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Resumen

En el transcurso del presente proyecto se disend, fabricé y caracterizé un pream-
plificador utilizable como etapa de entrada de un Analog Front End de baja tensién
de alimentacién, bajo ruido y bajo consumo para tratamiento de senales bioldgicas.

Se utiliza una arquitectura de tipo Biquad, un amplificador pasa-banda que
cumple con los requerimientos necesarios para la adquisicién y acondicionamiento
de las senales ya mencionadas. En particular, en aplicaciones no invasivas para
obtener Electrocardiogramas (ECG), Electroencefalogramas (EEG) y Electromio-
gramas (EMG), se deben filtrar las seniales de continua provocadas por la tensién
de contacto entre los electrodos y la piel.

Para alcanzar la tension de alimentacion requerida, se propone una nueva topo-
logia basada en la modificacién del Biquad Clésico de [1], utilizando una tecnologia
de 130 nm. Ademas se aplican técnicas de linealizacién y para obtener bajas trans-
conductancias que permitan alcanzar las especificaciones de diseno.

Se estudia exhaustivamente el comportamiento del Biquad y la topologia pro-
puesta en el presente proyecto, facilitando asi un andlisis de compromisos y varia-
bles criticas de disefio que serdn de gran utilidad para futuras implementaciones
de la arquitectura.

Se fabricé un prototipo de preamplificador que fue probado y caracterizado. El
preamplificador disefiado es apto para dispositivos implantables, ya que presenta
bajo consumo (30 nA) y puede ser alimentado con una tensién de 1.2 V. Ademads
cuenta con un area total de 0.25 mm?.

Presenta un ruido de 1.7 uV,,s a la entrada (ancho de banda 12 kHz), una
ganancia de 70 V/V y un NEF de 3.2, quedando situado en un lugar competitivo
con respecto al estado del arte. En cuanto a compensacién de tensién continua a la
entrada, se alcanza un rango de —80 mV a 20 mV . Se verifico el correcto funciona-
miento del filtro en frecuencias de ECG, EEG y EMG por medio de condensadores
externos al integrado.

Por dltimo, se proponen posibles mejoras en cuanto a disminuciéon de tensién
de alimentacién, compensacién y ganancia del filtro pasa-banda.
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Capitulo 1

Introduccion

En las tdltimas décadas ha habido un interés creciente en adquirir senales
bioldgicas para investigacién y diagnéstico médico. En particular, la evolucion
tecnolégica permite la miniaturizacién de los aparatos de registro de ECG, EMG
y EEG. Las caracteristicas de amplitud y frecuencia de las senales adquiridas por
dichos equipos se muestran en la Fig. (datos extraidos de [2]).

El aumento de demanda en equipos que no solo monitoreen y faciliten el
diagnéstico, sino que también sean utilizados por el paciente durante su recu-
peracién y seguimiento posterior, ha motivado el desarrollo de aparatos médicos
portables e implantables. Estos deben contar con un tamano limitado y bajo con-
sumo de energia.

La tecnologia CMOS juega un papel fundamental en el proceso de miniaturiza-
cién, debido a que con el pasar del tiempo ha ido incrementando sus funcionalidades
y capacidad de procesamiento, reduciendo a la vez su tamano y consumo.

Claros ejemplos de estos avances son los Monitores Cardiacos Inyectables [3],
los cuales se inyectan en el organismo de forma rapida y sin necesidad de cirugia,
y con un area minima logran capturar a través de pequenos electrodos, senales
cardiacas y procesarlas para su diagndstico. Estos cuentan con una vida 1til pro-
medio de 3 anos y transmiten los datos recabados de forma inalambrica.

Dentro de las posibles aplicaciones también se encuentran los aparatos de re-
gistro de EEG, que de forma no invasiva captan y procesan las senales neurales con
lo mas diversos fines: médicos, por ejemplo la posibilidades de manipular préte-
sis [4], de investigacion [5], y hasta de entretenimiento, siendo utilizados en juegos
de realidad virtual.

Otro ejemplo es el presentado en [1], donde se disena un dispositivo porta-
ble, inaldmbrico y de bajo consumo, capaz de adquirir senales de caracteristicas
neurales.

1.1. Motivacién

En [1] se implementa un Analog Front End, con el objetivo de adquirir y
acondicionar seniales bioldgicas para luego ser procesadas. Cuenta con 3 etapas: un
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Frecuencia (Hz)

Figura 1.1: Rango de frecuencias y tensiones de las senales bioldgicas a ser
adquiridas por EEG, ECG, EMG

preamplificador de bajo ruido y ganancia fija, un filtro de ganancia programable
y un filtro de alto rango lineal.

El preamplificador, por ser la primer etapa de un AFE, debe amplificar las
senales en el rango de interés de la aplicacién (Fig. , filtrando senales no desea-
das y manteniendo la mayor relacion senal a ruido posible. En particular, para
aplicaciones no invasivas de ECG, EEG y EMG, se deben filtrar las senales de
continua provocadas por el potencial de contacto entre los electrodos y la piel.

El presente proyecto surge del interés del grupo de Microelectrénica del Insti-
tuto de Ingenieria Eléctrica de la UdelaR en la bisqueda de combinar las dreas de
Ing. Biomédica y Microelectrénica. Trata sobre el disenio, fabricacién y prueba de
un preamplificador para senales bioldgicas con especificaciones compatibles con la
primera etapa del AFE de [1]. Con el objetivo de bajar la tensién de alimentacién
de 3,3V a 1,2V, se utilizé una tecnologia de 130 nm en lugar de la tecnologia de
0,5 um utilizada en [1].

Se implementarad un circuito integrado de bajo consumo, bajo ruido y baja
tension de alimentacién, que pueda amplificar las senales de aplicacién (Fig. ,
filtrando las que estan fuera del rango de frecuencias de interés, de acuerdo con
las especificaciones resumidas en la siguiente seccién.

1.2. Requerimientos

El proyecto consta del diseno, fabricacién y prueba de un preamplificador in-
tegrado para senales biolégicas con ancho de banda configurable por medio de
condensadores externos. Este debe contar con las siguientes caracteristicas:

» Rango de entrada: 2 mV,
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Ganancia: 100 V/V
Polo de baja frecuencia:

b fp low = 20 Hz con Cinterno

4 fp low = 071 Hz con Ce:vterno
Polo de alta frecuencia:

4 fp high — 10 kHz con Cinterno

® fphigh =250 Hz con Cezterno
Ruido equivalente a la entrada: 2 uVips
Tensién de alimentacion: Vppmer = 1,2 V
Factor de rechazo de modo comin CMRR > 80 dB

Compatibilidad con el filtro programable y el filtro de salida con alto rango
lineal, desarrollados en [1].
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Capitulo 2

Arquitectura

En el presente capitulo se estudia la arquitectura del Biquad Clésico y se
compara con la version modificada introducida en este proyecto.

Se presenta la arquitectura del preamplificador y la topologia de cada uno de
sus bloques, asi como sus ecuaciones, principales caracteristicas y condiciones de
correcto funcionamiento.

2.1. Biquad Clasico

Un esquema tipico para el preamplificador pasa-banda en un Analog Front End
(AFE) es el denominado Filtro Biquad. El preamplificador, por ser la primer etapa
de un AFE, debe amplificar las senales en el rango de interés de la aplicacién (Fig.
, filtrando senales no deseadas y manteniendo la mayor relacién senal a ruido
posible. En particular, para aplicaciones no invasivas de ECG, EEG y EMG, se
deben filtrar las senales de continua provocadas por la tensiéon de contacto, una
diferencia de potencial entre los electrodos y la piel.

Este tipo de filtro fue elegido como arquitectura del preamplificador ya que
puede cumplir todos los requerimientos expuestos en la Secc. [1.2] y puede ser ajus-
tado segun el tipo de aplicacion.

La Fig. muestra una arquitectura clasica de un filtro pasa-banda. Las ecua-
ciones que lo caracterizan son las siguientes:

Gml

“/;?: (s) = 24 ch"fZL-FSGgig;nf (2.1)
G- g:; (2.2)

fpiow = m (2.3)

fp high = Gm2 (2.4)

27y,
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e,
= -

- Vout

Figura 2.1: Arquitectura del Biquad Clasico: filtro pasa-banda

Ganancia (dB)

Frecuencia (Hz)

Figura 2.2: Respuesta en frecuencia del Biquad Clasico
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bajo la hipétesis fpnigh > fpiow, donde Gu1, Gz, Gz v Gy son las trans-
conductancias efectivas de cada bloque, G es la ganancia en banda pasante del
amplificador, f, nign es el polo de alta frecuencia (correspondiente al filtro pasa-
bajos introducido por G2 y CL) ¥ fpiow €s €l polo de baja frecuencia, introducido
por el filtro pasa-altos generado por G, 5, Gz y Cr, como se ve en la Fig.

La tierra del circuito (simbolo de GND en Fig. serd el valor de continua del
nodo V,; y de ahora en mas se le llamard Vrgp, por ser la tensién de referencia
del sistema.

El funcionamiento cualitativo del filtro pasa-banda se analiza a continuacién.
La corriente a la salida del bloque G,,; debida a senales de muy baja frecuencia y
de continua, es anulada por la corriente que inyecta G,,3 a través del integrador
formado por Gy, y Cy. Por lo tanto, en régimen, el circuito bloquea las senales
en continua y de muy baja frecuencia, dandole su caracteristica pasa-altos.

El transconductor G,,9 esta conectado como resistencia, por lo que a frecuen-
cias medias, donde la impedancia de Cf, no afecta, la corriente de salida de G,,1 se
ve cargada Unicamente por G,,2. A medida que la frecuencia aumenta, la impedan-
cia de (', disminuye y afecta la ganancia del filtro, estableciendo la caracteristica
pasa-bajos del mismo.

2.1.1. Bloqueo de Continua

Tal como muestra la Fig. el filtro bloquea la componente de continua a la
entrada. Sin embargo al tomar en cuenta las resistencias de salida de los bloques,
se introduce una no idealidad en el filtro pasa-banda y este bloqueo deja de ser
infinito.

Para facilitar el andlisis del bloqueo de continua del filtro, se considerardn las
conductancias de salida de cada bloque: Gout1, Gout2, Goutz ¥ Goutg- En continua,
los condensadores C, y C'y acttian como circuito abierto, entonces se puede calcular
la tensién continua en el nodo V; como:

G
Vi = Gmf Vour (2.5)
outf
Ademas, considerando la tensién de continua a la entrada V;;, ., se plantea el nudo
en Voyt:

Gmlvac = (GmQ + Goutl + Gout3)VOUT + Gm3VF (26)

Se definira:
Gout = Gm2 + Gout1 + Gouts (27)

a la conductancia de salida total del filtro (despreciando G2 con respecto a
Gm2), que en el caso ideal es igual a G,,,2. Combinando las ultimas tres ecuaciones
obtenemos:

GmlGoutf
outGoutf + GmSGmf
Se puede corroborar que el bloqueo de continua no es infinito como se supone

en un filtro pasa-banda y depende fuertemente de la resistencia de salida del bloque
Gmy-

Vour = e Vinpe (2.8)
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501

Ganancia (dB)

-30 il il il il il il Lol Lol Lol
1074 1073 1072 10! 10° 10! 102 10° 10t 10°
Frecuencia (Hz)

Figura 2.3: Ganancia del filtro pasa-banda considerando las conductancias de
salida de los bloques

2.1.2. Modelo Considerando no Idealidades del Sistema

Introducir las resistencias de salida de los bloques también afecta otras carac-
teristicas del sistema tales como la ganancia Gy los polos f, 10w ¥ [fp high- Por 1o
que el Biquad Clésico sera modelado por la siguiente ecuacion:

Gm Goutf
Vout (s) = L ( o T s) 2.9
Vi 52 4 (ZgeL + Ggu)s  SentClonrinolnl
De la Ec. se obtiene:
GmiC
G = mif (2.10)
Goutcf + GouthL
Gml Goutf
Gpo = 2.11
b Gouthout + GmSGmf ( )
Goutf
= —— 2.12
J. = ol (212
Gouthout + Gm3Gmf
= 2.13
Tptou 27 GouCy (2.13)
G
fp high = 27%,; (2.14)
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Figura 2.4: Arquitectura del preamplificador utilizada en [1] y en el presente
proyecto

Se introducen nuevos parametros, como la ganancia en continua Gpc y la
frecuencia del cero de la transferencia f,, que debe considerarse cuidadosamente
en el diseno para que no queden préximo al rango de frecuencias de interés. La Fig.
muestra la nueva respuesta en frecuencia teniendo en cuenta las no idealidades.
Se aprecia que si Gourr — 0y Gz > Goutt + Gour se obtiene el modelo ideal

visto en las Ec. 2.1} 2.4

2.2. Biquad Modificado

La estructura del preamplificador a disefiar parte de una modificacién de la
estructura clasica del Biquad, basada en la arquitectura propuesta en [1], a su vez
una variante de [6]. Estos trabajos integran las transconductancias Gy y Gms en
un tnico bloque, como se ve en la Fig. logrando un ahorro significativo en el
consumo del sistema al eliminar el consumo del bloque G,,3. En [1] (Fig. [2.5]), para
lograr esto se introducen los pares diferenciales asimétricos M6 — M7y M8 — M9.
Cada par asimétrico tiene una relacién de aspecto de valor « entre sus transistores.

La topologia de [1] es una mejora del Biquad Clésico en cuanto a consumo y
ruido pero presenta problemas si se busca bajar la tensién de alimentacién, debido
a los 4 transistores en una de las ramas de G,,,1. Ademas, presenta pares asimétricos
tipo pMOS y nMOS, lo que dificulta el matching.

El presente proyecto plantea una adaptacién de [1], una topologia alternativa
modificando el bloque G,,; como se muestra en la Fig. disponiendo los pares
diferenciales asimétricos en ambas ramas del OTA. De esta forma se logra disminuir
la tension de alimentacién, debido a que G,,1 tiene menos transistores apilados en
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Vin+°_|

Vi

me | p——r][ s

Vss

Figura 2.5: Topologia del bloque G,,1 de [1]

una misma rama. Ademads cuenta con una estructura simétrica, que asegura que los
transistores de los pares asimétricos tengan la misma transconductancia nominal.

La topologia de G,,1 esta conformada por dos pares diferenciales asimétricos
(M6—MT7y M8—M?9) de razén «, uno en cada rama de Gy, (Fig.[2.6), el transistor
M8 (MT) esta formado por « transistores idénticos a M9 (M6) conectados en
paralelo. Los pares asimétricos compensan la corriente de continua provocada por
una tensiéon de continua Vj,pc a la entrada. Cuando aparece dicha tensién, la
realimentacion (V) actia desequilibrando los pares diferenciales asimétricos, de
forma tal que se elimina la corriente de continua a la salida de G,,1.

Observando la Fig. se ve que si existe un desbalance de continua positivo en
las entradas del par M1y M2, la corriente por M8 serd mayor que por M5 haciendo
que Voyr aumente. Dada la realimentacién (Fig. , la tension V; disminuye
haciendo que M9 le quite méas corriente a M8 y M6 quite menos corriente a M7,
hasta que las corrientes por M7 y M8 se igualen. Se llegard a una situacién de
equilibrio, donde la corriente continua de salida de G,,,1 serd nula, y la tensién Voyr
habra vuelto al valor de referencia. El razonamiento para el desbalance contrario
es analogo.

A continuaciéon se estudiard el par asimétrico, sus caracteristicas y funciona-
miento. Se hard referencia a la Fig. para el analisis.

2.2.1. Estudio del Par Asimétrico

A lo largo del proyecto se trabajara con el método g.,/Ip [7] para dimensionar
todos los transistores del preamplificador. Por lo tanto, la relacién g,,/Ip de los
transistores es un pardmetro de disefio fundamental.

10
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ID1

e

Vss <

Ma 3|___|EM5

Vss

Figura 2.6: Topologia de G, utilizada en BINTEP

VbD VDD
B IB
V, A
a:1 Vg2 N V2
-ng_l M8 M9 |_0/2 | _| E M8 M9 ’3|—0
(a) Par Asimétrico de razén « Par Asimétrico de razén «, detalle e
implementacién

Figura 2.7: Par Diferencial Asimétrico

Segun el modelo ACM [8], se ve que en un transistor saturado:
Vp = Vs = UrF (if) , (2.15)

Vo —Vr
n

Vp es la tensién de pinchoff, Vg y Vg, las tensiones de Gate y Source con respecto
al Bulk, Vi es la tensiéon de umbral, Ur es la tension térmica, n es la pendiente

Vp & : (2.16)

11



Capitulo 2. Arquitectura

de subumbral del transistor y JF (if) es la funcién caracteristica del modelo ACM,
siendo iy el coeficiente de inversién forward.
En reposo, Vg v Vs de los transistores del par asimétrico son idénticos. Por lo
tanto de las Ec. [2.15] y 2.16) se deduce que ambos transistores tienen el mismo iy.
La relacién entre if y gn,/Ip de un transistor es (para canal largo):
9m

2
Ip  nUp(\/1+i;+1)
por tanto, en un par diferencial, independientemente de si es simétrico o asimétrico,
ambos transistores tienen el mismo (g,,/Ip), donde se llamara (¢g,,/Ip)pa al gm/Ip
de los transistores del par asimétrico.

(2.17)

Se puede ver, entonces, que para los transistores M8 y M9, la transconduc-

tancia es:
«Q 9m
=17 — 2.18
9gms B1+Oé<ID>pA ( )

Ip 9m
= — 2.19
wo =125 (1) (219)

Se toma como referencia un par diferencial simétrico (v = 1), por lo tanto para el
mismo, la transconductancia de referencia de cada transistor es:

Ip
9m ref £ ? <?T;>PA (220)

Se reescribe las Ec. [2.18y 2.19] en funcién de gy, yy como:

2a
9gms :gmref1+a (221)
2
Im9 = Im re (222)
T+a

donde se ve que, como es de esperar, en el caso de un par simétrico (o« = 1) ambos
transistores del par tienen la misma transconductancia g, rej-

La transconductancia de un par diferencial se define como la derivada de la
corriente de salida con respecto a vy cuando la salida estd cortocircuitada, por lo
tanto en pequena senal se define la transconductancia del par asimétrico como:

igg — 1
Gpy 2 22— 48 (2.23)
Vg
Es facil de ver que en el caso del par diferencial simétrico, donde

. . Vg
1d8 = —1d9 = Gm ref? s

Gmpa coincide con gy, ref-
Para averiguar que pasa en el caso asimétrico, se puede ver que cuando la
tensién diferencial vy varfa, la corriente que “gana” M8 la “pierde” M9 en la

12
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GmPA/gm ref

Figura 2.8: Transconductancia normalizada del par diferencial asimétrico

misma cantidad; es decir, planteando un nudo en el nodo vs se obtiene que las
corrientes en pequena senal por M8 y M9 siguen siendo iguales y opuestas:

idgs = —ido (2.24)

y, dado que bulk y source se encuentran cortocircuitados, su valor es:

. v
td8 = gm8 <—5d - vs) (2.25)
. (Y

td9 = gm9 (él - Us) (2.26)

Usando las Ec. 2.21] [2.22] [2.24] 2.25] y 2.26] se obtiene la relacién entre las

tensiones vg y vg:
]_ _
%_< a>W (2.27)

1+a/ 2
Se puede entonces reescribir las corrientes igg € igg de las Ec. y €omo:

4o vy

id8 = —9m I 0 ra)2 2 (2.28)
. dov vy
1d9 = Gm refmg (2-29)
Por dltimo, de las Ec. [2.23] 2.28 y [2.29
4o

GmPA =dm ref( (230)

14+a)?

En la Fig. se ve la atenuacion de transconductancia del par que provoca

la asimetria en un par diferencial con respecto a uno simétrico con los mismos
transistores y la misma corriente de polarizacion.

