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Resumo

O termo “baixa tensao” comecou a ser empregado na literatura CMOS para os
circuitos analdgicos e digitais que trabalhavam com tensdes de alimentacdo abaixo de 3V, em
processos cuja alimenta¢do nominal era, no minimo, de 5V. Com a tendéncia de operagdo em
baixa tensdo e baixa poténcia, a resposta em freqiiéncia, a tensdo de alimentacdo € o consumo
sdo as especificacdes principais no projeto dos circuitos, em especial, os analdgicos. Porém, a
maior limitagdo para a implementacao de circuitos em baixa tensdo ¢ a tensdo threshold. Uma
vez que a tensdo threshold nao regride de forma satisfatoria, criou-se a necessidade de buscar

novas arquiteturas que minimizem os seus efeitos.

Esse trabalho apresenta uma nova e simples topologia para o Miller OTA com
excursdo de sinal de polo-a-pdlo da fonte de alimentacdo em ultra-baixa tensdo e ultra-baixa
poténcia, com o par diferencial na configuragao acionado pelo substrato e deslocadores DC de
tensdao. Para esse desenvolvimento ¢ apresentada uma metodologia para a determinacao dos
parametros DC do modelo BSIM3v3. Também ¢ apresentada uma metodologia para o projeto
do circuito, onde ha uma maior otimizagao da especificagdo no comportamento do transitorio
do sinal na saida, segundo o modelo AC em pequenos sinais. Com os transistores operando
em inversao fraca, essa topologia ¢ capaz de operar numa tensao de alimentagdo de apenas

600mV com um consumo de 550nW para um processo de CMOS TSMC 0,35um padrao.
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Abstract

The term “low voltage” was initially used for digital and analog CMOS circuits
working under 3V, on processes that used to work on a 5V power supply. When considering
the market trend towards low-voltage and low-power, the frequency response, the power
supply voltage and consumption are the main specifications of the analog circuit design.
Unfortunately, the main limitation on low-voltage circuits is the threshold voltage. Since the
threshold voltage does not reduce satisfactorily, there is a need of new architectures that

minimize its effect.

This work describes a new and simple rail-to-rail Miller OTA architecture for
ultra low-voltage and ultra low-power. The topology uses bulk-driven differential pair and DC
voltage shifters. It is presented a methodology for the extraction of DC parameters from
BSIM3v3 model that was used in the development of this new amplifier topology. It is also
presented a methodology for the design of the circuit that optimizes the output signal transient
behavior, according to the small signal AC model. Since all transistors work on weak
inversion, the presented topology is capable of running on a 600mV power supply voltage and

a power consumption of just 550nW, for a standard 0.35pm CMOS TSMC process.
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Capitulo 1

Introducdo

1.1. Consideracoes Gerais

O termo “baixa tensao” comecou a ser empregado na literatura CMOS para os
circuitos analogicos e digitais que trabalhavam com tensdes de alimentagao abaixo de 3V, em
processos cuja tensdo de alimentacdo nominal era de 5V, no minimo. Hoje em dia sabe-se que
as tensoes de alimentacdes estdo na ordem de 3,3V; 2,5V; 1,8V e até 1,2V em processos mais
recentes de 0,13um; fazendo com que haja uma reformulagdo no conceito de CMOS em baixa
tensdao. Baseado nas caracteristicas dos transistores nos processos CMOS, provavelmente seja
mais interessante mostrar uma topologia que opere com 1V em um processo com a tensao de
alimentacdo de 3,3V do que uma outra que opere com 0,8V em um processo com a tensdo de

alimentacgdo de 1,2V devido as diferengas das caracteristicas de conducgao.

A reducdo da tensdo de alimentagdo e da poténcia consumida pelo circuito faz
com que as baterias tenham uma duragdo mais prolongada sem a necessidade de recarga. O

uso de aparelhos portateis, comuns no dia-a-dia, seria um exemplo de aplicagdo de circuitos



em baixa tensdo e baixa poténcia. Mas estes circuitos tém ganhado um destaque especial no
meio industrial, principalmente no condicionamento de sinais de transdutores fisicos no local
onde estes se encontram instalados. Dessa forma, ¢ possivel integrar junto ao transdutor todo
o condicionamento de sinal, podendo ser analogico ou mesmo digital, de forma que o sistema
seja capaz de compatibilizar informagdes ou até mesmo tomar algumas decisdes. Tudo aliado
ao baixo consumo de energia, podendo o sistema funcionar durante dias ou mesmo semanas

com somente a tensdo de alimentacao de uma pilha.

Com a tendéncia de operacdo em baixa tensdo e baixa poténcia, a resposta em
freqii€ncia, as tensdes de alimentagdo e o consumo sao as especificagdes principais no projeto
dos circuitos, em especial, os analogicos [1]. Para os circuitos CMOS digitais, uma redugao
na tensdo de alimentacdo permite uma freqiiéncia de operacdo maior para um dado consumo.
Para os circuitos analogicos isso nem sempre ¢ verdade e a relagdo sinal/ruido ¢ prejudicada.
Com uma tensao de alimentagdo menor, o conceito de baixa poténcia torna-se acessivel, uma
vantagem para aplicagdes com baterias. Porém, a maior limitagdo para a implementacao de
circuitos CMOS em baixa tensdo ¢ a tensdo de limiar (tensdo threshold). Para uma redugdo da
tensdo de alimentacdo de 5V para 1,2V a tensdo threshold caiu de 0,8V para 0,35V; um valor
satisfatorio para os projetos digitais, porém alarmantes para os analdgicos, mesmo que estes
estejam trabalhando na regido de inversao fraca. Uma vez que a tensdo threshold nao regride
de maneira satisfatdria, criou-se a necessidade de buscar novas arquiteturas que minimizem os

seus efeitos, principalmente na limitacdo da excursdo dos sinais [2].

1.2. Justificativas

Existe uma “funcdo de custo” entre a excursao linear do sinal e a resposta em
freqiiéncia de um amplificador operacional, devido as correntes de polarizacao exigidas. Caso
se deseje uma freqiiéncia de operagdo elevada, correntes maiores sao necessarias para acionar
uma mesma carga, o que geralmente d4 origem a quedas de tensdo Vps maiores. Tensdes Vps
maiores nos transistores implicam em uma menor excursao linear do sinal. Em inversao fraca,
a excursao do sinal € maior do que na inversao forte, devido aos pequenos valores das tensoes
Vps no cascateamento dos dispositivos, mas a resposta em freqiiéncia ¢ reduzida, devido os
niveis de corrente serem muito baixos. Baixas correntes implicam em um baixo consumo de

energia e uma baixa poténcia ¢ exigida da fonte de alimentacdo. Em inversdo fraca, a resposta



em freqiiéncia estard limitada a poucos kilohertz; um valor satisfatorio para aplicacdes em
equipamentos de audio, em regulador de tensdo, comuns em celulares ou no condicionamento
de sinais de transdutores fisicos, que na sua grande maioria, possuem a dindmica mais lenta

do que kilohertz [1].

Como se deseja um circuito que opere em ultra-baixa tensdo e em ultra-baixa
poténcia, adotou-se a operagdo em inversao fraca neste trabalho. Para o desenvolvimento do
circuito, foi escolhido o processo CMOS de 0,35um da TSMC, devido suas caracteristicas de
conduc¢do em inversdo fraca, segundo o modelo BSIM3v3 caracterizado pela MOSIS [3]. A
MOSIS ¢ uma organizacdo americana que propicia uma interface comum com varias fabricas
CMOS, dando suporte aos projetos de pequena escala e de pesquisa universitaria. O processo
da CMOS TSMC de 0,35um tem o cédigo de SCNAME SUBM [3], ou seja, as regras estao
otimizadas para as dimensdes sub-micron. Um inconveniente aos projetos analogicos ¢ que a
MOSIS nao modela os parametros de ruido, nem a variacao estatistica do processo; apenas o

caso tipico dos transistores.

Algumas medidas realizadas em um prototipo digital de uma dissertacdo de
mestrado pela UFSC mostraram que o modelo BSIM3v3 caracterizado pela MOSIS retrata de
forma satisfatoria a regido de saturacao em inversao fraca, sendo vidvel o uso em simulagdes
para prototipagem [4]. Dessa maneira, além de utilizar um processo de dimensdes sub-micron,
visa-se validar a arquitetura proposta para o Miller OTA em um processo de custo acessivel,

se comparado com os processos mais recentes na tecnologia CMOS.

1.3. Objetivos

O objetivo principal dessa dissertagdo ¢ o desenvolvimento da topologia de um
Miller OTA modificado, com a capacidade de excursdo do sinal de polo-a-polo da fonte de

alimentagdo, para aplicacdes em ultra-baixa tensdo e ultra-baixa poténcia.

Para esse desenvolvimento, uma nova abordagem ¢ descrita para a extracao dos
parametros DC do modelo BSIM3v3, a qual melhora a precisdo dos calculos manuais, quando
se utiliza o canal com dimensdes sub-micron. Um estudo comportamental do circuito também

¢ proposto, onde a otimizagao das caracteristicas dindmicas ¢ realizada em uma etapa anterior



ao projeto dos transistores, com a utilizagdo de macromodelos no dominio da freqiiéncia. Os

macromodelos capturam toda a dindmica, sem entrar nos niveis de transistores.

Utilizando apenas transistores MOS em inversdo fraca e elementos passivos, o
circuito deve ser capaz de operar com tensdes de alimentacdo muito baixas, bem menores que
a tensao de alimentacao nominal da tecnologia CMOS e com consumo da ordem de centenas
de nanowatts, nao chegando a ordem de microwatts. Toda a idéia ¢ simplificar a topologia dos
amplificadores operacionais para aplicagdes que ndo exijam freqiiéncias elevadas, diminuindo

assim as dimensdes finais, o consumo ¢ os custos de fabricagao.

Busca-se também a valida¢ao dos métodos aplicados para o projeto do circuito
do amplificador, assim como a confiabilidade do modelo BSIM3v3 fornecido pela MOSIS ao

projeto de circuitos analdgicos na regido de inversao fraca.

1.4. Estrutura do Trabalho

O trabalho esta organizado em seis capitulos, sendo um de introducao, um de

conclusdo e os demais de desenvolvimento.

O Capitulo 2 apresenta um estudo sobre o modelo BSIM3v3, em especial para
as dimensdes sub-micron, para a obtencdo de um modelo simplificado do transistor MOS em
inversdo forte e em inversao fraca. Os parametros DC desses modelos simplificados, baseados
no BSIM3v3, sdo determinados pelo método dos minimos quadrados, o que torna os calculos

das dimensdes dos transistores mais otimizados para uma aproximag¢ao manual.

O Capitulo 3 apresenta uma arquitetura Miller OTA modificada, desenvolvida
para trabalhar em ultra-baixa tensao e ultra-baixa poténcia, com a excursao de polo-a-polo da
fonte de alimentacdo. Os problemas encontrados na arquitetura do Miller OTA, especialmente
em aplicagdes em baixa tensdo, e as solucdes adotadas na literatura sdo apresentadas, de onde

surge uma nova proposta de implementagao para o amplificador operacional.

O Capitulo 4 apresenta um estudo sobre a dindmica do circuito do amplificador

operacional em um macromodelo comportamental, baseada na anélise em pequenos sinais. As



especificagdes do projeto sao baseadas na resposta da saida no transitorio, na configuragao de
buffer de ganho unitario ou seguidor de tensdo. Essa especificacao do circuito, baseada na sua

resposta no transitorio, ¢ uma abordagem proposta neste trabalho.

O Capitulo 5 apresenta os calculos das dimensdes, as simulacdes e as medidas
de caracterizagdo dos prototipos (difundidos pela MOSIS), onde pode-se verificar a eficiéncia
dos métodos apresentados e a funcionalidade do projeto, dentro de tudo o que foi proposto nas

especificagdes pelo modelo comportamental do circuito do Miller OTA modificado.

O Capitulo 6 apresenta as conclusdes e as sugestdes de trabalhos futuros que

podem ser implementados, principalmente com a versao BiICMOS do circuito.



Capitulo 2

Extracao de Pardametros DC do BSIM3v3

para o Calculo Manual de Circuitos

2.1. Consideracoes Gerais

A historia dos transistores MOS (metal-oxide-semiconductor) comegou no ano
de 1962, quando este dispositivo foi implementado por dois engenheiros, Steven R. Hofstein e
Frederic P. Heiman, nos laboratorios de pesquisa da RCA, a Radio Corporation of America.
As primeiras fabricas (foundries) com a tecnologia utilizavam processos com comprimento de
canal de 25um; valor, no minimo, 200 vezes maior que os processos atuais. Baseada na teoria
de efeito de campo de Willian B. Shockley foi proposto o primeiro modelo para o transistor
MOS, conhecido como modelo nivel 1 ou de Schichman-Hodges. Com a crescente evolucao
da tecnologia ao longo de quatro décadas, o comprimento de canal dos transistores se tornou
cada vez menor e muitos dos fendmenos de interagdao entre os campos elétricos no canal nao
poderiam ser mais ignorados das equagdes que modelam o transistor MOS, mesmo que seja

somente para calculos manuais, onde o modelo nivel 1 original ainda tem aplicacao.



O modelo nivel 1 considera somente a operagao em inversao forte, isso devido
as caracteristicas dos transistores sobre-micron para qual ele foi proposto; mas ¢ o padrao dos
livros-texto para se fazer os calculos manuais dos circuitos na tecnologia CMOS [5] [6] [7]. O
modelo ndo considera a operagao na regido de sub-limiar (ou subthreshold), onde a tensdo de
gate-fonte Vg € menor do que a tensdo threshold Vry, considerando o transistor totalmente
cortado. Porém, um modelo simples e fiel para a regido subthreshold, em especial na inversao
fraca, vem se tornando cada vez mais uma necessidade para os célculos de circuitos em baixa
tensdo e/ou baixa poténcia, uma vez que pequenos valores da tensdo de dreno-fonte Vps sdo
capazes de levar transistores a operarem na saturag¢do, havendo assim um ganho de excursao

de sinal e, conseqiientemente, uma redugdo na tensao da fonte de alimentagao.

Somando os esfor¢os de varios pesquisadores ao longo desses anos, chegou-se
a um equacionamento cada vez mais preciso para o transistor MOS. Com o entendimento de
fendmenos fisicos entre os campos elétricos no semicondutor, o nivel 2 e, posteriormente, o
nivel 3 foram propostos para incluirem os efeitos ligados as dimensdes cada vez menores [8].
Aliado ao desenvolvimento do simulador SPICE (Simulation Program with Integrated Circuit
Emphasis) pela Universidade da California, os modelos do transistor MOS convergiram para
a familia do BSIM3v3 [9]; padrao utilizado por fabricas, por projetistas € muitos simuladores
comerciais. O modelo ¢ baseado na equagao de Poisson, dando origem a uma relagdo I vs V
(corrente vs tensdo) unica com consideragdes semi-empiricas. Hoje, a MOSIS ainda fornece o
modelo nivel 3 para 0 CMOS AMIS [,5um devido ao comprimento de canal ser considerado
longo, mas apenas a carater de estudo. Para os processos de dimensdes sub-micron, a MOSIS

fornece o BSIM3v3 (versao 3.1) como modelo de simulagdo, independente da fabrica.

O modelo BSIM3v3 ¢ constituido de um conjunto intrincado de equagdes com
mais de cem parametros. Fica evidente que um modelo tdo complexo ¢ inadequado ao céalculo
manual de circuitos ou mesmo para a extracdo de parametros pela analise das equagdes. Mas,
também ¢ claro que as simulagdes realizadas com tal modelo possuem uma boa aproximagao
com o transistor real, dentro do universo de aplicagdo. Tanto ¢ verdade que as empresas como
a Intel, IBM, AMD, TSMC, AMIS, entre varias outras, utilizam o modelo BSIM3v3 para seus

projetos internos e de clientes usuarios [9].

Com base no exposto acima, o escopo deste capitulo é determinar um modelo

simplificado para o transistor MOS, operando na satura¢do em inversdo forte ou em inversao



fraca, mas baseado na curva do BSIM3v3, para se determinar a transcondutancia g,, (visto que
a do efeito de corpo g,,» pode ser minimizada no circuito, sendo fun¢do de g,,) € a condutancia
de saida g, [5]; trazendo assim maior precisdo nos calculos manuais do projeto dos circuitos

CMOS analégicos ou digitais.

2.2. O Método dos Minimos Quadrados

O método dos minimos quadrados foi proposto inicialmente pelo matematico,
astronomo e fisico alemao Carl F. Gauss para se determinar os melhores coeficientes da orbita
de um asteroide de trajetoria conhecida, tendo como base para o calculo uma massa de dados
provida de observagdes com lunetas; portanto, com desvios entre os valores reais e os valores
observados. Os minimos quadrados ndo determinam o modelo, mas os melhores coeficientes

que ajustam o modelo proposto aos valores observados, segundo demonstra Triola [10].

Conceitualmente, os minimos quadrados resumem-se em fazer com que a soma
de todos os erros quadraticos e; entre os valores medidos y; € os respectivos valores calculados
Vi, a partir do modelo, seja a minima possivel. A soma dos erros quadraticos e; ¢ expressa pela
equacdo (2.1), onde o nimero de observacdes deve ser maior do que o nimero de parametros

a serem estimados, ou seja, um sistema sobredeterminado.

zefz=2(y,-—)7i)2 (2.1)

O ponto de minimo da funcdo dos erros quadraticos se d4 quando as derivadas
parciais em relacdo a cada parametro do modelo y; for igual a zero. O sistema formado pelas
equagdes das derivadas parciais tem sua solu¢ao na forma matricial, dada pela equagado (2.2).
O vetor X dos melhores coeficientes que se ajustam ao modelo so6 tera solucao verdadeira se a

matriz inversa da matriz 4”4 (produto de A transposta e 4) existir.

