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RESUMEN

TITULO: DISENO DE AMPLIFICADORES DE BAJA TENSION Y BAJO CONSUMO DE POTENCIA
PARA APLICACIONES PORTATILES

AUTORES: OSCAR SANTIAGO PINEROS TORRES, CRISTHIAN ROLANDO TORRES
DELGADO

PALABRAS CLAVE: SUBUMBRAL, METODOLOGIA gm/Ild, ENTRADA CUERPO

DESCRIPCION:

En este trabajo se presenta el disefio y la comparacion de dos amplificadores diferenciales de
transconductancia orientados al desarrollo de aplicaciones portatiles de bajo voltaje y bajo consumo
de potencia. Para la caracterizacion de los transistores utilizados en el disefio de los amplificadores
se utiliz6 el modelo EKV que permite caracterizar transistores en todas las regiones de operacién con
un menor nimero de parametros comparado con otros modelos de transistores. Los amplificadores
fueron disefiados en la regién de inversidon débil; en esta regién de operacién del transistor se
presentan las mejores caracteristicas para el disefio de amplificadores de bajo consumo de potencia
y alta ganancia. Sin embargo en esta region se ve restringida la frecuencia de operacion del
transistor. Los amplificadores fueron disefiados mediante dos técnicas de disefio: subumbral y
entrada cuerpo. Cada una de estas técnicas se llevo a cabo mediante la metodologia gm/Id que
permite disefiar amplificadores con los transistores en una region de operacién deseada. Ademas se
presenta el disefio de una red de estabilizacion de modo comun (CMFB) con entrada cuerpo. Esta
red fue utilizada para completar el flujo de disefio de los amplificadores. Los resultados de ganancia
obtenidos mediante simulacion corresponden a 84dB para el amplificador de subumbral y 77dB para
el de entrada cuerpo. La frecuencia de disefio fue de 10kHz logrando el doble de este valor mediante
compensacion indirecta. Para las simulaciones se utiliz6 una tecnologia Sylterra CL180G de
180nm.

:*Trabajo de grado
Facultad de Ingenierias Fisico-Mecanicas. Escuela de Ingenierias Eléctrica Electronica y de
Comunicaciones. Director: MSc. Andrés Felipe Amaya Beltran.
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ABSTRACT

TITLE: DESIGN OF AMPLIFIERS FOR LOW VOLTAGE AND LOW POWER TO PORTABLE
APLICATTIONS

AUTHORS: OSCAR SANTIAGO PINEROS TORRES, CRISTHIAN ROLANDO TORRES
DELGADO

KEYWORDS: SUBTHRESHOLD, gm/ld METHODOLOGY, BULK-DRIVEN

DESCRIPTION:

In this paper the design and comparison of two differential transconductance amplifiers aimed at
developing portable low voltage and low power consumption is presented. The characterization of the
transistors used in the amplifier design was done using the model EKV for characterizes transistors in
all regions of operation with fewer parameters compared to other models of transistors. The amplifiers
were designed in the weak inversion region; in this region of operation, the transistor presents the
best features for design amplifiers with low-power and high gain. However in this region is restricted
operating frequency of the transistor. The amplifiers were designed using two design techniques:
subthreshold and bulk-driven. Each of these techniques was conducted using the methodology gm /
Id design allows amplifiers with transistors in a region of desired operation. Furthermore designing a
network stabilization common mode voltage (CMFB) with body input is presented. This network was
used to complete the design flow of the amplifiers. The gain results obtained by simulation
correspond to 84dB to 77dB amplifier subthreshold and body for entry. The frequency of 10kHz
design was achieved twice this value by indirect compensation. For the simulations a Sylterra

CL180G for transistors with 180nm length was used.

:*Bachelor Thesis.
Facultad de Ingenierias Fisico-Mecéanicas. Escuela de Ingenierias Eléctrica Electronica y de
Comunicaciones. Director: MSc. Andrés Felipe Amaya Beltran.
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INTRODUCCION

El desarrollo de sistemas portatiles con un consumo de energia eficiente, asi como
de aplicaciones biomédicas y de deteccién de fallas (sensores de fallas en
estructuras alimentados mediante antenas), que necesitan recolectar energia
eléctrica del ambiente que las rodea, ha hecho que el disefio de circuitos integrados
aumente su tendencia a desarrollar dispositivos de baja tension de alimentacion y

bajo consumo de potencia[5][8].

