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Resumen

Este trabajo presenta el diseno y fabricacién de un circuito integrado front-end, dedicado
al pre-procesado analogico de senales fisiologicas de electrocardiograma (ECG), electroence-
falograma (EEG) y electromiograma (EMG). Dado que las caracteristicas de estas sefales
tienen variados rangos de frecuencia (0,1Hz — 10kHz) y amplitud (25pV — bmV), se im-
plement6 un filtro pasa-banda programable en ganancia y banda de interés. Debido a la
diversidad en los rangos de amplitud, la programabilidad de la ganancia implementada varia
de 100V/V hasta 2500V/V y es fijada externamente de forma digital, al igual que el rango
de frecuencia.

En el transcurso de este trabajo, fueron aplicadas técnicas y metodologias de diseno
orientadas a la reduccion del consumo, bajo ruido y bajos voltajes de alimentacion de am-
plificadores operacionales clase AB. Ademas, se logré obtener constantes de tiempo fijadas
de forma muy precisa en base a la técnica de sintonizacion automatica (Automatic Tuning).

El CI se fabrico en la tecnologia 0,5um CMOS (ON Semiconductor Fabrication
Processes). Los resultados obtenidos a través de simulaciones muestran que el circuito consu-
me 151 A en los modos ECG 6 EEG y 30uA en modo EMG. El voltaje de alimentacion puede
variar entre 2,2V y 4,2V sin afectar el funcionamiento del sistema. Procesa senales a su entra-
da de 30uV de amplitud con una SNR mayor a 20dB. Utilizando un area de 1,5mm x 2,1mm.






Capitulo 1

Introduccion

1.1. El Problema

Actualmente existe una gran demanda por parte de la ciencia médica por adquisidores de
muy bajo ruido y de alta precision, que permitan obtener mediciones de senales fisiologicas,
como por ejemplo, de la actividad neuronal, por medio de un EEG, o bien muscular, por
medio de ECG y EMG. Ademas en muchos casos, como en los EEG, es usual que se requiera
realizar multiples mediciones en forma simultanea, haciendo adecuada la implementacion de
adquisidores en electronica a muy alta escala con circuitos integrados.

La Fig. 1.1 muestra un esquema tipico de mediciéon de estas senales biologicas. La ac-
tividad neuronal /muscular, produce una excitacion eléctrica que es sensada por electrodos
colocados en su proximidad. Tipicamente esta excitacion tiene mayor amplitud para el ca-
so muscular que para la neuronal, por ejemplo, la actividad del corazéon ejerce un impulso
eléctrico de tres ordenes de magnitud por encima del emitido por neuronas. Sin embargo, en
todos los casos se obtiene una senal muy débil, por lo que es necesario su acondicionamiento.
Esto se logra en la etapa Front-End, donde se amplifica y se limita el ancho de banda al de
interés, permitiendo una posterior digitalizacion.

0\.’\
ELECTRODOS FIE‘(N)[N)T ADC —t

Figura 1.1: Esquema de Adquisicion de Senales Fisiologicas.

Una de las dificultades con la que tiene que lidiar el Front-End, es con la propia natura-
leza de las senales. Por un lado, poseen componentes de muy baja frecuencia! superpuestas

! Alcanzando en algunos casos decenas de milihertzios.
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con grandes componentes de continua, producidas en el contacto piel-electrodo. El rechazo
de esta continua es simple de lograr con la incorporacion de capacitores externos al CI, pero
muy costoso de alcanzar de forma completamente integrada, ya que requiere de filtros con
grandes constantes de tiempo, que ocupan extensas areas de silicio. Por otro lado, corres-
ponden a seniales de muy baja amplitud, presentes en anchos de banda de algunas décadas,
esto demanda fuertes restricciones de ruido para estos dispositivos. Es precisamente esta
caracteristica de baja amplitud, la que impide la implementacion de front-ends en electroni-
ca digital, por lo que es necesario que este pre procesado sea netamente analégico. La Fig.
1.2, muestra los dominios de frecuencia y de amplitud, para las senales de EEG, EMG y ECG.

Tipicamente la adquisicion de estas senales fisiologicas, son realizadas en salas de hospi-
tales, donde son utilizados continuamente equipos médicos para el diagnostico de pacientes.
Esto requiere al front-end el rechazo de la senal proveniente de la red eléctrica en los elec-
trodos, que se establece por al acoplamiento capacitivo que estos dos experimentan. Este
acoplamiento repercute de la misma forma en ambos electrodos, inyectando una senal pro-
porcional a la de la red eléctrica de la misma magnitud, que en general, son mas potentes
que la senal que se desea adquirir. Por lo que, es imprescindible que el front-end cuente con
un buen rechazo a senales que ingresan en modo comun.

10_2rECG : 3
1
. . ~
EMG
2 107} ; E
% 1
S ]
o im o mm
.EEG et
- 1 -
W0 P m i m e === Y E
i !
i !
10" 10° 10" 10° 10° 10"

Frecuencia (Hz)

Figura 1.2: Rangos de voltaje y frecuencia de las senales fisiologicas ECG, EEG y EMG, que
refieren a electrocardiograma, electroencefalograma y electromiograma respectivamente.

En otros tipos de aplicaciones como los implantables o portables, se requiere de un front-
end de muy bajo consumo, de baja potencia. Por lo que, es necesario que el front-end permita



un correcto funcionamiento a bajas tensiones de alimentacion.

Por ultimo, se debe de tener presente que la interfaz es la entrada de otro bloque.

1.2. Requerimientos

» El CI debera ser configurable para trabajar con las senales fisiologicas de la Tabla. 1.1.
» Entrada diferencial.

= Voltaje de alimentacion: 2,2V hasta 4,2V

» La ganancia se deber& poder programar entre 100V/V y 2500V/V .

» El filtrado debera ser de —40dB/dec a ambos lados de la banda pasante.

= CMRR, PSRR > 70dB.

= El circuito disenado deberé ser capaz de manejar senales diferenciales con un offset de
hasta 100mV.

= El ruido equivalente a la entrada debera ser menor a un décimo de la amplitud minima.

» Debe manejar una capacidad de carga de 3pF 2.

Senal Frecuencia Amp. Min (V') | Amp. Max (mV)
ECG | 0,1 —-150Hz 100 20

EEG | 0,5 —100Hz 25 0,3

EMG | 10Hz — 10kH z 25 d

Tabla 1.1: Caracteristicas de las senales ECG, EEG y EMG.

1.3. Solucion: IBIOCON

Desde su concepciéon mas elemental, la interfaz® IBIOCON se divide en dos modulos fun-
damentales (Fig. 1.3). Por una parte el médulo Ganancia (G), que corresponde a la porcion
del sistema responsable de impartir ganancia a la senal de entrada, y por el otro lado el
modulo Filtrado pasa-bandas (F') que corresponde a la porcion que limita el ancho de banda

2Esto es para modelar la carga que ejerce a la interfaz el bloque que procesa la sefial ya acondicionada
por el front-end, que eventualmente este podria ser un ADC.
3A lo largo del documento se le llamar4 indistintamente front-end o interfaz.



de la senal de entrada al de banda de interés. Desde que la interfaz posee fuertes restriccio-
nes de ruido, el sistema no permite la conmutacion de estos, ya que fijar el moédulo F a la
entrada, implicaria que ambos manejen senales de muy baja amplitud, requiriendo un diseno
a bajo ruido para ambos, con el costo que esto conlleva®. Si bien impartir toda la ganancia
al comienzo de la interfaz, reduciria las restricciones de ruido para los bloques subsiguientes,
hacerlo, implicaria que estos bloques manejen senales rail-to-rail a su entrada y salida. Esto
es una restriccion muy fuerte para el modulo F, por lo que, la distribucion de modulos en la
interfaz debe de hacerse con ciertos cuidados.

G F Hvout

INTERFAZ IBIOCON

Figura 1.3: Interfaz IBIOCON a nivel de moédulos.

De las especificaciones del sistema vistas en la Seccion 1.2, las que afectan directamente
al modulo G son la referidas al diseno a muy bajo ruido, contar con entrada diferencial, im-
partir ganancia programable y de forma precisa. Mientras que para el modulo F', se requiere
que establezca anchos de banda de forma precisa, y maneje senales rail-to-rail a su salida.
Es muy importante notar que cada requerimiento que agrega cada moédulo tiene que ver con
su propia interaccion, dado que cada uno no debe de interferir en la funcionalidad del otro,
es decir, ni el G debe alterar los anchos de banda®, ni F' debe modificar la ganancia en la
banda pasante.

Ambos modulos son conformados por una serie de bloques (Fig. 1.4), permitiendo a los
modulos diluir sus requerimientos en estos bloques, y la division es establecida con el criterio
de que la cantidad de estos bloques sea solo la necesaria. El médulo Ganancia (G) es con-
formado por tres bloques del sistema, mientras que el de Filtrado (F') por dos, donde ambos
modulos comparten uno de ellos.

4Disminuir ruidos de origen flicker y blanco, implican aumentos en 4rea y corriente, respectivamente,
recursos limitados para el diseno a muy bajo consumo en electrénica integrada.

5El criterio que se establece para verificar esta restriccion, es que las frecuencia de corte de este médulo
esté al menos una década por fuera de las que impone su contraparte, el médulo F.

10



Pre. Amp BPF
VIN x10 x1 VOUT

Figura 1.4: Interfaz IBIOCON a nivel de bloques.

1.3.1. Modbdulo Ganancia

El modulo ganancia estd compuesto, por el bloques Pre-Amplificador (PreAmp), el
Amplificador de Ganancia Programable (PGA) y el Amplificador Pasa-Bajos (LPA). Las
principales caracteristicas de estos son:

= PreAmp: Es el amplificador de entrada, en el que recaen las principales restricciones
de ruido del sistema, su introduccion permite a los deméas bloques alivianar sus reque-
rimientos de ruido, y en algunos casos, hasta eliminarlo como variable de disenio. La
arquitectura seleccionada para implementar este bloque es mostrada en la Fig. 1.5 [1].

C2
|1
|l
[ [
MP3 MP4
C1
V.
n- o : : - Vv
C1 —0 °°
Vin, o {1 T + Ao
MP2
C2 —

MP1

Figura 1.5: Arquitectura del Pre-Amplificador.

Esta es una arquitectura adecuada para la etapa, debido a su entrada diferencial, y el
hecho de que su ganancia en banda pasante es fijada por el cociente de capacidades®.
Ademaés, permite a la interfaz prescindir de capacitores externos para eliminar la
componente de continua introducida por los electrodos, debido a su respuesta pasa-
banda. El bloque posee un fuerte compromiso area-ganancia, que es originado por el
hecho de imponer su frecuencia de corte inferior en el orden de los miliherzios. Por

6 Al no fijar la ganancia con resistores, se cuenta con menos fuentes de ruido a la entrada del sistema.
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esta razon, el bloque cuenta con una ganancia de 10V/V. Ver Capitulo 4 por mas
informacion.

= PGA: En este bloque recae el requerimiento de contar con ganancia variable, y es per-
tinente su inclusion, desde que se decidié acotar la ganancia del PreAmp.

Vin

Figura 1.6: Arquitectura del PGA.

Aunque el bloque es precedido por una etapa de ganancia (PreAmp), posee exigencias
de ruido en su diseno. Este bloque, junto al PreAmp, no establecen la ganancia total
requerida por del modulo G, debido a que eso exigiria al moédulo de filtrado (F') manejar
sefiales de gran amplitud (cercanas al rail-to-rail) a su entrada. Esta es una exigencia
que se puede evitar al incorporar un bloque de ganancia a la salida. Estas razones,

definen el rango de ganancias que el bloque PGA debe de programar, correspondiendo
al rango 1 —25V/V.

= LPA: Por lo mencionado anteriormente, el moédulo necesita de un bloque extra de ga-
nancia 10V/V para alcanzar la amplificacion total que requiere el sistema, y éste debe
de situarse a la salida de la interfaz. El bloque debe de ser capaz de manejar senales
rail-to-rail, con una capacidad de carga de 3pF'.

12



Vin
O + Vout
A
AAA
\AAJ
R1Z R2

Figura 1.7: Arquitectura del LPA.

Cabe destacar que su respuesta pasa-bajos caracteristica es utilizada para contribuir
con el filtrado, es decir que estrictamente, éste es un bloque en comun que tienen los
modulos del sistema (G y F'). Esto es ventajoso desde que se ahorra la implementacion
de un bloque, significando un ahorro de consumo y éarea, y por otro lado, minimiza el
ruido que introduce el bloque al sistema, ya que es limitado por su propio ancho de
banda.

La precision en la ganancia del sistema, es alcanzada por el hecho de que cada bloque del
modulo G, establece su ganancia a partir del cociente de componentes pasivos del mismo tipo,
esto es, cociente de resistores o capacitores. Si bien, éstos tienen dispersion entorno a su valor
nominal, al formar parte del mismo integrado, estas fluctuaciones tienen cierta correlacion,
tanto en modulo como en direccién’, y permiten obtener en primer orden, ganancias precisas.

1.3.2. Modbdulo de Filtrado

Por otro lado, el modulo de filtrado F', estd conformado por dos bloques, el BPF y el
LPA. El BPF, es un filtro pasa banda de frecuencias de corte programables, para las tres
bandas de interés. A su vez, esta primer etapa esta dividida en dos sub-etapas, un pasa altos
(HPF) y un pasa bajos (LPF):

= HPF': Este sub-bloque es un filtro pasa altos de segundo orden, donde se obtiene la
caida de —40dB/dec requerida por debajo de su frecuencia de corte.

» LPF: Es un filtro pasa bajos de primer orden que impone una caida de —20dB/dec
luego de la frecuencia de corte.

"Solo formar parte del mismo integrado no basta para asegurar este tipo de correlaciones, se deben de
seguir ciertas técnicas de Layout que permiten alcanzar estas hipotesis.

13



Vin

Figura 1.8: Filtro pasa bajos Gm-C de primer orden.

Los restantes —20dB/dec necesarios luego de la frecuencia de corte superior se consiguen
con el LPA, que como se menciono, también agrega ganancia a la interfaz. La frecuencia de
corte del LPF y del LPA son las misma.

El moédulo F', y en particular el BPF, tiene la tarea de imponer frecuencias de corte de
baja y muy baja frecuencia, con la necesidad de buena precision. Con el fin de encontrar una
arquitectura de filtro que sea adecuada para el BPF, y cumplir con estos requerimientos,
se estudiaron distintas alternativas (ver Seccion 2.1) donde se encontr6é que las topologias
de filtros Gm-C son las més adecuadas. En la Fig. 1.8 se muestra la estructura de un filtro
Gm-C pasa bajos de primer orden.

Los filtros Gm-C imponen su frecuencia de corte a través de la relacion entre la
transconductancia g,, del transconductor tension-corriente (OTA), y de la capacidad C.
Por ejemplo, la transferencia entrada-salida para el filtro de la Fig. 1.8 es:

1

H) = 570

(1.1)

El inconveniente en esta relacion es que al no ser variables del mismo tipo, no hay buena
precision en la ubicaciéon del polo. Para solucionar este problema se incorpora al sistema un
bloque de sintonizacion. Este es el sistema de Automatic Tuning (AT), en el cual se obtie-
ne una relacion de proporcionalidad entre su g,,/C' y una frecuencia de entrada de referencia.

La frecuencia de entrada se puede fijar con precision, por lo que se obtiene un g,,/C
preciso en el sistema. Luego, relacionando el g,, del AT con los de los filtros, que son del
mismo tipo de variable, y las capacidades del AT con las de los filtros, se obtiene buena
precision en los g,,,/C de los filtros, y en consecuencia en sus frecuencias de corte.

Como se verda més adelante, en la Seccion 8.1, la frecuencia de corte del LPA también
depende de una relacion g,,/C. En consecuencia, la frecuencia de corte del LPA resulta preci-
sa relacionando g, y C al del AT. En la Fig. 1.9 se muestra el esquema completo de la interfaz.

14



BPF
Pre. Amp PGA HPF | | LPF LPA
VIN x10 x1 .. x25 orden 2 | |orden1 x10 VOUT
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Figura 1.9: Esquema de la interfaz Ibiocon.

1.3.3. Distribucion de Ruido del Sistema

La Fig. 1.10 muestra la interfaz IBIOCON a nivel de bloques, incluyendo sus respectivas
fuentes de ruido referidas a sus entradas.

BPF
x1

Figura 1.10: Fuentes de ruido del sistema.

Los requerimientos de ruido del sistema (Seccion 1.2) establecen la siguiente restriccion
para el ruido que los bloques introducen a la salida del sistema (Ec. 1.2).

UZOUTp,.eA,,Lp + U?zOUTpGA + U?LOUTBPF + U?LOUTLPA < U?LOUTMAX (1.2)

Donde v,00Tp,camps VnOUTpGa> UnOUTEpr Y VnOUT,p, SON l0s Tuidos equivalentes de cada

etapa a la salida del sistema, y v,0ur,, 4 €5 €l maximo ruido que el sistema puede introducir

referido a la salida. Estas cantidades parciales dependen de la modalidad de operacion de la

interfaz® y fueron en algunos casos cantidades que gravitaron a la hora del disefio de cada

bloque. La tabla 1.2 muestra las maximas cantidades de ruido RMS permitidas referidas a
la salida del sistema.

COIlﬁg. UnOUTvrax
ECG 17,68mV, s

EEG | 4,42mV,.,
EMG | 4,42mV,..,

Tabla 1.2: Ruido equivalente méaximo permitido a la salida del sistema.

Normalizando con respecto al ruido méximo permitido, se obtiene una condicion
equivalente, que permite manejar cantidades relativas de ruido, y seré la variable de diseno

SEEG, EMG, ECG.
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adoptada cuando se disene a bajo ruido. Este enfoque, permite tener mejores nociones de
coémo se distribuye el ruido introducido por los distintos bloques y permite manejarla como
una cantidad intrinseca a la modalidad de operacién del sistema.

NPTeAmp(%) 2 NPGA(%) 2 NBPF(%) 2 NLPA(%) 2

Nevains(%) Neaa(%) Nipr(%) Nppal 70) 1 1.
( 100 100 oo T ) o

Donde:

] NPreAmp(%) = % 100

= Npaal(%) = j2oviraa . 100

Nppr(%) = nOUTppr . 10)()

UnOUTp A x

NLPA(%) — nOUTLpa . 1))

UnOUT N ax

De forma de cumplir con la restriccion de ruido, se le requirié a cada etapa introducir
menos de los siguientes porcentajes de ruido:

Npreamp( %) | Npaa(%) | Ngpr(%) | Nopa( %) | Nrorar( %)
80 30 40 30 98

Tabla 1.3: Valores de diseno del porcentaje de ruido de cada etapa.

Es decir que para tener un control del ruido, cada bloque no debe de sobrepasar las
siguientes tensiones RMS en a sus respectivas entradas. Estas cantidades, corresponden a la
cantidad de ruido RMS absoluto maximo, que cada etapa debe de establecer como objetivo
a la hora de diseno.

Config. | UniNp,eamy | UnINpoa | UnINgpr | UnINppa
ECG | 5,71Vims | 304Vims | 10001Vims | 7501Voms
EEG | 1LA4uVims | 7.501Vems | 2500uVems | 1801V, s
EMG | 1L4uVims | 7.50Vems | 250uVims | 1871V

Tabla 1.4: Ruido equivalente permitido a la entrada de cada bloque.
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Capitulo 2

Filtro Pasa Banda

2.1. Alternativas de Tecnologias

Como se vio anteriormente en la Seccion 1.2, el sistema debe imponer un ancho de banda
definido para cada uno de los tipos de senales a procesar. El filtro pasa banda (BPF) debe
imponer ganancia unitaria en la banda pasante, porque la ganancia necesaria en el sistema
se implementa en otras etapas. Ademas, fuera de la banda pasante se requiere una caida en
ganancia de —40dB/dec, donde los polos deben tener buena precision.

Entre las alternativas para implementar un filtro programable esta la posibilidad de ha-
cerlo digital, digitalizando y cuantizando la sefal para luego procesarla digitalmente. Esto
incluiria un conversor analogico-digital (A/D) y un filtro anti-alias, ademas de un conversor
D/A y un filtro pasa bajos para reconstruir la senal. Seria necesario que el conversor A /D
tenga bajo ruido, bajo consumo y adaptacion de senal, por lo que parece que el sistema
conversor A /D mas filtro digital tendrian gran complejidad, consumo y area en silicio, des-
cartandose a priori.

Luego queda el mundo analégico, tanto en tiempo discreto como en continuo. En el caso
de tiempo discreto se podria utilizar un filtro con capacitores conmutados (switched capa-
citor). Estos tiene la ventaja de poder lograr facilmente grandes constantes de tiempo al
reducir la frecuencia de muestreo y las capacidades conmutadas. En contraposicion, por el
lado de las capacidades, la limitante estd en que éstas no sean tan pequenas como ser afec-
tadas por las parasitas. Por el lado de las frecuencia de conmutacion, es necesario que ésta
sea mayor al doble de la frecuencia maxima de las senales, resultando en 20k H z para esta
aplicacion. Ademas, son necesarios amplificadores operacionales con fr 5 veces mayores a la
frecuencia de conmutacion, un filtro anti-alias, y un pasa bajos para suavizar la senal a la
salida con frecuencia de corte 5 veces mayor a la frecuencia de la senal mas répida, lo que
genera grandes consumos.

Luego, entre las posibilidades de filtros analégicos en tiempo continuo estan los MOSFET-
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C y los Gm-C, donde para los dos casos la gran dificultad esta en lograr grandes constantes
de tiempo sin ocupar toda el area disponible en condenadores. Pero tienen la ventaja de
poder lograr polos de gran precision utilizando sistemas de tuning, como en [2| para filtros
MOSFET-C, y en [3,4] para filtros Gm-C. Ademas, los MOSFET-C tienen la ventaja de ser
muy simples porque como los transistores MOS trabajan en la zona lineal, estos sustituyen
las resistencias en un clésico filtro con resistencias, condensadores y amplificadores. A pesar
de esto, presentan el inconveniente de que la resistencia que se puede generar en el canal, al
utilizar el transistor en zona lineal controlando el voltaje del gate, est& limitada por algunas
decenas de mega-ohmios para resistencias controladas. Esto no es suficiente para el sistema
porque para el polo de 0,1 H z se necesitaria una resistencia equivalente de aproximadamente
16GS) para una capacidad de 100pF (f = 1/(2rRC). Finalmente, el caso de los filtros Gm-C
parece ser una soluciéon muy sencilla y de bajo consumo ya que no son necesarios amplifi-
cadores de grandes fr. Igualmente, como se menciond anteriormente, tiene la dificultad de
que se deben generar transconductancias del orden de las decenas de pico-Siemens, con una
buena linealidad en el par diferencial. En la literatura [5-7| se estudian alternativas para
cumplir con estas dos metas.

2.2. Arquitecturas del BPF

Tomando en cuenta la anterior discusion es que se decide hacer el filtro pasa banda
basado en la arquitectura Gm-C (transconductor-C, OTA-C). En la Fig. 2.1(a) se muestra
un filtro pasa bajos de primer orden, donde la funcién de transferencia es la de la Ec. 2.1.
De ésta se puede notar que la frecuencia de corte del filtro esta dada por la relacién de una
transconductancia (G,,2) y una capacidad (C), lo que es caracteristico de este tipo de filtros.

Gm 1
H(s) EEE SGLM (2.1)

En la Fig. 2.1(b) se presenta la arquitectura de un OTA simétrico clasico. En el par di-
ferencial constituido por los transistores M1! se realiza la conversiéon de tension a corriente,
mientras que los otros transistores simplemente copian la corriente a la salida. En este caso
la transconductancia del OTA es la misma que la del par diferencial (G, = gm1)-

Si se observa la tabla 2.1, se puede apreciar que al cambiar entre anchos de banda, los
polos de baja (f,ppr_1) y alta (foppr_2) varian en proporciones diferentes, y hasta en sen-
tidos contrarios. Debido a esta independencia entre los polos es que se decide utilizar filtros
en cascada para realizar el BPF. Estos se separan en filtros pasa altos para generar las fre-
cuencias de corte de baja frecuencia, y en filtros pasa bajos para generar las frecuencias de
corte de alta frecuencia. El pasa altos (HPF) tiene la estructura bicuadratica que se muestra

!De ahora en mas cuando se haga referencia a algtin transistor de un OTA, se lo hace utilizando los
nombres del OTA en la Fig. 2.1(b). Donde ademés se agrupan los transistores M,_1 y M,_o en M,, ya que
estos son iguales.
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(a) Filtro pasa bajos Gm-C. (b) OTA simétrico clasico.

Figura 2.1: Pasa bajos primer orden Gm-C y transconductor simétrico clésico.

foBPF—l foBPF—2
ECG | 0,1Hz 150H =
EEG | 05Hz 100H =
EMG | 10Hz 10kH z

Tabla 2.1: Frecuencias de corte del BPF para cada tipo de senal.

en la Fig. 2.2 2, logrando la caida de 40dB/dec necesarios en el BPF. Esta arquitectura es
preferible sobre la de dos etapas de primer orden en serie, como el de la Fig. 2.3, porque a
pesar de que se usa un OTA menos es necesario un seguidor para concatenarlos, aumentando
el consumo ain mas de lo que se reduce al eliminar un OTA.

A diferencia del HPF, para la etapa de filtro pasa bajos del BPF se puede utilizar dos
filtros de primer orden en cascada sin la necesidad de intercalar un seguidor entre ellos. La
parte pasa bajos del BPF se divide en dos filtros pasa bajos de primer orden, el LPF y el
LPA. El LPF es un filtro Gm-C pasa bajos de primer orden como el de la Fig. 2.4, que tiene
un tnico OTA y ganancia unitaria. E1 LPA es un amplificador pasa bajos de primer orden,
que se verd més adelante, en el que vale destacar que la frecuencia de corte depende de la
relacion g,,/C como en los filtros Gm — C.

2.2.1. Arquitecturas de los Transconductores

Dado que los polos a generar son de baja a muy baja frecuencia, como es caracteristico
en senales biologicas, y directamente dependientes de la division de Gm/C' se encuentra con
la necesidad de generar Gm’s muy pequenos o capacidades muy grandes.

2Esta estructura es modificada en la etapa de diseflo, pero no se modifica sustancialmente conservando
sus caracteristicas (ver Seccion 6.1.1).
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Funcion de Transferencia:
2

J— S
Hypr(s) = 524 CM3HPE | G HPFCMaHPE
ConpPFR CiupPrC2HPF

Frecuencia Natural:

_ 1 /GmigprGmoupF
fOHPF T om CiaprConpPr

Vout

Coeficiente de Amortiguamiento:
¢ = 1 Gmanpr
dnfourr CoHPF

Figura 2.2: Estructura del filtro pasa altos - HPF, y ecuaciones fundamentales.