AY =A"AX (2.2)

Para modelos lineares, a matriz A’4 é simétrica, definida positiva e existe a sua
inversa. A equagdo (2.2) admite uma tnica solucdo, que ¢ o ponto critico do sistema, que por

sua vez ¢ o ponto de minimo da equagao (2.1), como desejado. Embora esteja contextualizado



para equagoes lineares, ¢ possivel prever os parametros de uma equagdao multi-varidvel e/ou
nao-linear, desde que se expressem as varidveis como vetores linearmente independentes. As
matrizes 4 e Y sdo expressas de uma forma geral pelas equagdes (2.3), onde f'a g sdo fungdes,

linearmente independentes, formadas pelas medidas ou amostras das varidveis do modelo.

1 f(a1:---ab1) g(a1a---ab1) Y
1 ) )

A= : f(a2: 2) . g(a2: 2) Y = )jz 2.3)
1 f(a,,.,b,) - g(a,,...b,) v,

A principal vantagem do método dos minimos quadrados, quando comparado a
outros métodos propostos para os transistores MOS [7] [11] [12], é que os minimos quadrados
consideram todos os pontos medidos da curva e ndo somente alguns pontos isolados. Assim, €
possivel determinar os “melhores” coeficientes que aproximam as medidas com os resultados
do modelo. Embora os minimos quadrados ndo determinem o melhor modelo, eles fornecem
uma analise qualitativa da representatividade do mesmo. Com isso, ¢ possivel prever qual ¢ a
significancia do modelo a que os dados sdo submetidos através de um indice de determinagao

#, expresso pela equacio (2.4), sendo % a média dos valores medidos y; (amostras) [10].

a2
- _I_Z(y,- 7))

= 24
S 0, -5,) @4)

O indice 7’ tem imagem real, definida no intervalo de 0 a 1 na estatistica. Se for
igual a 0, o modelo ndo possui nenhum significado, pois tem a mesma representatividade da
média dos valores. Se for igual a 1, o modelo representa fielmente os dados. Com a anélise
qualitativa € possivel, além de saber a representatividade de um modelo qualquer, comparar
dois modelos distintos (em relacdo a média dos valores) e assim decidir qual deles ¢ o melhor

para uma determinada aplica¢do de interesse.
2.3. Modelo do Transistor MOS

Para o projeto de amplificadores lineares na tecnologia CMOS, a saturagdao em

inversao forte normalmente ¢ utilizada; mas a saturagao em inversao fraca vem obtendo cada
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vez mais papel de destaque [7]. Nessas regidoes, um modelo simples e compacto, distinto para
cada regido, pode ser proposto a fim de se capturar a dinamica dominante da relagcao I vs V do
BSIM3v3, facilitando tanto o célculo das dimensdes dos transistores quanto o entendimento

do comportamento dominante do circuito em desenvolvimento.

2.3.1. Saturacido em Inversao Forte

Uma boa aproximagao fisica para a relagdo I vs V do transistor MOS pode ser
obtida pelo modelo de densidade de cargas [6] [13], dando origem ao modelamento nivel 1 do
dispositivo. Para a operacao dos transistores na regido linear ou triodo, em inversao forte, a
corrente de dreno Ips € expressa pela equagao (2.5), sendo o coeficiente 0 fun¢do da tensdo de
canal-substrato, segundo Tsividis [13]. A mobilidade elétrica dos portadores u ¢ considerada

uma constante nesta deducao.

w 1+0
I =1 Cox(fj(| Vos | =1V | _T | Vs |)| Vs | (2.5)

A tensdo threshold Vry € expressa na equagdo (2.6), sendo Vry o valor minimo
da tensao threshold no processo, que ¢ funcao dos parametros do processo, y o coeficiente de
modulagdo de efeito de corpo e @r o potencial de Fermi. Caso o substrato possa ser conectado
a fonte do dispositivo, a tensdo de fonte-substrato Vsz sera nula, eliminando o efeito de corpo
do transistor MOS e fazendo com que a tensdo threshold assuma o valor minimo do processo.

Essa condicao deve ser buscada na polarizagdo dos transistores [5] [6].

Vig =Vio +Y (2@, =V, =420 ,.) (2.6)

Com o aumento da tensdo Vps, o canal do transistor estrangula no dreno, num
fenomeno conhecido como pinch-off [5] [6]. O dispositivo deixa de operar na regido linear e
passa a operar na regido de saturagdo, onde a corrente de dreno /ps ndo sofre mais influéncia
significativa da tensao de dreno-fonte. A tensdao Vpg na qual o transistor passa da regido linear

para a regido de saturagdo ¢ expresso pela equacgdo (2.7), segundo Tsividis [13].

:|VGS|_|VTH|

p
s 1+

2.7)
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Dessa forma, a corrente de dreno /ps na saturacdo em inversao forte ¢ expressa
pela equagdo (2.8). Esse modelo ¢ obtido pela substitui¢ao da tensdo Vps da equagao (2.7) na

corrente de dreno Ipgs na regido triodo, expressa na equagdo (2.5).

1 /4 )
Ips = m [ Cox(?jﬂ Vos | =1V D (2.8)

Embora ndo seja expresso nas equagdes (2.5) e (2.8) por se tratarem do modelo
nivel 1 do transistor, a mobilidade elétrica dos portadores u sofre uma grande influéncia dos
campos elétricos transversal e longitudinal (oriundos respectivamente das tensdes Vgs € Vps)
em relagdo ao comprimento do canal do dispositivo. Quanto menor o comprimento do canal,
mais esta influéncia se somara a dindmica dominante do transistor. De certa forma, tal efeito é
modelado por J, uma vez que a tensdo de canal-substrato também ¢ fun¢@o das tensdes Vs e
Vps [13]. Dessa forma, este efeito ndo pode ser ignorado e mesmo considerado constante sem
que haja um prejuizo ao modelamento. Varios modelos analiticos ou mesmo semi-empiricos
foram propostos para modelar o efeito elétrico na mobilidade elétrica [5] [8] [9]. De modo a
simplificar tanto a analise quanto o modelo, uma fun¢ado semi-empirica da mobilidade elétrica
1 do BSIM3v3 [9] ¢ expandida na Série de Taylor, sendo esta truncada na primeira derivada
da funcao (segundo termo da série), gerando assim um modelo linear em torno do ponto de
polarizagdo. Assim, a mobilidade elétrica dos portadores pode ser expressa pela equacio
(2.9), sendo 8 o coeficiente de modulacao da mobilidade elétrica e v,,,. a velocidade maxima
dos portadores. Se estes efeitos forem introduzidos no modelo nivel 1 do transistor, a precisao

dos calculos manuais melhora para as dimensdes sub-micron.

_ M,
140 (| Vgs |41V D=1, [ Vs |/UmaxL

u (2.9)

Um outro efeito a ser considerado ¢ a modulagdo do comprimento de canal que
ocorre na regido de saturacdo em inversao forte a medida em que se aumenta o valor da tensao
Vps [5]1 [6] [7] [8] [9]. O efeito da modulagdo do comprimento canal na corrente de dreno Ipg
pode ser expresso pela equacdo (2.10), segundo Antonegtti ¢ Massobrio [8]. No modelo vé-se

que quem modula € o canal e ndo a corrente de dreno, como normalmente apresentado.

1 w ,
Ips —m_—AL/L)MCOX(TJO Ves =1V D (2.10)
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Observacoes feitas nas curvas do BSIM3v3 na regiao de saturagdo em inversao
forte mostram uma grande correlagdo linear de AL/L com a tensdo Vps. Dessa forma, adota-se
para a modulacdo do comprimento de canal um modelo linear, dado na equacao (2.11), sendo

A o coeficiente de modula¢ao do comprimento de canal.

AL/L =\ |V | (2.11)

Contudo, a principal consideragao realizada para a modifica¢do proposta para o
modelo nivel 1 quando comparado ao BSIM3v3, ¢ que o comprimento de canal influencia nos
parametros das equacdes (2.5) a (2.11) quanto ao modelamento matematico. Uma variacao do
comprimento de canal implica na variacdo de todos os coeficientes destas equacdes. Dessa
maneira, o valor do comprimento do canal passa a ser o primeiro parametro considerado, pois
os coeficientes do modelo dependem dele diretamente. Finalizando as consideragdes, quanto
maior o valor do comprimento de canal, mais o BSIM3v3 tende ao modelo nivel 1 original e
os seus coeficientes tendem realmente a constantes, como ja era de se esperar, uma vez que o
nivel 1 foi desenvolvido para transistores com dimensdes sobre-micron, onde o percentual de

influéncia se torna irrelevante.
2.3.2. Saturacao em Inversao Fraca

Se o transistor MOS estiver operando em inversdo fraca (regido subthreshold),
a relacdo I vs V deixa de ter uma lei quadratica na saturagdo e passa a ter um comportamento
exponencial [14] [15]. A corrente de dreno /ps pode ser expressa pela equacao (2.12), sendo n
a inclinacdo da curva, Vp a tensdo de gate-substrato, Vpp a tensdo de dreno-substrato e Uy € a
tensdo térmica, uma func¢do da temperatura do dispositivo e que vale aproximadamente 26mV

a temperatura ambiente de 300K.

/4 | Vs | | Vs | | Vs |
I, =1 (—]exp(iJ[exp(—i —exp| ——2&- (2.12)
Py L nU, U, U,

A corrente caracteristica Ipy ¢ o valor minimo da corrente de dreno, para uma
tensdo Vgp nula, e € funcdo dos parametros do processo, segundo Vittoz e Fellrath [14]. Caso
a fonte seja conectada ao substrato do transistor MOS, o modelo passa a ser representado pela

equagao (2.13), onde o efeito de corpo ¢ eliminado do dispositivo.
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v 4
I, =1, (%) exp(%} [1 — exp(— %H (2.13)

Na operacdo em inversado fraca, o transistor estard saturado quando Vps >3 Ur.
Assim, a influéncia da tensdo Vpgs na corrente de dreno /ps ¢ minima, podendo ser desprezada
do equacionamento. Dessa forma, a relagdo passa a ser expressa pela equacdo (2.14). A tensao
saturada Vps em inversao fraca ¢ menor do que em inversao forte, uma caracteristica desejada
nos circuitos operando em baixa tensdo, pois isso aumenta a excursao do sinal. Contudo, a
inclinacdo da curva se altera com a temperatura, pois a tensdo Ur ¢ diretamente proporcional a

ela, sendo que para baixas tensoes Vs, o efeito sera maior na relacdo exponencial.

w V. |
I s =1Do(—L)eXp(—anj ] (2.14)
T

Na saturacdo em inversdo fraca, o efeito de modulagcdo de canal também esta
presente e ndo pode ser ignorado. Observagoes feitas nas curvas do BSIM3v3 mostram uma
grande correlagdo linear de 4L/L com a tensdo Vps. Dessa maneira, adota-se para a modulagao
do comprimento de canal o mesmo modelo dado na equagdo (2.11). Seu efeito na corrente de

dreno Ipg pode ser expresso pela equacao (2.15).

I W |V, |
bs I—AL/L(L) p(nUTJ @15

Novamente, a principal consideracdo realizada para o modelo proposto quando
comparado ao BSIM3v3, ¢ que o comprimento do canal influencia nos pardmetros da equagao
(2.15). Quanto maior for o comprimento do canal, mais o BSIM3v3 tende a equacao (2.14) e

o seu percentual de influéncia se torna irrelevante nos parametros.
2.4. Extraciao de Parametros

O método dos minimos quadrados embora seja um método estatistico destinado
ao tratamento de massas de dados com erros de medida, tem a capacidade de considerar o erro

do modelo como um erro incorporado as medidas e tende a minimizar seus efeitos. Esse fato
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faz com que a metodologia seja eficaz na simplificagdo de modelos complexos, capturando a

dinamica dominante, com a otimizagao dos seus coeficientes.

2.4.1. Saturacao em Inversao Forte

Adicionando a equagdo da corrente de dreno /ps as consideragdes das equagoes
(2.9) e (2.11) para incluir efeitos ligados as dimensdes sub-micron, o modelo proposto para a
saturagdo em inversdo forte pode ser expresso pela equagdo (2.16), onde os parametros foram
fatorados para eliminar a tensdo V7 do seu denominador. Os coeficientes Kp, 6, 1 ¢ Vry sdo
fungdes do comprimento do canal; uma das caracteristicas do modelo BSIM3v3 negligenciada
pelo modelo nivel 1. Essa dependéncia deve ser considerada nos calculos dos transistores para
uma maior precisdo na previsao das dimensdes no projeto do circuito integrado, uma vez que

o modelo ¢ uma aproximagao que tende a capturar a dindmica principal do BSIM3v3.

1 K, (W

T 0 Vo D=1V ) f)(' oo I =P ) 210

Com o aumento excessivo da tensao Vpg, ocorre a saturagcao de velocidade nos
portadores no canal [5] [6] [7]. Esta caracteristica ndo ¢ modelada na equacao (2.16), por ser

um fendmeno evitado na polarizacdo dos transistores no projeto do circuito.

Uma vez que os coeficientes a serem estimados sao fun¢ao do comprimento do
canal, o mais natural a se fazer ¢ fixar seu valor para estimar os parametros. Esta consideracao
ndo € critica para projetos, pois o comprimento sempre ¢ adotado para se calcular a largura do
transistor. Dessa maneira, pode-se adotar um comprimento de canal comum ao circuito, ou
mesmo valores otimizados por partes, segundo algum fenomeno ou critério de interesse, tais

como minimizag¢ao de ruido, tensao de offset, espelhos de corrente, entre outros.

O modelo expresso pela equacdo (2.16) ¢ funcdo das tensdes Vs € Vps. Assim,
a regressdo dos coeficientes pode ser realizada usando o teorema da superposicao das fontes,
onde ¢ possivel analisar a dependéncia de cada tensao de uma forma isolada. Primeiramente,
fazendo a tensao Vs constante e variando a tensao Vps, ambos nas condigdes de saturagao em
inversdo forte, 0 modelo pode ser reescrito na equacao (2.17). Os vetores dessa forma gerados

sdo linearmente independentes, condigdo suficiente e necessaria para que se aplique o método
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dos minimos quadrados. Esta expressdo se comporta como uma reta, sendo o seu coeficiente

angular, o valor do coeficiente de modulagao do comprimento de canal /.

1 K /4
IDS=ET|PVGS|(TJ(| Vas | =1 Ve D + 0 Vg [ I (2.17)

As matrizes 4 e Y para este modelo sdo expressas pelas equacdes (2.18), onde
cada linha representa uma medida realizada nas curvas de operacdo do BSIM3v3 na saturagao

em inversao forte; a solucao da equagdo (2.2) fornece os coeficientes do modelo.

I VDS1 |1 DS, 1 DS,
_ 1| VDS2:| [DSZ Y= [?s2 (2.18)
1| VDSn |1 DS, I s

Fazendo a tensdo Vpg constante e variando a tensdao Vg dentro das condigdes
de saturacdo em inversao forte, o modelo pode ser reescrito na equagdo (2.19). Uma vez que o
coeficiente A foi determinado e as dimensdes sao conhecidas, os demais parametros podem ser
calculados. Os vetores assim gerados sao linearmente independentes, a condicao suficiente e

necessaria para que se aplique o método dos minimos quadrados.

1 K,

w
1 :Em(f)ﬂ Vs | = Ve )7 =0 [ Vg | 1 (2.19)

As matrizes 4 e Y para este modelo sdo expressas pelas equacdes (2.20), onde
cada linha representa uma medida realizada nas curvas de operacdo do BSIM3v3 na saturagao

em inversao forte; a solugao da equagado (2.2) fornece os coeficientes do modelo.

1 |VGSl | |VGSl |2 |VGs1 |1 DS, 1 DS,
1|7 Voo P |V |1

A=|. | o . o o Vs :l DS Y= " (2.20)
1 |VGS,, | |VGS,1 ’ |VGsn |1 DS, I s

Dessa forma, a extragdo de parametros ¢ realizada numa abordagem matricial,
onde se obtém os coeficientes otimizados do modelo. Para o0 modelo BSIM3v3 fornecido pela

MOSIS, do processo CMOS TSMC 0,35um, sdo feitas simulagdes DC variando-se as tensoes



16

Vs € Vps, com o cuidado de sempre manter o transistor MOS na regido de saturacdo, porém
sem atingir a satura¢ao de velocidade dos portadores com o aumento excessivo da tensao Vpg

do dispositivo. A Figura 2.1 é mostra a polarizagao DC para o transistor ntMOS.

7

Figura 2.1 — Polarizagdo do transistor nMOS.

Como o transistor MOS ¢ simétrico, a fonte ¢ o ponto ligado ao substrato. Com
essa polarizagdo, a regressao da curva fica facilitada por se apresentar em um formato em que
a fonte seja a referéncia do sinal. Na Figura 2.2 ¢ mostrada a polarizacao DC para o transistor
complementar pMOS. Dessa forma, a fonte fica sendo a referéncia do sinal e a padronizagao

dos célculos pode ser utilizada tanto para o nMOS e para o pMOS.