Un circuito que funciona con baja tensién de alimentacién hace accesible un bajo
consumo de potencia, sin embargo, el ancho de banda se reduce debido a las
corrientes extremadamente bajas [3]. No obstante, se han desarrollado distintas
técnicas que permiten disefiar circuitos con buen desempefio y consumos de
potencia menores a 1mW; las dos técnicas méas difundidas son el disefio en la
regibn de subumbral, y la metodologia de entrada cuerpo. En la técnica de
subumbral se disefia el circuito para que los transistores operen por debajo de la
tensién umbral; en la técnica de entrada cuerpo, el disefio se basa en la modulacion
de la tensién umbral del transistor el cual es uno de los principales inconvenientes

en el disefio de dispositivos de baja tension de alimentacion[3].

Por tal motivo, en este trabajo se presenta el disefio de dos amplificadores de
transconductancia (OTA), mediante las técnicas de disefio previamente
mencionadas, haciendo uso del modelo compacto EKV'[4] y la metodologia de
disefio (g../Ip), que sirven como punto de partida para disefiar circuitos con
calculos manuales y la mayor eficiencia posible entre velocidad de operacion y

potencia consumida.

En las secciones I, lll y IV se aborda la teoria basica del transistor operando en la

! C. Enz, F. Krummenacher y E. A. Vittoz
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regién de subumbral y un bosquejo del modelo EKV; también se presenta la técnica
de entrada cuerpo, asi como la metodologia de disefio g,,/Ip. En la seccion V se
describe el disefio de los amplificadores y la red de realimentacién de modo comun.
La seccion VI muestra los resultados de simulacidon obtenidos para los

amplificadores y finalmente la seccion VII enuncia las conclusiones de este trabajo.

14



1. MODELO COMPACTO DEL MOSFET Y REGION DE SUBUMBRAL

En el disefio de circuitos integrados de baja tensidon y bajo consumo de potencia, los
modelos compactos que describen el comportamiento del MOSFET en todas las
regiones de operacion toman mayor interés a diferencia de modelos avanzados,

pues permiten calculos manuales con disefios eficientes [1].

El modelo compacto EKV describe el comportamiento del transistor a partir de una
sola ecuacion de corriente valida en todas las regiones de operacion[4]:

Ip =1p — I (1)

con.

Vp-Vsp
IF,R = 1511’12 <1 +e 2¢7 ) (2)

con I como la corriente especifica, V, la tension pinch-off (potencial del canal
para el cual la inversion de carga Q;,, se hace cero), Vs y V, tensiones de fuente

y drenador respectivamente y ¢, el voltaje térmico.

En la region de inversién fuerte, esta ecuacion se convierte en la ecuacion
cuadratica clasica, mientras que en la regién de inversibn moderada se debe

emplear la ecuacion completa dada por el modelo.

En la region de inversion débil o subumbral, la tension Vs es igual o inferior a la
tensién umbral V;; aplicando ademas unatension V,pz > 3¢, el transistor se satura
[3] y la ecuacion de corriente de drenador I, pasa a tener un comportamiento
exponencial; la mejor aproximacion del modelo se da en esta region de inversion y

es descrito por la siguiente ecuacion[11][7]:

15



VeVt

Ip =]S>|<e( n¢T) (3)

donde V,; es la tension de compuerta, V; la tension umbral, y n el coeficiente de

inversion del transistor.
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2. TECNICA DE ENTRADA CUERPO

La técnica de entrada cuerpo utiliza el cuerpo del transistor como la entrada para la
sefial, a diferencia de los disefios clasicos de amplificadores que utilizan la
compuerta. En ésta técnica, la transconductancia de cuerpo se encarga de
controlar la corriente de drenador, mientras que la compuerta se ajusta a una
tensidén constante para que se genere un canal de conduccion en el transistor; es
por esto que el transistor con entrada cuerpo se asemeja al funcionamiento de un
JFET[12].

La principal caracteristica de ésta técnica es que el canal se genera en el transistor
con tensiones en la entrada por debajo de V,, 0V e incluso valores negativos, de
esta forma, el rango de entrada en modo comun (ICMR) puede lograr una
excursion riel a riel[6]. La figura 1 compara el comportamiento de la corriente I

con entrada por compuerta y entrada por cuerpo.

Figura 1. Caracteristica de transconductancia de un transistor nMOS para entrada

por compuerta y entrada por cuerpo.