La Fig. muestra la respuesta en corriente de un par diferencial asimétrico

a una entrada Vj segun el parametro «, siendo G,,p4 la pendiente de cada curva

1Las Figuras [2.8] y [2.9| fueron calculadas con el modelo ACM ( [8]) en inversién débil.
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Figura 2.9: Transferencia DC normalizada de un par
diferencial asimétrico y sus puntos de operacién

en vd = 0. A modo de ejemplo, se exponen 4 casos de la transferencia de corriente
para a = 0,01; 1; 4 y 100. Se ve que la forma de la curva es idéntica para todos los
casos, la diferencia radica en la ubicacién del punto de operacién inicial (Vy; = 0),
que queda determinado por a. En la Secc. [2:2.6] se hard un anélisis mds exhaustivo
de las variaciones de G,,,pa segun los parametros Vy y a.

La variable @ (multiplicidad de los transistores del par diferencial asimétri-
co), afecta directamente el consumo, el ruido y el comportamiento del sistema al
compensar continua, como se vera mas adelante, por lo que su valor deberd ser
cuidadosamente elegido.

2.2.2. Transconductancia de G,,1

Dada la nueva arquitectura de G,,1 que combina los bloques G,,1 y G del
Biquad Clasico, se debe deducir la transferencia del nuevo bloque G,,; en fun-
cién de v;y, vy, o y las transconductancias de los pares diferenciales del bloque.
Haciendo el anédlisis en pequena senal del bloque se verifica:

Toutl = 1 Gm1 ( Ims + Im7 > Vin + < Im8Im9 + Im79me6 ) v
tl — &5 1 s
o 27 Im8 + gm9 Im6 + Gm7 " Im8 + Im9 Ime + m7 ( ! )
2.31

que es el mismo resultado obtenido en [1].
En equilibrio, como ambos pares asimétricos son del mismo tipo (pMOS) se
deduce que gm7 = gms ¥ gme = gmg- Sustituyendo en la Ec. se obtiene:

. gms IGm89dm9
Toutl = Gm1 | ————— | Vin + 2 <> v 2.32
out gm <gm8 + gm9> o gms + 9m9 ! ( )

De las Ec. [2.21] 2.22] y 2.30] se despejan los términos de ¢,ng ¥ gmo en funcién
de ay Gppa:

gms @ (2.33)
Im8 + gm9 I+«
G
Im8dm9  GmpPA (234)

9gms + 9m9 B 2

14



2.2. Biquad Modificado

por lo que la corriente de salida del bloque G,;,1 se puede reescribir en funcién de
la transconductancia del par diferencial y el par asimétrico como:

toutl = Gm1 Vin + Gmpa vf (2.35)

donde se define o
G = 2.36
ml = gmi (2.36)

como la transconductancia del bloque G,,1.

En equilibrio, idealmente la relacién de corrientes en el par M6 — M7 y el
par M8 — M9 es igual y vale a. Pero cuando el par de entrada se encuentra
desbalanceado por una entrada de continua, las relaciones de corrientes de los

pares asimétricos cambian a un nuevo "« efectivo” para cada par, agr # agg. De
la Ec. se distingue entonces:

1 Qg7 Qg9
G 1 == + 2.37
ml ngl <1 + ag7 1+ agg ( )

como también:
GmPAgg GmPA67

2 2
siendo G, pa el promedio de las transconductancias de cada par asimético, que en
equilibrio son iguales.

En las siguientes secciones se estudiara el compromiso que se introduce entre
el valor de «, la ganancia y G,,pa durante la compensacion.

Gpa = (2.38)

2.2.3. Ecuaciones de Transferencia

La Fig. muestra un esquema del Biquad Modificado, donde la transferencia
del bloque G,,1 estd dada por la Ec. Utilizando dicha ecuacién se obtiene la

ecuacion del transferencia del sistema:

Gml

“//Z:t(s) =2 n %Tizmg;cimf (2.39)
G = g:g (2.40)

fpiow = (m (2.41)

Ip high = ;’gfL (2.42)

Queda explicita la equivalencia entre el Biquad Clésico (Ec - y el
Biquad Modificado (Ec - , ya que la unica diferencia radica en sustituir
Gms por Gppa.

Si se tiene en cuenta las no idealidades de los bloques se obtienen las siguientes
ecuaciones caracteristicas del sistema:
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Gm Gout
CLI ( Cfff + S)

Gout Goutf +GmPAGmf

- Gou Gou
52 + ( C;f + S8t )s + ofer
De la Ec. [2.43] se ve que:

G Cy

G =
Gouth + GouthL

Gml Gout f
Goutf Gout + GmPAGmf

Gpc =

. Goutf
Jo = 2nCy

Gouthout + GmPA Gmf
27TG0ut Cf

f ) _ Gout
p high 27TCL

fp low =

que se corresponden con las Ec. del Biquad Clésico.

2.2.4. Analisis de Linealidad

(2.43)

(2.44)

(2.45)

(2.46)

(2.47)

(2.48)

Dada la estructura del par asimétrico, éste puede introducir una multiplica-
cién de Gilbert [9] entre las senales v;, y vy. Para evitarlo se deben cumplir las

condiciones:

Vip K ———~—
" (gm/Ip)12
2
v L —— — anl
J (gm/ID)PA 4

de acuerdo al estudio presentado en el Anexo [A]

2.2.5. Resistencia de Salida de G,,;;

Q'

Jdss Ims.Vs Jds9 Imo.Vs

Vin -

(2.49)

(2.50)

Figura 2.10: Equivalente en pequena senal de la salida del par asimétrico
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2.2. Biquad Modificado

La Fig. muestra el equivalente en pequena senal de la salida de G, pag,
(se considera el drain de M2 un nodo de impedancia infinita en comparacién con
el source de M9). La conductancia vista desde el drain de M8 es:

1

9m9 + 9gDSy =g
DS 1+ o

m
=9DpSyg——
Im8 + 9DSs + 9m9 + DSy ® gms + gmo

Goutgg = gDSg (251)

donde se usaron las aproximaciones ¢g,8 > gpss Y gm9 > gpso, y la relacion entre
gms Y gmo de las Ec[2.18 y

Como se ve en la Fig. [2.6] el nodo de salida V,,; se encuentra entre un par
asimétrico y el espejo de corriente, por lo que:

gDs,
Goutl = Goutgg + gDS5 = ﬁ + gDSss5 (252)
Se puede ver que ésta caracteristica del bloque G, es dependiente de la co-
rriente de polarizacién de los transistores del par asimétrico, al ser gpg proporcional
al D-

2.2.6. Variaciones en (G,,; Debido a la Compensacion

En esta seccién se estudiard como varian las caracteristicas generales del bloque
Gm1 vy como la afectan sus no idealidades ante la compensacién de continua.

Los resultados aqui expuestos son calculados numéricamente a partir del mode-
lo ACM con M6, M7, M8 y M9 en inversion débil. Llevar los pares diferenciales
a inversién fuerte no es de interés en este proyecto debido a las limitaciones en
la tensién de alimentacién. Los pares asimétricos en inversiéon fuerte aportarian
mejoras en cuanto al ruido (Ec. y podrian llevar a mas estabilidad en G,,,p4,
dependiendo de . Ademas, al disminuir G,,p4 permitirian bajar fj,, (Ec. .
Como desventajas, aumentaria el V; necesario para compensar, aumentaria el Vpg
de saturacion y disminuiria la resistencia de salida.

La compensacion sera evaluada segin la variacion de corriente de continua que
se genere en los transistores M1y M2. Se define Alpc = 1211;112, donde Ipj es la
corriente de polarizacién del bloque Gy, (Fig. [2.6)

Los gréficos se encuentran normalizados con respecto a su estado de equilibrio:
G, = GQAIpc = 0, flow,, = flow@AIDC =0, GoutPAo = GoutpA@A]DC =0.

Resistencia de Salida

El valor de gpg de un transistor depende de su corriente de polarizacion y
la tensién Vpg. La corriente de polarizacién de M8 y M9 varia cuando se da un
desbalance en los transistores M1y M2 del par de entrada; y la tensién Vpg con
la senal Vi, por lo que Gy (Ec. serd variable seguin estos parametros.

La Fig. [2.11] muestran la prediccién numérica de la variacién de la resistencia
de salida para inversién débil cuando el sistema esta compensando una tensién de
continua a la entrada.

De las curvas de gps (ver Anexo , en inversion débil gpss v gms pueden
considerarse directamente proporcionales a Ipg (gmg directamente proporcional a
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compensacién a=1,4,100y1/100

Figura 2.11: Variacién de resistencia de salida debido a la compensacion de
continua

Ipg). Esto implica que durante la compensacion, la corriente por M8 se modificard,
y también lo hard la resistencia de salida del bloque, influyendo en las ecuaciones
de ganancia y polo de alta frecuencia del sistema. La curva de la Fig. refleja
la conductancia de salida del par diferencial asimétrico M8 — M9. Para su célculo
se considera despreciable la conductancia de salida del espejo M4 — M5.

Es de interés el caso a = 100 (Fig. , donde la resistencia de salida
aumenta abruptamente para desbalances negativos (se toma como balance negativo
cuando el valor de continua de la entrada Vj,,— es mayor que el de V;,,+). Esto ocurre
porque el transistor M9 deja de conducir, por lo tanto M8 comienza a funcionar
como cascode. Para desbalances positivos Gou:pa aumenta bruscamente y luego
cae de forma mas lenta. El aumento inicial se da por el incremento de g,,9 (que para
a = 100 puede ser de hasta 100 veces su valor, considerando que se mantiene en
inversién débil) y luego decrece por la caida de gpgg provocada por la disminucién

de ID8~
Para minimizar gpgs los transistores del par asimétrico deben estar en inversién

débil (Anexo [B).

Ganancia

Cuando se compensa, la ganancia varia debido a varios efectos que ocurren
simultdneamente. Por un lado, existe una disminucién de ganancia provocada por
la pérdida de transconductancia en el par diferencial de entrada. Este es un factor
de atenuacién directo en la ganancia y es simétrico con respecto a Vi,po = 0.

También existe una atenuacién de ganancia debido al desbalance de los pares
diferenciales asimétricos (Ec. . La Fig. muestra como afectan los pares
asimétricos a la ganancia, en funcién del parametro «. Para a > 1 se ve que la
ganancia es maxima en el punto de reposo del sistema, pero luego disminuye con el
desbalance de corriente en el par de entrada; el caso contrario sucede para o < 1.
El punto 6ptimo en cuanto a variaciéon en ganancia se encuentra para o = 1 como
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Figura 2.12: Variaciones de ganancia debido a « y la compensacién
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operacion

Figura 2.13: Variacién de V; debida a la compensacién

se ve en la Fig.

Por 1ltimo, otro factor que afecta la ganancia es la variacién de la resistencia
de salida de G, analizada anteriormente. La variaciéon de ganancia depende de
la variacién de la resistencia dada por la Ec.

Polo de Baja Frecuencia

De las Ec. [2.43}12.48] se concluye que tanto el polo de baja frecuencia como la
ganancia en continua dependen de G,,pa.

Durante la compensacion, el punto de operacién de cada par asimétrico cam-
biard hasta que se cumpla Ip7; = Ipg. Aqui surge un problema cuando o >> 1.
Como muestra la Fig. V; presenta grandes variaciones frente a desbalaces
pequenos, por lo tanto el punto de operacion cambia significativamente. Como se
analizé anteriormente, G, p4 es la pendiente de las curvas en cada punto, lo
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Figura 2.14: Variaciones de f), 0, debidas a la compensacién de continua

que lleva a grandes cambios en el valor de este parametro.

Esto no es un problema para oo << 1, en dicho caso la variacién de V; serd pe-
quena debido a que los transistores M6 y M9 podran entregar fiacilmente la co-
rriente para hacer Ip; = Ipg (Fig. [2.13b)).

La Fig. muestra la variacién de f, o, debido al cambio de Gy,pa. De
la Ec. 2.38 podemos concluir que para o = 100 el G,,pa efectivo de cada par
(Gmpag, Y GmPAg,) aumenta en gran medida al compensar; el del par M6 — M7
aumenta para desbalances negativos y el de M8 — M9 para desbalances positivos.
Este efecto se ve claramente en la Fig. que se traduce directamente al polo
de baja frecuencia.

2.3. Arquitectura de G,,»

Las funciones principales del bloque G,,2 (Fig. son determinar el polo de
alta frecuencia y la ganancia del preamplificador.

Este bloque esta conectado al nodo de salida V,,; en forma de resistencia 1/G 2
por lo que el rango lineal de entrada del bloque debe tolerar la excursion a la salida
del preamplificador.

Para cumplir con la especificacion de vppmae = 200 mV se elige una arqui-
tectura OTA simétrica con una estructura de linealizacién diseniada por Krumme-
nacher [10] y utilizada en [11] como se muestra en la Fig. [2.15 Esta estructura
reemplaza las resistencias de degeneracién por transistores, buscando un compro-
miso entre linealidad, offset y ruido. Los transistores Mkl y MkE2 trabajan en
zona lineal como resistencias modificando la transconductancia efectiva del bloque
segun la ecuacién [11]:

_ [ 9m2 con K = /L)
Gz = <1 m {f) B = Wi (2.53)
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Figura 2.15: Estructura de linealizacién
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(a) Transconductancia de G2 (b) Linealidad a la salida de G2

Figura 2.16: Comparacién del comportamiento de un OTA clasico y un OTA con
estructura de Krummenacher

donde g2 y (W/L)2 son la transconductancia y relacién de aspecto del par de
entrada y (W/L)j es la relacién de aspecto de los transistores Mgy y Mja.

Este método, como cualquiera que aumenta el rango lineal, resulta en un valor
efectivo de la transconductancia menor al de la transconductancia de los transis-
tores del par. En la Fig. se puede ver la comparacién de una curva tipica de
transconductancia de un OTA con una obtenida a partir del mismo par diferencial,
pero en este caso linealizado con la estructura de la Fig. utilizando un factor
K = 10. Aunque el método de linealizacién por resistencias de degeneracion es
el mas efectivo en cuanto a rango lineal, la estructura de Krummenacher (Mk1 y
ME2) presenta mejor desempeno en cuanto a ruido y offset [11].

2.4, Arquitectura de G,

El bloque G, es el encargado de actuar de realimentacién del bloque G,,1 para
compensar la tension de continua. El valor de la transconductancia del bloque se
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Figura 2.17: Arquitectura de espejo Serie-Paralelo. Imagen obtenida de [12]

desprende de la Ec. del polo de baja frecuencia, siendo [, = 20 Hz segin
las especificaciones del preamplificador.

El condensador C estd acotado por el maximo valor que se pueda obtener con
un area razonable con respecto al area total del sistema y se estima en el orden de
los 100 pF'. Como se verd més adelante en la Secc. |3] esto resultard en un valor de
Gy del orden de una fraccién de nS.

Por esta razén se utilizard una estructura Sub-nS OTA basada en espejos serie-
paralelo [12] como se ve en la Fig. [2.17 El espejo se compone de N transistores
en paralelo en las ramas principales (Mg — Mac) y N transistores en serie en las
ramas secundarias (Map — Msp). Todos los transistores que componen el espejo
deben ser del mismo tamano. El valor de transconductancia del bloque en funcién
de la transconductancia del par diferencial es:

Gy = i\fi{ . (2.54)

Dicha arquitectura le permite al par de entrada tener una transconductancia
N? veces mayor que la requerida por el bloque. A pesar de que al agregar transis-
tores el ruido total introducido por el bloque aumenta, para un nivel de inversién
dado, la corriente serd N? veces mayor, mejorando considerablemente la relacién
senal a ruido del bloque. Esta corriente no influye en el consumo total del sistema,
debido a que el consumo del bloque serd despreciable a causa del valor de G,
necesario.

El ruido minimo que el transconductor fisicamente puede introducir es el de una
resistencia de valor 1/Gp,s (ver [13] p. 10), por lo tanto eligiendo adecuadamente
los niveles de inversién de los transistores de G, f, la divisién serie-paralelo permite
practicamente alcanzar el limite inferior de ruido (Ec. .

2.4.1. Linealidad de G,,;

La no linealidad en G,y puede provocar una disminucién en el polo de baja
frecuencia, enlentecer la capacidad de compensacién, generar efectos no lineales
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2.5. Arquitectura de las Fuentes de Corriente

I:Gm1 |:Gm2 |:Gmf

IbiasExt IREFFe.  |ID1 IREFFG.. | [ID2 IREFFe.  |IDf

Gm, Gm, Gm;

I:Aux

Figura 2.18: Esquema completo de las fuentes de corriente integradas, Ip;qspzt €8
una referencia externa al circuito integrado

en la salida y agregar offset al sistema. En el Apéndice [D] se puede encontrar un
andlisis detallado de este efecto y sus consecuencias.

2.5. Arquitectura de las Fuentes de Corriente

Para polarizar los bloques del amplificador, se disenaron fuentes de corriente
en base a una fuente de referencia externa al integrado lp;qspat-

El esquema completo de los polarizadores puede verse en la Fig. Los
bloques Fg,,,, Fc,., ¥ Fa,,, polarizan Gy, Gz y Gy respectivamente y Fayg
es un bloque de espejos auxiliares necesario para el funcionamiento de los primeros.

Los espejos utilizados para la implementacién de las fuentes deben contar con
alta impedancia de salida y baja dispersién en el factor de copia. Ademads se debe
trabajar en el compromiso entre impedancia de salida y tensién de saturacién de
los espejos.

Los espejos Fg,,,, Fa,, vy Fa,, fueron disenados con una topologia Low-
Voltage Cascode. Para la polarizacién de los transistores cascode se utilizé6 una
arquitectura sencilla y efectiva basada en un transistor conectado como diodo [14]
que permite cumplir los requerimientos de tensiéon. Un ejemplo de la topologia
mencionada puede verse en la Fig.

Los espejos auxiliares no cuentan con exigencias de muy baja tension de sa-
turacién, por lo tanto se pueden resolver con un esquema clasico como el que se

muestra en la Fig.

ml)?

2.6. Ruido del Preamplificador

Para el calculo del ruido del preamplificador se halla la densidad espectral de
potencia de ruido generada por cada bloque a la salida del sistema (V). En lo
que sigue se utilizard la notacién Sy, .. (f)-
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Figura 2.19: Topologia de las fuentes de corriente

Para el bloque G, se calcula:

S (f) = Sir () [ Hi () (2.55)

donde S, (f) es la densidad de potencia espectral de ruido en corriente a la salida
de cada bloque y Hy(f) es la transferencia desde el elemento ruidoso hasta la salida
Vout del preamplificador.

Para el calculo del ruido se utilizara el modelo ideal del sistema, dado por las
Ec. Los bloques G,,1 y Gma se encuentran ambos conectados a Vo, por
lo que su transferencia Hy(f) es la misma y es un filtro pasa-banda de la forma:
Cy s
L0 GrmaCy
mPAGmf GmpaGmy

Hl(s) = HQ(S) =

(2.56)
s+1

C;’mPA Gmf a

La transferencia de corriente de salida de G,y al nodo V,; es un filtro pasa-bajos
de segundo orden:

1 1

G CLCf 2 Gma2 Cf
mf GmpaGmy 8 GmpaGmy

Hy(s) = (2.57)

s+1

La densidad espectral de potencia de ruido de cada bloque es la suma de
las densidades espectrales de potencia de ruido flicker y térmico introducidas por
dicho bloque. Como se muestra en el Anexo [C| para modelar el ruido total del
preamplificador es posible considerar solamente la componente de ruido térmico
de cada bloque.

La componente de ruido térmico S;, 4, es una constante no dependiente de f,
por lo que su integral serd convergente si la transferencia es un filtro pasa-banda
0 pasa-bajos.