Vo‘%CP

N

—O
Vout

Figura 2.3: Filtro pasa altos de primer orden Gm-C

Vin Funcion de Transferencia:

_ Gmrpp
VOUt HLPFl(S) ~ Gmrpr+sCLpr
O

_|_
Gmpr -
Frecuencia de Corte:
S 1 Gmppr

F_ e L

Y

Figura 2.4: Estructura del filtro pasa bajos - LPF, y ecuaciones fundamentales.
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Figura 2.5: Escalado de un condensador.

En lo que respecta a las capacidades, lo mas rapido y sencillo es construirlas con rec-
tangulos en el layout del circuito integrado. Esto facilita el apareo entre ellas, pero con la
limitante en la superficie que ocupan. Una alternativa es la de escalado de capacidades |§]
(también es aplicable en resistencias), donde la impedancia se ve multiplicada por cierto
factor para representar mayor o menor valor. En la Fig. 2.5 se muestra una técnica de multi-
plicacion de impedancia, que da como impedancia vista una capacidad (1 + n) veces mayor;
iin = jw((1+n)C)v;,. Con esta técnica se puede aumentar el valor a la capacidad vista, pero
no es una solucion definitiva porque de igual forma es necesario complementar con OTA’s
de bajas transconductancias para lograr los polos necesarios [9]. Ademas, ésta aumentan el
ruido y offset, e incorpora complejidad en el apareo y en la realizaciéon del automatic tuning
(ver seccion 3.2).

En el caso de OTA’s de transconductancia muy pequena, existen distintas formas de re-
ducir la transconductancia del par diferencial de entrada del OTA y mantener un buen rango
lineal de entrada [5,6]. Entre las técnicas de reduccion de la transconductancia se encuentra
la de division de corrientes, la de transistores con gate flotante en la etapa de entrada, y
la de entradas por bulk en los transistores del par. También esta la técnica de division de
corriente por espejos serie-paralelo en la que el offset por desapareo y el ruido no aumen-
tan significativamente, a diferencia de las antes mencionadas técnicas con arquitecturas mas
complejas [7]|. Utilizar espejos serie-paralelo para dividir la corriente es una buena solucion
en términos de area, consumo, linealidad, ruido y offset, para el diseno de filtros Gm-C con
polos de muy baja frecuencia [7].

La arquitectura que se utilizé en los OTA’s del filtro para lograr estas bajas
transconductancias, es la de division de corriente por espejos serie-paralelo. Estos OTA’s
tiene la estructura que se muestra en la Fig. 2.6. Los espejos formados por los transistores
My, y My, copian la corriente de entrada dividida por el factor (RQ)/(SP) (ver Fig. 2.7),
mientras que el espejo formado por los transistores Mj tiene copia uno a uno. De esta manera
se logra reducir la corriente a la salida y escalar la transconductancia del par diferencial de
entrada por la constante dada por la relacion de los espejos serie-paralelo:

S.P
Gmeq = mecentral (22)
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Figura 2.6: Transconductor simétrico con espejos serie-paralelo.

Se ha utilizado esta técnica para reducir la tranconductancia del OTA con muy buenos
resultados [7,10-13], llegando a obtener OTA’s de transconductancia de 35pS para factores
de division de 4900 [12].

2.3. Gm de Referencia

Dada la necesidad de que los polos de los filtros Gm-C sean de frecuencias precisas
se utiliza un sistema de sitonizacion, o automatic tuning, en el cual se obtiene un factor
proporcional a una entrada precisa. En este caso se obtiene que la relacion entre la trans-
conductancia y la capacidad del automatic tuning sea igual a la frecuencia de entrada del
mismo: fs = (Gpnar/Car) [4]. La frecuencia de entrada fs es facil de medir, y con buena
precision. Luego, si se realiza un buen apareo entre los condensadores de los filtros Gm-C y
el del AT, y entre los OTA’s de los filtros y el del AT, se consigue que las relaciones G,,/C
que fijan los polos de los filtros tengan buena precision.

Para obtener un buen apareo entre las capacidades simplemente se requiere de una buena
realizacion del layout de los mismos. Para el caso en cuestion se deben aparear cinco capa-
cidades (una del AT, dos del HPF, una del LPF y una del LPA) que no son necesariamente
iguales, por lo que se toma una capacidad de valor unidad donde cada una de las capacidades
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Funcién de Transferencia:
_ RQ
M = T

R Frecuencia de Corte:
_ Iin
Tout = o

Figura 2.7: Estructura espejo serie-paralelo.

a matchear son un nimero entero de ésta en paralelo. Luego en el layout se intercalan las
distintas unidades de las capacidades.

En el caso de los OTA’s, para tener un buen apareo entre ellos se decide utilizar el mismo
par diferencial central de entrada en todos los transconductores de los filtros y el del AT,
donde las diferencias en las transconductancias estan en las distintas relaciones dadas por
los espejos serie paralelo. Ademas, se copia la corriente de polarizacion del OTA del AT a
los OTA’s de los filtros. Esta corriente de polarizacién es la verdadera variable en el AT, que
converge a un valor tal que G,,ar = fsuCar.

2.4. Anchos de Banda Programables

Como se vio, son dos las variables en los filtros que influyen en la posiciéon de los polos,
por lo que variando una de ellas, o ambas, se consigue cambiar entre los anchos de banda
necesarios. Se descarta la opcién de cambiar la capacidad en los filtros porque para poder
variarlos hay que colocar llaves en serie a estos, afectando la capacidad y dificultando el
matching. Como se vera a continuacién, se varia la transconductancia de los OTA’s para
cambiar entre anchos de banda, donde para efectuar los cambios se utilizan llaves que cortan
corrientes, a diferencia con los condensadores.

Variaciones en las transconductancias

Una forma de variar la transconductancia de un OTA es cambiando la corriente de po-
larizacion del par diferencial de entrada. A partir de la corriente de referencia dada por
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Figura 2.8: Espejo de corriente con llaves en los sources.

al AT, se puede polarizar los distintos OTA’s del filtro con miltiplos o fracciones de ésta,
prendiendo y apagando transistores en espejos de corriente a partir de una palabra binaria
de entrada. De esta forma se logra que la polarizacion de los transistores del par diferencial
de entrada cambie, y su transconductancia. La mayor desventaja de este método es que la
transconductancia del par es poco lineal con la corriente de polarizacion.

Otra alternativa, la que se aplica finalmente a este diseno, es la de aprovechar los espejos
serie-paralelo. Para variar las frecuencias de corte de los filtros se cambia los valores de las
transconductancias al alterar las relaciones de division de corriente que imponen los diferen-
tes espejos serie-paralelo. Para lograr estas variaciones se agregaron llaves en los source de
los transistores nmos que constituyen los espejos, de forma de apagar o prender una columna
particular del espejo (ver Fig. 2.8(a)). Estas llaves se implementan con transistores nmos que
agregan una resistencia en el source de cada columna de transistores, por lo que se colocan
de forma de mantener la simetria entre la rama de entrada y la de salida del espejo (ver Fig.
2.8(b)). También se agregaron otros espejos S-P en paralelo a los anteriores para lograr otro
cambio en la division de corriente.

2.5. Resumen de Funcionamiento
Para imponer polos fijos y precisos se utiliza un sistema de Automatic Tuning (ver Sec-

cion 3.2), el que converge para imponer una corriente de referencia (corriente de polarizacion)
para todos los transconductores del pasa-banda. Entonces se tiene todos los pares diferen-

24



ciales de entrada de los OTA’s iguales (de transconductancia Gmeentrar), todos con la misma
corriente de polarizacion copiada desde el AT. Luego la division de corriente por los espejos
serie-paralelo es la encargada de variar y cambiar el valor de los transconductores, sin variar
el nivel de inversion de los transistores del par. De esta forma todos los OTA’s estan ma-
cheados y se mantiene una buena precision de los polos del sistema.

En la Fig. 2.9 se muestra un esquema de la arquitectura completa del filtro pasa-banda.
Cada transconductor se representa por el par diferencial de entrada y su transconductan-
cia GMeentral, y una constante dada por la relacion impuesta por los divisores de corriente
serie-paralelo que multiplica esta transconductancia central. Ademéas, como se mencionaba
anteriormente, las frecuencias de los polos no dependen solo de los Gm de los transconduc-
tores, sino que dependen de la relacién entre estos Gm y capacidades. Que a su vez, para
lograr una buena precision en la posicion de los polos deben estar macheados con las otras
relaciones Gm/C del sub-sistema filtro pasa-banda. Esto implica que los Gm deben tener
buen matching entre si y las capacidades también. Por lo tanto, se nota que las capacidades
del sub-sistema son un miltiplo de una capacidad unitaria.
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Figura 2.9: Arquitectura completa del sistema BPF.
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Capitulo 3

Funcionamiento y Arquitectura del
Automatic Tuning

Se utiliza un sistema de sintonizacién para establecer una corriente de polarizacion pre-
cisa en los filtros Gm-C del BPF, y asi obtener exactitud en la posicion de las frecuencias de
corte. Se utiliza un método de sintonizacion indirecto porque se mantiene al filtro sintonizado
y trabajando de forma continua.

En este método de sintonizacion parte del filtro a sintonizar se copia en el loop de control,
para que cuando el sistema de control llega a régimen la secciéon copiada del filtro converge
a un valor determinado, de buena precision. Mediante un buen apareo entre las partes del
filtro y esta copia, se logra que el filtro tenga buena precision en cierta caracteristica, en este
caso las frecuencias de corte.

3.1. El Loop de Control

Comenzando con la idea béasica sobre este sistema de control, se presenta en la Fig. 3.1
un loop de control en el que al converger la resistencia variable se iguala a la resistencia de
referencia. El sistema se auto regula integrando la diferencia entre las corrientes que pasan
por las resistencias. Cuando I,.; es mayor que [,,, la salida del integrador disminuye, por
lo que debe disminuir el valor de R,,, para que éstas se igualen. En este sentido se podrian
cambiar las resistencias por fuentes de corriente, o combinaciones de resistencias y fuentes
de corriente.

A continuacién se sustituyen las resistencias por los bloques que componen el sistema de
automatic tuning final.

La resistencia referencia se sustituye por un condensador conmutado-SC (ver Fig. 3.2);
en [14] se utiliza este circuito para encontrar una frecuencia de conmutacion a partir de una
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Figura 3.1: Loop de control para igualar resistencias.

resistencia dada. Para una frecuencia de conmutacion f, de entrada, la cual es medible con
buena precision, y un condensador C se simula una resistencia de valor equivalente a:

1
Csfs

Utilizar un condensador conmutado como resistencia referencia tiene la ventaja de que
con éste se puede implementar una resistencia negativa o positiva, dando la posibilidad de
eliminar una de las fuentes V,.; de la Fig. 3.1 y el error que causa que estas fuentes no
sean completamente iguales en valor absoluto. La incorporacion del condensador conmutado
implica el agregado de un filtro pasa bajos a la salida del integrador. Este es necesario para
obtener el promedio a la salida del integrador, porque ahora la resistencia referencia quita,
o inyecta, paquetes de carga de forma periodica al condensador Cy, y no corriente continua,
generando saltos de tension a la salida del integrador.

Ryej = (3.1)

Analizando la estabilidad en términos de carga, el sistema va a converger al punto dénde
la carga que entrega el SC es igual a la que quita la resistencia variable en un periodo. Por
otro lado, en términos de la tension de salida del integrador: periddicamente hay saltos de
tension constantes debidas a la conmutacion del SC, y rampas debido a la integracion de la
corriente constante de la resistencia variable. El sistema converge cuando los saltos en tension
son iguales a la diferencia de tensiéon impuesta por la rampa en un periodo. La amplitud de
los saltos en tension por el SC se calcula por conservacion de carga y resulta:

AVSC = %‘/ref (32)
1
Los cambios en tension de la integral de la corriente por la resistencia variable en un periodo
es:

‘/ref
T 3.3
CIRvar ( )

Entonces, de igualar estas dos ecuaciones, o de igualar la resistencia variable a la
resistencia referencia de la Ec. 3.1 resulta que la resistencia variable converge al valor:

1
var — 4
R CoT (3.4)
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Figura 3.2: AT utilizando SC como resistencia positiva.

Ahora, por otro lado, se utiliza un OTA en el lugar de la resistencia variable (ver Fig.
3.2), con la misma arquitectura que en la Fig. 2.6 y con el mismo par diferencial de entra-
da que en todos los OTA’s del filtro. La resistencia equivalente de este transconductor es
Ryor = 1/G,, v la forma de variar el valor de esta resistencia es cambiando la corriente de
polarizacion del par diferencial. Es posible hacer el cambio de la resistencia variable por un
MOSFET |2], donde el loop controla la tension de gate. La utilizacion de un OTA, en lugar
de la resistencia variable, ya se realiz6 de forma similar a la que se presenta para lograr un
tuning en un filtro continuo [3].

Para traducir la tension de salida del pasa bajos (valor medio de la salida del integrador)
a la corriente de polarizacion del OTA, se utiliza una fuente de corriente controlada por
tension (VCCS) como se nota en la Fig. 3.2.

Al igual que con el SC, la resistencia variable construida con el OTA puede entregar o
tomar corriente del nodo comun. Esto da la opcion de dos configuraciones diferentes en las
que se puede utilizar una tnica fuente de tension de referencia.

En una conexion mas estandar, el nodo de salida del OTA se conecta a una de sus entra-
das de forma de realimentar y fijar la tension este nodo [3]. En el caso en cuestion, este tipo
de conexién perjudica el funcionamiento del OTA porque la conmutacion del SC mueve este
nodo por un breve instante, cambiando la entrada del OTA. Como solucién se propone cortar
la realimentacion en el OTA y conectar su entrada a la misma tension que la entrada positiva
del amplificador. Esto es posible porque la tierra virtual del amplificador fija la tension a la
salida del OTA. De esta forma las conmutaciones del SC no afectan en la entrada del OTA,
y por consiguiente en la corriente de salida.

3.2. Arquitectura

Utilizando estos bloques como sustitutos a la idea original del sistema de control con
dos resistencias, se logra introducir en éste la parte del circuito que es necesaria copiar. En
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Figura 3.3: Arquitectura del Automatic Tuning.

realidad las partes son dos: el par diferencial del OTA es igual al de los OTA’s del BPF, y
la capacidad C's es un ntimero entero de veces la capacidad unidad en paralelo, la misma
capacidad unidad que se toma en los condensadores del BPF.

En la Fig. 3.3 se muestra la arquitectura final del AT, en la que se utiliza el condensador
conmutado como resistencia positiva. En ésta misma se muestra un bloque adicional del
sistema, que es simplemente un espejo de corrientes que copia la salida del VCCS al OTA,
y a los OTA’s del BPF. Este espejo tiene un factor de copia para ajustar las constantes
del loop de control (kp), y ademas, el OTA consta de otro escalado (kar, utilizando espejos
serie-paralelo) para el mismo fin.

Ahora, de la Ec. 3.4 y sabiendo que la resistencia equivalente del OTA es la inversa de
su transconductancia, se obtiene:

Rref = %fs Gm
= = fs (3.5)
1 Cs
Rvar - G

De esta forma la relacion G,,/Cs es igual a la frecuencia de entrada, la cual se mide
con buena precision. Como se vio en los filtros Gm-C del BPF, este tipo de relaciéon es la
que caracteriza los polos, por lo que con un buen apareo entre los OTA’s del filtro y el del
AT, y entre los condensadores del filtro y el del AT, se logra que las relaciones G,,/C del
filtro tengan buena precision. Un buen apareo de condensadores se logra repartiendo todas
las capacidades en una cantidad entera de condensadores unidad, los cuales se disponen en
un array, en el layout, de forma intercalada. Para los OTA’s, tanto los del BPF como el
del AT comparten el mismo par diferencial, por lo que copiando la corriente de polarizacién
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Figura 3.4: Arquitectura del amplificador Miller.

del OTA del AT (corriente de control del AT) a los demaés, se logra un buen apareo entre éstos.

3.2.1. Amplificador

Para el amplificador operacional se utiliza una estructura clasica de dos etapas con
compensacion de Miller, como se ve en la Fig. 3.4. Para este hay dos restricciones en su
fr.- En el Anexo D se hace un estudio de la tierra virtual del amplificador luego de una
conmutacion de C's, demostrando que la transformada de Laplace de la tension en su pata
inversora (Vry) tiene la siguiente forma (con I, = VierGp):

VierC
Ipn (L= "1 =)L 439)

T A0 (1+ GFCag)e

Crwr

VTv(S> (36)
Con lo que la tension entre las entradas del amplificador no converge a cero, sino que
converge exponencialmente a
GV,
v = mVref
27 frCr
Esto impone dos limitantes sobre la frecuencia de ganancia unitaria del amplificador. La
primera es que el valor de convergencia de la tierra virtual sea mucho menor que V,.¢, lo que
equivale a

Vi (3.7)

G

™ >> 3.8
f omC (3-8)
La segunda limitante esta en que esta convergencia se da exponencialmente con constante
de tiempo 7 = %, por lo que se impone que medio periodo debe ser mayor a cinco

constantes de tiempo para asegurar la completa carga o descarga del condensador, resultando

en:
C(I + OS fs

Cr 2705

Mas adelante, en la Seccion 7.2, se encuentra que la primer limitante es la mas restrictiva.

fr>5 (3.9)
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(a) Arquitectura del LPF. (b) Arquitectura del OTA del LPF.

Figura 3.5: Filtro pasa bajos del AT.

3.2.2. Fitlro pasa bajos

El filtro pasa bajos, para promediar la salida del amplificador, se realiza con un filtro
Gm-C de primer orden de ganancia unitaria, éste se muestra en la Fig. 3.5(a). Si bien un
filtro pasivo R-C consta con la ventaja de no tiene limite en el rango lineal a la entrada, el
filtro pasivo R-C ocupa mucho espacio para lograr un polo en baja frecuencia [4].

Dado que no es necesario tener precision en la frecuencia de corte, el rango lineal del
OTA se puede mejorar por degeneracion de source [15]. En la Fig. 3.5(b) se muestra la ar-
quitectura del OTA de este filtro. El polo que impone este filtro esta por lo menos 10 veces
por debajo de la frecuencia de conmutacion.

La linealizacion del par diferencial no solo aumenta el rango lineal en el que pude trabajar,
sino que también disminuye la transconductancia vista. Por lo tanto, en un anélisis de
pequena senal, suponiendo que los transistores para aumentar la linealidad trabajan en
zona lineal y cada uno se comporta como una resistencia de valor 2R, la transconductancia
efectiva del par linealizado es [7]:

9m
14+ ngnR

Esta disminucién en el valor efectivo de la transconductancia del par es favorable para la
aplicacion, ya que el polo del pasa bajos se corre a mas baja frecuencia.

gm—eff = (310)

3.2.3. Fuente de Corriente Controlada por Tensién

Finalmente, la fuente de corriente controlada por tensiéon se compone de un par
diferencial, donde se hace el cambio de tension a corriente. En este par diferencial, al igual que
en el LPF, es necesario que la linealidad sea mayor por lo que se utiliza la misma técnica que
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Figura 3.6: Arquitectura del VCCS.

Vin2

en el LPF. La fuente se muestra en la Fig. 3.6, donde se muestra que luego de la conversion
tension corriente, esta tltima se copia desde uno de los lados del par. De esta forma la salida
en corriente es:

Im—el] (4,0 — Vi) (3.11)

]out = [bias + 9
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Capitulo 4

Pre-Amplificador

La Fig. 4.1 [1], muestra la arquitectura con la que fue implementado el bloque PreAmp,
éste provee entrada diferencial como requiere las especificaciones (Seccion 1.2). Su compo-
sicion estd dada por una serie de componentes pasivos (Cy, Cy ), y activos, entre los que
encontramos a los transistores Mp;, que cableados de esa forma poseen una impedancia
considerablemente alta en sus bornes!, y el Amplificador Operacional(AQ), los que seran
analizados en la siguiente seccion.

La arquitectura presenta ciertas caracteristicas que la hace adecuada para conformar una
etapa de entrada. Una de éstas es que rechaza las componentes de continua introducidas
por los electrodos, evitando la necesidad de acoplar capacitores externos, obteniendo asi un
sistema all — in — chip.

Ademas de esta prestacion, el bloque permite a la interfaz Ibiocon contar con aislacion
clase 2 2, debido a los capacitores de entrada (C}) y a los gates de los transistores MOS de la
etapa de entrada del AOpy¢amyp, obteniendo asi como resultado un sistema con caracteristicas
de proteccién ante una eventual falla®.

!Llamaremos PseudoResistor, al transistor MOS cableado de esta forma.
2 Aislacion con dos protecciones contra un Shock eléctrico.
3Single Fault Conditions: permite al dispositivo tener hasta una falla de proteccién.
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Figura 4.1: PreAmp.

El presente capitulo comienza caracterizando los principales componentes del bloque
(Componentes Activos), para luego obtener una caracterizacion del bloque PreAmp. Una
vez alcanzado este objetivo, se tienen todas las herramientas para presentar como se logro
el diseno. Finalmente se muestran los resultados obtenidos.

4.1. Caracterizaciéon de Componentes

4.1.1. PseudoResistores

En la presente seccién se muestra las caracteristicas més salientes del PseudoResistor,
que a efectos de la aplicacién, no es necesario presentarlo con mucho mas detalle que como
un dispositivo de muy baja conductividad. De todas formas se muestran las no idealidades
que esta alta impedancia posee, para tener presente al acoplarse al PreAmp.

Respuesta en Frecuencia

La Fig. 4.2 muestra la respuesta en frecuencia de la impedancia equivalente del
PseudoResistor, implementado con un transistor de area minima de la tecnologia (AMIS
C5N Wonin = 1,5um, L, = 600nm). Transistores con tamarfios de este orden, poseen una
impedancia equivalente, con una componente resistiva (R,) de unos cientos de de G2 y una
capacidad equivalente en paralelo del orden de los pocos fF, implicando una caida de 3dB
en el moédulo impedancia en las decenas de Hertzios.
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Impedancia equivalente del PseudoResistor
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Figura 4.2: Respuesta en frecuencia del PseudoResistor implementado con un transistor de
area minima (W = 1.5um, L = 600nm), se tiene que R, = 552G y una f_s45 = 59Hz,
correspondiendo a una capacidad en paralelo de C), = 5fF.

Transferencia Tension-Corriente del PseudoResistor

La Fig. 4.3 muestra la transferencia Tension-Corriente del PseudoResistor en un entorno
de la tensiéon nula. Dicha region se caracteriza por tener una resistencia equivalente en el
orden de los G{2, acorde a lo visto en su respuesta en frecuencia.

Transferencia Tension—Corriente en bornes del PseudoResistor
0.5 T T T T T T T 2

Corriente (pA)
o
[
(4]
Conductancia (pS)

Corriente (pA)
‘‘‘‘‘ Conductancia (pS)

_05 i i i i i i i 1
=200 -150 -100  -50 0 50 100 150 200
Tension (mV)

Figura 4.3: Barrida DC en tensién en bornes del PseudoResistor en un entorno de cero.

Sin embargo, la figura muestra que existe una discontinuidad en la derivada de la
transferencia, lo que es una gran limitacion del PseudoResistor, ya que introduce una fuerte
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carga armonica en su uso como resistencia. La Fig. 4.4 muestra la salida transitoria al inyectar
una tension sinusoidal en bornes del componente.

Respuesta transitoria del PseudoResistor
20 : : ; ;

Corriente por el PseudoResistor (fA)

tiempo (s)

Figura 4.4: Corriente por el PseudoResistor al inyectar una tension sinusoidal de 10mV. La
corriente presenta una T"HD = 12 y es intrinseca a las dimensiones del PseudoResistor.

La transferencia del PseudoResistor a tensiones més alla del origen (tension nula),
presenta comportamientos cualitativamente distintos. Por un lado, cuando la tension
Vpe es suficientemente negativa, superando un voltaje Vpe =~ 800mV, se obtiene un
comportamiento cuadratico (Fig. 4.5(a)). Este efecto es debido a que con esta polarizacion,
la conexion corresponde a la de un transistor MOS en saturacién. Por otro lado, una tension
Vpe lo suficientemente positiva, polariza en directo al transistor transistor pnp, formado por
las junturas Drain-Bulk-Source conectado como diodo, obteniendo asi la curva exponencial
caracteristica del transistor bipolar (Fig. 4.5(b)). La conmutacion de tipo de diodo entorno
al origen, explica la discontinuidad en la Curva Tension-Corriente del dispositivo (Fig. 4.3).

Transferencia Tensién-Corriente en bornes del PseudoResistor Transferencia Tensién-Corriente en bornes del PseudoResistor
T T T T 5 T T

-100

-120

-140

Corriente por el PseudoResistor (mA)
I
&

Corriente por el PseudoResistor (A)

-160

i i i i 1 i i
-10 -8 -6 -4 -2 0 0 05 1 15

Tension (V) Tension (V)

(a) Comportamiento Cuadratico. (b) Comportamiento Exponencial.

Figura 4.5: Comportamiento del PseudoResistor en gran senal.
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Para finalizar con la seccion, es importante destacar que, pese a la no linealidad del com-
ponente, su baja conductividad y el bajo costo en area que éste presenta, hace que sea una
opcion rentable en ciertas aplicaciones. Sobretodo cuando se manipula senales relativamente
pequenas y de muy baja frecuencia, y con grandes componentes de continua, ya que permite
implementar filtros con constantes de tiempo considerablemente grandes con costos infimos
de area, lo cuél es un recurso bastante limitado en esta area de la electrénica.

4.1.2. Amplificador Operacional

La Fig. 4.6 muestra la arquitectura con la que se implement6 el Amplificador Operacional
(AO) del Bloque PreAmp a nivel de transistores. Se distinguen en éste dos etapas, la primera
compuesta por un par diferencial con carga activa, mientras que la segunda es una etapa
clase A-B en Source-Comin con rama de compensacion resistiva-capacitiva (R,,, C,).

? VDD

Figura 4.6: Esquemético del Amplificador Operacional.

Una caracteristica particular de la arquitectura, es la transferencia pasa-altos® que existe
entre la entrada de la segunda etapa v el Gate del transistor My. Esta transferencia permite,
a bajas frecuencias, fijar la corriente en la segunda etapa por medio del espejo de corrien-
te My — My. Mientras que a frecuencias medias, transfiere la senal de entrada al Gate del
transistor. Esto establece un cambio cualitativo en el funcionamiento del amplificador con la
frecuencia, desde que se comporta como un amplificador clase A a bajas frecuencias, y como
un clase-AB a frecuencias medias.