Entrada Cuerpo Entrada Puerta

VGS =08V VBS =0V
250
i i i 7 I |
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zm_____E_____:,____L____Exf-i___;_?l_
1 1 1 1 1
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R Rl Rttt sl b b bl et
|DSLI'.!" 1 1 1 1 1 1
100 | | | v Do
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Por otro lado, al tener la entrada por el cuerpo, es la transconductancia g,,, Y no
9m la que opera en el transistor. Esto es una desventaja debido a que g,,, es mas
pequefia que g,, en un factor de 0.2 a 0.4 [12], dado por la ecuacion (4). Esta
incluye algunos parametros tecnoldgicos propios de la tecnologia de fabricacion en
cuestion. Debido a la reduccion de la transconductancia, el ancho de banda y la

ganancia del amplificador se ven limitados.

4
9mb zzm*gm:kgm (4)
Otra desventaja de la técnica es la restriccidbn que se tiene en el proceso de

fabricacion ya que solo se tiene acceso independiente al cuerpo de transistores tipo

P en un proceso de fabricacion CMOS de pozo N[12].
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3. METODOLOGIA g,,/I, PARA EL DISENO DE CIRCUITOS ANALOGICOS

La metodologia g,,/I, permite una sintesis unificada de todas las regiones de
operacion del transistor independientemente de las dimensiones del mismo[1]. La
metodologia establece una relacién entre la transconductancia y la corriente de
polarizacion, permitiendo obtener la relacion mas eficiente entre ganancia y
consumo de potencia en un disefio. Ademas, brinda la posibilidad de calcular las

dimensiones del transistor y al mismo tiempo escoger su region de operacion.

La relacion g,,/Ip esté definida como se indica en la ecuacion (5); tomando como
referencia la corriente I, derivada del modelo compacto EKV para un transistor
saturado[7], cuya expresion es la ecuacion (6), y operando la derivada diI,/dV;, se
llega a la expresion (7) en la cual se basa la metodologia [7]; como se puede ver
gm/Ip varia en funcién de la relacion I/Is, conocida como corrinte de drenador
normalizada o coeficiente de inversion i[4], y permite conocer la region en la que

opera el transistor.

gm _ 1, dlp (5)
Ip Ip dVg

(57)
Ip = I * log? <1+e aner ) (6)

Im _ 1 " 1_3_\/1D/IS 7
Ip  nér VIp/Is (7)

En la figura 2 se observa la curva caracteristica de g,,/I, con respecto a Vs para

19



un transistor de una tecnologia conocida y con cualesquiera dimensiones; los
valores mas grandes para la relacion ocurren en la region de inversion deébil y
toman gran interés en el disefio de circuitos de bajo consumo de potencia, debido a
que, en estos puntos la corriente de drenador I, se reduce mientras que la
ganancia se aumenta, sin embargo el producto ganancia-ancho de banda (GBW)?
no alcanza grandes valores. No obstante, la metodologia es una buena herramienta

de disefio ya que se pueden encontrar las mejores relaciones de g,,/I, segun los

requerimientos.

Figura 2. Curva de g,,/Ip con respecto a V.

200 | \\

150
w.of]
5.0l

0.0 (25 5 ]

’GainBandWidthProduct
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4. DISENO DE LOS AMPLIFICADORES

4.1 ETAPA DE GANANCIA INTRINSECA

Una vez conocida la caracteristica g,,/I, de la tecnologia de fabricacién,® el
dimensionamiento de los transistores se basa en la etapa de ganancia intrinseca
propuesta para tal fin por [7]. Esta etapa consiste en un transistor con una carga
capacitiva C y polarizado mediante una fuente de corriente I,, como lo muestra la

figura 3.

Figura 3. Etapa de ganancia intrinseca (1.G.S).

d)m

Vout
)

En pequefa sefial ésta etapa se puede modelar como lo muestra la figura 4:

® En este trabajo se utiliz6 la tecnologia de fabricacién SilTerra CL180G (0.18um CMOS
LogicGeneric)
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Figura 4. Modelo de pequefia sefial de la etapa de ganancia intrinseca.