A continuacién se calcula la densidad espectral de potencia de cada bloque
utilizando los modelos de ruido expuestos en el Anexo [C}
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2.6. Ruido del Preamplificador

Ruido aportado por G,

La densidad espectral de potencia de ruido térmico de G,,1 es la suma de los
ruidos de cada transistor y se calcula a la salida como:

(9m/ID)45 (9m/IDp)pa+1
T\ TPaA

(9m/ID)12 (gm/ID)12  «

Si, = 4kpTnG (’le + Y45 > = 4kpTnGm1Yeq

(2.58)
donde G,,1 es la transconductancia del bloque, 7; es una funcién del nivel de
inversién del transistor Mj (ver Anexo Y Yeq €8 un término dependiente del
nivel de inversién de los transistores del bloque G,,1 y el valor de a.

Ruido aportado por G2

Este bloque es considerado como una resistencia 1/G,,2 por lo que para obte-
ner el ruido que introduce, se modelard como una resistencia con una fuente de
corriente de ruido en paralelo en el nodo Vj;:

Si, = AnkpTnGna (2.59)

donde n es la pendiente subumbral de los transistores del par de entrada de G2,
n = (y/1+iys + 1) el factor de exceso de ruido introducido por la estructura de
linealizacién de Krummenacher e iy, el coeficiente de inversion de los transistores
del par de entrada de Gy,2.

Ruido aportado por G, ¢
La densidad espectral de potencia de ruido de G,,s a su salida es [15]:

Si, = 4kpTnGong (2.60)

donde G, es la transconductancia total del bloque y n es la pendiente subumbral
de los transistores del par de entrada de G, .

Ruido Total

Se integra en frecuencia la densidad espectral de potencia de ruido generada
por cada bloque, tomando las densidades S;, de las Ec. [2.58] [2.59] y [2.60}

1 _ kgTnG
401G Oy

Vot = /OOO Siy [Hi(f)|? df = 5; (2.61)

bajo la hipétesis fpiow < fphigh, donde G es la ganancia en banda pasante del
preamplificador,

1 _ nkBTn
*4C1Gm2  Cp

Uno2 = /Ooo Siy [Ha(f)? df = S (2.62)
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Capitulo 2. Arquitectura

y aproximando el filtro de Hf(s) por un filtro de primer orden con frecuencia de

_ GmmePA .
corte fo = m

GmPA — k=Tn G!mPA
S 4G GmaCr 7 GoaCy

s

15 fo [Hy Q) = 5

Se obtiene el ruido total a la salida del preamplificador sumando cuadraticamente
el ruido de cada bloque a la salida:
V2 =l 4l v%of , (2.64)

Nout
y el ruido equivalente a la entrada es:

2 vTQLout o kgTn (G’qu n Gmpa >

= = e ey Yo Gty

(2.65)

v

donde G es la ganancia en banda pasante del preamplificador (Ec. [2.44)).

De las Ec. [2.47| y [2.48| se definen wy jory = % Y Wy high = GC—"LLQ, con lo
cual se reescribe la Ec. [2.65] a partir de las caracteristicas del filtro pasa-banda
como:

2 kgTn n (wp low/wp high) Gm2 > (266)

Vnin = Gml Wp high <'qu + 5 + G Gmf

donde 7.4 = 6, n < V2 + 1 para inversién débil o n > 10 para inversién fuerte del
par de entrada de G2, por lo que se puede concluir que el ruido predominante
a la salida del preamplificador esta dado por el bloque G,,1, si se cumple g—m; <

Gwp high
Wp low
Ademds, la Ec. 2.58 nos permite establecer condiciones de G, para un diseno

de bajo ruido. El ruido es menor al aumentar «, con el par de entrada en inversién
débil y el par asimétrico y los espejos en inversion fuerte.

2.6.1. Eleccion de «

Tomando en consideracion el estudio de los efectos provocados por la relacién
a de los pares asimétricos y la compensacion, se debe elegir un valor de o en base
a los resultados obtenidos:

Para a < 1 el polo de baja frecuencia y la resistencia de salida de G,,1 presen-
tan mayor estabilidad frente a desbalances de tensién continua a la entrada, sin
embargo la ganancia presenta mucha variacion.

Para a = 1 la ganancia permanece constante y no se aprecia gran variacion en
la resistencia de salida de G,,1 y en la posicion del polo de baja frecuencia durante
la compensacion.

Para o > 1 el ruido aportado por G,,; es minimo y aumenta la resistencia
de salida del bloque G,,1 (Ec. a costo de mayor variacién durante la com-
pensacion. También se maximiza la eficiencia en ganancia del bloque Gy,1, ya que
se minimiza la corriente desechada por los transistores M6 y M9. Ademsds, en el
Anexo [A] se muestra que la condicién para que no haya multiplicacién es a > 2.

Buscando un compromiso entre las anteriores condiciones se elige a = 4.
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Capitulo 3
Diseno

Este capitulo presenta la metodologia de diseno utilizada en cada bloque del
preamplificador: Gin1, Gz, Gig, fuentes de corriente y capacitores internos; asf co-
mo la implementacién y resultados de los mismos a nivel de esquematico.

En tecnologias submicrénicas (como la utilizada en este proyecto), aparecen
efectos de canal corto y angosto en los transistores, lo que impide utilizar direc-
tamente los modelos matematicos de primer orden de [7], y dificulta la aplicacién
directa de féormulas.

Sin embargo, el método g,,/Ip sigue siendo vélido, debido a que el pardmetro
9gm/Ip continia siendo la variable fundamental de caracterizacién de los transis-
tores. Para seguir aplicandolo se utilizé el método semi-empirico propuesto por
Jespers |16], que implica obtener los pardmetros del transistor a partir de matrices
de datos provenientes de simulaciones en lugar de las ecuaciones. En el Anexo [B]
se presentan, a modo de ejemplo, un conjunto de curvas para distintos parametros
de los transistores de la tecnologia utilizada (130 nm).

3.1. G

Los valores de las transconductancias G2, Gy y Cf, estén ligados al valor de
la transconductancia Gy, (Ec. .

El valor de G,,1 depende de los niveles de inversion de sus transistores, la
tensién de ruido méxima especificada para el preamplificador y el valor de a. Por
lo tanto, es necesario disenar en primera instancia G,,; para obtener luego todos
los pardametros de disenio de los restantes bloques.

En la Fig.[3.1]vemos la arquitectura de G,,,1 propuesta en BINTEP. Se agregé un
cascode en el espejo M4-M5 para aumentar la resistencia de salida del preampli-
ficador, debido al rol importante que juega en la variacién de los pardmetros del
filtro.

Los compromisos y limitantes vistos en el Cap. [1| v 2| que se deberan tener en
cuenta en el diseno son:

= Alimentacion de 1,2 V; limitante en el nivel de inversion de los transistores
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Ip1

o S

Vss
Vb?iaSZ
M3a ;_l l: M3p
Mg Ms
Vss

Figura 3.1: Arquitectura de G,1

* (gm/Ip)4s en inversion fuerte; por razones de ruido

» Compromiso en (g,,/Ip)pa: Debe estar en inversién débil para mayor resis-
tencia de salida, sin embargo aporta menor ruido en inversién fuerte

(g9m/Ip)12 en inversién débil; para minimizar ruido
= o« = 4, debido al anélisis presentado en el Cap.

» Capacitores C'y y C, acotados por el mdximo valor que se pueda obtener
con un area razonable con respecto al sistema total

3.1.1. Condiciones de Saturacién en G,,1

Las condiciones de saturacién de G,,1 son de caracter critico debido a la baja
tension de alimentacién del preamplificador. Estas deberan cumplirse para que el
preamplificador funcione correctamente, y actuaran como limitantes en las ten-
dencias de niveles de inversién vistas en los compromisos de diseno.

La tensién minima de funcionamiento del preamplificador estd dada por la
ecuacion:

VbDmin = VrRer + Vosw /2 + Vps saTe, + Vbs sar, + Vrc (3.1)

donde Vigp es la tensién de referencia del circuito (Fig. , Vosw la excursion
a la salida (Output Swing), Vps sar,, la tensién de saturacién de M1y M2,
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3.1 G

Vbs sarp, la tensién de saturacion de M6, M7, M8 y M9 y Vpc la tensién de
saturacion de la fuente de corriente Ip.

Vi1 v Vibias2 son las tensién de polarizacion de los pares asimétricos y los casco-
des M3 respectivamente; estos se pueden mover dentro de un rango determinado.
Noétese que si V1 aumenta demasiado, sacara de saturacién a los transistores M1 y
M2, y si disminuye demasiado se perderd excursién. Por otro lado, si Vj;.s2 aumen-
ta demasiado, limitara la excursion de la senal de salida, y si disminuye demasiado
se perderd la saturacion en M4-M5.

Estas condiciones implican:

%lmaa: = VDD - VGSPA - VDS SAT12 — VFC (32)
Volmin = VREF — VGspa + VDS 5ATp A (3.3)
Vbias2mae = VREF — Vosw /2 — Vps sar, + Vas 3 (3.4)
Voias2min = Vss + VDs satis + Vas, (3.5)

Asimismo queda determinada la tensiéon de de modo comun a la entrada:

Verr = Vrer +Vosw /2 4+ Vs satp, + Vbs satis — Vasis (3.6)

Todas las tensiones en las condiciones anteriores se encuentran referidas a
Vss = 0. En el disenio se deberd corroborar que las tensiones de polarizacién
de los transistores se encuentran dentro de este rango para los niveles de inversién
elegidos. Ademas, se dejan méargenes de seguridad en las tensiones para no disenar
en el limite de saturacién de los transistores.

3.1.2. Flujo de Diseno

El primer paso de disenio es la eleccion de a. En el Cap. [2 a partir del estudio
tedrico del sistema se eligiéo a = 4.

C'y fue elegido como el maximo valor que se puede obtener con un drea razona-
ble con respecto al sistema total. Se determiné una capacidad de 100 pF' y un area
de 150 x 150 pm?. Esto se hizo para minimizar el ruido de G, (va que es filtrado
por el condensador) y para aumentar el valor de Gy, s (Ec. , que deberd ser de
transconductancia muy pequena para llegar al polo de baja frecuencia requerido.

El diseno de G,,1 parte de elegir cierto nivel de inversiéon para cada transistor
del bloque dentro de los compromisos que se plantearon anteriormente. A partir
de curvas de simulaciones se extraen las tensiones de Vpg y Vizg de los transistores
de Gyn1, v se elijen los niveles de inversiéon de forma que se cumplan las condiciones
de saturacion vistas en la seccién anterior.

Una vez fijos dichos niveles, para el valor de « elegido, se halla I'p; que cumpla
el requerimiento de ruido Vg0 < 2 pViems, requisito que resulté ser siempre el
mas restrictivo.

Utilizando las curvas de g,,/Ip en funcién de Ip/(W/L) se determinan los
tamanos de los transistores y se verifica que se cumpla la condicién de area de gate
del Anexo [C] para despreciar la influencia del ruido flicker en el ruido total del
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Capitulo 3. Disefio

preamplificador. Los valores de Cr, Gma y Gy se desprenden de las Ec. 2.43}2.48]
a partir del disenio de G,,1

En la etapa final del disefio se realizan simulaciones con los valores elegidos, y
se ajustan las especificaciones de Cr, G2 y G-

3.1.3. Implementacion

VbD -—12V
V
-+ 925 mV
Vbsi12
670 mV
-~ 760 mV
Vi Vg Vi Vbpspa
3 500 mV
-+~ 600 mV
Vss Vou(
Vbias2 — 400 mV
M3a I—r—?——1380 oy M3p Vps 3
-+ 240 mV
Mg I— Ms Vbs 45
40V

Vss

Figura 3.2: Distribucién aproximada de las tensiones en G,,1

Se eligié Vy1 = Vrer = 500 mV ya que permite polarizar los pares diferenciales
con la misma fuente de referencia del circuito, evitando la creacién de nuevas
estructuras de polarizacion; Vip.so = 380 mV vy Voar = 670 mV obtenidas de las
Ec. B.213.6

Por razones de ruido, los pares diferenciales de entrada fueron polarizados
en inversion lo mas débil posible con un drea razonable. Los pares diferenciales
asimétricos, aunque por ruido es conveniente llevarlos a inversion fuerte (Ec. ,
fueron puestos en inversién débil debido a la necesidad de aumentar la resistencia
de salida y disminuir la tensién Vpg de saturaciéon de los pares. Los cascode M3
fueron colocados en inversién débil para mayor resistencia de salida (Ec. . El
espejo M4 — M5 se polarizé en inversion fuerte por razones de ruido.

A este compromiso se llegd teniendo en cuenta la tensién de alimentacién
(1,2 V) y los niveles de inversién aceptables para cada transistor.

En la Figura se muestra el resultado de la distribucién aproximada de las
tensiones en (,,1 considerando los compromisos de diseno y las condiciones de
saturacién.

La corriente minima de polarizacién del bloque para el a elegido, que cumple
con la especificacién de ruido, es Ip; = 26 pA. Se obtiene una transconductancia
del bloque:

Gt = g —— = 270 S (3.7)

+1
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3.1. G

En la Tabla [3.1] se muestra el diseno implementado de Gy,;1.

] H Par M1-M2 \ Pares Asimétricos \ Cascodes M3 \ Espejos M4-M5 ‘

Ip1(uA) 13.0 10.4-2.6 10.4 10.4

I (V1) 26 26 28 7
W/L 550/2 220/1 220/1 24/30

Ve — Vg (mV) 670 500 380 -

Tabla 3.1: Parametros del bloque G,,1

3.1.4. Parametros de Diseno

A partir de los valores del a Tabla las especificaciones del proyecto (Secc.
y utilizando las Ec. del modelo teniendo en cuenta las no idealidades
del sistema se deducen los valores de diseno de todos los bloques del preamplificador
(Tabla[3.2).

Para utilizar el modelo con no idealidades, se calcularon las Gy, a través de
matrices y curvas de los pardmetros del transistor en funcién de g,,,/Ip, obtenidas
a partir de datos experimentales.

’ H Valor ‘
Gm1 || 270 S
Gomo 1,8 uS
Gy || 300 pS

Gmpa || 100 S
Cy 100 pF
Cr 48 pF

Tabla 3.2: Parametros del preamplificador

Una vez calculadas las transconductancias de los bloques y la tensién de re-
ferencia del sistema, Vrpr, se prosigue al disenio de G2, Gy y las fuentes de
corriente de polarizaciéon de todos los bloques.

Ademas en la Tabla [3.3] se calculan el aporte de ruido de cada bloque segiun
las ecuaciones de la Secc. 2.6

’ H Unk out(ﬂv;“ms) ‘
Gl 211
G2 18
Gs 53

Tabla 3.3: Ruido de cada bloque a la salida

31



Capitulo 3. Disefio

Voo
r

L |
1 EYY } 1l_Msg

IOul

Map

Figura 3.3: Arquitectura de espejo Serie-Paralelo. Imagen obtenida de [12]

Sumando cuadraticamente los aportes de ruido a la salida de cada bloque y
dividiendo entre la ganancia del preamplificador se obtiene el ruido equivalente a
la entrada vy, = 2,2 uVypms, segin la Ec. [2.65

A pesar de que el valor de ruido equivalente a la entrada es mayor a la especi-
ficacién (Secc. , se permitié disenar el preamplificador con un ruido levemente
mayor al especificado, con el objetivo de no aumentar excesivamente el consumo
total del sistema.

3.2. Gy

Para el disenio del bloque G, se parte de una arquitectura OTA simétrico con
una estructura de espejos serie-paralelo como se muestra en la Fig. y de los
siguientes requerimientos:

s Gy =300 pS
s Vapr =05V

Utilizando una estructura de espejos serie-paralelo, es sencillo de ver [12] que
el valor de la transconductancia del par de entrada sera:

g = Gmys * N? (3.8)

donde N es la cantidad de transistores en serie-paralelo del espejo. Para utilizar
esta topologia se debe cumplir que la suma de las corrientes de fuga de todos
los transistores del espejo transferidas a la rama principal sean despreciables con
respecto a la corriente de polarizacion de dicha rama. Se presenta la siguiente
restriccién:

Ips/2 > 10[(2N — 1)N? + NTjear (3.9)

donde Ijeqr = Ij * W x Lgs es la corriente de fuga por cada transistor, con I;
la corriente de fuga por unidad de area, Ly, el largo de drain y source de los
transistores, W el ancho e Ip¢ la corriente de polarizacién del bloque G, ¢
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*  Vin max
Vin min
VREF

023

15 2 2 %
(9m/ID)r (V1)

Figura 3.4: ICMR en funcién del nivel de inversion del par diferencial de entrada

La Ec. 3.9 se puede acotar a la siguiente desigualdad:
Ips > 40 % N® % Lea (3.10)

Por otro lado, Vrgr = 0,5 V' debe estar contenido en el rango de entrada del
bloque ya que es el valor de continua de ambas entradas (Fig. . Considerando
que la senal de entrada del bloque G, s es también la senial de salida del preampli-
ficador (por lo que Vg /2 serd de 100 mV para tomar el peor caso), las ecuaciones
que se deben cumplir son:

Vinmaz = VoD — Vic — Vaspar — Vosw /2 (3.11)
Vin min = Vss + Vs saTgsp + VDS s4Tpar — Vaspar + Vosw /2 (3.12)

Utilizando ambas ecuaciones, se calculan el valor méximo y minimo de la senal
de entrada al bloque segun el pardmetro g,,/Ip del par de entrada, obteniendo
como resultado la Fig. (3.4

Manteniendo un margen de seguridad de 50 mV, se verifica que Vrgr se en-
cuentra dentro del rango requerido a partir de (gm/Ip)s = 18 V1. Se elige este
valor para obtener el mayor rango lineal posible.

Se plantean entonces las condiciones que restringen al parametro N del divisor
serie-paralelo. La primera, obtenida al combinar las Ec. 3.8]y [3.10}

Gmf

N, —
maw (gm/ID)f*40*Ileak

(3.13)

La segunda se obtiene al limitar el tamafnio del par de entrada a 1/200 para
no tener transistores demasiado largos, que pueden resultar dificiles de implemen-
tar manteniendo criterios de matching aceptables. Utilizando la curva del método
9gm/ID, la cual relaciona Ip/(W/L) con g, /Ip (valor que ya quedo especificado)
se puede reescribir la Ec. [3.8] como:

[Ip/(W/L)]y

GmiN? = (gm/I
f (9m/ID)y 200

(3.14)
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Figura 3.5: Estructura PQ/RS para un espejo serie-paralelo. Imagen obtenida
de [12]

obteniendo la segunda condicion:

Ninin = \/(gm/ID)f * W (3.15)

Al elegir el valor de N en el rango [Njaz, Nmin] queda fijada la corriente
de polarizaciéon del bloque Ipy y por ende la corriente de todos los transistores
del bloque. Imponiendo el pardmetro g,,/Ip segin el nivel de inversién en el que
el transistor deba funcionar se pueden obtener todos los largos y anchos de los
transistores usando el método ¢,,/Ip |7].

Como se verd a continuacion, este flujo puede arrojar transistores unitarios de
gran tamano para su implementacién. Por lo tanto, para G, utilizaremos una
variante de la arquitectura de la Fig. que se muestra en la Fig. [12]. En
este caso el factor de copia de la corriente del espejo es:

M = S.P - 1;
QR Iout

donde P, Q, R y S son el nimero de transistores unitarios en serie y paralelo.

(3.16)

3.2.1. Implementacién y Resultados

Dado nuestro flujo de disefio, N se obtiene dentro de un rango de Ny, = 9 a
Npaz = 15. Se elige N=10 (factor de copia 100:1) buscando minimizar la cantidad
de transistores y maximizar la corriente por las ramas secundarias. Los transistores
unitarios de la estructura PQRS de la Fig. tienen un W/L =1 um/25 pm.
Utilizando la ecuacién de transferencia del espejo (Ec. se desprenden las
siguientes multiplicidades: R = 2, S = 10, Q = 1 y P = 20. Al cambiar la
estructura, también cambia la Ec. por:

Ipg/2 > 10[(2P — 1)N? + S(2R — 1)1k (3.17)
con N=PQ/RS, la cual se sigue cumpliendo para el valor N=10.
Queda fijada la corriente de polarizacién Ipy = 3 nA a partir de:
Gy

Ipp=N?—1"—
T (gm/Tp)y

(3.18)
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32, Gy

por lo que los transistores en las ramas secundarias estardn polarizados con 15 pA.
A esta corriente, los transistores del espejo pMOS se disefian lo més largo posible
para no funcionar con un Ip/(W/L) extremadamente bajo.