En el Anexo A se realiza un estudio de esta arquitectura (Fig. 4.6), con un anélisis etapa a
etapa y de la interaccion de ambas. En esta instancia es excesivo, por lo que solo se presentan

4Cuya constante de tiempo estd dada por la resistencia del PseudoResistor My y la capacidad Cpar,
pudiendo alcanzar décimas de segundo con bajos costos de area.
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los resultados mas relevantes.

Primera etapa

La Ec. 4.1, muestra la densidad espectral de potencia de ruido de la primera etapa (Fig.
4.7) vista a la entrada, que debido a su ganancia tipica (unos cientos de V/V), es usual
aproximarlo al ruido del amplificador en su conjunto. Al integrar en el ancho de banda
correspondiente® y tomar la raiz cuadrada, se obtiene el ruido RMS equivalente que inyecta
el AO a su entrada, siendo la principal variable de diseno para la etapa, ya que es el AO de
un bloque con fuertes restricciones de ruido (PreAmp, PGA).

VDD

2.

e

M3 :”__”;wm

— VSS

Figura 4.7: Primera etapa del Amplificador Operacional.

Vainao & U?LinAOFirstStage = 2(0kp1 + V) + 2(gms/ gm1)* (Vi ps + Vi) (4.1)
donde los modelos de ruido para los transistores son los siguientes [16]:
vip; = (8/3)kpT/gm; (4.2)

V2 = (@ Notn) /(W;L;Ch)) P, (4.3)

5El ruido del AO es filtrado por la propia interfaz IBIOCON, desde que la etapa de filtrado conforma
una etapa posterior al bloque que utiliza este AQO, por lo que varia segin se esté en modalidad EMG, EEG
6 ECG.
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con
(14 /T +1p)%log(1 +iy;)
(4iy;)
los sub-indices Bj y Fj notan al ruido Blanco y Flicker de los transistores M;, respecti-
vamente.

Es importante notar de la Ec. 4.1, que el cociente g,,1/gm3 permite inhibir la contribucion
de ruido de los transistores M3 y My, por lo que es conveniente que el par de entrada opere
en inversion débil para el diseno a bajo ruido. Por otro lado, la Ec. 4.3 muestra que dado
un disenio de primera etapa, el aumento del area® permite disminuir el ruido efectivo a la
entrada por medio de la disminucién de ruido Flicker.

La disminucion de ruido Flicker a expensas de aumentos de area, tiene su costo en
aumento de capacidades parasitas. En particular, las presentes en el Drian del transistor
M3, reducen la frecuencia a la que ocurre el efecto doublet (Ec. 4.5), que afecta la respuesta
transitoria y en frecuencia del propio AO.

9m3
oublet — 4.5
Jaoustet 27(2(Cyss + Cgp3) + Clas + Clar) 49)

Para modelar la dependencia de las capacidades intrinsecas con el nivel de inversion
utilizamos el modelo ACM [17]:

2 1 1
Cas = 3 Con (“ﬁ) <1‘< 1+@-f+1>2> (46)

n—1

Cgb = (Coac - CQS) (47)

n

Segunda Etapa

La segunda etapa del AO, Fig. 4.8, es una etapa de salida clase AB que a muy bajas
frecuencias se comporta como un clase A, este efecto es debido a la transferencia pasa altos
que existe entre la sefial de entrada de la etapa al Gate del transistor My, cuya constante
de tiempo es de Tap, = gp/Cpar. Las Ec. 4.8 y Ec. 4.9 son las ganancias en las respectivas
bandas, y muestran que no necesariamente existe un aumento de ganancia cuando se alcanza
la banda de operacion AB.

Vout2 o —9ms (4 8)

Vin2 A Gout2

Vout2 ~ _(gm8 + gmg)

) Cydg
Vin2 AB GJout2 + C;AT gm9

(4.9)

6Manteniendo las relaciones de anchos y largos de los transistores en cuestion (My, My, M3 y My).
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Figura 4.8: Esquemético Segunda Etapa.
donde:
Gout2 = Gds8 + Gds9 + 1/RL (410)
Cout = Cjas + Clag + C (4.11)

No es usual la dependencia de la ganancia de una etapa con capacidades parasitas (Ec.
4.9), sin embargo ésta es muy sensible a parasitos. Lo que ocurre es que una porcion de
la senal de salida se realimenta al Gate del transistor My por medio del divisor capacitivo
Cya — Cpar, reduciendo asi la senal efectiva que excita al transistor (v,s9), y por ende la
corriente en senal a la salida. Modelaremos este efecto con la inclusion de una carga ficticia,
a la etapa de salida sin parasitos, es decir, de ahora en mas la impedancia de salida del
circuito es dada por la Ec. 4.12.

ng9

Goz = ass + Gaso + 1/ R, + Imo9 (4.12)

Cpar
Anéalogamente llamaremos transconductancia efectiva de la segunda etapa a la siguiente
cantidad:

Gm2 = gms8 + Im9 (413)
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La segunda etapa del AO tiene la siguiente transferencia:

Vout2 —~ (Rmcm(cng + ng8)>32 + (Cm - Rm m(gm8 + gm9>>s - (ng + gm9)
Vin2 (OoutRmCm)32 + (Gout + Cm)s + (gout + Cgd9 gmg)

Cpar

(4.14)

Esta expresion (Ec. 4.14) necesariamente cuenta con un cero del lado derecho del plano
complejo, Ec. 4.15, que afecta la estabilidad del AO, desde que afecta negativamente al
margen de fase. Como se verd en la etapa de diseno del AO (Seccion 4.1.3), se buscara
alejarlo lo suficiente de la frecuencia de transicion del AO (fr)7, v esto es en general, para el
disefio se mantendréan los polos y ceros que afecten la estabilidad (en ese sentido) lo suficiente
por encima del fr.

_(1/Rm — Gm2) + \/<1/Rm - CTYm2>2 + 4Gm2<ng6 + ng5)/7-m
2(Cyas + Cyas)

La capacidad asociada a la constante de tiempo de los ceros, es la suma de lsa capacidades
Gate-Drain de los transistores de salida (Mg y My), cuya principal componente es la de
overlap (ya que los transistores se encuentran en saturacion). Tipicamente en esta tecnologia
corresponde a una capacidad de unas pocas decenas de fF®, es decir, una constante de tiempo
muy baja. De todas formas, es conveniente para el diseno procurar la siguiente condicion:

(4.15)

Wzoi =

Gz > 1/R,, (4.16)

De esta forma, se asegura que el cero que afecta la fase, tenga una constante de tiempo
menor a la del que no lo hace®.

Finalmente, la segunda etapa posee dos polos, con uno dominante, y se puede probar que
no son polos del AO, debido a que por cada polo de esta segunda etapa, existe un cero de la
primera que lo cancela, esto se desarrolla en el Anexo A.

Acoplamiento primera con segunda etapa

El amplificador Operacional (AO) en caracterizacion, es producto del acoplamiento de
las dos etapas presentadas anteriormente, la Fig. 4.9 es un esquema de este acoplamiento.
La primera etapa es modelada por la transconductancia g,,; con sus cargas de salida (Cyy,
T01). La segunda etapa es modelada por el bloque A(s), y su realimentacion (R,,, Cy,) es una
pesada carga que debe de manejar la primera etapa, ya que toma una corriente equivalente
a la de esta carga, multiplicada por la ganancia de la segunda etapa. En el Anexo A se

"Fijar estas frecuencias al menos por encima de doble del fr es un criterio de disefio aceptable.

8Para un transistor de unos cientos de micro-metros de ancho.

%Esto se deduce de la expresion para ambos ceros, para la condicién de igualdad se tiene que ambos
consiguen la misma constante de tiempo.
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muestra el desarrollo de este acoplamiento, v aqui presentaremos los resultados utilizados
para el diseno.

Rm Cm V0
A | |
VMV I I o

gml Vin

QOp

r <> C ——
01 : ol A(S)

Figura 4.9: Acoplamiento de las dos etapas.

La Ec. 4.17, es una expresion para estimar el polo dominante de la transferencia, ésta
multiplicada por la ganancia a frecuencias medias, permite obtener una expresiéon para la
frecuencia de transicion del AO (wr), Ec. 4.18. Las Ec. 4.19 y Ec. 4.20 dan expresiones para
los polos no dominantes de la transferencia.

S e = o 1)
WeBw =~ go—n: (4.18)
™ Colc(jnf 2575)f yom (4.19)
W3 A le o (4.20)

4.1.3. Metodologia de Diseno del Amplificador Operacional

La Fig. 4.10 muestra la metodologia de diseno utilizada para la primera etapa del AO.
Se parte de una corriente ([), area (W5, L1, W3, L3) y transconductancia (g1, gms) semilla,
y a partir de ahi se comienza a iterar teniendo las siguientes pautas:

= Aumentar el drea de un transistor disminuye su contribuciéon de ruido Flicker.

= Dada una corriente, el aumento del ancho con respecto al largo de un transistor,
aumenta su ¢,,, y por ende disminuye su contribuciéon de ruido blanco.

» El aumento relativo de gm; con respecto a gms, es decir la disminucion de gmgs/gm; ,
disminuye las contribuciones de ruido de los transistores M3y M. Como los transistores

. . . . ., . . W+ /L
tienen la misma corriente de polarizaciéon, esto equivale a aumentar la cantidad Wﬁ;
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En cada iteracion, se analiza las diferentes contribuciones de la Ec. 4.21, y se decide
qué contribucion bajar en funcion de lo que se esta dispuesto a pagar (area y/o corriente),
siguiendo las pautas planteadas anteriormente.

Disefio
ERA  Etapa

Ruido . < Ruido - wax

JRuido ms > Ruido o wax

Figura 4.10: Metodologia de Disenio primera etapa.

Vnin = 20251 + V2 p1) 4 2(gms/Gm1)* (Vigs + Vips) (4.21)
Vapj = (8/3)kBT/Gm; (4.22)

Una vez que esta dimensionada la primera etapa, la Fig. 4.11 muestra c6mo terminar con
el dimensionado del amplificador.

1. La especificacion de fr, y la Ec. 4.23 determina el C),.

O = I (4.23)

B 2m fr

2. A partir del resultado de la primera etapa, la Ec. 4.24 determina la capacidad parasita
en el nodo de salida de la primera etapa (C,;)'°.

Co ~ del + deg (424)

3. La capacidad de Carga (Cf), junto a C,,, y C,1, determinan el G2, de forma que wy
(Ec. 4.19) esté por encima del wy.

4. Eligiendo los g,,/Ip de los transistores de salida se obtiene la corriente por dicha rama y
la relacion de area de éstos. En inversion débil se obtiene la configuracion més eficiente
en consumo'!.

10En esta instancia, al no conocerse los tamafos de los Mg y Mg se aproxima C,; a la cantidad de la Ec.
4.24, eventualmente luego del diseno se verifica que se cumple la condicién 3.
1 Con la precaucién de hacer la capacidad de juntura de estos transistores despreciables al C7..
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5. Se toma Cpgar de forma que la ganancia en banda pasante sea al menos igual que en
bajas frecuencias, Ec. 4.25!2,

Vout —~ _<gm8 + gm9>

e Cyao
Vin o2 + CI:AT gm9

(4.25)

6. El polo de constante de tiempo R,,,C,; debe estar por encima del fr, y simultaneamente
R, debe ser mayor que 1/G,,s.

Disefio
ERA Etapa

1

Min. Consumo

Min. Area

Figura 4.11: Metodologia de Diseno.

12Con los anchos de los transistores de salida se estima la capacidad de overlap Gate—Drain de My, y con
los largos y la corriente de la rama se puede obtiene el g,s.

46



4.2. Diseno

4.2.1. PreAmp

El diseno del presente bloque, Fig. 4.12, tiene los los siguientes requerimientos:

Cc2
] 1
11
MP3  MP4
C1
Yo o—| - v
C1 —o °
n+ 0 { } + Ao

o _L j—l MP2
j.IMPl

—]

Figura 4.12: Pre Amplificador

1. Entrada Diferencial.
2. Ganancia en banda pasante 10V/V.

3. No interferir en la respuesta en frecuencia del filtrado pasa-banda del sistema, por lo
que las frecuencias de corte deben fijarse al menos en:

= ECG 0,01Hz — 1,bkH=
» EEG 0,05Hz — 1kHz
» EMG 1Hz — 100kH z

4. Ruido maximo permitido: 80 %

» ECG 5,7,uVRM5
» EEG 1,44VRus
« EMG 174NJVRMS

Dado el AO del bloque PreAmp caracterizado por su wr, la transferencia del PreAmp
estd dada por la Ec. 4.26.
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8(01/02)
(2R, Chs + 1) (s 92 4 )

H(s) =

(4.26)

La etapa debe de impartir una ganancia de 10V/V, definiéndose la relacion de capacida-
des (1 y Cs. La frecuencia de corte de baja, esta dada por la resistencia equivalente de dos
PseudoResistores en serie y la capacidad Cs. Se eligieron transistores de area minima para
implementar a los PseudoResistores (2R, = 1,17Q2), por lo que el requerimiento (3) de este
bloque define las capacidades ( C; = 150pF y Cy = 15pF), fijando la frecuencia de corte
inferior por debajo de 10mH z.

Aqui es donde, implicitamente ocurre el fuerte compromiso area-ganancia que se comento
en la Seccion 1.3, y que llevo a fijar la ganancia del bloque a tan solo Gpreamp = 10V/V.
La Ec. 4.27 da una relaciéon aproximada para el adrea que debe de gastar en capacitores
en la etapa PreAmp, para imponer una ganancia en particular. Como el C5 = 15pF es
dado por el requerimiento (3), que corresponde a una capacidad que requiere un &area
considerable (capacidad cuadrada de 130um de lado), se acota la ganancia del PreAmp
a 10V/V, significando un gasto de casi un 10% del area total disponible invertida en los
capacitores de la primer etapa.

ACapPTeAmp - 2-(A01 + ACQ) ~ Q'ACQ'(GPT’GA’WLP + 1) (427)
La frecuencia de corte superior requerida define la frecuencia de ganancia unitaria (f7)
del AO del bloque, donde para el caso de EMG se obtiene la condicién mas restrictiva para

el fr, es decir fr = 1,1M Hz, mientras que para los casos restantes (ECG y EEG) con un
fr de unos 17k H z es suficiente.

La Ec. 4.28 muestra las relaciones de ruidos equivalentes a la entrada del PreAmp y a la
entrada del AO.

(C1+ Cy)

n 4.98
o, Unto (4.28)

UnPreAmp =

Las restricciones de ruido del PreAmp, delegan los siguientes requerimientos de ruido
maximo permitidos para el AO:

» ECG 571NVRMS
» EEG 1735,UVRMS

« EMG 1735NVRMS
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4.2.2. Amplificador Operacional
Diseno

Se establecio la metodologia de disefio de la Seccion 4.1.3 con las siguientes especificacio-
nes:

= Frecuencia de transicion fr = 1,1MHz.

= Ruido equivalente a la entrada méximo 1,3uVgys en la banda de frecuencias de
10 — 10kHz (EMG) (80 % del maximo permitido, correspondiendo a la condicion més
restrictiva de ruido).

u CL = 15pF

= Minimizar consumo y area.

El resultado del diseno del AO esté resumidos en las tabla 4.1, en la tabla 4.2 y en la
tabla 4.3.

Transistor | W(um) /L(um) Componente | Valor
M1 3174/3 Ch, 15pF
M2 3174/3 Ry, 18k
M3 50/100 Cpar pF
M4 50/100 Tabla 4.2: Tamano de componentes pasivos.
M5 30/3
M6 450/3
M7 1/0,6
M8 100/1 Corriente
M9 100/3 Ipy 7,51A
Ips 3,3uA
Tabla 4.1: Relaciéon de tamano de los transis-
tores. Tabla 4.3: Corrientes de polarizacion.

La Fig. 4.13 muestra la respuesta en frecuencia en lazo abierto del AO disenado. En ésta
se aprecia que la ganancia para frecuencias medias es levemente mayor que para las bajas,
como se exigi6 en el diseno.
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Resuesta en Frecuencia del AO del PreAmp en modalidad EMG
200 T T T T 200
Gain (dB)

----- Phase (degrees)

100~

o
-~ e
m >
kel ()
~ el
k= >
T
O @
ey
o
o +4-200
-100 L L L L -400
107 10° 10 10* 10° 10°
Frecuencia

Figura 4.13: Respuesta en frecuencia en lazo abierto del AO del PreAmp, en modalidad
EMG.

Se destaca el efecto doublet a frecuencias por debajo del fr (Ec. 4.29), haciendo que el
fr sea menor a la frecuencia de ganancia por ancho de banda'®. Esto es un efecto no deseado
en el diseno de un amplificador operacional de uso general, ya que afecta sus respuestas en
frecuencia y transitoria.

9m3
2m(2(Cys3 + Cgp3) + Claz + Clar)

Por otro lado en el diseno a bajo ruido, se debe lidiar con transistores de gran tamano
para inhibir la contribucion de ruido flicker, pero que a su vez favorecen el aumento de paré-
sitos, obligando a estos efectos ser percibidos en la respuesta en frecuencia. Eventualmente,
el aumento del consumo hace que el efecto doublet ocurra a una frecuencia més alta, por
medio del aumento del g, del transistor Mjs. Pero para un diseno de bajo consumo, el gasto
de cada pA debe ser debidamente justificado, por lo que se analizara los costos-beneficios de
eliminar al efecto doublet de frecuencias cercanas al fr.

fdoublet - = 60kHz (429)

Con respecto a los beneficios, tal vez la respuesta en frecuencia del AO no es la convencio-
nal, en el sentido que el disenador analégico espera de alejar las fluctuaciones en frecuencia
por arriba del fr. Sin embargo, este disenio es de uso especifico, y por esta razon, hay que
evaluarlo en la respuesta del PreAmp. En la Seccién 4.3, se muestra que los efectos debi-
dos al doublet en el PreAmp corresponden a efectos de alta frecuencia en lo que respecta

13 Ademaés es levemente menor al valor estimado, debido a que el modelo BSIM estima un g,,/Ip; para
M, levemente menor al estimado con el modelo ACM.
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a la aplicacion, ya que ocurren a frecuencias en las que no afectan la integridad de la in-
terfaz. Es decir que el gasto de corriente en quitar este efecto es a nuestro criterio innecesario.

Con respecto a los costos, en la Seccién 4.3.1 se obtiene una expresion analitica para
estimar el consumo y drea minimos requeridos por la primera etapa de un AO' para ale-
jar el efecto doublet lo suficiente del f7'°, dada una restriccion de ruido. En la Fig. 4.14, se
muestra este resultado para un AO que tiene el mismo ruido al disenado, en funcién del nivel
de inversion del transistor M3. El consumo y area de la Fig. 4.14 se encuentran normalizados
a los valores del AO disenado.

g Area y Corriente minimas de la Primera Etapa de la AO (PreAmp) en funcion del nivel de inversién de M3
=
8 2 T T T I 2 =
< Corriente Normalizada \<D
3l e Area Normalizada ~a
8 3
= a
a <
g s
g 150 a1 '§
o e ©
et e
3 3
S - s
8 e ©
© LT 3
g 1+ T 5 -1 XN
- 5]
7 * £
N ]
T c
£ g
g o]
i}
o
o ]
g osp- —05 3
£ £
© o
5 e
=S S
2 ]
c o
2 9 I I I I 0 <
51 0 5 10 15 20 25
o gm/ID3 an)

Figura 4.14: Consumos de Area-Corriente normalizados, de fijar el doublet por encima del

fr.

Sin embargo, para una eventual primer etapa que ocupe la misma area, eliminar el doublet
tiene un costo de corriente que triplica a la que consume la primer etapa del presente diseno
(15uA). Siendo esta primera etapa la principal fuente de consumo de toda la interfaz, con-
sumiendo méas del 50 % del total de la interfaz IBIOCON.

Estas son las razones que explican porqué se prefirio lidiar con este efecto. Simplemente
se primo disenar a bajo ruido-consumo a expensas de los efectos del doublet, simpre y cuando
éste no interfiera con la funcionalidad de la interfaz. Esto es un criterio general que se adopto

1 Con la misma etapa de entrada.
>Tomando el criterio que esté al menos al doble del fr.
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para los disefios de AO con bajo ruido de esta interfaz'®.

Anteriormente se aplico la metodologia de diseno para la situacion més restrictiva en los
requerimientos del AO, tanto en ruido como en ancho de banda, correspondiendo al sistema,
operando en modalidad EMG. Sin embargo, cuando el sistema opera en las otras moda-
lidades de funcionamiento (ECG y EEG) se estarfa utilizando un AO con requerimientos
excesivos, traduciéndose en gastos de corriente innecesarios.

De forma de ahorrar este consumo extra, se maneja la corriente de la primera etapa segiin
la modalidad de funcionamiento, por lo que, para los casos EEG y ECG la corriente de la
primera etapa se disminuye a Ip; = 0,5uA. Logrando satisfacer sus requerimientos con el
ahorro de 14 A con respecto al caso EMG.

4.3. Resultados

La Fig. 4.15 muestra la respuesta en frecuencia del PreAmp en sus dos modalidades de
operacion, en cada una de las cuales no interfiere con el ancho de banda que impone el sistema
en la etapa de filtrado, siendo uno de los requerimientos de la etapa. El efecto doublet del AO
altera la caida a 20dB/dec de alta frecuencia, a costa de un ahorro significativo de consumo,
como se estudié en la Seccion 4.2.2. La decision fué acorde a la aplicacion de esta etapa,
debido a que una caida de primer orden bien definida aqui es intrascendente en la operacion
global del circuito, y significa un gasto muy importante en consumo.

Respuesta en frecuencia del PreAmp
30 T T T

EMG
----- ECG - EEG| |

251

20

15 i

10

Ganancia(dB)

-10

10° 10*
Frecuencia(Hz)

10" 10

Figura 4.15: Respuesta en frecuencia del PreAmp, para sus dos modalidades de funciona-
miento, como Pre-Amplificador de senales de EMG o de ECG y EEG.

16,05 correspondientes a esta etapa y la siguiente (PreAmp, PGA).
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Finalmente, el ruido introducido por esta etapa es levemente mayor al permitido para el
caso de EMG. Un error en el modelo de ancho de banda equivalente hizo subestimar esta
cantidad, resultando en un error en la etapa de diseno del amplificador operacional. Esto
limita para el caso de EMG la minima senal permitida a la entrada de la interfaz. Desde
que el criterio adoptado para la minima senal permitida en una modalidad es que ésta sea
al menos ser diez veces mayor al ruido RMS equivalente a la entrada.

Config. UnINpreamp | YnINpreampmaz
ECG | 1,55uVims | 5,71Vims
EEG 1,331 Vims | 1,4uVims
EMG L,8uVims | 1L,4uVims

Tabla 4.4: Ruido equivalente permitido a la entrada de cada bloque.

Sin embargo, se vera en la Seccion 10.5, que este aumento de ruido, no limita demasiado
a la senal minima permitida para el caso EMG.

4.3.1. Ruido-Area-Doublet-Consumo

En esta seccidon se analiza los costos en area y corriente de fijar el efecto doublet del AO,
de la Seccion 4.1.2, por encima de determinada frecuencia dada una especificacion de ruido
maximo admisible. Para esto, se parte de la expresion de ruido flicker para un transistor
N(P) — MOS;, de ancho W; y largo L, [16].

2
2, = TN gy R
n J J
T WL CE, W;L;
De forma de acotar los costos de area para satisfacer una restricciéon de ruido, se considera

que el ruido del AO en estudio solo tiene contribuciones de ruido flicker. La Ec. 4.31 muestra
su PSD en tension referida a la entrada:

®;(9mj/Ip;) (4.30)

2 2
: k g Gm3 k3 g
V2 A 2.2 +2.(%) 2 :2_1.q>(_m) +2.<£) : P Im 4.31
o Gk 9m1 nfe Wil Ip /4 gm1) Wil3 Ip/, (4.3

Con el par diferencial de entrada en inversion débil (g,,1/Ip1 = 24), se consigue un
minimo!” de ruido a la entrada, dada una corriente y un area. Considerando esta situacion
en la Ec. 4.31 se llega a la Ec. 4.32.

ks

k
2 — 2 1 .
! Wals

nin Wl Ll

- ®(24) + 2 ((gm/1Ip)3/24)* - ®((gm/1p)3) (4.32)

"Debido a que la ®((g,n/Ip)) cae en inversién débil y dado una dupla g,,3 — Ip1, se disminuyen las
contribuciones de ruido de los transistores del espejo, conforme disminuye el nivel de inversién del par.
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De forma de encontrar una expresion compacta para el gasto de area debido al ruido
flicker, se distribuye las areas de los transistores en cuestion, de forma tal que las capacidades
parasitas gravitantes en el efecto el doublet tengan iguales contribuciones en capacidad.

deMl = 2(Cg33 + Cgbg) - C],'dP Wy = 0;3((gm/lp)3) -Ws - Ls (433)
Ca((gm/1

— W) = 93<<g, /1)) Wi - Ly (4.34)
Clap

La Ec. 4.35 es el minimo de &rea de transistor M; necesaria para satisfacer un
requerimiento de ruido RMS méaximo (ngass) a la entrada del AO, en una banda determinada
por los frecuencias fo v f :

2% oo - O(24) + 2+ (9n/I0)s/24) - ks - ®((gm/In)s)
nhars/109(f2/ fr)

A3:W3><L3:

(4.35)

Finalmente, las Ec. 4.36 y Ec. 4.37 muestran los costos minimos de corriente y area en

la primera etapa del AO, de fijar el efecto doublet a una frecuencia determinada (fp), dada
el area del transistor Ms.

2m (4 (Cly 4 Clg) - As) - fi
(9m/ID)3

AleraEtapa = 2A3 +2- (Ll/cjp) ’ Cg - A3 (437)

IleraEtapa =2 [DS =2- (436)
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Capitulo 5

Amplificador de Ganancia Programable

El presente capitulo introduce el bloque PGA (Amplificador de Ganancia Programable).
Su funcién es brindarle a la interfaz IBIOCON la posibilidad de impartir una ganancia va-
riable. Se establecio que su rango esté de 1 a 25V/V |y que sea controlada por tres pines
externos, por lo que es necesario que el bloque cuente con una interfaz digital que conmute
las ganancias.

En lo que respecta al ruido, si bien el bloque no tiene las exigencias de la etapa de entrada
(PreAmp), requiere que se lo tome en cuenta como variable de diseno, debido a que es el
segundo bloque del sistema precedido por una ganancia de tan solo 10V/V. Ademaés, cuenta
con mas de una fuente de ruido (Resistores y AO) y se le es permitido introducir solamente
el 30 % del ruido méaximo (Tabla 1.3).

En lo que sigue, se presenta las especificaciones para el bloque, se desarrolla el concepto
de su implementacion, seguido de su diseno. Finalmente se muestran los resultados.