Vin E nginG) gd i ::C Vout

Analizando la respuesta en frecuencia del circuito, se tiene que, para altas
frecuencias el condensador se comporta como un cortocircuito respecto a la
resistencia de salida, haciendo que la mayoria de la corriente de fuente fluya a

través del mismo, por lo cual:
ImVin = _j(‘)CVout (8)

De ahi que la ganancia A,; del circuito es:

Apc = — @ 9

jw

El punto en que la ganancia A, cruzalalinea de 0dB se denomina frecuencia de

transicion angular w, dado por:
Wwr = dm (10)

Un comportamiento completamente opuesto ocurre cuando analizamos el circuito
en bajas frecuencias, la impedancia asociada al condensador comparada con la

resistencia de salida se comporta casi como un circuito abierto, como consecuencia

22



de esto, la corriente de fuente fluye por la resistencia de salida. Obteniendo asi:

ImVin = —9aVour (11)

De este modo, se tiene una expresion para la ganancia en Ap. dada por:

Apc = —am (12)

La metodologia g,,/I, toma como especificaciones principales de disefio la
frecuencia de transicion angular y el valor de g,,/Ip en el nivel de inversién en que
se quiere disefar, haciendo que otras especificaciones como la ganancia en DC o
el area se estimen como atributos consecuencia de las especificaciones

principales|[7].

Una vez seleccionado el valor de w; Yy siendo el valor de la capacitancia de carga
conocido y constante, el valor de la transconductancia g,, de la etapa esta
determinado. Conociendo el valor de g,, la corriente de polarizacion se puede

determinar con:

Ip = 2= (13)

Donde (g,./Ip)* corresponde al valor de dicha relacion para un indice de inversion
seleccionado en la curva caracteristica de un transistor de dimensiones conocidas.
Calculada la corriente de polarizacion es posible dimensionar el transistor con la

siguiente ecuacion:

W= W) -2 (14)

(Ip)*
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Donde I, * y W = son respectivamente la corriente y el ancho del transistor que se

uso como referencia en la curva caracteristica g,,/Ip.

4.2 ANALISIS DEL AMPLIFICADOR DE TRANSCONDUCTANCIA DE MILLER
La topologia que se utilizd6 como base fue el amplificador de Miller propuesto por [7],
este es un amplificador de transconductancia de terminacion sencilla como se

muestra en la figura 5.

Figura 5. Amplificador de transconductancia de Miller con terminacion sencilla.

L

Bias

Qs Qa

-Vin °—|E Qia G1Dj|—°+m” % Vout
e T

Qza :I |—:

La figura 6 muestra el modelo de pequefia sefal del OTA, esta topologia puede ser
considerada como dos etapas de ganancia intrinseca conectadas en cascada, la
primera en la que el transistor PMOS Q,, se comporta como amplificador cargado
con el condensador C,, y la segunda en que el transistor NMOS @, actda como
amplificador cargado con C,, y C, que es el condensador de carga del

amplificador.
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Figura 6. Modelo a pequefia sefial simplificado del amplificador de
transconductancia de Miller.

e Vout-Vin
Nodo 1 1.-;|5‘Cm Nodo 2
o - .J,+ ”Gm . o
Vin ﬂ:J = Wi 'G_} ==CL Vout
) gm1Vin gd1 |C1 T gmaV1 gd2 )

4.3 COMPENSACION DEL AMPLIFICADOR

Durante la etapa de dimensionamiento de los transistores, estos fueron disefiados
usando la compensacion de Miller descrita por [7]. Como se puede ver en el modelo
de pequefia sefial en la figura 6, en este tipo de compensacion, la corriente de

compensacion esta descrita por la ecuacion:

Io = sC(Vour — V1) = sCVour — SCpV4 (15)

en donde C,, corresponde al valor de la capacitancia de compensacion, V,,; y V;
a las tensiones de salida del amplificador y de la primera etapa de amplificacion

respectivamente.

La ecuacion 15 tiene dos componentes que fluyen a través de la capacitancia de
compensacion. La primera componente sC,,V,,; corresponde a la corriente que
fluye desde el nodo de salida del amplificador hacia el nodo de alta impedancia que
se va a compensar; la segunda componente sC,,V; fluye del nodo de salida de la
primera etapa de amplificacion hacia el nodo de salida del amplificador y depende

del valor de la tension V;, haciendo que el valor de la corriente en el nodo de salida

25



sea el descrito por la ecuacion:

Loyt = (gmz - SCm)Vl (16)

causando la aparicién de un RHP* en la funcién de transferencia cuyo valor es:

Z) = ng/Cm (17)

Este RHP ocasiona un cambio indeseado de fase de 90° en la respuesta en

frecuencia del amplificador, lo que resulta en una limitacién en el margen de fase.

