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TITULO
DISEÑO DE UNA FUENTE DE VOLTAJE DE REFERENCIA DE BANDGAP MENOR

A UN VOLTIO INTEGRADA EN TECNOLOGÍA CMOS.1

AUTOR
JUAN JOSÉ CARRILLO CASTELLANOS.

Palabras claves– CMOS, OPAMP, bandgap, layout

Una fuente de voltaje de referencia de bandgap es un circuito que establece una tensión DC casi
independiente a variaciones de la temperatura y fluctuaciones de la tensión de alimentación. Este
circuito es usado en la mayoŕıa de sistemas electrónicos para lograr una polarización estable bajo
las condiciones de operación mencionadas anteriormente.

Este proyecto presenta el diseño de una fuente de voltaje de referencia de bandgap menor a un
Voltio integrada en tecnoloǵıa CMOS. El diseño de esta fuente de bandgap se basa en la estrategia
de fuentes de corrientes.

Cada bloque funcional que conforma esta fuente de bandgap fue seleccionado con el fin de cumplir
con las especificaciones dadas por los objetivos del proyecto. De tal forma se seleccionó el OPAMP,
el espejo de corriente y el material de las resistencias. Luego, en base a esta selección se hallaron las
expresiones que describen el funcionamiento del circuito, con las cuales se generó una estrategia de
diseño, comprometiendo coeficiente de temperatura, PSRR (relación de rechazo a variaciones de la
fuente de alimentación), potencia y área.

Algunos de los resultados obtenidos del diseño fueron: coeficiente de temperatura de 40ppm/◦C
en un rango de temperaturas de [-25◦C a 125◦C], PSRR de 36dB, corriente de 38µA, mı́nima tensión
de alimentación 1.2V, tensión de referencia 638mV y dimensiones de 425µm x 211µm.

Se elaboró un layout para la fuente de voltaje de referencia de bandgap, el cual cumple con las
reglas de diseño vigentes para el proceso de fabricación 0,35 µm CMOS. Finalmente se presentaron
conclusiones, observaciones y recomendaciones para trabajos futuros.

1Trabajo de investigación.



TITLE
DESIGN OF SUB-1-VOLT BANDGAP VOLTAGE REFERENCE SOURCE IN CMOS

TECHNOLOGY.2

AUTOR
JUAN JOSÉ CARRILLO CASTELLANOS.

Palabras claves– CMOS, OPAMP, bandgap, layout.

A bandgap voltage reference source is a circuit that establishes a DC voltage almost independent
of the temperature variations and supply-voltage fluctuations. This circuit is used in most electronic
systems for achieving a steady bias under operating conditions as: temperature changes and supply-
voltage fluctuations.

This project presents the design of a sub-1V bandgap-reference-voltage source integrated in
CMOS technology. The design of this bandgap source is based on current-sources strategy.

The functional blocks that make up the bandgap-voltage source were selected for achieving
the specifications given by the project objectives. Thus the OPAMP, the Current-mirror and the
resistances material were selected. In base of this selection, the equations that describe the circuit
functioning were found and a design strategy was generated, trading-off, temperature coefficient,
PSRR (power supply rejection ratio), power and area.

Some of the results obtained from the design were: 40ppm/◦C temperature coefficient between
[-25◦C to 125◦C], a 36 dB PSRR, a 38µA supply current, a 1.2V minimum supply voltage, a 638mV
reference voltage and a 425µm x 211µm size.

A layout was made for the bandgap voltage reference source, that accomplish 0.35 µm CMOS
AMS for the standing design rule process. Finally, conclusions, observations and recommendations
for future projects were presented.

2Research work.
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Caṕıtulo 1

Introducción

La tendencia actual de los sistemas electrónicos es su total integración en un solo circuito in-
tegrado (chip), la cual tiene el fin de: mejorar desempeño, disminuir el espacio utilizado y el costo
del sistema. Desafortunadamente en Colombia no se estudia ni trabaja masivamente en el diseño de
circuitos integrados, lo que contribuye a que se mantenga o se aumente la distancia tecnológica del
páıs con respecto a otros. Por esta razón se necesita desarrollar mas estudios y trabajos en esta área,
iniciando con el diseño de circuitos integrados mediante la adaptación de topoloǵıas presentadas en
la literatura.

Cada bloque funcional de un sistema electrónico requiere de varias tensiones DC para su funcio-
namiento, las cuales pueden ser suministradas por bateŕıas, fuentes AC-DC, o fuentes DC-DC. El
uso de varias bateŕıas o fuentes con diferentes tensiones resulta poco práctico, además de costoso,
representa un aumento del consumo de potencia y área. Con el fin de evitar el uso de más de una
fuente se implementan circuitos que proveen tensiones DC con las especificaciones requeridas por
los bloques funcionales. De esta forma es necesario una tensión principal proveniente de una bateŕıa
o una fuente, la cual alimenta al bloque funcional y a una fuente de referencia que suministra una
tensión DC constante.

Una fuente de referencia es un circuito que tiene como función proveer una tensión DC que no
vaŕıe sustancialmente con cambios en la temperatura, fluctuaciones de la fuente de alimentación,
carga y parámetros de los dispositivos. Si ocurren variaciones de las tensiones DC de polarización,
el funcionamiento de los bloques funcionales producen resultados inesperados. Por ejemplo, en un
DAC o en un ADC, es necesario una tensión DC de referencia diferente a la tensión de alimenta-
ción para la conversión de la señal; si esta tensión no permanece constante entonces la conversión
en el DAC o en el ADC va a presentar señales eqúıvocas, lo cual afectaŕıa todo el sistema, como
en el caso de un transceiver donde se procesaŕıa y/o se transmitiŕıa información no deseada. Las
fuentes de referencia suministran corrientes a la carga menores de 1µA si son fuentes de referencia
no reguladas, y hasta de 100µA si son fuentes de referencia reguladas [2], lo cual limita su uso a
circuitos con una resistencia de entrada grande, como puertas de MOSFETs o bases de transistores
bipolares. Si el circuito requiere una corriente mayor a 100µA se debe recurrir a un regulador de
voltaje en vez de a una fuente de referencia.

En sistemas portables, las bateŕıas presentan rangos de variación de hasta el 40% en su tensión
de salida, hasta el punto que se descargan completamente. Por lo anterior, los bloques funcionales
de los sistemas electrónicos portables deben funcionar con tensiones de alimentación variables, y
presentar bajos consumos de potencia. Adicionalmente los bloques deben tener la caracteŕıstica que

11



12 CAPÍTULO 1. INTRODUCCIÓN

a cambios en DC de la tensión de alimentación su funcionamiento no vaŕıa significativamente.

Este proyecto plantea el diseño de una fuente de voltaje de referencia menor a 1V, con una alta
independencia a variaciones de la temperatura y a fluctuaciones de la tensión de alimentación, para
ser usada en los circuitos de un transceiver que actualmente se desarrolla en el grupo CIDIC de la
escuela de Ingenieŕıa Eléctrica, Electrónica y telecomunicaciones [3], [4], [5], [6].

A lo largo de este primer caṕıtulo se exponen diferentes tipos de fuentes de referencia que se
pueden implementar, mostrando su funcionamiento teórico, sus ventajas y desventajas. Al finalizar
el caṕıtulo se hace la selección de la fuente de referencia a diseñar.

1.1. Divisor resistivo

La primera y mas sencilla opción para realizar una fuente de tensión de referencia, es utilizar un
divisor resistivo como el que se muestra en la figura 1.1. La tensión de referencia VREF está descrita
por la expresión (1.1), donde VDD es la fuente alimentación.

R1

R2

VREF

VDD

Figura 1.1: Divisor resistivo como fuente de referencia.

VREF = VDD ·
R2

R1 + R2
, (1.1)

Dependencia a variaciones de la temperatura: En un circuito integrado el valor del resis-
tor depende de la temperatura según el material usado en su construcción. A modo de ejemplo, un
resistor integrado de polisilicio, en tecnoloǵıa CMOS, presenta un valor que depende de la tempe-
ratura como lo indica la expresión (1.2)

R(T ) = R(Tr) · [1 + TCR · (T − Tr)], (1.2)

siendo T la temperatura, R(T ) el valor de resistencia en la temperatura T , Tr la temperatura de
referencia, R(Tr) la resistencia en la temperatura Tr y TCR la variación del valor de resistencia
respecto a la temperatura. El valor TCR es el mismo para resistores de un mismo material.

Como resultado VREF presenta variaciones causadas por cambios en la temperatura. VREF

combinando (1.1) con (1.2) se escribe como:

VREF (T ) = VDD ·
R2(Tr) · [1 + TCR2 · (T − Tr)]

R2(Tr) · [1 + TCR2 · (T − Tr)] + R1(Tr) · [1 + TCR1 · (T − Tr)]
. (1.3)
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Para lograr que VREF no dependa de la temperatura, es necesario que las dos resistencias sean
de un mismo material; de esta forma TCR1 = TCR2 , dando como resultado:

VREF (T ) = VDD ·
R2(Tr)

R2(Tr) + R1(Tr)
. (1.4)

Dependencia a variaciones de la carga: La dependencia de VREF con la carga se mide como
la relación de la resistencia de salida con la resistencia de carga. En donde a menor resistencia de
salida de la fuente, menor influencia de la carga sobre la tensión VREF . La expresión (1.5) presenta
la resistencia de salida del circuito de la figura 1.1, e indica que para disminuir el efecto de la carga,
el valor de R2 o R1 debe ser pequeño.

Rout =
R2 · R1

R2 + R1
. (1.5)

Dependencia a fluctuaciones de la tensión de alimentación: Una especificación que mi-
de la dependencia de un parámetro a fluctuaciones de la fuente de alimentación, es la relación de
rechazo a variaciones de la fuente de alimentación, PSRR (Power supply rejection ratio). En el caso
de la fuente de bandgap el PSRR se mide como:

PSRR =
∆VDD

∆VREF

(1.6)

donde ∆VDD representa las fluctuaciones de la tensión de alimentación y ∆VREF es la variación
de la tensión de referencia debido a ∆VDD. En el divisor resistivo, el PSRR se puede expresar como:

PSRR =
R1 + R2

R2
(1.7)

La ecuación (1.7), muestra que es necesario que R1 sea considerablemente mayor a R2, para
obtener un PSRR alto. Sin embargo esto limita el voltaje de salida, a ser mucho menor que la
tensión de alimentación. Como la fuente de referencia a diseñar debe funcionar con una fuente de
alimentación de bajo voltaje, la tensión de salida que se obtiene con una relación grande entre R1

y R2 es de poca utilidad.

Finalmente teniendo en cuenta que:

vref = vdd ·
R2

R1 + R2
(1.8)

donde vdd representa las fluctuaciones de la tensión de alimentación y vref representa las varia-
ciones de la tensión de referencia debido vdd; dividiendo (1.8) en (1.1),

vref

VREF
=

vdd ·
R2

R1+R2

VDD · R2
R1+R2

(1.9)

se obtiene:

vref

VREF
=

vdd

VDD
(1.10)

Por lo tanto, la relación entre vref y VREF siempre va a ser igual a la relación entre vdd y VDD.
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1.2. Referencia de diodos

Para solucionar los problemas presentados por la fuente de referencia expuesta en la sección
anterior, se puede utilizar como fuente de referencia un diodo polarizado en la región activa, o un
diodo diseñado para operar en la región de ruptura, como se muestra en las figuras 1.2 y 1.3. Con la
polarización del diodo se logra suministrar una tensión VD mayor de 0.6V a temperatura ambiente,
además gracias a su pequeña resistencia incremental (rd), se puede obtener un PSRR alto haciendo
R1 mayor que rd. La relación entre vref y VREF es considerablemente menor a la relación entre vdd

y VDD. Por último, como la resistencia de salida del diodo es pequeña, se obtiene una tensión de
referencia poco dependiente a la corriente de carga.

R1

VREF

+~+vv

VD

+

D1

VDD

Figura 1.2: Fuente de referencia utilizando un diodo.

R1

VD

+

DZ1

VDD

VREF

Figura 1.3: Fuente de referencia utilizando un diodo en su región de ruptura.

El inconveniente de esta fuente de referencia es la fuerte dependencia a variaciones de la tem-
peratura que los diodos presentan. Los diodos en su región activa presentan una dependencia a la
temperatura de alrededor de −2mV/◦C [7].

Antes de presentar la dependencia a variaciones de la temperatura de los diodos diseñados para
trabajar en la región de ruptura, es importante mencionar que éstos se dividen en dos clases según
el voltaje de ruptura que tengan; si el voltaje de ruptura es menor a 6V se llama diodo zener y si el
voltaje de ruptura es mayor a 6V se llama diodo avalancha. Los diodos con un voltaje de ruptura
menor a 5.6V presentan un coeficiente de temperatura negativo, que aumenta en magnitud con la
disminución del voltaje de ruptura. Por otra parte los diodos con un voltaje de ruptura mayor a
5.6V, presentan un coeficiente de temperatura positivo, el cual crece con el aumento de la tensión
de ruptura.
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Los diodos con tensión de ruptura entre 5V y 6V tienen coeficientes de temperatura pequeños [8],
por esta razón pueden ser utilizados como fuentes de referencia con un coeficiente de temperatura
bajo.

Otra fuente de referencia que se puede diseñar para obtener una tensión casi independiente a la
temperatura utilizando diodos, se ve en la figura 1.4, donde se pone en serie un diodo en la región
activa (−2mV/◦C) con un diodo avalancha en la región de ruptura, el cual debe tener un coeficiente
de temperatura igual en magnitud al diodo t́ıpico en la región activa (+2mV/◦C). De esta forma
al sumar las dos componentes de tensión VD2 y VDZ2, se cancelan entre si las dos dependencias a
la temperatura. El inconveniente de esta configuración, es el valor de la tensión de alimentación
mı́nimo y el voltaje de salida que establece, los cuales son mayores a 6V. Esto último no va acorde
con los valores de tensión de alimentación y de salida de las fuentes de equipos actuales. Por esta
razón se debe revisar otra opción para diseñar la fuente de referencia.