5.1. Requerimientos

1. Ganancia variable en el rango de 1 a 25V/V.
2. Maximizar los niveles de ganancia, controlados con tres senales digitales.

3. No interferir en la respuesta en frecuencia del filtrado pasa-banda del sistema, por lo
que las frecuencias de corte deben fijarse al menos en:

« ECG 0,01Hz — 1,bkH=
= EEG 0,05Hz — 1kHz
» EMG 1Hz — 100kH 2

4. Ruido maximo: 30 % del méximo ruido permitido:
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» ECG 30NVRMS
« EEG 775NVRMS
» EMG 75uVrrs

5.2. Arquitectura General y Diseno

La Fig. 5.1 muestra el bloque PGA, implementado con la configuraciéon no inversora del
Amplificador Operacional AO. Para que la ganancia de éste sea variable al menos una de las
resistencias debe variar, se eligi6 que sea R4, de modo de tener la posibilidad de disenar el
amplificador operacional para una carga en particular!.

Vin

Figura 5.1: PGA: implementado con la R4 variando la ganancia.

La ganancia es digitalmente controlada con tres pines, esto establece como méximo ocho
niveles de ganancias que deben de barrer el rango de 1 a 25V/V de forma equiespaciada,
por lo que se defini6 el paso de ganancia a 3V/V. La Fig. 5.2 junto a las Ec. 5.1 y Ec. 5.2
muestran un esquema de como lograr este objetivo.

Rg=3mR
AAA
vvy
R,=R/n
VV -
— Vo
- Vin C

o—]+

Figura 5.2: PGA: concepto de implentacion.

!Esto es en realidad una aproximacion, que es buena cuando la ganancia es suficientemente grande. De
todas formas, cuando la ganancia es baja la impedancia equivalente que maneja es mayor.
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R
Ry=—; conn=1---8 (5.1)
n

Rp=3m.R; conm=001 (5.2)

La Fig. 5.3 muestra la arquitectura final del PGA, con la R4 y Rp implementadas con
resistencias y llaves analdgicas. La tabla 5.1 muestra como se comandan las llaves para
seleccionar la ganancia®, y la tabla 5.2 muestra las funciones légicas que implementa la
interaz digital disenada para seleccionar las ganancias con tres bits (X3, Xo, X7).

Figura 5.3: PGA: implementacion.

S5 |S4|S3|S2|S1 | Gain(V/V)
0O[0]0]0]1 1
000110 4 Switch Funcién Légica
O[O0 |1 |11]0 7 S5 X3
O(1 [0 1]0 10 S4 X;0Xo + Xo0 X,
110711010 16 S3 X, e NOT(X1) + X3
110} 1]11]0 19 S2 NOT(X3) e Xo + X
1117 1]01]0 22 S1 NOT(X3) e NOT(X5) e NOT(X;)
1171 11]0 25

Tabla 5.2: Funciones logicas de la interfaz

Tabla 5.1: Conmutacion de ganancias. digital.

Para completar el diseno del bloque basta elegir el valor de alguna de las resistencias
(Ra, Rp), para ésto se debe tener presente la contribucion de ruido que éstas introducen al
sistema (Ec. 5.3).

21— ON, '0’=OFF.
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La densidad espectral de ruido blanco en tensioén que introducen las resistencia del PGA
al sistema tiene la siguiente contribucion:

BV LV
2 2 n
VTLINRES = ( ARB) .VnRA + (—Ri (53)
A

Por otro lado, el ruido que introduce el AO a su entrada (V/%,,) tiene transferencia
unitaria a la entrada del bloque PGA entonces la contribucion total de ruido del PGA, tiene
la siguiente expresion:

v = ViNnns + Vieao (5.4)

nINpGga

Por lo tanto el valor de Rp debe de ser lo suficientemente pequeno para que el ruido
térmico que introducen junto a R4 no sea gravitante en el bloque, comprometiendo el diseno
del AO, y lo suficientemente grande como para que éste lo pueda manejar, es decir que existe
un compromiso en la eleccion de su valor.

El bloque debe introducir a lo sumo un 30 % del porcentaje de ruido, con lo que se elige
Rp = 900kS2, ya que el ruido térmico que estas resistencias introducen al sistema (Ec. 5.3)
corresponde a un porcentaje de ruido del 10 %, permitiendo al AO complementar con algo
mas de un 25 %?* (Ec. 5.4). Por otro lado la impedancia intrinseca de salida de los transisto-
res MOS se encuentra tipicamente entorno de las decenas de M2 para transistores de canal
corto en esta tecnologia, por lo que, si bien dicho valor afecta en la ganancia de la etapa de
salida del AO, con esta eleccion no lo haria de forma significativa.

Con respecto a la transparencia del bloque a las frecuencias de corte impuestas por el
modulo de filtrado del sistema (especificacion 3 para el PGA, Seccion 5.1), es importante
controlar la frecuencia de corte superior del PGA (f(_sa)rca), ésta queda definida por la
ganancia del PGA y el fr del AO. La Ec. 5.5 muestra su expresion.

f—saypca = /1 = J
(1 -+ RB/RA) Gpaa

Un peor caso para esta cantidad es cuando el PGA estd dando su méaxima ganancia
(25V/V), en la modalidad EMG (méaximo ancho de banda de filtrado). La Ec. 5.6 muestra
la restriccion para el fr del AO en este caso.

(5.5)

fr>25V/V - 100kHz (5.6)

Finalmente, de las especificaciones requeridas para el PGA, es necesario un AO con las
siguientes especificaciones:

3Al considerar la suma de contribuciones cuadraticamente, ya que se deben de sumar las potencias de
ruido, y los porcentajes son referidos a valores RMS.
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1. fr >25MHz
2. Ruido méaximo: 25 % del méaximo ruido permitido:

» ECG 25,UVRMS
« EEG 6,25/LVRM/S
« EMG 6725MVRMS

5.2.1. Amplificador Operacional
Diseno

Se establecio la metodologia de disefio de la Seccion 4.1.3 con las siguientes especificacio-
nes:

= Ganancia por Ancho de Banda GBW = 25MH z.

Ruido equivalente a la entrada maximo 6,25uVgzps en la banda de 10 — 10k H z.

Ry, = 900k(2.

Minimizar consumo y area.

El resultado es mostrado en la siguiente tabla:

Transistor | W(um)/L(um) Componente | Valor
M1 260/3 Crm 2pF
M2 260/3 Ry, 6kS2
M3 100/118 Cpar ApF
M4 100/118 Tabla 5.4: Tamano de componentes pasivos.
M5 20/1
M6 20/1
M7 1,5/0,6
MS 100/1 Corriente
M9 80/1 Ip1 1,75uA
Ipo 3,3uA
Tabla 5.3: Relaciéon de tamano de los transis-
tores. Tabla 5.5: Corrientes de polarizacion.
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5.3. Resultados y Simulaciones

La Fig. 5.4 muestra la respuesta en frecuencia del bloque, en sus dos situaciones més
comprometidas con respecto a estabilidad y ancho de banda. Se puede ver que cumple con
el requerimiento de no afectar la banda de frecuencias que fija la interfaz IBIOCON.

Respuesta en frecuencia del PGA
30 T T T T T

25} 1 b

20t 1 .

Gain=1 ( X3 X2 X1 =000)

- ‘ ]
] R P Gain=25 (X3 X2X1=111)
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Ganancia(dB)

-10 i i i i
-2 0 2 4

10 10 10 10
Frecuencia(Hz)

Figura 5.4: Respuesta en frecuencia del PGA, en sus dos situaciones mas comprometidas en
estabilidad y ancho de banda, ganancia maxima y minima respectivamente.

La siguiente tabla muestra que el ruido introducido por la etapa es menor a los valores
méaximos establecidos, verificAndose para todas las modalidades de funcionamiento de la
interfaz.

Config. | Uninpaa UnINpGAmaz
EEG | 3,15uVims | 7.504Vims
EMG | 4,71uVims | T,504Vims

Tabla 5.6: Ruido equivalente permitido a la entrada de cada bloque.

Donde el v,1n,,,, corresponde al ruido RMS que se obtuvo teéricamente luego del diseno,
Y UnINpeama. €5 12 cantidad méxima permitida por esta etapa.
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Capitulo 6

Diseno de Filtro Pasa-Banda

En la Seccion 2.2 se presentd y quedod establecida cual es la arquitectura del filtro pasa
banda y cuales son las ecuaciones que rigen a las transferencias. Ahora se toman estas
arquitecturas y se les da un tamano a los transistores y a las capacidades que integran
el BPF. Hay que notar que se modifican algunas de las estructuras de los OTA’s pero en
principio la arquitectura es la misma.

6.1. Ajustes en los Parametros de los Filtros

6.1.1. Filtro Pasa Altos Gm-C

Repasando la arquitectura del filtro, el que se muestra en la Fig. 6.1 y donde la ecuacion
de transferencia es:

82

2 Gmsppr GmigprGmonpr
s$“ + S
CoHpPF CiaprCompPF

Hypr(s) = (6.1)

De ésta se desprende que el filtro tiene ganancia unitaria, y se encuentran dos parametros
mas que lo caracterizan: la frecuencia natural,

1 /GmigprGmoppr
o = 6.2
foripr 2m \/ CiuprConpr (6.2)

y el coeficiente de amortiguamiento,

1 Gmsupr

¢ (6.3)

Ar fonprr Compr

Entonces, para mantener simple el filtro imponemos ¢ = \% y obtenemos que la transfe-
rencia no tiene sobre-picos en frecuencia, y que la frecuencia de corte de —3dB coincide con
la frecuencia natural f,ypr. Luego, de la ecuacion de la frecuencia natural, ahora frecuencia
de corte, se toma que Gmygpr sea igual a Gmogpr para que ésta varfe linealmente con los
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Figura 6.1: Arquitectura del filtro pasa altos Gm-C.

cambios de estos OTA’s.

Las capacidades Cigpr v Cogpr se mantienen proporcionales y constantes. Mantener
estas capacidades proporcionales en un valor entero (C1ypr = k. Coypr) ayuda a mantener
un buen matching entre las mismas y, a su vez, entre éstas y la capacidad conmutada del
Automatic Tuning. Ademés, mantiene una relacién inversamente proporcional entre la fre-
cuencia de corte y el valor de las capacidades para un £k constante.

Si se aplican estas consideraciones en la Ec. 6.3 se obtiene que ( = (\/EGmngF)/(ZGmlgpp).
Entonces, para que el coeficiente de amortiguamiento no varie con los cambios en los anchos
de banda, o sea con los cambios de Gmigpr, se toma Gmiypr = Gmsgpr. Finalmente, para

tener ( = % se obtiene que la constante de proporcionalidad entre las capacidades debe ser
k=2.

Por lo tanto, el disefio queda con Gmpygpr = Gmigpr = Gmaogpr = Gmsgpr y
Cupr = Cogpr = Cippr/2. Por lo que la frecuencia de corte resulta:

f . 11 GmeF
oHPF — 27T\/§ CHPF

Ahora bien, si se analiza las senales de entrada de los OTA’s Gmigpr y Gmsgpr en la
Fig. 6.1 se puede notar que estas son las mismas, pero con una diferencia en la polaridad.
Sumado a ésto, dado que las transconductancias son iguales, ambos se pueden combinar
como se muestra en la Fig. 6.2, y de esta forma se ahorra en &rea porque utilizan los
mismos transistores M; y M,4. Ademaés, se ahorra también en consumo porque se elimina
una fuente de corriente de polarizacién. En la Fig. 6.3 se muestra el esquematico equivalente

(6.4)
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s,

Iout(z)

Ioutm

Figura 6.2: Arquitectura de OTA’s 1 y 3 en el filtro pasa altos.

considerando esta modificacion.

6.1.2. Filtro Pasa Bajos Gm-C

Cuando se planted la arquitectura de los filtros se mostrdé que la etapa de pasa bajos
del BPF se realiza con dos filtros pasa bajos de primer orden en cascada para lograr los
—40dB/dec de caida requeridos (LPF y LPA). Cada uno de estos filtros impone una caida
de —3dB en las frecuencias de corte que se muestran en la Ec. 6.5 y en la Ec. 6.6, las que
dependen de una relacion del tipo %”

1 GmLpF
, = — 6.5
f( 3dB)LPF o CLPF ( )
Gmrpa
. = =2 6.6
f( 3dB)LPA 2w G.Om ( )

Para lograr la forma en frecuencia correspondiente a un pasa bajos de segundo orden se
necesita poner ambas a la misma frecuencia. Sin embargo, ésta debe ser mayor a la frecuencia
de corte superior del pasa banda, para que la caida de —3dB coincida con ella. Entonces,
es facil deducir que la frecuencia de corte de cada filtro pasa bajos esta relacionada con la
frecuencia de corte superior del filtro pasa-banda de segundo orden por:

J(=34B)BPF,

f(—3dByLPF = i =1 ~ 1,56 « f(_3aB)BPF,
6.2. Diseno de los OTA’s

(6.7)

Como se menciond anteriormente, los OTA’s del filtro pasa banda y el del automatic
tuning tienen idéntico par diferencial de entrada, por lo que el disenio de éste deberia con-
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Figura 6.3: Nueva arquitectura del filtro pasa altos.

templar todos los casos en los que va a trabajar. Dada la dificultad que implica disenar para
todos estos casos a la vez, el disefio se hace para el caso méas exigente (polo de mas baja fre-
cuencia, 0,1 H z) donde las capacidades son grandes y las transconductancias muy pequenas.
Luego se completa el disefio para el resto de las frecuencias.

En la Fig. 6.4 se vuelve a mostrar la estructura general de un OTA perteneciente al BPF,
la que se habia mostrado en la Fig. 2.6. La transconductancia que muestra a la salida el

OTA est4 relacionada con la transconductancia del par diferencial por: Gmg, = %2+, donde
M =2
SP

6.2.1. Par Diferencial de Entrada del OTA - Transistores M1

En [12] se plantea una metodologia de disefio en la que partiendo del dato de el rango
lineal requerido en el par diferencial, y la transconductancia del OTA, el disefio depende
basicamente de una tnica variable que es la corriente de polarizacion del par diferencial
(Ipias)- Luego imponiendo limites en el consumo y en el area a ocupar se consigue determinar
el ancho y largo de los transistores del par, la corriente de polarizacion I,s v la relacion
M entre la transconductancia del par diferencial de entrada y la del OTA completo. En el
caso de estudio, las dos caracteristicas iniciales desde la que parte esta metodologia no estan
totalmente definidas, por lo que se debe empezar por ellas.

Primero se tomé una decisiéon sobre los tamanos de los condensadores del filtro pasa
altos. Este filtro debe imponer la frecuencia de corte en un valor minimo de 0,1Hz, lo
que es equivalente a grandes capacidades y muy pequenas transconductancias. Obtener
transconductancias muy pequefias es una tarea complicada y costosa [12], por lo que al
disenar en estos casos se tiende a colocar la mayor transconductancia posible. Esto impacta
directamente en el tamano de los condensadores, ya que para transconductancias méas grandes
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Figura 6.4: Arquitectura general de un OTA del BPF.

Tipo senal | f (—3dB)HPF Gmpypr
ECG 0,1Hz 88.8pS
EEG 0,bHz 444pS
EMG 10H 2 8,88n.S5

Tabla 6.1: Transconductancias para los OTA’s del HPF.

se necesitan condensadores mas grandes, y es aqui donde se encuentra la limitante; cudnta
capacidad se puede colocar dentro de un circuito integrado. Se toman capacidades razonables
para integrar y lo mas grande posible: Cypr = 100pF (Cogpr = Cypr), lo que resulta en que
Ciupr = 2Chpr = 200pF. Estas ocupan un area de 0,11mm? (equivalente a un cuadrado de
333um de lado) y 0,22mm? (equivalente a un cuadrado de 471um de lado) respectivamente.
Ahora, se puede calcular con la Ec. 6.4 el valor de la transconductancia necesaria para colocar
el polo del filtro pasa altos en 0,1H z:

Gmypp = 27(0,1H2)V2(100pF) ~ 88,8pS (6.8)

En la Tabla 6.1 se muestran los valores para Gmpypr para las diferentes frecuencias ne-
cesarias en el polo del filtro pasa altos.

Ahora que esta definida la transconductancia del OTA solo resta, para continuar con la
metodologia de diseno descrita anteriormente, determinar el rango lineal del par diferencial
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de entrada, o equivalentemente el nivel de inversion de los transistores (ver Anexo By Ec.
B.8). Para esto se analiza las curvas de rango lineal de entrada (Fig. 6.5(a)), voltaje de
saturacion de los transistores del par (Fig. 6.5(b)) y corriente por el transistor Myp (Fig.
6.5(c))(corriente por la rama de salida; Idypop = g:ffji), en funcion del nivel de inversion de
los transistores M (i1). Se determina un nivel de inversion iy ~ 100, lo que es equivalente
aun (¢gm,/ls)1 de aproximadamente 5. Esto deja al rango lineal en aproximadamente 230mV
al 5 %; siendo suficiente para que a la mayor tension de alimentacion, a la salida de la etapa
final del sistema (la cual multiplica por 10V/V) la senal excursione todo el rango lineal
de salida sin distorsion. La corriente por la rama de salida Id,op queda aproximadamente
en 18pA, lo cual es una corriente pequena que debe ser manejada con precauciéon. Vale la
pena notar que para mayores iy esta corriente no aumenta en forma considerable. El voltaje
de saturacion es de aproximadamente 350mV’, razonable para la aplicacion y tensiones de
alimentacion.

Determinadas la transconductancia del OTA y la linealidad a la entrada, se observan los
demés parametros a disenar en funcion de la corriente de polarizacion Iy;,:

» Relacion entre la transconductancia de M; y la del OTA: M = gmy/Gmgpr =
(RQ)/(SP), ver Fig. 6.6. En la misma se muestra N = VM, donde se supone
R=Q =NyS =P =1 (este valor da idea de cuantos transistores son necesarios
para conseguir una relacion M).

» En la Fig. 6.7 se muestra el area de gate del transistor M, y su respectivo largo para
un ancho minimo de W; = 1,5um. Para este ancho se nota que el transistor toma
grandes dimensiones, por lo que se mantiene el ancho minimo reduciendo el largo y la
capacidad parasita.

Del anélisis de la Fig. 6.6 y de la Fig. 6.7 se toma como punto de partida una corriente
de polarizacion I;,, = 70nA, ya que a partir de este punto un aumento de la corriente no
reduce significativamente el tamano del transistor M1, pero si aumenta la relaciéon entre trans-
conductancias y, por lo tanto, la cantidad de transistores en los espejos divisores de corriente.

Para estos 70nA de corriente de polarizaciéon la relacion entre transconductancias es de
M = 1976 y el largo queda: L; = 75,41um. Pero hay que tener en cuenta que M (en este y en
los otros dos casos, 0,5Hz y 10H z) se debe realizar con un ntimero discreto de transistores.
Ademaés los transistores M1 se realiza con varios transistores en serie para obtener un buen
matching en el par diferencial. Por lo tanto, se toma 6 transistores en serie de largo 12,75um
cada uno, resultando en L; = 76,5um. Para la relaciéon entre transconductancias se muestran
las diferentes fracciones en la Tabla 6.2 para las distintas frecuencias de corte inferior del
BPF. Finalmente, determinado el tamano del transistor, la relacion entre transconductancias
y la transconductancia del OTA solo resta recalcular la corriente de polarizacion a partir de
las ecuaciones ACM (ver Anexo B):
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(a) Linealidad del par diferencial de entrada (A7) en funcion de 4y;.
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(b) Voltaje de saturacion del transistor M; en funcion de iy;.
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(c) Corriente por el transistor Mep en funcién de is1.

Figura 6.5: Rango lineal de entrada del par diferencial formado por los transistores M,
voltaje de saturacion de los mismos transistores, y corriente por el transistor Msp, en funcion
del nivel de inversion del transistor My (ip).
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Figura 6.6: Relacion transconductancias M = (RQ)/(SP) y N = VM en funcion de Iy
para tp = 100.
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Figura 6.7: Area y largo del transistor M1 en funcion de Iys para Wi = 1,5um e iy = 100.
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TlpO senal f(—3dB)HPF M P Q R S
ECG 0,1Hz 2000 | 1 50 40 1
EEG 0,5Hz 400 |1 10 40 1
EMG 10H = 20 |1 5 4 1

Tabla 6.2: Relacion de transconductancias M para las distintas frecuencias para el HPF.

[bias = 2[d1 = 72,4%14
(6.9)
ifl =104,9 = (g]_:)l =49

6.2.2. Seleccion de Anchos de Banda

En la Seccion 2.4 se describe el método por el cual el BPF cambia de ancho de banda,
variando la cantidad de transistores en el espejo serie paralelo mediante llaves en los source
de las series de transistores (ver Fig. 2.8). Analizando la Tabla 6.2, donde se muestran los
valores de P, ), R y S para formar M para cada frecuencia de corte, se encuentra que
es posible construir el transistor M>4 en un tnico transistor, el que varia entre 50, 10 y 5
transistores en paralelo. Pero para el caso de Msyp, como se ve en la Fig. 6.8(a), es necesa-
rio separarlo en 2 transistores, uno de 40 transistores en serie (Msp_1, activo para ECG y
EEG) y otro de 4 transistores en serie (Msp_o, activo en EMG). Esta arquitectura presenta
el inconveniente de que para los tipos de senales EMG el area de gate de los transistores
Mss y Msyp se reduce considerablemente, porque todos los transistores unitarios son igua-
les, aumentando el ruido Flicker. Por lo tanto, el transistor Ms, también se separa en dos,
como se ve en la Fig. 6.8(b): uno de 50 transistores unitarios en paralelo (My4_1), capaz de
intercambiar entre 50 o 10 transistores activos; y uno de 5 transistores en paralelo (Masa_»).
Los transistores unitarios de Mss_o v Msp_o son iguales y de mayor area que los de Moy
y Msp_1, manteniéndose acotado el ruido Flicker.

Para el caso del LPF y el LPA, como se ve en las Tablas 6.3 y 6.4, la situacién es similar

por lo que se utiliza la misa idea de separar los transistores My4 v Msyp en dos, uno para las
frecuencias de ECG y EEG, y otro para EMG.

6.2.3. Transconductancias para los Polos de LPF y LPA, y la
Relacion M

En esta instancia ya esta determinado el par diferencial de los OTA’s, tanto para el LPF
como para el LPA!, y lo que hace falta es determinar las capacidades de cada uno. Con las
capacidades se puede obtener las transconductancias que debe mostrar cada OTA a la salida

!Recordar que el par diferencial de entrada de los OTA’s de los filtros que conforman al BPF, y el del
automatic tuning, son todos iguales.
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Maa

v

(a) My4 son 50 transistores Mys en paralelo, se pueden seleccionar 50, 10 0 5. Map_1
son 40 transistores M, en serie y Mo, _o son 4 transistores Mo en serie, se selecciona

uno u otro.

I

5

Maa1 ,

Map-2 | | |
v

(b) Ms4_1 son 50 transistores M,2_; en paralelo, se pueden seleccionar 50 0 10. Ma4_o
son 5 transistores M,s_o en paralelo. Se selecciona Moa_1 0 Mog_o. Mop_1 son 40
transistores Mo 1 en serie y Mo, o son 4 transistores M,o_o en serie, se selecciona

uno u otro.

Figura 6.8: Esquema de los espejos S-P de los OTA del HPF.
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Tipo senal Iniciales Finales Error
frecuencia GmLpF M M P Q R S GmLpF fonF2 relativo
EEG-100Hz | 9,78nS | 18,17 18 |1 3 6 1] 987nS | 100,9Hz | 0,93%
ECG-150Hz | 14,67nS | 12,11 12 |1 2 6 1|1481nS | 151,4Hz | 0,93%
EMG-10kHz | 978.2nS | 0,1817 || 0,18 | 10 1 9 5 |987,3nS | 10,09kHz | 0,93 %

Tabla 6.3: Gmrpr v M para el LPF. Valores iniciales por el calculo, y valores finales
reajustados para que P, Q, R y S sean enteros.

Tipo senal Iniciales Finales Error
frecuencia Gmrpa M M P Q R S | Gmppa foBPR, relativo
EEG-100Hz | 48,91nS | 3,63 3,6 1 6 3 5 14937nS | 1009Hz | 0,93%
ECG-150Hz | 73,3TnS | 2,42 2.4 1 4 3 5 |74,05nS | 1514Hz | 0,93%
EMG-10kHz | 4,89uS | 0,0363 || 0,036 | 10 3 3 25| 4,94uS | 10,09kHz | 0,93 %

Tabla 6.4: Gmrpsa v M para el LPA. Valores iniciales por el calculo, y valores finales
reajustados para que P, Q, R y S sean enteros.

para cada frecuencia de corte, para finalmente determinar la relaciéon M entre transconduc-
tancias en cada frecuencia.

Para el LPF se disminuye la capacidad con respecto a la del HPF porque las frecuencias
a generar son varios 6rdenes de magnitud mayores. Si la capacidad es grande, la transcon-
ductancia del OTA debe ser grande y M pequenio aumentando el consumo del OTA y el area
ocupada por el filtro. En cambio, si se disminuye mucho la capacidad, ésta ocupa poca area
y baja el consumo del OTA, pero la transconductancia se hace muy pequena y se vuelve
a las dificultades que esto conlleva (como en el HPF). Tomando en cuenta estas considera-
ciones, la capacidad se fija en Cppr = 10pF de manera que, como se ve en la Tabla 6.3,
la transconductancia del par diferencial (g,,,1 = 177,7n5) queda entre la maxima y minima
transconductancia necesaria del OTA. En la misma tabla se muestra las relaciones M para
cada uno de estos valores de transconductancias. Estas relaciones son irracionales e imposi-
bles de lograr con un niimero entero y discreto de transistores, por lo que se ajusta M para
que la cantidad de transistores sea entera, y limitando el error en frecuencia. En la Tabla 6.3
se muestran los valores fijados para M y el error relativo de la frecuencia de corte del LPF
que resulta.

En el LPA se utiliza el mismo criterio que para el LPF, pero con la diferencia de que en
éste la capacidad esta fijada por el diseno del amplificador (ver Seccion 8.4.2) y es de 5pF.
En la Tabla 6.4 se muestra el primer calculo para Gmpps v M, y luego se muestra el ajuste
y el error relativo que resulta en la frecuencia de corte.

Se puede notar en las Tablas 6.3 y 6.4 que las frecuencias f,ppp, finales para el LPF y el
LPA son iguales. Ademaés, los errores relativos son iguales para todas las frecuencias. Esto
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se debe a que el parametro M se trunca dejando la misma cantidad de cifras significativas
en todos los casos.

6.2.4.