Para evadir la apariciéon de este RHP y mantener una compensacion correcta se
necesita bloquear la componente de la corriente de compensacion que fluye del
nodo 1 al nodo de salida. Como solucién a este problema se usa la compensacion
indirecta que consiste en realimentar la corriente de compensacion en el nodo 1 a

través de un nodo de baja impedancia bloqueando la corriente que ocasiona el RHP

[2].

La técnica de realimentacion indirecta utilizada consiste en doblar los transistores

del espejo de corriente de la carga como se muestra en la figura 7

*Right Half Plane
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Figura 7. Transistor nMOS doblado para la creacion del nodo de baja impedancia.

Qaa
—— | WL

Q3
NDde —[_ Wi(L1+12)

—| wiL2

Q3b —

Esto hace que el transistor Q5;, opere en laregién de triodo, por lo tanto se tiene un
nodo de baja impedancia en el nodo A. Para mantener la relacion de aspecto de los
transistores se duplica el ancho de cada uno de los transistores que integran el

espejo de corriente de la carga [10].

La realimentacion indirecta de la corriente de compensacion produce circuitos mas
rapidos y con mejor margen de fase. Como ventaja de la compensacion indirecta
aplicada se obtuvo una frecuencia de transicién unitaria del doble de la frecuencia
de disefio con compensacion directa [2].

4.4 FLUJO DE DISENO DE LOS AMPLIFICADORES

Para el disefio del amplificador en subumbral se utilizan los valores extraidos de la
curva (gm/Ip)* de latabla 1.
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Tabla 1. Valores de disefio seleccionados de la curva g,,/Ip

Ql QZ
w* 10 um 10 um
L 2 um 1 um
Ves 140 140
mV mV
(gm/Ip)" 29,14 29,34
I; 0,644 nA 1,817 nA

Para disefar los transistores de entrada se selecciona una frecuencia de 10 kHz

con un capacitor de carga de 150 fF, se calcula la transconductancia como:

La corriente de polarizacion de esta primera etapa de ganancia intrinseca se calula

como:

I, = j;"j* = 323,348pA (19)
(522)

Teniendo la corriente de polarizacion, se calcula el ancho de este transistor:

W, = (W1)' =2 = 5um (20)

(IpD)*

y la longitud L es la misma que se utilizé en el transistor de referencia L* en la

curva gn./Ip

28



Para la segunda etapa del amplificador se selecciona la posicion del cero en 10,

por lo tanto:
Im2 = 10w Cy, = 10f, = 94,24nA/V (21)
entonces:
Ip, = jﬂ’zf = 3,212n4 (22)
(2)
asi:
W, = (W2)* =22 = 18um (23)

(Ip2)

con L iguala L* de la curva g,,/Ip

Los demas transistores se dimensionan con los espejos de corriente respectivos.
Para la técnica de entrada cuerpo se propone una metodologia g,.,/Ip

Teniendo en cuenta las ecuaciones 18 y 4, se tiene que:

Ip = ~m_ (24)

(%)

entonces:

(%D) - (gfnn;)* (25)

Con esta consideracion para el transisor de entrada cuerpo se sigue el mismo flujo
de disefio del amplificador en subumbral. La tabla 2 muestra los indices extraidos

de la curva g,,,/Ip que se muestra en la figura 8.
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Tabla 2. Valores de disefio seleccionados de la curva g,,,/Ip

Ql QZ
w* 10 um 10 um
L 2 um 1 um
Vgs,\Vies 150 mV 180 mV
(Gmp/1p)"(Gm/Ip)" 10,53 29
Ip 0,885 nA 5,942 nA

Figura 8. Curva de g,,/I, con respecto a V.

I:IJ J25 5 P 1o
Vs [W]

Las dimensiones obtenidas para cada uno de los amplificadores se muestran en las
tablas 3y 4.
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Tabla 3. Resultados de las dimensiones de los transistores en subumbral

Transistor W [um] L [um] Ip [nA]
Q1ap 5 2 0,323
Q2 18 1 3,211
Q3ab 5 4 0,323
Q. 46 15 3,211

Qs 13 20 0,646

Tabla 4. Resultados de las dimensiones de los transistores de entrada cuerpo

Transistor W [um] L [um] Ip [nA]
Q1ap 50 2 4,471
Q, 27 1 16,249
Qsab 38 5 4,471
Q. 49 12 16,249

Qs 45 20 8,942

Una vez dimensionados los transistores el valor de C,, se puede corregir mediante

la ecuacion:

__ NDP

Cm = 7(61 +Cp + \/(cl +C,)2 + 4C,C, ﬁ) (26)

En la ecuacién 22 el valor NDP> corresponde a la relacion entre la frecuencia de
transicion y la frecuencia en que se quiere ubicar el polo no dominante. La

correccion de C,, permite tener un grado de libertad en el disefio con el que de ser

®> Non Dominant Pole
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necesario se puede corregir el margen de fase del amplificador.
Aprovechando la simetria del circuito y teniendo en cuenta las ventajas que
presentan los circuitos completamente diferenciales, se desarrollo un amplificador

con salida diferencial como lo muestra la figura 9.