R1

VREF

VD1

VD2

+

+

D2

DZ2

VDD

Figura 1.4: Fuente de referencia que utiliza un diodo en su región activa en serie con un diodo en
su región de ruptura.

1.3. Fuentes de referencia de voltaje de bandgap

Para solucionar el problema de la dependencia a variaciones de la temperatura de la tensión
de salida de la fuente de referencia sin tener que utilizar tensiones de alimentación mayores a 6V,
se acude a otra clase de fuentes de referencia, conocidas como fuentes de voltaje de referencia de
bandgap. Este tipo de fuente logra establecer una tensión de referencia idealmente invariante a la
temperatura, sumándole a una tensión base-emisor de un transistor bipolar, una o varias tensiones
que cancelen la dependencia a variaciones de la temperatura, como lo hace el diodo avalancha en la
región de ruptura con el diodo en la región activa. Para entender claramente como funciona la fuente
de voltaje de bandgap, primero hay que tener clara la dependencia que tiene la tensión base-emisor
a la temperatura.

La tensión base-emisor de un transistor bipolar se puede expresar como:

VBE = VT · ln

(

IC

IS

)

; (1.11)

Donde VT es el voltaje térmico, IC es la corriente de colector del transistor bipolar e IS es la corriente
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de saturación. En 1.11 no se observa la dependencia a la temperatura que tiene la tensión base-
emisor. En la ecuación (1.12) se muestra la dependencia de la tensión base-emisor a la temperatura
[1], debido a las variaciones de VT e IS respecto a la temperatura. En el apéndice A se hace un
análisis detallado de esta expresión matemática.

VBE(T ) = Vr + γrT + fr(T ) (1.12)

Vr = VGOr + (N − θr) ·

(

kTr

q

)

(1.13)

θr =
Tr

IC
·

dIC

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

(1.14)

γr =
VBE(Tr) − Vr

Tr

(1.15)

fr(T ) = VG(T ) − VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] − (N − θr) ·

(

kTr

q

)

+ (N − θr) ·

(

kT

q

)

−N ·

(

kT

q

)

· ln

(

T

Tr

)

+

(

kT

q

)

· ln

[

IC(T )

IC(Tr)

]

(1.16)

Con el fin de obtener una ecuación mas compacta para realizar el diseño de una fuente de bandgap,
se acude a la ecuación (1.17); en esta se aproxima la tensión bandgap (VG(T )) con dependencias no
lineales a la temperatura, a una tensión de bandgap con una componente constante y una componente
lineal. Además, se reemplaza la corriente por una función que la representa, teniendo en cuenta que
ésta también puede tener variaciones con respecto a la temperatura. En el apéndice B se puede
apreciar como se obtuvo esta ecuación.

VBE(T ) = [VGOr + (N − x)VTr] −

[

VGOr − VBE(Tr) + (N − x)VTr

Tr

]

· T

−

[

(N − x)VTr

Tr
·

[

T · ln

(

T

Tr

)

− T + Tr

]]

(1.17)

En la (1.17), VBE(T ) se modela con una componente constante, una lineal y una de órdenes
mayores.1 Un aspecto clave del diseño de la fuente de referencia de bandgap, es que la tensión VBE(T )
decrece ante un incremento de temperatura. Con el fin de cancelar la dependencia a variaciones de
la temperatura de la tensión base-emisor, es necesario sumar una tensión linealmente proporcional
a la temperatura (VPTAT ), y una tensión de orden mayor en función de la temperatura (VNL), como
se ve en la figura 1.5.

Una tensión con una variación lineal y creciente en función de la temperatura es conocida como
tensión PTAT(proportional to absolute temperature),2 dicha tensión es generada por la diferencia
de dos tensiones base-emisor de dos transistores bipolares que presentan diferentes densidades de
corriente. En la figura 1.6 se muestra un circuito que produce una tensión PTAT, VPTAT .

La tensión en la resistencia R de la figura 1.6 es la diferencia de dos tensiones base-emisor,

VR = VBE1 − VBE2 (1.18)

1Este término representa una variación de órdenes mayores al primer orden.
2La traducción de este término es: proporcional a la temperatura absoluta
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R

R1

Q2

1 :  1

Q1

M1 M2

VPTAT

+

VDD

VREF

Figura 1.6: Tensión PTAT en la resistencia generada por la diferencia de dos tensiones base-emisor

debido a que:

VPTAT = VBE1 − VBE2,

entonces,

VPTAT = VT · ln

(

IC1

IS1

)

− VT · ln

(

IC2

IS2

)

(1.19)

,
Donde IC1 e IC2 son las corrientes de colector, IS2 e IS1 son las corrientes de saturación, y VBE1

y VBE2 son las tensiones base-emisor, de los transistores Q1 y Q2 respectivamente. Reescribiendo
(1.19) y teniendo que IS = A · JS , donde A es el área del emisor y JS la densidad de corriente de
saturación, se obtiene:

VPTAT = VT · ln

(

IC1

IC2
·
A2 · JS2

A1 · JS1

)

donde A1 y A2 son las áreas de emisor de Q1 y Q2 respectivamente. Debido a que JS1 = JS2, se
tiene:

VPTAT = VT · ln

(

IC1

IC2
·
A2

A1

)

(1.20)

con,

VT =
KT

q
(1.21)

teniendo en cuenta 1.21 y que las corrientes IC1 e IC2 vaŕıan con respecto a la temperatura se
obtiene:
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VPTAT =
KT

q
· ln

(

IC1(T )

IC2(T )
·
A2

A1

)

. (1.22)

En este circuito los transistores M1 y M2 forman un espejo de corriente con relación 1:1, por lo
tanto IC2(T ) = IC1(T ), haciendo A2 = NA1, se obtiene una tensión PTAT en función del logaritmo
natural de N .

VPTAT =
KT

q
· ln(N). (1.23)

Debido a que N en 1.23 es una constante independiente a la temperatura, la tensión PTAT
tiene una variación lineal y creciente respecto al aumento de temperatura. Esta tensión junto con
la resistencia R generan una corriente PTAT:

IPTAT =
VPTAT

R
, (1.24)

La corriente que pasa por R1 es igual a dos veces IPTAT , generando aśı en R1 una nueva tensión
PTAT.

VR1 = 2 · VPTAT ·
R1

R
(1.25)

De esta forma, se obtiene una tensión de referencia

VREF (T ) = 2 · VPTAT ·
R1

R
+ VBE1(T ) (1.26)

usando el valor de VPTAT encontrado en (1.23)

VREF (T ) = 2 ·
K · T

q
· ln(N) ·

R1

R
+ VBE1(T ). (1.27)

VPTAT1 = 2 ·
K · T

q
· ln(N) ·

R1

R
(1.28)

Como se indica en la ecuación (1.27), la tensión de salida, VREF es la suma de VPTAT1 con
VBE1(T ). Entonces al seleccionar los valores de N, R1 y R que hagan que la tensión VR1 cancele la
variación lineal de VBE1(T ), se obtiene una tensión VREF con una pequeña variación con respecto
a la temperatura.

VREF (T ) = VBE1(T ) +

[

VGOr − VBE(Tr) + (N − x)VTr

Tr

]

· T (1.29)

VREF (T ) = [VGOr + (N − x)VTr] −

[

(N − x)VTr

Tr
·

[

T · ln

(

T

Tr

)

− T + Tr

]]

(1.30)

Como se muestra en la figura 1.5 y en la ecuación (1.30), sumar la tensión PTAT y VBE1(T )
resulta en una tensión de salida con una variación pequeña con respecto a la temperatura.

Del circuito básico mostrado en la figura 1.6 se basan las estrategias de otras fuentes de voltaje
de bandgap las cuales disminuyen la variación no lineal de VBE(T ), ya sea sumándole componentes
no lineales, como se ve en la figura 1.5, o aprovechando la incidencia que tiene la dependencia a
variaciones de la temperatura de la corriente sobre VBE(T ) del transistor bipolar que ésta alimenta.
Algunas de las fuentes que presentan compensaciones no lineales de la temperatura son [2]:
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1. Referencia de segundo orden: esta fuente utiliza su arquitectura para establecer una tensión
que vaŕıe en función de la temperatura cuadráticamente, para eliminar parte de la variación
no lineal de la tensión base-emisor.

2. Relación de las dependencias térmicas de las resistencias: esta fuente aprovecha la dependencia
térmica de las resistencias con el fin de establecer una tensión con una variación cuadrática
en función de la temperatura.

3. Lazo de diodo: esta fuente aprovecha la variación de la corriente respecto a la temperatura
sobre VBE(T ) del transistor bipolar que ésta alimenta, para establecer una componente no
lineal con respecto a la temperatura

4. Compensación β : esta fuente aprovecha la dependencia a la temperatura que tiene la ganancia
de corriente de los transistores bipolares β, para establecer una tensión no lineal con respecto
variaciones de la temperatura.

5. Técnica lineal por partes: esta fuente utiliza la diferencia entre una corriente PTAT y una
corriente proporcional a VBE(T ) (IVBE

(T )). Estableciendo una corriente aproximada que es
cero hasta la temperatura en que, teóricamente la corriente PTAT se hace igual a IVBE

(T ),
después de esta temperatura la corriente es la diferencia de la corriente PTAT e IVBE

(T ).

6. Método exacto: Esta fuente utiliza la incidencia que tiene la variación de la corriente respecto
a la temperatura sobre VBE(T ), para obtener una tensión igual a una tensión base-emisor
en función de la temperatura sin su componente de orden mayor, de esta forma al sumarle
una tensión PTAT, que cancele su única variación respecto a la temperatura, obtenemos una
tensión constante a la temperatura.

Las fuentes de bandgap enumeradas anteriormente, tienen un coeficiente de temperatura menor
que el de la fuente de bandgap de la figura 1.6, la desventaja que tienen estas configuraciones es el
mayor número de dispositivos. Por lo tanto generalmente presentan mayor consumo de potencia,
mayor área utilizada, mayor costo y mayores fuentes de ruido. Adicionalmente, algunas de estas
fuentes requieren mayor tensión de alimentación.

La independencia que muestra la tensión de salida a fluctuaciones en la tensión de alimentación
en una fuente de bandgap, como la que se muestra en la figura 1.6, es alta con respecto a la que
presenta el divisor resistivo. Su PSRR puede llegar a ser 100V/V (40 dB) [9]. Debido a que la
impedancia entre el nodo de alimentación y el nodo de referencia es alta respecto a la impedancia
entre el nodo de referencia y tierra. Para obtener un PSRR con un valor mayor a 40dB, es necesario
el aumento de la impedancia entre el nodo de alimentación y el nodo de referencia, esto se puede
lograr utilizando espejos cascodo ya que estos tienen una resistencia de salida mayor que el espejo
simple [2]; o regulando previamente la fuente de alimentación [2]. El inconveniente de usar estas
estrategias para aumentar el PSRR es el uso de más dispositivos y el aumento en la tensión de
alimentación mı́nima requerida.

Las fuentes de bandgap basan su estrategia para la disminución de la variación de la tensión de
referencia con respecto a la temperatura, en la dependencia que presenta la tensión base-emisor con
respecto a la temperatura en los transistores bipolares. Esto puede hacer creer que no es posible
realizar las fuentes de bandgap en tecnoloǵıa CMOS, sin embargo existen estrategias que lo hacen
posible, entre ellas están: aprovechar el comportamiento similar que tiene VGS(T ) de un transistor
MOS en la región sub-umbral, con VBE(T ) de un transistor bipolar en la región activa [9]; utilizar
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transistores bipolares parásitos como es el caso del lateral PNP y el vertical PNP [10]. Éste último
es el t́ıpicamente usado y se puede ver en la figura 1.7.

Figura 1.7: PNP vertical parásito.

La fuente de bandgap de la figura 1.6 no puede proveer tensiones menores a 1V. Para la obtención
de fuentes de bandgap construidas con silicio que generen una tensión menor a 1V, es necesario la
implementación de técnicas diferentes a la de sumarle a VBE(T ) de un transistor bipolar VPTAT , ya
que esto da como resultado una tensión casi constante a la temperatura con un valor de alrededor
1.2V, como se puede ver en la gráfica 1.5 y en la ecuación (1.30). Para lograr bajar esta tensión se
puede hacer lo siguiente:

Reemplazar los transistores tradicionales por transistores DTMOS

El uso de resistencias alcanzar una tensión proporcional a VBE(T ) o a VGS(T ) (de un transistor
MOS operando en la región sub-umbral3), que sea menor a 1V en una temperatura 0K, para
aśı sumarle una tensión PTAT que cancele su dependencia a la temperatura y poder obtener
a la salida de la fuente una tensión de referencia constante a cambios en la temperatura menor
a 1V.

1.3.1. Uso de transistores MOS en la región sub-umbral

La estrategia básica en el diseño de fuentes de bandgap, hace uso de la respuesta a cambios
de la temperatura de los transistores bipolares. Un dispositivo que tiene un funcionamiento
similar es el MOSFET cuando opera en la región sub-umbral [9]. La corriente de dreno se
representa como (El significado de las constantes se encuentra en el apéndice C):

ID = sµV 2
T ·

(

qEsiNCH

4B

)0,5

· exp

(

VGS − VTH − VOFF

nVT

)

(1.31)

y despejando, se obtiene:

3Región donde la tensión puerta-fuente es menor a la tensión umbral
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VGS =

[

ln

(

ID

sµV 2
T · ( qEsiNCH

4B
)0,5

)]

· nVT + VTH + VOFF (1.32)

VGS(T ) = VGS(T0) + kG

(

T

T0
− 1

)

(1.33)

donde

kG = kT + VGS(T0) − VTH(T0) − VOFF

la ecuación (1.33) muestra que VGS decrece con la temperatura, ya que kG es t́ıpicamente
negativo [9].

