)"0.5;
%gm3d=(2*ucox_nmos*wl*@.5*Ib*i*z)"0.5;

K = (2 - i)*(i)*-1%(1-2)-1;

%M9
i9=C*gm9;

%M3A
i3a=C*K*gm3b;

%M1A
ila= C*(1-i)*gmi;

%M1B
ilb=C*i*gm1* (K*gm3b*j) 2;

%M1C
ilc=C*(gml)~2*(i*(K*gm3b*j-1)+1)"2*(gmlc)"-1;

%M3B
13b=C*gm3bA3*(K*j)2;

%R
iR=C*j*(gamma_ruido)”-1*(K*gm3b)"2;

%M3D
i3d=C*gm3d* (K*gm3b*j)~2;

%DENSIDAD DE RUIDO A LA SALIDA
densidad_salida= 2*(i9+i3a+ila+ilb+ilc+i3b+iR+i3d);
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%TRANSCONDUCTANCIA DEL OTA
GM=2*gm1* (i*(K*gm3b*j-1)+1);

%DENSIDAD DE RUIDO LA ENTRADA
densidad_entrada = (densidad_salida)”@.5 * GM~-1;

%CALCULO PM
PM = 90 - atand(2*gml*j.*(i*K*gm3b*j-i+1)*(Ca*K)/Cload);

%NOS QUEDAMOS CON EL MENOR VALOR DE DENSIDAD DE RUIDO Y QUE RESPETE EL PM

if densidad_entrada < densidad_entrada_optimizada
if PM >= 60
densidad_entrada_optimizada=densidad_entrada;
alpha_optimizada=i;
R_optimizado=j;
epsilon_optimizado=z;
gamma_optimizado=g;
PM_optimizado = PM;
end

end

end
end

end

end

disp("Alpha optimizada:"+alpha_optimizada);

disp("Epsilon optimizado:"+epsilon_optimizado);
disp("Gamma optimizado:"+gamma_optimizado);

disp("R optimizada:"+R_optimizado);

disp("Densidad optimizada:"+densidad_entrada_optimizada);
disp("PM:"+ PM_optimizado);
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