Figura 9. Amplificador de transconductancia de Miller con salida diferencial.

+Vaut

4.5 RED DE REALIMENTACION EN MODO COMUN

En el disefio de amplificadores de salida diferencial el control de la tension de modo
comun a la salida ya no esta controlado por el espejo de corriente de la carga del

par diferencial, por lo tanto se requiere una red de control de esta tension.

El problema radica en que a la salida de un amplificador de salida diferencial se
tienen dos fuentes de corriente conectadas en serie como se muestra en la figura
10, por lo tanto se necesita una red de control que mantenga una tensién de modo
comun fija entre ellas, manteniendo en saturacion los transistores que componen

las fuentes de corriente a la salida.
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Figura 10. Modelo simplificado de las fuentes de corriente de la segunda etapa.

idd

La red de realimentacién de modo comun se muestra en la figura 11.

Figura 11. Red de realimentacion en modo comun.

NN

Esta red detecta la tension de modo comun de cada una de las salidas del
amplificador y lo compara con una tensién de referencia cuyo valor mas
conveniente es la mitad del valor de la tension de alimentacion. Una vez comparada
esta tension se realimenta a la compuerta de los transistores de carga del par
diferencial, controlando la tensién de compuerta de estos transistores se tiene un

control de la corriente que circula por ellos, controlando también la tensién de modo
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comun del transistor de la salida.
La red de CMFB del amplificador tiene transistores de entrada cuerpo, logrando asi

que el rango excursion a la salida del amplificador no disminuya con la integracion

de la red al circuito.
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5. RESULTADOS DE SIMULACION

Los amplificadores fueron disefiados y probados en simulacién con una tension de
alimentacion de 500 mV y una tecnologia de 180 nm . Para evitar las
consideraciones de canal corto de los transistores la longitud minima utilizada fue

de 1um.

Las figuras 12 y 13 muestran el analisis en AC de los amplificadores. El
amplificador entrada cuerpo desarrolla una ganancia diferencial menor a pesar de
consumir una mayor cantidad de corriente, como ya se menciond la

transconductancia del cuerpo es menor que la de compuerta.

Figura 12. Andlisis en AC del amplificador en subumbral.
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Figura 13. Andlisis en AC del amplificador de entrada cuerpo.
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La pérdida de ganancia del amplificador entrada cuerpo se ve compensada por una
mayor frecuencia de transicion w; y un amplificador mas veloz. Como resultado de
esto, bajo las mismas condiciones, el amplificador de entrada cuerpo tiene un SR®
mayor y un tiempo de establecimiento (t;) menor como se puede ver en las figuras
14y 15.

®Slew-Rate
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Figura 14. Respuesta transitoria del amplificador en subumbral.
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Figura 15. Respuesta transitoria del amplificador de entrada cuerpo.
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Por dltimo se realizaron simulaciones de los amplificadores con una distribuciéon
probabilistica Monte Carlo teniendo en cuenta las posibles variaciones (process,
mismatch) que se pueden presentar en el proceso de fabricacion de los
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amplificadores, la respuesta de los amplificadores ante estas variaciones se
muestran en las figuras 16 y 17. Como se puede observar, el comportamiento del

amplificador entrada cuerpo se comporta de manera mas robusta.

Figura 16. Analisis en AC del amplificador en subumbral teniendo en cuenta
variaciones del proceso.
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Figura 17. Andlisis en AC del amplificador de entrada cuerpo teniendo en cuenta

variaciones del proceso.
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Los resultados medidos en simulacidén para los amplificadores se muestran en la
tabla 5.