Para compensar la dependencia a variaciones de la temperatura de VGS(T ), se utiliza la misma
estrategia que se usó con VBE(T ) de los transistores bipolares; lo que implica establecer un
voltaje equivalente a la diferencia de tensiones VGS(T ) para aśı obtener la ecuación (1.34):

∆VGS = VT · ln

(

ID2

S2

S1

ID1

)

(1.34)

La ecuación (1.34) muestra que ∆VGS es directamente proporcional a la temperatura, además,
si la razón entre la corriente ID2 y la corriente ID1 es una función constante, ∆VGS es teóri-
camente lineal y se puede manejar como una tensión PTAT.

En [9] se muestra una arquitectura de una fuente de referencia de bandgap menor a 1V (figura
1.8), en la que se usan los transistores MOS en la región sub-umbral.

M3 M4 M5 M6

R4

R2 R3R1

VREF

M8M7

IB

M2

M1

CC2

CC1

M9

M10 M11

VDD

Figura 1.8: MOS en la región sub-umbral.

Como se puede ver en la figura 1.8, la corriente que pasa por IR1 es igual a:

IR1 =
VGS1(IB)

R1
(1.35)
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La tensión de referencia está dada por:

VREF = R4IR4 + VR3 (1.36)

como la corriente a través de R4 es igual a:

IR4 =

(

VR3

R3
− IR1

S6

S4

)

(1.37)

entonces:

VREF = R4 ·

(

VR3

R3
− IR1

S6

S4

)

+ VR3 (1.38)

VREF = R4 ·

(

VR3

R3
−

VGS1(IB)

R1

S6

S4

)

+ VR3 (1.39)

VREF = VR3 ·

(

R4

R3
+ 1

)

− R4
VGS1(IB)

R1

S6

S4
(1.40)

ahora bien,

−VR2 − VGS7 + VGS8 + VR3 = 0 (1.41)

VR3 = VR2 + VGS7 − VGS8 (1.42)

VR3 = VR2 + VT · ln

(

S8

S7
·
S5

S6

)

(1.43)

VR2 =
S5

S4
·
R2

R1
· VGS1(IB) (1.44)

VREF =

[

S5

S4
·
R2

R1
· VGS1(IB) + VT · ln

(

S8

S7
·
S5

S6

)]

·

(

R4

R3
+ 1

)

− R4
VGS1(IB)

R1

S6

S4
(1.45)

VREF = VGS1(IB)·

{[

S5

S4
·
R2

R1

]

·

(

R4

R3
+ 1

)

−
R4

R1

S6

S4

}

+VT ·ln

(

S8

S7
·
S5

S6

)

·

(

R4

R3
+ 1

)

(1.46)

Ajustando los valores de resistencias, el ancho y el largo de los transistores, se puede lograr
una tensión de referencia casi constante a la temperatura y menor a 1V.
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IVBE
IPTAT INL

R

VREF

VDD VDDVDD

Figura 1.9: Fuentes de corriente para establecer una tensión menor a 1V.

1.3.2. Fuentes de corriente

La estrategia básica para la construcción de una fuente de referencia de bandgap [11], [12] es
la suma de un VBE(T ) con un VPTAT . Con el fin de obtener como resultado esta suma una
tensión constante a la temperatura, la suma debe ser aproximadamente el valor de la tensión
de bandgap en 0K, que seŕıa aproximadamente de 1.2V.

Para obtener una tensión de referencia constante a variaciones de la temperatura y menor a la
tensión de bandgap a 0K, se requiere establecer corrientes proporcionales a: VBE(T ), VPTAT

y a un voltaje de orden mayor (VNL). Estas corrientes se suman en un nodo, con el fin de
obtener una corriente constante a variaciones de la temperatura, como se ve en la figura 1.9.
La corriente resultante, ICTE, se hace pasar por una resistencia generando un voltaje también
invariante respecto a la temperatura.

ICTE = IVBE
+ IPTAT + INL (1.47)

donde ICTE es la corriente que pasa por la resistencia R,

VREF = ICTE · R. (1.48)

Fuentes de Banba

La fuente de bandgap propuesta por [13] se observa en la figura 1.10. Ésta funciona de la
siguiente forma: debido a la realimentación negativa del OPAMP y asumiendo que presenta
una alta ganancia, la diferencia de tensiones entre los terminales de entrada es cero, entonces:

V+ = V−, (1.49)

dado que las resistencias R1 y R2 se escogen del mismo valor y las tensiones que pasan por
ellas es la misma, entonces sus corrientes son iguales,

IR1 = IR2 , (1.50)

donde IR1 e IR2 son las corrientes que pasan por las resistencias R1 y R2 respectivamente.
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Los transistores P-MOS M1, M2 y M3 tienen las mismas dimensiones, por esta razón las
corrientes que pasan por ellos son iguales,

IM1 = IM2 = IM3 (1.51)

donde IM1 , IM2 e IM3 son las corrientes que pasan por M1, M2 y M3.

Debido a que IR1 e IR2 son iguales, IM1 e IM2 también son iguales y a que las corrientes de
entrada del OPAMP son despreciables, entonces las corrientes que pasan por los transistores
bipolares tienen el mismo valor.

IQ1 = IQ2 (1.52)

IQ1 e IQ2 son las corrientes que pasan por los transistores Q1 y Q2.

Como se puede ver en la figura 1.10, la tensión en R1 es VEB del transistor Q2, por esta razón

IR1 = IR2 =
VEB2

R1
(1.53)

La ecuación (1.53) indica como las corrientes que pasan por las resistencias R1 y R2 son direc-
tamente proporcionales a VEB(T ), la cual es una tensión CTAT (Complementary to absolute
temperature)4; debido a esto las corrientes IR1 e IR2 son llamadas corrientes CTAT, ICTAT .

También se puede ver en la gráfica 1.10 que la tensión que pasa por la resistencia R3 es igual
a la diferencia de las dos tensiones emisor-base de los transistores bipolares,

VR3 = VEB2 − VEB1 (1.54)

Donde VR3 es la tensión en los terminales de R3.

La tensión VR3 es la diferencia de dos tensiones base-emisor, esta diferencia de tensiones da
como resultado una tensión PTAT. Teniendo en cuenta la igualdad entre las corrientes de los
dos transistores bipolares y a que la razón entre el área del transistor Q1 respecto a la del
transistor Q2 es N, tenemos:

VR3 =
K · T

q
· ln(N) (1.55)

donde VT = KT
q

, entonces la corriente que pasa por R3 es:

IR3 = IQ1 = IQ2 =
VT · ln(N)

R3
. (1.56)

En la ecuación (1.56) se aprecia claramente que IR3 es una corriente PTAT. Ahora las co-
rrientes IR3(IPTAT ) e IR2(ICTAT ) se suman en un nodo con el fin de dar como resultado una
corriente casi constante a cambios en la temperatura. Esta corriente se refleja y se hace pasar
por R4 generando aśı una tensión constante a cambios en la temperatura,

IM3 = IM1 = IM2 = IR3 + IR2 (1.57)

4Complementaria a la temperatura absoluta.
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IM3 =
VEB2

R1
+

VT · ln(N)

R3
(1.58)

VREF = R4 ·

(

VEB2

R1
+

VT · ln(N)

R3

)

. (1.59)

Como se observa en la ecuación (1.59), la tensión de referencia es la suma de un escalamiento
de VEB2(VCTAT ) mas un escalamiento de VR3(VPTAT ). Entonces ajustando los valores de
las resistencias que escalan las tensiones, se puede lograr una tensión casi constante a la
temperatura y de valor menor a 1V.

El inconveniente que presenta esta arquitectura es que la mı́nima tensión de modo común de
entrada del amplificador, el cual se ve en la figura 1.10, debe ser menor que VEB2, esto quiere
decir que:

VGSmin
+ VDS(sat)

< VEB2 (1.60)

donde VGSmin
es la tensión mı́nima para la polarización en la región de saturación de los

transistores NMOS de la entrada del OPAMP y VDS(sat)
es la tensión entre drenador y fuente

del transistor NMOS que opera como fuente de corriente,

VGSmin
= Vthn + VDSsat (1.61)

donde Vthn es la tensión de umbral de los transistores NMOS

Vthn + VDS(sat)
+ VDS(sat)

< VEB2 (1.62)

Vthn + 2VDS(sat)
< VEB2. (1.63)

Asumiendo que a temperatura ambiente VEB2 es aproximadamente de 0.7V y que VDS(sat)
es

0.05V, entonces se requiere de un Vthn menor a 0.6V en temperatura ambiente. Por esta razón
Banba recurre a los native transistors5 para utilizarlos en lugar de los transistores N-MOS
del par diferencial de entrada del amplificador. Los native transistors utilizados por Banba
presentan un Vthn igual a -0.2V.

Fuente usando una transimpedancia

Para la generación de las corrientes PTAT y CTAT se utiliza una fuente de bandgap que usa
un amplificador de transimpedancia, de esta manera se consigue solucionar el problema de
tensión de entrada de modo común del amplificador [14]. En las entradas del amplificador que
se ve en la figura 1.11 se ajusta un voltaje Vb. La corriente PTAT es generada gracias a que
en los nodos A y B tienen la misma tensión debido a la realimentación negativa del circuito,
por lo tanto:

VA = VB (1.64)

5Estos transistores tienen un canal enterrado.
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VB

+ -

Q1(N) Q2(1)

R3

R2 R1R4

M3 M2 M1

VREF

VDD

Figura 1.10: Fuente de bandgap propuesta por Banba.

entonces,

−VEB2 + VR1 + VEB1 = 0, (1.65)

siendo VR1 la tensión en la resistencia R1,

VR1 = VEB2 − VEB1. (1.66)

La diferencia de dos tensiones base-emisor, alimentadas por corrientes iguales y que tengan
una relación de áreas igual a N es:

VR1 =
K · T

q
· ln(N) (1.67)

esta tensión con la resistencia R1 genera una corriente igual a:

IR1 =
1

R1
·
KT

q
· ln(N) (1.68)

Debido a que R2A y R2B son iguales a R2 la corriente que pasa por ellas es la misma:
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+ -
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Figura 1.11: Fuente de bandgap usando una transimpedancia

IR2 =
(VEB2 − Vb)

R2
. (1.69)

Las corrientes que se suman en el nodo A dan como resultado

IM1 = IM2 = IM3 =
1

R1
·
KT

q
· ln(N) +

VEB2

R2
−

Vb

R2
(1.70)

por lo tanto la tensión de salida de esta fuente de bandgap es:

VREF = R3 · IM3 (1.71)

VREF = R3 ·

[

1

R1
·
KT

q
· ln(N) +

VBE2

R2
−

Vb

R2

]

(1.72)

donde I3, que se muestra en la figura 1.11, es despreciada. Entonces se ve que VREF no se
puede ajustar a una tensión de salida invariante a la temperatura debido al término escalado
de Vb, por esta razón se añade un circuito que cancele este término utilizando la corriente I3

como se muestra en la figura 1.11.
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Para que I3 cancele satisfactoriamente la corriente generada por Vb, se hace necesario que la
tensión en el nodo C sea de igual valor a la tensión en los nodos de entrada del amplificador
Vb.

VC = Vb. (1.73)

debido a esto

IR4 =
Vb

R4
(1.74)

donde IR4 es la corriente que pasa por R4. Debido a que:

R4 = R2 (1.75)

IR4 =
Vb

R2
(1.76)

Los transistores M4 y M5 forman un espejo de corriente,

IM4 = IM5 (1.77)

donde IM4 e IM5 son las corrientes que pasan por los transistores M4 y M5 respectivamente.
Sumando las corrientes en el nodo C y despejando IM8 obtenemos:

IM8 = IR4 + IM4 (1.78)

Los transistores MOS M8 y M9 forman un espejo, por esta razón:

IM8 = IM9 , (1.79)

donde IM8 e IM9 son las corrientes que pasan por los transistores M8 y M9 respectivamente,

La corriente I3 mostrada en la gráfica 1.11 es igual a:

I3 = IM9 − IM5 , (1.80)

reemplazando las ecuaciones 1.77, 1.78 y 1.79 en A.44 obtenemos

I3 = IR4 + IM4 − IM4 (1.81)

I3 = IR4 (1.82)

sumando I3 a IM3

IR3 = I3 + IM3 (1.83)
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donde IR3 , la cual es la corriente que pasa por la resistencia R3. Remplazando las ecuaciones
1.70 y 1.82 en la ecuación (1.83) se obtiene:

IR3 =
1

R1
·
KT

q
· ln(N) +

VEB2

R2
−

Vb

R2
+ IR4 (1.84)

reemplazando la ecuación (1.76) en la ecuación (1.84), se obtiene:

IR3 =
1

R1
·
KT

q
· ln(N) +

VEB2

R2
−

Vb

R2
+

Vb

R2
(1.85)

IR3 =
1

R1
·
KT

q
· ln(N) +

VEB2

R2
, (1.86)

IR3 genera con R3 una nueva tensión de referencia VREF ,

VREF = R3 ·

[

1

R1
·
KT

q
· ln(N) +

VBE2

R2

]

(1.87)

como se puede ver en la anterior ecuación fue eliminado el término Vb

R2
, para obtener una

tensión de referencia con solo una componente CTAT y otra PTAT.

Fuente de corriente de Giustolisi

La técnica expuesta en [9] añade a la fuente de Banba una compensación no lineal de la
temperatura, la cual se logra con la adición de los transistores M12, Q3 y de las resistencias
R4 y R5, como se ve en la figura 1.12.

Partiendo que la variación no lineal de VBE(T ) es:

VBEnl
(T ) = −(N − x)VT · ln

(

T

Tr

)

(1.88)

en la fuente de Giustolisi se establece una corriente proporcional a VBEnl
(T ) con el fin de

cancelar la componente no lineal de la corriente proporcional a VBE(T ).