Transistores M2 y M3

Para completar el diseno de los OTA’s falta definir los tamanos de los transistores unidad
de My, vy Msp, v el transistor M3. En el diseno de las unidades de estos transistores se toman
en cuenta dos limitantes:

» Ruido Flicker y Offser: Tanto para el ruido Flicker, como para el Offset, el parametro
se ve disminuido para mayores areas de gate.

= Ancho de banda propia del OTA: Para mayores areas de gate las capacidades parasitas
del transistor aumentan, y se reduce el ancho de banda. Ademés, las distintas
combinaciones en P, (), Ry S para formar M impactan en el ancho de banda propio

del OTA.

Con esto presente, de simulaciones y célculos se disefian los transistores. A continuacion se
muestran los tamanos de los transistores (y transistores unidad) para cada sub-filtro.

= HPF
Tipo sefial - Moy, M a Msp
frecuencia | M | P Q R S| (W(um)/L(pm))u | (W(pm)/L(pm))sa | (W (pm)/L(pm))sp
ECG-0,1Hz | 2000 | 1 50 40 1 1,5/4,5 75/4,5 1,5/180
EEG-05Hz | 400 | 1 10 40 1 1,5/4,5 15/4,5 1,5/180
EMG-10H2 | 20 |1 5 4 1 6/7,5 30/7.5 6/30

= LPF

Tipo senal - Mo, Moy Msp
frecuencia | M | P Q R S| (W(um)/L(pm))u | (W (um)/L(pm))za | (W(pm)/L(pm))zs
EEG-100Hz | 18 1 3 6 1 1,5/13,5 4.5/13,5 1,5/81
ECG-150Hz | 12 |1 2 6 1 1,5/13,5 3/13,5 1,5/81
EMG-10kHz | 018 |10 1 9 5 1,5/2,7 1,5/27 7,5/24,3

= LPA
Tipo senal - Mo, Mo 4 Msp
frecuencia | M | P Q R S | (W(um)/L(pm)), | (W (um)/L(pm))ea | (W(pm)/L(pm))zs
EEG-100Hz | 36 |1 6 3 5 4,05/4,95 24,3/4,95 20,25/14.85
ECG-150Hz | 24 |1 4 3 5 4,05/4,95 16,2/4,95 20,25,/14,85
EMG-10kHz | 0.036 | 10 3 3 25 2,7/1,8 8,1/18 67,5/5,4
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Figura 6.9: Fuentes de ruido de los filtros.

En el caso del transistor M3, se toman las mismas consideraciones de ruido, offset y ancho
de banda del OTA que en los transistores My, v Msyp. Se usa el mismo tamano en todos
los OTA’s del filtro. Cada transistor M3 es una array de 5 por 5 transistores en el que cada
uno de estos tiene ancho W, = 5,1um y largo L, = 5,1um, resultando en un transistor de
W3 =25bum y L3 = 255um.

6.3. Ruido

En la Fig. 6.9 se muestran las fuentes de ruido que estan involucradas en el filtro pasa-
banda. Para calcular el aporte del ruido de cada fuente a la salida del sistema completo, se
deben calcular las transferencias de cada una hacia la salida, como podemos ver en las Ec.
6.10, Ec. 6.11, Ec. 6.12 y Ec. 6.13.

Gm4

Gml Gm?

Hora = Grma + Css  C1C38% + GrusCis + Gt G Hipa (6.10)
Hvoras = Gmf-nfj4038 C1Cys? + gn:;ﬁlssﬂL Gt Gz Hrpa (6.11)
Hvoras = Gmf-nfj4038 C1Cys? + gn:;?g;SﬂL Gt Gz Hrpa (6.12)

Hy, - Gm Hppa (6.13)

OTA4 Gm4 _|_ CgS
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U?’LOUTBPF

ECG | 1,91mV,,.s
EEG | 2,11mV,.,
EMG | 1,80mV,s

Tabla 6.5: Ruido equivalente aportado a la salida del sistema por el BPF.

ECG | 0,104Hz — 148H z
EEG | 0,506Hz — 98,6Hz
EMG | 10,1H> — 124kH>

Tabla 6.6: Resultado de simulacién de anchos de banda.

El ruido equivalente al cuadrado aportado a la salida del sistema por cada fuente, se
calcula como se muestra en la Ec. 6.14 (ver Anexo F):

2.df (6.14)

o
2 _ 2
VnoUTora; — / Viorail Hv,ora;
0

Para calcular el ruido total al cuadrado aportado por el pasa-banda a la salida del sistema,
debemos calcular el aporte de cada OTA como se puede ver en la Ec. 6.15. Los resultados
se muestran en la Tabla 6.5.

2 .2 2 2 2
UTLOUTBPF - UnOUTOTAl + U’VLOUTOTAQ + UnOUTOTAg + U’VLOUTOTA4 <615>

6.4. Simulaciones

Se simula el filtro pasa banda, desde el HPF al LPF, para una tensién de alimentacion
de VDD = 4,2V y aplicando la corriente de polarizaciéon. En estas condiciones se espera
obtener una ganancia unitaria en banda pasante, una caida de —40dB/dec a frecuencias
inferiores a la de corte del HPF, y una caida de —20dB/dec a frecuencias por arriba de la
frecuencia de corte del LPF. Para la simulacion se mide la frecuencia de corte del filtro pasa
banda: en —3dB la frecuencia de corte inferior y en —1,5dB en la frecuencia de corte superior.

Los resultados muestran que en los tres tipos de sefiales (ECG, EEG y EMG) la ganan-
cia es unitaria en la banda pasante. En la Tabla 6.6 se muestran los tres anchos de banda
resultantes.

Luego se simula para més bajas tensiones, donde resulta que para VDD < 3V el filtro
deja de funcionar correctamente. Este comportamiento es a causa de que el transistor de la

fuente de corriente sale de saturacion.

En estas simulaciones la tension de referencia de los filtros (Vj,q) esta en el punto medio
de la fuente de alimentacion. En la Fig. 6.10 se muestra la tension bulk-source (Vgg_ns)
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Figura 6.10: Voltajes bulk-source (Vps_p1) de los transistores del par diferencial.

de los transistores del par de entrada cuando la tension del gate es la mitad de la fuente,
y la tension de saturacion del transistor de la fuente de corriente Vsp_gar—nr,,..., segun la
tension de alimentacion. En la misma figura se nota que a tensiones de V DD inferiores a
3V la tension Vpg_pn esta por debajo de la tension de saturacion de la fuente de corriente,
por lo que esta fuente deja de trabajar como tal (al igual que en las simulaciones).

En esta misma figura se muestra que en estas condiciones de trabajo es imposible hacer
que el sistema funcione correctamente para todos los niveles de tension de alimentacion.
Esto se debe a que la tension Vpg_ 1 pasa por debajo de cero, con VDD mayor a 2,2V,
imposibilitando reducir la tensiéon Vsp_sar—ar,,,,. lo suficiente para mitigar este problema.
Por otro lado, la alternativa a éste es reducir la tension Vj,q, teniendo en cuenta que esto
reduce el rango de excursion de todo el sistema. En la misma Fig. 6.10 se muestra la tension
Vis—m1 cuando Vg = 0,5V desde tierra, resultando en que ésta estd siempre por encima
de la tension de saturaciéon de la fuente de corriente.
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Capitulo 7

Automatic Tuning

7.1. Parametros Generales

En la Capitulo 3 se presentd la arquitectura y motivaciones del sistema de control
Automatic Tuning - AT. Para tener presente, en la Fig. 7.1 se vuelve a presentar el AT
en un diagrama de bloques. En la misma seccién se mostraron cuales son las principales
ecuaciones que actian y limitan en este lazo de control, que a continuaciéon se retoman:

= En primer lugar, se obtiene el punto de convergencia del sintonizador cuando se igualan
la resistencia equivalentes del condensador conmutado (SC) a la resistencia equivalente

del OTA: X
Rref = Csfs G
= C’m = fs (7.1)
Ryar = % 3

= Luego, en el Anexo D se demuestra como el sistema desplaza la tension entre las
entradas del amplificador del cortocircuito virtual. En el momento inicial en que se
cierran las llaves ¢, la tension Vry (ver Fig. 7.1) se iguala a V,.s. Sin embargo, al
finalizar la fase ¢9, una vez que se equilibra las cargas entre los condensadores, la
diferencia de tension entre las entradas del amplificador no converge a cero como podria
esperarse, sino que un valor que depende de la frecuencia de ganancia unitaria del
amplificador (fr), entre otras variables:

EE— va:ref

V t V; = 7.2
TV — 00 TVoo 2 frC) ( )

= El tiempo en que demora esta tension en converger al valor de la Ec. 7.2 también se
. . Ci+C

muestra en el mismo anexo, y depende de la contante de tiempo 7 = % En esta

caracteristica se impone una relacién entre la frecuencia de conmutaciéon y el fr del

amplificador. Se debe cumplir que medio periodo de conmutacion (tiempo en que estan
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Figura 7.1: Arquitectura del sistema de control AT.

VgndR

cerradas las llaves ¢y) sea mayor a 5 veces la constate de tiempo para asegurar que la
tension llega al 99 % de su valor de convergencia:

5(Cr + Cs) fs

0,5T, > 57 = fr >
7TC[

(7.3)

7.1.1. Errores por Vpy_ #0

Se analiza en el circuito de la Fig. 7.1 el efecto de la tension Vi en la conmutacion y en
la salida del integrador. Analizando el balance de cargas, se tiene que en la fase 1 (llaves ¢,
cerrada y ¢, abiertas) la carga es cero y en la fase 2 la carga es —(Ver —Vir)Cs+(Vir—V,)C.
En balance se igualan las cargas de ambas fases y se encuentra que la tension a la salida del
integrador es:

Cs (Cr = Cs)

Vo= ~Viep o o+ Viy o=
f C, VT

Ahora, se muestra facilmente que igualando la capacidad de integracion y la capacidad

conmutada, se elimina el efecto de Vpy, # 0 en los saltos en tension a la salida del integra-

dor, y por ende el error en el valor de convergencia del sistema de control.

(7.4)

Desde otro punto de vista, se encuentra el valor de convergencia del AT igualando las
corrientes del SC y del OTA afectadas por Vv, y por el offset del transconductor (V,sf), ¥
se calcula la transconductancia final del OTA:

(V;“ef - VTV)

_ = + -
(Vier = Vrv)Csfs = (Vies £ Vosf)Gm = G CSfS(‘/refj:V;)ff)

(7.5)

Se calcula el error relativo de esta transconductancia contra la esperada G¢, = Csfs:

G — G2 —Viy £ Vg

— = 7.6
‘ G? Vier £ Vosy (7.6)

m
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Figura 7.2: Conductividad llaves MOS.

Por lo tanto, si la tension de referencia es mucho mayor a la tensién de convergencia de
Vvr v a la tension de offset del transconductor el error se reduce significativamente.

7.1.2. Fuentes de Tensién y Llaves del SC

Las conductividades en las llaves (Ec. 7.7) del condensador conmutado deben ser tales que
se asegure la carga y descarga del condensador en cada ciclo de conmutacion. Esta conducti-
vidad depende de la tension de alimentacion, de la tensién en sus bornes y de la tecnologia.
En este circuito, la tensiéon en bornes de las llaves esta entre la tension de referencia del
circuito (de ahora en mas V,ar) ¥ Vonar + Vies-

Conductividad llaves MOS:
Gon = B(VDD - VTO - n‘/zn) (77)

donde VDD es la tension entre gate y bulk, y V;, es la tension en bornes de la llave (entre
Vonar ¥ Vgnar + Vief). Es necesario que se cumpla la siguiente desigualdad para que la llave
conduzca :

VDD -V,
Vi < ——— 12 (7.8)
n
La Fig. 7.2 muestra que existe un valor minimo de VDD para que las llaves conduzcan
en el caso en que V, = Vy,ar = VDD/2. Este valor corresponde a VDD = 3V, donde se
cumple la igualdad de Ec. 7.8. Esto muestra que fijar el V,4r al punto medio de la alimen-

tacion no asegura el correcto funcionamiento del circuito para todo el rango de alimentacion

(VDD de 2,2V a 4,2V).

Por lo tanto, en el circuito del AT se utiliza una tensiéon de referencia distinta a la tension
media del circuito en los bloques de OTA, SC y el amplificador. El resto de los bloques, el
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LPF y el VCCS, utilizan tension de referencia del resto del circuito. Esta tension se fija por
debajo del valor medio, es decir en V,.rr = 500mV (vistos desde el VSS del sistema), por lo
que se utilizan llaves con transistores tipo n.

7.2. Definicion de Parametros

Ya se noto6 en la seccion anterior que la eleccion de C; = Cg favorece en la disminucion
del error en la convergencia del sintonizador, por lo que se toman estas capacidades iguales a
10pF'. Luego, de esta igualdad y de la Ec. 7.3 se obtiene que se debe cumplir que fr > %,
para asegurar el equilibrio de carga entre los condensadores. Ademas imponiendo que la
convergencia de Vry sea menor a una centésima parte de V,..r, y sustituyendo G,, = Csfs

en la Ec. 7.2 se obtiene que se debe cumplir (dejando obsoleta la anterior restriccion):

50
_ 50fs

fr (7.9)

Se define la frecuencia de ganancia unitaria del amplificador en f; = 100kH z, por lo que
de la Ec. 7.9 resulta que fs debe ser menor a 6,28k H z. Luego, pasando esta restriccion a la
transconductancia del OTA: G,, = fsCs < 62,8nS.Por otro lado, en el disenio de los OTA’s
del BPF (Capitulo 6) se obtuvo que la transconductancia del par diferencial central debe ser
Jm—central = 177,7n.S. Tomando estos dos tltimos datos se calcula la restriccion en el factor
de relacion entre la transconductancia del OTA y la del par diferencial de entrada:

Ky = Jmcentral 9 g (7.10)
G
Se toma el minimo K 47 para no realizar una reduccién excesiva de la transconductan-
cia del OTA, y por lo tanto la corriente de salida de este. Tomando K r = 3 resulta en
G, = 59,2nS' y en consecuencia fg = 5,9kH z.

Finalmente la tensién de referencia Vs, se fija para que el offset del OTA no influ-
ya significativamente en la convergencia del AT, pero a la vez dentro ser rango lineal del
par diferencial de entrada. Entonces, se fija V. = 50mV/, resultando en (por la Ec. 7.2):
VTVoc = 471MV

7.3. Bloques del Circuito de Control

Transconductor

Ya establecidos y definidos los parametros del OTA, falta definir los tamanos de los
transistores Maa, Mg y My (segin la Fig. 6.4), porque los del par diferencial de entrada
(transistores M) son iguales a los de los filtros del BPF, y ya estan definidos.
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Transistor | (W/L), | Paralelos | Series | (W/L) | gm/Ia
My A 1,5/7,5 3 2 45/15 | 20,3
MyB 1,5/7,5 1 2 1,5/15 | 20,3

M; 3/6,3 1 3 3/18,9 | 16,8

Tabla 7.1: Transistores del OTA del AT (W y L en pm).

=

¥
M2

=y

Figura 7.3: Amplificador Miller.

La corriente de polarizacion de éste también esta definida y es igual a 72nA (Ec. 6.9), que
debe ser el punto de convergencia del automatic tuning. Por lo tanto la corriente de drain
por el transistor My, es la mitad de esta. Ademéas, como se conoce la relacion de corrientes
entre el espejo May — Msp, K7 = 3, la corriente de drain de los transistores Msp v M3 es
de un sexto de la de polarizacion.

Por lo tanto, para definir los tamafnios de estos transistores se impone los niveles de
inversion entre moderada y débil. En la Tabla 7.1 se muestran tamanos y niveles de inversion
de los transistores de este transconductor.

Amplificador Miller

Para sintetizar el amplificador Miller de la Fig. 7.3! se utiliza un método heuristico, donde
se parte de ciertas especificaciones y se estudia el espacio de disenio a partir de los niveles de
inversion de los transistores, buscando reducir el consumo y el tamano. Las principales espe-
cificaciones para iniciar el método son el producto de ganancia por ancho de banda (GBW),
la estabilidad y la capacidad de carga que tiene que manejar el amplificador [18].

Para determinar el GBW se supone que el polo no dominante tiene un efecto minimo en
el fr, por lo que el GBW es igual al fr, e igual a 100kH z (como se defini6 anteriormente).
En la estabilidad se tiene en cuenta dos términos: la posiciéon del polo no dominante con
respecto al GBW (NDP), y la posicion del cero que introduce el condensador de Miller

1Cy y C4 son las capacidades parasitas de esos nodos.
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Transistor | (W/L), | Paralelos | Series | (W/L) | gm/la
M, 3,6/3 2 1 7.2/3 | 20,1
M, 21,15/3 1 1 21,15/3 | 20,2
M, 3/2,1 1 p 3/42 | 20,2
M, 3/3,15 35 1 105/3,15 | 21,5
M 3/3,15 7 1 21/3,15 | 21,5

Tabla 7.2: Transistores del amplificador Miller del AT (W y L en um).

con respecto al GBW (Z). Por lo tanto, para garantizar un margen de fase mayor a 60 es
necesario que NDP > 1y que Z > 1. Para una eleccion usual de diseno se toma NDP = 22
y Z = 10. Finalmente, la capacidad de carga de este amplificador es la capacidad C; = 10pF
del integrador, més la capacidad parasita Cy del nodo de salida.

Definidas las especificaciones se barre el espacio de diseno variando los niveles de inversion
de los transistores M, My y Ms, teniendo en cuenta que se toma (g,,/Id)s = (gn/Id)2 para
minimizar el offset sistemético y (gm/Id)s = (gm/Id)s. La sintesis resulta en una capacidad
de Miller de aproximadamente Cm =~ 2,5bpF, y en los tamanos y niveles de inversion
de los transistores que se muestran en la Tabla 7.2. La corriente de polarizacion del par
diferencial de entrada es 2Id; = 175nA y la corriente de polarizacion de la segunda etapa es
Idy =5 % 175nA = 875nA, resultando en un consumo de 1,05uA.

LPF

El pasa bajos del automatic tuning, que se utiliza para obtener el promedio de la sa-
lida del integrador, se realiza con un filtro Gm-C de primer orden y de ganancia unitaria.
La arquitectura de este filtro se muestra en la Fig. 7.4(a), y en la Fig. 7.4(b) se encuentra
la estructura del transconductor. El transconductor tiene un par de transistores (M) para
aumentar el rango lineal [15], con el fin de manejar las variaciones en la salida del integrador.

La linealizacion por degeneracion de source produce un descenso en la tranconductancia
del par diferencial, y estd dado por la Ec. 3.10. Para hallar el rango lineal, y la
transconductancia del par, se simula un par diferencial y se varia el largo de los transistores
M, hasta que el rango lineal sea de £300mV . Luego se calcula el condensador necesario para
que el polo de este filtro sea suficiente para obtener el valor medio de la salida del integrador.
Se fija el polo en fy = 140H z resultando en un condensador de C' = 40pF. Hay que tener
en cuenta que la salida del pasa bajos se deja accesible desde fuera del chip, con motivo de
poder medir los tiempos de convergencia del AT, y en consecuencia se tiene una capacidad
extra en este nodo. El agregado de esta capacidad no es contraproducente ya que no hay
interés en que el polo de este filtro este en un lugar preciso, ademés esta capacidad hace
que el polo baje en frecuencia, favoreciendo a quedar con la continua de la senal. Por otro
lado esta capacidad retrasa la convergencia del lazo, pero este tiempo no es importante en
la aplicacion.
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Figura 7.4: Filtro pasa bajos del AT.

VCCS

El bloque de VCCS es el encargado de traducir la tension a la salida del LPF, en la co-
rriente de polarizacion del OTA. En éste, y al igual que en LPF, es necesario un mayor rango
lineal a la entrada, por lo que se vuelve a utilizar transistores en zona lineal para degeneracion
de source. Como en el LPF, no hay necesidad de una gran precision en la transconductancia
del VCCS, pero el cuidado en su valor es mayor porque este juega en la estabilidad y el
tiempo de convergencia del lazo. Otro punto a tener en cuenta en este bloque, es que este
sea capaz de entregar la corriente necesaria en el OTA para que el lazo se estabilice, y con
un desbalance en tension dentro de su rango lineal. Por medio de simulaciones se prueba que
el par diferencial utilizado en el LPF es apropiado para el VCCS.

7.4. Simulacioines y Analisis

En vistas de probar el disenio del circuito de control AT, se simula para verificar estabili-
dad, tiempo y valor de convergencia. La variable de interés para verificar el funcionamiento es
la corriente de polarizacion de los OTA’s, ya que por diseno el valor de la transconductancia
del par diferencial de entrada es el adecuado para Iy, = 72nA. En la Fig. 7.5 se muestra la
corriente de polarizaciéon en la respuesta del lazo de control.

El sistema se simula un un transitorio, desde el punto DC donde la salida del integrador
esta saturado en V D D. Para esta situacion el sistema tiene un tiempo en el que la corriente
de polarizacién es practicamente nula debido a que uno de los transistores del par diferencial
del VCCS esta cortado. La tension a la entrada de la fuente de corriente VC'C'S inicia sa-
turada en VDD, y este tltimo no entrega corriente hasta que la entrada no esta por debajo
de 1,03V. En un caso contrario, en el que la tensiéon del integrador arranca saturado contra
VSS, el par diferencial del VCCS tiene cortado el otro transistor por lo que entrega toda su
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Figura 7.5: Simulacién en transitorio del AT.

corriente de polarizacion a la salida (lpies—veocs = T0nA).

De la Fig. 7.5, el valor de convergencia de la corriente es de I;,s = 110,1nA, y el tiempo
de settling al 5% es de 30ms. El valor de corriente de polarizacion convergen a un valor
distinto del esperado, de 72nA, por lo que para identificar el origen de esta diferencia se
estudian las demas senales del AT.

Analisis en la diferencia

El valor esperado para la corriente de salida del OTA es I,_gn = Vies [sCs = 2,962nA
(Vier = 50mV, fs = 5924Hz y Cy = 10pF), pero en la simulaciéon esta convergio a
Io—am = 3,072nA. La diferencias en estos valores se adjudica a la capacidad Cy, porque
fs ¥ Viey estdn impuestas externamente, por lo que se deduce que el sistema esta viendo una
capacidad conmutada de,

o~ Toom 307204

= = = 10.37pF 711
Vierfs  50mV5924Hz 2P (7.11)

Este resultado indica se que debe bajar la frecuencia de conmutacion para disminuir la
corriente I,_g.,, v en consecuencia Ip;,s para bajar la transconductancia del OTA, coherente-
mente con el resultado de la simulacién. De igual manera esto no es suficiente para explicar
la diferencia en la corriente de polarizacion, por lo que se estudia el comportamiento del OTA.

Se prueba el funcionamiento de los espejos n del OTA, resultando que el factor de copia
(k1) del espejo Mays 1 - Myp 1 (Fig. 7.6) tiene un error relativo de 0,43 %, mientras que
el factor ko del espejo Mays_o - Mop_o tiene —2.,3%. Este espejo tiene mayor error porque
la tension de drain del transistor Msp_o queda impuesta por la tension de gate de Ms_ o,
siendo bastante mayor que la de gate de M54 5. Condicién que aumenta la corriente por este

84



Figura 7.6: OTA del automatic tuning.

transistor y la subsiguiente reduccion del factor de copia.

Por otro lado, se espera que el factor de division entre la transconductancia del par dife-
rencial y la transconductancia a la salida del OTA sea de 3, al estar impuesta por la relacién
en los espejos n del OTA (transistores M2 del OTA de la Fig. 7.6). Pero en la Fig. 7.7 de
la simulacion DC del OTA se encuentra que este factor es mayor y variable con la corriente
de polarizacion. El error en éste factor tiene origen en el error en la copia de corriente del
espejo Myys_o - Myp_s mencionado anteriormente.

Finalmente, tomando el valor del factor entre transconductancias de la Fig. 7.7 para

Iias = 72nA, y utilizando la capacidad C, de la Ec. 7.11 se calcula una nueva frecuencia de
conmutacion para contrarrestar éstos efectos f, = 5,04k H z.
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Figura 7.7: Simulacion DC del OTA del AT.
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Capitulo 8

Amplificador Pasa Bajos

El LPA es el ultimo bloque del procesamiento analdgico de la sefial, que no solo completa
el filtrado y amplificacion, sino que también, permite que la senal aproveche todo el rango
de la tensién de alimentacion.

Las caracteristicas del LPA son las siguientes:

Ganancia 10V/V.

Pasa-bajos sintonizable en la misma frecuencia de corte que el BPF.

Manejo rail-to-rail de la salida.

Voltaje de alimentacion entre 2,2V — 4.2V,

Voltaje de ruido equivalente a su entrada:

UnINppa

ECG | 1464V, s
EEG | 1304V, ms
EMG | 1740V,

Tabla 8.1: Voltaje de ruido equivalente en la entrada del LPA.

8.1. Arquitectura General

En la eleccion de la arquitectura general, se opté por el amplificador con compensacion
Miller en configuraciéon no inversora, como se puede ver ver en la Fig. 8.1. Este permite fijar
la ganancia (G) con el cociente de resistencias a través de la realimentacion, como se muestra
en la Ec. 8.1.
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G=1+=2 (8.1)

Vin
Vout
O

AAA
Yyy

R2

R1%

\AA/

Figura 8.1: Arquitectura general del LPA.

También permite fijar la frecuencia de corte (fc¢) y poder sintonizarla mediante la
variacion de G, (transconductancia de la primera etapa del AO) a través de la expresion de
la Ec. 8.2.

(8.2)

Las caracteristicas de rail-to-rail y bajos voltajes de alimentacion dependen de la eleccion
de la arquitectura del AO y se ve en la siguiente seccion.

8.2. Arquitectura del AO

Los puntos determinantes en la eleccion de la arquitectura del amplificador fueron el ma-
nejo rail-to-rail de la salida, y los bajos voltajes de alimentacion que se tiene como objetivo
(hasta 2,2V).

La arquitectura implementada es la de la Fig. 8.2, éste es un buffer clase AB push-pull
que puede funcionar hasta con 1,5V de alimentacion, y la variacion de este voltaje no afecta
el funcionamiento del mismo [19]. El amplificador tiene tres etapas y se le conoce normal-
mente como "Nested Miller" (Miller anidado).

En la Fig. 8.2 se incluye la etapa de entrada diferencial (G,,;) que implementa un
transconductor variable utilizando el diseno de la Seccién 6.2.3.
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Figura 8.2: Implementacion del amplificador.

8.3. Estabilidad del AO

En esta seccion se mostraran las ecuaciones fundamentales en el diseno del AO. Ecua-
ciones que imponen el margen de fase (PM) y el producto de ganancia por ancho de banda

(GBW).