Tabla 5. Resultados de simulacion de los amplificadores, V,p, = 500mV

OTA subumbral | OTA Entrada cuerpo
Ganancia en lazo abierto [dB] 83,89 77,09
GBW [kHZz] 23 36
PM[°] 52 68
Slew-Rate [V/ms] 5,6 27,7
Tiempo de establecimiento [us] 350 195
Potencia consumida [nW/] 4,1 27,8
CMRR [dB] 101 115
PSRR [dB] 101 130
Ruido referido a la entrada 80 41
[NV2/Hz]
DR om [MV] 180 500
DR, [mV] 360 500
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6. CONCLUSIONES

El disefio de amplificadores de entrada cuerpo para aplicaciones de baja tension de
alimentacion requiere de corrientes mas grandes que un amplificador entrada por
compuerta debido a la reduccion en la transconductancia, afectando en la misma
proporcion la potencia consumida por el circuito. Sin embargo el amplificador de
entrada cuerpo tiene como ventaja un rango dinamico riel a riel tanto a la entrada

como a la salida.

Los sistemas de recoleccidon de energia del ambiente generan potencias del orden
de 500uW [9]. Los amplificadores disefiados en este proyecto consumen 4nlW y
28nW/, lo que los hace apropiados para el disefio de sistemas electronicos portatiles

gue integran un gran numero de amplificadores.

En un gran ndmero de aplicaciones biomédicas o de sensado el ancho de banda
necesario de los dispositivos electronicos que las integran es mucho menor a 1kHz.
Por lo tanto, para este tipo de aplicaciones la frecuencia de ganancia unitaria de los
amplificadores resulta suficiente. Ya que la tension de alimentacion es de 500mV

por lo que se tiene como beneficio la larga duracion de las baterias.

Las figuras 16 y 17 muestran las pruebas realizadas a los amplificadores en un
ambiente de simulacidon que toma en cuenta los errores de fabricacion; las gréaficas

comprueban un comportamiento robusto del disefio ante los errores de fabricacion.

El modelo EKV representa las caracteristicas fisicas del transistor en todas sus
regiones de operacibn y con unos pocos parametros, permitiendo asi la
representacion y aplicacion de la metodologia g,,/I, para el disefio de

transistores.
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ANEXOS
Anexo A. Extraccion de parametros de disefio para el modelo EKV v2.6

A.1 EXTRACCION DE COX

Para la extraccion de la capacitancia COX, se debe simular el circuito de la figura 1.
Considerando el punto de operacion en DC del transistor, la capacitancia COX es
igual a la capacitancia Cgg que arroja el simulador, por unidad de &rea. En este
circuito se debe garantizar que el transistor se encuentre operando en la region de
triodo[2].

Figura 1. Circuito para calcular la capacitancia COX

T

Vas /Q_;ji

A.2 EXTRACCION DE KP

El pardmetro de transconductancia KP se define como el producto de la
capacitancia COX y la movilidad de los electrones en el canal u [4]. Si se ha
extraido COX en el paso anterior, sélo hace falta conocer la movilidad de los
electrones en el canal. Utilizando el circuito mostrado en la figura 2, encontramos la
relacion entre I, y V. Esta relacion junto con la ecuacién (1) que corresponde al
modelo de nivel 1, nos permite encontrar mediante un ajuste de recta el parametro
KP.

Ips = W/L % ux COX % (Vg — VTO) (1)
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Figura 2. Circuito para calcular el parametro de transconductancia KP

Vas

A.3 EXTRACCION DE LA CORRIENTE ESPECIFICA Ig

En esta etapa de la extraccidn se requiere encontrar la corriente especifica Ig, esta
corriente es un factor de normalizacion que interpola las curvas de inversion débil
con inversion fuerte [1] y se utiliza para determinar los parametros principales del
modelo. Para esto, se simula el circuito de la figura 3, garantizando que el transistor
opera en saturacion y en inversion fuerte[1]. Se hace un barrido en DC para la
fuente Vs y se grafica la raiz cuadrada de la corriente I, en funcion de Vs para
tres diferentes tensiones de V. A continuacion se determina la pendiente de ésta

relacion, y utilizando la ecuacion (2) se puede encontrar el valor de Is. La figura 4
muestra un ejemplo de la relacion \/E contra Vs para una geometriade W = 5um

y L =5um. Este paso debe repetirse para tres geometrias diferentes (canal:

largo-ancho, largo-angosto, corto-ancho)

pendiente = % (2)

Donde ¢, corresponde al valor del voltaje térmico.
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Figura 3. Circuito para determinar \/E variando la tension Vs.
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Figura 4. Relacion de /I, contra Vg para una geometriade W = 5um y L = 5um
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A.4 PRINCIPIO DE MEDICION DE V,