DS

N

Figura 2.2 — Polarizagdo do transistor pMOS.

Realizadas as simulagdes DC, os pardmetros extraidos dos transistores nMOS e
pMOS sao mostrados na Tabela 2.1, para as dimensdes (W/L) de 100um/1pm, do processo
CMOS TSMC em questao e sobre a condi¢ao de saturagao em inversao forte. Uma variagao
da largura do canal de 10um a 1000pum nao provocou mudancas significativas nos parametros
listados; uma das caracteristicas que mostra que o modelo proposto ¢ constante para essa
dimensao do transistor. Assim, ele se aplica de maneira eficaz na previsao da largura do canal,

o objetivo da metodologia, uma vez que o comprimento de canal j4 foi pré-determinado.
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Tabela 2.1 — Coeficientes otimizados em inversao forte (L = 1um).

Pardmetros CMOS TSMC 0,35um
nMOS pMOS
Kp [pA/V?] +236,52 — 78,208
Vrw [V] +0,5758 —0,7279
NS +0,6347 ~0,5071
AV +0,0219 —0,0426

O modelo BSIM3v3 foi simulado em PSpice, Eldo, SMASH, e comparado com
o modelo proposto, sendo mostrado na Figura 2.3 o caso do transistor xMOS, de dimensdes
100um/1um. O coeficiente de determinagao ¥, no pior caso, ¢ 0,9878. Ou seja, 98,78% dos
pontos do BSIM3v3 podem ser explicados pelo modelo proposto. Nao significa coincidéncia
dos pontos com o modelo e sim a tendéncia das curvas. O mesmo método foi aplicado no

modelo nivel 1, no qual o coeficiente de determinagao ¢ de no maximo 84,63%.

20 T T T T
— BSIM3v3 ' ' ' ' ' ' ' Y
—— Proposto

Corrente IDS [mA]
=
T
N\
|

0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2 2.4 2.6
VGS [V]

Figura 2.3 — Ips vs Vs com Vpg de 2,60V do transistor MOS 100pm/ 1 pum.

Para o processo CMOS TSMC 0,35um foram realizadas algumas variagdes do
valor do comprimento do canal, sendo mostrada na Tabela 2.2 a variagdo dos parametros para

o caso do transistor zMOS, cujo a largura do canal ¢ constante em 100um.
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Tabela 2.2 — Coeficientes do transistor kMOS em func¢ao do comprimento do canal.

Comprimento L 9um Sum 2um Ium 0,5um
Kp [pA/V?] + 165,02 + 168,34 + 186,36 + 236,52 + 245,32
Vru [V] +0,5239 +0,5283 +0,5461 +0,5758 +0,6159
01V +0,1438 +0,1728 +0,3000 +0,6347 +2,5218
AV +0,0139 +0,0159 +0,0189 +0,0219 +0,0435

Dessa maneira, pelo método dos minimos quadrados, € possivel mostrar que o
modelo nivel 1, isto €, um polindmio de segundo grau com raizes reais iguais, nao representa
satisfatoriamente a curva do transistor, a menos que o comprimento de canal seja bem grande,
como indica a tendéncia da Tabela 2.2. Pelos valores ¢ possivel mostrar a dependéncia desses

coeficientes com o comprimento de canal, como sugere a analise do BSIM3v3 [9].
2.4.2. Saturacao em Inversao Fraca

Com a corrente de dreno /pg expressa na equagado (2.15) e a consideragdo para a
modulacdo do comprimento de canal, o modelo proposto para a saturagdo em inversdo fraca
pode ser expresso pela equagdo (2.21). Os coeficientes Ipy € A sdo fungdes do comprimento do

canal, assim como na proposta para a saturacao em inversao forte.

I w |V |
I, =—2" | — |exp| —&- 2.21
s 1—7L|VDS|(L) p(nUTj (2.21)

Uma vez que os coeficientes a serem estimados sdo fun¢do do comprimento do
canal, o mais natural a se fazer ¢ fixar seu valor para estimar os parametros, assim como visto

na saturacao em inversao forte.

O modelo expresso pela equacdo (2.21) ¢ funcdo das tensdes Vs € Vps. Assim,
a regressao dos coeficientes ¢ feita separadamente, onde ¢ possivel analisar a dependéncia de

cada tensdo de forma isolada.

Fazendo a tensdo Vgg constante e variando a tensao Vps, ambos nas condigoes
de saturacdo em inversdo fraca, o modelo pode ser reescrito na expressao (2.22). Os vetores
gerados sdo linearmente independentes, a condicao suficiente e necessaria para que se aplique

o método dos minimos quadrados.
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W V
Iy = IDO(TJ eXp (%} A Vs [ g (2.22)
r

As matrizes 4 e Y para este modelo sdo expressas pelas equacdes (2.23), onde
cada linha representa uma medida realizada nas curvas de operagdo do BSIM3v3 na saturagao

em inversao fraca; a solugdo da equacao (2.2) fornece os coeficientes do modelo.

1| VDSl |1 DS, I DS,
1 |V 1

A= : | DS, :| DS, Yy = D:Sz (2.23)
1| VDSn |1 DS, I DS,

Fazendo a tensdo Vps constante e variando a tensdao Vg dentro das condigdes
de saturacdo em inversao fraca, o modelo pode ser expresso de maneira linear pela equagao
(2.24), dada pelo logaritmo neperiano. Como o coeficiente A foi determinado e as dimensdes

sdo conhecidas, os pardmetros podem ser calculados.

1 w | Vo |
In(/,.)=In| —2%° | — | |+—&- 2.24
(os) [1_7\‘|VDS|(L)J nU; ( )

Os vetores assim gerados sdo linearmente independentes, condi¢do suficiente e
necessaria para que se aplique o método dos minimos quadrados. As matrizes A e Y para este
modelo sdo expressas pelas equagdes (2.25), onde cada linha representa uma medida realizada

nas curvas de operacao do BSIM3v3 na saturagdo em inversao fraca.

1 | VGSI | ln (]DS1 )
_ 1 [V, | _ ln(]DSz) (2.25)
1 |V, | In(Z,,)

Dessa forma, a extracdo de pardmetros ¢ realizada numa abordagem matricial,
onde se obtém os coeficientes otimizados do modelo. Para o modelo BSIM3v3 fornecido pela
MOSIS, do processo CMOS TSMC 0,35um, sao feitas simulagcdes DC, variando-se as tensdes
Ves € Vps, mantendo sempre o dispositivo operando na saturagdo. A polarizagao DC ¢ feita da

mesma forma que a apresentada na inversao forte.
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Realizadas as simulagdes DC, os parametros extraidos dos transistores nMOS e
pMOS sao mostrados na Tabela 2.3, para as dimensdes (W/L) de 100pum/Ium, do processo
CMOS TSMC em questao e sobre a condi¢ao de saturacdo em inversdo fraca. Aqui também,

variando-se a largura do canal de 10pum a 1000pum ndo provocou mudangas significativas nos

parametros listados.

Tabela 2.3 — Coeficientes otimizados em inversao fraca (L = 1um).

CMOS TSMC 0,35um

nMOS pMOS
Ipo [fA] + 176,43 —0,5796
nUr [V] +0,0380 +0,0369
AV +0,1711 ~0,1630

O modelo BSIM3v3 foi simulado em PSpice, Eldo, SMASH, e comparado com
o modelo proposto, sendo mostrado na Figura 2.4 o caso do transistor xMOS, de dimensdes
100um/Tpum. O coeficiente de determinagao r2, no pior caso, ¢ 0,9959. Ou seja, 99,59% dos
pontos do BSIM3v3 podem ser explicados pelo modelo. Vale a pena ressaltar que para o nivel

de calculos manuais, ndo existe um modelo nivel 1 para a operagdo em inversao fraca.

200
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—— Proposto } } } } }
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160

140 - - - o - o Ce o o

100k - - - - - - oo P N .
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Figura 2.4 — Ips vs Vgs com Vpg de 0,35V do transistor tMOS 100pm/1 pum.
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Para o processo CMOS TSMC 0,35um foram realizadas algumas variagdes do

o caso do transistor MOS, cujo a largura do canal ¢ constante em 100um.

Tabela 2.4 — Coeficientes do transistor kMOS em func¢ao do comprimento do canal.

valor do comprimento do canal, sendo mostrado na Tabela 2.4 a variacdo dos parametros para

Comprimento L Oum Spum 2um lpm 0,5um
Ipo [fA] + 871,78 + 736,17 + 423,23 + 176,43 + 36,988
nUr[V] +0,0384 +0,0383 +0,0382 +0,0380 +0,0378

AV +0,0561 +0,0789 +0,1256 +0,1711 +0,3316

Assim, pelo método dos minimos quadrados, ¢ possivel mostrar que o modelo
representa a curva do transistor de maneira satisfatoria e que, para as pequenas dimensoes, o
comprimento de canal tem influéncia na corrente caracteristica /py € no efeito da modulagdo
do comprimento de canal 4, como indica a tendéncia da Tabela 2.4, e ndo tem influéncia na

inclinagdo da curva nUr, como esperado pela teoria.

2.5. Equacionamento do Modelo

Definido os modelos que melhor aproximam a regiao de saturacdo em inversao
forte e em inversdo fraca com o modelo do BSIM3v3, a transcondutancia g,, € a condutancia
de saida g, podem ser calculadas, segundo estes conceitos definidos para o transistor, como

mostrado por Laker e Sansen [5], para garantir uma maior precisdo nos calculos.
2.5.1. Saturacao em Inversao Forte

Uma vez determinado o modelo e os coeficientes que o melhor aproxima do
BSIM3v3 na saturacao em inversao forte, os valores da transcondutancia g,, € condutancia de
saida g, podem ser calculados. Pelas defini¢des dadas por Laker e Sansen [5] (a derivada em
torno do ponto de polariza¢do) e dado o modelo proposto neste capitulo, tais grandezas sao

dadas pelas equacdes (2.26) e (2.27), respectivamente.

B 21 01,
Ves | =1V | 146 Vgs |

g, (2.26)
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g, = M Lo

= 2.27
1=V, | @27

No caso da transcondutancia g,,, uma parcela de correcdo na equagao (2.26) ¢
introduzida quando comparada as equacoes apresentadas na literatura, enquanto a condutancia

de saida g, passa por uma modifica¢do no seu denominador [5] [6] [7].
2.5.2. Saturacao em Inversao Fraca

Uma vez determinado o modelo e os coeficientes que o melhor aproxima do
BSIM3v3 na saturacdo em inversdo fraca, os valores da transcondutancia g, e condutancia de
saida g, podem ser calculados. Pelas definicdes dadas por Laker e Sansen [5] e dado o modelo

proposto, tais grandezas sdo dadas pelas equacdes (2.28) e (2.29), respectivamente.

IDS
m = 2.28
& nU, ( )
A g
g, =" (2.29)
I_M VDS |

Vale ressaltar que a transcondutancia g, na inversao fraca depende apenas da
corrente de dreno /pg, estando diretamente relacionadas. Ja a condutancia de saida g, possui a

mesma forma que a apresentada na inversao forte.

2.5.3. A Transcondutancia do Substrato g,

Considerando o modelo simplificado para se calcular a transcondutancia g,,, do
substrato, a mesma pode ser diretamente relacionada a transcondutancia g, independente da
regido de operagdo ser a saturagdo em inversao forte ou inversao fraca [5] [6] [7]. Esta relacao
¢ dada pela equagao (2.30), sendo y o coeficiente de efeito de corpo do modelo nivel 1, pelo
qual se torna possivel calcular o valor de g, a partir do valor de g,, e vice-versa. Através de
simulagdes DC de ponto de polarizagdo, o valor do coeficiente de efeito de corpo y fica em

torno de 0,21 (média) para o processo CMOS TSMC 0,35um.
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L =% & (2.30)

Concluindo, a extracdo dos parametros por minimos quadrados a partir de um
modelo ¢ feita de uma forma otimizada e simples, podendo ser aplicada a outros modelos do
transistor, como ACM, EKV, BSIM4 ou até mesmo ao transistor real, com apenas a utilizacao

de voltimetros e amperimetros, desde que seja possivel acessar os seus terminais.



Capitulo 3

Uma Arquitetura Miller OTA Modificada
para Operar de Polo-a-Polo

3.1. Consideracoes Gerais

Uma das mais populares arquiteturas dos amplificadores operacionais CMOS ¢
conhecida como Miller OTA (operational transconductance amplifier). O circuito € mostrado
na Figura 3.1 para o caso do par diferencial pMOS, uma vez que o processo CMOS da TSMC
¢ do tipo pogo n. Com essa medida € possivel ligar a fonte de cada transistor ao seu substrato,
eliminando o efeito de corpo do circuito. A implementacao dual, com o par diferencial zMOS,
pode ser realizada no processo, mas sofrendo de efeito de corpo nos transistores Q; e Q. Vale
a pena ressaltar que a transcondutancia g,, ¢ constante quando a fonte esta ligada ao substrato,

j& que variagdes na polarizagdo nao afetam a tensao threshold do transistor MOS.

O amplificador Miller OTA ¢ formado por dois estagios amplificadores e pela

malha RC de realimentagdo. Uma corrente de referéncia /., € gerada externamente ou em um
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circuito de polarizacdo, como a bandgap, ¢ espelhada para os transistores Qs e Q7 através do
transistor Qg, formando espelhos de correntes. O primeiro estagio amplificador, denominado
estagio diferencial, ¢ formado pelo transistor Os, que fornece a corrente de polarizagdo para os
transistores do par diferencial Q; e O», acionados pelo gate. O par diferencial tem como carga
ativa os transistores Qs e Oy, outro espelho de corrente. O segundo estagio amplificador ¢ um
amplificador fonte-comum, formado pelo transistor Q4 € tem o transistor (J; como carga ativa,

que também espelha a corrente /.., para a saida do amplificador operacional.

i

® =L =

Iref Q3

Figura 3.1 — Arquitetura Miller OTA convencional.

A compensagdo em freqiiéncia ¢ feita pela malha RC, formada pelo capacitor
Cc e o resistor R¢ da malha Miller. Essa malha se faz necessaria para que haja uma separacao
efetiva dos polos do circuito, obtendo assim uma maior estabilidade. O resistor R¢, além de
melhorar a resposta em freqiiéncia, modificando o zero da funcdo de transferéncia, evita que a
saida do segundo estdgio entre em curto-circuito com a do estagio diferencial em freqiiéncias

mais elevadas, via o capacitor Cc da malha Miller da realimentagao.

Duas caracteristicas sao herdadas do amplificador fonte-comum. A primeira ¢ a
elevada resisténcia de Thévenin na saida. Com isso, o circuito tem a resposta degradada para
cargas de carater resistivo, o que faz a topologia ser preferida para acionamentos internos ao
chip, onde predomina a alta impedancia de entrada dos transistores. A segunda ¢ a diferenca
na taxa de variagdo (slew-rate) entre a subida e a descida do sinal na saida, ja que para a carga

do capacitor tem-se uma fonte de corrente constante e para a descarga do mesmo, um circuito
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amplificador ligado a mesma fonte de corrente ja citada; dois equivalentes com caracteristicas

diferentes em grandes sinais.

O amplificador operacional Miller OTA apresenta algumas ndo-linearidades. A
primeira delas ocorre no par diferencial acionado pelo gate. A configuragao limita a variagao
da tensdo de entrada, uma vez que a transcondutancia g, nao € constante em toda a faixa de
excursao, distorcendo assim a funcdo de transferéncia. Outra nao-linearidade acontece com a
carga ativa do par diferencial. Para os baixos valores no sinal de entrada em rela¢do ao polo
GND, a carga ativa comega a se desligar. Assim, a arquitetura possui uma satura¢ao tanto no
polo Vpp quanto no polo GND, o que prejudica a excursao do sinal de pélo-a-pdlo da fonte de

alimentacdo. As conclusdes também sdo validas para o dual par diferencial MOS.

Saturagdes implicam em perdas na excursdo do sinal. Normalmente as perdas
sao fixas quando comparadas com a tensdo de alimentacgdo, pois as perdas sao fixadas com a
polarizacdo do transistor. Assim, reduzindo a tensdao de alimentagdo, as perdas permanecem e
acabam ficando na mesma ordem de grandeza da propria tensdo de alimentacdo. Este fato faz
com que haja um aproveitamento na excursao linear de sinal bem baixo. Com isso, buscam-se
novas arquiteturas que sejam capazes de ter uma excursao do sinal de pdélo-a-polo para uma
tensdao de alimentacdo reduzida, visando diminuir as tensdes de polarizagao dos dispositivos,

necessarias para manter os transistores ligados na regido de operacao desejada.

3.2. Par Diferencial Acionado pelo Substrato

Pode-se afirmar que o “coracdo” de um amplificador operacional estd em seu
estagio diferencial de entrada, onde a entrada inversora e a entrada nao-inversora podem estar
na configuracao par diferencial acionado pelo gate ou acionado pelo substrato, de uma forma

simples ou complementar.

Para a operacdo linear de p6lo-a-pdlo da fonte de alimentagdo do amplificador
operacional, foi proposto trabalhar inicialmente na configuracao par diferencial acionado pelo
gate, mas complementar [16] [17] [18], como mostra a Figura 3.2. Considerando as condi¢des
de saturacdo em inversao forte, sabe-se que o transistor MOS necessita uma tensao Vs maior

do que a tensdo V7 para se ter o canal formado e entrar em condugdo.
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Figura 3.2 — Par diferencial complementar, acionado pelo gate.