Ademas se agregan transistores cascodes en los espejos pMOS para mantenerlos
saturados y minimizar el offset debido a posibles errores en la copia del espejo por
las bajas corrientes

Una vez obtenidos todos los valores de largos y anchos se hicieron simulacio-
nes y se ajustaron las relaciones de aspecto de los transistores para obtener la
transconductancia deseada y minimizar el aporte de ruido y de offset que genera
el bloque, ya que impacta directamente en la salida del preamplificador.

El bloque presenta un offest sistematico no nulo, segin las simulaciones, pro-
ducto de las bajas corrientes de polarizacion, las fugas intrinsecas de los transisto-
res, y su gran tamano.

La arquitectura final se puede ver en la Fig. v los pardmetros de los tran-
sistores de G, ¢ se exponen en la Tabla

Vob
7
|M6 M7
! Vbias !
Mes ? Mez |
| Voo |
o Vf
Vin— Vin+
L M, Moo W :“_o _
r— I_ N2 1 _l =
L M 1 |p
dH HE- | dhdHd
| | ——— |
[ | | | >y

S Q

Vss

Figura 3.6: Esquemadtico de Gy, ¢
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’ H Par ‘ Espejo N \ Espejo P \ Cascode P ‘

N (divisor) 10
Tp; (nA) 15 0.15 0.015 0.015
gm/Ip (V) [ 18 2 2 26
W/L 1/164 1/25 1/200 2/2
‘/bias (mV) 800

Tabla 3.4: Pardmetros del bloque G, s

x P

vaiaSP
Meip, [ Mc2p,
VbD VbD
A 4 A 4
M2 |
Lo Vout
Mk1 |
Vin+ 4 - Vin-
o——| M1 M2 |——o
Vbias n | Vbias
Mc3n Q Mc1n Mc2n Q Mc4n
a -
Ms M3 Mg Me
3:1 'k |¢- 1:3
Vss

Figura 3.7: Esquemaético de G2

3.3. G
Para el diseno de G,,2 se parte de los siguientes requerimientos:
s G =18uS
» VRep, =05V

La tensién de continua a la entrada (Vrgr) es la misma que para Gy, pero
en este caso se necesita el par de entrada en inversién fuerte para mejorar la
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3.3. Gma

linealidad ya que como se ve en la Fig. la entrada de G2 es también la salida
del preamplificador. En la Fig. E| se ve que el par de entrada debe estar en
inversién moderada o débil para que funcione correctamente.

Como se vio en la Secc. la estructura de linealizacién de Krummenacher
modifica la transconductancia del par de entrada segin la Ec. por lo que se
tendrd un g,,/Ip efectivo del par linealizado que se llamara (g,,/Ip)x. Elegido el
(9m/Ip)2 = 18 V1, para no tener problema de linealidad con v;y, mez = 200 Vop
se necesita un (g,,/Ip)r =5 V! [12]. Despejando de la Ec. se obtiene:

K =4x <9m2—1> (3.19)

Como G2 va estd dada por Gp,1 y la ganancia G = 100 V/V se concluye:

ID2:M Yy g 2_<gm> Ipo
(gm/ID)k " ID 2

Asi se obtienen los parametros del par de entrada y del Krummenacher, como
también las corrientes por todos los transistores del bloque. Se despeja (W/L) de
los espejos nMOS y pMOS usando el método (g.,/Ip) 7] e imponiendo el nivel de
inversion en el que se quiera trabajar.

3.3.1. Implementacién y Resultados

Los espejos nMOS tienen un factor de copia 1:3 para lograr los requerimientos
con el menor consumo posible. Se le agregan transistores cascode a ambos espejos
para tener buena copia, mantener saturacién y aumentar la resistencia de salida.

El valor de K fue ajustado en base a simulaciones y al valor de disefio de Gp,2.
En la Fig. se ve la variacién de la transconductancia en funcién del pardmetro
K. Dada la relacion:

(W/L)par

K W/L)x (3.20)
y la Fig. que para K — 0 la curva se normaliza, ya que los transistores Mk1
y M k2 no logran la polarizacién necesaria para estar en zona lineal y asi funcionar
como resistencias; mientras que para K >> 1 se ven los efectos de la estructura
de linealizacion.

En la Fig. [3.8b| se observa como el rango lineal de entrada de G2 se va exten-
diendo a medida que aumenta el pardmetro K, y para el valor de diseno elegido
(K = 13) se conserva la linealidad de la senal en todo el rango requerido.

Se obtiene la Tabla con los valores de disenio de los transistores que com-
ponen el bloque.

El Output Swing se encuentra en el rango [0,67 V; 0,28 V], cumpliendo con el
requerimiento de maxima excursién de salida de vy, = 200 mVpy,.

LGrma2 v G ¢ tienen las mismas senales de entrada, Vrer y Vour; por lo tanto el cdlculo
de ICMR es el mismo para ambos bloques.

37



Capitulo 3.
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lout (nA)

I
-0.4 -0.3 -0.2

I
-0.1

I
0.1

0.3

L L
-0.2 -0.1

L
0.1

L L )
0.2 03 0.4

0
Vin (V) Vin (V)

(a) Transconductancia Gz (b) Linealidad a la salida de G2

Figura 3.8: Simulaciones variando K entre 1 y 13

’ H Par \ Krumm. \ EspejoN \ EspejoP \ CascodeN \ CascodeP ‘

M (multip.) 3
Ips (nA) || 120 120 360 360 360
an/Ip VO | 5 6 9 28 29
W/L 4787 1/26 10/7 4720 9/1 28/1
Vbias (MV) 300 600

Tabla 3.5: Parametros del bloque G,z

3.4. Fuentes de Corriente

Los requerimientos en corriente de cada bloque del amplificador pueden verse
en la Tabla Se disenan las fuentes para poder generar todas las corrientes
incluidas en dicha tabla, cada bloque requiere corrientes para polarizar pares dife-
renciales y para polarizar sus transistores cascode.

’ H Polarizacion del par diferencial \ Polarizacion de cascodes ‘

Gma 26.4 pA (source) 540 nA (source)
Gm2 2 x 120 nA (source) 180 nA (source) y 300 nA (sink)
Gy 3.0 nA (source) 60 nA (sink)

Tabla 3.6: Especificaciones de corriente de cada bloque del amplificador

Debido a estas exigencias, se disenan los tres bloques de fuentes pMOS Fgp, ,
FGmy, Fam, y el bloque nMOS auxiliar Fay, (Fig. [2.18). La diferencia fundamental
entre los bloques pMOS es el orden de las corrientes que manejan.
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3.4. Fuentes de Corriente

3.4.1. Fuentes Low-Voltage pMOS

La tension de salida minima de las fuentes pMOS debe ser de 275 mV, por
lo tanto en todos los casos se eligen los tamanos para los espejos y cascodes que
ajustan esa tensién. Se debe cumplir:

VSD SATE pejos T VD SAT wseotes < 275 MV, (3.21)

Los cascodes se disenan de tal forma que estén saturados y saturen a los espejos
(Fig. 3.9)). Esto implica:

VSD SATEspejos S VSGDiodoi‘/SGCascode (322)

VSD SATCascodes S +VSGEspejo - VSGDiodo + VSGCascode (323)

Como primer paso se establece un criterio sobre que tension de saturacion debe
tener cada transistor (este debe ser compatible con la condicién 3.21]), en particular
se elige:

V8D $AT g pejos < 125 mV (3.24)

VSD SAT g aeoqes < 115 mV (3.25)

También es importante para polarizar correctamente la rama de entrada del
espejo que se cumpla (se deja un margen de 30 mV):

VSGEspejos Z VSD SATCascodes + VSD SATESpejos + 30 mV (326)

Se deben disenar espejos que cumplan la condicién Ya que las corrientes
estan determinadas por el diseio de los bloques del amplificador, es necesario
alcanzar un cierto valor de (W/L)gspejos-

La segunda parte del proceso es disefiar los cascodes siguiendo la relacién [3.25]
y cuidando cumplir [3.26], el procedimiento es idéntico al de los espejos. Nuevamente
se alcanza una relacion (W/L)cgscodes-

El criterio para diseniar los diodos (que deben tener matching con los cascodes)
es que consuman la menor corriente posible sin que su layout sea demasiado com-
plicado de hacer. Se colocan transistores en serie siendo todos juntos un diodo, de

tal forma de cumplir en simultaneo y

Finalmente, se eligen los tamanos apropiados para garantizar una dispersion
aceptable en el factor de copia de los espejos, teniendo en cuenta que esta es
inversamente proporcional al drea de los transistores.

A continuacién, se presenta la informacién detallada de cada bloque de fuentes
pMOS:
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Fuente Fim, (26,4 pA)

Esta fuente genera los 26,4 ©A necesarios para el par diferencial de G,,,1. Para
sus espejos se utilizaron transistores de media tensién (de 3.3 V) en lugar de los
transistores de la tecnologia (que son de 1.2 V), ya que tienen un mayor Vr y eso
facilita el cumplimiento de [3.26

En la Fig. se puede ver un esquema de la fuente y en la Tabla[3.7]se pueden
ver las caracteristicas de cada transistor. Las tensiones de saturacién se extraen
directamente del simulador de Cadence.

VDDGm

Espejo
I I

> | M M ¢ M3
Cascode I A 28 I jh Diodo

IREFFGN Io1 lDIOFGm‘
(600 nA) (26.4 UA) (240 nA)

Figura 3.9: Esquema de la fuente de 26.4 yA

| [W (um) [ L (um) [ Vse V) [ Vsp (mV) [ Vsngay (mV) |

Espejos 10 5 488 122 112
Cascodes 25 1 218 366 113
Diodo 25 1x37 340 340 -

Tabla 3.7: Tamanos de los transistores de la fuente de 26.4 A, el largo del diodo
estd dado como la suma del largo de todos los transistores que lo conforman

El drea de cada transistor fue aumentada con el fin de bajar la dispersién en
el factor de copia de los espejos.

Fuente Fipm, (120 nA)

Esta fuente polariza el par diferencial de G2, para eso genera dos corrientes
de 120 nA, adicionalmente, genera corrientes de 540nA y 180nA para polarizar
diodos de Gpn1 vy Go respectivamente.
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3.4. Fuentes de Corriente

En la Fig. se puede ver un diagrama de la fuente y en la Tabla [3.§| se
pueden ver las caracteristicas de cada transistor. Las tensiones de saturacion se
extraen directamente del simulador de Cadence.

VDDsz

It
= I
il . I

IREFF,., In2 Ip2 Ibiog,, Ibiog,, Ibiog,,
(120 nA) (120nA) (120 nA)  (180nA) (540 nA) (120 nA)

Figura 3.10: Esquema de la fuente de 120nA

| | W (um) | L (um) | Vsg (mV) | Vsp (mV) | Vspg,, (mV) |

Espejos 4.8 15 249 130 128
Cascodes 17 1 156 119 110
Diodo 17 1x21 286 286 -

Tabla 3.8: Tamaifios de los transistores de la fuente de 120 nA

Fuente Fy,, (3,0 nA)

Esta fuente genera los 3,0 nA necesarios para el par diferencial de G,,s. Es
necesario dividir entre 20 la referencia de este bloque para alcanzar ese objetivo.
Debido a la baja corriente de salida, es necesario utilizar transistores con una re-
lacién (W/L) chica para cumplir el requisito de tensién en Vsgy,,. 0. (3-26).

En la Fig. se puede ver un diagrama de la fuente y en la Tabla se
pueden ver las caracteristicas de cada transistor. Las tensiones de saturacién se
extraen directamente del simulador de Cadence.

3.4.2. Fuente Clasica nMOS

Para polarizar el integrado se utiliza una fuente externa de 600 nA. El espejo
a la entrada se compone de diez transistores en paralelo para luego poder hacer
copias de multiplos enteros de 60 nA. Estas fuentes tienen tres objetivos:
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Mia Mig
| |
| |

]
! .

IREFFGM. Iof |D|OFGM,
(60 nA) (3nA) (60 nA)

Figura 3.11: Diagrama de la fuente de 3,0nA.

’ H W (Mm> ‘ L (:um) ‘ VSG (mV) ‘ VSD (mV) ‘ VSDSAT (mV) ‘

Espejos 0.4 40 259 140 136
Cascodes 1 4 167 118 111
Diodo 1 4x3 307 307 -

Tabla 3.9: Tamanos de los transistores de la fuente de 3 nA

s Generar las corrientes de los espejos de las fuentes Low Voltage.
» Polarizar los diodos (que polarizan los cascodes) de las fuentes Low Voltage.

» Polarizar los diodos (que polarizan los cascodes pMOS) de los bloques del
amplificador.

De esos tres puntos, el mas critico es el primero, ya que esa es la corriente que
luego se copiard y polarizaré los pares diferenciales. Ese cuidado especial debe ser
reflejado en el layout, prestando especial atencién en el matching de los transistores
que cumplen esa funcién.

En la Fig. se puede ver el diagrama de la fuente nMOS, en la Tabla
se puede ver la funcién de cada espejo y en la Tabla se pueden ver las
caracteristicas de cada transistor.

3.4.3. Simulacién de Valores Medios y Desviaciones

Fue necesario hacer simulaciones Montecarlo para verificar la dispersion en la
resistencia de salida y la corriente de cada fuente. Se simulé el bloque entero de
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IbiasExt IREFFGmw IDloFGmw IDloFGmi IREFFGm« IREFFsz IDloFsz II:”OG f IDloG 2
(600 nA) (600 nA) (240nA) (60nA) (60nA) (120nA) (120 nA) (60 nA) (300 nA)

J R I R

| I:
!3|+M1|r—||+M1|II+ l

M1j

:I I |l
|‘|’I1A M1IBI+ M1!:I+ M1L|+ M1|F|+ M1

Maa M2B Mac' | M2e M2F" " | M2G " | M2H | M21 M2;

]

Vss

Figura 3.12: Diagrama de la fuente nMOS (notar que la corriente externa
inyectada es de 600 nA).

H Corriente ‘ Funcién

600 nA Entrada de corriente externa

600 nA Polarizacion de la fuente pMOS de 26.4 A

240 nA Polarizacion del diodo de la fuente pMOS de 26.4 uA
60 nA Polarizacion del diodo de la fuente pMOS de 3.0 nA
60 nA Polarizacion de la fuente pMOS de 3.0 nA

120 nA Polarizacion de la fuente pMOS de 120 nA

120 nA Polarizacion del diodo de la fuente pMOS de 120 nA

60 nA Polarizacién del diodo del bloque G, ¢

bl el asi Nep]Res|Nes|N@]Rusiiez

300 nA Polarizacion del diodo del bloque G2

Tabla 3.10: Funcién de cada espejo de la fuente nMOS.

| | W (gm) | L (pm) |
Espejos 4.5 50
Cascodes 5 2

Tabla 3.11: Tamanos de los transistores de la fuente nMOS.

fuentes interconectado, dejando una tensién a la salida de las fuentes pMOS de 275
mV (el peor caso posible en funcionamiento normal). Se pueden ver los resultados
en la Tabla 312

Los resultados se consideraron razonables, puesto que la dispersién en las co-
rrientes es baja y la dispersién en las resistencias de salida no afecta significativa-
mente las caracteristicas del preamplificador.
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H

‘ Orel;

|

‘ Orelp

Tou Olout out Rout O Rout ot
Fg,, || 26.44 pA | 2076 nA | 0,8% |2.076 MQ | 182.6 kQ | 88%
Fg,, || 1206 nA | 1.216 nA | 1,0% | 2.148 G2 | 98.89 MQ | 4,6%
Fg,; || 3:.017 nA | 105.5 pA | 3,5% | 85.31 GQ2 | 9.067 GQ2 11%

Tabla 3.12: Resultados de la simulacién Montecarlo de 5000 casos. Se pueden ver
las desviaciones estandar absolutas y relativas.

3.5.

Para elegir el tipo de capacitor a utilizar para C'y y Cf,, se hizo un estudio de
los capacitores disponibles de la tecnologia y se opté por el tipo DUAL MIM CAP.
Este tipo de capacitor es el que presenta mayor capacidad por unidad de area
(4,10 fF/um?) y consiste en 3 placas metélicas apiladas, siendo la capa superior e
inferior un terminal del capacitor, y la capa central el otro. Los metales estan por
encima del nivel de los transistores, permitiendo ahorrar drea en caso de necesidad.

El valor del condensador C¥, que fija el polo de baja frecuencia (Ec. , es
elegido a priori por ser restrictivo en cuanto a tamafo y capacidad. Se consideré de
area aceptable un capacitor de aproximadamente 150 um x 150 pm, presentando
una capacidad de Cy = 100 pF. En cambio, el valor de C7, = 48 pF’ se obtiene
durante el flujo de disefio de G,,1.

En el presente proyecto se prevee la conexion de capacitores externos para la
modificacién de la banda pasante del preamplificador, permitiendo su uso para
diferentes rangos de frecuencia segin la aplicacién.

Capacitores
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Capitulo 4

Layout

En este capitulo se exponen las consideraciones generales tenidas en cuenta
a la hora de disenar y dibujar cada uno de los bloques que conforman el layout,
haciendo especial énfasis en el matching de ciertas estructuras para mejorar su
desemperno.

4.1. Consideraciones Generales

Para el diseno del layout se tuvo especiales consideraciones en las siguientes
reglas de matching para evitar asimetrias en corrientes y minimizar variaciones
que surgen en el proceso de fabricacién [17]:

» Misma Estructura.

= Misma Forma y Tamano.

= Minima Distancia.

= Geometrias de Centroide Comun.
» Misma Orientacion.

s Mismos Alrededores.

s Evitar Tamanos Minimos.

El layout fue realizado por bloques. Cada bloque es una celda, que a su vez
se encuentra formado por otras celdas, subdivisiones de las estructuras del blo-
que, que permiten analizar el cumplimiento de las reglas de disefio en estructuras
mas simples. Por ultimo, todos los bloques fueron conectados entre si, buscando
optimizar tanto la superficie ocupada como las conexiones entre bloques.

En la Fig. vemos al preamplificador senalizado dentro de un Padring de
1,5 mm x 1,5 mm disenado por el grupo de Microelectrénica del ITE.
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Figura 4.1: Layout del integrado fabricado

4.2. Layout del Preamplificador

El layout del preamplificador completo se muestra en la Fig. [£.2] y los ndmeros
hacen referencia a las siguientes secciones:

1. Fuente de corriente Auxiliar nMOS: Se compone de dos celdas, una con los
espejos y la otra con los cascodes. En la Fig. [£.3]se detalla la posicién de cada
espejo en el layout, notar que los més criticos estdn mas cerca del centroide.
Los cascodes tienen una simetria similar.

2. Fuente Low-Voltage pMOS de 26.4 pA: Se compone de dos celdas, una con
los espejos y la otra con los cascodes. Para este bloque todos los espejos son
criticos, en la Fig. [£.4] se puede ver la disposicién de espejos en el layout.

3. Fuente Low-Voltage pMOS de 120 nA: Se utiliz6 el mismo criterio que para
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4.2. Layout del Preamplificador

Figura 4.2: Layout del preamplificador con distincion por bloques.

Figura 4.3: Layout de la fuente nMOS, la celda més grande son los espejos. En
oscuro estan marcados los transistores que polarizan las fuentes pMOS y en claro
los encargados de polarizar cascodes.

la fuente nMOS, ya que también tiene espejos que se usan para polarizar
diodos.