La corriente que pasa por el transistor M12 es aproximadamente invariante a la temperatura,
por esta razón la variable x de la expresión 1.88, que indica la dependencia a la temperatura
de la corriente que pasa por el transistor, es cero para el transistor Q3,

VBE3 = Vgo −
T

Tr
· [Vgo − VBE(Tr)] − (N − 0) · VT · ln

(

T

Tr

)

. (1.89)

Debido a que la corriente que pasa por el transistor Q2 es PTAT, entonces el valor de x en
VBE2 es uno,

VBE2 = Vgo −
T

Tr
· [Vgo − VBE(Tr)] − (N − 1) · VT · ln

(

T

Tr

)

. (1.90)

La tensión que se establece en la resistencia R5 es:
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+ -

Q1(N) Q2(1)
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R2 R1R3
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VREF

R5

R4

Q3(1)

M12

VDD

Figura 1.12: Fuente de bandgap con compensación de la temperatura.

VR5 = VBE2(T ) − VBE3(T ) (1.91)

VR5 = VT · ln

(

T

Tr

)

(1.92)

entonces la tensión en R5 es una tensión no lineal, VNL,

VR5 = VNL. (1.93)

Debido a la tensión no lineal en la resistencia R5 se genera una corriente no lineal, que pasa
por R5, la cual es:

INL =
VNL

R5
(1.94)

Esta corriente se le adiciona a las corrientes PTAT y CTAT, las cuales fueron generadas como
en la fuente de banba. La adición de la corriente no lineal da como resultado una corriente
menos variante a la temperatura, respecto a la fuente de Banba. Esta corriente casi invariante
a la temperatura es reflejada hacia M3 que la hace pasar por la resistencia R3 donde establece
una tensión también invariante a la temperatura.
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IM3 = IM1 = IM2 = IR1 + IR0 + IR4,5 (1.95)

IM3 =
VEB2

R1
+

VT · ln(N)

R0
+

VNL

R4,5
(1.96)

VREF = R3 ·

(

VEB2

R1
+

VT · ln(N)

R0
+

VNL

R4,5

)

(1.97)

Debido a la aproximación hecha a la dependencia de la temperatura de la corriente que pasa
por Q3 (x=0), la cancelación de la componente no lineal de la corriente proporcional a la VBE

no es total.

En [9] también se propone una variación de la entrada del OPAMP utilizado por [13]. En lugar
de utilizar un par diferencial con transistores MOS utiliza a la entrada transistores bipolares
sin la fuente de corriente conectada a sus emisores, lo cual hace que el voltaje de entrada
mı́nimo requerido por el OPAMP sea menor o igual al puesto por el transistor bipolar en
la entrada del OPAMP, de esta forma evitando el inconveniente de usar native transistors o
transistores con un VT menor a 0.6 Voltios.

Fuente de corriente de Ka Nang Leung

La arquitectura de la figura 1.13 propone la utilización de un OPAMP que tiene una etapa
de entrada con transistores PMOS, el cual puede diseñarse de tal forma que tenga un voltaje
mı́nimo de entrada común menor a VBE(T ), sin la necesidad de usar dispositivos como native
transistors o transistores MOS con Vth pequeños. Para reducir la tensión de alimentación; en
la fuente de Leung se adicionan unas resistencias a la fuente propuesta por Banba, sin variar
la resistencia total del circuito, lo cual quiere decir que una resistencia la divide en dos partes
(no necesariamente iguales) y las pone en serie, como se ve en la figura 1.13. Entonces la
tensión mı́nima de alimentación es:

VDD(min) =

(

Rd

Rc + Rd

)

· VEB2 + |Vthp| + 2|VDS(sat)|. (1.98)

Debido a la realimentación negativa del OPAMP y asumiendo que presenta una alta ganancia,
la diferencia de tensiones entre los terminales de entrada es cero, entonces

V+ = V−, (1.99)

además a causa que Rb es igual a Rd las corrientes que pasan por ellas son iguales,

IRa = IRb
= IRc = IRd

(1.100)

IRa , IRb
, IRc e IRd

son las corrientes que pasan por las resistencias Ra, Rb, Rc y Rd

y debido a que Ra es igual a Rc las tensiones de los nodos N3 y N4 son iguales,

VN3 = VN4. (1.101)
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La corriente que pasa por R1 es igual a:

IR1 =
VR1

R1
(1.102)

VR1 es la tensión en la resistencia R1, para hallar VR1 se hace la siguiente malla

−VN3 + VR1 + VEB1 − VEB2 + VN4 = 0 (1.103)

despejando VR1 se obtiene:

VR1 = VEB2 − VEB1 (1.104)

VR1 =
KT

q
· ln(N), (1.105)

por lo tanto

IR1 =
KT

q
·
ln(N)

R1
(1.106)

Si se establece que:

Ra + Rb = R2 = Rc + Rd (1.107)

la corriente que pasa por las resistencias señaladas en la anterior ecuación es:

IR2 =
VEB2

R2
. (1.108)

Las corrientes IR2 e IR1 se suman en un nodo con el fin de dar una corriente independiente a
variaciones de la temperatura, la cual se refleja por M3 y se hace pasar por R3 para establecer
una tensión invariante a la temperatura.

IM3 =
VEB2

R2
+

KT

q
·
ln(N)

R1
(1.109)

VREF = R3 ·

(

VEB2

R2
+

KT

q
·
ln(N)

R1

)

(1.110)

Como se puede observar en la anterior ecuación se puede lograr una tensión de referencia casi
constante a variaciones de la temperatura y menor a 1V ajustando el valor de las resistencias
y el valor N .
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Figura 1.13: Fuente de bandgap propuesta por Leung

1.3.3. Uso de DTMOS

Un transistor DTMOS es un transistor MOS el cual tiene conectado su puerta al pozo, (figura
1.14). Este dispositivo puede ser visto como un transistor lateral bipolar PNP con una puerta
extra sobre la base o como un transistor PMOS con un umbral regulado dinámicamente,
ya que cualquier cambio en VGS causa cambios en el voltaje de umbral. Al ver el DTMOS
como un transistor bipolar, la corriente que pasa por éste es determinada principalmente por
VGS = VWS lo cual resulta en una relación exponencial entre VGS e ID, como en un transistor
bipolar. Un transistor bipolar presenta la siguiente relación entre IC y VBE [7].

IC = IS · exp

(

VBE

VT

)

(1.111)

IS puede ser expresada como en [2], siendo N=4-n:

IS = CT N · exp

(

−Vgo

VT

)

(1.112)

IC = CT N · exp

(

−Vgo

VT

)

· exp

(

VBE

VT

)

(1.113)
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Figura 1.14: DTMOST

IC = CT N · exp

(

VBE − Vgo

VT

)

(1.114)

En un transistor DTMOS debido a la presencia de una puerta tipo P sobre un pozo tipo N,
hay un voltaje ΦGW entre puerta y pozo. Este voltaje es subdividido sobre el óxido de puerta
y sobre el silicio debido al divisor capacitivo. Entonces:

ID = C · T N · exp

(

(VGS + φbl − Vgo)

VT

)

(1.115)

donde φbl es el voltaje debido a ΦGW

φbl =
ΦCOX

COX + Cdepletion(φbl)
(1.116)

Esto resulta en un voltaje de bandgap aparente igual a Vgo − φbl el cual es dependiente a la
temperatura. Este voltaje de bandgap aparente puede ser aproximado por una constante y un
término que depende linealmente a la temperatura.

En [15] se muestran algunas caracteŕısticas de un transistor DTMOS tipo P en un proceso
estándar 0,35µm CMOS.

• El voltaje de bandgap aparente de un transistor DTMOS tipo p extrapolado a 0oK es
alrededor de 0.6V.

• El gradiente de temperatura constante de VGS con una corriente constante es aproxima-
damente -1mV/K.
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[15] utiliza los DTMOS para realizar la fuente de bandgap en vez de diodos tradicionales.
Entonces aprovechando el bajo voltaje de bandgap aparente, se logra una tensión de referencia
baja, figura 1.15.

−

+

DT1 DT2

M1 M2

R1

R2

VREF

VDD

Figura 1.15: Suma de tensiones

Como se ve en la figura 1.15 la tensión de referencia es igual a:

VREF = |VGS2| + VR1 (1.117)

VGS2 es la tensión puerta fuente de DT2 y VR1 es la tensión de la resistencia R1

Ajustando VR1 el cual es una tensión PTAT ya que

VR2 = VGS2 − VGS1 (1.118)

IR2 =
VGS2 − VGS1

R2
(1.119)

IR2 es la corriente qu pasa por la resistencia R2

VR1 = R1 ·
VGS2 − VGS1

R2
(1.120)

y como VGS(T ) de los DTMOS tienen una operación similar a los bipolares, entonces ∆VGS(T )
va a ser una tensión PTAT.

VR1 = VPTAT (1.121)

Ajustando VR1 se obtiene una tensión de salida descrita en la siguiente ecuación,

VREF = VGS2 + VPTAT (1.122)
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VREF = Vgo − φbl|0oK (1.123)

como se ve VREF es menor que la tensión de bandgap del material. Para la tecnoloǵıa CMOS
0.35µm, de acuerdo a [15], es alrededor de 0.6V.

Tabla 1.1: Selección de trabajos publicados sobre fuentes de Bandgap menores a
1V.

Autor Min Vs Corriente

de

alimen-

tación

Vref TC Tecnoloǵıa Año

(V) (uA) (mV) (ppm/oC)

[15] 0.85 1.2 650 57[(-20,100)oC] 0.35µm CMOS 1999

[9] 1.2 3.6 295.3 119[(-25,125)oC] 1.2µm CMOS 2003

[13] 2.1 22 515 59[(0,100)oC] 0.4µm CMOS 1999

[17] 1 92 536 75[(0,80)oC] 0.8µm CMOS 2001

[16] 0.98 18 603 15[(0,100)oC] 0.6µm CMOS 2002

[14] 1.2 500 1000 30[(0,100)oC] 0.6µm CMOS 2004

Resumen

Como se mostró en este caṕıtulo se puede establecer un voltaje de referencia a partir de: divi-
sores resistivos, diodos y fuentes de voltaje de referencia bandgap; entre éstas la mejor opción
para establecer un voltaje de referencia es la fuente de voltaje de referencia de bandgap, ya
que presenta una alta independencia a variaciones de la temperatura, a fluctuaciones en la
tensión de alimentación y su tensión mı́nima requerida de alimentación es baja. En cambio el
divisor resistivo presenta una alta dependencia a la fuente de alimentación, el diodo en serie
con la resistencia tiene una alta dependencia a variaciones de la temperatura y el diodo en la
región activa en serie con el diodo avalancha y la resistencia presenta una tensión mı́nima de
alimentación alta.

Los trabajos publicados en la literatura que son expuestos en este caṕıtulo acerca de las fuentes
de voltaje de referencia de bandgap con tensiones de salida menores a 1V, dan a conocer
diferentes estrategias con las cuales se puede conseguir la tensión de referencia invariante a la
temperatura y de valor menor a 1V.

Una de las estrategias para obtener una tensión de referencia menor a 1V es el uso de transis-
tores DTMOS en lugar de los transistores bipolares, ya que el VGS de este tipo de transistor
presenta una variación respecto a la temperatura parecida a la del transistor BJT con la dife-
rencia que el DTMOS tiene un voltaje de bandgap aparente menor al voltaje de bandgap del
material. Esto hace que la tensión de salida de esta fuente se limite a la tensión de bandgap
aparente en 0K. En [14] se reporta un inconveniente con el uso de DTMOS, el cual dice que la
operación de los MOSFET como DTMOS no puede ser modelada con precisión por SPICE.

La fuente de bandgap expuesta en [17] utiliza los transistores MOS en la región sub-umbral,
aprovechando que en esta región de operación los transistores MOS tienen una respuesta a la
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temperatura similar a la de los BJT. En este trabajo se obtiene una baja tensión de salida,
pero con un alto coeficiente de temperatura.

Las fuentes de bandgap que utilizan fuentes de corriente, [14], [13], [16], [9] presentan los
coeficientes de temperatura mas bajos. Además no limitan al diseñador a establecer una
tensión DC especifica para obtener un TC bajo, sino gracias al uso de las resistencias se pueden
establecer varias tensiones con TC bajos. En [9] se presenta una fuente con una compensación
de orden mayor, dando como resultado un TC menor al de las otras fuentes. Esta fuente
fue construida en tecnoloǵıa BiCMOS, pero también puede ser implementada en tecnoloǵıa
CMOS. La adición de la compensación de orden mayor a la fuente t́ıpica expuesta en [13],
causa un aumento en área y potencia consumida. Estas fuentes requieren del uso de OPAMPs,
y como se mostró a lo largo del caṕıtulo se presentan inconvenientes con el rango de voltaje de
modo común de éste. Existen diversas estrategias para superar este inconveniente. En [13] se
utiliza una etapa diferencial de entrada compuesta de native transistors N-MOS, los cuales no
se encuentran en los modelos t́ıpicos de la tecnoloǵıa CMOS. En [9] se usa una etapa de entrada
de dos bipolares conectados a tierra. En [14] se usa un amplificador de transimpedancia, el
inconveniente que presenta es la presencia de una componente adicional en la generación de la
corriente proporcional a la VBE(T ), la cual no puede ser cancelada con una corriente PTAT,
sino que se debe adicionar un circuito que la compense. Este circuito adicional aumenta el área
y la potencia consumida; además genera mas fuentes de error en la construcción del circuito
debido al mismatch. En [16] se utiliza una entrada diferencial P-MOS, la cual presenta como
inconveniente una alta tensión mı́nima de alimentación, por esta razón se adicionan un par
de resistencias para disminuir la tensión a las entradas del OPAMP y por ende la tensión
mı́nima de alimentación requerida. Se debe tener cuidado al disminuir la tensión a la entradas
del OPAMP, ya que ésta no puede ser menor que el voltaje mı́nimo de modo común.