O par diferencial ZMOS conduz melhor para uma entrada proxima do polo Vpp
do que proxima do GND. O par diferencial pMOS opera de forma complementar, conduzindo
melhor para uma entrada proxima do pdlo GND do que proxima do Vpp. As saidas de cada
par diferencial sdo conectadas a um ou mais estdgios amplificadores, onde os seus efeitos sdo
somados, ocasionando a excursdo de polo-a-polo. A tensdao de alimentagdo minima tem que
ser maior do que a tensdo Vry do transistor do par diferencial acrescida das tensdes Vpg dos

transistores que implementam a fonte de corrente e a carga ativa.

De acordo com o exposto, para tensdes mais proximas de GND, o pMOS esta
em conducdo com g, constante ¢ o nMOS esta em corte. Para tensdes mais proximas de Vpp,
0 pMOS esta em corte € o nMOS esta em condugdo com g, constante. Nas tensdes medianas,
os dois transistores estdo em conducdo, somando os efeitos. Essa descri¢do ¢ realizada para a
conducao dos transistores na saturagdo em inversao forte, mas efeitos semelhantes ocorrem
com o g, ha saturagdo em inversao fraca, devido a relacdo exponencial da curva I vs V, onde
0 uso de pares complementar também se torna necessario para que a excursao pélo-a-polo
seja possivel, porém com uma vantagem sobre a inversdo forte, pois a tensdo de alimentagao
minima ndo depende mais da tensdo threshold Vi dos transistores do par diferencial e sim do

nivel de conducao pela lei exponencial.

O uso do par diferencial complementar ocorre também para o TBJ, o transistor
bipolar de jungdo, uma vez que a curva I vs V é bem semelhante a do MOS na saturacdo em
inversdo fraca. A transcondutancia g,, deve ser constante em toda excursdo, pois a dindmica

do circuito (abordagem em pequenos sinais) esta intimamente ligada a tal parametro.
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Dessa maneira, alguns métodos foram propostos para o controle do g, do par
diferencial em toda a faixa de excursdo, onde se destaca o controle de g,, por chaveamento de
corrente, o controle do g, por um circuito da raiz quadrada da corrente [16] [17], o controle
de g,, por uma fonte de tensdo, o controle de g,, por um zenner eletrdénico ou por dois diodos,
o controle de g,, por multiplos pares diferencias de entrada [17] e o controle de g, através da

sobreposi¢do das regides de transi¢do [18].

Porém, uma outra solugdo para circuitos CMOS em baixa tensdo com excursao
de polo-a-pdlo, ¢ a utilizagdo do par diferencial acionado pelo substrato, devido ao fato deste
permitir uma maior excursao do sinal, sem desligar os transistores. Na configuracdo mostrada
na Figura 3.3, o par diferencial ZMOS sempre estd com a tensao Vs maximizada, uma vez
que os gates estdo conectados no pélo Vpp. Dessa forma, os transistores envolvidos no par

diferencial ndo desligam para uma variagdo da tensdo Vs de polo-a-polo [1].

2z
b

Figura 3.3 — Par diferencial acionado pelo substrato.

Esse efeito pode ser observado analisando o modelo equivalente de polarizacao
da Figura 3.4 para o caso do transistor zMOS acionado pelo gate. Fazendo a tensdo Vg igual
a metade da tensdo do pélo Vpp e variando de polo-a-polo a tensdo Vg, a regido de saturagao
do transistor kMOS fica garantida, em inversdo forte e em inversao fraca. O transistor entrara
em conducdo em inversdo forte quando a tensdo Vg for maior que a soma das tensdes Vg €
Vru, limitando assim a excursdo do sinal. Para uma tensdo Vg menor que a soma citada, o
transistor estard na conducdo subthreshold, passando pela inversdo moderada e fraca, até que
a tensao V¢ atinja o valor da tensdao Vs, ou seja, com a tensao Vgs nula, o valor para qual o

transistor esta desligado.
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Figura 3.4 — Polariza¢dao de um transistor MOS pelo gate.

Agora, para o modelo equivalente de polarizacao da Figura 3.5 para o caso do
transistor MOS acionado pelo substrato, fazendo a tensdo Vs igual a metade da tensao do
polo Vpp e variando de pdlo-a-pdlo a tensdo Vg, a condi¢do de saturacdo do transistor ntMOS
também fica garantida, em inversdo forte e em inversdo fraca. O transistor estd em condugao
em toda a faixa de excursdo, pois a tensdo Vs sempre € maior que a tensao Vry, desde que a
tensdao Vpp assim permita. Dessa forma, o canal estd sempre formado. Caso a tensao Vpp seja
menor, mesmo assim transistor se encontra em condugdo nas condigdes subthreshold e todas

as conclusoes discutidas também sao validas.

PR —_— P+ N+ —K__Z— N+ —_
v Vi %
AVAVAY 8

Figura 3.5 — Polariza¢do de um transistor zMOS pelo substrato.

Na Figura 3.6 ¢ mostrada essa analise para um transistor kMOS do processo
CMOS TSMC 0,35um com dimensdes (W/L) iguais a 100pm/1um e uma alimentagao de 3V,

a fim de comparagdo entre os dois tipos de polarizagao.

Comparando a polarizagdo nos dois casos ¢ possivel concluir que, conforme a
Figura 3.6, o acionamento pelo substrato mantém o transistor em nivel de condugao superior
ao acionamento pelo gate em toda a faixa de excursdo. O par diferencial complementar deixa

de ser uma necessidade para a operagdo pdlo-a-pélo da fonte de alimentagdo do amplificador
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operacional. Em outras palavras, a tensdo threshold que antes era um empecilho a excursao do

sinal, passa a ser uma aliada na modulacao do sinal de entrada do par diferencial.

5.0

T T T T T
—— substrato ' ' '

Corrente IDS [mA]

Entrada [V]

Figura 3.6 — Comparagdo entre o acionamento pelo gate e pelo substrato.

Graficamente, a transcondutancia ¢ definida pela reta tangente as curvas. Como
jé era de se esperar, a transcondutancia do substrato g,,, € menor do que a transcondutancia do
gate g,. Uma outra desvantagem do uso do acionamento pelo substrato ¢ a menor impedancia
de entrada quando comparado ao acionamento pelo gate, porém ainda superior ao equivalente
estagio com o TBJ. Isto pode ser observado na propria Figura 3.5, onde TBJ parasita estd em

paralelo com a resisténcia do canal do nMOS.

3.3. Circuito Miller OTA Modificado

Tomando como base o amplificador operacional Miller OTA da Figura 3.1 e
utilizando o par diferencial acionado pelo substrato ao invés do convencional acionado pelo

gate, o circuito do amplificador j& se torna capaz de operar com alimentagdo reduzida com
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uma excursao de sinal além da normal. Esta condigdo vem do fato que o transistor pMOS

polarizado pelo substrato e com tensao de gate no pélo GND estar sempre em condugao.

Se a tensdo de entrada em modo comum estiver mais proxima do poélo Vpp, o
amplificador tem uma resposta linear. Porém, se estiver mais proximo do pélo GND, o estagio
diferencial distorce a resposta, uma vez que a carga ativa comeca a desligar. Para solucionar
esse problema da estrutura € proposto o uso de duas baterias em série com a carga ativa, o que
da origem ao deslocamento DC do sinal, como mostra a Figura 3.7. Os transistores O3 ¢ O, da
carga ativa estardo numa condi¢do onde a tensdo Vs difere da tensdo Vps pelo valor da tensao
da bateria. Dessa maneira, a carga ativa permanece ligada mesmo para os baixos valores da

tensao de entrada, contornando a situacao de nao-linearidade.

- I/}n Ql QZ [/in +

—
. 1w — H
b, LT

I
Iref Q3 Q4

Figura 3.7 — Circuito Miller OTA modificado.

O circuito ¢ mostrado novamente para o par diferencial pMOS, uma vez que o
processo € pogo n. Assim, além de ser possivel ligar a fonte ao substrato dos transistores,
eliminando o efeito de corpo, o substrato isolado do pMOS garante a implementac¢do do par
diferencial acionado pelo substrato, uma vez que o substrato do nMOS ¢ comum a todos os

transistores nesta tecnologia CMOS TSMC 0,35um.

Embora seja possivel o uso de baterias no circuito, o0 mesmo nao ¢ viavel em
circuitos integrados, em especial, devido a dificuldade de implementagdo. Alguns circuitos

foram propostos para resolver esse impasse, mas com complexidade e perdas no caminho do
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sinal [1] [2]. Uma vantagem das baterias vem do fato delas ndo aumentarem o consumo DC
do circuito, ja que o sinal ¢ aplicado nos gates dos transistores. Circuitos nao sdo capazes de
gerar tensdo e sim quedas de tensdo, emulando as baterias com circulagdo de corrente. Duas
opcdes a bateria sdo apresentadas; a primeira ¢ o uso de um resistor passivo polarizado por
uma fonte de corrente constante e a segunda, o uso de um estagio gate-comum, ou seja, um

circuito amplificador.

3.3.1. Resistor como Deslocador DC

Uma fonte de corrente DC conectada a um resistor passivo provoca uma queda
de tensdo constante, como uma bateria. Em termos DC, esta descrigdo modela bem a bateria,
mas em AC, mudangas surgem pela inclusdo de elemento resistivo na fun¢do de transferéncia,
que ¢ definida pelo caminho do sinal. O circuito do Miller OTA ¢ redesenhado na Figura 3.8
de forma a facilitar a visualizagdao do deslocamento DC de tensao de carga passiva, onde dois

transistores sdo incluidos para se implementar as fontes de corrente.

ref Q 3 Q4 Q6

Figura 3.8 — Circuito Miller OTA com resistor como deslocador DC.

A corrente de referéncia /,.r € espelhada pelos transistores Qs € Qo através do
transistor O, gerando as correntes de dreno Ips € Ipy que por sua vez polarizam os resistores
R, e Rp, respectivamente. Esses elementos, conforme a descri¢ao, ddo o deslocamento DC de

tensdo. As dimensdes dos transistores Os € Oy, assim como os valores de R4 e Rp, devem ser
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projetados, preferencialmente, casados para que nao haja um desbalanceamento da estrutura

do par diferencial, eliminando as tensdes de offset de natureza sistematica no estagio.

Outro cuidado com o projeto do amplificador operacional para que ndo se gere
uma tensao de offset sistematica na saida vem do ajuste dos niveis DC de polarizag¢ao entre os
estagios amplificadores. Mantendo as entradas do Miller OTA em modo comum com a média
da tensao de alimentagao e os transistores casados, a corrente de dreno /ps se dividira entre os
transistores Q; e Q; igualmente. O transistor O, conduzira as correntes de dreno Ip, e de Ipg.
Como a tensdo Vs € igual a tensdo Vs no equilibrio DC, o transistor Qg conduz a corrente
de dreno Ipg, proporcional a corrente de dreno /py, na relacdo de espelhos. Para que a tensdo
de offset seja nula, a corrente de dreno /ps deve ser igual a corrente de dreno /p;. Assim, com
o equacionamento das correntes em fun¢do das dimensdes dos transistores, conclui-se que nao
havera a tensdo de offset de natureza sistematica no circuito do Miller OTA modificado se a

relagdo da equacao (3.1) for respeitada como uma otimizagao de projeto.

W/ _, /L), )
W/L), ~(WI/L),+2(W/L),

O modelo AC do amplificador em pequenos sinais € definido pelos elementos
dos ndés dominantes no caminho do sinal. Com o modelo 7 dos transistores envolvendo as
capacitancias inerentes, o modelo AC em pequenos sinais pode ser representado pelo circuito
equivalente dado na Figura 3.9, sendo os valores de g, gm» € g, determinados no equilibrio

DC de polarizagao, e C,; e C,; as capacitancias parasitas dos nos do resistor Rp.

8meV2 8067 G

g mbl vin g 024 Cnl

Figura 3.9 — Modelo AC do Miller OTA modificado.

Aplicando a transformada de Laplace nos elementos, considerando a separacao
dos poélos e ignorando as capacitancias parasitas dos outros nds, o circuito acima tem como

modelo em freqiiéncia um ganho, dois polos reais e um zero, conforme a equagao (3.2).
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4,(s)= 4, ).
- |1-—2
( 2nfdJ[ ZﬂfnJ

Como o ganho A4, tem uma definicdo independente da freqiiéncia, ¢ possivel

(3.2)

considerar os capacitores um circuito aberto no modelo equivalente. Equacionando-se 0s nos

sem as capacitancias, tem que o ganho em malha aberta ¢ dado pela equagao (3.3).

gmblgmé
A, = (3.3)
Z067(8ora T €024 00 R + &40)

Do equacionamento dos nés do modelo equivalente da Figura 3.9, tem-se que o
valor da freqiiéncia do pélo dominante f; ¢ dada pela equacdo (3.4). Se o produto g,2«Rp for
bem menor que a unidade (geralmente verdade), entdo a freqiiéncia do podlo dominante pode
ser simplificada, conforme a mesma expressao. As freqiiéncias do pélo nao-dominante f, e do

zero f, da mesma funcao sao dados pela equacao (3.5).

_ gmbl ~— gmbl
Ja 2n A,C.(1+g,,,R;) Ja 2n A,C,. (3-4)
f, =—tm fo== 1 (3.5)
" 2nC, T 2nCo(R--1/g,6) '

Essas mudancas no modelo AC nao alteram a posi¢dao do p6lo nao-dominante e
nem a do zero, se comparados com o modelo do Miller OTA convencional [5]. Mas o ganho
em malha aberta ¢ maior que o do original, o que faz com que o pdlo dominante se distancie
ainda mais do p6lo ndo-dominante, aumentando o desacoplamento entre si; uma caracteristica
desejada e que aumenta a precisao das expressoes que o modelam. O resistor R permite uma
maior flexibilidade no posicionamento do zero na fungao do amplificador. Caso seu valor seja
igual ao inverso da transcondutancia g,s, entdo a posi¢cao do zero serd o infinito, eliminando o

seu feito na resposta em freqiiéncia do amplificador.

Com base no modelo dado na equagao (3.2), os pdlos e o zero sdo negativos, ja
que transcondutancia, capacitancia e resisténcia sdo definidas positivas. Esta caracteristica do

modelo o define como de fase minima [19] [20], condi¢@o necessaria a validagdo do critério
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de estabilidade pelos diagramas de Bode. Como o pior caso de compensacao em freqiiéncia €
a da configuracdo buffer de ganho unitario [7], tem-se que a freqiiéncia de ganho unitario f, e
a margem de fase MF sdo dadas pelas equagdes (3.6), considerando que o zero da fungao de

transferéncia se encontra no infinito.

f,=—Af, MF =tan™ (— QJ (3.6)

u

A taxa de variagdo do sinal (slew-rate) tem a determinacdo complexa. Como os
transistores do par diferencial nunca estdo em corte, a corrente de dreno /ps nunca passa em
apenas um transistor. Assim, o SR interno ¢ dado pela diferenca das correntes dos transistores
apoés a transi¢do na entrada, como o SR externo, dados pelas equagdes (3.7). Estas correntes
ndo sdo de facil definicdo no modelo simplificado, pois envolvem a condu¢do com a variagao
da tens@o do substrato. Porém, pela anélise do ponto de operagdo do circuito pelas simulagoes,

a determinagao desses valores ¢ uma tarefa trivial.

SR. =]D1_1D2 SR =ID7_(ID1_ID2) (3.7)

in ex
CC CL

Uma desvantagem do circuito apresentado ¢ a implementagdao dos resistores.
Tais elementos possuem uma resisténcia muito alta devido aos baixos valores desejados as
correntes que os polarizam. Os resistores ocupam uma area consideravel de silicio na pastilha,
além de ser complexo manter seus valores casados, principalmente em processos destinados a

fabricagdo de circuitos digitais.

3.3.2. Amplificador Gate-Comum como Deslocador DC

Uma outra opcao ¢ substituir a bateria por um amplificador gate-comum, com
os transistores amplificadores na configura¢ao diodo, e com isso emular a bateria. Em termos
do modelo DC, o transistor na configura¢do diodo tem o modelo de um resistor de valor dado
pelo inverso das somas de suas transcondutancias. Como essa configuragao modela o resistor,
conseqiientemente tem-se o modelo da bateria. Mas no modelo AC, o mesmo transistor ¢ uma
carga ativa, com ganho de amplificador; fato este que modifica a resposta em freqiiéncia do

circuito pela inclusdo de mais um estdgio amplificador entre os dois estagios tradicionalmente
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ja existentes na arquitetura, conforme mostra a Figura 3.10. Esta ¢ a arquitetura utilizada para

a especificagao do projeto do amplificador a ser implementado.

+

Iref Q3 Q4 Q6

Figura 3.10 — Circuito Miller OTA com gate-comum como deslocador DC.

O modelo AC do amplificador em pequenos sinais € definido pelos elementos
dos nos dominantes no caminho do sinal. Com o modelo 7 dos transistores envolvendo as
capacitancias inerentes, o modelo AC em pequenos sinais pode ser representado pelo circuito
equivalente dado na Figura 3.11, sendo os valores de g,,, gu» € g, determinados no equilibrio
DC de polarizagao, e C,; e C,, as capacitancias parasitas dos nos, respectivamente, da fonte e

do dreno de Qp, o transistor responsavel pelo deslocamento DC.