La Fig. 8.3 muestra la topologia del amplificador Miller anidado a nivel de bloques, donde:

» La transconductancia G,,2 representa a la transconductancia de M1 (gp,,,)-

= La transconductancia G,,3 representa a la suma de las transconductancias de M9 y

M1 (Gimpze + Gmaris)-

s (1 vy Chha son capacidades de compensacion Miller.

= 7y, To2 V Toz son las resistencias de los nodos de la salida de G,,1, Gue v Gis

respectivamente.

» O, Cy y C3' son las capacidades de los nodos de la salida de G, Gma v Gms

respectivamente.

Vale destacar que C3 es la suma de la capacidad de carga del amplificador (Cf) més el resto de la

capacidad del nodo 3.
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Figura 8.3: Topologia del amplificador Nested Miller.

En la Fig. 8.4 se puede ver un bosquejo de la respuesta en frecuencia del amplificador,
donde:

fa, fc'v fB son los polos cuando el amplificador esta sin compensar.

/ / /
fa» fo'v fg son los polos cuando compensamos solamente con C)s.

" 1" "
fa, fo v fg son los polos cuando compensamos con Cy,; ¥ Ca.

fr, f+ v fr son el producto de ganancia por ancho de banda en cada caso.

La relacion entre el valor de las frecuencias fé, f;, fjg y fr seran determinantes en
el diseno del AO y su expresion se puede ver en las Ec. 8.3, Ec. 8.4, Ec. 8.5 y Ec. 8.6
respectivamente [20,21]. En la Ec. 8.3 se supone que C,,; > C] y en la Ec. 8.5 que C,; > Cy
para llegar a las aproximaciones.

fo=——m 5 G (8.3)

_ 8.4
fT 27T-Cm1 ( )
fo= 5)
oGy (14 &) 27Cs
! Gm2
fr= g (5.6



— Gm1.Gm2.Gm3.ro1.ro2.ro3
f

/

; fa';‘r..—»“"——-__‘“"\\\ fa:f-"”" - fa

/

Ganancia

Frecuencia

Figura 8.4: Bosquejo de la respuesta en frecuencia del AO de tres etapas tomado de [20].

El criterio de diseno utilizado para obtener un producto de ganancia por ancho de ban-
da (GBW) igual a G,,,1/Cy1 y margen de fase superior a 60°, es el de las Ec. 8.7 y Ec. 8.8 [21].

" ]. 1"

fr<sfe=

2

Gm
le

Gm

Cm2

N | —
no

<

fr<fp=

Gm2/Cma < G3/Cs

8.4. Metodologia de Diseno del LPA

(8.7)

(8.8)

Esta seccion analiza la metodologia de disenio del LPA. En la Fig. 8.5 se muestra el flujo
propuesto para el diseno a partir de las especificaciones, numerando los pasos para un pos-

91



IBIAS 2

Mo Mn1

Verifico

Cnopo 3 < Cnobo 3
Estimado

S

Figura 8.5: Flujo de la metodologia de diserio del LPA.

terior andlisis individual de éstos.

Una breve explicaciéon de los pasos de la metodologia de diseno es la siguiente:

1. Conocida la ganancia y el compromiso entre el area y el consumo se eligen Ry vy Rs.

2. Conocida la frecuencia de corte (fc), la ganancia (G), y C1 queda definido el valor
de la transconductancia G,,;.

3. Utilizando la Ec. 8.7 y definiendo C,,,» obtenemos el valor de GG,,».

4. Conocido G, y definiendo (‘}—Z) , se puede definir por completo M e Ipras:.

M
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5. Utilizando la Ec. 8.8 y definiendo C5 (conocida Cp, y estimando C,,403) se puede obtener
el valor de G,,3.

6. Se dimensionan My, Mg, Myys, Mis, Igrase € Iprass. Puede ser disenado sin previo
paso, el paso 8 necesita de éste.

7. Conocida la corriente Ig;as1, se dimensionan My, M3z, My, My, Mgy M.
8. Conocido G,,3, se definen Mg, Mg, Mg, M.

9. Verificar que la capacidad del nodo 3 es menor que la estimada en el punto 5, de forma
que la capacidad que puede manejar el AO sea mayor o igual a la especificada. Si no
se cumple, se debe volver al punto 5 y aumentar el valor de la capacidad estimada.

84.1. Pasol- Ry R

Cuatro variables estan involucradas en el disefio de éstas:

Ganancia 10.

Ruido blanco aportado por éstas a la entrada.

Consumo.

Area del chip.

El consumo, el ruido y el area cumplen la siguiente relacion: Resistencias grandes aumen-
tan el ruido y el area, pero disminuye el consumo.

Con la ganancia, simplemente se deduce que g—f =

El ruido aportado por las resistencias a la entrada del LPA depende de Ry y G como
se muestra en la Ec. 8.9 y esta demostrado en la Seccion 8.6. Dado que tenemos 133uV,.s
disponible de ruido equivalente en la entrada como limite de diseno, en la Fig. 8.6 se puede
ver que el aporte de ruido de las resistencias no es un factor limitante, ya que éste no supera
644Vyms con R2 = 5MSQ.

AKTR
VN =~ (8.9)

El consumo de las resistencias es dependiente de la senal de salida del amplificador, ya
que éste depende de la corriente que consume la resistencia Ry, vy se puede aproximar como
Ls = R?\//i(suponiendo que la caida de R; es despreciable y que la salida trabaja en todo

el rango de alimentacion).
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Figura 8.6: Ruido aportado por las resistencias en funciéon de Rs.

Por lo tanto, se disen6 Ry en base al compromiso que existe entre el area disponible y el
consumo como se puede ver en la Fig. 8.7, donde se ven normalizadas las variables de diseno
con valores razonables de referencia (I, = 1,5uA y rea = (200um)?).

8.4.2. Paso 2 - G,

El valor de transconductancia G,,,; queda fijado con el valor de ganancia (G), la capaci-
dad C,,; y la frecuencia de corte del LPA (como ya vimos en la Ec. 8.2).

La capacidad C,,; se fija teniendo en cuenta tres restricciones. La primera es que se de-
be ajustar a un nimero entero de capacidades unidad, debido a que es necesario un buen
matching entre ésta y la capacidad del AT para lograr buena precision en el polo. En segundo
lugar, se deben mantener las relaciones C,,,; > C} y C,,; > C5 para una buena aproximacion
en las Ec. 8.3 y Ec. 8.5 respectivamente. Finalmente, se debe limitar su maximo valor, porque
aumentar ésta impacta en un gasto de consumo mayor debido a la necesidad de aumentar
Gm1 para mantener la frecuencia del polo. Tomando estas consideraciones se fija C,,; = 5pF.

Definida C),,; y la ganancia G = 10V/V| se calcula la transconductancia G,,; para cada
frecuencia de corte y los resultados se muestran en la Tabla 8.2.

De los tres valores de transconductancia, el que se utiliz6 para disenar es el

correspondiente a EMG. Ya que, al reducir el valor de GG,,,1, disminuye la frecuencia del polo
dominante, y disenando para el caso EMG (frecuencia més alta), los polos no dominantes del
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Figura 8.7: Grafica del las variables de diseno area y consumo, normalizadas con rea
(20014m)? y consumo en I, = 1,5uA.

Caso fe Gml

ECG | 233,b5Hz | 73,4nS
EEG | 155,70Hz | 48,9nS
EMG | 15,57kHz | 4,89uS

Tabla 8.2: Valores de la transconductancia Gm1 para cada frecuencia de corte del LPA (ver
Seccion 6.1.2).

amplificador en los casos ECG y EEG estan muy por encima del polo dominante, y se seguira
cumpliendo con la condicion del margen de fase. Claramente en ECG y EEG el amplificador
no funcionard en su 6ptimo disenio, ya que la segunda y tercer etapa consumiran méas de
lo necesario. En una futura version mejorada del LPA se podria estudiar la posibilidad de
reducir la corriente de la segunda y tercera etapa en el caso ECG y EMG.

8.4.3. Paso 3 -G,

Conocidos G,,1 v C,1, definiendo C,,,2 y aplicando la Ec. 8.7, se puede obtener un valor
para G,,2. Un criterio de eleccion para C),, podria ser elegir C,,,5 = % = 1pF'. Por lo tanto,
aplicando la Ec. 8.7, la transconductancia GG,,, se calcula como:

1pF
Gma =2+ —— -4,89uS = 1,965 8.10
2 5pF 2 2 ( )
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8.4.4. Paso 4 - M,

El transistor M1 es el encargado de fijar G,,2. Entonces:

Definiendo (ﬁ) 11,74
Ip )y p = 5 (8.11)
Conocido G, M1

8.4.5. Paso 5 - G,3

Para calcular el valor de G,,3 hay que definir Cj5, y luego aplicar la Fc. 8.8. Dado que
C3 es la suma de la capacidad de carga del AO més la capacidad del nodo 3 (nodo de sa-
lida de G,,3), se debe elegir un valor estimado para la capacidad de este nodo. Eligiendo
Chodos = D00fF y disenando para poder manejar una carga a la salida de Cp = 3pF, la
capacidad C3 queda definida en 3,5pF.

Por lo tanto, aplicando la Ec. 8.8:

3,5pF
Gz = ——— - 1,96uS = 6,865 8.12
3 1pF 1% 2 ( )

8.4.6. Paso 6 - My, M3, M1y, Mis, Ipiaso € Ipiass

El transistor M12 (M14) funciona en zona lineal, y actua como resistencia variable au-
mentando la impedancia del nodo del drain de M8 (M10) cuando aumenta (disminuye) el
voltaje del drain de M8 (M10), y de esa forma, no deja entrar en zona de corte al transistor
M9 (M11) para mantener siempre al buffer en funcionamiento clase AB.

En la Fig. 8.8 podemos ver que para fijar correctamente el punto de funcionamiento de
estos resistores MOS, debemos inyectar una corriente algunas veces menor que Igrag1 por
M14 (y que Igrase por M12). Esta corriente es A veces la corriente que pasa por M1.

Otras formas de implementar las resistencias variables se proponen en [19].

En la Fig. 8.9, se muestra un bosquejo del comportamiento de estas resistencias variables
y se puede ver que cuando aumenta (disminuye) el voltaje de drain de M8 (M10) la resis-
tencia MOS M12 (M14) aumenta, no dejando entrar en zona de corte al transistor M9 (M11).

Adelantandose al diseno de M8, M9, M10 y M11. La idea es que estos tltimos funcionen

como espejo con relacién de copia B, y asi, obtener un control en la corriente de reposo en
la rama de salida con valor aproximado a Irgpozo =~ (Ip1A) - B, aunque no es tan trivial,
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Figura 8.8: Funcionamiento de los transistores M12 y M13.
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Figura 8.9: Bosquejo de barrido DC de los nodos VD8 y VD10

ya que este iltimo espejo tiene la resistencia variable en el source, y por lo tanto, si los
transistores M9 y M11 funcionan en inversion débil, el error que se producira en la copia,
serd mayor debido a su relacion exponencial entre Vg e Ip.

8.4.7. Paso 7 - M2, M3, M4, M5y M6

Estos transistores funcionan como espejos de corriente, por lo cual seria conveniente que
funcionen en inversiéon moderada para proveer buen matching, buena respuesta en frecuencia
y buen Vpg,,,. Por lo tanto:

Definiendo (g—m) =12
D M2 34,56

w

= (—> (8.13)
L M2 34,56

Definiendo Ip
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Figura 8.10: Funcionamiento DC del buffer AB.

El objetivo de estos los transistores M2, M3, M4, M5 y M6 es forzar una corriente
igual de valor Ip;.A por los transistores M8 y M10, donde Ip; es la corriente que pasa
por M. Esto se logra con una relaciéon correspondiente de tamanos entre ellos, copiando la
corriente de M; como se puede ver en la Fig. 8.10. Un valor de diseno puede ser A = 2 e
IDl =1 =2TnA.

8.4.8. Paso 8 - M8, M9, M10y M11

El diseno de éstos define por completo el AO. Los transistores M9 y M11 son los
encargados de fijar el valor de transconductancia G,,3 que se defini6 en el Punto 5. Como
se muestra en la Ec. 8.14 la transconductancia G,,3 queda fijada por la suma de las
transconductancias de los transistores My y My ya que el funcionamiento es clase AB.

GmS = gm9 + gm11 (814)

Como se puede ver en la Fig. 8.11, el valor de g9, 5100 (Gmi1ainime) Queda definido por

(%)9((%)11) e L eposo- Pero para llegar al valor de I,p050 se debe conocer el valor de Vg

(Vigsi1). Las expresiones de éstos se pueden ver en las Ec. 8.15 y Ec. 8.16.

Vsao = Vsas + Vrp (8.15)

Vsair = Vsaio + Van (8.16)

98



VDD

+
— Vgs10

Ireposo

E/m
+ \

Vgsll —

VSS

Figura 8.11: Funcionamiento DC del los transistores M8, M9, M10 y M11.

Constante | Valor

1 27,5nA
A 2

B 4

VRn 2275mV
VEp 30,0mV

Tabla 8.3: Constantes para

Los voltajes Vr, = Vspi2 ¥ Ven = Vbsio s

el barrido del espacio diseno.

on valores fijos cuando por los transistores M,

y My, pasa una corriente igual a I.A (I.A = 2TnA - 2 = 54n A siguiendo el paso anterior).

Valores que se pueden extraer por medio de

Dado que hay demasiadas variables en ¢

una buena caracterizacion en el Paso 6.

uestion para el diseno de estos transistores, se

realizdé un barrido del espacio de diseno siguiendo la dindmica del diagrama de flujo de la

Fig. 8.12. Luego, en las Fig. 8.13 y Fig. 8.14

se muestra el espacio de diseno obtenido y un

punto de posible disefio. Para barrer el espacio de diseno, se fijaron los parametros que se

muestran en la Tabla 8.3.

Las consideraciones que se toman en cuenta a la hora de elegir el punto del espacio diseno

son:

= Las corrientes de reposo de los dos transistores My y My, deben ser iguales, sino, se

forzaria el funcionamiento DC.

= La suma de las dos transconductancias ¢,,9 v ¢gmi11 en el punto de diseno, debe ser
mayor que la G,,3 obtenida en el Punto 5.

= Se puede observar que a medida que

la corriente de reposo se aproxima a I.

el nivel de inversién es cada vez més fuerte,
A.B, pero los largos de los transistores crecen
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Figura 8.12: Rutina de barrido del espacio de disefio de los transistores M8, M9. Idem para
M10, M11.

excesivamente.

8.4.9. Paso 9 - Capacidad del Nodo de Salida de G,,3

Dimensionados todos los transistores, se debe verificar que la capacidad del nodo de sa-
lida es menor que la que estimamos en el Paso 5. En las Ec. 8.17 y Ec. 8.18 se muestra la
expresion de la capacidad aportada por M, y My respectivamente al nodo de salida, donde
Cin, Cip, Cjuwn ¥ Cjup son las capacidades extrinsecas de los transistores N y P de la tecno-
logia utilizada, Lpg el largo de las zonas de drain y source; y Wisi1, Warg los ancho de los
transistores My, y My respectivamente.

Con Wyrg = 12um y Wig = 12um la capacidad del nodo 3 es igual 269fF', y es menor
que la estimada en el Paso 5. Por lo tanto, se da por concluido el diseno y la capacidad que

puede cargar al LPA (C) aumenta a 3,2pF.

Vale destacar, que si se automatizara este diseno, se podria iterar volviendo al Paso 5
hasta que la capacidad de carga sea la deseada, pero en este caso no es un factor relevante.

Cnoposuy = CinWuiLps + Ciuwn(2Wani + 2Lpg) = 103 fF (8.17)

CNODO3MQ = ijWMQLDS + Cjwp(2WM9 + 2LDS) = 166fF (818)
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Figura 8.13: Espacio de diseno del transistor M9.

Cnopos = Cnoposyy, + Cnoposy,e = 269fF (8.19)

8.5. Diseno del LPA

En las Tablas 8.4 y 8.5 se muestran los tamanos del diseno final del LPA. Este disefio
no siguié exactamente la metodologia planteada en la seccion anterior dado el compromiso
entre el tiempo de entrega para disefio y el necesario para desarrollar la metodologia. Al-
gunos pasos del diseno se basaron en prueba y error de algunas variables, logrando que el
funcionamiento sea correcto y a efectos del objetivo planteado, el diseno final funciona muy
bien. En una versiéon futura del LPA se deberia usar el diseno optimizado gracias al avance
de la metodologia de la secciéon anterior.
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Figura 8.14: Espacio de diseno del transistor M11.

Un detalle que paso desapercibido en el momento del diseno, es el tamano de la capacidad
Chap, ya que ésta es comparable con las capacidad parasitas del circuito. De todas maneras,
se verificd que no afecta el funcionamiento del LPA mediante las simulaciones con extraido?.

8.6. Ruido

En esta seccion se analiza el ruido equivalente a la entrada del LPA. La Fig. 8.15 muestra
las fuentes de ruido que estan involucradas en éste.

La Ec. 8.20 muestra la densidad espectral de potencia (PSD) de ruido en voltaje aportada
por las resistencias a la entrada.

2Simulacién con elementos parasitos.
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Transistor | W (um)/L(um)
M1 3/11,7

M2 0/11,7

M3 3/11,7

M4 3/3.6

M5 9/3.6

M6 3/11,7

M7 3/3.,6

M8 14,25/14,25
M9 57/45
M10 75/7,5
Mi1 30/6

M12 6/6

M13 6/6

M14 6/6

M15 6/6

Tabla 8.4: Relaciéon de tamaifio de los transistores.

Capacitor | Valor
Com1 S5pF
Cmoa 300fF
Cmop 60fF

Tabla 8.5: Tamano de los capacitores.
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Figura 8.15: Fuentes de ruido del LPA.

Ry 2

El ruido aportado por el amplificador Miller a la entrada se aproxima por el ruido de
su primera etapa, ya que ésta tiene una ganancia de cientos de V/V tipicamente, haciendo
despreciable el ruido aportado por las siguientes etapas. Esta primera etapa, es un OTA
de transconductancia sintonizable, topologia a la cual se le hizo un anélisis del ruido en el
Anexo F.

Por lo tanto, la PSD de ruido en voltaje total a la entrada del LPA es la que se muestra
en la Ec. 8.21.

KFLPA

V2 - VQINRES + VTL2 = KBLPA + f

nINppa n OTA1rqETAPA

(8.21)

En la Ec. 8.22 se muestra la expresion del cuadrado del ruido equivalente aportado a la
salida del sistema y en la Tabla 8.6 se muestran los resultados de ésta para las tres bandas
de sintonizacion, que se resolvieron con la ayuda del Anexo E.

U?LOUTLPA :/0 VnQINLPA’HLPA’Q-df (8.22)
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Figura 8.16: Simulaciéon de la respuesta transitoria de la etapa de salida.

UTLOUTLPA

ECG | 1,46mV,,,,
EEG | 1,30mV,,.s
EMG | 1,74mV,,,,

Tabla 8.6: Ruido equivalente aportado en la salida del sistema por el LPA.

8.7. Simulaciones

En esta seccion se verifica el correcto funcionamiento del LPA. Verificando que cumple
con las especificaciones para las cuales se diseno.

En la Fig. 8.16 se puede comprobar el funcionamiento rail-to-rail mediante una simula-
cion transitoria, en la cual, se inyecto una senal de 200mV a la entrada con un voltaje de
alimentacion de 4,2V. Se puede ver que aprovecha muy bien el rango de alimentacion y que
tiene ganancia 10V/V.

Para verificar la estabilidad, se realiz6 una respuesta escalén al LPA en la configuraciéon

mas comprometida (EMG), ésta se muestra en la Fig. 8.17 y como se puede ver, no hay
ninguna oscilacion que comprometa la estabilidad del LPA.
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Figura 8.17: Simulacién de respuesta escalon del LPA.
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Capitulo 9

Layout

Una etapa no menor en el disenio de circuitos integrados, es el disenio del layout. En esta
etapa se debe invertir un tiempo no despreciable, y aplicar variadas técnicas para evitar
efectos adversos en el funcionamiento del sistema. Ya que malos disenos de layout, pueden
aportar capacidades parasitas grandes y no despreciables en el diseno realizado a nivel esque-
matico. Por esa razén es importante, que luego de culminado el layout del sistema completo,
se debe simular con el extraido de éste y verificar que no se afect6 el diseno.

En la Fig. 9.1 se muestra el layout del front-end completo, éste ocupd (1,5mm x 2,1mm)
de area en el chip, teniendo una disponibilidad para disenar de (2,1mm x 2,1mm), por lo
que se gasto el 71 % del area disponible; lo que muestra un aprovechamiento aceptable. Los
ntmeros mostrados en la Fig. 9.1 hacen referencia a:

1. PreAmp: a la izquierda de éste se puede ver el array de condensadores en centroide
comun! que fija el cociente entre las capacidades C; y Cy que fijan la ganancia en
10V/V. Un &rea de (750um)? aproximadamente del chip es consumida por estas
capacidades.

2. PGA: Este ocupa (300um x 500m) de area en el chip.

3. Segunda y tercera etapa del LPA. Este estd sin su primera etapa debido a que la
transconductancia de la primera etapa esta junto al resto de las transconductancias
(se muestran en 5) usadas para fijar las constantes de tiempo. Ocupa solamente
(150pm x 400pum) de area del chip.

4. Array de capacitores de unidad 5pF que es utilizado por las etapas de filtrado,
éste también usa la técnica de centroide comin y ocupa (850um x 750um) de area
chip. Como se puede ver, entre este array y el perteneciente al PreAmp consumen la
aproximadamente la mitad del drea utilizada en el sistema total, lo que muestra el gran

!Es una técnica de layout para reducir en el proceso de fabricaciéon el desapareo de componentes que fijan
ganancias.
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compromiso que existe entre las capacidades y area en sistemas con bajas frecuencias
de corte.

5. Las cinco transconductancias que fijan los polos del sistema a través del AT y el array
de capacitores. En éste se recurrié al matching de bloques?. Ocupan (850um x 650um)
de area en el chip.

6. AT: Este ocupa (800um x 300um) de &rea en el chip.

2Como los bloques (G,,’s) son levemente diferentes y de gran area, la mejor opcioén de técnica de layout
que se puede aplicar es colocarlos lo més cerca posible y repartidos de manera de reducir los efectos del
gradiente del oxido en el proceso de fabricacion.
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Capitulo 10

Simulaciones

10.1. Programacion de Ganancia

Para verificar el buen funcionamiento de la programacion de ganancia, se simul6 ésta
para diferentes voltajes de alimentacion para las tres bandas de funcionamiento (ECG, EEG
y EMG). En la Tabla 10.1 se recuerdan los valores de ganancias que fijan los bits X3, X2, y
X1. Ganancias para las cuales se diseno.

10.1.1. Simulacién de los Valores de Ganancia

La simulacion de los valores de ganancia para las tres bandas ECG, EEG y EMG se
pueden ver en las Tablas 10.2, 10.3 y 10.4, respectivamente. Para poder verificar que la pro-
gramacion de ganancia funciona de 2,2V a 4,2V de alimentacién, éstos estan simulados a
méaximo, medio y minimo voltaje de alimentacion.

Estos valores de ganancia fueron evaluados en la banda plana de cada configuracién. En
la Fig. 10.1 se pueden ver las respuestas en frecuencia de todos los casos de los que se extrajo
el valor de ganancia.

X3 [ X2 [ X1 [G(V/V)
0 [0 |0 |100
0 |0 |1 |400
0 [1 |0 |700
0 |1 |1 |[1000
1 |0 |0 |1600
1 |0 [T |1900
1 |1 [0 |2200
1 |1 [1 |2500

Tabla 10.1: Valores de ganancia fijada por los bits X3, X2, X1.
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X3 | X2 | X1 | G(V/V)avpp=22v | GV/V)avpp=32v | G(V/V)avpp=12v
0 0 0 99,47 99,5 99,52

0 0 1 397,6 397.,8 397,9

0 1 0 695,4 695,8 696

0 1 1 992,7 993.4 993,8

1 0 0 1586 1587 1588

1 0 1 1882 1885 1886

1 1 0 2179 2181 2183

1 1 1 2475 2478 2479

Tabla 10.2: Resultados de simulaciones nominales de la ganancia para la banda ECG.

X3 | X2 | X1 | G(V/V)avpp=22v | GV/V)avpp=32v | G(V/V)avpp=12v
0 0 0 99,29 99,32 99,34

0 0 1 396,8 397,0 397,1

0 1 0 694,1 694.5 694,7

0 1 1 990,9 991,6 992,0

1 0 0 1583 1585,0 1585,0

1 0 1 1879 1881,0 1882,0

1 1 0 2175 2177,0 2178,6

T (1 |1 |27 24740 2475.0

Tabla 10.3: Resultado de simulaciones nominales de la ganancia para la banda EEG.

Luego de simulados todos los valores de ganancia, en las Tablas 10.5, 10.6 y 10.7, se
pueden ver los errores relativos calculados como se muestra en la Ec. 10.1.

o GMEDIDO - GESPERADO

ER(G) =

(10.1)

G]\/[EDIDO

Como se puede ver, en todos los casos la ganancia es levemente menor a la disenada. Esto
se debe principalmente a que la resistencia de las llaves que fijan la ganancia en el PGA no
son ideales, e influyen en el valor de ganancia. De todas maneras, en el peor de los casos, el
error relativo es 1.2 % del valor de diseno, lo cual es un buen resultado.

10.1.2. Simulaciones Montecarlo

Para conocer que dispersion tendran los valores de ganancia a causa del desapareo de los
componentes, se realizaron simulaciones Montecarlo de Mismatch' . Estas se muestran en las

!Variacién con el desapareo de las componentes.
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X3 | X2 | X1 | G(V/V)avpp=22v | GV/V)avpp=s2v | G(V/V)avpp=12v
0 [0 |0 [9954 99,48 99,48
0 0 1 397,8 3977 397,7
0 1 0 695,9 695,6 695,7
0 1 1 993,4 993,2 993,4
1 0 0 1587 1587 1588
1 0 1 1884 1884 1885
1 1 0 2180 2181 2182
1 1 1 2477 2477 2479

Tabla 10.4: Resultado de simulaciones nominales de la ganancia para la banda EMG.
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Figura 10.1: Simulacién de las respuestas en frecuencia para todas las bandas y todas las
ganancias de configuracion.
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Gxsx2,x1 | ER(G)vpp=22v | ER(G)vpp=sov | ER(G)vpp=s2v
100 0,53 % 0,50 % 0,48 %
400 0,60 % 0,55 % 0,53 %
700 0,66 % 0,60 % 0,57 %
1000 0,73% 0,66 % 0,62 %
1600 0,88 % 0,82 % 0,76 %
1900 0,95 % 0,80 % 0,74 %
2200 0,96 % 0,87 % 0,78%
2500 1,01 % 0,89 % 0,84 %

Tabla 10.5: Calculo del error relativo de las ganancia con respecto al valor de disenio para la
banda ECG.