A razón de lo expuesto en todo el caṕıtulo la arquitectura a implementar en este proyecto es
la basada en [16], presenta un TC bajo, un PSRR alto, una tensión de alimentación menor a
1V y no requiere de dispositivos con un un voltaje de umbral bajo. Esto último va a permitir
que el rango de tecnoloǵıas a utilizar para construir esta fuente sea amplio. Con el beneficio
de obtener, con tecnoloǵıas que presenten voltajes de umbral menores al expuesto en [16], o
tensiones mı́nimas de alimentación menores a la expuesta en [16] o un rango de temperaturas
mas amplio de operación de la fuente.



Caṕıtulo 2

Arquitectura y circuitos

En el caṕıtulo anterior se indicó la necesidad de las fuentes de tensión DC dentro de un circuito
integrado, y se analizaron las principales caracteŕısticas de las fuentes de referencia. También
se concluyó que la fuente de referencia de bandgap presenta las mejores caracteŕısticas entre
los tipos de fuentes de referencia analizados. Finalmente, se seleccionó la topoloǵıa de la fuen-
te de referencia de bandgap que se diseña en este trabajo, con base en la exposición teórica
hecha en el caṕıtulo 1, y a resultados publicados en otros trabajos con fuentes de referencia
de bandgap, que establecen tensiones menores a 1V.

Este caṕıtulo está orientado a presentar la arquitectura seleccionada, en función de un análi-
sis sobre las partes que la conforman: el espejo de corriente, el comparador, el circuito de
arranque y los circuitos que suministran el comportamiento PTAT+CTAT. De acuerdo a la
influencia que tiene cada uno de estos componentes sobre las especificaciones de la fuente de
bandgap, se escoge una topoloǵıa para cada bloque; de manera que la fuente diseñada tenga un
coeficiente de temperatura bajo, un PSRR alto, tensión de alimentación baja, área pequeña
y un bajo consumo de potencia. Por último, se presentan algunas expresiones matemáticas
que determinan el comportamiento de la fuente de referencia, de acuerdo con los bloques
seleccionados.

2.1. Espejo de corriente

Este bloque está conformado por los transistores M1, M2, M3 de la figura 2.1, y tiene la
función de reflejar la corriente del transistor M1 a los transistores M2 y M3. El espejo de
corriente influye directamente en la dependencia que tiene la tensión de alimentación sobre
la tensión de referencia como se analiza en [2]. El PSRR es descrito por la ecuación (2.1), y
representado por un divisor de impedancia, como el que se ilustra en la figura 2.2.

PSRR =
vdd

vref

=
Zgnd + Zin

Zgnd

(2.1)

Donde vdd es una fuente AC que representa las fluctuaciones de la tensión de alimentación,
vref es la variación de la tensión de referencia debido a vdd, Zgnd es la impedancia efectiva entre
el nodo de referencia y tierra, y Zin es la impedancia efectiva entre el nodo de alimentación
y el nodo de referencia. Se puede concluir de la ecuación (2.1) que el PSRR aumenta si

39
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Rd
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Figura 2.1: Fuente de bandgap seleccionada para el circuito.

Zin aumenta. Entonces al aumentar la resistencia de salida del espejo, la impedancia Zin

aumenta [2].

Zin

Zgnd

vdd

vref

Figura 2.2: Divisor de impedancia que representa el PSRR.

Con el fin de aumentar el PSRR de la fuente seleccionada se puede utilizar como espejo de
corriente la configuración cascodo, como se muestra en la figura 2.3. La resistencia de salida
del cascodo se expresa en la ecuación (2.2).

Rout = ro3C
· [1 + (gm3C

+ gmb3C
) · ro3 ] + ro3 (2.2)

donde ro3C
es la resistencia de salida del transistor M3C , gm3C

es la transconductancia del tran-
sistor M3C , gmb3C

es la transconductancia del cuerpo del transistor M3C y ro3 es la resistencia
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de salida del transistor M3.

VREF VN3 VN4

Vout

M1M2M3

M1CM2CM3C

VDD

Figura 2.3: Espejo de corriente en cascodo.

La tensión de alimentación mı́nima requerida de esta fuente de bandgap utilizando el cascodo
como espejo, se puede determinar haciendo una suma de tensiones a través de los transistores
M1 y M1C . Entonces por la ley de voltajes de Kirchoff se tiene:

VDD = Vov1 + VSG1C
+ VN4 (2.3)

donde Vov1 es la tensión fuente-drenador de saturación del transistor M1, VSG1C
es la tensión

entre fuente y puerta del transistor M1C , y VN4 es la tensión en el nodo N4, que es igual a la
tensión VEB del transistor Q2.

En la temperatura mı́nima de operación VN4 es máxima y tiene un valor aproximado de
0.76V. Por otra parte las condiciones de saturación para el transistor M1C , operando a la
temperatura mı́nima son: VSG1C

aproximadamente de 0.8V y Vov1 mayor a 0.05V; debido a
estos valores, la tensión de alimentación mı́nima requerida es mayor a 1.6V. Otra opción para
la implementación del espejo de corriente en la fuente de bandgap es el espejo de corriente
básico, mostrado en la figura 2.4, donde la resistencia de salida de esta configuración es:

Rout = ro3 (2.4)

Evidentemente la resistencia de salida del circuito de la figura 2.4 es considerablemente menor
a la resistencia de salida del espejo de corriente en cascodo. Debido a esto, el PSRR de una
fuente de bandgap que utiliza un espejo de corriente simple, es menor al PSRR de una fuente
de bandgap que tiene un cascodo como espejo de corriente.

VREF VN3 VN4

Vout

M1M2M3

Figura 2.4: Espejo de corriente básico.

La tensión de alimentación mı́nima requerida de la fuente de bandgap utilizando el espejo de
corriente básico, se expresa en la ecuación (2.4).
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VDD = Vov1 + VN4 (2.5)

Ya que a la temperatura mı́nima (-25◦C) VN4 es alrededor de 0.76V, el VDD mı́nimo requerido
en la ecuación (2.5) es mayor a 0.81V. Para seleccionar la tensión mı́nima de alimentación
usando el espejo de la figura 2.4 no es suficiente tener en cuenta la figura 2.5, también se debe
considerar que:

−VDD + VSG1 + VOUT = 0 (2.6)

donde VOUT es la tensión DC en el terminal de salida del OPAMP. Por lo tanto VDD no puede
ser tan pequeña como 0.81V porque haŕıa que VOUT fuera cero, sacando al OPAMP de la
región de alta ganancia.

Puesto que se prentende diseñar una fuente de referencia alimentada con una tensión baja, se
selecciona el espejo básico de corriente, ya que la configuración de cascodo doblado requiere
fuentes de alimentación mayores con respecto al espejo de corriente básico.

2.2. Comparador

La realimentación negativa y una alta ganancia del OPAMP hacen que sus terminales de en-
trada tengan una diferencia de potencial igual a cero. Esta diferencia cero entre los potenciales
de entrada permite que se produzca una tensión PTAT en R1. Como se ve en (2.7), la tensión
de offset del OPAMP, ilustrado en la figura 2.5, produce una nueva componente en la tensión
de referencia que se indica como:

VREF =
R3

R2
·

[

VEB2 +
R2

R1
·

(

VT · ln(N) +
R2

Rb

· Voffset

)]

(2.7)

donde N es la relación de áreas entre los transitores Q1 y Q2.

Debido a esto es necesario realizar el diseño del OPAMP teniendo en cuenta la minimización
del voltaje de offset sistemático, y haciendo un layout compacto y simétrico para reducir el
voltaje de offset aleatorio.

Como se mencionó en el capitulo 1, la arquitectura que se va a utilizar para el diseño no
requiere que los transistores de la etapa de entrada del OPAMP tengan voltajes de umbral
bajos. Esto ampĺıa el rango de tecnoloǵıas donde la fuente puede funcionar con bajas tensiones
de alimentación. Dos alternativas t́ıpicas para la realización del OPAMP con baja tensión de
alimentación son: el amplificador básico de dos etapas MOS indicado en la figura 2.6 y el ampli-
ficador cascodo doblado, mostrado en la figura 2.7. Cada uno de ellos cuenta con una etapa de
entrada diferencial PMOS, tal como es requerido por la arquitectura de esta fuente de bandgap.

El OPAMP básico de dos etapas (figura 2.6) permite la variación máxima de la tensión de
salida mostrada en la ecuación (2.8), donde el OPAMP sigue estando en la región de alta
ganancia:

Vov6 < Vout < VDD − |Vov7 | (2.8)
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Figura 2.5: Representación del voltaje de offset dentro del circuito.
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Figura 2.6: Esquemático del amplificador operacional de dos etapas.

donde Vov6 es la tensión drenador-fuente de saturación del transistor M6 y Vov7 es la tensión
drenador-fuente de saturación del transistor M7 del OPAMP de la figura 2.6.

Por otra parte, el OPAMP cascodo doblado (figura 2.7) permite la siguiente variación máxima:
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Figura 2.7: Configuración cascodo doblado.

Vov12 + Vov22 < Vout < VDD − |Vov4 | (2.9)

donde Vov12 , Vov22 y Vov4 son las tensiones drenador-fuente de saturación de M12, M22 y M4

respectivamente.

Se puede concluir del análisis previo, que el amplificador cascodo doblado permite una menor
variación negativa de la tensión de salida respecto al amplificador básico de dos etapas. En-
tonces, debido a que la tensión de polarización de salida del OPAMP es baja, y para asegurar
una alta ganancia, se selecciona el OPAMP básico de dos etapas.

2.3. PTAT + CTAT

Este bloque formado por las resistencias R1, Ra, Rb, Rc, Rd y los transistores bipolares Q1 y
Q2 de la figura 2.1, tiene la función de establecer una corriente casi invariante a la temperatura.
Los transistores Q1 y Q2 son bipolares parásitos, utilizados t́ıpicamente en fuentes de bandgap
de alta precisión en tecnoloǵıa CMOS.

En la tecnoloǵıa a utilizar para el diseño del circuito, se cuenta sólo el modelo para un transis-
tor vertical de una única área. Por esta razón, para obtener la relación N entre áreas de emisor

de los transistores Q1 y Q2

(

N =
AQ1

AQ2

)

se conectan N transistores verticales en paralelo, para

formar a Q1 y un transistor vertical para Q2.

Como se observa en (2.7), un aumento de N implica una reducción en el factor R2/R1 para
un VREF dado, teniendo que al incrementar el valor de N se disminuye el efecto de la tensión
de offset del OPAMP en la tensión de referencia.

Otro aspecto a tener en cuenta es el material con que se construyen las resistencias integradas,
ya que éstas pueden afectar el desempeño del circuito frente a variaciones de la temperatura.
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Por ejemplo al implementar las resistencias Ra, Rb, Rc y Rd con un pozo n, se forman dio-
dos con el sustrato p. Aunque estos diodos queden polarizados inversamente, conducen una
pequeña corriente dependiente de variaciones de la temperatura, que se adiciona a la suma
de IPTAT e ICTAT . Debido a que se busca que la suma de IPTAT e ICTAT sea insensible a
variaciones de la temperatura, no es conveniente que aparezcan corrientes sobre las que no se
tiene control.

Un comportamiento similar se observa si estas resistencias se implementan con difusiones p
o n. Por esta razón es aconsejable utilizar resistencias de polisilicio, ya que estas no forman
diodos con el sustrato. Adicionalmente, este material tiene el menor coeficiente de temperatura
respecto a los otros posibles materiales. El principal inconveniente en la utilización de polisilicio
en la implementación de resistores es el bajo valor de resistencia por cuadro. En procesos de
fabricación no t́ıpicos y costosos se pueden construir resistencias de este tipo con un valor
resistivo alto. Por lo expuesto anteriormente se selecciona para la fabricación de los resistores
el polisilicio encontrado en los procesos t́ıpicos de fabricación CMOS.

2.4. Circuito de arranque

La fuente de bandgap a diseñar presenta la configuración mostrada en la figura 2.8; este
esquema tiene dos estados posibles. En el primer caso el circuito no opera y las corrientes
son cero (condición inicial) [18]. En el segundo caso los transistores conducen y la fuente
está activa. Para sacar al circuito de su estado inicial debe usarse un circuito de arranque,
que alimenta la fuente con una corriente inicial. El circuito de arranque puede alimentar a la
fuente mientras está operando, o sólo en el momento del arranque. Con el fin de disminuir
el consumo de potencia y evitar perturbaciones en las corrientes que establece la fuente, se
prefiere el uso de circuitos de arranque que sólo operen durante el arranque.

En la figura 2.9 se observa la fuente de Leung con su circuito de arranque, el cual inyecta
corriente significativa sólo en el momento en que la fuente está en el estado apagado. Este
circuito de arranque tiene un funcionamiento similar al de un inversor. Cuando la fuente
está apagada, la tensión en las puertas de MS1, M1, M2 y M3 es cercana a VDD, de esta forma
MS3 conduce ya que su tensión en la compuerta es baja, alimentando a la fuente de bandgap
para sacarla de su estado apagado. Cuando la fuente opera en su estado normal, las tensiones
en las puertas de los transistores MS1, M1, M2 y M3 se hacen bajas, haciendo alta la tensión
en la puerta de MS3 y llevando éste a la región de corte para dejar de inyectar corriente a la
fuente.

2.5. Algunas expresiones

En esta sección se presentan algunas de las expresiones matemáticas que caracterizan el fun-
cionamiento de la fuente a diseñar. Estas ecuaciones sirven de base para la definición de una
estrategia de diseño contemplada en el caṕıtulo 3. Las expresiones fueron obtenidas haciendo
análisis de circuitos.
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Figura 2.8: Configuración que requiere circuito de arranque.
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Figura 2.9: Circuito de arranque conectado a la fuente.