8. oB

Vv

(gmB +gmbB) vI RC CC
: - R ) | -
-_ 1
gmbI vin g024 Cnl nZ m6 2 )ﬁ7

Figura 3.11 — Modelo AC do Miller OTA modificado.

Comparando este modelo AC e as tradicionais equagdes do Miller OTA [5] [6]

[7], conclui-se que neste caso a inclusdo do amplificador gate-comum nao altera a ordem do
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sistema, nem a dinamica do pélo ndo-dominante e a do zero, mas aumenta mais o valor do
ganho em malha aberta 4,, diminui mais a freqiiéncia do pélo dominante, aumentando mais a
separa¢do dos polos, como ¢ o desejado. Dessa maneira, o OTA com o gate-comum melhora
a resposta do amplificador, pois aumenta o ganho 4, e a separagdo dos polos se torna ainda

mais efetiva que o tradicional e do amplificador com o deslocador DC passivo.

Como o ganho A4, tem uma definicdo independente da freqiiéncia, ¢ possivel
considerar os capacitores um circuito aberto no modelo equivalente. Equacionando-se 0s nos

sem as capacitancias, tem que o ganho A4, ¢ dado pela equagdo (3.8).

A _ gmblgm()

" 8.5+ 8, 3.8
8067 ’ : 8024 T 800 (3-8)
8up T 8ms T 8os

Do equacionamento dos n6és do modelo equivalente da Figura 3.11, tem-se que
o valor da freqiiéncia do polo dominante ¢ dado pela equagao (3.9). Se a transcondutancia g,,4
for menor que a soma das transcondutancias gz, gnss € da condutancia de saida g,5, entdo o

p6lo dominante pode ser simplificado, conforme a mesma expressao.

f — _ gmbl
d ~ gmbl

omAC| 1+ Eon Jux 2n A,C,.
s T & T &8os

(3.9)

Com isso, o estudo sobre circuito do amplificador operacional estd concluido.
Sua aplicagdo pode ser feita tanto com transistores na saturacdo em inversao forte, quanto na
inversao fraca. As duas propostas para a operagdo de polo-a-pélo da alimentacdo sdao viaveis
de serem integradas, sendo uma opg¢ao simples e eficiente em aplicagdes analdgicas em baixa

tensdo, onde amplificadores operacionais possuem uma infinidade de aplicagdes.



Capitulo 4

O Miller OTA como um Sistema Linear e

Invariante no Tempo

4.1. Consideracoes Gerais

O comportamento de um amplificador linear MOS ¢ modelado por uma funcao
de transferéncia A4,(s) em Laplace, de ordem definida pelas capacitdncias dominantes para o
sinal. No caso de um amplificador operacional, este pode ser modelado pela mesma fungao de
transferéncia, onde ha uma subtragdo de suas entradas, conforme mostra o diagrama de blocos
da Figura 4.1. Os modelos comportamentais sdao uteis na analise de sistemas mais complexos,

principalmente na especificagdo dos circuitos que os compde.

A() —

Figura 4.1 — Modelo comportamental de um amplificador operacional.



39

Analisando a Figura 4.1, ¢ evidente a semelhanca do amplificador operacional
com a estrutura em malha aberta de um sistema LTI, isto €, linear e invariante no tempo. Sem
muito esfor¢o € possivel notar que, quando o amplificador operacional esta configurado como
buffer de ganho unitario, ¢ o mesmo que fazer a realimentacdo negativa e unitdria no circuito,

ou seja, a abordagem classica da teoria de sistemas de controle realimentados.

Na literatura MOS muito se ¢ conhecido na determinagdo dos polos e dos zeros
que constituem a funcao de transferéncia do amplificador, através do modelo 7 do transistor,
no modelo equivalente AC em pequenos sinais. Contudo, quando se refere a analise da fungao
de transferéncia, obtida em malha aberta, pouco ¢ explorado quanto ao seu comportamento.
Toda a teoria classica dos sistemas de controle realimentados para sistemas SISO (single input
and single output), com poucas modificagdes, pode ser aplicada no estudo de estabilidade do
circuito do amplificador operacional. A especificacdo do Miller OTA pode ser obtida baseada

no comportamento do sinal no transitorio; o objetivo principal do estudo deste capitulo.

A freqiiéncia do pdlo ou do zero é funcdo da transcondutincia do transistor e
da impedancia do nd, onde se torna possivel alocar, tanto os pdlos quanto os zeros da fung¢ao
de transferéncia no eixo real imaginario pelo dimensionamento dos transistores. Esta alocagdo
determina o regime transitorio € o permanente do circuito, ditando o seu comportamento. Vale
a pena ressaltar que o transistor tem um comportamento nao-linear, como pode ser observado
nas equagdes dos modelos no Capitulo 2. Assim, as conclusdes sobre o comportamento do
circuito sdo validas apenas para o ponto de linearizagdo no qual se obtém as transcondutancias
dos transistores envolvidos, imposto pela polarizacao. Caso o ponto de polarizacdo varie ou a
condicdo de pequenos sinais ndo se cumpra, as relagdes comportamentais terdo uma variagao
dentro da faixa de excursdo do sinal. A estrutura da fun¢do de transferéncia nao vai se alterar,

mas sim os valores de seus coeficientes, modificando toda a dindmica.

De modo a obter uma andlise sobre o comportamento médio linear, a funcao de
transferéncia ¢ obtida sobre uma polarizacdo mediana entre as tensdes de alimentagdo, que € o
ponto no qual se faz a polarizac¢do do circuito, mantendo as entradas inversora e ndo-inversora
em modo comum e polarizadas pela metade da tensdao de alimentacao. Esta premissa foi usada
na obtencdo dos modelos equivalentes AC para a analise em pequenos sinais do Capitulo 3.
Dessa forma, foi desenvolvida uma abordagem de especificacdo e projeto para o amplificador

operacional Miller OTA modificado, baseada na sua fun¢do de transferéncia e na resposta ao
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degrau unitario, onde € possivel controlar e especificar o transitério € o regime permanente do

circuito em malha fechada, a partir das caracteristicas em malha aberta.

4.2. Miller OTA como um Sistema LTI

Analisando o0 modelo AC do Miller OTA modificado no Capitulo 3, € possivel
observar que este amplificador operacional tem uma func¢do de transferéncia em malha aberta

A,(s), expressa na equacgao (4.1), dada por um ganho DC, dois polos reais e um zero.

A(s)=A 2n f.
- =2
( 2nfdj( 27‘l¢fnJ

Para uma resposta em freqiiéncia simplificada, faz-se com que o zero da fungao

4.1)

de transferéncia do circuito posicione-se no infinito, deixando de ter influéncia na dinamica
do sinal. Se essa condigdo for satisfeita, a funcao de transferéncia passa a ser dada pelo ganho
A, e pelos dois polos reais, dados pela equacdo (4.2). O posicionamento do zero no infinito ¢
de simples implementagdo, onde, com um valor otimizado do resistor R¢ se consegue o efeito,

conforme a equagao (3.5), que € funcao dos elementos do circuito.

1

-8 -8 4.2)
27 f, 2n f,

Tal implementagao simplifica a andlise da resposta do amplificador. O sistema

4,(5) =4,

assim definido possui somente dois pdlos reais, ou seja, a sua resposta tem a caracteristica de
dois sistemas de 1? ordem em série. De uma forma padrao, um sistema de 2* ordem pode ser
expresso pela equagao (4.3), sendo 4, o ganho DC, £, a freqiiéncia natural de oscilagdo e {, o

coeficiente de amortecimento, todos referenciados em malha aberta.

f02

s ) s ) (4.3)
(%) + 2ﬂ§0(27t)+fo

4,(s) = 4,
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Com a andlise da funcdo de transferéncia do sistema, pela resposta ao degrau
unitario, ¢ possivel especificar o seu comportamento do sinal no transitério do circuito. Com a
analise da resposta em freqiiéncia, ¢ possivel definir os critérios de estabilidade, segundo os
diagramas de Bode (mo6dulo e fase em funcdo da freqiiéncia), uma vez que todos os pélos sao
negativos, definindo um conceito de sistema de fase minima [19], para qual as conclusodes da

estabilidade por Bode se aplicam [19] [20].

4.3. Realimentacao em um Sistema LTI

O amplificador operacional configurado como um buffer de ganho unitario, ou
seguidor de tensdo, representa o caso onde o circuito deve ser o mais linear possivel, devido a
caracteristica unitaria da realimentacao negativa, sendo o objeto de estudo para no projeto dos
amplificadores operacionais de uso geral. Satisfeita essa estabilidade, por conseqiiéncia, todas

as outras configuracdes de realimentagdo com ganho serdo estaveis.

A realimentacdo negativa pode ser representada conforme a Figura 4.2 para o
caso mais geral. Com a realimentacao negativa e real, um sistema LTI ndo altera a sua ordem,
permanecendo com a mesma ordem da funcdo de transferéncia de malha aberta, mas sim as
suas caracteristicas dindmicas, que, se bem especificadas no projeto, modificam a sua resposta

no tempo e na freqiiéncia e, por conseqiiéncia, a sua estabilidade.

\/

A,(5)

A

B

Figura 4.2 — Realimentagdo negativa de um sistema LTI.

De maneira geral, a fun¢do de transferéncia em malha fechada A4,(s) pode ser
determinada pela equacdo (4.4) a partir da Figura 4.2, sendo f(s) a funcdo de transferéncia da

realimentacdo. Para o buffer de ganho unitario, a realimentacao ¢ real e unitaria.

AW
EARRITYEYYE (44
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Padronizando a funcdo de transferéncia em malha fechada, tem-se a equagao
(4.5), sendo Ao ganho DC, f; a freqiiéncia natural e {; o coeficiente de amortecimento, todos

referenciados em malha fechada.

/i

2 2 4.5)
(o] v2re L)

Vale a pena ressaltar que essa fungdo ¢ valida para a realimentacdo negativa e

A, (s) =4,

real, que ¢ o caso de estudo do buffer de ganho unitario. A fun¢do de transferéncia em malha
fechada também s6 ¢ valida sobre as condi¢des de pequenos sinais em torno da polarizacao,
uma conseqiiéncia da linearizagdo. Uma variacao das condigdes em pequenos sinais sera mais
critica nesse caso, porque a realimentacao causa variacdes na tensao da entrada inversora. Os
coeficientes em malha fechada podem ser referenciados em malha aberta, conforme mostra as
equacdes (4.6). As caracteristicas dinamicas sdo bem diferentes, uma vez que o ganho DC em

malha aberta ¢ muito grande.

A

0 — C.>0
4, _1+A0 Jr =T+ A4, Gy M (4.6)

Dessa forma, € possivel com especificagdes em malha fechada, obter a fungao
de transferéncia em malha aberta e, por conseqiiéncia, projetar as dimensodes dos transistores

do amplificador operacional Miller OTA proposto.

4.4. Analise no Dominio do Tempo

Com a analise no dominio do tempo, a solu¢do da fungdo de transferéncia da
equacdo (4.5) para uma entrada do tipo degrau unitario, pela transformada inversa de Laplace,
¢ expressa pela equacao (4.8) para um sistema LTI subamortecido, ou seja, com o coeficiente
de amortecimento {ymenor que 1, sendo y,(?) a saida realimentada e u,(2) a defini¢do no tempo

do degrau unitério [19] [20].

0 =cos™ (C,) 4.7)



exp(-2n £,5,1)

y,@)=4,1- \/7 sen(2nff1/1—§;t+9) u, (1)
. I—C; .
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(4.8)

Com esta resposta no tempo, ¢ possivel definir algumas grandezas importantes

da resposta subamortecida. A resposta pode ser vista de forma normalizada na Figura 4.3,

onde a assintota inferior também esta representada [7] [19] [20].

0.8

0.6

Resposta ao Degrau Unitario [V]

0.4

0.2

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

Tempo [unidade de tempo]

Figura 4.3 — Resposta temporal subamortecida.

12

Para defini¢cdo do transitorio do sistema subamortecido, trés pontos; 0 maximo

pico de elevagdo, o tempo de acomodagdo e o tempo de subida podem ser determinados. O

maximo pico do sinal ¢ matematicamente definido como o primeiro ponto de maximo, isto &,

a derivada de yq(?) igual a zero. Dessa maneira, 0 maximo pico M, pode ser dado pela equagio

(4.9), onde a dependéncia se da apenas pelo coeficiente de amortecimento {[19] [20].

(4.9)
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O tempo de acomodagdo do sinal pode ser determinado pela assintota inferior,
uma vez que proximo do valor de acomodagdo a assintota representa o sinal y,#). Definido o
erro o em regime estacionario em relagdo ao valor final, o tempo de acomodagao ¢, pode ser
dado pela equagdo (4.10), sendo fungdo da freqiiéncia natural de oscilagdo f; e do coeficiente

de amortecimento (.

,__Iney1-6)) (4.10)

' n f,5,

O tempo de subida #, do sinal para um sistema subamortecido da Figura 4.3 ¢
definido como tempo necessario para o sinal variar de 0 a 100% do valor final do degrau em
pequenos sinais [19] [20]. O tempo de subida pode ser expresso pela equacdo (4.11), funcao

da freqiiéncia natural de oscilag¢do f; e do coeficiente de amortecimento (.

T —0

Y e 4.11
2n ff,/l—gf ( )

O slew-rate de um amplificador operacional ¢ uma grandeza valida em grandes

t

sinais e definido em malha aberta, que tem como objetivo quantificar o comportamento a uma
variacdo maxima do sinal na entrada ndo-inversora de polo-a-polo da fonte alimentagao, isso

se a entrada inversora ficar polarizada com o valor médio da tensdao de alimentacao.

Embora seja definido em grandes sinais, o slew-rate em pequenos sinais tem
um comportamento médio do slew-rate em grandes sinais, por causa da linearizagao estar nas

mesmas condi¢des de polarizacao.

Ainda sim, o slew-rate médio em malha fechada serd igual o de malha aberta,
por causa da abordagem em pequenos sinais. Isso ndo se comprova na abordagem em grandes
sinais, uma vez que as condi¢des de polariza¢do ndo se mantém constantes. Com o teorema do
valor médio [19] tem-se que o slew-rate do circuito pode ser definido como a taxa de variagao

do sinal no transitorio em pequenos sinais, dado pela equacao (4.12).

sr=1 t]—ayf ® 4
or

t

(4.12)
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De acordo com o exposto, ¢ possivel determinar o slew-rate do amplificador
em termos do comportamento de sua fungao de transferéncia. O valor € expresso pela equagdo
(4.13), fungdo da freqiiéncia natural de oscilagdo fr e do coeficiente de amortecimento ;e dos

limites da fonte de alimentacao.

sw= T IAE g

. (4.13)
Tt _9 max min

A partir das conclusdes da anélise no dominio do tempo € possivel concluir que
as grandezas definidas sdo fungdes dos parametros f; e {;, os quais definem toda a dindmica

em malha fechada, que podem ser referenciadas para a malha aberta.
4.5. Analise no Dominio da Freqiiéncia

Numa analise no dominio da freqiiéncia, a funcdo de transferéncia da equagao
(4.3), pode ser aproximada pela fungdo de transferéncia dada pela equagao (4.14) se o ganho

DC 4, for muito maior do que 1, acima de 40dB, segundo a realimentacao unitaria.

17
S S (4.14)
(m)[(m]”ff@f}

Com essa simplificagdo, a freqliéncia de ganho unitario e a margem de fase do

4,(s)~

sinal podem ser calculadas. A defini¢gdo matematica destas grandezas sao dadas nas equagdes

(4.15), como demonstra Ogata [19].

4,2 f,)

=1 MF=180"+ZA (j2n f.) (4.15)

Por se tratar de um buffer de ganho unitério, a freqliéncia onde os ganhos de
malha aberta e de malha fechada se cruzam ¢ a freqiiéncia de ganho unitario, dada na equagao

(4.15) e com solugdo na equagdo (4.16) para o caso da funcdo de transferéncia em questao.

S~ S -z (4.16)
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A margem de fase MF na configuragdo buffer de ganho unitario, por se tratar
de uma realimentacdo real, ¢ definida sobre o limite de 180° de fase, sendo dada na equagdo

(4.15) e com solugdo na equagdo (4.17) para a mesma fun¢ao de transferéncia.

MF ~tan™ (%f;ffJ (4.17)

u

Com base no exposto, € possivel concluir que o slew-rate, a margem de fase e
a freqiiéncia de ganho unitdrio ndo sdo especificagdes independentes, como ¢ mostrado na
literatura [5] [6] [7], mas dependentes de apenas dois outros parametros: o amortecimento € a
freqiiéncia natural de oscilagdo. Dessa forma, ndo ha como se fazer a maximizacao das trés
condi¢des de projeto acima, existindo ai uma funcdo de custo, onde uma otimizagdo voltada

para o transitorio ¢ proposta no equacionamento deste capitulo.
4.6. Sistemas de Ordem Superior

Uma vez determinada a especificacdo para o Miller OTA, visando uma melhor
otimizacdo, a metodologia proposta pode ser facilmente generalizada para um sistema LTI de
ordem n no dominio de Laplace. Caso o sistema seja de ordem 3 ou superior, este pode ser

decomposto em sistemas de ordem 1 e 2 [19], conforme a equacao (4.18).