4. Fuente Low-Voltage pMOS de 3.0 nA: Se utilizé el mismo criterio que para
la fuente de 26.4 pA.

5. Gyt Cuenta con 3 celdas, los espejos serie-paralelo nMOS; los espejos pMOS
junto con los cascode y sus diodos de polarizacion; y el par de entrada
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48

Figura 4.4: Layout de la fuente de 26.4 A (la celda superior son los espejos)

diferencial. En este bloque se hizo especial énfasis en las reglas de matching
ya que es uno de los mas influyentes en el offset del sistema completo y las
corrientes de polarizacién son las més pequenas (del orden de los pA).

Figura 4.6: Diagrama de bloques
Figura 4.5: Layout del espejo del espejo serie-paralelo
serie-paralelo

En las Fig. [£.5 y [4.6] se ve tanto el diagrama como el layout de los transis-
tores del espejo nMOS. Este espejo cuenta con 40 transistores de tamano
1 um/25 um que debieron ser dispuestos de forma de asegurar buen mat-
ching. De los transistores nMOS en serie ubicados en las ramas secundarias
de G)¢, los superiores de la serie (M P1 y M P2 de cada rama, conectados
a V¢ y Drain de Mecl), seran los mas importantes en cuanto a matching
debido a que en ellos se da el efecto de saturacién, que determina el factor
de copia del espejo (Los demds M Px estaran en zona lineal por lo que su
matching no es critico). Los M P1 y M P2 de cada rama fueron apareados



4.2. Layout del Preamplificador

Figura 4.7: Layout del espejo pMOS del bloque G, s

con los transistores de la rama principal como muestra la Fig. segun la
nomenclatura de nombres de la Fig. [3.5

La Fig. muestra la celda mds critica del bloque G, ¢, el espejo pMOS;
debido a que la especificacién en el tamanio de diseno es de 1 um /200 um, fue
necesario dividir los transistores y colocarlos en serie. Para buen matching,
se dibujan transistores unitarios de 0,5um/20 um y se disponen segun el
siguiente patron:

BBBBAAAAABBBBAAAABBA|ABBAAAABBBBAAAAABBBB
(4.1)
siendo A los transistores en serie de la rama derecha y B los de la izquierda.
En la Fig. se muestra el layout y sus conexiones.

Gm1: se compone de 4 celdas: el par diferencial de entrada se encuentra a
la izquierda del bloque; El cascode M3 y su diodo de polarizacion estan
centrados a la derecha del par de entrada; los pares diferenciales asimétricos
ubicados arriba y abajo del cascode M 3; por ultimo, el espejo nMOS esta en
el lado derecho del bloque.

Se hizo un matching de tipo interdigitado en todos los transistores del bloque.
La Fig. muestra el cascode de G,,1, que fue apareado con su respectivo
diodo de polarizacion, de forma de que las diferencias entre Vg de ambos
sean iguales. El diodo fue colocado en el centro del cascode. Los transistores
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Figura 4.8: Layout de cascodes M3 y diodo de polarizacion del bloque G,1

10.

11.

4.3.

criticos de matching del diodo serdn los saturados (los primeros desde el
Drain del diodo) y fueron colocados en el centro del diodo.

Gma: compuesto por una celda que contiene los espejos nMOS de copia 1:3,
junto con los cascode y sus transistores de polarizacién, y luego una gran
celda pMOS, con los espejos, el par diferencial y la estructura de Krumme-
nacher.

C: Capacitor integrado de carga, valor 48 pF', de tipo Dual MIM Cap, con
una capacidad por unidad de area de 4,1 fF/u? y conexién a sustrato.

C: Capacitor integrado de 100 pF' de tipo Dual MIM Cap

Buffer de salida: el preamplificador cuenta con un buffer de salida con una
arquitectura de Amplificador Miller para aislar esta etapa de las medidas
de test. Tiene una ganancia de 1 V/V y el polo se encuentra en 1 M Hz, 2
decadas por encima del polo de alta frecuencia especificado para el prema-
plificador.

Llaves: se le agregaron llaves de control al layout para poder manejar cier-
tas conexiones internas y externas. Las llaves se utilizan para habilitar y
deshabilitar:

» los capacitores internos Cr y C

» los capacitores externos Crest y Clrext

= conexién entre la salida del preamplificador y la entrada del buffer

Protecciones

Guardas

Para evitar el Latchup se agregan guardas dobles de proteccion. Estas guardas
son usadas en los bloques que poseen una zona de difusién conectada al exterior,
que son los que pueden presentar picos de tension o corriente que desencadenen el
fenémeno.
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4.3. Protecciones

Se debe colocar una guarda de proteccién a todo transistor con su Drain co-
nectado al exterior del chip.

Antenna Rules

Las capas de Poly sobre una difusién p™ o n™, que ademés no tengan una co-
nexion eléctrica con la difusién, pueden cargarse eléctricamente debido a descargas
i6nicas durante el proceso de fabricacion. Esta carga puede aumentar por encima
de niveles aceptables, y generar una descarga desde el Poly hacia el sustrato que
dane el transistor. El metal al que estén conectados los Poly actuard como antena
capturando iones y agravando el efecto. Por lo tanto, para la tecnologia utilizada,
se define el ” Antenna Ratio”, calculado con los tamanos de Poly y Metal, que
debera ser menor a ciertos valores aceptables. El diodo Tie Down soluciona este
problema; el mismo consiste en un diodo conectado en inverso desde el Poly hacia el
sustrato. Debido a su conexién en inverso, permitira conducir las corrientes provo-
cadas por descargas ionicas durante la fabricacion, y no afectara el funcionamiento
posterior del integrado.

Fue necesario colocar tie-downs a todos los Poly que no cumplen el requisito
de Anntena Ratio.

o1
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Simulaciones

A continuacién se presentan las simulaciones de respuesta en frecuencia, offset,
ruido, CMRR, PSRR y sus variaciones cuando el sistema esta compensando tension
de continua. Todas las simulaciones se hicieron a partir del circuito extraido del
layout y utilizando el Modelo PSP.

5.1. Respuesta AC

La Fig. muestra una simulacion Montecarlo de la respuesta en frecuencia
del preamplificador de un total de 500 muestras. A partir de ella se extraen las
caracteristicas del preamplificador en la Tabla

’ H Esperado \ Tipico \ Dispersién ‘

G (dB) 40 40.2 2%
Gpc (dB) - -31 17%
frow (HZ) 20 19.5 15 %

fhigh (KHz) 10 9.98 15%

f. (Hz) - 0.006 99 %

Tabla 5.1: Analisis de datos de respuesta en frecuencia

Analizando la Tabla[5.1]se ve como la ganancia es la esperada y tiene muy poca
dispersion, lo mismo ocurre con los polos de baja y alta frecuencia. Con respecto
a los parametros introducidos por las no idealidades del sistema, se puede afirmar
que en més del 99.7 % de los casos f, < 0,02 Hz y Gpc < —15 dB F_-I(Fig. . El
cero no afecta la respuesta en frecuencia del preamplificador ya que se encuentra
a 3 décadas de distancia del polo de baja frecuencia, pero influye en el ruido total,
debido a que a bajas frecuencias el ruido flicker no esta siendo atenuado como
sucederia con un filtro pasa-banda ideal.

1Se calcula la desviacién estandar o y se toma el 99.7 % de los casos dentro de ]?Z + 30
v Gpc * 30 respectivamente
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Figura 5.1: Simulacién Montecarlo de Respuesta AC

De la curva tipica, las Ec. [2.40] y [2.48| se extraen los siguientes pardmetros:

Gout = Goutl + Gm2 =3 ,U'S (51)
Gouts = 3,96 pS — Rous = 252 GQ (5.2)
Gout1 = 1,2 “S (53}

tomando los valores nominales de los capacitores Cr, = 48 pF', Cy = 100 pF' y
Gm2 = 1,8 /LS .

La variacién en el cero y la ganancia en continua son provocadas por la va-
riacién de la resistencia de salida del bloque Gy, ¢, que para un peor caso (f; maz)
estard disminuyendo a 33 G2, un 13 % de su valor nominal.

También se aprecia que la transconductancia de salida del bloque G,,,1 es com-
parable con G2 = 1,8 1S, lo que afectara las caracteristicas del sistema en caso
de compensacién como se vio en la Secc. [2.2.6

Se hicieron simulaciones para observar como responde el sistema frente a
la compensacién de tensién continua Vj,pc. La ganancia en banda pasante (a
600 Hz) se modifica de forma asimétrica con respecto a V;,pc = 0 segun la Fig.

Este efecto es el esperado segun la Fig. m para o« = 4, donde la resistencia
de salida aumenta cuando se comienza a desbalancear el par hacia Vj,pc < 0
(generando que la corriente por M1 sea mayor que la corriente por M2, entonces
Alpc > 0) y luego disminuye, de la misma forma que lo hard la ganancia, dado que
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(b) Distribucién de Ganancia en Continua

Figura 5.2: Distribuciones de Montecarlo de Ganancia DC y AC

segun la Ec. ganancia y resistencia de salida son proporcionales (considerando
GoutCr >> GoueyCr, por el resultado de la Ec. . En cambio, hacia el otro lado
la resistencia simplemente se desploma.

En la Tabla 5.2 se muestra la ganancia en banda pasante minima para diferen-
tes rangos de tensién de compensacién (Fig. [5.3)). Tomando como aceptable una
variacién de 3 dB en la ganancia en banda pasante, el rango de compensacion que
cumple con el requerimiento es [-57 mV’; 35 mV].

| [ Grin (@B) | Gon (V/V) |

£50 mV 35.5 60
£100 mV 275 24
[—57; 35| mV/ 37 70

Tabla 5.2: Rangos de compensacién
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Figura 5.3: Variaciéon de Ganancia cuando se compensa el Voltaje de Continua
Vinpco
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(a) Célculo de THD para V;, =2 mV), (b) Potencia espectral de arménicos en la
salida para Vi, =2 mV,,

Figura 5.4: Linealidad

5.2. Linealidad

La linealidad fue evaluada con senales de entrada de amplitudes menores a
2 mVpp y frecuencia en la banda pasante (a 600 Hz), mediante la Total Harmonic
Distortion (THD). En la Fig. se muestra la senal de salida para la maxima
senal de entrada vy, = 2 mVp,, con una THD de 2.3 %.

Noétese que los semiciclos inferiores presentan mayor amplitud que los semiciclos
superiores. Esta distorsion es debido a que la excursién de V,,; hace variar el Vpg
del transistor M8, modificando su gpg y por ende variando la resistencia de salida
del par asimétrico. En el momento que la senal V,,; se encuentra en su semiciclo
inferior, el Vpg de M8 aumenta; en las curvas del Anexo [B]se ve que este aumento
provoca una disminucién en gpss y por la Ec. 2.52] aumenta la resistencia de
salida. Esto provoca un aumento de la amplitud del semiciclo inferior. Por eso V,,;
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serd asimétrica con respecto a Vgrgep.

5.3. Resistencia de Salida

3.5

Gout (uS)

0 20 40 60 80 100
Vinpc (MY)
Figura 5.5: Variacién de Resistencia de Salida cuando se compensa el Voltaje de
Continua Vinpc

La Fig. muestra la conductancia de salida total del preamplificador G, =
Gout1 + Gmeo. Esta curva fue hallada a partir del valor del polo de alta frecuencia
(Ec. para varios valores de desbalance de continua a la entrada.

Como G2 es constante durante la compensacién, las variaciones en la trans-
conductancia son directamente variaciones en G,y 1, por lo que podemos hallar su
valor restando G,,2 a la curva.

5.4. Ruido

En la Fig. se aprecia como se distribuye el ruido a la entrada del preampli-
ficador en 800 simulaciones de Montecarlo. Este factor fue el més restrictivo a la
hora de disenar, restringiendo el resto de los parametros.

Se obtiene un valor medio de ruido de 2,45 uV,,s con una desviacion estandar
Oruido = 0,20 1tVyms, siendo un 25 % mas del requerimiento propuesto, pero tan solo
10 % mas del ruido estimado durante el diserio (Secc. [3.1.4)). Como la transferencia
cuenta con un cero a baja frecuencia con gran variacién segun se vio anteriormente,
una causante del exceso de ruido podria ser que el ruido flicker no esta siendo
atenuado como se esperaba, sumando potencia de ruido a la calculada durante el
disefio. Ademas el circuito simulado cuenta con el buffer de salida que no se tuvo
en cuenta a la hora del diseno.
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Figura 5.6: Histograma de Ruido
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Figura 5.7: Offset a la salida del preamplificador

55. Offset

El preamplificador diseniado tiene la capacidad de compensar una tensién de
continua externa en la entrada, haciendo que la salida se mantenga siempre en su
tensién de referencia.

El offset que pueda generar el bloque G,,1 0 G2 es eliminado por la reali-
mentacion del sistema (al igual que se elimina el offset debido a una tensiéon de
continua a la entrada). Sin embargo, no logra compensar el offset provocado por
Gy, por lo que este determina el offset del sistema total.
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(a) CMRR del preamplificador (b) Distribucién de CMRR en banda pasante
(600 Hz)

Figura 5.8: CMRR

En la Fig. [5.7] se obtiene la distribucién de offset para una simulacién de Mon-
tecarlo de 600 muestras. Segtin estos datos, el 99.7 % de los integrados tendran un
offset menor a los 7 mV.

56. CMRR

En la Fig. se presentan las 800 simulaciones de Montecarlo del CMRR . del
preamplificador. Se extraen los datos mas significativos de la Fig. en la Fig.
5.8bl con lo que se alcanza el requerimiento de C'M RR > 80 db en banda pasante
para el 60 % de los casos. Sin embargo, el 99 % de los casos presenta un CMRR en
banda pasante mayor a 75 dB

5.7. PSRR

En las Fig. y se observan 600 simulaciones de Montecarlo del PSRR
de las fuentes Vpp y Vgg respectivamente. Los histogramas (Fig. [5.9b| y [5.10b)
representan el valor del PSRR en la banda pasante (a 600 Hz) y muestran una
clara diferencia en el valor maximo que este alcanza para ambos casos. La Tabla
muestra los datos mas relevantes de las simulaciones de PSRR.

PSRRmedio PSRRmin
PSRRypp (dB) 30 77
PSRRyss (dB) 56 53

Tabla 5.3: Resultados de PSRR en banda pasante
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Figura 5.9: Montecarlo de PSRR (VDD)
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Figura 5.10: Montecarlo de PSRR (VSS)

5.8. Respuesta AC con Condensadores Externos

Se simula la respuesta en frecuencia del preamplificador habilitando los con-
densadores externos de Cy, = 1,5 nF' y Cy = 22 nF; y deshabilitando los con-
densadores internos. En la Fig. [5.11] se comparan ambas respuestas en frecuencia,
teniendo la misma ganancia en banda pasante, pero modificindose la banda de
20Hz—10kHz a 0,1 Hz — 250 H=.

5.9. Conclusiones

En el presente capitulo se exponen todas las simulaciones realizadas a partir del
circuito extraido del layout del preamplificador para verificar los requerimientos
una vez terminado el diseno.

Se obtuvo un filtro pasa-banda acorde al especificado, con ganancia de 40 dB
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G(dB)
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Frecuencia (Hz)

Figura 5.11: Respuesta AC con Cint v Cest

y polos con poca variacion. Se logra una compensaciéon de tensién continua de
—57 mV a 35 mV con una pérdida maxima de ganancia de 3 dB, pero no llega
a cumplir el requerimiento de 50 mV dada la asimetria en la curva de ganancia
provocada por la variacién de la resistencia de salida de G,,1.

Un indicador de efectividad de ruido en cuanto a consumo y ancho de banda
es el Factor de Eficiencia de Ruido (NEF) [1§] [19] que se calcula como:

2Itotal
NEF = vy, rmst] ——rtotal 5.4
Unin rms\| P U BW (5-4)

donde vy, rms es el ruido equivalente a la entrada, ;s es el consumo total del
sistema y BW el ancho de banda del filtro.

El NEF es una figura de mérito que evalia el compromiso entre consumo y
ruido y se puede decir que cualitativamente cuanto menor sea, es mejor. En [20]
se plantea un limite tedrico minimo de este factor para una aplicacién similar a la

propuesta en este proyecto:
NEFm =V2n

donde solo se toma en cuenta el ruido térmico introducido por el par de entrada del
preamplificador, despreciando el ruido flicker y térmico del resto de los transistores
del sistema.

De las simulaciones del preamplificador se obtiene un consumo total de 30 uA
y un ruido a la entrada de 2.45 uV, s lo que da como resultado un NEF de 5.2.
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Capitulo 6

Fabricacion y Resultados

Se envié a fabricar el preamplificador en Noviembre de 2015, con tecnologia
130 nm, a MOSIS Integrated Circuit Fabrication Service, USA. Se disené y fa-
bricé una placa de test que cumpliera con todas los requisitos necesarios para
hacer las medidas.

6.1. Placa de test

La placa disenada es doble faz y nos permite medir consumo por bloque, res-
puesta en frecuencia, offset, compensacién de tension continua a la entrada, Ruido,

CMRR y PSRR.

6.1.1. Caracteristicas Funcionales

= Ajuste con potencidémetros de las tensiones de referencia Vpp, Vss v Vour
(Voar es la tensiéon de modo comun a la entrada del preamplificador)

= Ajuste con potenciémetros de corrientes de referencia Ipiqs ot © Ihias Buffs
corrientes de polarizacién del preamplificador y del buffer de salida respec-
tivamente.

= Capacidad de medir facilmente todas las corrientes y tensiones de polariza-
cién

= Zo6calo de 40 pines para colocar el integrado y poder medir varias muestras.
= Cada test se configura mediante combinaciones de jumpers

= Conectores BNC para tener puertos compatibles con los distintos instrumen-
tos de medida

6.1.2. Caracteristicas Intrinsecas

La placa debe introducir el menor ruido posible, por ese motivo, se tuvo espe-
cial cuidado en el diseno de las referencias de corriente y tensién. En particular,
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Figura 6.1: Placa de test: lado componentes

se utilizaron los transistores de bajo ruido BC549 y BC559 para las referencias
de corriente y los reguladores de tension de bajo ruido LT1761 y LT1964 para
las referencias de tensién. Ademsés, el lado de componentes de la placa (Fig. [6.1)
cuenta con un plano practicamente entero de Vgygp v el lado de soldadura (Fig.
estd relleno con Vrpp en los lugares donde es posible, de esa manera se logra
reducir las interferencias electromagnéticas del ambiente.

6.2. Medidas

Se utilizaron los siguientes equipos:

Generador de seniales Agilent 33522A

Amplificador de Bajo Ruido SR560 -Stanford Research Systems

Osciloscopio Tektronix TDS 1001B.

Fuente de Alimentacién DC Tektronix PS280.

Voltimetro Fluke 45.

Analizador de Espectro Agilent 4395A.
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6.2. Medidas

Figura 6.2: Placa de test: lado soldadura

Las configuraciones de medida y el procedimiento de cada una de ellas se
encuentra en el Anexo [F] Los resultados de las medidas realizadas a 6 chips se
detallan a continuacién:

6.2.1. Consumo

Se obtienen las siguientes medidas de consumo total del preamplificador, suma
del consumo de los bloques G1, G2 y Gy

| || Simulacién | Chipl1 | Chip2 | Chip3 | Chip4 | Chipb | Chip6 |
| Consumo (uA) [ 297 | 300 | 29.8 | 29.8 | 30.0 | 30.5 | 309 |

Tabla 6.1: Consumo Total

Desglosando los datos de la Tabla [6.1] por bloque se obtiene la Tabla [6.2}
Se corrobora que el consumo de todos los integrados es acorde al esperado.