2.5.1. Dependencia a variaciones de la temperatura

La tensión de referencia ignorando el efecto de modulación de canal, está dada por:
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VREF =
R3

R2
·

[

VEB2 +

(

R2

R1
· ln(N)

)

· VT

]

(2.10)

De la ecuación (2.10) se puede observar que con una selección apropiada de los valores de R2,
R1 y N se puede eliminar la variación lineal respecto a la temperatura de VEB2; además la
relación entre R3 y R2 da la posibilidad de obtener una tensión de referencia menor a 1V.

En (2.11), se muestra la dependencia de la tensión de referencia respecto a la temperatura,
teniendo en cuenta la modulación de canal de los transistores M1 y M3.

VREF = Vrefo
·

1 + λ · VDD

1 + λ(VDD + VREFo − VEB2)
(2.11)

VREFo =
R3

R2
·

[

VEB2 +

(

R2

R1
· ln(N)

)

· VT

]

(2.12)

2.5.2. PSRR

Por último la ecuación (2.13), expresa la medida de PSRR como función de algunas variables
de diseño del circuito.

PSRR =
ro + R3

R3
·

[

1 + AV · gm · Rb

R2

(

1
A
− 1

B

)

1 + gm · ro − gm · ro · As

]

(2.13)

con

A =
1

R2
+

1

R1 + Rq1
+

1

ro

(2.14)

B =
1

R2
+

1

Rq2
+

1

ro
(2.15)

donde gm es la transconductancia de los transistores MOS, ro es la resistencia de salida de
los transistores MOS, As es el inverso del PSRR del OPAMP, AV es la ganancia del OPAMP,
Rq1 y Rq2 son las resistencias en pequeña señal de los transistores bipolares.

En este caṕıtulo se seleccionaron los diferentes bloques que conforman la fuente debandgap
que se va a diseñar, también se obtuvieron algunas expresiones en base a los bloques funcio-
nales seleccionados. En el siguiente caṕıtulo se va a hacer el diseño de la fuente de bandgap
conformada con los bloques funcionales escogidos en este caṕıtulo.
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Caṕıtulo 3

Fuentes de bandgap

En el caṕıtulo 2 se analiza cada uno de los componentes de la fuente de bandgap seleccio-
nada y además se aclara, como influye el diseño de dichos componentes en cada una de las
especificaciones de la fuente de bandgap.

A lo largo del caṕıtulo 3 se realiza el diseño de la fuente teniendo como objetivo cumplir
especificaciones tales como: tensión de alimentación baja, PSRR alto, bajo coeficiente de
temperatura dentro del rango de [-25◦C a 125◦C], tensión de referencia menor a 1V, bajo
consumo de potencia y poca área utilizada.

3.1. Relación de área de los bipolares

Las fuentes de bandgap basan su estrategia para la compensación de la temperatura, en la
variación respecto a la temperatura que tiene la tensión base-emisor de los transistores bipo-
lares. Debido a que esta fuente de bandgap se va a integrar en tecnoloǵıa CMOS, se utiliza el
transistor bipolar parásito PNP vertical. La tecnoloǵıa con la cual se va a construir la fuente
de bandgap da los modelos para un transistor vertical parásito de una única área de emisor de
10µm2; por esta razón para obtener la relación N de áreas entre los transistores bipolares se
deben poner N transistores en paralelo que actúan como un transistor con área de emisor N .

Para reducir los efectos del mismatch en los transistores bipolares, se requiere que sean cons-
truidos muy cercanos entre śı y que utilicen la técnica del layout de centroide común [19], un
ejemplo de esta técnica es presentado en la figura 3.1, donde se tiene una relación de áreas
N igual a 8. Utilizando la misma técnica de layout de centroide común se pueden obtener
relaciones entre áreas de 24, 48, 80, etc; el inconveniente respecto al mismatch de aumentar
la relación de áreas es el aumento de la separación entre los dispositivos [19].

Teniendo en cuenta que se busca un área reducida, y que las resistencias construidas con
polisilicio presentan una resistencia por cuadro pequeña, se opta por utilizar la menor relación
entre las áreas de los transistores bipolares recomendada para reducir el efecto de mismatch
entre los dos transistores, optando por N=8.

49
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Q1 Q1 Q1

Q1

Q1Q1Q1

Q1 Q2

Figura 3.1: Layout de los BJT.

3.2. Temperatura de referencia

La selección de la temperatura de referencia de la ecuación (1.17), va a influir en el coeficiente
de temperatura de la fuente de bandgap, puesto que la tensión de referencia a esa temperatura
tiene una variación de 0, como se demuestra a continuación. La tensión de referencia de la
fuente de bandgap a diseñar esta dada por la ecuación (2.10), en la cual se remplaza la ecuación
(1.17) para obtener:

VREF (T ) =
R3

R2
· [VGOr + (N − x)VTr] −

[

(N − x)VTr

Tr
·

[

T · ln

(

T

Tr

)

− T + Tr

]]

(3.1)

derivando VREF respecto a la temperatura,

dVREF

dT
=

[

(N − x) · VTr

Tr
·

[

ln

(

T

Tr

)

+

(

Tr

T
·

1

Tr
· T

)

− 1

]]

(3.2)

y luego igualando la anterior expresión a cero, se obtiene:

ln

(

T

Tr

)

= 0 (3.3)

lo que resulta,

T = Tr (3.4)

de esta forma se demuestra que en la temperatura de referencia la pendiente de la tensión de
salida de la fuente es cero, como se ve en las figuras 3.2(a) y 3.2(b). Debido a la forma de la
curva de variación de la tensión base-emisor y comparando las dos figuras, se concluye que
establecer la temperatura de referencia en la mitad del rango de operación da como resultado
una variación menor en todo el rango de temperatura de operación de la fuente que si se
establece en cualquier otra temperatura.
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Figura 3.2: (a) Temperatura de referencia en 25◦C. (b) Temperatura de referencia en 50◦C.

Se selecciona la temperatura de referencia de 25◦C, ya que el circuito va a ser medido y
utilizado por los otros bloques funcionales, alrededor de esta temperatura.

3.3. Independencia a variaciones de la temperatura

Para que la fuente de bandgap cumpla con su función de compensar la variación lineal de la
tensión emisor-base del transistor Q2, se debe asegurar la obtención de la tensión PTAT. Esto
se logra debido a la alta ganancia del amplificador operacional y a la realimentación negativa
que presenta la fuente; y además gracias a la igualdad entre las resistencias Ra y Rc; Rb y Rd.

Con el fin que el voltaje de offset generado por la variación de la temperatura afecte lo menos
posible la tensión de referencia, especialmente en la temperatura Tr, se asegura una igualdad
de tensión entre los nodos N3 y N4 la temperatura Tr, donde la tensión que se establece en
las puertas de los transistores que actúan como espejos, es la tensión de salida del OPAMP.
Para obtener esa igualdad de tensión en los nodos en la temperatura de referencia se acude a:

VN3(Tr) = VN4(Tr) (3.5)

IC1(Tr) · R1 + VEB1(Tr) = VEB2(Tr) (3.6)

y recordando que la diferencia de dos tensiones emisor-base es una tensión PTAT, se obtiene
la relación de la ecuación (3.7)

IC1(Tr) · R1 = VTr · ln(N), (3.7)

la anterior ecuación brinda una relación entre R1 e IC1(Tr).

Ahora, para asegurar la compensación de la temperatura se debe cumplir que la variación
lineal de VEB2(T ) sea cancelada por la tensión PTAT. Utilizando la componente lineal de la
tensión base-emisor de la ecuación (1.17) y utilizando la ecuación (2.10) se obtiene que:
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[VGOr − VEB2(Tr) + (n − x) · VTr]

Tr
=

R2

R1
·
k

q
· ln(N) (3.8)

donde,

VEB2(Tr) = Vtr · ln

(

IC2(Tr)

IS2(Tr)

)

(3.9)

de esta forma se encuentra una relación entre R2, R1 e IC2(Tr).

3.4. PSRR

El PSRR mide la independencia de la tensión de salida de la fuente respecto a variaciones de
la tensión de alimentación.

Teniendo en cuenta las ecuaciones (2.13), (3.7) y (3.8), y las relaciones entre las resistencias
con la corriente que pasa por ellas desde la ecuación (2.13), se llega a una relación entre PSRR,
Av, e IC2; esta relación se observa en la figura 3.3.

Figura 3.3: PSRR(Av,IC2).

En la figura 3.3 se observa que el PSRR depende en gran medida de la ganancia del amplificador
operacional y levemente de la corriente que pasa por el transistor Q2. Al aumentar la corriente
y/o la ganancia del amplificador, el PSRR también aumenta. De la figura se pueden considerar
valores de corriente y ganancia que ajusten a un valor alrededor de 40dB; para este caso se
selecciona una corriente de 5µA, con una ganancia de alrededor de 2000(V/V). Con la selección
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de esta corriente y con la ecuación (3.7) se tiene el valor de la resistencia R1, el cual da un
valor aproximado de 10688Ω Con los valores de corriente y resistencia hallados se utiliza la
ecuación (3.8) para obtener el valor de resistencia R2.

Teniendo en cuenta la tensión emisor-base del transistor Q2 a temperatura ambiente y el valor
de resistencia R2 se halla la corriente que pasa por la rama de la resistencia R2. La cual da
un valor de corriente de 6,26µA.

A esta última corriente se le suma la corriente de IC2(Tr) para obtener el valor de corriente
de los transistores espejo en la temperatura de referencia, resultado en valores de corriente de
alrededor de 11,26µA.

3.5. Variación debido a la modulación de canal

La diferencia de tensiones drenador-fuente entre los transistores M1 y M3, influye en la va-
riación de la tensión de referencia respecto a la temperatura, como se observa en la ecuación
(2.11). La figura 3.4 muestra como afecta la modulación de canal a la dependencia con la
temperatura de la tensión de referencia. Esta gráfica muestra la tensión de referencia de la
fuente de bandgap utilizando diferentes valores de lambda. Los transistores que presenten el
lambda menor (Lambda3), tendrán la menor variación de la tensión de referencia respecto
a la temperatura y los que presenten el lambda mayor (Lambda1) tienen la mayor variación
variación de la tensión de referencia respecto a la temperatura. Por esta razón se prefiere la
utilización de transistores con lambda pequeño. Debido a que lambda es inversamente propor-
cional a la longitud de canal de los transistores [18], se considera que los espejos no se deben
diseñar con la longitud mı́nima de la tecnoloǵıa a utilizar, sino con un valor considerablemente
superior.
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Figura 3.4: Variación de la tensión de referencia debido a la modulación de canal.
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3.6. Ancho y largo de los transistores del espejo de corriente

Para asegurar la correcta polarización de toda la fuente de bandgap, se halla la tensión DC a
la salida del OPAMP, la cual se escoge para permitir que el OPAMP trabaje en su región de
alta ganancia. Partiendo desde la ecuación 2.6, el valor de esta tensión es aproximadamente
0.4V, considerando una fuente de alimentación de 1.2V.

Con el valor de la tensión de salida del OPAMP y el valor de corriente IM1,2,3 , con la tensión
de fuente-drenador puesta por la tensión emisor-base del transistor Q2 y con la consideración
hecha de la utilización de transistores MOS con longitudes de canal largas, se calculan los
anchos y largos de los transistores utilizando la expresión:

ID =
1

2
· kp′ ·

W

L
·
(

VGS1,2 − VTH

)2
(3.10)

los valores de ancho y largo que se obtuvieron de resolver la ecuación 3.10 son utilizados
como punto de inicio para encontrar los valores exactos en simulación que cumplen con sus
especificaciones de corriente, tensión puerta-fuente, tensión drenador-fuente y longitud de
canal largo.

W=285u m y L=10.5µm.

3.7. Especificaciones del OPAMP

Las especificaciones del OPAMP son dados por los requerimientos de la fuente de bandgap para
alcanzar los resultados esperados por ésta, como: coeficiente de temperatura bajo y un valor de
PSRR alrededor de 40dB. A continuación se enumeran las especificaciones del OPAMP.

• Fuente de alimentación 1.2V

• Ganancia mayor a 2000(V/V).

• Tensión de offset baja.

• Tensiones drenador-fuente de saturación de los transistores MA5 a MA11 pequeña.

Partiendo de una corriente pequeña y revisando la expresión de ganancia (ecuación 3.11) y consi-
derando que la tensión drenador-fuente está dada por la ecuación (3.12), se hallan anchos y largos
de los transistores que cumplan con las especificaciones del circuito.

AV = −gmA6 · (roA7||roA9) · gmA11 · (roA11||roA10) (3.11)

Vov =

(

2 · ID

k′ · (W/L)

)
1
2

(3.12)

Con la corriente y las dimensiones de los transistores que se obtienen de las ecuaciones (3.11), (3.12),
se inicia el proceso de simulación, variando las dimensiones de los transistores: anchos y largos
hallados, para ajustarlos a especificaciones del OPAMP. Las diferentes dimensiones encontradas de
los dispositivos son presentadas en la tabla 3.1.
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3.8. Circuito de arranque

El diseño del circuito de arranque se hizo considerando dimensiones pequeñas para los transistores
que lo conforman, excepto para el transistor MS1, que inicialmente se hizo con las mismas dimensio-
nes de los transistores M1-M3 para eliminar la variación del voltaje debido al efecto geométrico [16];
sin embargo, se le hicieron variaciones en las dimensiones hasta obtener el funcionamiento esperado.

3.9. Resistencia de salida

Con base en la tensión de referencia requerida y la corriente de drenador, se seleccionó el valor de
la resistencia R3.

R3 =
VREF

IM3

(3.13)

resultando en un valor igual a 57864Ω.

En las tablas 3.1 y 3.2 se muestran los valores de las resistencias y las dimensiones de los transistores
MOS diseñados de la fuente de bandgap, cuyo esquemático se observa en la figura 3.5.

Tabla 3.1: Dimensiones de los transistores MOS.