H(l . 2nsfz J

-5 () v2re (5 )

A, ()~ 4, (4.18)

Os poélos e os zeros sdo de simples manipulagdo, pois estes sdo dados por
especificagdes de transistores, podendo fazer, pela alocagdo, dois polos como dominantes (o
sistema de ordem 2) e os demais com constantes de tempo pequenas se comparadas com o
dominante, ndo afetando assim a dindmica final do circuito. Se esta proposta for possivel, a
analise da funcdo de transferéncia pode ser feita apenas com o par de pélos dominante e as

equagdes propostas sao validas.



Capitulo 5

Especificacao, Projeto, Simulacao e Medida
de um Miller OTA Modificado

5.1. Consideracoes Gerais

No Capitulo 2 foi mostrado um modelo simplificado para o transistor MOS em
duas das regides de operagdo; a saturagdo em inversao forte € em inversao fraca, e a “melhor”
forma de se obter os coeficientes do modelo. O projeto do amplificador operacional pode ser
desenvolvido em ambas as regides, mas com caracteristicas bem distintas. O proprio nome de
cada regido ja d4 uma idéia de como o transistor ira operar. Deste ponto em diante serd dada
énfase ao projeto na regido de inversdo fraca, onde as correntes sdo de menor intensidade do
que as da inversdo forte; uma vantagem ao projeto em baixa poténcia, que ¢ o foco do projeto

desta presente dissertagao.

Nessa regido, ¢ possivel manter o transistor saturado com uma baixa tensao Vpg

e, conseqlientemente, menores tensdes de alimentagdo sdo exigidas. Por outro lado, a resposta
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em freqiiéncia ¢ limitada a ordem de kilohertz. Dessa forma, as aplicagdes desse amplificador
operacional sdo para sistemas de dinamica lenta, com baixo consumo. O condicionamento de

sinais fisicos no proprio transdutor ¢ uma das areas de aplicacdo visada pela especificacao.

5.2. Especificacao do Miller OTA

Com base nas equacdes que modelam o amplificador operacional no tempo e
na freqiiéncia em pequenos sinais, descritas no Capitulo 4, a especifica¢ao do circuito passa a
ser o transitorio do sinal de saida na configuragao buffer de ganho unitario, quando se aplica

uma entrada do tipo degrau unitério.

Dessa forma, ¢ possivel especificar o maximo pico de elevagdo e o tempo de
acomodacao em pequenos sinais ¢ malha fechada, e a partir destes determinar os pardmetros
conhecidos como freqii€éncia de ganho unitario, margem de fase e slew-rate. Para que isto seja

possivel, a metodologia apresentada pode ser resumida em quatro passos:

Passo 1 — com base no transitorio da resposta para uma entrada degrau unitario, mostrada na
Figura 4.3, € possivel especificar o maximo pico de elevagdo M, e o tempo de acomodagao ¢
que se deseja para o sinal de saida do amplificador operacional configurado como buffer de
ganho unitario, dado um erro ¢ em regime estacionario. Com apenas este passo, se encerram

as especificacdes do circuito quanto ao comportamento do amplificador operacional.

Passo 2 — o coeficiente de amortecimento {; e a freqiiéncia natural de oscila¢do f; sdo obtidos
pelas expressdes, respectivamente, da equagdo (4.9) e equacgdo (4.10), parametros estes que
determinam a dindmica do circuito do buffer de ganho unitario (malha fechada). Para facilitar

a visualizagdao do método, essas expressoes sao repetidas nas equagdes (5.1).

M, =exp __"S ‘. :_IH(G— V=80 (5.1)
1-¢; ‘ 2 f,Gy

Passo 3 — os parametros slew-rate SR, margem de fase MF e freqiiéncia de ganho unitério f,

podem ser calculados em fungdo de ;e f; e expressos, respectivamente, pelas equagdes (4.13),
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(4.16) e (4.17). Tais grandezas irdo determinar as correntes de polarizagcdo e o posicionamento
de podlos e/ou zeros da fungdo de transferéncia do Miller OTA modificado. Novamente, essas

expressdes sdo repetidas nas equagoes (5.2) e (5.3) para facilitar a visualizagao.

sgo 2 IE

ma; min
n —0 )

) (5.2)

4 2 L2600
S sz'\/\/4§f'+1_2€f MF ~ tan (%j (5.3)

u

Passo 4 — a metodologia proposta passa a ser, daqui em diante, igual as tradicionalmente
conhecidas na literatura [5] [6] [7], porém com a vantagem de que o transitorio do sinal em
malha fechada passa uma ser a especificagdo e ndo uma das condi¢des na qual o projeto do

Miller OTA deve cumprir.

Para o circuito do Miller OTA modificado da Figura 3.10 com os transistores
operando em inversao fraca, ¢ especificado um amplificador operacional que, na configuragao
buffer de ganho unitario, seja capaz de operar de maneira linear com uma onda quadrada, na
freqiiéncia maxima de 1kHz e com excursdo de sinal de polo-a-polo da fonte de alimentagao.
Para isso, adota-se um tempo de acomodacdo de 60us (com o erro em regime estaciondrio de
1%) e um pico maximo de elevacdo em torno de 2%. Essa especificagdo gera os pardmetros
listados na Tabela 5.1, de acordo com os quatro passos sugeridos no inicio dessa se¢do. Para o
calculo do slew-rate, é considerada a tensdao de alimentagdo de 600mV. Simulagdes iniciais
mostraram que os transistores do processo CMOS TSMC 0,35um sdo capazes de operar nesta

condicao da fonte de alimentagdo, se corretamente polarizados em inversao fraca.

Tabela 5.1 — Especificagao do Miller OTA modificado.

Tensao de alimentacao 600mV
Coeficiente de amortecimento 0,78
Freqiiéncia natural de oscilagao 17,26kHz
Slew-rate (médio) 16,5V/ms
Margem de fase 69°
Freqiiéncia de ganho unitario 10,33kHz

Para os transistores na banda de freqiiéncia especificada, a densidade de ruido

terd basicamente componentes térmica e flicker [5]. Pelas proprias caracteristicas de condugao
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em inversao fraca, a parcela flicker ¢ minimizada, uma vez que as dimensdes dos transistores
serdo na ordem de centena de micron. Para completar a especificacdo, ¢ desejavel que o ganho
em malha aberta seja maior do que 70dB para uma carga capacitiva C; de 15pF. Uma vez que
objetivo desse amplificador ¢ o acionamento de cargas internas a um circuito integrado, este
valor de carga parece estar além do necessario. Entretanto, para caracterizacao do prototipo, o

acionamento desse valor se faz necessario devido aos instrumentos de medigao.

5.3. Projeto do Miller OTA

Com base na especificacdo do amplificador operacional ¢ calculado o valor das
dimensdes de cada transistor. No caso do transistor operando na saturacdo em inversao fraca,
¢ possivel notar que, pela equagao (2.28), a transcondutancia g,, ¢ diretamente proporcional a
corrente de dreno /ps. Dessa forma, determinando o g, a corrente de dreno Ips estara sendo
determinada e vice-versa. Esse fato faz com que alguns parametros da especificagdo, listados
na Tabela 5.1, sejam fung¢des uns dos outros, ndo podendo serem determinados independente,
como se sugere. Esse conceito deve ser bem entendido, pois 0 mesmo nao acontece com as
equagdes na saturacao em inversao forte, a regido de operagdo habitual em projetos, onde tais

parametros podem ser independentemente determinados.

Inicialmente, olhando para o slew-rate interno e externo, pelas equacdes (3.7),
nota-se que ndo ¢ uma tarefa simples a sua determinagao como um parametro de projeto, mas
que o funcionamento 6timo do circuito depende desta grandeza. Para uma abordagem inicial,
fazendo-se algumas simulagdes preliminares na arquitetura proposta para o Miller OTA, com
os modelos do processo, ¢ possivel concluir que, variando-se as dimensdes dos transistores e a
corrente de polarizacdo do par diferencial, na média, a corrente de dreno /p; fica em torno de
80% da corrente de dreno /ps, enquanto que a corrente de dreno Ip, fica em torno de 20% da
corrente de dreno /ps, na transicao brusca da entrada do p6lo mais negativo ao mais positivo
da fonte de alimentacdo. Com isso, o valor da corrente de dreno /ps de polarizagdo necessaria
pode ser calculado, expresso na equagdo (5.4), sendo que o slew-rate interno € utilizado para

que se cumpra a especificagao nos calculos.

0,817,;-021
SR, = DSC 22 I, =16 SRC, (5.4)
C
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Assim, a corrente de dreno Ips € funcao do capacitor da malha Miller C¢ e do
slew-rate. O valor desse capacitor ¢ adotado como sendo um terco da carga especificada para
o circuito, ou seja, SpF. Embora o seu valor seja bem alto, isto se faz necessario, uma vez que
as capacitancias parasitas dos nds terdo valores elevados. Adotando o capacitor nesta ordem
de grandeza, diminui-se a influéncia das capacitancias parasitas nos calculos se comparadas

com as simulagdes. O valor da corrente de dreno /ps € dado na equagao (5.5).

1,5 =1,6%16,5.10° *15.107" I,5=132n4 (5.5)

A corrente de dreno /ps sera arredondada para 130nA. No equilibrio DC em
modo comum, com as entradas polarizadas com a tensdo de 300mV (na metade da tensdo de
alimentac¢do), esta corrente se divide igualmente entre os transistores do par diferencial Q; e
0. Assim as correntes de dreno Ip; € Ip,, no equilibrio, assumem o valor de 65nA. Conforme
explanado, uma vez determinada as correntes de dreno, as transcondutancias g,,; € g,,> estardo
determinadas. Os valores das transcondutancias g,,; € g, sao dados nas equagdes (5.6), assim
como os valores das transcondutancias do substrato g,»; € gm»2, Uma vez que o coeficiente do

efeito de corpo y vale aproximadamente 0,21 para o processo.

g, =8,,=1757.10"°S S =&, =3,689.107 S (5.6)

Como a transcondutancia do substrato g,,,; € o capacitor da malha Miller C¢
sdo conhecidos, entdo de acordo com a equacao (3.9) simplificada, a freqiiéncia de ganho
unitario também ja esta determinada, conforme expressa pela equacao (5.7). Comparando o
valor obtido com a especificagdo, vé-se que pela condigdo imposta ao slew-rate, a freqiiéncia

de ganho unitario também esta satisfeita.

gmbl
— _Smbl =11,743 kH- .
S mC, Ju z (5.7)

Passando agora a determinar os demais ramos de referéncia, faz-se com que as
correntes de dreno dos deslocadores DC Ips € Ipy sejam a metade da corrente de dreno /ps (no
intuito de minimizar o consumo quiescente) € que a corrente de dreno do segundo estagio Ip;
seja quatro vezes a corrente de dreno /ps. Com esse valor de corrente, o slew-rate externo tera
valor superior a o slew-rate do interno, segundo as equagdes (3.7), cumprindo assim o valor

da especifica¢ao. No equilibrio DC de polarizagdo, a corrente de dreno /ps ¢ igual a corrente
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de dreno /p; (imposicdo para que a tensdo de offset sistematica seja minima), o que determina

a transcondutancia g,,s, expressos nas equagoes (5.8).

I, =1, =520n4 I, =1, =65n4 g, =1368.10758 (5.8)

A transcondutancia g, € a freqiiéncia de ganho unitario f,, sdo conhecidas. Nas
equacgdes (3.5) e equacdes (3.6), a margem de fase MF também esta determinada. O valor esta
além do especificado, o que fara com que o circuito tenha uma resposta mais amortecida, isto
se o zero estiver posicionado no infinito. Para que o zero do sistema se posicione no infinito, o
resistor de realimentagdo da Malha Miller R¢ deve ser igual ao inverso da transcondutancia
2ms, de acordo com as equacgodes (3.5). Dessa forma, o zero nao tera influéncia na dindmica do
circuito, simplificando a dinamica do amplificador operacional. O valor da margem de fase

MF e do resistor R¢ sdo expressos nas equagoes (5.9).

MF =85376° R, =73.100Q (5.9)

De acordo com o exposto nesta se¢do, a especificacdo inicial do circuito foi
cumprida quanto aos calculos das transcondutancias. Como ja sdo conhecidas as correntes de
polarizagdo de cada transistor, suas dimensdes ja podem ser determinadas. Os parametros para
o modelo proposto para o transistor MOS estao listados na Tabela 2.3 e estes serdo a base dos

calculos destas dimensdes, junto com as tensdes de polarizagao.

Para os transistores Q; e O, do par diferencial, a corrente de dreno ¢ de 65nA.
Sendo os mesmos do tipo pMOS e adotando-se uma tensdo Vs de 0,48V e uma tensdo Vpg de
0,40V (valores compativeis com a conducdo na saturagdo em inversao fraca), tem-se o valor

das dimensdes, expresso pela equacdo (5.10).

65.10”(1-0,1630%0,40)
0,48 ) (W /L)y =235um/1um (5.10)

W/L)y =

0,5796.10™° exp
0,0369

Para o transistor Qs do segundo estagio do amplificador operacional, a corrente
dreno ¢ 520nA. Sendo o mesmo do tipo nMOS e adotando-se uma tensdo Vgs de 0,34V e uma
tensao Vpg de 0,30V (valores compativeis com a condugdo na saturagdo em inversao fraca),

tem-se o valor das dimensdes, expresso pela equacdo (5.11).
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©520.107(1-0,1711%0,30)

0V I L)g, -

W/L),, =364nm/1

176,43.10™" exp 034 ( )os w7 m (5.11)
0,0380

Para os deslocadores DC, adotou-se uma corrente de polarizagdo de metade do
valor da corrente do par diferencial, uma vez que ¢ desejavel que o consumo DC destes ramos
seja pequeno. Para as dimensdes dos transistores do gate-comum sao adotados valores iguais
ao do transistor Qs, sendo o deslocamento DC de tensao ajustado por simulagdo, otimizando a
excursdo e o ganho em malha aberta. Os espelhos de corrente sdo feitos com transistores de
comprimento de canal mais longo, ajustado para 9um. Com isso, consegue-se uma maior
impedancia de saida no canal dos transistores dos espelhos e uma relagdo mais estavel entre as
correntes espelhadas. Como as correntes de polarizagdo sao multiplas, os transistores dos

espelhos de corrente também sao construidos com dimensdes de mesma multiplicidade.

Por fim, os transistores da carga ativa O3 ¢ O, sao dimensionados de acordo
com a equacao (3.1). Segundo as dimensdes conhecidas, tem-se que o valor das dimensdes de
0; e Q4 deve ser quatro vezes menor que o valor das dimensdes do transistor QJs. Se isso for

cumprido no projeto, a tensdo de offset sistematica da estrutura serd minimizada.

Uma vez determinadas as dimensdes iniciais dos transistores, as mesmas foram
refinadas no simulador, de modo a aproximar as especifica¢des das simulagdes, usando-se o
modelo BSIM3v3. Assim, foi possivel concluir as dimensdes finais dos transistores, listados

na Tabela 5.2 junto com os valores dos capacitores e da corrente de referéncia.

Tabela 5.2 — Transistores e elementos do Miller OT A modificado.

(W/L)qi 250um/1um (W/L)q2 250pum/1um
(W/L)Q3 100um/1 pm (W/L)Q4 100“1’1’1/1 pm
(W/L)qgs 200um/9um (W/L)gs 400pum/1um
(W/L)qg7 800pum/9um (W/L)qgs 100pm/9um
(W/L)q9 100um/9um (W/L)oa 400um/1um
(W/L)os 400pum/1pm (W/L)or 200um/9um

Cc 5pF RC —

CL 15pF Lrer 130nA

O resistor de compensagdo R foi retirado do circuito, pois a sua contribuigdo ¢
de apenas 4° na margem de fase geral. Como o sistema tem uma margem de fase muito alta,

maior que a especificagdo, o custo de implementacdo do resistor ndo compensa a area que o
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mesmo ocupa. O circuito final dimensionado ¢ mostrado na Figura 5.1, onde ¢ possivel ver a
multiplicidade das dimensdes dos transistores, o que auxilia um bom casamento. A descrigao
SPICE para o Miller OTA modificado ¢ apresentado no Apéndice A, com todas as dimensdes

dos transistores e seus efeitos parasitas.

200/9 200/9 100/9 100/9 800/9

1 ' ——

- |
+ v, 250/1  250/1 v, — :] [: 5pF
- 400/1 400/1 15pF

@ B M

130nA 100/1 100/1 400/1

Figura 5.1 — Circuito Miller OTA modificado (dimensdes em micron).

Finalizado o dimensionamento e as simulagdes iniciais, onde as especificacoes
foram alcangadas, confeccionou-se o /ayout do Miller OTA modificado baseado nas regras de
projeto padronizadas pela MOSIS [3]. O layout ¢ mostrado na Figura 5.2, contendo quatro
circuitos na pastilha, na qual procura-se identificar principalmente as interferéncias entre dois
ou mais amplificadores operacionais, quando estdo operando em fungdes diferentes ou mesmo
em conjunto, além de aumentar a quantidade de protdtipos disponiveis para testes. O mesmo
possui 30 pads de acesso e ocupa a area de 1,62mm®. Cada circuito Miller OTA modificado

tem as dimensdes de 300pm x 200um.