6.2.2. Respuesta AC

La respuesta en frecuencia del preamplificador se relevé utilizando el Analiza-
dor de Espectro en la configuracién ” Network Analyzer” con una senal de entrada
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| Simulacién | Chipl | Chip2 | Chip3 | Chip4 | Chip5 | Chip6 |

Gt (LA) 273 277 | 274 | 273 | 27.6 | 28.07 | 28.64
Gz (BA) 2.26 223 | 232 | 239 | 230 | 227 | 218
Gy (nA) 124 118 | 121 | 123 | 118 | 127 | 119
Ring (1 A) 76.8 747 | 758 | 745 | 76.0 | 747 | 74.71

Tabla 6.2: Medidas de Consumo por bloque

CH1

= CH2
. ——CH3
40 P e il T —— CH4
4 Se ——CH5

. N CH6
'/ N | = = = Simulacion
sk, N
. \ *.

251

G (dB)

20

15 L L L I
10 10 10° 10 10
Frecuencia (Hz)

Figura 6.3: Respuesta AC relevada

de 2 mVp,. La Fig. @ presenta los resultados de los 6 chips relevados y la compa-
racién con la simulacién del extraido en Cadence. En la Tabla [6.3] se muestran las
principales caracteristicas de cada chip.

| | Simulacién | Chipl | Chip2 | Chip3 | Chip4 | Chip5 | Chip6 |

G (dB) 40.2 36.1 36.2 374 35.4 36.6 36.4
frow (Hz) 19.5 12.7 13.8 16.7 12.7 13.8 13.2
fnigh (KH2) 9.98 12.6 12.6 11.0 13.8 12.1 12.7

Tabla 6.3: Caracteristicas de la Respuesta AC

Existe una diferencia de —3 dB entre la ganancia simulada y medida, ademés
de un corrimiento de ambos polos hacia los extremos. Tanto la ganancia como el
polo de alta frecuencia dependen de la resistencia de salida del preamplificador
segun las Ec. y De la ecuacién del polo de alta frecuencia (Ec.
despejamos G, = 3,88 1S, que en comparacion con el valor simulado en Cadence
(Ec. es un 30 % mayor, lo que causa la pérdida de ganancia de 3 dB.

También se explica el corrimiento de los polos de alta y baja frecuencia. De
la Ec. vemos que fj high €s proporcional a Gout, 10 que explica el aumento
de aproximadamente un 25 % en su valor con respecto al esperado. De la Ec.
(sabiendo que GpaGmys >> Gout fGout), fpiow € inversamente proporcional a
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Vin salida para V;,, = 2,4 mVpp

Figura 6.4: Linealidad del Chip2

la conductancia de salida del sistema Gy, por lo que al aumentar Go,¢ disminuye
fpiow en la misma proporcién. Las variaciones del polo de baja frecuencia con
respecto a lo esperado llegan hasta un 40 %; una variacién tan alta no es explicada
unicamente por la variacion de G, también debe existir una variacion de G, pa.
En la Fig. 2.8 se ve que G,,p4 depende de «, lo que sugiere que la relacién de
corrientes de los pares diferenciales asimétricos podria ser menor a 4, e implica un
aumento en G, pa.

6.2.3. Linealidad

La linealidad fue evaluada mediante la THD, con senales de entrada de am-
plitudes menores a V;, = 2,4 mVpp y frecuencia en la banda pasante (a 600 Hz).
Como se ve en la Fig. para todos los casos es menor a 4.2 %.

6.2.4. Variaciones seglin la Compensacién

En esta Seccién se muestran las variaciones de los parametros del preamplifi-
cador cuando se compensa la tensién de continua a la entrada.

Resistencia de Salida

El valor de gpg depende de la corriente de polarizaciéon y la tensién Vpg del
transistor. La corriente de polarizacién varia cuando se da un desbalance en los
transistores M1y M2 del par de entrada; y la tensién Vpg con la senal Vi, por
lo que Gou1 (Ec. serd variable segiin estos parametros.

La medida de la resistencia de salida se calcula a partir del polo de alta frecuen-
cia. Se releva fppign con distintos niveles de desbalance de continua a la entrada,
y se extrae Gy, a partir de la Ec. [2.14

Las Fig. muestra la comparacién entre la transconductancia de salida me-
dida y simulada; ambas curvas se corresponden para desbalances negativos, debido
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Figura 6.5: Resistencia de Salida
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Figura 6.6: Comparacion entre la conductancia de salida esperada, simulada y
medida de Gyt

a que M8 comienza a funcionar como cascode, por lo tanto la transconductancia
de salida del par asimétrico se hace despreciable frente a G2 (Fig. . Con
esa hipotesis, Gout =~ Gpo = 2uS, por lo tanto G,,a tiene el valor esperado, y se
concluye que el causante de la diferencia de resistencia de salida es Goys1.

Sabiendo el valor de G2, podemos calcular Goyut1 = Gour — Gma- En la Fig.
m se puede ver que la variacién de G,,1 medida duplica a la variacion de Gyt
simulada. Ademas, presenta un corrimiento hacia desbalances positivos. En la Fig.
que fue calculada numéricamente a partir del modelo ACM [8] en inversién
débil, se ve que el valor maximo de la variacion de resistencia se mueve hacia
Alpc < 0 a medida que aumenta a.

En la Fig. se aprecia la curva normalizada de G,,;; medida y simulada;
se aprecia que el Gy se comporta relativamente igual para desbalances negati-
vos, y presenta cierto aumento en la variacién relativa para desbalances positivos,
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Figura 6.7: Medidas de Respuesta en Frecuencia del preamplificador

asi como un corrimiento del maximo en valores positivos.

Si se considera que las diferencias entre el comportamiento relativo de Gy
medido y simulado no son de importancia, de la Ec. 2.52] se puede afirmar que
la simulacion no realizé correctamente el equivalente a la prediccion del valor de
9gDSg, siendo este mds alto de lo predicho, pero manteniendo el comportamiento
relativo.

Una posible causa de la diferencia en la Resistencia de Salida de G,,1, es el
Modelo PSP utilizado por el simulador. Segin el Manual de la Tecnologia de
130 nm, el modelo es bueno para Vpg cercanos a 0 V. Los transistores M6 y
M9 tienen un Vpg mayor a 700 mV, por lo que la simulacién puede no reflejar
correctamente su comportamiento. En particular, un aumento de corriente por M6
y M9 disminuiria la resistencia de salida y la ganancia.

Ademds, un aumento de corriente por M6 y M9 determinaria un "« efecti-
vo”mas chico, que provocaria una pérdida de ganancia. Esto es coherente con el
corrimiento del maximo de la variacién de resistencia hacia desbalances positivos
(Fig. [6.64)).

Otra razén puede encontrarse en la diferencia de tensién Vpg de M7 y M8. Es
de esperar que Vpg, sea significativamente menor a Vpg,, lo que puede provocar
que los pares asimétricos respondan de forma distinta a la tensién V.

En este caso la pérdida de ganancia se da porque ya desde el caso de Vi, =0
los pares asimétricos deben compensar sus diferencias de corrientes, afectando la
ganancia. Ademads, la distinta capacidad de respuesta de los pares asimétricos
con respecto a V; puede causar el corrimiento hacia desbalances positivos de la

resistencia de salida, asi como las diferencias vistas en Vj;, . > 0.

Ganancia

La Fig. muestra las mediciones de ganancia segin la compensacién de
continua en comparacion a la simulada. Se ve que las curvas de ganancia medidas

69



Capitulo 6. Fabricacién y Resultados

estan por debajo de la simulada debido a la pérdida de 3 d B explicada en la Seccion
anterior.

La ganancia medida presenta un corrimiento de aproximadamente 10 mV ha-
cia desbalances negativos con respecto a la simulada, este es provocado por el
corrimiento en la resistencia de salida visto anteriormente.

Polos y Ancho de Banda

La Fig. muestra los casos de desbalance limite (—3 dB desde la ganancia
en banda pasante), comparados con la ganancia sin desbalance. Se aprecia una
variacién en el polo de baja frecuencia de 6 Hz. Este efecto se esperaba y es
coherente con lo simulado.

El polo de alta frecuencia se mueve considerablemente debido a los cambios en
la resistencia de salida que lo afectan directamente. Para el caso Vj,pc = —80 mV
se obtiene un polo fy pign = 15 kHz mientras que para Vi,pc = 20 mV el polo se
corre a fp pigh = 6 kHz.

6.2.5. Offset

Se midi6 el offset del preamplificador como la diferencia entre la tensiéon Voyr
con respecto a Vrgp, con la entradas del preamplificador cortocircuitadas a Vs
para asegurar que estd en equilibrio. Se hicieron medidas con el buffer de salida
conectado (preamplificador + buffer), y desconectado (solo buffer), restdndolas
para obtener el offset del preamplificador. Las medidas se presentan en la Tabla
0.4

| | Simulacién | Chipl | Chip2 | Chip3 | Chip4 | Chipb | Chip6 |
| Offset mV) | <|=£7] | 35 [-167] -67 | 134 [ -16 | 132 |

Tabla 6.4: Medidas de offset

El Offset fue simulado con un andlisis de Montecarlo de 600 iteraciones. E1 95 %
de los resultados dio menor a 7 mV en valor absoluto. Con tan solo 6 muestras
que poseen tanta dispersiéon no se pueden hacer andlisis estadisticos de resultados
ni asegurar una distribucién normal como se ve en la Fig.

6.2.6. Ruido

Para obtener el ruido generado por el preamplificador se hace la medida de
ruido del buffer (se abre la llave que conecta al preamplificador con el buffer) y
la del sistema completo, restandolas cuadraticamente para obtener el ruido del
preamplificador. La Fig. muestra tanto el resultado medido como el simulado
a la entrada y se ve que tienen las mismas caracteristicas. Parte de la diferencia
podria radicar en que el simulador puede estar tomando siempre el modelo de
ruido de un transistor en inversion fuerte para su célculo, v = 8/3 en vez de v = 2
que es el correspondiente a un transistor en inversién débil (Anexo [C]).
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Figura 6.8: Ruido medido

Se utiliz6 el Analizador de Espectro en una banda de 10 Hz a 200 kHz, (a
frecuencias superiores la medida se hace comparable con el ruido de fondo del
buffer). Para cubrir el rango de frecuencias de la simulacién (1 nHz a 1 GHz),
la potencia espectral de ruido medida se extrapola con la forma de curva de la
simulacién hasta los tramos no medibles por el Analizador. En la Fig. vemos
la potencia espectral de ruido resultante. Integrando la potencia y calculando el
ruido rms obtenemos:

| | Sim. | Chipl | Chip2 | Chip3 | Chip4 | Chip5 | Chip6 |
245 | 161 | 177 | 181 [ 1.69 | 1.73 | 1.71
230 | 142 | 160 | 1.66 | 145 | 1.49 | 147

Ruidoynpmz—10mm2 (NVTmS)
Ruidotopz—100k#2 (1 Vims)

Tabla 6.5: Estimacion de Ruido

donde la primer fila representa el ruido en un espectro de 1 nHz a 1 MHz
calculado como se explico anteriormente y la segunda representa el ruido calculado
en la banda medible por el Analizador (10 Hz a 100 kHz).

Debido a los resultados obtenidos, se concluye que la simulacién sobrestimé el
ruido. M3és alla de la magnitud, la forma de la curva medida y simulada es similar
(Fig. [6.8al).

Se utiliza [21] para obtener un intervalo de confianza para pocas muestras (N
= 6), obteniendo la mediana Psy = 1.72 uVips.

Con un consumo total medido de 30 pA se alcanza un NEF de 3,3, significati-
vamente menor al esperado mediante simulaciones (N E Fy;,,,=5.1). En la definicién
del NEF se ve que la misma depende del V,.,s a la entrada y del ancho de banda,
ambos valores medidos contribuyeron a que el NEF medido sea menor al simulado.
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Figura 6.9: CMRR medido
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Figura 6.10: Mediciéon de CMRR segiin compensacién en el chip Nro 2

6.2.7. CMRR

La Fig. muestra el CMRR de los 6 chips relevados con el Analizador de
Espectro para una banda de frecuencias de 10 Hz a 1 M Hz. Para todos los casos
se obtuvieron medidas muy por debajo de las esperadas y simuladas que eran de
80 dB. Parte de esta pérdida de CMRR es debido a la pérdida de ganancia ya
analizada.

La Fig. [6.10] muestra las medidas de CMRR a 600 H z para distintos niveles de
compensacién. El preamplificador presenta una caida pronunciada para desbalan-
ces positivos, mientras que para desbalances negativos cae mas lentamente.

Hay varios efectos que explican esta variacién de CMRR. La variaciéon de ga-
nancia lo afecta directamente (Ec.|F.1)), y es una de las causantes de la asimetria de
la curva. Igualmente, la mayor variacion de CMRR se da debido a las diferencias
entre relaciones de corrientes de los pares asimétricos al compensar. Llamaremos
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— Q57

10° L - Olgo

Albc

Figura 6.11: Variacién de la relacién entre corrientes de los pares asimétricos («
efectivos)

Qg7 Y Qg9 a las relaciones de corriente entre los transistores M6 — M7 y M8 — M9
respectivamente.
La corriente de salida de G,,1 es:

(6.1)

Qg7 agg
I = ‘/ —
outl gm1Vem (0467 1 igo - 1>

En equilibrio, idealmente la relacién de corrientes en el par M6 — M7 y el par
M8 — M9 es igual y es a. En la Ec. se ve que en este caso la corriente de
salida de G,,1 es nula, por lo tanto la ganancia en modo comun sera nula y el
CMRR infinito. Pero cuando se compensa, las relaciones de corrientes de los pares
asimétricos cambia y agr # agg. En la Fig. se ve la variacion normalizada de
las relaciones de corriente de los pares, agr v asg, calculada con el modelo ACM
en inversién débil. Por lo tanto I,,;; depende de Vioys, y habra ganancia en modo
comun.

6.2.8. PSRR

Las Fig. y muestran el PSRR de los 6 chips relevados para una
banda de frecuencias de 2 Hz a 100 kHz. Para todos los casos se obtuvieron
medidas por debajo de las esperadas. Parte de esta pérdida de PSRR es debido a
la pérdida de ganancia ya analizada.

6.2.9. Respuesta AC con Condensadores Externos

La Fig. [6.13] muestra la respuesta en frecuencia del preamplificador para una
banda de 0,1 Hz a 250 Hz. Para correr la banda se deshabilitaron los condensado-
res internos (Cr, = 48 pF' y Cy = 100 pF') y se habilitaron condensadores externos,
colocados en la placa de test de valores nominales Cr, =2 nkF'y Cy = 22 nF. En la
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Figura 6.13: Respuesta AC con Condensadores Externos
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imagen también se compara la respuesta relevada con la simulada, observandose
la misma pérdida de ganancia de 3 dB que con condensadores internos.
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Capitulo 7

Conclusiones

Este capitulo presenta las conclusiones del proyecto asi como tambien las po-
sibles mejoras implementables en un trabajo futuro.

Se logré disenar, fabricar y caracterizar un preamplificador de baja tension
como etapa de entrada de un Analog Front End, para tratamiento de senales
biolégicas. Se recorrié todo el proceso de diseno desde sus especificaciones, hasta
la caracterizacion del integrado ya fabricado, pasando por las etapas de andlisis,
diseno y fabricacién.

El preamplificador fabricado tiene una banda pasante configurable por medio
de condensadores externos al integrado, con f, oy de 0.1 Hz a 16 Hz y f}, nign de
250 Hz a 12 kH z, lo que corresponde a frecuencias de Electrocardiograma (ECG),
Electroencefalograma (EEG) y Electromiograma (EMG).

Ademds, el sistema es apto para utilizarse en dispositivos implantables, ya que
presenta un bajo consumo (30 pA) y una baja tensién de alimentacién (1.2 V).

Presenta un ruido de 1.7 uV a la entrada (ancho de banda 12 kHz), una
ganancia de 70 V/V, un NEF de 3.2 y una THD menor a 4.2 % con una entrada
de 2.4 mV,,. Con esas caracteristicas de ruido y distorsién, se puede afirmar que
el preamplificador es apto para amplificar correctamente seniales bioldgicas que se
encuentren dentro de su ancho de banda.

Se alcanz6 un rango de rechazo de senal continua de —80 mV a 20 mV. Este
rango se vio degradado debido a las variaciones en la resistencia de salida de G1,
y puede ser mejorado y centrado si el disefio se realiza independiente de Goyt1-

Se hizo un estudio profundo de la arquitectura de Biquad Clasico y su modifica-
cién por [1] y [6], asi como también de la nueva topologia introducida en BINTEP,
que permite visualizar los compromisos y variables criticas de diseno que son de
gran importancia para futuras implementaciones de la topologia.

Con respecto a las relaciones de rechazo, se alcanzaron niveles aceptables de
PSRR (VDD y VSS). El CMRR es la caracteristica que se ve mas afectada, esto es
debido a que estd ligado a la arquitectura de compensacién del sistema; el mismo
proceso que elimina las senales de continua, es el que reduce el CMRR.

Se utilizé una estructura de linealizacién de tipo Krumenacher basado en el
andlisis de [11], permitiendo aumentar el rango lineal hasta 3 veces su valor. Tam-
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bién se utilizé la técnica de divisién de corriente por espejos serie-paralelo para
lograr transconductancias en el entorno de los pico-Siemens, con funcionamiento
acorde al simulado.

El modelo PSP resulté muy preciso en cuanto al comportamiento del preampli-
ficador. Sin embargo la simulacion present6 diferencias apreciables en la resistencia
de salida de G,,1 y en el ruido total del sistema con respecto a lo medido. A su
vez, la variacién en la resistencia de salida produjo variaciones en la ganancia y en
el polo de alta frecuencia, generando también una diferencia entre lo simulado y
medido.

Se concluye que mientras sea posible, el diseno debe ser independiente del valor
gps de los transistores, ya que este es muy variable segin la fabricacién. Ademas
permitiria simular de manera precisa, ya que las simulaciones evidenciaron no ser
exactas en cuanto a la resistencia de salida de G,,1.

Durante el proyecto se identificaron aspectos que es posible mejorar, los que se
resumen a continuacién:

= Utilizar una topologia para las fuentes de corriente de baja tensién de satu-
racién permitiendo bajar la fuente de alimentacién a 1 V. Un posible ejemplo
es el propuesto en [22] que se desarrolla en el Anexo

= Para aumentar la resistencia de salida puede agregarse un transistor de tipo
cascode en el Drain de M8. Para esto seria necesario utilizar fuentes de
corriente como las mencionadas en el punto anterior.

» Se pueden agregar cascodes en los espejos nMOS de G, r. Esto aumentaria
la resistencia de salida de ese bloque, llevando el cero f, a frecuencias mas
bajas, de esta forma se minimiza la ganancia en continua y se reduce el
ruido. También se observaria un incremento en el PSRRysg, ya que esos
cascodes reducirian los efectos de las fluctuaciones de Vgg en el nodo V.

= Si nos independizamos de la resistencia de salida G, se puede estabilizar
la ganancia agregando estructuras de compensacién con pares asimétricos
en G2 y Giup, a costo de tener el polo de alta frecuencia variable segin la
compensacién. Eso no necesariamente presenta un problema debido a que en
etapas posteriores de amplificacién de las senales se pueden agregar filtros
que limiten el polo de alta frecuencia a un valor fijo.

= Aumentar el rango lineal de los pares diferenciales asimétricos. De esta forma
se estabilizaria G,,p4 y disminuiria el polo de baja frecuencia (pardmetro
muy exigente de diseno para la arquitectura). Como técnica de linealizacién
se propone la Bulk-Driven [23], que permite mantener el Vpg, ,, de los tran-
sistores del par asimétrico y Goyutpa, pero disminuyendo significativamente
GmPA-

» Se podria plantear una topologia del bloque G, con espejos serie-paralelo
del tipo pMOS, los cuales cuentan con menor corriente de fuga Ij.q;. Esto

78



permitiria un mayor factor de divisién de corriente, resultando en una menor
transconductancia del bloque para la misma corriente.