Gxsx2,x1 | ER(G)vpp=22v | ER(G)vpp=sov | ER(G)vpp—sov
100 0,72% 0,69 % 0,66 %
400 0,81% 0,76 % 0,73%
700 0,85 % 0,79 % 0,76 %
1000 0,91 % 0,84 % 0,80 %
1600 1,07 % 0,94 % 0,94 %
1900 1,11 % 1,01 % 0,95 %
2200 1,14 % 1,05% 0,98 %
2500 1,17% 1,05 % 1,01 %

Tabla 10.6: Calculo del error relativo de las ganancia con respecto al valor de diseno para la
banda EEG.

Gxsxax1 | ER(G)vpp=22v | ER(G)vpp=szv | ER(G)vpp=s2v
100 0,46 % 0,52 % 0,52 %
400 0,55 % 0,58 % 0,58 %
700 0,59 % 0,63 % 0,61 %
1000 0,66 % 0,68 % 0,66 %
1600 0,81 % 0,82 % 0,76 %
1900 0,85 % 0,85 % 0,80 %
2200 0,92 % 0,87 % 0,82 %
2500 0,93 % 0,93 % 0,85 %

Tabla 10.7: Calculo del error relativo de las ganancia con respecto al valor de disenio para la
banda EMG.
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X3 | X2 | X1 | VDD (V) | N Muestras | G(V/V) | oa(V/V) | 0a(%)
0 [0 [0 |42 100 99,75 0,28 0,28
1 |1 [1 [42 100 2491,3 | 7,03 0,28
0 [0 [0 |22 100 99,71 0,27 0,27
1 |1 |1 ][22 100 2488,5 | 6,79 0,27

Tabla 10.8: Resultados de simulaciones Montecarlo de la ganancia para la banda ECG.

X3 | X2 | X1 | VDD (V) | N Muestras | G(V/V) | 0a(V/V) | oa( %)
0 0 0 4,2 100 99,72 0,38 0,38
1 1 1 4.2 100 2490,5 9,53 0,38
0 0 0 2,2 100 99,71 0,27 0,27
1 1 1 2,2 100 24877 9,61 0,38

Tabla 10.9: Resultado de simulaciones Montecarlo de la ganancia para la banda EEG.

Tablas 10.8, 10.9 y 10.10. Como se puede ver, el resultado de esta simulaciéon es muy bueno,
ya que las dispersiones en el 99 %(30) de los casos no excede el 1,5% del valor central.

10.2. Frecuencias de -3dB

Dada una corriente de sintonizacion fija, es interesante observar el corrimiento de los po-
los a través de una simulacién Montecarlo de Mismatch. De esta forma, podremos observar
qué variacion tendran los polos por efectos ajenos al AT, y asi, se podria evaluar si seria
eficaz una presunta calibracion de las constantes de tiempo a través de la frecuencia externa.

Para realizar este test, se debi6 simular el valor de corriente al que converge la sintoniza-
cion y luego sustituir ésta por una fuente ideal. En las Tablas 10.11 y 10.12 se puede observar
los resultados de esta simulacion, donde la desviacion estandar del corrimiento de los polos
en todos los casos, no sobrepasa el 5,3 %.

Por lo tanto, dado que el AT tiene rango de variacién de las constantes de tiempo
superiores al 40 % del valor de diseno de las mismas, éste se podria calibrar holgadamente
para evitar dicho corrimiento, pero el problema que tiene la calibracion en la arquitectura de

X3 | X2 | X1 | VDD (V) | N Muestras | G(V/V) | oc(V/V) | 0a(%)
0 [0 [00 |42 100 99,72 0,40 0,40
1 |1 [11 [42 100 2490,5 | 9,88 0,39
0 [0 ][00 |22 100 99,68 0,37 0,37
1|1 [11 ][22 100 24877 [ 9,32 0,37

Tabla 10.10: Resultado de simulaciones Montecarlo de la ganancia para la banda EMG.
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Tabla 10.11: Resultados de simulaciones Montecarlo de la frecuencia del polo de -3dB pasa-

Banda | N Muestras | f_sapmax Of sapmax | Of—saBmax
ECG 500 149.61Hz | 7,32H = 4,89 %
EEG 500 99,86 H z 4.89Hz 4,90 %
EMG | 500 13,18kHz | 0,61kHz 4,63 %

bajos en todas las bandas.

Banda | N Muestras | f_sapmin Of_saBmiIN Of_sapmiIN
ECG | 500 96,47TmHz | 4,58mHz | 4,75%
EEG 500 483.58mHz | 25,78mH~z | 5,33 %
EMG | 500 0,980 2 051Hz | 511%

Tabla 10.12: Resultados de simulaciones Montecarlo de la frecuencia del polo de -3dB pasa-
altos en todas las bandas.

este sistema es que las constantes de tiempo del pasa-bajos y el pasa-altos se mueven en el
mismo sentido cuando se varia la frecuencia de sintonizacion, imposibilitando ajustar cada
una por separado.

10.3. CMRR

El CMRR del sistema estd dominado casi en su totalidad por el desapareo de los
capacitores C7 y Cy del PreAmp y en menor parte por el CMRR propio del amplificador
operacional de éste. Dado que una simulacion nominal no reflejaria la realidad (solo
reflejarfa el valor nominal del CMRR del propio AO del PreAmp), se realizaron simulaciones
Montecarlo de mismatch para las tres bandas de funcionamiento, de manera que se vean
reflejados los efectos del desapareo de capacitores. Los resultados se pueden ver en la Tabla
10.13, donde el minimo valor de 500 muestras ronda los 63dB en los tres casos, pero la
probabilidad de que sea mayor a 70dB (CMRR objetivo) en 500 muestras es mayor a 84 %
en las tres bandas. En la Fig. 10.2 se muestran los histogramas de las simulaciones del CMRR,
y se puede observar que la distribucion de éstos no es gaussiana 22|, por esta razén es que
no se muestra el valor medio y la desviacion estandar del CMRR.

Banda | N Muestras | CM RR,rn en muestras | Probabilidad de CM RR > 70dB
ECG 500 63,28dB 84,74 %

EEG 500 63,27dB 86,9 %

EMG 500 62,83dB 84,3 %

Tabla 10.13: Resultados de simulaciones Montecarlo del CMRR.

116



CMRR ECG
140 T T T T T T T T T

120

100

80

Muestras

60

40

20

60 65 70 75 80 8 90 95 100 105 110
CMRR (dB)

(a)

CMRR EEG
140 T T T T T T T T T

100 105 110

120

100

80
60|

40t

- s
%

6

Muestras

O

CMRR dB
(b)

CMRR EMG
T T

0
60 100 110 120
CMRR (dB)

()

140

120

100

80

Muestras

60

40

20

Figura 10.2: Histogramas de la simulaciones de CMRR para las bandas ECG (a), EEG (b)
y EMG (c).
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Figura 10.3: Simulacion de aportes parciales de PSRR en VDD de los diferentes bloques del
sistema.

Banda | VDD (V) N Muestras PSRRVDD OPSRRyvpp PSRRVSS OPSRRygs
ECG |22 100 1958dB | 0,24% 18.01dB | 047%
ECG |42 100 50,08dB 0,25 % 48,10dB 0,52 %
EEG |22 100 49,35dB 0,30 % 45,82dB 0,65 %
EEG |42 100 49,90d B 0,33% 45,87dB 0,69 %
EMG |22 100 50,30dB 0,19% 51,36dB 0,19%
EMG |42 100 50,40dB 0,18 % 51,46dB 0,18 %

Tabla 10.14: Resultados de simulaciones Montecarlo del PSRR.

10.4. PSRR

La simulacién del PSRR se muestra en la Tabla 10.14. El resultado de ésta no cumple
con el requerimiento, ya que se exigia que sea mayor que 70dB. En la Fig. 10.3 y Fig. 10.4
se muestra como es el aporte al sistema de cada bloque por separado de PSRR en VDD y
VSS respectivamente, con la interfaz configurada en la banda ECG. Los bloques PreAmp y
los filtros claramente empeoran el PSRR del sistema total y en futuras versiones se deberian
buscar opciones de arquitecturas que enfrentaran este requerimiento.

10.5. Ruido

De manera de comparar los resultados obtenidos de la simulaciéon de ruido, en la Tabla
10.15 se muestran: el ruido equivalente simulado, el de disefio y el permitido por las espe-
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Figura 10.4: Simulacién de aportes parciales de PSRR en VSS de los diferentes bloques del
sistema.

Banda UnOUTsim | UnOUTprs | UnOUTpgrMITIDO

ECG |3,92mV | 4,65mV | 17,68mV
EEG | 3,52mV | 4,17mV | 4,42mV
EMG | 5,71mV | 5,31mV | 4,42mV

Tabla 10.15: Resultado de la simulacion del ruido equivalente.

cificaciones. Como se puede ver, los resultados de ruido equivalente simulados son buenos
comparados con los permitidos, excepto en el caso EMG, que el ruido equivalente simulado
es un 129 % del permitido.

Luego en la Tabla 10.16 se muestran las senales mas pequenas que el sistema serd
capaz de procesar cumpliendo con las especificaciones de ruido y se comparan con dichas
especificaciones.

10.6. Consumo

El consumo del sistema completo se puede ver en la Tabla 10.17. En todos los casos los
bloques que dominan el consumo son el PreAmp y el PGA, como era esperable debido a las
restricciones en ruido de estos bloques. Cabe notar el cambio de consumo cuando se configu-
ra el sistema en EMG, este comportamiento esta principalmente dominado por el ancho de
banda requerido en el PreAmp. Los cambios en el consumo del BPF y el LPA para este tlti-
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Banda VObjetivo VResultado
ECG 100pV | 22,2V
EEG 25V 19,9uV
EMG | 25uV 32,3uV

Tabla 10.16: Senales més pequenas que el front-end serd capaz de procesar en cada banda
cumpliendo con las especificaciones de ruido. Validado a través de simulaciones.

Banda | Total PreAmp | PGA | BPF AT LPA

ECG | 149uA || 4,3uA 6,8uA | 223nA | 1,3uA | 2,3uA
EEG | 149uA || 4,3pA 6,8uA | 222nA | 1,3uA | 2,3uA
EMG | 31,3pA || 18.3uA | 6,8uA | 630nA | 1,3uA | 4,3uA

Tabla 10.17: Resultado de la simulacién de consumo total del sistema en las tres bandas.

mo caso se deben al cambio de relacion en los espejos serie-paralelo de las transconductancias.

Un punto importante al mirar el consumo de cierto circuito, es ver cuanta corriente es
utilizada para cumplir los requerimientos. Un pardmetro que mide el tradeoff entre consumo
y ruido es el Noise Efficiency Factor (NEF) [1]. En la Ec. 10.2 se encuentra la expresion de
dicho factor, donde V,; .,,s €s el ruido en voltaje rms referido a la entrada, I;, es el consumo
total del amplificador, y BW es el ancho de banda en Hz. Un amplificador realizado con un
solo transistor bipolar (sin ruido Flicker) tiene un NEF de uno, por lo que todos los circuitos
en la vida real tienen un factor mayor a uno. Para este proyecto el NEF es de 18,4, 20,3 y
4,8 para las bandas de ECG, EEG y EMG respectivamente. En el caso de EMG el factor se
reduce significativamente, a pesar de que el consumo y el ruido aumentan aproximadamente
al doble, porque el ancho de banda aumenta dos ordenes de magnitud.

2Itot
NEF = Vyirms\| = 10.2
’ nUrdkT BW ( )
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Capitulo 11

Sistema de Testeo

El objetivo principal a la hora de disenar el sistema de testeo fue automatizarlo lo
méaximo posible. Por un lado se diseno un circuito de test, que es configurable para medir:
consumo, respuesta en frecuencia, CMRR y PSRR. Y por otro lado se implemento un sistema
automatizado de medida, el cual puede interactuar a través de un PC con los instrumentos
de medida y el circuito de test.

11.1. Circuito de Test

Las caracteristicas del circuito de test son las siguientes:

= Se seleccionan las ganancias y los anchos de banda a través de comandos por
comunicacion serie.

= Se configura el circuito a través de jumpers para seleccionar el tipo de anélisis (respuesta
en frecuencia, CMRR, PSRR y consumo).

= Vpp regulable a través de un potenciomentro desde 2,2V a 4,2V.
= Ajuste fino de las corrientes de referencia a través de potenciémetros.
= Ajuste fino de los voltajes de referencia a través de potenciémetros.

= Generacion de las senales Phil y Phi2 del Automatic Tuning.

A continuacién se explicaran las implementaciones de estas caracteristicas anteriores y
en el Anexo G se encuentra toda la informacion de esquematicos y layout del circuito de test
completo.

121



11.1.1. Seleccién de Ganancia y Ancho de Banda

Para que esta funcionalidad sea configurable a través del PC, se introdujo un
microcontrolador, que recibe comandos por comunicacion serie y en funcion de estos, coloca
los voltajes necesarios en el integrado para seleccionar ganancia y anchos preestablecidos en
dichos comandos. Los comandos para seleccionar ganancia son:

Comando | Ganancia
GO 100
Gl 400
G2 700
G3 1000
G4 1300
GbH 1600
G6 1900
G7 2200

Tabla 11.1: Comandos de seleccién de ganancia.

Comando | Banda
B0 ECG
B1 EEG
B2 EMG

Tabla 11.2: Comandos de selecciéon de banda.

11.1.2. Vpp Regulable Entre 2.2V y 42V

En la Fig. 11.1 podemos ver el circuito implementado para obtener un Vpp regulable.

Vsup

U1 VDDreg
LT1763CS8 T
IN CL‘:I ’ -
SHDN Az?;p _,J_ c2
GND
T l 5kQ I
= R1
C5 R6 =

10nF 1kQ

Figura 11.1: Circuito esquemético de regulacion de VDD.
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De la hoja de datos del fabricante del regulador LT1763 podemos plantear la siguiente
ecuacion:

Ry + Rg

VDDreg = 1722V : (1 + R
7

)HADJ- (R1 + Re) (11.1)

Donde I4p; = 22nA a 25°C.

Colocando el potenciomentro R; de 5k€) en serie con la resistencia Rg de 12 y la R; de
2,2k obtenemos la regulacion en el rango deseado(con Ry = 02 obtenemos Vpp,ey = 1,77V
y con Ry = 5k obtenemos Vpp,ey = 4,55V)

11.1.3. Voltajes de Referencia

En la Fig. 11.2 se muestra la implementacion de la referencia V4. Este es un divisor de
voltaje con un seguidor.

MA

Figura 11.2: Circuito esquematico de la referencia V4.

En la Fig. 11.3 se muestra la implementacion de las referencias Vynar v Viepar. El
integrado LM334Z es una fuente de corriente regulable, que colocandole Ry de 330€2, entrega
una corriente de aproximadamente 205uA a 25°C. Por lo tanto, por cada rama pasara
102,514 A aproximadamente. Entonces, si por ejemplo ajustamos el potencidbmetro Rjy en
54% y el Ryq en 63 %, obtendriamos Vy,qr = 500mV y V,epar &~ 550mV respectivamente.
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R10 R11
VgndR KO Vref_AT
*— 5kQ —
LMP7 c13 LRr12 R13L c14 IMA
J6 —920nFS2.2kQ 2.2k0S 220nE J7
O O
VgndR 1 Vref_AT

Figura 11.3: Circuito esquematico de las referencias Vynar v Vierar.

11.1.4. Corrientes de Referencia

Vsup

R15
5kQ

R18
5.6kQ

lC23 R21
I22l]nF 5.6kQ

= J15
[

Figura 11.4: Circuito esquematico de las referencias de corriente

Los 5 ajustes de corriente necesarios se implementaron con el circuito de la Fig. 11.4. La
idea de éste es que a través del potenciometro (R;5) podemos regular la corriente de base
del transistor (()1) y con la medida de voltaje en el jumper (J;5) determinar la corriente de
referencia deseada. Por ejemplo, si la corriente de referencia es 1A el voltaje en el jumper
es 100mV dado que Ras es 100k€2.
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11.1.5. Generacion de Senales Phil y Phi2

La frecuencia de conmutacion estaré fijada por el generador de senales externo a la placa.
Este proveera una onda cuadrada que serd una entrada al microcontrolador, y éste iltimo, a
partir de esa onda cuadrada, generara en sincronia las ondas complementarias Phil y Phi2.

11.2. Medida Automatizada

La medida de este circuito integrado (CI) tiene varios factores que ameritan el desarrollo
de un sistema de medida automatica. Entre estos factores, surge la necesidad de medir
respuestas en frecuencia en un rango de 0,01 Hz— 10k H z (frecuencias bajas demasiado lentas,
mas el tiempo de extincion del transitorio) y sintonizar varios anchos de banda y ganancias
a través de palabras digitales. Si bien se podria utilizar recurso humano para realizar esta
tarea, se tornaria demasiado engorrosa y lenta, ya que testear cada CI llevaria varias horas
de trabajo.

Generador Circuito de Test X .
de L DEr PR LPE PP LR P EET T ) Osciloscopio
sefiales 5
O :

BUS-GPIB BUS-GPIB

\J
/

PC-MATLAB

Figura 11.5: Diagrama de funcionamiento de la medida automatizada.

En la Fig. 11.5 se muestra un diagrama de la dinamica del sistema de medida. La PC
funciona como el centro del sistema, dando 6rdenes al generador de senales, al osciloscopio
y al microcontrolador. El generador inyecta senales en el DUT (Dispositivo Bajo Test) esta-
blecidas por el PC y la respuesta del DUT se guarda en el PC a través del osciloscopio. La
funcion del microcontrolador, es setear los bits de programacion de ganancia y programacion
de ancho de banda.
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Las comunicaciones del osciloscopio y el generador de senales con la PC, son a través del
protocolo GPIB(General Purpose Interface Bus). Y la comunicacion del microcontrolador
con la PC es a través del protocolo RS-232.

Los materiales necesarios son los siguientes:

Interfaz Prologix GPIB-USB.

Osciloscopio TDS 3000 series.

Generador de Senales HP 3245.

Cable paralelo GPIB para conexion de 2 instrumentos en el bus.

PC con software MATLAB , 1 puerto serie y 1 puerto USB.

Microcontrolador Atmega32.

11.2.1. Software MATLAB

Ciclo Principal

NroTEST=1

Ejecuto
TEST [ NroTEST ]

NroTEST++

no
si
FIN

Figura 11.6: Diagrama de flujo de la aplicacion principal.

En la Fig. 11.6, se puede ver el flujo del programa principal, donde se va ejecutando un
test por vez hasta culminar con el ciclo.
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Ejecucién de cada test

Estos deben ser configurados previamente a través de la planilla electronica que podemos
ver en la Fig. 11.7. Esta se debe encontrar en "./Configuraciones/ConfigNombre TEST.csv".
Y en ella podremos setear en cada fila, todos los parametros del sistema de medida como
vemos a continuacion:

= Columna 1: Valor de frecuencia a relevar, se repite con respecto a la columna 3.

= Columna 2: Valor del periodo de la frecuencia de la columna 1, se usa para calcular
automéaticamente la columna 8.

= Columna 3: Amplitud de configuracion del generador de senales.
» Columna 4: Frecuencia de configuracion del generador de senales.

» Columnas 5, 6 y 7: Escalas horizontal, vertical del canal 1 y vertical del canal 2
respectivamente que setearan el osciloscopio.

= Columna 8: Tiempo que se debe esperar para copiar los datos desde el osciloscopio, se
usa para estimar un tiempo de extincion del transitorio en la respuesta del DUT.

» Columna 9 y 10: Son los comandos de seteo de ganancia y banda del microcontrolador.
La ganancia puede setearse desde [0..7] y la banda desde [0..2].

Generador Osciloscopio MATLAB ucC
Frec (Hz)[1] T(s)[2] Amp(V)[3]] Frec(Hz)[4] X (s/div)[5]| CH1 (V/div)[6]] CH2 (V/div)[7]] Delay Medida(s)[8]] Gain[9]] Band[10]
1,30E-02| 7 B9E+01 2,00E+01 1,30E-02 1,00E+01 3,00E+00] 5,00E-03 7 69E+02 1 1
1,80E-02| 556E+01 2,00E+01 1,80E-02 1,00E+01 3,00E+00] 2,00E-02] 5 56E+02 1 1
3,20E-02| 3,13E+01 2,00E+01 3,20E-02 1,00E+01 3,00E+00| 5,00E-02 3,13E+02 1 1
5,/0E-02] 1,75E+01 2,00E+01 5,/0E-02 1,00E+01 3,00E+00| 1,00E-01 1,75E+02 1 1
1,00E-01| 1,00E+01 2,00E+01 1,00E-01 1,00E+01 3,00E+00] 3,00E-01 1,00E+02 1 1
1,80E-01| 556E+00] 2 00E+01 1,80E-01 4,00E+00 3,00E+00] 3,00E-01 5,56E+01 1 1
3, 20E-01| 3,13E+00] 2 00E+01 3,20E-01 4 00E+00 3, 00E+00| 3,00E-01 3,13E+01 1 1
5,70E-01] 1,75E+00] 2 0D0E+01 5,70E-01 2,00E+00 3,00E+00] 3,00E-01 1,75E+01 1 1
1,00E+00| 1,00E+00] 2 00E+01 1,00E+00 1,00E+00| 3,00E+00] 3,00E-01 1,00E+01 1 1

Figura 11.7: Ejemplo de planilla de configuracion de cada test.

Luego de la culminaciéon de la ejecucion del test completo, se guardaran las sinusoides de
la respuesta del DUT a cada punto de configuracion del test en el archivo "./Waveforms /-
waveNombre TEST.csv".

En el ejemplo mostrado en la tabla de la Fig. 11.7, el test es un barrido en frecuencia.

La Fig. 11.8 muestra el diagrama de flujo de ejecucion de cada test.
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Cargo Fila=1 del
archivo de configuracion

| Config. uC [Fila] [+
l

| Config. Osciloscopio [Fila] |

l

| Config. Generador [Fila] |

Delay [Fila]

Copio datos desde el
osciloscopio

Fila=MaxFila

Si

Figura 11.8: Diagrama de flujo de ejecuciéon de cada test.

Estimacion del tiempo total de medida

Algo 1til y necesario antes de comenzar la medida automatica es saber cuanto tiempo
consume, tanto en medidas parciales (cada punto a medir) como totales del sistema (suma de
todos los puntos de todos los test). Ya teniendo listas las planillas de configuracion, debemos
ejecutar el archivo "tiempoEjecucion.m".
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Capitulo 12

Conclusiones y Trabajos Futuros

12.1. Conclusiones

El presente trabajo ha presentado el diseno de una interfaz analégica para senales biomé-
dicas, en la que es posible configurar su ancho de banda para las frecuencias que caracterizan
a las senales de Electrocardiograma (ECQ), Electroencefalograma (EEG) y Electromiograma
(EMG). Ademas, consta de ganancia programable desde los 100V/V a 2500V /V, pasando
por ocho distintos niveles.

Los filtros implementados con técnicas Gm-C, logran precision en las frecuencias de corte
por medio de la sintonizacion automatica de sus constantes de tiempo a través de una fre-
cuencia de referencia externa. Esta técnica permite acotar las dispersiones en las frecuencias
de corte al 5 %.

La incorporacion de un bloque de sintonizacion automatica (AT) es una herramienta que
ha permitido obtener constantes de tiempo precisas, que no solo se utilizo en filtros tipo Gm-
C, sino que también ha permitido fijar con precisiéon el ancho de banda de un Amplificador
Operacional. Dado que se utiliz6 un unico bloque AT en todo el circuito, el mismo tiene cos-
tos de area y consumo muy bajos para el sistema. En el presente diseno, estos corresponden
a menos del 8% y 4 %, respectivamente.

Se ha logrado una interfaz que introduce muy bajo ruido a la adquisicion de senales de
naturaleza muscular o neuronal, tan de débiles como de 30pV. Rechazando debidamente
componentes en modo comin, no deseadas al momento de un analisis EEG, ECG y EMG.

El bajo consumo alcanzado en el diseno, hace adecuada la incorporacion de la interfaz
en aplicaciones implantables/portatiles. Dado que se obtiene un consumo maximo de 70uW,
cuando el ruido referido a la entrada es de 2,25uV,.,,,s sobre un ancho de banda de 10kH z.
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12.2. Aportes

Durante el diseno de la interfaz IBIOCON, el grupo obtuvo una serie de resultados a partir
del analisis de las topologias especificas de cada bloque. Se considera que puede ser 1til para
personas que trabajen en el area utilizar estos conocimiento alcanzados. A continuaciéon se
resumen los resultados mas relevantes:

Se realiza un anélisis de una arquitectura de Amplificadores Operacionales clase AB
con compensacion capacitiva-resistiva.

Se muestra una metodologia de diseno para amplificadores Operacionales de propoésito
especifico, orientadas al bajo consumo-ruido.

Se muestra una metodologia de diseno para amplificadores Operacionales clase AB de
muy bajo voltaje de alimentacion (1,5V).

Se analiza al transistor MOS cableado como PseudoResistor, presentando sus
principales caracteristicas.

Se utiliza la técnica de division de corriente por espejos serie-paralelo para lograr
transconductancias en el entorno de los pico-Simens. A partir de ésta misma se
logran, conmutando la cantidad de transistores en dichos espejos, cambios en la
transconductancia del OTA sin cambiar el nivel de inversion de su par diferencial
de entrada.

Se encuentra la manera de mitigar el efecto de la no convergencia a cero de la tierra
virtual del integrador en la convergencia del Automatic Tuning, debido a los efectos
de su topologia, desconectando la realimentacion del OTA.

12.3. Trabajo a Futuro

Medicion del CI con la ayuda del sistema de medida desarrollado y documentacion de
los resultados.

Estudiar la viabilidad de reducir el consumo en el LPA cuando trabaja en modo ECG
y EEG.

Analizar técnicas para aumentar el PSRR del sistema.

Establecer una metodologia de diseno para el AO utilizado en las etapas PreAmp y
PGA, de forma tal de obtener del disefio de un AO de propodsito general.
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Anexo A

Amplificador Operacional de las Etapas
PreAmp y PGA

Introduccion

La Fig. A.1 muestra la arquitectura para implementar los amplificador en los bloques
PreAmp y PGA.
? VDD

VOUT

— VSS

Figura A.1: Esquematico del Amplificador Operacional.

Una caracteristica particular de la misma, es la doble funcionalidad del transistor My, ya
que a bajas frecuencias oficia de fuente de corriente, mientras que a frecuencias medias, pasa
a tener una prestaciéon activa, aportando con su transconductancia a la salida, formando asi
junto con la de Ms, la transconductancia de salida del Amplificador.