Segun [3], el voltaje V, puede ser medido en el voltaje de fuente del transistor en
saturacioén, para un valor especifico de corriente aproximadamente igual a la mitad
de la corriente especifica Ig, con esto se garantiza que el transistor se encuentra

polarizado en la mitad de la region de inversion moderada [?]. Por lo tanto, la
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caracteristica Vp vs. V; se obtiene con un barrido de voltaje de puerta, midiendo la
tensién Vs a partir del circuito que se muestra en la figura 5 [1]. Este circuito
permite imponer una tensién constante que se ajusta con la corriente Iz. Vs no
debe ser demasiado grande para evitar efectos por saturacion[1]. Una vez extraida
esta curva para diferentes geometrias del transistor (canal: largo-ancho,
largo-angosto, corto-ancho) se procede a extraer los parametros.

Figura 5. Circuito para determinar la relacion V, contra V.

A.5 EXTRACCION DE VTO
Con los valores obtenidos en la medicién de V, contra V; para el transistor de
canal largo y ancho, se hace la aproximacion para obtener el valor del parametro

VTO. Este corresponde al valor particular de V; en el que V, =0 [1].

A.6 EXTRACCION DE GAMMA Y PHI

Para la extraccion de los pardmetros se recomienda utilizar herramientas de
interpolacién y ajuste de curvas no lineales. Las hojas de calculo comunes traen
éste tipo de herramientas integradas y permiten procesar los datos de manera
rapida. Usando los valores medidos de V, para canal largo y ancho, se utilizan las
ecuaciones (3) y (4). Haciendo y’' = GAMMA, V, es una funcién que sélo depende
de V; yde tres parametros: VTO, GAMMA y PHI[1]. Los parametros GAMMA y PHI

se calculan ajustando (3) a la curva de V, obtenida en el paso 4. Las herramientas
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de interpolacién ajustan rapidamente las curvas mediante la minimizacién del Error
Cuadratico Medio entre los datos medidos y simulados, variando los parametros
que se estan buscando, en este caso GAMMA y PHI.

Ve = Voo = PHI =/ # [ Vg + ()2 =¥ 3

Vi) = Vi — VTO + PHI + GAMMA % \/PHI (4)

A.7 EXTRACCION DE LOS PARAMETROS DE EFECTOS DE CANAL CORTO
(LETA, WETA, LK, QO)

En esta étapa de la extraccion se tienen en cuenta los efectos de canal corto asi
como los RSCE (Reverse Short Channel Effects) debidos a los dopantes halo y
pocket introducidos en algunas tecnologias de fabricacion. Por esta razén se

modifican las ecuaciones (3) y (4) para incluir en ellas los efectos de canal corto

COoMmo se muestra a continuacion.

Ce =4+ (22 1073)? (5)

C, = 0.028 (6)
fch*(m*%—n )
AVgsce = =2 x - (8)

COX [142(8+ [24Cp)?
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Usando los valores de V; de las pruebas de canal corto y canal angosto

respectivamente, el voltaje efectivo de V,; se expresa como:

Vg = Vg — VTO — AVigser + PHI + GAMMANPHI (9)

Este valor Se incluye en un nuevo Vp, (voltaje de pinch-off) asi:

Vpo = Vg — PHI — GAMMA( \/ Ve + ()2 = 2225 (10)

A continuacion se recalculan los valores de Vs y V, teniendo en cuenta la

carga compartida y quedan convertidos en Vs, y Vp, respectivamente con:

’ 1

Se incluyen estos valores para calcular el efecto cuerpo:

Vo = GAMMA — S5 [EETA [y 7y - 3V”V’inA (VVpo + PHI + 0.1¢7)] (12)

Cox ~Lefy

Finalmente se calcula un nuevo y’' que se incluye en la ecuacion (3) para
con esto hacer la aproximacion respectiva, fijando WETA = 0 para la aproximacién
en que se van a calcular los parametros por efectos de canal corto LETA, LK y QO.
Para la aproximacion en la que se tienen en cuenta los efectos de canal angosto, se

calcula el parametro WETA fijando LETA =0

Y = %(V° +4v°* +0.107) (13)
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La figura 6 muestra la relacion de V, contra V; para tres geometrias

diferentes, donde se observan los ajustes obtenidos para los diferentes parametros.

Figura 6. Relacion de V, contra V; para tres geometrias diferentes de un

transistor tipo n.
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