= Se podria implementar un comparador en corriente como alternativa al OTA
simétrico G,,r. A pesar de ser un componente no lineal, se desempenaria
correctamente para la aplicacién (ver Apéndice @
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Apéndice A

Condiciones para evitar Multiplicacién

de Gilbert

A continuacién, se realiza un andlisis similar al desarrollado en [1] para las
condiciones de multiplicacién (y es aplicado al presente proyecto).

Para evitar una multiplicacion de Gilbert a la salida, se deben cumplir las
siguientes condiciones entre vy y vip:

2
Vip K Al
(9m/ID)12 (A1)
20
< gl Ip)ea T (8-2)

La primer condicién se cumple holgadamente para las senales biolégicas de
aplicacién ya que para un peor caso, tomando el par de entrada en inversion débiﬂ

2
Vin K ol 60 mV (A.3)
mientras que las sefiales con las que se trabaja son menores a 2 mV.

En cuanto a la segunda condicién, podemos hallar el valor maximo que podria
alcanzar vy, obteniendo asf una condicién de disenio que depende de los pardmetros
del sistema.

Se tiene que:

Vi(s) = V"“tisc)f(;mf (A.4)
Aplicando valor absoluto:
Vy(s)] = W (A5)
Por lo tanto:
Vout, Gmyf 2c
vp = omfC; << o/ TD)pa anUr (A.6)

LConsiderando un (g,,/Ip)12 extremo, de valor (g,,/Ip)12 = ﬁ



Apéndice A. Condiciones para evitar Multiplicacion de Gilbert

donde vy, es el valor de pico maximo de la senal de salida, 200 mV en BINTEP. La
condicion deberd ser verificada a la hora de elegir un « para el diseno. Si se cumple
esta desigualdad se puede asegurar que el diseno no introduce una multiplicacién
entre las senales vy, y vy a la salida del preamplificador. El caso més restrictivo
se dard para una senal de frecuencia fp0,. Para dicha frecuencia, la condicién se
cumplird si a > 2.
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Apéndice B
Curvas de Modelado de Transistores

Se presentan a continuacién algunas curvas de ejemplo de las variaciones de
los pardametros del transistor para la tecnologia utilizada. Las curvas mostradas
fueron obtenidas a partir del modelo PSP para transistores pMOS.

Ademids, se adjuntan las curvas de gpg que son utilizadas en los analisis del
presente proyecto, usadas para entender cualitativamente las variaciones de los
gps, y para la aplicacién del método semi-empirico de [16] durante la etapa de
diseno.
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Apéndice B. Curvas de Modelado de Transistores

VDS variable, Largo fijo (120nm) PSP
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Figura B.1: Curva de ejemplo de g,,/Ip, para un transistor pMOS con largo
variable y Vpg = 200 mV fijo.
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Apéndice C

Ruido: modelos y estudio del ruido
flicker

Este apéndice presenta los modelos de ruido térmico y ruido flicker utiliza-
dos. Ademads se expone el andlisis de influencia del ruido flicker a la salida del
preamplificador.

C.1. Ruido Térmico

La densidad espectral de potencia en corriente de ruido térmico de un transistor
MOS saturado es:
Sith = vkpTngm (C.1)

donde:
» kg es la constante de Boltzmann, (kg = 1,38 * 10723 Js/K)

» 7 es una funcién del nivel de inversién ( [24] p. 147). En inversién débil es
cercano a 2 y en inversién fuerte a 8/3.

» 7 es la pendiente subumbral ( [24] p. 11) se considera constante, y usualmente
esté en el rango de 1.2 a 1.5 para tecnologias submicrénicas.

= T es la temperatura en Kelvin

= g, es la transconductancia del transistor

C.2. Ruido Flicker

La densidad espectral de potencia en corriente de ruido flicker de un transistor
MOS saturado es ( [24] p.149):

Sip(f) = K?ﬁg?nWlLf (C.2)



Apéndice C. Ruido: modelos y estudio del ruido flicker

Siendo K una constante de la tecnologia, g, la transconductancia del transistor,
W ancho del transistor y L el largo.

En la Fig. se ve que v serd cercano a la unidad siempre y cuando los
transistores no estén en inversion fuerte; iy es la corriente normalizada del Modelo
ACM del transistor en cuestién. Este se considera en inversion fuerte a partir de
1y > 100.

W (i)

0 - - u o " " vr n
10™ 10* 10" 10° 10"
Normalized current i'

Figura C.1: Coeficiente 1) del Ruido Flicker, tomado de [24] p. 149.

C.3. Estudio de Ruido Flicker del Preamplificador

Para caracterizar el impacto del ruido flicker en el rango de frecuencias de
interés, se realiza un estudio en base a simulaciones de ruido de un transistor va-
riando su nivel de inversién y su tamano, ya que S;;, ¢ es inversamente proporcional
al drea WL del transistor (Ec. [C.2).

Se compara la influencia de la densidad espectral de potencia de ruido flicker
de cada bloque a la salida (Vgy) con la de ruido térmico. Se considera que el ruido
de G,,1 en V,; se ve atenuado por el filtro pasa-banda, mientras que el ruido de
Gma2 se encuentra directamente en la salida y el de G,y se encuentra transferido
por un filtro pasa-bajos, como se ve en la Secc.

A modo de ejemplo, en la Fig. se muestra un barrido en area de los
transistores del par de entrada de G,,1, para una corriente de referencia de 10uA,
siendo éstos los que aportan mayor ruido a la salida. Las Fig. y también
muestran a modo de ejemplo, un barrido en area de los transistores del par de
entrada de G2 y Gy, para una corriente de referencia de 100 nd y 1,5 nA
respectivamente.

En la Tabla se aprecian los valores de vpkout (V) de cada bloque, el
resultado de integrar .S, en una banda de 1nHz a 1 M Hz, en funcién del area
del transistor.

kout
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C.3. Estudio de Ruido Flicker del Preamplificador

Gml GmQ Gmf
WL Un1 out WL Un2 out WL Unf out
500 64 25 5.1 50 13.1
1000 51 50 4.8 100 12.5
1500 48 75 4.7 150 12.3
2000 46 100 4.6 200 12.2
Sin flicker 40 Sin flicker | 4.6 Sin flicker 12

Tabla C.1: Comparacion de ruido a la salida por bloque vy oy (V) segun area
del transistor WL (um?)

De la Tabla se concluye que para G2 y Gp,r la diferencia entre el ruido
total y el térmico es casi despreciable independientemente del area. En cambio,
para G,,1 se ve que la componente de ruido flicker es considerable para &reas
menores a 1000 (um?), obteniendo asi una condicién de disefio para el par de
entrada del bloque G,,1.
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Svi (V?/Hz)

Sv2 (V?*/Hz)

Svf (V?/Hz)

modelos y estudio del ruido flicker
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Figura C.2: Anélisis de ruido flicker por bloque



Apéndice D
Linealidad de G, ¢

La entrada de G,y estd conectada a Vo, por lo que si este bloque presenta un
rango lineal a la entrada menor a la excursién de V,,; se dardn efectos no lineales
que seran estudiados a continuacién.

La transferencia en lazo abierto para la corriente de salida de G,y hacia Vi

(Fig. es:

Vout 8) _ GmPA (Dl)
Ioutf (CfS + Gout f)(CLS + Gout)

La transferencia es un filtro pasa-bajos con polo dominante en muy baja
frecuencia (debido al bajo valor esperado para Gy ), por lo tanto consideraremos
que las senales de interés estaran atenuadas por el filtro.

En un peor caso, G,y actuard como un comparador con salida en corriente,
y su corriente de salida I,y serd una onda cuadrada. Haciendo el desarrollo de

Fourier de una onda cuadrada para I,y f:

—+o00
4 1 (2n + 1)27t

donde IOUTf es la corriente de polarizaciéon de las ramas externas de Gy,r y T el
periodo de la senial V.

De la Ec.[D.2]se extrae que la disminucién de amplitud entre el primer arménico
y los restantes es de (2n + 1). Transfiriendo los arménicos a la salida V,,; (Ec.
, estos se veran atenuados por (2n + 1), debido a que se exponen a una caida
de 20 dB/década. Por tanto la relacién de amplitudes en V,,; de los arménicos
respecto a la fundamental es m Para el segundo arménico, la relacién con
respecto al armoénico principal serd 9, y para el tercer armoénico 25, por lo que se
puede considerar que la accién de los arménicos es despreciable frente al armoénico
principal. Siendo el ejemplo expuesto un caso extremo, se espera que este efecto
sea ain menor en la implementacion del preamplificador.

La variacion en el polo de baja frecuencia se dara por la variacién de la trans-
conductancia de G, efectiva, que llamaremos Gy, ;.. Por lo visto anteriormente,

esta correspondera a la amplitud del primer armoénico de la senal de corriente de
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Figura D.2: Comportamiento cualitativo para G,,; no lineal

salida de Gy, s. En la Fig. se muestra un ejemplo cualitativo de una corriente
de salida con V,,; de 200 mVpp, para un rango lineal de G,y de 100 mV. En
la Fig. se ve la forma que tendrd la tensién Vj, que tenderd a una onda
triangular a medida que aumenta la amplitud de V,,; (0 baja el rango lineal de
Gpmy). En las Fig. vemos la comparacién entre el caso lineal y no lineal de la
integral de la corriente de salida de G,,y. A menos de una constante, la Figura
refleja el comportamiento que tendrd Vy. La cantidad de corriente que se integra
en el caso no lineal es menor al caso lineal, por lo que el tiempo de respuesta de
Vy serd menor, y tardard mds en compensar el voltaje de continua.

Si el bloque Gy, s tiene offset, o presenta una asimetria en su respuesta de
corriente con respecto a una tensién diferencial, cuando aparezca senal en Vi, el
valor medio de la integral de la corriente de salida no sera nulo. Esto provocara un
cambio en el valor medio de V}, que generard un desbalance en los pares asimétricos
de G,,1 y este desbalance un offset a la salida.

A modo de conclusién vemos que la no linealidad de G,,; puede introducir
cuatro efectos; el primero relacionado con variaciones en el polo de baja frecuencia
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Figura D.3: Comportamiento cualitativo para G,y no lineal

(Ec. , el segundo un comportamiento no lineal en el circuito causado por la
no linealidad de la corriente de salida de Gy, el tercero un retardo en el tiempo
que demora el preamplificador en compensar una sefial de continua a la entrada y
el cuarto un aumento del offset por asimetrias en la linealidad.
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Apéndice E

Fuentes de Corriente de muy Baja
Caida de Tensién

Una de las principales motivaciones del proyecto es disenar un dispositivo de
muy baja tensién de alimentacién. Las especificaciones permiten llegar hasta 1.2
V' pero en un principio es deseable que el dispositivo funcione correctamente con
una tensién menor, en particular 1 V. Se trabajé con la topologia propuesta en [22]
(Fig. implementada con el circuito de la Fig.

Estas fuentes de corriente pueden mantener grandes resistencias de salida y
seguir generando corriente a pesar de utilizar transistores de canal corto y estando
estos en zona lineal. Un lazo de realimentacién evita que la resistencia de salida
disminuya al reducir la tensién de salida de la fuente.

En la Fig. se pueden ver las caracteristicas de corriente en funcién de la
tensién para esta fuente y una Low-Voltage, ambas entregando una corriente de
salida de 26.4 uA y con una tensién maxima de salida de 1 V. Se puede ver que
la fuente propuesta mantiene su corriente para una menor tensién, por lo que es
ideal si se quiere bajar la tensién de alimentacién.

La Fig. muestra la resistencia de salida de ambas fuentes. Notar que,
por mas que para casi todo el rango de tensiones la fuente propuesta tiene mas
resistencia, su valor no es suficientemente alto cuando la tensién de salida es baja.

Aunque en un principio los resultados parecian prometedores, al hacer simula-
ciones MC se observé que las fuentes no mostraban tener un buen comportamiento
en todos los casos. En algunas simulaciones las fuentes presentaban resistencia de
salida negativa (Fig. , eso generaba a su vez, efectos oscilatorios en el circuito
completo.

Se optd por no utilizar dichas fuentes puesto que mostraban ese comporta-
miento y no se cuenta con un desarrollo analitico ni método de diseno.
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Figura E.1: Esquemas propuestos por Ivanov
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Figura E.2: Caracteristica de corriente en funcién de la tension de una fuente
Low-Voltage y la fuente propuesta
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Figura E.3: Caracteristica de resistencia de salida en funcién de la tensién de una
fuente Low-Voltage y la fuente propuesta
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Figura E.4: Caso particular de una simulacion MC en donde la fuente propuesta
muestra tener una resistencia de salida negativa
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Apéndice F
Placa y Configuraciones de Test

En este anexo se detallan las configuraciones y procedimientos que se lleva-
ron acabo a la hora de probar los integrados fabricados. Ademas se incluyen los
esquematicos de la placa de test disenada y fabricada.

F.1. Procedimientos de test

Consumo

Se colocaron resistencias de valor conocido en la alimentacién de cada bloque
(Vbp Gyis VDD Goss VDD G, + ¥ Vop Ring) que nos permiten medir el consumo.
Para hacer la medicién se conectan ambas entradas a Viops (tensién de modo
comun a la entrada), para mantener el sistema en reposo.

Respuesta AC y Compensacion

Para relevar la respuesta en frecuencia del amplificador sin desbalance de con-
tinua, se utiliza el Analizador de Espectro y el Amplificador de Bajo Ruido. La
placa de test es colocada dentro de una caja de aluminio cerrada y alimentada
por una fuente externa. La referencia de todo el sistema (placa, caja e instrumen-
tos) es Vrpr. La configuracién del test puede verse en la Fig. y un esquema
equivalente en la Fig.

Se utilizan los divisores resistivos a la entrada del integrado y el amplificador a
su salida. Los divisores atenian la senal de entrada para llevarla al nivel necesario
y el amplificador nos permite medir la salida sin cargarla. Es necesario utilizar el
amplificador ya que la resistencia de entrada del analizador es de 50 {2, mientras
que la del amplificador es de 100 M.

Se utiliza la funcién de compensacién del Analizador de Espectro, de esa ma-
nera el instrumento es capaz de compensar los efectos del divisor resistivo, del
Amplificador de Bajo Ruido y cualquier otra pérdida pasiva en los cables o la
placa. Para realizar la compensacién se puentean los pines del zdcalo en donde
irfan Vin+ v Vout, luego que el instrumento logré compensarse, se quita el puente
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Figura F.2: Esquema de la configuracién del test de respuesta AC sin
compensacion.

y se coloca el integrado. En esas condiciones ya es posible medir la ganancia del
integrado ignorando el resto de los efectos.

Para las medidas de compensacién de continua a la entrada (V;,pc) se utiliza
el esquema de test de la Fig. Se generan las tensiones de entrada con el
generador de senales, se fija la frecuencia de la senial de alterna en la entrada a
600 Hz (punto medio de la banda pasante) con 2 mV,, y Vinpc = Voot + Vpe-.
Variando Vpeoy (desfasaje de continua entre Vi, v Vonr) v Vbo— (desfasaje de
continua entre V;,— y Vioar) entre £100 mV se releva con el osciloscopio la curva
de ganancia a 600 Hz en funcién del desfasaje de continua entre las seniales de
entrada.
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Figura F.3: Esquema de test de compensacién de continua
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Figura F.4: Esquema de test de PSRR

CMRR

Para medir el CMRR del integrado se utiliza un sistema idéntico al test de
respuesta en frecuencia sin desbalance, excepto que la sefial entregada por el Ana-
lizador de Espectro es inyectada hacia Vi, v Vij,— (en lugar de hacia solo Vi, ). De
esa forma es posible relevar la ganancia en modo comun G ¢, v luego se calcular
el CMRR como:

CMRR(f) = Gi)

- Guelf) (1)
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Figura F.5: Configuracién de test de ruido.

PSRR

Para las medidas de PSRRypp v PSRRygg se conectan ambas entradas del
preamplificador a la tensién en modo comtn Vs y se generan tensiones de conti-
nua més alterna Vpp 4+ V;,, v Vss + V;, respectivamente con el generador de seniales
(Fig. . Con esa configuracion se mide la ganancia Gpgsrp del preamplificador.
Como parte de este test se vuelve a calcular la ganancia AC en los puntos donde
se desea medir el PSRR, pero utilizando el generador y el osciloscopio, obteniendo
una ganancia G. Luego se calcula el PSRR como:

PSRR(f) = -

~ Gpsrr(f) (-2)

Ruido

Para el test de ruido se utilizan como instrumentos el analizador de espectro
y el amplificador de bajo ruido. La placa junto con el integrado son introducidos
en la caja metdlica y la alimentacion se hace mediante baterias de 9 V.

La referencia Vrpr de la placa, la caja y todos los instrumentos es el punto
de conexion de las dos baterias, ademas todos los cables son blindados. Todas
esas precauciones permiten eliminar casi en su totalidad el efecto de interferencias
electromagnéticas. En particular, eligiendo los cables BNC apropiados, se logra
atenuar el pico de 50 Hz al punto tal que no es posible distinguirlo del ruido de
fondo. La configuracién de test puede verse en la Fig. [F.5]y un esquema equivalente
en la Fig. [F.6]

Para hacer el andlisis de ruido, se relevan tramos de frecuencias para obtener
buena resoluciéon para el rango 10 Hz a 1 M Hz. Para cada integrado se mide
la potencia del ruido a la salida (Sto) v se le resta la potencia del ruido a la
salida del buffer separado del preamplificador (Spysr). De esa manera se obtiene
la componente de la potencia del ruido del preamplificador tnicamente (Sp4).

Spa(f) = Stot(f) = SBuyss(f) (F.3)
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Figura F.6: Esquema de la configuracion del test de ruido.
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Se considera relevante el tramo de frecuencias entre 10 Hz y 100 kH z ya que para
frecuencias mayores, la potencia St,¢ es comparable con la potencia de ruido del
buffer.

F.2. Esquematicos y Circuitos Impresos de la Placa de
Test

En esta seccion se muestran todos los esquematicos y los circuitos impresos de
la placa de test.
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Proyecto Bintep (Planos 3/6): Partes Varias 2
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F.2. Esquematicos y Circuitos Impresos
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Apéndice G
Manual de Placa de Test

En este Anexo se encuentra el manual de la placa de test, el cual describe las
combinaciones de jumpers, conexiones de los equipos y relevamiento de medidas
para cada test de la seccién anterior.



1.

Manual Placa de Test
BINTEP

Gonzalo Carozo - Cecilia Costa - Renzo Caballero

Mayo 2016

Introduccion

Este manual describe la placa de testeo de BINTEP, un preamplificador integrado para senales biolégicas; y su
utilizacién para determinar sus principales caracteristicas.

2.

Caracteristicas

La placa de test cuenta con las siguientes caracteristicas:

o

Alimentacién de £9 V a +15 V.
Dos fuentes de corriente regulables con I; € [0,0;+7,0] pA e Iy € [0,0;+1,5] pA.
Alimentacién dual con regulacién independiente para el DUT con Vpp € [+0,2; 40,85 V vy Vgg € [—0,65; —0,2] V

1

Equipamiento necesario

Es necesario tener junto con la placa los siguientes equipamientos para poder realizar todas las medidas:

Fuente de alimentacién de salida dual y valor de tensiéon compatible con la placa.
Generador de senales de 2 canales, capaz de generar continua.

Voltimetro.

Osciloscopio digital de 2 canales.

Amplificador de Bajo Ruido con entrada de alta impedancia.

Analizador de Espectro.

Cables coaxiales BNC macho.

1Si se configura los extremos de VDD y VSS se estara sobrepasando el maximo valor de alimentacion admitido de la tecnologia

(1.5V)



4.

Procedimientos

Siga las siguientes instrucciones para comenzar a utilizar la placa:

1

-~ w

5.

5.1.