Algumas preocupagdes na construcao do /ayout foram tomadas, principalmente
com relacdao aos transistores casados. Como todas as larguras de canal dos transistores sao
multiplas de 5S0um, esta dimensao foi tomada como a de um transistor padrao e cada transistor
foi montado como um arranjo paralelo do padrdo. Esta medida permite o cruzamento entre os
transistores casados (principalmente no centrdéide comum do par diferencial), diminuindo os
niveis da tensao de offset aleatorio do circuito. Uma outra preocupagdo foi com a simetria das

tensdes de alimentacdao entre os pontos do circuito, de forma que o fluxo da corrente pelos
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transistores casados esteja todo no mesmo sentido, evitando assim que haja um aquecimento

desigual destes dispositivos.

Figura 5.2 — Layout do Miller OTA proposto.

O capacitor de realimentacdo C¢ da malha Miller foi implementado com um
capacitor de poly-pog¢o devido a area ocupada ser menor do que a do capacitor de poly-poly?2;
além de que na tecnologia digital a camada poly2 ndo existe, sendo uma exclusividade para os
processos com propdsito para analdgicos [3]. Um anel de guarda em volta do operacional foi
introduzido de forma a isolar um circuito do outro e assim minimizar os efeitos de ruidos que

se propagam pelo substrato comum.

Quanto a protecao eletrostatica, os pads fornecidos pela MOSIS possuem uma

protecao primaria montada sobre dois transistores configurados como diodo e um resistor de
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100Q2 em série com o sinal. Os pads sao projetados para uma variagdao de — 0,3V a + 3,6V da

tensao aplicada.

Terminado o /ayout, o circuito ¢ novamente simulado, porém com a inclusiao
de parametros extraidos e efeitos parasitas de interacao entre os dispositivos e trilhas, onde se
busca uma maior proximidade dos resultados simulados com os que serdo obtidos na pratica

com a prototipagem do circuito integrado.

5.4. Simulacoes do Miller OTA

As dimensdes finais dos transistores do amplificador operacional definem a sua
dinamica de funcionamento. Dessa forma, alguns dos parametros-chave da especificagdo sao
recalculados segundo estas dimensdes. Os resultados sdo mostrados na Tabela 5.3, junto com
os respectivos valores das simula¢des com o BSIM3v3 da MOSIS para o processo CMOS em
questdo, para uma tensdo de alimentacdo de 600mV na temperatura de 27°C. Tais simulagdes
foram realizadas com o modelo da rodada de abril de 2004, ou seja, duas rodadas anteriores a
da prototipagem do circuito. Os valores das correntes também foram listados para uma melhor

comparagdo entre as especificacdes e as simulacdes.

Tabela 5.3 — Calculos vs Simulagdes BSIM3v3.

Célculos Simulagdo
Ganho em malha aberta 79,80dB 79,80dB
Freqiiéncia de ganho unitario 9,56kHz 9,85kHz
Margem de fase 86,2° 80,9°
Taxa de subida (slew-rate) 14,8V/ms 14,7V/ms
Maximo pico de elevagdo — -
Tempo de acomodacdo (o = 1%) 55,6us 56,8us
Corrente de polarizacdo Ips 130nA 128nA
Corrente de polarizagao Ip; 520nA 536nA
Tensao de offset (buffer) 102uV 296uV

Uma pequena variacao nos valores calculados (considerando as capacitancias
parasitas dos nds que se somam a C¢ e C;) e simulados da freqiiéncia de ganho unitério e da
margem de fase, vem do fato dos polos nao serem completamente desacoplados, como escrito

na deducao das formulas. As simulagdes consideram o efeito do resistor R¢ da malha Miller, o
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qual nao existe no circuito a ser implementado. A tensdo de offset apresentada para o buffer na

Tabela 5.3 refere-se apenas ao erro tedrico dado pela malha de realimentagao.

A tensdo de saida do Miller OTA modificado na configura¢io buffer de ganho
unitario € mostrada na Figura 5.3, onde ¢ possivel observar que ndo existe saturacdo no sinal
de entrada com a excursao de poélo-a-pdlo da fonte de alimentagdo, assim como que proximo
destes polos, o erro em regime aumenta, devido a distor¢ao do sinal nestes pontos, havendo ai

uma limita¢ao da regido linear de excursao.

0.6 T T T T T
05F - - - - - - - R e T - - - - - - - e —
04F - - - - - - - oo - e A R B

T ] b - -

Saida [V]

02F - - - - - - o e oo 7

01 - - - - - o A e e e el ae ol oo -

|
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6
Entrada [V]

Figura 5.3 — Andlise DC do Miller OTA modificado.

A andlise AC obtida do circuito Miller OTA modificado ¢ mostrada na Figura
5.4. Pelo diagrama de Bode ¢ possivel observar a posi¢ao dos dois polos reais do sistema. O
polo ndo-dominante se encontra em uma freqii€éncia bem mais elevada do que a freqiiéncia de
ganho unitario (mais de uma década acima), onde se pode concluir que o sistema tem um
comportamento bem proéximo de um sistema de primeira ordem quando realimentado, um fato
bem visto por causa das caracteristicas dinamicas sempre estaveis e com alta margem de fase

nas condi¢des do ganho unitario, o pior caso de estabilidade.
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Figura 5.4 — Analise AC do Miller OTA modificado.

Comparando os calculos com as simulagdes, dados na Tabela 5.3, fica evidente
a eficacia do método apresentado para o projeto do amplificador operacional na condigdao dos

transistores estarem operando na saturagdo em inversao fraca.

Infelizmente a MOSIS, ao medir e caracterizar os transistores das suas rodadas
oferece apenas o modelo para o caso tipico para a concepg¢ao do projeto do circuito. Para uma
melhor robustez nas simulagdes do amplificador operacional, os modelos para o pior caso de
poténcia e para o pior caso de velocidade também deveriam ser fornecidos. Porém, como isso
ndo ¢ possivel e visando dar uma maior confiabilidade as simulagdes, estas também foram
realizadas com os modelos dos transistores das 11 tltimas rodadas da MOSIS para o processo
CMOS TSMC 0,35um antes da rodada de envio do protétipo para difusdo, nao apresentando
mudancas significativas. Os resultados sdo apresentados na Tabela 5.4 para os modelos da
rodada de simulacdo de projeto, da rodada de validagdo (uma rodada anterior a do prototipo
de verifica¢do das simulagdes) e para a rodada do prototipo, sendo dentre as rodadas a de pior
valor foi a rodada de difusdo do prototipo, dentro dos casos tipicos ao longo de 12 meses do

histérico do processo.
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Projeto Validacao Protétipo
Ganho em malha aberta 79,80dB 79,91dB 79,20dB
Freqiiéncia de ganho unitario 9,85kHz 9,19kHz 8,86kHz
Margem de fase 75,9° 76,9° 77,0°
Excursao maxima do sinal 0a600mV 0 a600mV 0a600mV
Tensao de offset 4,34mV 5,27TmV 6,50mV
Excursao linear 40 a 560mV 40 a 560mV 40 a 560mV
Erro linear 306,7uV 465,1uV 720,1uV
Taxa de subida (slew-rate) 14,7V/ms 14,3V/ms 13,4V/ms
CMRR @ DC 130,82dB 127,91dB 123,03dB
PSRR @ DC 73,02dB 73,63dB 75,68dB
Poténcia consumida 550nW 551nW 552nW
Distor¢ao harmonica total THD; 0,13% 0,19% 0,23%

Os resultados mostram que mesmo para diferencas entre as rodadas, o circuito

se mantém dentro de um limite de funcionamento estavel, com um baixo desvio com relacao a

média das simulagdes. Para demonstrar o seu funcionamento, sinais senoidais nas simulagoes

transiente sdo mostrados na Figura 5.5, na Figura 5.6 e na Figura 5.7 a resposta para pequenos

sinais, para a excursao linear e para a excursdo maxima, respectivamente.

0.6
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Entrada [V]

Saida [V]

01f - - - - - Lo L oL .
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Figura 5.5 — Transiente em pequenos sinais.
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Para pequenos sinais, com uma amplitude do sinal de entrada de 100mV de
pico em torno de um valor DC de 300mV, o sinal de saida de mantém com a menor distor¢ao

harmonica, mostrando-se mais linear quanto mais préximo do ponto de polarizacao.

Entrada [V]

Saida [V]

Tempo [ms]

Figura 5.6 — Transiente do Miller OTA em excursao linear.

Para excursdo linear, com uma amplitude do sinal de entrada 260mV em torno
de um valor DC de 300mV, o sinal de saida se mantém com uma tensao de offset baixa, mas a
distor¢ao harmodnica comeca a ser visivel. Dentro de um limite aceitavel, imposto pela THD, a
especificacdo ¢ cumprida, visto a dependéncia entre as grandezas que estdo listadas na Tabela
5.3, onde se cumpre o transitorio imposto, uma vez que as equagdes, tanto as do amplificador
quanto as da metodologia, sdo aproximagdes das que modelam fielmente o circuito do Miller

OTA modificado.

Pela Figura 5.6 ¢ possivel observar que para as tensdes de entrada mais baixas
a distor¢do ¢ maior do que para as tensdes mais altas, porque os transistores da carga ativa
deixam de operar na saturacdo. Essa ¢ uma caracteristica do par diferencial pMOS acionado

pelo substrato quando se incluem os deslocadores DC.
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Figura 5.7 — Transiente do Miller OTA em excursao maxima.

Para excursdo maxima, com uma amplitude do sinal de entrada de 300mV em
torno de um valor DC de 300mV, representando a excursdao em toda a faixa de alimentagdo. O
sinal de saida tem maior distor¢do quanto mais proximo dos polos da fonte de alimentacao,
sendo o pior caso para as tensdes mais baixas, uma caracteristica do par diferencial pMOS.
Mas mesmo assim o sinal acompanha a entrada, sem saturagdes o que caracteriza a excursao

de polo-a-polo da fonte de alimentagao do circuito projetado.

O projeto do Miller OTA proposto ¢ comparado com um circuito comercial da
Microchip™ [21] denominado CMOS MCP604x. Sua arquitetura interna do amplificador nao
¢ aberta pela empresa, mas as caracteristicas comportamentais estdo disponiveis na folha de
dados fornecida aos usuarios. Na Tabela 5.5 sdo listados os parametros-chave para efeitos de
comparagao, onde os valores da andlise DC sd3o os menores obtidos dentro da faixa possivel
da tensdo de alimentacdo e os valores da analise AC sdo obtidos com a tensdo de alimentagao
maxima. Vale a pena ressaltar que os valores do amplificador MCP604x sdo reais de medidas,
garantidas pela Microchip™ nas folhas de dados e os do circuito Miller OTA modificado, até

0 momento, sao os valores de simulagao.



Tabela 5.5 — MCP604x da Microchip vs Miller OT A modificado.

MCP604x Proposto
Tensao de alimentacao 1,4a5,5V 0,6al,5vV
Corrente consumida 300 a 1000nA 910nA
Corrente de polarizagdo na entrada ~ IpA ~ 8pA
Temperatura de operagao —40 a 85°C —40a 80°C
Ganho em malha aberta ~ 115dB ~ 86dB
Freqiiéncia de ganho unitario ~ 14kHz ~ 14kHz
Margem de fase ~ 65° ~71°
Excursdao maxima da saida 10 a Vpp — 10mV 0aVpp
Excursdo linear da saida 100 a Vpp — 100mV 40 a Vpp — 40mV
Taxa de subida ~ 3V/ms ~ 13V/ms
CMRR @ DC 80dB 142dB
PSRR @ DC 85dB 100dB

O amplificador operacional MCP604x da Microchip™ possui um consumo de
corrente varidvel com a tensdao de alimentagdo, fato este que nao acontece com o Miller OTA
modificado, o que faz com que a dindmica seja mais estavel, uma vez que as referéncias sao
em corrente para os circuitos CMOS. Comparando os dois circuitos, nota-se uma semelhanca
no comportamento, sendo o Miller OTA modificado uma alternativa para menores tensoes de

alimentacao.

5.5. Testes e Medidas do Miller OTA

De posse dos prototipos, a estratégia de testes e medidas foi dividida em duas
categorias; uma de funcionalidade e outra de caracterizagdo. Com os testes de funcionalidade
visa-se conhecer o comportamento da topologia dentro do esperado nas simulagdes. Com as
medidas de caracterizacdo, visa-se conhecer o quanto o protdtipo cumpre as especificagdes do

projeto, validando assim os métodos empregados para sua construgao.

Para o funcionamento do circuito, a referéncia de corrente é externa. Com isso,
um potencidmetro ¢ conectado ao terminal /..; € ao polo terra. Dessa maneira, a resisténcia €
ajustada para que se tenha uma corrente de 130nA, como ¢ a especificagdo. Tanto os terminais
de entrada quanto os de saida sdo projetados para uma variagao de — 0,3V a + 3,6V da tensao
(garantidos pela fabrica), valores bem superiores a alimentacao de 600mV para o Miller OTA

modificado em discussao.
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A foto do circuito do Miller OTA modificado ¢ mostrada na Figura 5.8, tirada

no microscopio com uma ampliagdao de 200 vezes do tamanho real.

Figura 5.8 — Circuito Miller OTA modificado (200 vezes ampliado).

Quanto aos testes de funcionalidade do Miller OTA modificado, os resultados
estao de acordo com os valores simulados, mostrando que o circuito ¢ funcional na estrutura,
estavel na excursao do sinal de poélo-a-polo e viavel na sua implementagdo. Tanto as tensdes
de alimentagdo minima e maxima, quanto as correntes consumidas estdo como o esperado nas
simulagdes. Conforme o projetado, a freqiiéncia de operagdo para o buffer de ganho unitario €
de 1kHz. A Figura 5.9, a Figura 5.10 e a Figura 5.11 mostram as medidas para a excursao de
um sinal senoidal em pequenos sinais com amplitude de 100mV, na linear com amplitude de
260mV e na maxima com amplitude de 300mV, respectivamente, na freqiiéncia especificada.
Pelas medidas ¢ possivel ver a semelhanga com as simulagdes da Figura 5.5, da Figura 5.6 e
da Figura 5.7, respectivamente na se¢do anterior, mostrando uma boa aproximacao do modelo

com os resultados obtidos. O cenario das medidas ¢ o mesmo das simulagoes.
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Figura 5.9 — Transiente do Miller OTA modificado em pequenos sinais.

Comparando a simulagdo da Figura 5.5 com a medida da Figura 5.9 € possivel
notar a grande semelhanca entre elas, mostrando que o circuito se mantém funcionando como
esperado. O sinal possui uma tensao média de 300mV para compatibilizar com a alimentagao

assimétrica do circuito.

Al 2000 F D.00s 2008 A2 RUN

Figura 5.10 — Transiente do Miller OTA modificado em excursdo linear.

Comparando a excursdo linear medida e a simulada na Figura 5.6, ¢ possivel
observar que ha uma maior linearidade nas medidas, mostrando um funcionamento melhor
que o esperado nas simulagdes, e que, de certa forma, os modelos apresentam um pior caso de

operacdo. O mesmo pode ser observado na Figura 5.11 com a excursdo maxima do sinal.
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Figura 5.11 — Transiente do Miller OTA modificado em excursdo maxima.
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Uma vez visto que a topologia era funcional e condizente com as simulagdes,

os testes passaram para uma etapa de medidas e caracterizagdo. Algumas configuracdes foram

montadas para se medir as grandezas do Miller OTA modificado de acordo com as realidades

do laboratorio. Polarizando o amplificador operacional em malha aberta ¢ medindo a resposta

a uma onda senoidal de freqiiéncia varidvel, ¢ possivel medir a freqiiéncia de ganho unitario, a

margem de fase e, em excursdo maxima, o slew-rate, tanto na subida quanto na descida do

sinal na saida do amplificador. Na Figura 5.12 e na Figura 5.13 sdo mostrados os slew-rate de

subida e de descida, respectivamente, do circuito Miller OTA modificado. As figuras mantém

as mesmas escalas das medidas realizadas no osciloscopio.

£ D0.00s 10,08
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Figura 5.12 — Transiente do Miller OTA no slew-rate de subida.
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Conforme explanado no Capitulo 3, o slew-rate na transi¢cao de subida do sinal
¢ constante, devido a configuragdo ser uma fonte de corrente e estar conectada diretamente na
carga, com uma taxa de subida constante. O slew-rate deve ser medido em malha aberta e
estando a entrada inversora na metade da tensdo da fonte de alimentagdo. Nestas condigoes,
sao reproduzidas as mesmas condi¢des da anélise da fungdo de transferéncia do circuito, que ¢

mostrada no Capitulo 4. Assim, as previsdes podem ser comparadas com as medidas.

£ O.00s 10.08S +H2 RUN

Figura 5.13 — Transiente do Miller OTA no slew-rate de descida.

O slew-rate na transigdo de descida do sinal tem um decaimento mais
acentuado no comego, mas depois comega a cair mais vagarosamente, sendo, na média, igual
ao slew-rate de subida. Esse comportamento tipico ja era previsto por se tratar de um estagio
fonte-comum na saida, onde para carga tem-se um espelho de corrente e para a descarga, um

transistor drenando a fonte de corrente e o capacitor.