Primera etapa

La primera etapa del AO, es implementada con un par diferencial con carga activa (Fig.
A.2). Al ser la etapa de entrada del AQO, esta debe ser diseniada para satisfacer las restric-
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ciones de ruido.

La Ec. A.1, muestra la densidad espectral de potencia de ruido de la primera etapa vista
a la entrada, que debido a su ganancia tipica (unos cientos de V/V), es usual aproximarlo
al ruido del amplificador en su conjunto. Al integrar en el ancho de banda correspondiente y
tomar la raiz cuadrada, se obtiene el ruido rms que inyecta el AQO, y esta cantidad es la que
se quiere controlar, por lo que es gravitatante a la hora del disenio de la primera etapa.

VDD

AL

M3 :"__";Nm

— VSS

Figura A.2: Primera etapa del Amplificador Operacional.

V2 = 2(Va + U?zfl) + 2(gm3/ gm1)* (Vs + Uif:a) (A1)
donde los modelos de ruido son los siguientes:
U?mwj = (8/3)kBT/gm] (A2)

Ungj = (" Not )/ (W;L;C5,)) ®; (A.3)

con

by = (1+ /1 +(z'zj:log(1 +1if;) (A1)

Segunda Etapa

La Fig. A.3 muestra el circuito esquematico de la segunda etapa, la cual corresponde a
una etapa de salida AB con ganancia. En lo que sigue se desarrollara un analisis un poco mas
minucioso que la primera etapa, debido a que esta no presenta tantos resultados bibliogréficos
como la primera, en particular en lo que se refiere a resultados en pequena senal.
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Figura A.3: Segunda Etapa: Esquemaético.

El circuito en pequena senal de la segunda etapa es mostrado en la Fig. A.4. De forma
de partir de un analisis bien general, se le ha incorporado las capacidades parasitas a los
transistores que la conforman, ya que como se verd, estos tienen efectos relevantes en su
respuesta en frecuencia.

Cgds
Vin Rm Cm
S w—] |—
— — Coar
ng9 \Vi
A I I ouT 0
Cgs —— ] @ -0
9p $ == Cuss : ——Co 3 Jow
I' >
,l

= 4

gms vin + gm9 VA
Figura A.4: Segunda Etapa: Pequenia Senal.
Planteando los nodos (A) y (OUT)
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= nodo (A)

("Um - UA)CBATS = UA(gp + CgsgS) + (UA - Uo)ng95 (A-5>
= nodo (OUT)
C,.s
(UA_UO)ng93+(Uin_Uo)(m+cgd83) - ngUin+gm9UA+(gp+Cgs9)+Uo(0023+90ut2>
(A.6)
Se llega a las siguientes expresiones:
v = S(UinCBAT + UngdQ) (A?)
9p + S(CBAT + Cng + ng9)
v
i A8
o (A.8)
donde:
Gout2 = Yass + gaso + 1/ Ry (A.9)
002 = de5 + Ojdﬁ + OL (AlO)

La Ec. A.8 es una expresion bien general para la respuesta en frecuencia de la segun-
da etapa del Amplificador Operacional. Sin embargo, es intutil para el diseno, por lo que a
continuacion se buscard depurarla para alcanzar este objetivo. Una hipo6tesis que se usaréa
es que las capacidades involucradas (Cpar y C,,,) son lo suficientemente grandes como para
que dominen frente a los parasitos que corresponda, es una hipotesis razonable que permite
ademéas obtener una transferencia controlada por variables de diseno, no por parasitos, por
lo que, de antemano se le exigira al diseno que las capacidades involucradas sean de al menos
unos pF.

Resultados a baja frecuencia

Existe un transferencia pasa—altos entre la entrada y la senal en el Gate de My, en efecto:

_ S(UinOBAT + UouthdQ) ~ S(UinCBAT + Uouthdg)
9p T S(CBAT + C’gs9 + ngg) gp + sCpar

Es decir que el el AO pasa de ser un clase A a un clase AB, para frecuencias mayores a
JaB = 9p/(27T - Cpar).

VA (A.11)

Resultados a frecuencias medias—altas:

A frecuencias medias, la impedancia capacitiva en paralelo al pseudoresistor es
despreciable a la impedancia incremental de este. Operando la Ec. A.8 se obtiene:
Vout (RmCm<ng9 + ngS))S2 + (Cm - RmCm<gm8 + gm9>>5 - (ng + gm9>

~ e (A.12)
Vin (Cout BinCin)s® + (Cout + Cin)$ + (Gout + 52— Gmo)
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Entonces se tiene que la ganancia a frecuencias medias es:

Vout __—(Gms + Gmo) (A.13)

) Cydo
Vin Jout2 + C}:AT gm9

En el denominador de la Ec. A.13 se distingue un término proporcional a la transconductancia
del transistor My, esto se debe a que una porciéon de la salida se realimenta al Gate de dicho
transistor a través de la capacidad parasita Cyq9. La realimentacion es tal que cuando la
salida sube, lleva al alza la tension de Gate, reduciendo asf la tension vy, por lo que como es
de esperar es de caracter negativo. La interpretacion que le daremos, es considerar que esta
realimentacion negativa es una carga mas que debe manejar la salida, por lo que, de ahora
en méas la impedancia de salida del circuito es dada por la Ec. A.14.

C
Gz = gass + gaso + 1/ Re + 52y (A.14)
BAT

Anéalogamente llamaremos transconductancia efectiva de la segunda etapa a la siguiente
cantidad:
GmQ = Gm8 T 9mo (A15)

Los ceros de la etapa estan dados por los ceros del numerador de la transferencia, Ec.
A.12. Es importante tener control de éstos porque al tener en la transferencia términos
negativos, se introducen ceros en el lado derecho del plano complejo (RSCP), que restan fase
al igual que un polo en el lado izquierdo (LSCP).

_<1/Rm - Gm?) + _\/(1/Rm - Gm2)2 + 4Gm2(ng6 + ng5>/7_m
2(ng6 + ng5)

Wy = (A16)
La capacidad asociada a la constante de tiempo de los ceros, es la suma de la capacidades
Gate-Drain de los transistores de salida, cuya principal componente es la de overlap ya que
los transistores se encuentran en saturaciéon. Tipicamente en esta tecnologia corresponde a
una capacidad de unas pocas decenas de fF para un transistor de unos cientos de micrémetros
de ancho. Pese a esta acotacion es conveniente en el diseno procurar la siguiente condicién:

Gm2 > 1/R,, (A.17)
De esta forma, el diseno asegura que el zero del RSCP tenga una constante de tiempo

menor o igual que el del LSCP.

Por otro lado los polos de la segunda etapa son:

G02

- Al
C(02 + Cm ( 8)

wpl ~
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Coo + Ch
Rm Cm CoQ

Sobre este punto no haremos mucho hincapié, porque como se vera a continuacion, estos polos
no son polos de la transferencia. Lo tnico a tener presente es de notar que esta transferencia
tiene un polo dominante debido a que la capacidad asociada a la constante de tiempo de
éste es siempre mayor que la del no dominante, y su resistencia asociada se puede lograr del
orden de la resistencia de salida del transistor, tipicamente en las de decenas de M(s para
esta tecnologia.

(A.19)

Wp2 =

Acoplamiento primera con segunda etapa

En las secciones anteriores se analiz6 cada etapa por separado, resta ahora acoplar las dos
etapas, para ello se estudia como la segunda etapa carga a la primera. La Fig. A.5, muestra
el esquema en pequena senal del acoplamineto.

Rm Cnm \)
| |
AVMV I I o

91 Vin § M1 EE C oy =t A(S)

Figura A.5: Acoplamiento de las dos etapas.

Planteando las corrientes por el nodo (A)

Cms
m1Vin = Vo C’0 o o 1-A —_— A.20
9m1Vin = Vo1(Co18 + Go1) + Vor ( (S))RmCmerl (A.20)
donde se considera una transferencia de primer 6reden para la segunda etapa
_Ao —\Im m Go
A(s) = 2 _ (9 82‘9 9)/Go2 (A.21)
(s/wp +1)  s/(g2%s) +1
se llega a la transferencia:
Vo1 Il (s/wp + 1) (RyCs + 1) (A.22)
. (RmCmCo Co 1 Co Cm Ao2Cm :
Vin (%Tll)sg—i—(?gil+Rmcm(w—p+gT;)+m)82+;TS+l

Los polos de la transferencia son:
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~ Jo1 o gOlG02 (A23)
wpl ~ =

AOQCm (ng + gm9)cm
(ng + ng)Cm

Wpa A (A.24)
P2 C1016(02 + C1m(cvol + C102)
L 2
Wp3 =~ Rmcol (A 5)
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Anexo B

Modelo ACM y Linealidad del Par
Diferencial

B.1. Modelo del Transistor MOS

Los modelos eléctricos del transistor MOS son una serie de ecuaciones que vinculan las
tensiones y corrientes de éste, y otras variables de estado como las cargas. Para el diseno
de un circuito integrado analégico, los modelos del MOSFET deben consistir en expresiones
simples, continuas y precisas, validas en todas las regiones de inversion. Estos modelos de-
ben verificar propiedades fundamentales como la de conservacion de la carga y la simetria
intrinseca que hay entre el drain y el source del transistor MOS [23].

El modelo ACM [23] del transistor MOS, al igual que el modelo EKV [24], preservan las
propiedades de la asociacién de transistores en serie-paralelo; técnica que se utiliza en las
transconductancias de los filtros Gm-C. Ademas, este modelo se puede introducir facilmente
en rutinas de MATLAB [25] para optimizar el disefio, o hacer calculos a mano.

A continuacién se introduce caracteristicas y principales ecuaciones a utilizar del modelo
ACM. Este estd basado en dos caracteristicas fisicas; el modelo de carga laminar, y la
fundamental aproximacién de la dependencia lineal de la densidad de carga de inversion
Q) en el potencial de superficie ¢g que abarca las regiones de inversion débil, moderada y
fuerte:

dQII = (Cll) + Céz)d¢s = nC(gxdqu? (Bl)

donde n es el factor de pendiente de la region sub-umbral, ligeramente dependiente del vol-
taje de gate, y C}, C!_ son las capacidades de agotamiento y oxido por unidad de area,
respectivamente. Utilizando Ec. B.1, la aproximacién de charge-sheet e integrando se en-
cuentra que la corriente de drain de un transistor de canal largo (L) se puede dividir en
dos corrientes, directa y reversa, dependientes de la tension de gate, y source o drain res-
pectivamente: Ip = Ip — Ir. Estas corrientes se normalizan en iy e i, por Ig = M%,
donde p es la movilidad de los electrones (huecos), ¢; es el voltaje térmico y W es el ancho
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del transistor. La corriente normalizada directa iy esta referida al nivel de inversion ya que
indica el nivel de inversion del dispositivo. Para ¢y > 100, se estd en inversion fuerte; pa-
ra ¢y < 1 se estd en inversion débil; y para valores intermedios se estd en inversion moderada.

La relacién entre las corrientes normalizadas y los voltajes de los nodos del transistor
pueden ser derivados usando la aproximacién fundamental de la Ec. B.1 en el modelo de
charge-sheet:

i i 1+2e,y—1
Ve — Vs(p) = ¢ \/1+zf(r)—\/q—|—2p+ln< ) )] (B.2)

Vat+ip—1

Donde Vp = (Vo —Vr)/n es el voltaje de pinch-off, V7 es el voltaje de umbral del transistor y
Vs es el voltaje del gate referido al bulk. El valor de la corriente normalizada en el pinch-off
es i, ~ 3, por lo que se puede escribir el voltaje de saturaciéon Vpgse: como:

Vbssar = ulln(1/€) + /1 + iy — 1] (B.3)

donde £ es un namero arbitrario mucho menor a 1 relacionado con el nivel de inversion del
transistor.

B.1.1. Pequena Senal

Si un transistor estd sujeto a pequenas variaciones en cada uno de sus terminales,
gate, source, drain y bulk se puede escribir que la variacion en la corriente de drain es:
Alp = g, AVg + gnsAVs + 9mdAVD + ¢ AVp. Los parametros de pequena senal son defi-
nidos como la derivada de Ip respecta a una de las tensiones cuando las otras estan fijas.

Teniendo en cuenta que una variacion de las cuatro tensiones debe resultar en variacion
nula en la corriente AIp = 0, por lo que g, + gms + Gma + gmp = 0 dejando solo 3 de
estas 4 independientes. Se calculan estas derivadas para gate, source y drain, y utilizando las

corrientes normalizadas se tiene que: gmsa) = 2Ls(\/1 +ir0) — 1)/ 0t ¥ Gm = (Gms — Gma) /1
Finalmente, si se estd en saturacion iy >> i, por lo que g,s >> gma Se concluye que:

- 2lgi B o1,
I T ri;+1)  no/Iti+1)

También se deduce la relacion entre ancho y largo del transistor utilizando las ecuaciones de
Jms, de Is vy g, en saturacion Ec. B.4:

(B.4)

w 9ms Im 2[D

L~ ymCholy/Tri;—1)  uChol/Tti—1)  pnChefis
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Figura B.1: Par diferencial CMOS

B.2. Linealidad del Par Diferencial

En [12] se muestra una expresion para la linealidad del par diferencial de la Fig. B.1, para
un valor de error aceptable a. Se tiene que si la tension de entrada es menor que el rango
lineal (|Vi,| < Viin), se cumple que:

Lairs — Gm1Vin

T <« (B.6)

Donde Ig4¢s es la diferencia entre las corrientes Iy e I, y la corriente de polarizacion del
par es Ip.s = I1 + I>. Ahora, con la Ec. B.2 del modelo ACM, y definiendo las corrientes
normalizadas Iy;; = Isiq € Iyias = Igip, donde Is = 0,5uC" ng?(W1/L;), se tiene que (tener
en cuenta que is = i,/2 es el nivel de inversion del transistor y es el mismo para ambos):

ib+id Z'b_id
in = 1 —4/1
Vin noy \/+ 5 \/+ 5 ]
ib—Fid Z'b_id
+nao; ln<\/1+ 5 —1>—ln( 1+ 5 —1)] (B.7)

Se define la funcion f tal que Vj, = f(iq), v se expande en series la funcién inversa
iqg = [ (Vin) = 9(Vi,) hasta el tercer orden consiguiendo estimar el rango lineal como:

60&(1 +if)3/2
in = 2 B.

Viin =~ 3ngey/ a1l +iy) (B.8b)
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Anexo C

Simulaciones en Espejos Serie-Paralelo

Como se presentd en la Secciéon 2.2, la arquitectura del BPF es de filtros Gm-C en los
cuales son necesarios OTA’s con transconductancias muy pequenas para lograr los polos de
muy baja frecuencia (hasta 88,8pS a 0,1H z). Para lograr estas pequenas transconductancias
se utilizan OTA’s simétricos clasicos (ver Fig. 2.1(b)), pero con la salvedad de que los espejos
formados por los transistores My4 y Mayp son divisores de corriente serie-paralelo (ver Fig.
2.6). Esta arquitectura en los OTA’s permite buen balance entre consumo, area y ruido.
Ademas, simplemente con cambiar la relacion de los divisores de corriente se consigue variar
el valor de transconductancia del OTA.

Durante el disenio de estos filtros se encontrdé que en las simulaciones los OTA’s no impo-
nen la transconductancia necesaria, obteniéndose un error en la frecuencia a la cual se ubican
los polos del BPF. El problema se encuentra en los divisores de corriente serie-paralelo que
no aplican la relaciéon correcta entre la corriente de entrada y la de salida. A continuacién se
muestran diversas simulaciones de esta falla.

C.1. Simulaciones con Modelos BSIM y EKV

Para probar el comportamiento del los modelos BSIM y EKV del transistor, en espejos de
corriente serie paralelo, se simula el circuito de la Fig. C.1 en distintas situaciones. Del lado
de la entrada se tiene un transistor de ancho W, y largo L,, y del lado de la salida se tiene
k transistores, iguales al de la entrada, en serie. Se utiliza un seguidor para imponer que las
tensiones de drain de Myp sea igual a la de Ms4. Ademés de éste se simuld con transistores
en paralelo y en el caso en que £ = 1, en ninguna de estas dos configuraciones hay error en
la copia.

En primer lugar, se realizan simulaciones para corrientes de entrada variables entre 100pA
y 1A, para dos valores de k, para 2 y 16. En ambos casos se prueba para distintos anchos

y largos del transistor unitario, para ver la dependencia del factor de divisién segin estos
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Figura C.1: Espejo divisor de corriente para probar modelos BSIM y EKV.

parametros: cuando varia el ancho, se mantiene el largo en L, = 10um; y cuando varia el
largo, se mantiene el ancho en W, = 3um. Para todos estos casos se calcula el error relativo
en el factor de copia:

Iout - Izn/k

— 100
¢ T/

(C.1)

En las Fig. C.2 se muestra el resultado de estas simulaciones para el caso del modelo
BSIM. Se puede observar como hasta para el caso méas sencillo de k = 2 se obtienen errores
para nada despreciables, pero por otro lado, a medida que aumenta I;, el error tiende a
disminuir. Hay una marcada diferencia en el caso en que el transistor es muy corto, el de
L, = 1um, donde el error es menor en corrientes mas bajas (por debajo de 1% en valor
absoluto para k = 2, y por debajo de 3% para k = 16) y aumenta en valor absoluto en el
mismo orden de corriente I;, en el que para largos mayores el error disminuye. Claramente
en el modelo BSIM el error en la division de corriente tiene gran dependencia con la corriente
de entrada del espejo.

En la Fig. C.3 se muestran las mismas simulaciones que en el caso BSIM, pero ahora
para el caso en que los transistores tienen el modelo EKV. En este caso, y al igual que para
el modelo BSIM, el error en la division es variable con la corriente de entrada del espejo,
pero aqui se mantiene por debajo del 1% para este rango de corrientes. Ademés, también
se encuentra un notorio cambio para transistores muy cortos. En el caso de variaciones de
ancho del transistor se descubre una dependencia directa del error con el factor k.

A partir del disenio de los OTA’s del BPF en la Seccion 6.2 se obtiene que la corriente
de polarizaciéon de estos es de aproximadamente 70nA, dejando la corriente en la entrada de
los espejos serie paralelo en 35nA. Entonces, para esta corriente, y valores a su alrededor,
el modelo en que menor error resulta es el EKV, por lo que se utiliza a este modelo en los
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Figura C.2: Simulaciones con modelo BSIM.
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Error Relativo en lout

Error Relativo en lout

0.2 — ‘
—— k=2 Wu=3um
[ o N A Il k=2 Wu=6um
------ k=2 Wu=9um

0

= = =k=2 Wu=12um
‘| —©—k=16 Wu=3um
—B— k=16 Wu=6um
=¥~ k=16 Wu=9um

—0— k=16 Wu=12um

= k=2 Lu=1um
----- k=2 Lu=10um
------ k=2 Lu=20um
= = =k=2 Lu=30um
—©— k=16 Lu=1um
=—8— k=16 Lu=10um
=¥ k=16 Lu=20um

—0— k=16 Lu=30um

-10

lin (A)

(b) Variaciones en el largo L,,.

Figura C.3: Simulaciones con modelo EKV.
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Figura C.4: Simulaciones con modelo EKV con variaciones en k y tamano del transistor
unitario fijo (W, = 1,5um, L, = 4,5um).

espejos serie paralelo de todos los OTA’s del filtro pasa banda. De esta misma seccion, se
toma el tamano del transistor unidad del espejo serie paralelo que se utiliza para generar el
polo de 0,1Hz en el HPF, y se simula el circuito de la Fig. C.1 para distintos valores de k.
El ancho del transistor unidad es W, = 1,5um, y el largo es L, = 4,5um.

El resultado de esta simulacion se muestra en la Fig. C.4, donde las variaciones de k
son desde 2 hasta 40 (este ultimo es la cantidad de transistores en serie en los espejos serie
paralelo de los OTA’s del HPF para frecuencia de corte de 0,1Hz). En esta simulacion se
nota como el error, a partir de I;, = 1nA, converge a un valor cuando se aumenta el factor
de division, con un maximo de 1,656 % de error absoluto en 10nA. Ademas, para k = 40 el
error es menor al 1,6 % cerca de I;,, = 35nA.
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Anexo D

Tierra Virtual en el Amplificador del
Automatic Tuning

En instancias de simulaciéon del sistema de automatic tuning se encontré que la tierra
virtual no converge a cero luego de una conmutacién del condensador. El diseno del am-
plificador operacional, y el de su fr, se bas6 en que esta sea suficiente para descargar el
condensador conmutado en medio periodo.

Asumiendo que la tierra virtual del amplificador Miller era de valor despreciable en todos
los casos, se simula el sistema de control y se observa que no converge al valor deseado. Se
observa la tierra virtual, la tension entre terminales de entrada del amplificador, y se observa
claramente un voltaje de offset entre estos dos puntos.

Para explicar este fenémeno, se modela el amplificador con una transferencia de primer
orden, el OTA como una fuente de corriente constante y el condensador conmutado como

una inyeccion de carga con un voltaje inicial entre sus bornes igual a Vref (ver Fig. D.1).

Planteando las ecuaciones del sistema;

v

Isw = —(v+ RSEF)CSS (D.1)
Ay

[mil = [SW + [gm (D3)

Operando con las ecuaciones anteriores:

Ao
> Iym — VrerCss L+ 00s
Ec.D1— Ec.D2— Ec.D,3 Vry(s) = -2 Y GTOTTAC
AGEEE (s + SRR o)
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Figura D.1: Modelo de anélisis para el comportamiento de la tierra virtual del AO.

VrEFCs Ag
Iy, (1= EE=Es)(14 J0s)
Twr

Luego separamos en fracciones simples y haciendo la transformada inversa de Laplace:

—wpt —wpt —wpt

]gm 1+C—S C'SVREF 1+c—5 VREF 1+$
l—e ") ————F—(1—¢e "°1)— e % (D.6
( N e (09

UTv(t> = Igm t+
AOC[ wTC]

=

Ahora, de la Ec. D.6:

» El primer término es la integral de la fuente I,,, en el capacitor C; dividido por Ay.
Lo cual lo hace muy pequeno.

= El tercer término es despreciable frente al segundo ya que también esté dividido por

Ay.
Cs
. . ) . . 1+
= El cuarto termino se extingue después de algunas constantes de tiempo igual a o

Entonces el segundo término es quien que nos interesa, es el que genera el offset que
encontramos en la simulacion. La tension entre las entradas del amplificador convergen a:

; [gm
tlLIilo UTv(t) = wTCI (D?)

Por lo tanto se encuentra otra restriccion en la frecuencia de ganancia unitaria (fr) del
amplificador.
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Nota: Si se fijan los valores en los que se simul6 el sistema de control se encuentra que el
valor al que converge la Ec. D.7 es igual al simulado:

Iy, =1,58nA I
Cr = 20pF = th vy (t) = gg = 2,86mV (D.8)
wr = 214,4k = 27,64krad o wrtr
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Anexo E

Transferencia de Ruido Blanco y Flicker
en un Sistema Lineal

E.1. Definiciones

v
®— HOH —B

Von (F) Vaour (f)

Figura E.1: Ruido a través de la transferencia H.

Tomando como referencia la Fig. E.1, dada V;? (f) densidad espectral de potencia(PSD)
de ruido en voltaje a la entrada de H(f), se obtiene la PSD de ruido en voltaje a su salida
como:

VTLQOUT(f) - V’VLZIN(f) ) ’H(f)|2 (El)
Y el cuadrado del ruido equivalente (rms):
) 400 ) )
Unout = /0 Vn1N|H<f)| : df (E2)
K
VnIN(f>2 = Kp+ TF (E?))

Supongamos que V;,, . (f)? tiene la forma de la Ec. E.3, donde Kp = [I‘;—i] y Kp = [V2]
son las constantes de ruido blanco y ruido flicker respectivamente. Por lo tanto la Ec. E.2
queda de la siguiente forma:
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+o0 +oo
W2 = Kg / H() - df +Kr / }|H(f>|2-df

-~ -~

Tp Tr

&

Ahora analicemos los término Tz y Tr de la Ec. E.4:

+oo
Ty = / H(P) - df

_ [ 2
TF—/O FHE - ar

(E.5)

(E.6)

Para H(f) de la forma pasa-bajos y pasa-banda, T es convergente y tiene solucion.

Para calcular T» debemos tomar algunas consideraciones. Ya que la integral desde cero, de
es divergente. ;Desde donde debemos integrar?, Una solucion es integrar desde la frecuencia
més lenta que sea apreciable en el sistema. Por ejemplo; si el sistema se apagara todos los

dias, una solucion serfa integrar desde la frecuencia que representa un dia (f =

1 .
dia(s) ) Si

fuera para un marca-pasos implantable, integrariamos desde la frecuencia que representa 10

anos. En este proyecto integraremos desde f = m = 3,17nHz (10 anos).
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Anexo F

Ruido en OTA’s con Transconductancia
Sintonizable

2 lout
an

M1 j|_®_o Vin+ —©

P R

Figura F.1: Fuentes de ruido del OTA.

En la Fig. F.1 se muestra la mitad del circuito del OTA, ya que, debido a la simetria de
éste, el calculo es idéntico para la otra mitad. La trasconductancia del OTA se calcula como:

S-P
G, =O0m1 —— =Gm1 - N F.1
ouT = 9gmi R-O 9mi ( )

Ahora calculemos la densidad espectral de potencia (PSD) de ruido en corriente a la
salida, para luego, a través de G,,our, obtener la PSD de ruido en voltaje a la entrada.
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2 2
Im19m
Lopr =2V7 - —12 2 2V Gy T 2V + G + 2V + s (F.2)

m2a

Y la PSD de ruido en voltaje a la entrada es:

I2 92 92
V2 o nOUT — 2v 2 v2 V2 . m2b 2v2 . m3 F.3
nIN — ngOUT nl + ( n2a + n2b) g72n1N2 + n3 gTQnINQ ( )

Donde la PSD de ruido en voltaje de cada transistor se calcula como:

e 9mi f 1 OtpVViLiCozx

, 1+\/1+sz n(1+ i)
olis) = R (£5)
Siendo ¢(if;) una funciéon que depende solamente del nivel de inversion(iy;) del transistor.
En [16] se hace un estudio detallado de la Ec. F.4.

(F.4)

Entonces la PSD de ruido en voltaje a la entrada del OTA tiene la siguiente forma:

K
vn]N KBOTA + —~ord (F6)

f
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Anexo G

Circuito de Test - Esquematicos y Layout

G.1. Layout
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Esquematicos

G.2.
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Figura G.3: Esquemaético del circuito de test - Hoja 1.
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