Elementos W (µm) L (µm)

M1 M2 M3 364 13.5

MA1 48 12
MA2 MA3 1 0.5
MA4 MA5 12 1
MA6 MA7 3 1
MA8 MA9 1.2 1

MA10 12 1
MA11 3.2 1

MS1 282.5 10.5
MS2 0.5 1.3

MS3 MS4 1 0.4

Tabla 3.2: Resistencias.

Elementos (Ω)

R1 10688
ra rc 66177
rb rd 43551
R3 57864

En este caṕıtulo se diseñó la fuente debandgap, para la cual se hallaron los valores de resistencias,
anchos y largos de los transistores MOS y áreas de emisor de los transistores bipolares para cumplir
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con las especificaciones requeridas de la fuente. En el caṕıtulo 4 se va a implementar el layout de
la fuente de bandgap diseñada, se van a mostrar los resultados de simulación y las conclusiones,
observaciones y recomendaciones del trabajo.
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Caṕıtulo 4

Resultados

En este caṕıtulo se realiza el layout del circuito diseñado, teniendo en cuenta algunas consideraciones
para minimizar área, problemas de mismatch en los transistores bipolares y capacitancias parásitas.
Luego de la realización del layout se realiza la extracción de elementos y parámetros de éste y se le
realizan diferentes pruebas de simulación, tales como:

• Tensión de referencia vs. variación de temperatura.

• Tensión de referencia vs. variación de la tensión DC de alimentación a diferentes tempe-
raturas.

• Tensión de referencia vs. variación de la resistencia de carga.

• IPTAT vs. variaciones de la temperatura.

• ICTAT vs. variaciones de la temperatura.

• IM1,2 vs. variaciones de temperatura.

• IM3 vs. variaciones de temperatura.

Los resultados de estas pruebas se discuten y un análisis comparativo es realizado con trabajos
reportados en la literatura.
Al final del caṕıtulo se presenta un resumen de las conclusiones y algunas observaciones del trabajo
realizado y las recomendaciones para trabajos futuros.

4.1. Consideraciones para la construcción del layout

Para la realización de este layout se tienen en cuenta varias consideraciones, como: utilización área
reducida, minimización del mismatch entre los BJT, y reducción de algunas capacitancias parásitas.
Los transistores MOS de mayor tamaño, M1, M2, M3 y M4, fueron construidos utilizando la técnica
de dedos para el mejor aprovechamiento del área. Para la construcción de los transistores bipolares
parásitos se utiliza la técnica de layout de centroide común, esto para reducir el mismatch [19].

En la figura 4.1 se observa el layout completo del circuito, en el cual no fueron dibujadas las
resistencias, ya que en un principio se planeó para la primera fabricación de la fuente, utilizar
las resistencias fuera del chip, esto por la demanda de área y por el material que se necesario
para su construcción, el cual tiene una resistencia por cuadro pequeña. En un sistema completo,
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es posible ubicar las resistencias entre los pads y espacios vaćıos, como sucederá en el caso del
layout del receptor completo. Se pueden observar 10 pads, donde cinco de ellos se utilizarán para las
conexiones de las resistencias, y los otros cinco para la conexión a tierra, la fuente de alimentación
y la salida de la fuente.
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Figura 4.1: Layout de la fuente debandgap.
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4.2. Resultados de simulación
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En la figura 4.2(a) se presenta la variación de la tensión de referencia con respecto a la temperatura.
Se obtuvo la variación máxima de 4mV dentro del rango de temperatura de operación, es decir de -
25oC a 125oC. La temperatura en el pico máximo, donde la tensión de referencia tiene una pendiente
de cero es 35◦C, la cual difiere de la temperatura Tr(25

oC) proyectada. Esta diferencia se debió a
la no inclusión de la tensión de offset sistemático.

La figura 4.2(b) presenta la variación de las corrientes que pasan por los transistores M1 y M3

con respecto a la temperatura. Es de notar, la diferencia entre las variaciones de cada una de
las corrientes respecto a la temperatura, la cual es causada por la modulación de canal. Como
consecuencia de haber seleccionado transistores con canales largos, se obtuvo una pequeña diferencia
entre las dos variaciones de la corriente respecto a la temperatura.

La figura 4.3(a) presenta las corrientes que pasan a través de la resistencias R1 y R2, las cuales
son las corrientes PTAT y CTAT respectivamente. Se pueden observar que estas tensiones no son
perfectamente lineales, como lo expresa la ecuación de VBE(T ) y como se espera de la tensión PTAT
debido a la pequeña diferencia que hay entre las variaciones de las corrientes de los transistores M1

y M2, causada por la modulación de canal de los transistores MOS.

La figura 4.3(b) presenta la variación de la tensión de referencia con respecto a la variación de la
resistencia de carga. Una variación de la tensión de referencia de 4mV se obtiene con una resistencia
de carga de 9,14MΩ. Esto indica que la fuente no es recomendada para establecer tensiones a
circuitos con una resistencia de entrada menor a 9,14MΩ. No obstante, las tensiones de referencia
requeridas generalmente se aplican a la puerta de un transistor, cuya resistencia es considerablemente
mayor a 10MΩ. La figura 4.4 muestra en diferentes temperaturas la variación de la tensión de
referencia a cambios en DC de la tensión de alimentación. Se observa que la tensión de referencia
en la temperatura de 25◦C, toma valores cercanos a la tensión proyectada sólo cuando el valor de
la fuente se aproxima a VDD = 1,2V .

Tabla 4.1: Comparación de trabajos publicados sobre fuentes de Bandgap menores a 1V.

Autor Min Vs Corriente

de

alimen-

tación

Vref TC Tecnoloǵıa Año

(V) (uA) (mV) (ppm/oC)

Este trabajo 1.2 38 638 40[(-25,125)oC] 0.35µm CMOS 2006

[15] 0.85 1.2 650 57[(-20,100)oC] 0.35µm CMOS 1999

[9] 1.2 3.6 295.3 119[(-25,125)oC] 1.2µm CMOS 2003

[13] 2.1 2.2 515 59[(0,100)oC] 0.4µm CMOS 1999

[17] 1 92 536 75[(0,80)oC] 0.8µm CMOS 2001

[16] 0.98 18 603 15[(0,100)oC] 0.6µm CMOS 2002

[14] 1.2 500 1000 30[(0,100)oC] 0.6µm CMOS 2004

4.3. Observaciones y conclusiones

El espacio de diseño de circuitos integrados con bajas tensiones de alimentación, es limitado por
el rango de temperatura en el que éste va a operar. La tensión de umbral de los transistores MOS
limita fuertemente la mı́nima tensión de alimentación a la mı́nima temperatura de operación, esto se
debe a que la tensión de umbral aumenta su valor con la reducción de la temperatura. De esa forma,
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Especificación Valor Unidades

TC[-25◦C a 125◦C] 40 ppm/◦C
TC[0◦C a 100◦C] 20 ppm/◦C

PSRR 36 dB
Corriente total 38 µA
Dimensiones 425 x 211 µm*µm

VDDmin
1.2 V

Tabla 4.2: Especificaciones de la fuente de bandgap diseñada

para poder sacar a los transistores de la región de corte a bajas temperaturas es necesario la mayor
tensión puerta-fuente de todo el rango de temperaturas, y por consiguiente la tensión drenador-
fuente de saturación va a limitar la mı́nima tensión de alimentación en la máxima temperatura de
operación del circuito.

La expresión utilizada para modelar la tensión base-emisor respecto a variaciones de la temperatura,
produce resultados coherentes a los obtenidos en simulación.

Se obtuvo un coeficiente de temperatura de 40ppm/◦C, el cual está al nivel de los trabajos publicados
en la literatura de fuentes de bandgap sin compensación de orden mayor, como se indica en la
tabla 4.1. Sin embargo, este trabajo presenta una fortaleza en su amplio rango de temperaturas de
operación, -25◦C a 125◦C.

Es completamente implementado en tecnoloǵıa CMOS estándar, disminuyendo el costo de la cons-
trucción de ésta en comparación con la mayoŕıa de trabajos relacionados publicados.

Las resistencias que se van a utilizar en la fabricación del circuito son de polisilicio, por esta razón
y debido a la intención de fabricar esta fuente debandgap en una tecnoloǵıa CMOS estándar, donde
las resistencias de polisilicio tienen un valor de 8Ω por cuadro, se hace necesario la implementación
de resistencias externas al chip. Si se da la posibilidad de construir la fuente de bandgap en un
proceso de fabricación más costoso y no estándar en la tecnoloǵıa CMOS, se utilizaŕıa una capa de
silicio altamente resistiva para la implementación de resistencias.

Debido a la autopolarización de la fuente debandgap, fue necesario la implementación de un circuito
de arranque que estableciera un punto de operación adecuado en la fuente de bandgap.

Fueron revisadas las experiencias en la literatura y adaptadas a una topoloǵıa de circuito. Una
presentación paso a paso en el diseño de la fuente queda indicada para posteriores implementaciones.
El circuito implementado demuestra que el escalamiento de VBE(T ), hizo posible el establecimiento
de valores de tensión diferentes a la tensión de bandgap a 0 K.

Los transistores en el espejo de corriente fueron diseñados con longitudes considerablemente mas
grandes que las longitudes mı́nimas permitidas del canal. Esta selección de longitud fue acertada,
ya que la diferencia entre las variaciones de las corrientes que pasan a través de los transistores
M1 y M2 es poco significativa, lo que no hubiera ocurrido si se hubieran diseñado los espejos con
longitudes mı́nimas permitidas. Esto ocurre por causa de la relación inversa que existe entre la
longitud del canal y el λ de los transistores MOS.
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4.4. Recomendaciones para trabajos futuros

Los diseñadores de los bloques funcionales de un sistema electrónico deben tener en cuenta para la
robustez de su circuito, las variaciones que se presentan en la tensión de la fuente de referencia.

En cursos de diseño electrónico, es necesario considerar el comportamiento de los dispositivos con
respecto a la temperatura, con el fin de poder desarrollar circuitos robustos disminuyendo su posi-
bilidad de falla.

Se recomienda la fabricación de este circuito, para validar los resultados alcanzados en las simula-
ciones. Adicionalmente, seŕıa interesante realizar trabajos de fuentes de bandgap que tengan com-
pensación de orden mayor con respecto a la temperatura.

Se recomienda la realización de un análisis de ruido para esta fuente de bandgap.

Estudiar la posibilidad de técnicas de circuito para disminuir la fuente de alimentación requeri-
da, incluyendo circuitos que aumenten la resistencia de salida en las configuraciones de espejo de
corriente.
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Apéndice A

Tensión base-emisor dada por
Tsividis [1]

IC Corriente de colector.
IS Corriente de saturación.
VBE Tensión base-emisor.
q Carga del electrón.
K Constante de Boltzmann.
T Temperatura.
Tr Temperatura de referencia.

A Área de la unión base-emisor.
ni(T ) Concentración intŕınseca.
NB Gummel number(Número total de impurezas por unidad de área en la base.)
E Constante
D(T ) Constante de difusión de portadores minoritarios efectiva.
µ(T ) Movilidad efectiva para portadores minoritarios en la base.
C Constante.
n Constante.
VG(T ) Voltaje de bandgap.
VG.aprox Aproximación lineal del voltaje de bandgap.
VGOr Componente constante de VG.aprox

Vr Componente constante de la VBE

γr Componente lineal de la VBE

fr(T ) Componente de mayores órdenes de la VBE

IC(T ) = IS(T ) · exp

[

qVBE(T )

KT

]

(A.1)

IC(Tr) = IS(Tr) · exp

[

qVBE(Tr)

KTr

]

(A.2)

IC(T )

IC(Tr)
=

IS(T ) · exp
[

qVBE(T )
KT

]

IS(Tr) · exp
[

qVBE(Tr)
KTr

] (A.3)
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IC(T )

IC(Tr)
·
IS(Tr)

IS(T )
=

exp
[

qVBE(T )
KT

]

exp
[

qVBE(Tr)
KTr

] (A.4)

IC(T )

IC(Tr)
·
IS(Tr)

IS(T )
= exp

[

qVBE(T )

KT
−

qVBE(Tr)

KTr

]

(A.5)

Calculando el ln a ambos lados de la ecuación se obtiene:

ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·
IS(Tr)

IS(T )

]

=
qVBE(T )

KT
−

qVBE(Tr)

KTr
(A.6)

ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·
IS(Tr)

IS(T )

]

·
KT

q
+

qVBE(Tr)

KKTr

·
kT

q
= VBE(T ) (A.7)

en el segundo término de de la ecuación se cancelan K y q; y se multiplica y divide el primer
sumando por Tr

ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·
IS(Tr)

IS(T )

]

·
kT

q
·

(

Tr

Tr

)

+
VBE(Tr)

Tr
· T = VBE(T ) (A.8)

sacando factor común T
Tr

se obtiene:

VBE(T ) =

(

T

Tr

)

·

[

VBE(Tr) +
kTr

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·
IS(Tr)

IS(T )

]]

(A.9)

Ahora:

IS(T ) =
qAn2

i (T )D(T )

NB
(A.10)

n2
i (T ) = ET 3 · exp

[

−
qVG(T )

KT

]

(A.11)

µ(T ) =
qD(T )

kT
(A.12)

IS(T ) =
qAET 3 · exp

[

− qVG(T )
kT

]

D(T )

NB
(A.13)

Is(TR)

IS(T )
=

AET 3
R · exp

[

− qVG(TR)
KTR

]

· qD(TR)
NB

AET 3 · exp
[

− qVG(T )
KT

]

· qD(T )
NB

(A.14)

Is(TR)

IS(T )
=

[

TR

T

]3

· exp

{

−
q

k
·

[(

VG(TR)

TR

)

−

(

VG(T )

T

)]}

·
qD(TR)

qD(T )
(A.15)

reemplazando lo anterior en la ecuación VBE(T ), se obtiene

VBE(T ) =

(

T

Tr

)

· VBE(Tr)+
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T

Tr
·
kTr

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)3

· exp

{

−
q

k
·

[(

VG(TR)