A freqiiéncia de ganho unitario ¢ mostrada na Figura 5.14, ou seja, a freqiiéncia
na qual as amplitudes de entrada de saida sdo iguais. Nesta freqiiéncia tem-se uma defasagem
entre os sinais que caracteriza a atraso de fase do sinal de saida com relacdo ao de entrada (a
referéncia), e conseqlientemente, a margem de fase do circuito no ponto de operagdo para qual
a funcdo de transferéncia foi descrita (normalmente essa polarizagdo ¢ a metade da tensao de
alimentacdo do circuito Miller OTA, mantendo o mesmo padrao da analise comportamental
do Capitulo 4). Vale a pena ressaltar que a entrada tem que ser a menor possivel, pois sendo

as condi¢cdes AC para pequenos sinais nao serdo validas, levando a resultados erroneos.
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Figura 5.14 — Medida da freqiiéncia de ganho unitario.
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Para estas medidas, foram utilizadas trés amostras. Os resultados sdo mostrados

na Tabela 5.6. A carga estimada ¢ maior do que a de simulagdo devido as caracteristicas dos

instrumentos de medicao utilizados, sendo a capacitancia da ponta de prova, do pad de I/O e

da entrada do osciloscopio. Os valores sdo na ordem de uma capacitancia de 25pF e com uma

resisténcia de 1MQ.

Tabela 5.6 — Medidas realizadas nos protétipos.

Prototipo A Prototipo B Prototipo C
Freqiiéncia de ganho unitario 11,20kHz 11,05kHz 11,15kHz
Margem de fase 70,1° 69,7° 70,5°
Excursao maxima do sinal 0a600mV 0 a600mV 0a600mV
Tensdo de offset (maximo) 9,20mV 9,85mV 9,35mV
Excursao linear do sinal 40 a 560mV 40 a 560mV 40 a 560mV
Tensao de offset (linear) 2,95mV 3,05mV 2,80mV
Slew-rate (médio) 14,4V/ms 14,3V/ms 14,4V/ms
Poténcia consumida 548nW 537nW 55InW
Corrente de referéncia 130nA 130nA 130nA
Tempo de acomodagao 52us 58us 53us

As medidas de caracterizagdo se mostraram bem condizentes com os valores de

simulacdo, mostrando uma boa aproximacao do modelo BSIM3v3 da MOSIS com a realidade

do circuito projetado em inversao fraca. Tanto os valores de freqiiéncia quanto os de slew-rate

sao fungdes inversamente proporcionais da impedancia de carga, onde os valores medidos se

mostram muito bons, mesmo para uma carga maior do que para qual o circuito foi projetado.
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A tensdo de offset tem um valor bem mais elevado que o projetado. Os ruidos
da fonte de alimentagdo e dos equipamentos utilizados certamente estdo influenciando; mas,
mesmo assim, com os valores medidos, estes estdo nos mesmos niveis dos garantidos pela
Microchip™ no amplificador operacional utilizado como comparagdo das especificagdes. O
circuito se mostra funcional e condizente com o esperado na saturacdo em inversdo fraca,
verificando assim a confiabilidade do modelo do transistor € dos métodos apresentados para a

sua construgao.

Com todos transistores operando em inversdo fraca, essa topologia ¢ capaz de
operar numa tensao de alimentagdo de apenas 600mV com um consumo de somente 550nW
para um processo de CMOS TSMC 0,35um padrao. As tensdes thresholds sdo da ordem de
690mV para o pMOS e de 490mV para o nMOS (valores medidos pela MOSIS [3]), o que
mostra que a arquitetura opera além do limite imposto pela tensdo threshold, com o uso de
apenas transistores e capacitores. O circuito Miller OTA projetado ¢ capaz de operar com uma
tensao de alimentagdo de até¢ 1,50V; onde ainda mantém as especificacdes de projeto. Para
tensdes superiores, a resposta em freqiiéncia comeca a se degradar, principalmente quanto a
margem de fase. O valor da tensdo de alimentacdo minima simulada e medida ¢ de 500mV,

mas a resposta em freqli€ncia se degrada, principalmente em relagao ao ganho.

Um macromodelo em SPICE para o Miller OTA modificado foi criado para
descrever o comportamento do circuito, baseado na sua fun¢do de transferéncia e algumas das
suas caracteristicas medidas, sendo apresentado no Apéndice B. Tais modelos sdo uteis na
simulacdo de sistemas maiores, onde o uso do amplificador operacional desenvolvido esta
inserindo. Essas simula¢des de sistemas dispensam o conhecimento de microeletronica, sendo

uma abordagem destinada aos usudarios do circuito.



Capitulo 6

Conclusoes e Trabalhos Futuros

Esta presente dissertacdo apresenta uma nova e simples topologia para o Miller
OTA em tecnologia CMOS com excursdo de sinal de polo-a-pdlo da fonte de alimentagdo em
ultra-baixa tensdo e ultra-baixa poténcia, com o par diferencial na configuragdo acionado pelo
substrato e deslocadores DC de tensao. Estes deslocadores DC podem ser implementados com

elementos passivos ou com um amplificador gate-comum.

Para este desenvolvimento foi apresentada uma metodologia para se determinar
os parametros DC do modelo BSIM3v3. O modelo apresentado representa os transistores com
uma maior precisao que a dos modelos tradicionais nivel 1 [6] [13]; as corregdes nas equagdes
da transcondutancia g,, ¢ da condutancia de saida g, melhoram a precisao de calculos manuais
para os transistores de canais curtos (dimensdes sub-micron). Também foi apresentada uma
metodologia para o projeto do amplificador, onde hd uma maior otimizagdo da especificagao
no comportamento do transitério do sinal de saida, segundo o modelo AC em pequenos sinais.
Dessa forma, ¢ possivel mostrar que o slew-rate e a resposta em freqiiéncia ndo sao de total
independéncia, como proposto na literatura, mas obedecem a uma restricdo e entrelagamento,

as quais se verificam no equacionamento do trabalho.
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Com todos transistores operando em inversao fraca, essa topologia ¢ capaz de
operar numa tensao de alimentagdo de apenas 600mV com um consumo de somente 550nW
para um processo de CMOS TSMC 0,35um padrdo. As tensdes thresholds sdo na ordem de
690mV para o pMOS e de 4990mV para o nMOS, o que mostra que a arquitetura opera além
do limite pela tensdo threshold, com o uso de apenas transistores e capacitores. O circuito do
Miller OTA tem o seu uso em sistemas com grande constante de tempo, como as bandgaps,
transdutores fisicos, controle de processos, sistemas de protecao e em portateis, com o uso de

pequenas baterias.

Uma implementagao alternativa BICMOS ao circuito, dada na Figura 6.1, pode
ser feita com a substituicdo dos transistores O3, Oy, Os, Q4 € Op por transistores bipolares
NPN, permitindo que a descarga dos capacitores seja mais rapida, trazendo como melhorias: o

aumento do ganho e da freqiiéncia de operacao do circuito do amplificador operacional.
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Figura 6.1 — Proposta BICMOS para o Miller OTA modificado.

A extragdo dos parametros por minimos quadrados ¢ feita de uma forma
otimizada e simples, podendo ser aplicada a outros modelos do transistor MOS (como EKV
ou BSIM4) ou até ao transistor real com apenas a utilizacdo de voltimetros e amperimetros de
precisao, desde que seja possivel acessar os terminais do transistor. Outros modelos para o
transistor em pontos de operacao diferentes podem ser propostos, aplicando-se 0os minimos
quadrados para a extracdo de parametros otimizados, havendo uma melhor caracterizacdo do

fenomeno de interesse ou das regides da curva do MOS.
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O processo de difusao CMOS ¢ dinamico, com variagdes de parametros a cada
rodada. Os melhores resultados de simulagdo sempre serdao com os modelos pelo qual se fez o
projeto, devido a otimizacdo das equagdes para tal. Pelas medidas realizadas, os modelos dos
transistores caracterizados pela MOSIS com alguns cuidados descritos, podem ser usados para

o projeto de circuitos analdgicos em inversao fraca.

Pensando em sistemas mais complexos, uma crescente area de aplicagdo ¢ a
dos autdomatos em miniatura, onde a ldgica e o controle possuem uma dindmica lenta e o
consumo baixo € a principal caracteristica desejada. Assim, € possivel com o uso de pequenas

baterias controlar todo o sistema, tanto nos sensores quanto nos atuadores.



Apéndice A

Descri¢do SPICE Miller OTA Modificado

Abaixo ¢ descrito o circuito SPICE do Miller OTA modificado, otimizado para
o simulador SMASH. A biblioteca dos transistores ¢ a fornecida pela MOSIS para o processo
CMOS TSMC 0,35um, sendo a rodada do protétipo a MOSIS T46C de 25 de agosto de 2004.
Visando uma maior compreensao visual da descricdo SPICE, uma representagdo esquematica
simplificada ¢ mostrada na Figura A.1, onde se destaca as ligacdes das tensdes de polarizacao

€ a carga capacitiva.

Figura A.1 — Representacao esquematica da descricao SPICE.
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Rk i g G dh db Ib b b b b b b 2 db db Sb Ib b b b b b g db db Ib Ib (Ib b b b b S S Ib \Sh b b b b b d dh 2 db  Ib Sb b b b b i 2 gh  Sb Sh b b b o

Descricdo SPICE Miller OTA Modificado

R i e g A g db db b b b b b 2 dh dh db A Ib b b b b i g db dh db S S b b b S dh AR AR Sb b b b b b i dh 2R db I I b b b i i i dh g I I b b i 4
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R i e g A g db db b b b b b g dh dh db I Ib b b b b i b 4 dh db  db (g b b b S dh AR AR Sb b b b b i i dh dh db I S B b b i S i dh g db I b i i 4

* % * %

* % * %

Fontes de Polarizacéo
PR b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b i b i b b b b b b b b b i b i b i b b i i i i g
IB 8 0 130N
VvVl A 0 0.60
v2 1 0 0.30
v3 2 0 0.30

Rk i g g dh db Ib b b b b b g db db db Sb Ib b b b b b d db db Ib Ib (Ib b b b b SR S Sb Ih b b b b i g 2 dh db Ib Ib b b b b b 2 gb  Ib Sh b b b 4

* % * %

Descricdo dos Elementos do Circuito
R R b b b b b b db b b b b d b b b b d b b b b b b b db b b b b i b b b b b b b b b b b g b b b b b b b A b b b b b b b b b

MI 5 0 3 1 MODP L=1U W=250U AD=275P AS=275P PD=253U PS=253U
M2 4 0 3 2 MODP L=1U W=250U AD=275P AS=275P PD=253U PS=253U
M3 4 6 0 0 MODN L=1U W=100U AD=110P AS=110P PD=103U PS=103U
M4 5 6 0 0 MODN L=1U W=100U AD=110P AS=110P PD=103U PS=103U
M6 8 7 0 0 MODN L=1U W=400U AD=440P AS=440P PD=403U PS=403U
MA 6 6 4 0 MODN L=1U W=400U AD=440P AS=440P PD=403U PS=403U
MB 7 6 5 0 MODN L=1U W=400U AD=440P AS=440P PD=403U PS=403U
M5 3 9 A A MODP L=9U W=200U AD=220P AS=220P PD=203U PS=203U
M7 8 9 A A MODP L=9U W=800U AD=880P AS=880P PD=803U PS=803U
M8 6 9 A A MODP L=9U W=100U AD=110P AS=110P PD=103U PS=103U
M9 7 9 A A MODP L=9U W=100U AD=110P AS=110P PD=103U PS=103U
MR 9 9 A A MODP L=9U W=200U AD=220P AS=220P PD=203U PS=203U
CC 7 9 05P

CL 9 0 15P

Rl i b g g dh db Ib b b b b b g db db db Sb Ib b b b b b d db db Ib Ib (Ib b b b i SR SR Ib Ib b b b b b S dh dh db  Ib Sb b b b i i i 2 gb  Ib (Sb b b b o

.END

Com a descricdo podem ser repetidos todos resultados simulados no decorrer

dessa dissertacdo para o circuito do Miller OTA modificado.



Apéndice B

Macromodelo do Miller OTA Modificado

Abaixo € descrito o macromodelo SPICE do Miller OTA modificado, baseado
na funcdo de transferéncia do circuito na Figura 3.11, com as limita¢des de excursdo linear e a

tensdo de offset, obtidos pelas medidas e simulagdes com os modelos BSIM3v3.

O modelo AC, no qual se baseia 0 macromodelo, ¢ uma linearizacdo em torno
do ponto de polarizagdo, valido em quanto os transistores mantiverem as transcondutancias
constantes. Pelas simulagdes com o modelo BSIM3v3, sabe-se que nos extremos dos polos da
fonte de alimentacdo a transcondutancia dos transistores varia, surgindo assim as saturagdes
na excursao do sinal. Visando incluir esse efeito no macromodelo, diodos ideais sdo incluidos
de forma que, atingido os extremos da excursao linear, o sinal de saida sature, incluindo dessa
forma a saturacao do sinal no modelo AC. Os valores dos resistores, capacitores e das fontes

dependentes sdo os obtidos pela analise de ponto de operacao do circuito simulado.

Com o macromodelo SPICE do Miller OTA modificado ¢ possivel simular o
amplificador em conjunto com outras partes do sistema, tendo uma idéia do funcionamento do

Miller OTA modificado sem entrar em detalhes do projeto, poupando as andlises e até mesmo
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tempo de processamento. Macromodelos sao muito eficientes para a andlise funcional do topo

de projetos de sistemas mais complexos.

Rk i b g G dh db Ib b b b b b g db db db Sb Ib b b b b b d db S Ib Ib (Ib b b b i SR S Ib Ih b b b b i i 2 dh dh  Ib Ib Ib b b b i i 2 gh  Ib (Sb b b b 3

** Macromodelo SPICE Miller OTA Modificado *x
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* % * %
** VP - né6é 1 - entrada ndo-inversora **x
** VYN - nd 2 - entrada inversora *x
** VO - nb6 3 - saida **
** VDD - n6 4 - tensdo de alimentacédo **x
** GND - nd6 0 - tensdo de alimentacéo *x
* % * %

Rk i b g g dh db Ib b b b b b g db dh db Ib Ib b b b b b d db db  9b Sb \Ib b b b i SR S Sb Ih b b b b i i dh dh db Ib Ib b b b b i 2 2h  Sb Sh b b b 3

.SUCKT MOTA 1 2 3 4

R i e A A g db db b b b b b 2 dh A db I Ib b b b b i g db dh db I i b b b S dh AR AR Ib I b b b i i dh dh db I I b b b i S i d g U I b i i 4

** Tensdo de Offset e Polarizacdo *x
KAKA KA A KR AR A A KA KR A KA KA I A A IA AR A IR A AR AR AR A A A Ak A h bk kA h kb hkr kK hkhkkx k%
R1 1 4 3.75e+10
R2 2 4 3.75e+10
vVl 2 5 3.00e-03

R i e A A dh db db b b b b b 2 dh A db db Ib b b b b i e 2 dh db g db b b b S dh AR AR I b b b b i dh AR A I S b b b i S i 2 g db I b i i 4

*ox Funcdo de Transferéncia *x
KAK AR KA A KR AR A A KA KR AA KA A KRNI A KA A AR AR A A A AR A A Ak A hA bk kA Ak Ak kA hkhhkh kK
R3 6 0 3.44e+06

R4 6 7 8.70e+07

R5 7 0 4.18e+08

R6 3 0 8.91e+06

Cl 6 0 5.00e-13

C2 7 0 5.00e-13

C3 7 3 5.00e-12

Gl 6 0 1 5 3.40e-07

G2 6 7 6 0 2.19-06

G3 30 7 0 1.36e-05

KAK AR KA A KR AR A A KA KR A A KA A R IA A KA A AR AN A A A AR A A Ak A h bk kA h kA bk Ak kA hkhhkxkk

*x Saturacdo no Sinal de Saida *x
KA KA KR A AR AR AR AR AR I AN A KRNI AR AR A A AR AR A A A A Ak A kA h kA hk kA kA Ak Ak Ak kX k%
D1 3 8 DIODO

D2 9 3 DIODO

V2 4 8 4.00e-02

V3 9 0 4.00e-02

Rl i g 4 dh db b b b b b b g db db db Ib b b b b b b g db db 9b Sb (Ib b b b i Jh S Ib Ih b b b b b 2 2 dh dh  Ib Ib b b b b i 2 gb  Ib Sh b b b 3

*x Modelo do Diodo *x
PR b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b I b b b b b b g

.MODEL DIODO D (IS=1.00e-10 N=1.00e-02)

R i e e A g db db b b b b b 2 dh dh db I db b b b b i g 4 dh db  db db b b b S dh AR IR Sb b b b b i i dh g db I I b b b i i i 2 g I I a4

.ENDS MOTA



Apéndice C

Artigos Publicados

Dois artigos relacionados aos métodos propostos foram publicados na 11"

International Conference Mixed Design of Integrated Circuits and Systems, MIXDES 2004. O

congresso foi realizado na cidade de Szczecin, na Polonia em junho de 2004.

v' A New Methodology to Design OTA Based on Feedback Control Systems Theory.
v’ Extraction of DC Parameters from BSIM3v3 MOS Transistor Model Using Minimum
Square Method for Quick Design.

E mais trés artigos foram publicados no 2004 IEEE Asia-Pacific Conference on
Circuits and Systems, APCCAS 2004. O congresso foi realizado na cidade de Tainan, em

Taiwan em dezembro de 2004.

v Spice Model 1 Parameters from BSIM3v3 for Fast Manual Circuit Design.
v' A New OTA Design Methodology Based on Feedback Control Systems Theory.
v An Ultra Low-Voltage Ultra Low-Power Rail-to-Rail CMOS OTA Miller.
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