. Conecte el terminal positivo y negativo de la fuente de alimentacién.

Limpie la mesa de trabajo y asegurese de estar utilizando la pulsera anti estatica.
Desmonte todos los jumpers de la placa.

Asegurese de que el integrado no se encuentre en el zécalo.

Asegtrese que la fuente de alimentacion estd desconectada de la placa. Luego enciéndala.

Verifique que la fuente dual de tensién que utilizard para alimentar la placa esté configurada para proveer
entre £9 V a £15 V.

Conecte la fuente a la placa a través del terminal block, incluyendo la conexién GND. Conecte primero GND,
luego el terminal negativo y finalmente el positivo.

Verifique que los 2 indicadores de alimentacién de la placa estén encendidos (dos LED’s).

Tener a mano el esquema de pines del integrado, los resultados esperados de cada test y las condiciones en
que se arrojan dichos resultados.

Ajuste Tension de Alimentacion

VDD y VSS:

Conecte un voltimetro entre los pines V.. (GND) (negativo del voltimetro) y Viign (pin J48) (positivo del
voltimetro).

Ajuste el preset PRy pp (10 k) hasta obtener una tensién de 40,7 V.

Cambie la punta del voltimetro conectada a Viign para Vi, (pin J49).

Ajuste el preset PRy gs (10 k) hasta obtener una tensién de —0,5 V.

Colocar un jumper entre el 2 y 3 del header J46 para habilitar Vgg al circuito.

Colocar un jumper entre el 2 y 3 del header J45 para habilitar Vpp al circuito.

Verificar con el voltimetro que entre los pines J48 (positivo del voltimetro) y J49 (negativo del voltimetro)

hay la tensién deseada (41,2 V).

Vcm:

. Conecte un voltimetro entre los pines V,.; (negativo del voltimetro) y Ve, (header J14 o J13) (positivo del

voltimetro).

. Ajuste el preset PRy, (10 k) para ajustar el valor deseado de modo comiin a la entrada (40,17 V).



6.

6.0.

6.0.

Regulacién de las fuentes de corriente:
1. IbiasExt = 600 nA.
. Conecte el jumper J4 (corroborar que J6 esté desconectado).
Conecte el voltimetro en los extremos del header J5.

Ajuste el valor de la corriente Ip;qsmq+ utilizando el preset PRpyg (5 k) hasta que la caida en R4 sea Vgy =
268 mV (Vry = 446 kQ * Ipigspat).>

Una vez regulada la corriente, coloque un jumper en J6 y quite el jumper de J4.

2. IbiasBuff = 3,8 uA.
. Colocar un jumper en J3 (corroborar que J1 esté desconectado).
Conecte el voltimetro en los extremos del header J2.

Ajuste el valor de la corriente Ipiaspysy utilizando el preset PRpp (5 k) hasta que la caida en R2 sea
VR2 =380 mV (VR2 =100 kQ * IbiasBuff)3-

Una vez regulada la corriente, coloque un jumper en J1 y quite el jumper de J3.

Desconecte el terminal positivo y negativo de la fuente de alimentacion.

Conexionado general de la placa de test:

. Desconecte el terminal positivo y negativo de la fuente de alimentacion.
Colocar el jumper J29 para habilitar el condensador interno Cp, y J25 para desconectar Cpgyt.

Colocar jumpers en J35, J37 y J39 para habilitar la alimentacion de los bloques G2, Gy y G respecti-
vamente.

Colocar un jumper en J28 para conectar la salida del preamplificador a la entrada del buffer de salida.
Conectar jumpers en J10 y J19 para que Vpos = Vneg = Ve
Colocar jumpers en J42, J30, J32 y J34 (cortocircuitando resistencias de medida de consumo).

Colocar el integrado en el zocalo.

Consumo:

. Conecte la fuente de alimentacién.

Quitar el J34 (y volver a colocarlo despues de medir) y conectar el voltimetro en bornes del header J33 para
medir la caida en tensién en la resistencia R29 de 1,8 kQ:

Vmedido (1)

Consyssg, , = 1,79 kQ

2La resistencia medida es de R4 = 468 k) y su paralelo con los 10 M2 del voltimetro resulta en Ry = 446 kQ2
3Para esta corriente no resulta critica la medida de la resistencia y su dispersion



Quitar el J32 (y volver a colocarlo despues de medir) y conectar el voltimetro en bornes del header J41 para
medir la caida en tensién en la resistencia R27 de 22 k:

Vinedid
O — mearao 2
OMSVDDens = 51 71 kQ) 2)
Quitar el J30 (y volver a colocarlo despues de medir) y conectar el voltimetro en bornes del header J31 para
medir la caida en tension en la resistencia R28 de 390 k€2:

Vmedido
3)

COHSVDDcmf = 391 kQ

Quitar el J42 (y volver a colocarlo despues de medir) y conectar el voltimetro en bornes del header J43 para
medir la caida en tensién en la resistencia R26 de 1 kQ:

Vmedido
(4)

Consyppp,,, = 0.985 kO

Desconecte el terminal positivo y negativo de la fuente de alimentacién. De aqui en maés, los jumpers
ya colocados no deberian de moverse salvo para ajustar nuevamente los valores anteriores de corriente y tension.

Offset:

. Conectar el terminal negativo y positivo de la fuente de alimentacion.

Conectar un voltimetro en los extremos del header J20 y medir V,¢fs.: (diferencia de voltaje entre la salida
del buffer Vouipurs ¥ Vres)-

= Desconectando J28: Vit rset Buffer

= Conectando J28: V¢ fset Preamp+Buffer

. Calcule el Offset del preamplificador como la resta: Vo fset Preamp+Buffer - Voffset Buffer
. Desconecte los terminales positivo y negativo de la fuente.

. Desconecte J10 y J19.

Respuesta AC banda 20 Hz — 10 kH z:

. Si el generador permite senales de 1 mVpp coloque jumpers en J17 y J15, J18 y J12 para deshabilitar el

divisor en las entradas Vp,s ¥ Vinegy; si no coloque J11 y J15, J12 y J16 para activar el divisor.

. Encienda el generador de senales y configurelo con las siguientes senales:

Channel 1:

» Senal sinusoidal de amplitud V,, =1 mV (V,, = 100 mV si esta el divisor)
= Frecuencia= 600 Hz

= Vpc =0V

= Impendancia: 50 €

Channel 2:

» Senal sinusoidal con V,, =1 mV (V,, = 100 mV si esta el divisor)

» Frecuencia= 600 Hz



s Vpe =0V
= Fase: Invertida, sincronizada con CH1

= Impendancia: 50 Q2

3. Conecte ambas salidas del generador de senales al osciloscopio con cables coaxiales para corroborar su senal.
Verifique que la sefial en el osciloscopio es el doble en cada canal (por haber seteado carga de 50 Q).

4. Conecte los terminales negativo y positivo de la fuente de alimentacion.
5. Conecte el CH1 del generador a la entrada Vp,s y el CH2 a la entrada Viveg.

6. Conecte el CH1 del osciloscopio entre los pines 1y2 del header J13 y GND a V. f(si se quiere ver la senal de
entrada). Conecte el CH2 del osciloscopio en los extremos del header J20 (Voutpusf ¥ Vrer)-

7. Configure el osciloscopio de acuerdo a la siguiente tabla:

| Canal | CH1 ‘ CH2 ‘
Coupling DC DC
BW 20 MHz 20 MHz
Scale 2 mV/div * | 100 mV/div
Rin 1 MQ 1 MQ

* Caso para divisor a la entrada deshabilitado. Si esta habilitado Scale= 100 mV/div.
8. Se van a tomar las siguientes medidas:

a) Amplitud CHI.
b) Amplitud CH2.
¢) Frecuencia CHI.

10.1. Ganancia SIN desbalance de continua:

1. Relevar la respuesta en frecuencia, tomando las medidas descritas en el paso 8 de [f fow =2 Hz] a[10 * frignh =
100 kH z] equiespaciados logaritmicamente.

2. Desconectar los canales del generador de Vpos ¥ Viveg-

3. Desconectar el terminal positivo y el negativo de la fuente de alimentacién.

10.2. Ganancia CON desbalance de continua:

1. En cada canal del generador ir variando el Offset de a pasos de 5 mV en sentidos inversos (si Of fsetcpr =
+5 mV entonces Of fsetcpga = —5 mV) hasta generar desbalances de 100 mV

2. Relevar la respuesta en frecuencia para los casos de Gy, = G — 3db, tomando las medidas descritas en el paso
8 de le% =2 Hz a 10 frign = 100 kH z equiespaciados logaritmicamente.

3. Desconectar el generador de Vpys y Veg-

4. Desconectar el terminal positivo y el negativo de la fuente de alimentacién.



11.

Respuesta AC banda 0,1 Hz — 250 Hz:

. Conectar jumpers en J23 , J24 y J27 para habilitar Cj g

. Conectar jumper J26 y desconectar J25 y J29 para habiliatar Cpp°.

Seguir los pasos de la seccién ganancia SIN desbalance de continua pero con fio = 0,1 Hz'y frign = 250 Hz.
Desconectar el terminal positivo y el negativo de la fuente de alimentacion.

Una vez finalizada la prueba, desconectar J11, J12, J15, J16, J17 y J18; J23 y J24; J26 y J27; y volver a
conectar J25 y J29.

CMRR:

. Desconectar el terminal positivo y el negativo de la fuente de alimentacion.

Conecte J12, J18 y J19.
Configure el CH1 del generador de la siguiente manera:

= Senal sinusoidal con V' =20 mVpp
= Frecuencia de 600 Hz.

s Offset =0V

= Impedancia 5012

Conecte la salida del generador de senales al osciloscopio con un cable coaxial para corroborar su senal.
Verifique que la senal en el osciloscopio es el doble en cada canal (por haber seteado carga de 50 Q).

Configure el Preamplificador de bajo ruido (LNF) de la siguiente manera:

= Pasabanda
" fiow Y fhigh varian respecto a la frecuencia a medir
« G=100V/V

= Low Noise
Conecte el terminal negativo y positivo de la fuente de alimentacién.
Conecte la salida del generador de senales a la entrada V.4 de la placa.

Conecte el CH1 del osciloscopio a la entrada V;,.q; GND del osciloscopio a V;..¢; la salida Voyipusys de la placa
a la entrada del LNF y la salida del LNF al CH2 del osciloscopio.

Configure el osciloscopio de acuerdo a la siguiente tabla:

| Canal [ CH1 [ CH2 |
Coupling DC DC
BW 20 MHz 20 MHz
Scale 50 mV/div | 200 mV/div
Rin 1 MQ 1 MQ

4para obtener fio,, = 0,1 Hz se coloca un capacitor externo de 22 nF, con valor nominal de 18,2 nF
5para obtener fhigh = 250 Hz se colocan dos capacitores en paralelo de 1 nF'y 1,2 nF, el valor nominal obtenido es 2 nF'



10.

11.

12.
13.
14.

13.

Se van a tomar las siguientes medidas:

a) Amplitud CHI.
b) Amplitud CH2.

¢) Frecuencia CHI.

Relevar el rechazo al modo comin anotando los valores del punto anterior, tomando las medidas de fl%O“’ =2Hz
a 10 frign = 100 kHz equiespaciadas logisticamente e ir variando la banda de el LNF (cuidando mantenerse
siempre una década por encima y por debajo de la frecuencia a relevar).

Desconectar el generador de Viveg.
Desconectar el terminal positivo y el negativo de la fuente de alimentacion.

Desconectar J12, J18 y J19.

PSRR:

13.1. PSRRVDD:

1.

2.

10.
11.
12.

Conecte los jumpers J10 y J19.
Configure el CH1 del generador de la siguiente manera:

= Senal sinusoidal con V' = 50 mVpp
= Frecuencia de 600 Hz.

= Offset = 0,7V

= Impedancia 50€2

Conectar el CH1 del generador a BNC de entrada PSRRy pp.

Medir con el osciloscopio el valor medio entre los extremos del header J44, asegurarse que la tensiéon medida
no supera la méxima soportada por la tecnologia (no superar los 0,9 V' desde Vi.ey).

Conecte el CH1 del osciloscopio en los extremos del header J44 y el CH2 a la salida Vg r¢ de la placa.
Conecte los pines 1 y 2 del header J45.
Se van a tomar las siguientes medidas:

a) Amplitud CHI.
b) Amplitud CH2.

¢) Frecuencia CHI.

Relevar la respuesta en frecuencia, tomando las medidas descritas en el punto anterior de [% =2Hz a

Vuelva a conectar los pines 2 y 3 del header J45.
Desconectar el CH1 del generador de PSRRy pp-
Desconectar los jumpers J10 y J19.

Desconectar el terminal positivo y el negativo de la fuente de alimentacion.



13.2. PSRRVSS:
1. Conecte los jumpers J10 y J19.

2. Configure el CH1 del generador de la siguiente manera:

= Senal sinusoidal con V' = 50 mVpp
= Frecuencia de 600 H z.

s Offset = —0,5V

= Impedancia 50€2

3. Conectar el CH1 del generador a BNC de entrada PSRRy pp.

4. Medir con el osciloscopio las senal entre los extremos del header J47, asegurarse que la tension medida no
supera la maxima soportada por la tecnologia (no superar los —0,7 V' desde Vi.¢¢).

5. Conecte el CH1 del osciloscopio en los extremos del header J47 y el CH2 del osciloscopio a la salida V,utBufy
de la placa.

6. Conecte los pines 1 y 2 del header J46.
7. Se van a tomar las siguientes medidas:

a) Amplitud CHI.
b) Amplitud CH2.
¢) Frecuencia CHI.

8. Relevar la respuesta en frecuencia, tomando las medidas descritas en el punto anterior de [f v =2 Hz] a
[10 * frign = 100 kH z].

9. Vuelva a conectar los pines 2 y 3 del header J46.
10. Desconectar el CH1 del generador de PSRRy pp.
11. Desconecte los jumpers J10 y J19.

12. Desconectar el terminal positivo y el negativo de la fuente de alimentacién.

14. Ruido

Aisle la placa lo més posible de las interferencias electromagnéticas o el ruido de la red, para eso se puede
introducir todo el sistema dentro de una jaula de Faraday y utilizar un filtro de red para los instrumentos.

1. Conecte la placa de test dentro de la jaula y aliméntela de ser posible con baterias.

2. Conecte la salida de la placa al amplificador de bajo ruido, y la salida del amplificador a la entrada del
analizador de espectro. Deje la ganancia del amplificador en 1.

3. Utilice el analizador de espectro para medir el ruido entre 10 Hz y 1 MHz.
4. Haga la medida con y sin el J28 tal que:

= Desconectando J28: Potencia espectral del buffer y el entorno Spgyyy.

= Conectando J28: Potencia espectral de todo el integrado St.;.

5. Para calcular el ruido del amplificador integrado se hace Ssa = Stot — SBufy-

15. Pines del integrado



IIE1511 PadBasic R=270 Fecha: 17/11/2015
PadAnalog R=0
Lado para Conexion si no
Pin# Mosis Tipo Bloque Nombre se usa el bloque Comentarios
Padframe 1 E PadAnalog TestNfet33 N33D10_120 VSS E
Padframe 2 E PadAnalog WuRX WRX_NQ VSS E
Padframe 3 E PadAnalog WUuURX VddWRX VSS E
. ’ Pull Up a VddR:

Padframe 4 E PadBasic Bintep LBuff VDD E Buffer desconectado de Bintep

. Bintep: en celeste, accesibles por
Padframe 5 E PadAnalog Bintep CLExt VSS E Mictomanip.
Padframe 6 N PadBasic Bintep LCLint VDD w | Pull Up a VddR: Normal Abierta

(micromanip: poner CL externo)

Padframe 7 N vddRing [FODOSTY  VvddRing N
Padframe 8 N PadAnalog Bintep VddGmf VSS N
Padframe 9 N PadAnalog Bintep VddGm2 VSS N
Padframe | 10 N PadAnalog Bintep vddGm1 VvsS " ngi'esr'nsze usa Gm1, necesita tambien

; Ojo. Pad con R=0 por retorno de CL y Cf,
Padframe 11 N PadAnalog Bintep VRef VSS N pero este pad va a gates en Gm2 y Gmf
Padframe 12 N PadBasic Bintep VPos VSS N
Padframe 13 N PadBasic Bintep VNeg VSS N
Padframe 14 N Vss Bintep VSS VSS N
Padframe 15 N PadBasic Bintep LCfExt VDD v |PullUp ?VddR: Normal Abierta

(para bajar fugas en GmfOut)
Padframe 16 W PadBasic Bintep IbiasExt VSS w
Padframe 17 w PadBasic Bintep LCfInt VSS w  PullDown: Normal Cerrada
Padframe 18 W PadAnalog Bintep CfExt VSS w
Padframe 19 W PadBasic Bintep LCLExt VSS w PullDown: Normal Cerrada
Padframe 20 w PadBasic Bintep Buffin VSS w
Padframe 21 w PadBasic Bintep IbiasBuff VDD w
Padframe 22 w PadAnalog Bintep VoutBuff NC w
Padframe 23 w Vss WuRX VSS VSS w  Gnd para WRX_RFIN (punta GSG)
Padframe 24 w PadAnalogRF_v4 WuRX WRX_RFIN VSS w  0OJO. Pad Especial sin protecciones
Padframe 25 w Vss WuRX VSS VSS w  Gnd para WRX_RFIN (punta GSG)
Padframe 26 S PadAnalog WUuRX WRX_NOut VSS s
Padframe 27 S PadAnalog TestNfet ND160_120 VSS s
Padframe 28 S PadAnalog TestNfet ND160_10 VSS s
Padframe 29 S PadAnalog TestNfet NS VSS s
Padframe 30 S PadBasic TestNfet NG VSS s
Padframe 31 S Vss TestNfet VSS VSS s |Micromanip: Usar tambien VddRing, pin 7
Padframe 32 S PadAnalog TestNfet ND10_10 VSS s
Padframe 33 S PadAnalog TestNfet ND10_1 VSS s
Padframe 34 S PadAnalog TestNfet ND10_300 VSS s
Padframe 35 S PadAnalog TestNfet ND10_120 VSS s
Padframe 36 E PadAnalog TestNfet33 N33D10_5 VSS E
Padframe 37 E PadAnalog TestNfet33 N33D10_10 VSS E
Padframe 38 E PadAnalog TestNfet33 N33S VSS E
Padframe 39 E PadBasic TestNfet33 N33G VSS E
Padframe 40 E Vss TestNfet33 VSS VSS E  Micromanip: Usar tambien VddRing, pin 7
|

Comb_A 1 PadAnalog TestPfet PD160_120 VSS
Comb_A 2 PadAnalog TestPfet PD160_10 VSS
Comb_A 3 PadAnalog TestPfet PS VSS
Comb_A 4 PadBasic TestPfet PG VSS
Comb_A 5 Vss TestPfet VSS VSS Conectado a VSS del padframe
Comb_A 6 VddRing TestPfet VddPfet VSS “Ring” Local, desconectado del padframe
Comb_A 7 PadAnalog TestPfet PD10_10 VSS
Comb_A 8 PadAnalog TestPfet PD10_1 VSS
Comb_A 9 PadAnalog TestPfet PD10_300 VSS
Comb_A 10 PadAnalog TestPfet PD10_120 VSS
Comb_B 1 PadAnalog TestPfet33 P33D10_5 VSS
Comb_B 2 PadAnalog TestPfet33 P33D10_10 VSS
Comb_B 3 PadAnalog TestPfet33 P33S VSS
Comb_B 4 PadBasic TestPfet33 P33G VSS
Comb_B 5 Vss TestPfet33 VSS VSS Conectado a VSS del padframe
Comb_B 6 VddRing TestPfet33 VddP33 VSS “Ring” Local, desconectado del padframe
Comb_B 7 PadAnalog TestPfet33 P33D10_120 VSS
Comb_B 8 Vss TestPfet33 VSS VSS
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