TR

)

−

(

VG(T )

T

)]}

·
qD(TR)

qD(T )

]

(A.16)

VBE(T ) =

(

T

Tr

)

· VBE(Tr)+

(

T

Tr

)

·
kTr

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)3

· exp

{

−
q

k
·

[(

VG(TR)

TR

)

−

(

VG(T )

T

)]}

·
qD(TR)

qD(T )

]

(A.17)

VBE(T ) =

(

T

Tr

)

· VBE(Tr) +
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)3

·
qD(TR)

qD(T )

]

−
kT

q
·
q

k
·

[(

VG(TR)

TR

)

−

(

VG(T )

T

)]

(A.18)

reorganizando

VBE(T ) = −T ·

[(

VG(TR)

TR

)

−

(

VG(T )

T

)]

+

(

T

Tr

)

· VBE(Tr)

+
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)3

·
qD(TR)

qD(T )

]

(A.19)

VBE(T ) = VG(T )−

(

T

Tr

)

·VG(Tr)+

(

T

Tr

)

·VBE(Tr)+
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)3

·
qD(TR)

qD(T )

]

(A.20)

y debido a que
µ(T ) · kT = qD(T ) (A.21)

VBE(T ) = VG(T ) −

(

T

Tr

)

· VG(Tr) +

(

T

Tr

)

· VBE(Tr) +
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)3

·
µ(TR) · kTr

µ(T ) · kT

]

(A.22)

VBE(T ) = VG(T )−

(

T

Tr

)

·VG(Tr)+

(

T

Tr

)

·VBE(Tr)+
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)4

·
µ(TR)

µ(T )

]

(A.23)

ahora

µ(T ) = CT−n (A.24)

VBE(T ) = VG(T ) −

(

T

Tr

)

· VG(Tr) +

(

T

Tr

)

· VBE(Tr) +
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·

(

TR

T

)4

·
C · (TR)−n

C · (T )−n

]

(A.25)
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VBE(T ) = VG(T ) −

(

T

Tr

)

· VG(Tr) +

(

T

Tr

)

· VBE(Tr) +
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)
·
(Tr)

4−n

(T )4−n

]

(A.26)

VBE(T ) = VG(T )−

(

T

Tr

)

·VG(Tr)+

(

T

Tr

)

·VBE(Tr)+
kT

q
·ln

[

IC(T )

IC(Tr)

]

+
KT

q
·ln

[

(Tr)
4−n

(T )4−n

]

(A.27)

ahora se hace N=4-n

VBE(T ) = VG(T )−

(

T

Tr

)

·VG(Tr)+

(

T

Tr

)

·VBE(Tr)+
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)

]

+
KT

q
· ln

[

(Tr)
N

(T )N

]

(A.28)

VBE(T ) = VG(T )−

(

T

Tr

)

·VG(Tr)+

(

T

Tr

)

·VBE(Tr)+
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)

]

+
KT

q
·N · ln

[

(Tr)

(T )

]

(A.29)

invirtiendo lnTr

T
, se obtiene

VBE(T ) = VG(T )−

(

T

Tr

)

·VG(Tr)+

(

T

Tr

)

·VBE(Tr)+
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)

]

−
KT

q
·N · ln

[

(T )

(Tr)

]

(A.30)

Ahora se hace la serie de Taylor en T=Tr

El primer término de la serie de Taylor es

VBE(T )|(T=Tr) = VBE(Tr) (A.31)

Calculando la primera derivada

dVBE(T )

dT
=

dVG(T )

dT
−

VG(Tr)

Tr

+
VBE(Tr)

Tr

−
Nk

q
· ln

T

Tr

−

[

Tr

T
·

1

Tr

·
NkT

q

]

+

k

q
· ln

IC(T )

IC(Tr)
+

IC(Tr)

IC(T )
·
dIC(T )

dT
·

1

IC(Tr)
·
kT

q
(A.32)
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(A.33)
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(A.34)
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dVBE(T )

dT
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=
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∣
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(A.35)

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣
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(T=Tr)

· (T − Tr) =
dVG(T )

dT
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∣

∣
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1

IC(Tr)
·
kTr

q
· (T − Tr) (A.36)

Ahora lo anterior se multiplica por (T − Tr)

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· (T − Tr) =
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· T −
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· Tr −
VG(Tr)

Tr
· T +

VG(Tr)

Tr
· Tr

+
VBE(Tr)

Tr

· T −
VBE(Tr)

Tr

· Tr−

Nk

q
· T +

Nk

q
· Tr +

dIC(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·
1

IC(Tr)
·
kTr

q
· T −

dIC(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·
1

IC(Tr)
·
kTr

q
· Tr (A.37)

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· (T − Tr) =
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· T −
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· Tr −
VG(Tr)

Tr

· T

+VG(Tr) +
VBE(Tr)

Tr
· T − VBE(Tr)−

Nk

q
· T +

Nk

q
· Tr +

dIC(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·
1

IC(Tr)
·
kTr

q
· T −

dIC(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·
1

IC(Tr)
·
kTr

q
· Tr (A.38)

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· (T − Tr) = −
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· Tr + VG(Tr) − VBE(Tr) +
Nk

q
· Tr

−
dIC(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·
1

IC(Tr)
·
kTr

q
· Tr

+
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·T −
VG(Tr)

Tr
·T +

VBE(Tr)

Tr
·T −

Nk

q
·T +

dIC(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·
1

IC(Tr)
·
kTr

q
·T (A.39)

Teniendo en cuenta que la aproximación lineal del voltaje de bandgap es:

VG.aprox(T ) = VGOr +
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· T (A.40)

y como
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VG.aprox(Tr) = VG(Tr) (A.41)

entonces:

VGOr = VG(Tr) −
dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· Tr (A.42)

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· (T − Tr) = VGOr + (N − θr) ·

(

kTr

q

)

− VBE(Tr)+

dVG(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T = Tr) ·T −
VG(Tr)

Tr
·T +

VBE(Tr)

Tr
·T −

Nk

q
·T +

dIC(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

·
1

IC(Tr)
·
kTr

q
·T (A.43)

Vr = VGOr + (N − θr) ·

(

kTr

q

)

− VBE(Tr) (A.44)

donde

θr =
Tr

IC
·
dIC

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

(A.45)

el término lineal de la ecuación se puede poner aśı:

γr =
VBE(Tr) − Vr

Tr

(A.46)

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· (T − Tr) = VGOr + (n − θr) ·

(

kTr

q

)

− VBE(Tr) +

[

VBE(Tr) − Vr

Tr

]

· T (A.47)

Ahora a la anterior ecuación se le suma el primer término de la serie de Taylor

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· (T − Tr) + VBE(T )|T=Tr
= VBE(Tr) + VGOr+

(n − θr) ·

(

kTr

q

)

− VBE(Tr) +

[

VBE(Tr) − Vr

Tr

]

· T

dVBE(T )

dT

∣

∣

∣

∣

(T=Tr)

· (T − Tr) + VBE(T )|T=Tr
= VGOr + (N − θr) ·

(

kTr

q

)

+

[

VBE(Tr) − Vr

Tr

]

· T (A.48)

ahora para hallar los términos de mayor orden se hace lo siguiente

VBE(T ) = Vr + γr(T ) + fr(T ) (A.49)
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fr(T ) = VBE(T ) − Vr − γr(T ) (A.50)

fr(T ) = VG(T ) −

(

T

Tr

)

· VG(Tr) +

(

T

Tr

)

· VBE(Tr) +
kT

q
· ln

[

IC(T )

IC(Tr)

]

−
KT

q
· N · ln

[

(T )

(Tr)

]

−

[

VGOr + (n − θr) ·

(

kTr

q

)

+

[

VBE(Tr) − Vr

Tr

]

· T

]

(A.51)

fr(T ) = VG(T ) − VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] − (N − θr) ·

(

kTr

q

)

+ (N − θr) ·

(

kT

q

)

−N ·

(

kT

q

)

· ln

(

T

Tr

)

+

(

kT

q

)

· ln

[

IC(T )

IC(Tr)

]

(A.52)
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Apéndice B

Tensión base-emisor simplificada

F Constante.
x Constante.
x =0(si la corriente es constante respecto a la temperatura)
x =1(si la corriente es PTAT)

Para desarrollar este apéndice se debe remitir a las ecuaciones: A.52, A.46, A.44 y hacer que

IC(T ) = FT x (B.1)

θr = x (B.2)

fr(T ) = VG(T ) − VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] − (N − x) ·

(

kTr

q

)

+ (N − x) ·

(

kT

q

)

−N ·

(

kT

q

)

· ln

(

T

Tr

)

+

(

kT

q

)

· ln

[

FT x

FT x
r )

]

(B.3)

fr(T ) = VG(T ) − VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] − (N − x) ·

(

kTr

q

)

+ (N − x) ·

(

kT

q

)

−N ·

(

kT

q

)

· ln

(

T

Tr

)

+ x ·

(

kT

q

)

· ln

[

T

Tr

]

(B.4)

fr(T ) = VG(T ) − VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] − (N − x) ·

(

kTr

q

)

+ (N − x) ·

(

kT

q

)

+

(−N + x) ·

(

kT

q

)

· ln

(

T

Tr

)

(B.5)

fr(T ) = VG(T ) − VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] − (N − x) ·

(

kTr

q

)

−

(N − x) ·

(

kT

q

)

·

[

ln

(

T

Tr

)

− 1

]

(B.6)
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fr(T ) = VG(T )−VGOr+

(

T

Tr

)

·[VGOr − VG(Tr)]−

[

(N − x) ·

(

k

q

)]

·

[

Tr + T · ln

(

T

Tr

)

− T

]

(B.7)

fr(T ) = VG(T ) − VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] −

[

(N − x) ·

(

VTr

Tr

)]

·

[

T · ln

(

T

Tr

)

− T + Tr

]

(B.8)

y como se aproxima

VG(T ) = VGOr +

(

T

Tr

)

· [VGOr − VG(Tr)] (B.9)

fr(T ) = −

[

(N − x) ·

(

VTr

Tr

)]

·

[

T · ln

(

T

Tr

)

− T + Tr

]

(B.10)



Apéndice C

MOSFET operando en la región
sub-umbral

ID Corriente de drenador.
W Ancho del canal del transistor.
L Largo del canal del transistor.

S W
L

.
µ Movilidad de portadores en el canal.

VT =KT
q

. Voltaje térmico.

εsi Permitividad del silicio.
NCH Concentración de dopantes en el canal.
ni Concentración intŕınseca.

φB VT · ln
(

NCH

ni

)

. Potencial de fermi del cuerpo

φS Potencial de superficie.
VGS Voltaje puerta-fuente.
VTH Voltaje de umbral.
VOFF Constante correctiva usada en los modelos BSIM3v3.
Eg Enerǵıa debandgap.
To Temperatura ambiente (300oK).

n =1 + Cd

COX
. Factor de pendiente sub-umbral.

Cox Capacitancia del óxido por unidad de área.
Cd Capacitancia de depleción de superficie por unidad de área.
KT Coeficiente de temperatura para el voltaje de umbral.

ID = SµV 2
T ·

(

qεsiNCH

4φB

)0,5

· exp

(

φS − 2φB

VT

)

(C.1)

ID = SµV 2
T ·

(

qεsiNCH

4φB

)0,5

· exp

(

VGS − VTH − VOFF

nVT

)

(C.2)

entonces

VGS − VTH − VOFF

n
= φS − 2φB (C.3)
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78 APÉNDICE C. MOSFET OPERANDO EN LA REGIÓN SUB-UMBRAL

φS(T ) = φS(T0) ·
T

T0
−

3kT

q
· ln

(

T

T0

)

+
Eg(T )

q
−

Eg(T0)

q
·

T

T0
(C.4)

φB(T ) = φS(T0) ·
T

T0
−

3kT

2q
· ln

(

T

T0

)

+
Eg(T )

2q
−

Eg(T0)

2q
·

T

T0
(C.5)

φS(T ) − 2φB(T ) = φS(T0) ·
T

T0
− 2φB(T0) ·

T

T0
(C.6)

φS(T ) − 2φB(T ) = [φS(T0) − 2φB(T0)] ·
T

T0
(C.7)

de C.3 se tiene que:

VGS(T ) = [φS(T ) − 2φB(T )] · n(T ) + VTH(T ) + VOFF (C.8)

φS(T0) − 2φB(T0) =
VGS(T0) − VTH(T0) − VOFF

n(T0)
(C.9)

φS(T ) − 2φB(T ) =

[

VGS(T0) − VTH(T0) − VOFF

n(T0)

]

·

(

T

T0

)

(C.10)

VGS(T ) =

[

VGS(T0) − VTH(T0) − VOFF

n(T0)

]

·

(

T

T0

)

· n(T ) + VTH(T ) + VOFF (C.11)

como:

VTH(T ) = VTH(T0) + KT ·

(

T

T0
− 1

)

(C.12)

VGS(T ) =

[

VGS(T0) − VTH(T0) − VOFF

n(T0)

]

·

(

T

T0

)

·n(T )+VTH(T0)+KT ·

(

T

T0
− 1

)

+VOFF (C.13)

se aproxima

n(T )

n(T0)
= 1 (C.14)

VGS(T ) = (KT − VTH − VOFF ) ·

(

T

T0
− 1

)

+ VGS(T0) ·

(

T

T0

)

(C.15)
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VGS(T ) = (KT − VTH − VOFF ) ·

(

T

T0
− 1

)

+ VGS(T0) ·

(

T

T0

)

+ VGS(T0) − VGS(T0) (C.16)

VGS(T ) = (KT − VTH − VOFF + VGS(T0)) ·

(

T

T0
− 1

)

+ VGS(T0) (C.17)

VGS(T ) = VGS(T0) + KG ·

(

T

T0
− 1

)

(C.18)

donde

KG = KT + VGS(T0) − VTH − VOFF (C.19)
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